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RESUMO

Trabalho de Conclusdo de Curso
Engenharia de Computacao
Universidade Federal de Santa Maria

PROJETO E ANALISE DE MODULADORES SIGMA-DELTA EM TEMPO
CONTINUO EM TECNOLOGIAS CMOS
AUTOR: RAPHAEL ANDREONI CAMPONOGARA VIERA
ORIENTADOR: CESAR AUGUSTO PRIOR
Local da Defesa e Data: Santa Maria, 05 de Dezembro de 2014.

Este trabalho apresenta o projeto de moduladores sigma-delta (XAM) em tempo conti-
nuo para sinais com largura de banda do sinal de 0,2 MHz e razao sinal ruido (SNR) de 78 dB,
0s quais sdo as especificagdes para o padrao GSM. Sdo implementados trés moduladores single-
bit de lago tnico com filtro do tipo passa-baixa, onde um dos moduladores € de segunda ordem
e dois de terceira ordem, sendo que um dos moduladores de ordem superior terd uma fung@o
de transferéncia do ruido (NTF) mais agressiva, desta forma, € feita uma anélise sobre a estabi-
lidade e a real performance dos moduladores quando comparados a sua performance ideal. A
andlise sobre a estabilidade poderd ser aplicada para moduladores sigma-delta em tempo con-
tinuo ou tempo discreto de modo que serd utilizada teoria de controle e de filtros. Simulacdes
no nivel de abstracido do sistema mostram que a arquitetura de segunda ordem apresenta uma
razao sinal ruido equivalente ao de terceira ordem quando a estabilidade € considerada. Além
disso, varias ndo idealidades sdo analisadas de modo a confirmar a robustez do modulador de
segunda ordem. Os resultados da implementagao elétrica mostram que o modulador de segunda
ordem atinge uma SNR superior a dos moduladores de alta ordem devido a outras nao ideali-
dades presentes no projeto de circuitos CMOS. Os resultados finais representam uma reduc@o
significativa na complexidade do projeto do modulador assim como no consumo de energia.
Portanto, este trabalho enfatiza que o projetista deverd avaliar o sistema antes de partir para
a implementacdo baseando-se apenas na equacdo que prediz a SNR ideal de um modulador
sigma-delta, de modo que a implementa¢do de um modulador mais simples poderd resultar em
uma performance semelhante.

Palavras-chave: Conversao AD. Modulador Sigma-Delta em Tempo Continuo. Anélise de
Estabilidade.



ABSTRACT

Undergraduate Final Work
Computer Engineering
Federal University of Santa Maria

DESIGN AND ANALYSIS OF SIGMA-DELTA MODULATORS IN CONTINUOUS
TIME IN CMOS TECHNOLOGIES
AUTHOR: RAPHAEL ANDREONI CAMPONOGARA VIERA
ADVISOR: CESAR AUGUSTO PRIOR
Defense Place and Date: Santa Maria, December 05", 2014.

This work presents the design of a continuous time sigma-delta modulator with a 0.2
MHz signal bandwidth and 78 dB signal-to-noise ratio (SNR), which are the specifications for
the GSM standard. Three single-loop, single-bit, low-pass modulators are implemented, being
one of second order and two of third order, where the one with higher order has a more aggres-
sive noise transfer function. A stability analysis is performed together with the real modulators
performance when compared with the ideal one. The stability analysis can be applied for con-
tinuous or discrete time modulators since control and filter theory are used. System level results
show that the second and third order architectures have equivalents signal-to-noise ratios when
stability is considered. Besides, several non-idealities are compared in order to verify the second
order modulator robustness. Results from the electrical implementation show that the modula-
tor achieves a superior signal-to-noise ratio than the counterparts due to other non-idealities
present in CMOS circuits. Final results reveals a significant reduction in the modulator design
and power consumption. Therefore, this work emphasizes that the designer should perform a
thorough system analysis before implement the modulator resorting only in the ideal equation
that predict the sigma-delta modulator performance in order to verify if a simple architecture
could result in a similar performance than a more complex system.

Keywords: Analog-to-Digital Converter. Continuous Time Sigma-Delta Modulator. Stability
Analysis.
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1 INTRODUCAO

O conversor analdgico digital sigma-delta (XA ADC) é uma das arquiteturas de ADCs
mais adequadas para uma grande variedade de aplicagdes, principalmente para aplicacdo em
circuitos eletrdnicos de comunicagdo sem fio. Um ADC XA é composto basicamente por um
modulador sigma-delta (XA M) e um filtro digital. O XA M emprega técnicas de sobreamostra-
gem e noise-shaping para obter alta razdo sinal ruido (SNR) utilizando quantizadores de baixa
resolucdo. De modo a aumentar a resolu¢do do modulador, ha trés parametros que geralmente
sdo incrementados, i.e., taxa de sobreamostragem (M), nimero de bits do quantizador (B) e
ordem do filtro (L), no entanto, o incremento de cada parametro implica no aumento da com-
plexidade de projeto em nivel de circuito. Arquiteturas que utilizam quantizadores multi-bit
tem a linearidade degradada, a taxa de sobreamostragem ¢é limitada pela tecnologia e consumo
de energia, e a ordem do filtro € limitada principalmente pela estabilidade do sistema. Uma
alternativa para arquiteturas com alta ordem € utilizar o sistema em cascata, no entanto, a com-
plexidade do projeto se dard de forma a manter a correlagdo entre ambos 0s estdgios. Assim,
moduladores com baixa ordem e com quantizadores single-bit sio mais lineares € menos com-
plexos de serem projetados, além disso, consomem menos energia.

A busca por ADCs com maior velocidade e resolugdo cresce de modo que aumentam as
especificagdes dos padrdes de comunicagdo sem fio. Em tais sistemas, geralmente sdo empre-
gados ADCs do tipo pipeline. No entanto, >AMs em tempo continuo (CT) tém sido cada vez
mais utilizados. A maioria dos moduladores reportados na literatura sdo projetados em tempo
discreto (DT) (ROSA, 2011), isto se deve principalmente a maturidade das metodologias de
projeto e a robustez do circuito perante as variacdes de processo (VLEUGELS; RABII; WOO-
LEY, 2001) e (OLIAEI; CLEMENT; GORISSE, 2002). Apesar dos ADCs em tempo discreto
oferecerem um grau de precisdo elevado, a velocidade do circuito € limitada pelo settling do
integrador projetado com capacitor chaveado. Comparando com o ADC tradicional em DT,
ADCs em CT tém a vantagem de possuir maior velocidade e a0 mesmo tempo, menor con-
sumo de energia. Além disso, moduladores em CT tem filtro anti-alias implicito, reduzindo
ainda mais a complexidade de projeto. Apesar de moduladores em CT nao terem problemas
de injecdo de carga, settling time e outros problemas caracteristicos de moduladores em DT,
moduladores em CT sofrem de varias ndo-idealidades como clock jitter, excess loop delay e va-

riacdo dos coeficientes devido a variagdes de processo de fabricacdo dos componentes ativos e
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passivos (MALOBERTI, 2007). Todas essas e outras ndo-idealidades somadas exercem grande

efeito sobre a performance do modulador.

1.1 Motivacao

Este trabalho surgiu da necessidade de se implementar um >AM em tempo continuo
capaz de suprir as especificagdes para o padrao GSM. Desta forma, foi estudada uma metodolo-
gia de projeto (ROSA; RIO, 2013), onde percebeu-se que os resultados obtidos estavam muito
abaixo do estimado pela equagcdo da SNR ideal quando fazia-se uso de moduladores single-
bit com ordem superior a 2. Sendo assim, procurou-se referéncias de autores que projetaram
moduladores similares, ou seja, moduladores single-bit com ordem superior a 2. Com isso, a
Tabela 1.1 resume algumas implementagdes de XA M em tempo continuo single-bit de ordem
2 e 3. Percebe-se na Tabela 1.1 que os moduladores de terceira ordem (L.=3) t€m uma maior
perda de faixa dindmica (DR,,q,) €m relacdo a faixa dindmica ideal (DR;4,;) quando compa-
rados aos moduladores de segunda ordem (L.=2). Portanto, com estas informacdes, percebeu-se
que moduladores de segunda ordem poderiam obter uma performance semelhante ou superior
aos moduladores de terceira ordem quando considerados, além da resolu¢do do modulador, o

consumo de energia e a complexidade de projeto.

Tabela 1.1: Performance de moduladores.

Autor | DR (dB) | DR;4 (dB) | DR, 4, (dB) | Bw (MHz) | M |L | B
[1] 90,9 127,9 37,0 0,024 128 |3 |1
[2] 78,5 260,4 181,9 0,010 10000 | 3 | 1
[3] 68,0 113,6 45,6 0,002 80 311
[4] 77,0 96,2 19,2 1,000 140 | 2|1
[5] 70,0 84,4 14,4 1,920 81 211
[6] 72,0 91,1 19,1 0,000256 111 2|1

[1] - (PAVAN; SANKAR, 2010). [2] - (ZARE-HOSEINI; KALE; RICHARD, 2010).
[3] - (GARCIA; RODRIGUEZ; RUSU, 2013). [4] - (PUTTER, 2004). [5] - (ANDERSON;
SUNDSTROM, 2009). [6] - (CANNILLO et al., 2011)
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1.2 Objetivos

Existem varias técnicas propostas na literatura visando a redu¢ido do consumo de ener-
gia em XA M no nivel de abstrac¢do do circuito (CHAE; HAN, 2009)(PENA-PEREZ; BONIZ-
ZONI; MALOBERTI, 2012) e até mesmo no nivel de abstra¢do do sistema, onde (MARQUES
et al., 1998) apresenta coeficientes otimizados para implementa¢do de moduladores de lagco
unico, no entanto é apenas valido para moduladores em tempo discreto (DT). Este trabalho
apresenta o projeto de YA M de alta performance considerando a estabilidade e a ordem do
modulador. Uma relacdo entre taxa de sobreamostragem, ordem do filtro e mdxima amplitude
do sinal de entrada serdo analisadas de modo a encontrar a NTF apropriada, implicando dire-
tamente na reducdo da complexidade de projeto. A abordagem sobre a estabilidade proposta
neste trabalho baseia-se em teoria de controle, sendo assim, é vdlida para moduladores em
tempo discreto e continuo. Também € feita neste trabalho uma anélise e modelagem das princi-
pais ndo-idealidades no nivel de abstracao do sistema de modo que a performance do modulador
seja garantida dentro dos limites impostos. Por fim, para validar o estudo feito, sao implemen-
tados trés moduladores em tecnologia CMOS de 130nm com as especificagdes obtidas no nivel

de abstracdo do sistema.

1.3 Organizacao do Trabalho

Este trabalho estd organizado em 9 capitulos. O capitulo a seguir apresenta os principais
conceitos sobre ADCs, enquanto o Capitulo 3 apresenta os conceitos sobre >AMs. O Capitulo
4 apresenta as especifica¢des e o projeto dos XA M s no nivel de abstragdo do sistema. O Capi-
tulo 5 apresenta a modelagem e andlise das principais ndo-idealidades presentes nos XA Ms em
tempo continuo. No Capitulo 6 ¢ feita uma andlise sobre a estabilidade do sistema. O Capitulo
7 apresenta em detalhes o projeto elétrico em tecnologia CMOS de 130 nm dos XA Ms projeta-
dos. Os resultados obtidos e discussdes referentes ao projeto e simulacdo no nivel de abstracdo
do circuito dos moduladores sdo apresentados no Capitulo 8. Finalmente, no Capitulo 9 sao

apresentadas e discutidas as principais conclusdes do trabalho.
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2 PRINCIPIOS DA CONVERSAO A/D

Um ADC efetua a transformacdo de sinais analégicos (continuos) em sinais digitais
(discretos). A Figura 2.1 mostra o diagrama de blocos generalizado de um conversor A/D
que consiste basicamente de um filtro anti-alias (AAF), um amostrador (sample & hold) e um

quantizador. Seu funcionamento da-se da seguinte forma:

1. O sinal de entrada analdgico X, (t) passa pelo filtro anti-alias que neste caso é represen-

tado como um filtro do tipo passa-baixa (LP);

2. O sinal X () que passou pelo filtro é amostrado a uma taxa de amostragem f, pelo bloco

S/ H resultando no sinal )(n) discreto;

3. Os valores de (n) sdo quantizados usando N bits de modo que cada valor continuo seja

mapeado em um valor discreto resultando no sinal Yd(n).

\

Xa(t)=] \ X » S/H AW 7L>Yd(n)
N

Bw f Nbits
Filtro Anti-alias fs Quantizador

Figura 2.1: Diagrama de blocos generalizado de um conversor A/D do tipo Nyquist.

O funcionamento dos blocos ilustrados na Figura 2.1 serdo analisados nas proximas

secoes.

2.0.1 Amostragem

De acordo com o teorema de Nyquist, para que ndo haja perda da informagdo, X (t)
na Figura 2.1 deve ser amostrado a uma frequéncia fy > 2 X By, onde fy € a frequéncia de
Nyquist e By, € a largura de banda do sinal. Sendo assim, ADCs nos quais o sinal de entrada
¢ amostrado a uma frequéncia f; = fy sdo denominados ADCs do tipo Nyquist, enquanto que
ADCs na qual o sinal de entrada € amostrado a uma frequéncia f; > fy sdo denominados ADCs
sobreamostrados (MALOBERTTI, 2007). O valor da sobreamostragem (/) em que o sinal de

entrada € amostrado acima da frequéncia de Nyquist pode ser definido como
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fs

~ 2% By

2.1)

A Figura 2.2 mostra o espectro de um ADC do tipo Nyquist, onde o sinal de entrada x()

estd entre {DC,%} com o ruido de quantizacio distribuido uniformemente dentro da banda do

sinal.
s Ruido de
‘ quantizagao
X_('[l ADC Nyquist
£ fs
2

Figura 2.2: Filtro anti-alias para ADC do tipo Nyquist.

Na Figura 2.3 a frequéncia de amostragem foi aumentada pelo fator M, no entanto, o
sinal de entrada continua imutdvel, desta forma, o ruido de quantizacao € distribuido no inter-
valo {DC,M%fS }DC. O ruido presente fora da banda do sinal € entao removido com um filtro
digital. Apods, o sinal de saida passa pelo decimador (DEC) que reduz a frequéncia deste sinal
novamente para f.

Este processo de sobreamostragem, seguido da remocao do ruido pelo filtro digital e

logo apds a decimagao, faz com que a razdo sinal-ruido (SNR) aumente a uma taxa de 3 dB a

cada duplicacdo de M.
Mfs ‘/Filtro Digital
b\ Ruido removido
x(t) ADC Sobreamostrado .
£ M Mfs
2 2

Figura 2.3: Filtro anti-alias para ADC sobreamostrado.

2.0.2 Quantizagdo

Em principio, o processo de amostragem ndo resulta em nenhuma perda de informacgao,
desde que a condicdo fy > 2By seja satisfeita. No entanto, isto ndo acontece para a quantiza-
c¢ao do sinal amostrado, pois, neste processo irreversivel, um intervalo continuo de amplitudes é
mapeado em um conjunto de valores finitos que resultardo em cdédigos discretos. Desta forma,

mesmo o processo de quantizagdo ideal introduz limita¢do na performance do ADC e este erro
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denominado erro de quantizacdo. O diagrama de blocos de um quantizador single-bit € mos-

trado na Figura 2.4.

Qn)— —> Y(n)

——  1bit

Figura 2.4: Diagrama de blocos de um quantizador single-bit.

A caracteristica predominante de um quantizador é o nimero de bits (/V), sendo que
quantizadores com N = 1 sdo denominados single-bit e para N > 1 multi-bit. A Figura 2.5
ilustra a curva de transferéncia do processo de quantizacdo para um quantizador single-bit, de
modo que a saida do quantizador é determinada apenas pelo sinal (positivo ou negativo) da
entrada, independente da sua magnitude. Sendo assim, o ganho k, pode ser escolhido arbitrari-
amente e geralmente € definido como unitério.
y(®)

A
T +YES/2
oL

> ((n)

I-- -YFS/2

Figura 2.5: Processo de quantizacao singe-bit.

O espagamento uniforme entre dois niveis de quantizag¢ao (A) é definido como o passo

de quantizacdo

(2.2)

onde Ypg € a faixa full-scale de saida do quantizador.

Como o sinal na entrada do quantizador estd entre —Ypg € +Yrg, a saida é quantizada
em um destes valores, resultando em um sinal discreto. O erro de quantizacdo resultante desta
operacdo € definido como a diferenca entre sinal de entrada e o sinal de saida do quantizador.

Este erro pode ser observado na Figura 2.6 onde o erro de quantizag@o € limitado por —A/2 e

+A/2.
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e(n)
A

- -A\/2 “::::

Figura 2.6: Erro de quantizacio singe-bit.

2.0.3 Ruido de quantizacao

De modo a analisar o ruido de quantizagao, a saida do quantizador pode ser escrita como
a soma do sinal de entrada ()(n), com o erro de quantizag@o e(n), na qual € o resultado de uma

operagdo nao linear ¢{-} em Q(n):

Ya(n) = Q(n) + e(n) = Q(n) + ¢{Q(n)} (2.3)

Entretanto, torna-se dificil analisar o efeito do quantizador usando (2.3) devido a natu-

reza ndo linear e dependente de sinal do erro de quantizacdo. Para simplificar a andlise, este erro
de quantizagdo e(n) = ¢{Q(n)} pode ser aproximado como um ruido aditivo. Sendo assim, o
quantizador € analisado usando métodos estatisticos. Apesar na natureza deterministica do erro

de quantizacdo, a aproximacao utilizando ruido branco como ilustra a Figura 2.7 é vdlida se as

seguintes condi¢des forem satisfeitas (GERFERS; ORTMANNS, 2010):
e O sinal de entrada ndo pode exceder Yrg;
e O quantizador tem niveis suficientes de quantizacao;

e O sinal de entrada percorre vérios niveis de quantizagao.

e(n)

Q(n) ‘ Yd(n)

Figura 2.7: Modelo linear de um quantizador com ruido branco.

Dentro das condic¢des listadas acima, € aceitdvel assumir que o erro de quantizacgdo,
e(n), é distribuido uniformemente dentro do intervalo —A /2 e +A/2 com a fun¢io densidade

de probabilidade ilustrada na Figura 2.8a.
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PDF(e) SE(f)
A A
VA A12fs
A2 | AR > ¢ | 2 >

(a) (d)

Figura 2.8: Ruido de quantizacdo (a) fun¢do densidade de probabilidade (b) densidade de po-
téncia espectral.

A poténcia do erro de quantizacdo é expressa por

%
— 1 A?
2 2 2de = — 24
e o A/ede 12 2.4)
%

O pressuposto acima implica que, como ilustra a Figura 2.8b, a poténcia do ruido tam-

bém sera distribuida uniformemente no intervalo — fs/2 e + fs/2, sendo assim,

2= [ df == (2.5)

logo, a densidade de poténcia espectral do erro de quantiza¢do no intervalo —fs/2 e

+fs/2 é dada por

e? A?

SE:E: 12fs

(2.6)

2.0.3.1 Limitacdes do modelo linear com ruido branco

Devido ao fato de que o ruido de quantizagao é correlacionado com o sinal de entrada, o
espectro da saida do quantizador pode obter pulsos discretos que nao sdo preditos pelo modelo
linear (GERFERS; ORTMANNS, 2010). Esta correlagdo € mais acentuada no caso de quanti-
zadores single-bit (SCHREIER; TEMES, 2004). Entretanto, a modelagem do quantizador desta
maneira € bastante vantajosa. Mesmo que o quantizador single-bit viole as condi¢des do mo-
delo, este ainda permite uma estimativa bastante precisa da performance do ADC que podera

ser confirmada através de simulagdes.
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2.0.4 Noise-shapping

Para aumentar a performance do ADC, € incluido um laco de realimenta¢do na malha
para que o ruido dentro da banda de interesse seja reduzido, no entanto o ruido fora da banda
serd aumentado, o que ndo é preocupante, de modo que este ruido serd removido posteriormente
pelo filtro digital.

A Figura 2.9 ilustra um diagrama de blocos semelhente a Figura 2.3, no entanto, o ADC
convencional foi substituido por um modulador >A. O modulador exerce o efeito de modelar
o ruido de quantizacio (noise shaping) para que este fique em sua maior parte fora da banda de

interesse, aumentando a performance do ADC no intervalo {DC,% 1.

Mfs fs
x(t ¢ i . _| Ruido removido
( ) Z A > F.llt.ro DEC — %2{:0’0’0’0’0’0’0’0’0’4
Digital fs Mfs Mfs

Figura 2.9: Efeito de noise-shaping.

A funcdo de transferéncia criada neste laco de realimentacio € usualmente denominada
noise transfer function (NTF) e a ordem desta funcdo indica a ordem no modulador (L), neste
caso, quanto maior a ordem, maior serd a reducido do ruido dentro da banda de interesse. A

NTF ideal no dominio discreto é dada por (ROSA; RIO, 2013)

NTF(z) = (1 -z H 2.7

. y = e , . . , ,
Considerando i2n/fs N[ maior ou igual a 1 e A modelado como ruido branco

neste caso, a poténcia do ruido dentro da banda passa a ser (ROSA; RIO, 2013)

P A2 7T2L
7 12 (2L + 1) M2+

(2.8)

Sendo assim, se a sobreamostragem € utilizada em conjunto com noise-shapping, a
performance do modulador aumenta a uma taxa aproximada de 6L dB/oitava (ROSA; RIO,

2013).
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2.1 Principios de moduladores >A

Conversores >A usam um caminho de realimentacdo de modo a fechar a malha do
sistema e desta forma controlar o erro de quantizacao.
O diagrama de blocos basico de um X AM ¢ ilustrado na Figura 2.10a e consiste de uma

funcéo de transferéncia do laco H(z) e um quantizador em um sistema de malha fechada.

X(n)—>®—> H(z) Q) Y(n)
I — 1bit

(a)

e

xm"@" He) &’ Y

(b)

Figura 2.10: Modulador ¥ A. (a) Diagrama de blocos (b) modelo com aproximagao linear.

Utilizando o modelo linear para o quantizador, o >AM da Figura 2.10b pode ser mode-

lado por um sistema linear representado no dominio discreto por:

Y(z) = STF(2)X(2) + NTF(2)E(z) (2.9)

onde STF e NTF sdo a funcdo de transferéncia do sinal e funcdo de transferéncia do

ruido, respectivamente, € podem ser representadas por

koH(z) B 1
T+ e aG YO = T

Uma configuracdo ideal para STF e NTF seria a completa remocdo do ruido dentro da

STF(z) = (2.10)

banda do sinal [0, BW] para um conversor passa-baixa. Fora da banda do sinal o ganho da NTF
podera ser elevado, enquanto o ganho da STF poder4 ser baixo. Assim, pode-se entdo afirmar
que uma NTF ideal € o inverso da STF, ou seja,

0 seBW < f<BW

NTFigear = ST Figear = { . (2.11)
1 do contrario.
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Em um YAM do tipo passa-baixas, a funcdo de transferéncia do laco H(z) pode ser

descrita como um integrador, i.e.,

ITF(z) = (2.12)

1— 271
Onde ITF(z) é a funcdo de transferéncia do integrador. Sendo assim, em combinago

com o quantizador, a saida do ¥ AM de primeira ordem no tempo discreto é dada por

Y(2)=2'X()+ (1 -2HE(2). (2.13)
2.2 Meétricas de performance

As métricas de performance dos conversores AD podem ser divididas em duas catego-
rias: métricas de performance estdtica e dinamica. A primeira inclui monotonicidade, offset,
erro de ganho, ndo-linearidade diferencial (DNL) e nao-linearidade integral (INL). J4 as mé-
tricas de performance dinamicas incluem ruido dentro da banda do sinal (IBN), SNR, razdo
sinal-ruido mais distor¢do (SNDR), distor¢cao harmonica total (THD), faixa dindmica (DR),
faixa dindmica livre de espurios (SFDR), razdo sinal-ruido de quantizacdo (SQNR), nimero
efetivo de bits (ENOB) e overload level (OL).

Uma introdugdo a respeito das caracteristicas estdticas é dada por (GERFERS; ORT-
MANNS, 2010), no entanto, a performance de um >AM geralmente € definida pelas caracte-

risticas dinamicas e estas podem ainda ser divididas em métricas espectrais e de poténcia.

2.2.1 Métricas espectrais

Basicamente dois aspectos devem ser considerados para as métricas de performance

espectrais em Y AM:

e Distorcdo harmonica total € a razdo entre a soma de todas as frequéncias harmonicas

acima da frequéncia fundamental pela poténcia desta.

e Faixa dindmica livre de distorcdo € a razdo da poténcia do sinal pela poténcia do tom

espectral mais intenso dentro da banda do sinal (GERFERS; ORTMANNS, 2010).
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2.2.2 Meétricas de poténcia e ruido

As métricas de poténcia e ruido sdo as mais utilizadas em X AM. Estas métricas geral-

mente siao obtidas por integracdo ou inspecao. Sendo elas:

e Ruido dentro da banda do sinal € uma métrica de performance obtida por integracdo
que mensura o ruido e distor¢do na saida do modulador presente dentro da banda de
interesse. Proporciona uma visdo direta sobre a influéncia de determinada arquitetura,

comportamento nao ideal dos blocos (GERFERS; ORTMANNS, 2010).

AQ

IBN(dB) = o

(2.14)

e Razdo sinal-ruido € a razdo entre a poténcia do sinal pela poténcia do ruido na saida do
conversor, e € especifica para determinada amplitude de sinal. Matematicamente, o SNR

pode ser representado como

Psina sada
SNR(dB) = 101log 10(#). (2.15)

e Razdo sinal-ruido mais distor¢do € a razdo entre a poténcia do sinal pela poténcia do ruido

mais as distor¢des presentes dentro da banda do sinal.

e Faixa dindmica é definida como a razdo do valor rms do maximo sinal de entrada para o

qual o modulador opera estdvel pelo valor rms do menor sinal de entrada.

(Yrs/2)?

DR(dB) = 101log 1¢( 51BN

) (2.16)

e Razido sinal-ruido de quantizagdo € definida similarmente como o SNR, no entanto, o

SQNR considera o ruido de quantizacao e pode ser definido como

SQNR(dB) = 6,02N + 10log 19(M) + 1, 76. (2.17)
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e Numero efetivo de bits é definido como o nimero de bits necessarios para que um con-
versor do tipo Nyquist ideal atinja a mesma DR que um conversor XA, desta forma, a
performance de ADCs do tipo Nyquist e XA podem ser facilmente comparadas. Tam-
bém pode-se utilizar o SNDR no lugar da DR para expressar a precisdao da conversdao A/D
em bits de um X AM (BOSER; WOOLEY, 1988). Considerando que o sinal de entrada

esteja na maxima amplitude suportada pelo conversor, ENOB pode entao, ser matemati-

camente descrito como

DR(dB) — 1,76
6,02

ENOB(bit) = (2.18)

e overload level define a mdxima amplitude do sinal de modo que o modulador ainda opere

com estabilidade. OL é geralmente considerado como 6dB abaixo do SNR de pico.

A maioria das métricas de performance podem ser observadas através da Figura 2.11

(GERFERS; ORTMANNS, 2010).

A SNR(dB)

Pico SNR

—— Vin(dBV)
DR OL

Figura 2.11: Métricas de performance de um X AM.

2.3 Aumento da performance

A saida de um X AM do tipo passa-baixas com ordem L pode ser representado no do-

minio discreto como (ROSA; RIO, 2013)

Y(2) =275 X(2) + (1 — 27 HFE(2). (2.19)
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Se um quantizador com B bits é empregado e tendo em conta que Yps = (2b — 1)A e
que o ruido de quantizacdo é a unica fonte de ruido, a DR do XAM poder ser definida como
(ROSA; RIO, 2013)

3 o, (2L + 1) ML+

DR(dB) ~ 101log 14 5(2B —1) o3 (2.20)

Note que a partir de (2.20), a DR de um XAM ¢€ determinada pelos valores de L, M e
B. Desta forma, pode-se afirmar que estes trés parametros sdo 0s necessarios para determinar
a performance ideal de um XAM. Os prés e contras em relagdo ao aumento de cada pardmetro
é discutido em (ROSA; RIO, 2013), (GERFERS; ORTMANNS, 2010), (SCHREIER; TEMES,
2004) e (MALOBERTI, 2007).

2.3.1 Moduladores XA de ordem superior

Moduladores XA t€m o principio de operagao baseado em noise-shaping, i.e., o ruido
de quantizagdo € retirado da banda do sinal para frequéncias superiores, sendo assim, quanto
maior a ordem do modulador, mais ruido serd removido da banda de interesse e, consequen-
temente, maior serd o SNR resultante. A Figura 2.12 ilustra as func¢des de noise-shaping para

moduladores até a quinta ordem.

16
L=5
14r L$4 T

12t L=3

=
o
T
I

L=2

INTF(HF

0
-0.5 0 0.5
Frequéncia normalizada, f/f;

Figura 2.12: Efeito do noise-shaping para >AM com ordem até 5.
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2.3.2  Moduladores XA com alta taxa de sobreamostragem

A Figura 2.13 ilustra o SQNR maximo de um >AM single-bit com ordem variando
de 1 a 5 e taxa de sobreamostragem de 8 a 512. Como pode ser verificado, a combinacdo da

sobreamostragem com a ordem do modulador aumenta significativamente a resolucao deste.

2.3.3 Moduladores XA multi-bit

Um aumento na resolucdo do quantizador, significa uma redugdo no passo A, desta
forma, reduzindo o ruido de quantizagdo. Para cada bit adicional no quantizador, haver4 tipica-

mente um aumento de 6dB na DR do modulador.

120

SONR (dB)

16 32 64 128 256 512
Sobreamostragem (M)

Figura 2.13: Efeito da sobreamostragem para YAM com ordem até 5.
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3 MODULADORES XA EM CT

Tipicamente, moduladores XA reportados na literatura sao implementados em tempo
discreto, i.e., baseados em circuitos chaveados (SC). Isto se deve ao fato de que circuitos SC
podem ser projetados com alta linearidade. No entanto, a By, de um modulador XA em tempo
discreto € limitada a poucos MHz devido as especificagdes necessdrias dos componentes, como
frequéncia de ganho unitdrio (UGF) e slew rate (SR) dos amplificadores empregados nos mo-
duladores (RISBO; SgRENSEN, 1995). Na demanda de solu¢des com consumo de energia
reduzido, moduladores XA em tempo continuo t€m emergido devido as especificacdes mais
relaxadas dos blocos, desta forma o sistema como um todo pode ser projetado de maneira mais
simples (CHERRY; SNELGROVE; GAO, 2000) e (CHAO et al., 1990). A Figura 3.1 ilustra o

diagrama de blocos de um modulador XA em tempo continuo para sinais do tipo passa-baixas.

Xa(t)= \ —’@-’ H(s) Q(t)= S/H Q(n); “-’ Decimador 7L>Yd(n)
7 N

Bw 1 — 1
fs

Filtro Anti-alias

Figura 3.1: Diagrama de blocos de um modulador XA em tempo continuo.

A diferenca mais significativa entre modulares XA em DT e CT € relacionada com a
localiza¢ao da operagcdo de amostragem. Em CT, a operacdo é realizada imediatamente antes
do quantizador e para DT a operacdo € realizada logo na entrada do modulador. Desta forma,
a saida do modulador serd um sinal discreto, enquanto a entrada serd um sinal continuo. Sendo
assim, faz-se necessario o uso de um conversor digital-analégico (DAC). A reconstrucao deste
sinal € critica para o desempenho do modulador e existem vérias formas de onda que poderdo ser
utilizadas (BREEMS; HUIJSING, 2001). Dentre varias, as mais utilizadas sdo as retangulares e
sdo basicamente divididas em trés partes: nonreturn-to-zero (NRZ), return-to-zero (RZ) e half-
delay return-to-zero (HRZ). A resposta ao impulso destas formas de onda pode ser expressa
por

1 seaTs<t<f(Ts

rDAC(t) = { (31)

0 do contrario.

onde («, B) € (0, 1), (0, 1/2), e (1/2, 1) para NRZ, RZ, e HRZ, respectivamente.
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3.1 Vantagens de moduladores XA em CT e DT

A Tabela 3.1 resume as principais vantagens de moduladores XA em tempo continuo e

discreto (GERFERS; ORTMANNS, 2010)

Tabela 3.1: Vantagens de moduladores XA em CT e DT

Tempo continuo Tempo discreto

Filtro anti-alias implicito Baixa sensitividade a clock jitter

Erros de S/H atenuados (noise shaping) Baixa sensitividade a excess loop delay
Maior fs possivel (mais rapido) Insensitividade a forma de onda do DAC
UGF dos OpAmps relaxados Precisdo da funcdo de transferéncia
Operacdo em altas temperaturas Ganho dos integradores precisos

Menos sensivel a glitch Alta linearidade do integrador SC
Menos ruido de chaveamento Apenas carga capacitiva

Possivel prototipar em breadboard Compativel com processos VLSI CMOS
Menor tempo de simulacdo (nivel de circuito) | Menor tempo de simulagdo (alto nivel)
SNR néao € limitado pelo tamanho do capacitor | STF ndo tem pico fora da banda

3.2 Escolhas de projeto

3.2.1 Taxa de sobreamostragem

Para moduladores XA com banda do sinal em megahertz, a frequéncia do clock € limi-
tada pela tecnologia, além disso, deve-se levar em conta o quanto o modulador poderé dissipar
de poténcia, pois aumentando a taxa de sobreamostragem, aumenta-se a frequéncia de amos-
tragem f, que, por consequéncia aumentara o requerimento de UGF dos amplificadores, assim,
dissipando mais poténcia. Desta forma, estes fatores devem ser levados em conta na hora de

escolher o parametro M.

3.2.2  Ordem do filtro de lago e quantizadores multi-bit

Para moduladores com baixa taxa de sobreamostragem, a resolucao podera ser garantida
aumentando-se a ordem do filtro de laco ou aumentando a resolu¢do do quantizador (YAN;
SANCHEZ-SINENCIO, 2004). De fato haverd melhora na performance do modulador, i.e.,

aumento da SNR se o filtro de laco for de ordem superior, no entanto, quanto maior a ordem,
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o modulador tenderd a instabilidade mais precocemente, ou seja, terd a maxima amplitude do
sinal de entrada reduzida, além de ser mais sensivel a variacdes dos coeficientes (SCHREIER;
TEMES, 2004).

Outro modo de atingir as especificagcdes do modulador sem utilizar uma alta taxa de
sobreamostragem € aumentando a resolucao do quantizador. De fato ha varios beneficios de-
correntes disto, principalmente em relacao a estabilidade. Além disso, o aumento da resolu¢do
relaxara as especificagdes de alguns blocos (e.g., slew rate dos amplificadores) e, de modo que
a estabilidade serd beneficiada, o uso de ordens superiores para o filtro de laco poderdo ser utili-
zadas sem tanta restricdo. No entanto, assim como o quantizador serd multi-bit, o DAC também
deverd ser projetado multi-bit e a sua linearidade definird a linearidade do modulador, e técnicas

para linearizacdo serdo necessdrias para o projeto do DAC (ROSA; RIO, 2013).

3.2.3 Topologia de laco tinico ou cascata

Para aumentar a ordem do filtro de laco sem aumentar a resolucdo do quantizador e
sem prejudicar a estabilidade, também pode-se utilizar topologias em cascata, com dois ou
mais estdgios contendo laco unico, tipicamente de primeira, segunda ou terceira ordem. A
ideia basica da topologia em cascata, tendo um modulador com dois estdgios como exemplo, €
alimentar o segundo estdgio com o erro de quantizacdo do primeiro estdgio. As saidas digitais
de ambos estdgios serdo combinadas através do cancelamento digital de modo que o erro de
quantizagdo do primeiro estdgio seja removido e apenas o ruido de quantiza¢do do segundo
estagio esteja presente na saida (YAN; SANCHEZ-SINENCIO, 2004).

Em topologias em cascata, o casamento perfeito entre a funcdo de transferéncia NTF e
o cancelamento digital faz-se necessario. Sendo assim, topologias em cascata sao mais apropri-
adas para moduladores em tempo discreto implementados com capacitor chaveado. Enquanto
que, para tempo continuo, grandes variagdes na constante de tempo introduzem descasamento
e portanto, degradacdes bastante significativas na performance do modulador. De outra forma,
topologias de laco tinico sd@o mais tolerantes as variagdes na constante de tempo, sendo assim,

sdo mais apropriadas para moduladores em tempo continuo.

3.2.4 Topologia feedforward versus feedback

Ha duas topologias que sdo geralmente utilizadas para moduladores A com lago unico,

sdo elas, cascata de integradores com alimentacdo em avango (CIFF) e cascata de integrado-
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res com realimentacdo (CIFB) (SCHREIER; TEMES, 2004). A topologia CIFB requer varios
DAC:s, i.e., um DAC para cada realimentacao. Na estrutura CIFF, apenas um DAC ¢ necessario,
desta forma, ocupa menos area, no entanto, esta topologia requer um somador antes do quanti-
zador. Outra vantagem da topologia CIFF € o pequeno sinal de excursdo de saida do primeiro
integrador. Com um determinado intervalo de saida, o primeiro integrador permite um ganho
no laco maior, e, assim, o requerimento de performance dos outros integradores ficardo mais
relaxados (ROSA; RIO, 2013).

Geralmente a STF de uma topologia CIFF tem um pico fora da banda do sinal. Isto
implica que na frequéncia em que ocorre o pico, a amplitude do sinal de entrada é reduzida
pelo ganho do pico. Como resultado, a SNR € reduzida. A topologia CIFB ndo apresenta este
problema pois o seu pico fora da banda € praticamente insignificante (RANJBAR; OLIAEI;
JACKSON, 2010).

Além das topologias bésicas, pode-se ainda adicionar realimenta¢do local para otimizar
os zeros da NTF, de modo a mover o ganho DC dos integradores para um frequéncia resso-
nante. Assim, o ganho poderd ser espalhado dentro da banda do sinal, suprimindo o ruido con-
tido dentro desta banda e consequentemente aumentando a performance do modulador. Para
implementar a NTF com realimentacao local geralmente sintetiza-se o filtro com aproximagao
de Chebyshev, enquanto que tradicionalmente utiliza-se Butterworth quando ndo € necessario

otimizar os zeros da NTF (BREEMS; HUIJSING, 2001).

3.3 Metodologia de projeto

O fluxograma de projeto do tipo top-down foi utilizado neste trabalho. Far-se-4 uma
breve descricdo do procedimento, no entanto, o leitor podera referir-se a (ROSA; RiO, 2013)
para uma leitura mais aprofundada.

Primeiramente as especificagdes do modulador deverdo estar bem definidas, uma vez
que ndo serd possivel modifica-las posteriormente sem alterar os blocos projetados. Nesta fase
sdo definidos parametros como frequéncia de amostragem fs de modo a obter a taxa de amos-
tragem M, a ordem do filtro L e resolucdo do quantizador B.

Posteriormente faz-se o projeto das funcdes de transferéncia, i.e., da NTF e STF. Neste
trabalho foi utilizada a metodologia de sintese direta do filtro reportada em (VIERA et al.,
2014). A partir da implementacdo da NTF e STF, faz-se entdo uma andlise detalhada sobre

estabilidade que serd apresentada no Capitulo 6.
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A NTF e STF poderio, entdo, ser traduzidas para uma determinada topologia, onde os
coeficientes serdo obtidos e posteriormente escalonados de modo a garantir a ndo saturagao dos
integradores. Novamente, a estabilidade podera ser verificada através das métricas de perfor-
mance. Vdrias simulacdes sdo feitas de modo a incluir o comportamento nao ideal do blocos
que compdem o modulador (e.g., frequéncia de ganho unitario dos amplificadores), sendo que,
a performance e estabilidade devem ser levadas em consideragao.

O modulador € entdo, implementado utilizando descri¢do comportamental (e.g., VHDL-
AMS) em um ambiente de projeto (e.g., Cadence). Apds a validacdo dos modelos comporta-
mentais, inicia-se o projeto dos circuitos. Para este trabalho foi utilizada a tecnologia CMOS
130nm com tensdo de alimentacio de 1.2V (UMC-130nm). Apds o projeto dos circuitos € feita
novamente uma verificacdo utilizando as métricas de performance para garantir que as espe-
cificagdes estdo sendo atingidas. Finalmente faz-se o layout do circuito e, faz-se novamente
uma verificacdo para garantir a performance. Pode-se observar que, a cada etapa € feita uma
verificacdo de performance e estabilidade do modulador, de modo que seria muito mais dificil
resolver qualquer eventual problema caso a etapa de verificacdo fosse feita apenas no final do

projeto.
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4 PROJETO DO MODULADOR NO NiVEL DE ABSTRACAO DO
SISTEMA

O projeto no nivel de abstragdo do sistema de trés moduladores XA em tempo con-
tinuo serd apresentado neste capitulo que servird de base para a andlise das nado-idealidades,

apresentadas no Capitulo 5 e de estabilidade apresentada no Capitulo 6.

4.1 Especificacoes

Os moduladores serdo projetados para suprir os requisitos para o padrio GSM (JOSE

et al., 2007). As especificacdes sao sumarizadas na Tabela 4.1.

Tabela 4.1: Especificacdes de projeto.

Padrao Wireless | Banda do sinal | SNR de pico | DR
GSM 0,2 MHz 78 dB 80 dB

4.2 Parametros

Definir os parametros no nivel de abstracdo do sistema é o primeiro passo quando do
projeto do modulador. Como o objetivo deste trabalho é a comparagdo entre moduladores de
segunda e terceira ordem (L=2,3) com quantizador single bit (B=1), resta apenas definir a taxa
de sobreamostragem M. Utilizando a Figura 2.13 e levando em conta a norma infinita (|| H || ),
pode-se entdo definir o pardmetro M. || H|| -, serd bastante utilizado neste trabalho, desta forma,
faz-se necessdrio defini-lo de modo que o leitor consiga compreender a sua importancia du-
rante a andlise dos moduladores a serem projetados. Sendo assim, ||H ||, pode ser definido
como o valor da atenua¢do da banda de rejeicao (stopband attenuation) quando da sintese do
filtro por uma aproximacao de Chebyshev ou Butterworth. Em outras palavras, pode-se definir
||H||o como sendo o ganho fora da banda do sinal da NTF que é derivada a partir da fungio
de transferéncia do filtro (L) obtida pela sintese do filtro. Neste trabalho, o || H ||, de um dos
moduladores de terceira ordem (|| H|| = 1, 16) é escolhido de modo a obter o mesmo overload
que o modulador de segunda ordem.

Os parametros resultantes sdo apresentados na Tabela 4.2.
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Tabela 4.2: ParAmetros dos moduladores YA

Ordem (L) | Sobreamostragem (M) | Bits do quantizador (B) | || H ||

2 128 1 1,5
3 80 1 1,5
3 120 1 1,16

4.3 Topologia

Considerando as vantagens das topologias CIFB e CIFF mencionadas na Se¢ao 3.2.4,
escolheu-se a topologia CIFF de modo que esta requer uma menor excursao do sinal de saida do
primeiro integrador, facilitando o projeto dos amplificadores no nivel de abstracdo do circuito
para baixas tensoes de alimentagdo (GERFERS; ORTMANNS, 2010). As Figuras 4.1a e 4.1b
ilustram o diagrama de blocos da topologia CIFF para os moduladores de segunda e terceira

ordem, respectivamente.
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Figura 4.1: Diagrama de blocos do modulador. (a) Segunda ordem (b) Terceira ordem.

4.4 Projeto do laco

O lago do filtro foi diretamente sintetizado em tempo continuo. As funcdes de transfe-

réncia dos lagos sdo definidas como um protétipo no dominio continuo (VIERA et al., 2014):
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(4.1)

onde B(s) e A(s) sdo as fungdes de transferéncia do filtro de ordem arbitréria.
Entdo, um filtro do tipo Butterworth ou Chebyshev € sintetizado utilizando tabelas nor-
malizadas de projeto de filtros (WILLIAMS; TAYLOR, 2006) ou algum software como Matlab

® ou Octave. Desta forma encontram-se as fungdes de transferéncia dos lagos dos filtros:

0.66667(s + 0, 3246)

LFs |H)w=15 = = 4.2)
0.67033(s% + 0,3642s 4 0,06561

LE3 |H|w=15 = ( = ) (4.3)
0.2761(s* + 0, 1429s + 0,01019

LF3)H|w=1,16 = ( = ) (4.4)

A NTF para um quantizador com ganho unitario podera entdo ser descrita como o in-

verso da funcdo de transferéncia dos lagos (4.2), (4.3) e (4.4), i.e.,

1

onde especificamente, para uma topologia CIFF, a NTF e STF podem ser descritas como

(GERFERS; ORTMANNS, 2010):

NTF(s) (4.5)

1

NTF(s) = - i
L+ an—iy1 L (s)

(4.6)

N .
STF(s) = Zzﬂv‘w +1L(5) 4.7)
L+ i an—iy1 Li(s)
Utilizando (4.6) e (4.7), pode-se entdo encontrar os coeficientes para a topologia CIFF.

A Tabela 4.3 mostra os coeficientes resultantes para os trés moduladores tendo em vista que

esses ja foram escalonados de modo a garantir que os integradores nao saturem.

Tabela 4.3: Coeficientes dos moduladores XA em CT.
Ordem (L) | ay a, as c1 Co C3
2)H|w=1,5 | 1,31 | 3,75 - 0,51 1] 0,11 -
31H =15 | 2,82 | 4,56 | 6,61 | 0,24 | 0,23 | 0,12
31H)w=1,16 | 1,22 2,33 3,97 | 0,23 | 0,07 | 0,04
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5 ANALISE, MODELAGEM E EFEITOS DAS NAO-IDEALIDADES DE
MODULADORES XA EM CT

Neste capitulo serdo apresentadas as nao-idealidades que afetam XA M em tempo conti-
nuo de modo a garantir que a performance do modulador seja garantida. Estas serdo modeladas
em Matlab/Simulink@® e VHDL-AMS. A partir das ndo-idealidades, as especificagoes dos blo-
cos sdo obtidas e utilizadas para o projeto no nivel de abstracdo do circuito.

As simulagdes efetuadas neste capitulo levam em conta as especificacdes da Tabela 4.1.
Note que a SNR das simulagdes serd de aproximadamente 90 dB e ndo 80 dB como estd nas es-
pecificacoes, isto ocorre pois provavelmente haverd perda na performance do modulador quando
este for implementado eletricamente e, portanto, de modo a garantir que as especificacdes se-
jam cumpridas, neste trabalho os moduladores no nivel de abstragcdo do sistema serdo projetados

com ~10 dB a mais que a especificagao.

5.1 Clock Jitter

Clock jitter causa uma pequena variacao randomica na quantidade de carga realimentada
por ciclo de clock, ou seja, uma variagao estatistica da forma de onda do sinal de realimentacao
resulta em um erro de integragdo também estatistico, sendo assim, o noise floor ird aumentar e
a resolucdo do modulador diminuiré.

No sistema existem duas fontes de clock jitter, uma na entrada do ADC e outra que é
gerada através do erro de timing do DAC de realimentagdo no laco principal. O jitter presente
no DAC de realimentacdo € mais critico, desta forma, apenas este serd considerado. O erro
causado pelo jitter é o erro na area do sinal de pulso na realimentacio para cada periodo de
amostragem (CHERRY; SNELGROVE, 2000). A razao disto € que o pulso na realimentacao
¢ integrado ao menos uma vez no laco de filtro. Este valor integrado corresponde com a drea
do pulso, e assim, apenas a drea € significante nos instantes da amostragem e nao o formato do
pulso. Em (GERFERS; ORTMANNS, 2010) ¢ feita uma andlise detalhada sobre o efeito do
clock jitter na performance do YA M em tempo continuo e discreto.

A Figura 5.1 ilustra o efeito do jitter no sinal do lago de realimentacdo do modulador
considerando um pulso do tipo NRZ. Pode-se observar na figura o defasamento (incerteza) do
sinal na borda de transicdo deste. Esta incerteza de largura At, é, justamente o efeito do jitter

sobre o sinal.
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Figura 5.1: Efeito do jitter no sinal do DAC.

A Figura 5.2 ilustra o modelo do jitter que € introduzido no lago de realimentagdo do

modulador. A variacdo do sinal é gerada através de uma fonte de ruido Random Number.
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Figura 5.2: Modelagem do jitter em Matlab/Simulink®.

A Figura 5.3 ilustra o efeito do clock jitter na performance do modulador. Pode ser

observado que os moduladores de terceira ordem sofrem mais perda de SNR com o clock jitter

que o modulador de segunda ordem.
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Figura 5.3: Efeito do jitter na performance do modulador.
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5.2 Excess loop delay

O Excess loop delay (ELD) decorre do fato de o tempo de chaveamento do transistor
nao ser nulo, o que faz com que a borda de transi¢ao do pulso do DAC comece depois da borda
de transi¢do do clock, além disso, comparadores reais tem um certo tempo para gerar a saida
correta do sinal que serd realimentado. O atraso gerado pode ser determinado pelo projeto
do quantizador no nivel de abstracdao do circuito, juntamente com o tempo finito para o DAC
responder, mais o atraso entre a borda de transi¢ao do clock do quantizador e uma saida valida
do DAC. Desta forma, faz-se necessario que a tolerancia que o modulador terd ao ELD seja
determinada. Se o atraso suportado for menor que o atraso gerado, entdo deverd ser empregada
alguma técnica para compensacao ao ELD. Uma compensagao cldssica € adicionar um caminho
de realimentacdo extra da saida do modulador a entrada do quantizador (ROSA; RiO, 2013).

A Figura 5.4 ilustra o efeito do ELD no sinal do lago de realimentacdo considerando

uma frag@o da forma de onda da Figura 5.1.

I(t)
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a —

i > {
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Figura 5.4: Efeito do ELD no sinal de realimentacdo do sistema.

O ELD pode ser modelado com um bloco do tipo Transport Delay inserido na malha
de realimenta¢cdo do modulador, i.e., entre a saida do quantizador e a entrada do modulador. A

Figura 5.5 ilustra o bloco utilizado para modelar o ELD a nivel de sistema.

>D%(>

Transport
Delay

Figura 5.5: Modelagem do ELD em Matlab/Simulink®.

O principal problema causado pelo ELD refere-se a instabilidade do modulador. O ELD
em um sistema com uma NTF mais agressiva fard com que o modulador fique instdvel mais
facilmente. A Figura 5.6 ilustra a tolerancia ao ELD para os trés moduladores. Percebe-se nesta

figura que para o modulador de terceira ordem com a NTF mais agressiva, o sistema € menos
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tolerante ao ELD, enquanto a NTF com ganho moderado e o modulador de segunda ordem
atingem a especificagdo mesmo com um ELD de ao menos 30% do periodo do relégio, na qual

sobra margem suficiente para outras nao-idealidades e ndo-linearidades inerentes ao circuito.

100

80 .

__ 60 .
i)
A=

x 40 .
4
N

20r Ordem 2 (H =15) 1

ol Ordem 3 (I—ilnf=1.5) |

Ordem 3 (I-i|nf:1.16
_20 1 T i i i —
0 5 10 15 20 25 30

Ts (%)

Figura 5.6: Efeito do ELD na performance do modulador.

5.3 Ganbho finito dos amplificadores

O ganho finito do amplificador afeta a funcao de transferéncia do integrador. O principal
bloco para moduladores sigma delta € um filtro passa baixa ou integrador, na qual implementa
a fun¢do de transferéncia com seu p6lo em DC. Para implementar esta funcao, um integrador

RC ativo pode ser utilizado como o mostrado na Figura 5.7.

C
|
1]

R
Vin- o—\WW\ \+> O Vout+

Vin+ O—W +/- O Vout-

Figura 5.7: Modelo do integrador RC ativo.

A funcio de transferéncia do integrador ideal pode ser definida como (GERFERS; ORT-
MANNS, 2010):
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1
H(s) = sRC

onde R € o valor do resistor de entrada e C € o valor do capacitor de integracdo. Quando

(5.1)

o ganho finito do amplificador € levado em conta, a fun¢do de transferéncia do integrador muda
para (AGUIRRE et al., 2013):
1

H(s)= —— (5.2)
ﬁ + sRC

onde Apc € o ganho do amplificador. Esta equacdo mostra que além do ganho DC, o
polo do integrador também € afetado.

As Figuras 5.8a e 5.8b ilustram o efeito do ganho do amplificador sobre a performance
dos moduladores. A Figura 5.8a ilustra o efeito sobre o primeiro integrador e a Figura 5.8b
ilustra o efeito sobre o segundo integrador. O efeito sobre o terceiro integrador para o modulador

de terceira ordem ndo € mostrado de modo que este exerce um efeito muito similar ao segundo

integrador.
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Figura 5.8: Efeito do ganho na performance do modulador. (a) Primeiro integrador. (b) Segundo
integrador.

Mesmo que o modulador possa beneficiar-se de um ganho DC alto, pode ser observado

nas Figuras 5.8a e 5.8b que moduladores em CT requerem que o ganho seja de ao menos 20 dB.
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5.4 Produto ganho banda finito dos amplificadores

Para um modulador em CT, o produto ganho banda (GBW) dos amplificadores afetam a
poténcia do ruido de quantizacao através de uma alteracdo da forma da NTF. Esta ndo-idealidade
introduz um erro de ganho e um pdlo adicional na fun¢do de transferéncia ideal do integrador.
De modo a considerar a influéncia do GBW, o integrador ideal com uma funcao de transferéncia

dada por (5.1) é substituida por um amplificador de um p6lo descrita por:

Apc
€
GBW = Apcwa [rad/s]. (5.4)

Desta forma, a funcao de transferéncia do integrador podera ser descrita como:

GBW
1
1 aBW+

H p—
(5) sRC 1+ wiz

(5.5)

1

onde ws € 0 segundo polo. As Figuras 5.9a e 5.9b ilustram o efeito de GBW sobre a performance

do modulador. Foi considerada a influéncia sobre o primeiro e segundo integrador.
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Figura 5.9: Efeito do GBW na performance do modulador. (a) Primeiro integrador (b) segundo
integrador.
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Pode ser observado nas Figuras 5.9a e 5.9b que o modulador de terceira ordem com a
NTF mais agressiva demora mais tempo para atingir a performance desejada, ja o modulador
com NTF menos agressiva e o modulador de segunda ordem, atingem a performance muito

mais precocemente na frequéncia.

5.5 Slew rate finito dos amplificadores

Outra ndo-idealidade relacionada ao integrador € o slew rate finito do sinal de saida
causado pela limitac@o de corrente, na qual é responsdvel por carregar o capacitor de integragao.
Slew rate finito é um efeito puramente ndo linear (opostamente ao efeito de GBW), causando
distor¢do e aumento do noise floor (MEDEIRO et al., 1994).

O slew rate pode ser modelado no nivel de abstragdo do sistema com o auxilio do bloco
Rate Limiter. A Figura 5.10 ilustra o modelo do integrador RC ativo considerando as ndo-

idealidades abordadas até entao.

1
D » >
In1 den(s) : — Out1
Saturation Rate Limiter

Integrador

Figura 5.10: Modelagem do integrador em Matlab/Simulink®.

As Figuras 5.11a e 5.11b ilustram o efeito do SR sobre o primeiro e segundo integrador.
Pode-se notar que para modulares implementados em CT, a especificacdo de SR é bastante
reduzida quando comparada com a implementacdo DT onde faz-se necessario o chavemanto de

capacitores a cada ciclo de clock.

5.6 Output swing limitado

A limitacdo imposta na saida dos integradores, também conhecida como clipping, é
um tipo de varia¢do dos valores ideais dos estados do sistema. Um Y AM de ordem L tem L
estados cujos valores nos instantes da amostragem determinam o comportamento do modulador.
As tensOes de saida dos integradores sdo precisamente os estados do sistema. Desta forma
o output swing dos amplificadores devem acomodar as tensdes de saida para que os estados
sejam elaborados corretamente, caso contrario, o comportamento do modulador ir4 ser alterado.

Esta limitag¢do resulta num aumento severo da IBN, além disso, aparecerad distor¢do no sinal.
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Figura 5.11: Efeito do SR na performance do modulador. (a) Primeiro integrador (b) segundo
integrador.

O Clipping pode ser evitado através do escalonamento correto dos coeficientes. De modo a
diminuir os requerimentos de output swing, um caminho de alimentagdo em avango podera ser
adicionado entre o sinal de entrada e a entrada do quantizador, de outra forma, a amplitude do
sinal de entrada podera ser reduzida, no entanto, esta tltima alternativa ndo é muito vidvel pois
resultard na reducdo da resolu¢do do modulador.

O output swing dos amplificadores pode ser modelado a nivel de sistema como um bloco
de saturagao como mostrado na Figura 5.10. Todas as simulac¢des das nao-idealidades feitas até
agora foram simuladas considerando que o output swing dos amplificadores € de £ 0,8 V. Na
Secdo 8.1, histogramas sdo plotados de modo a verificar que as tensdes na saida dos integradores

nao estao saturando.

5.7 DAC e Quantizador

A nido-idealidades impostas pelo quantizador e DAC single-bit é basicamente offset de-
vido a sua alta linearidade. Mesmo assim, offset de um quantizador single-bit é praticamente
irrelevante e, desta forma nao serd analisado (GUNTURK; LAGARIAS; VAISHAMPAYAN,
2001). Apesar disso, para fins de estudo, o modelo em linguagem de programacio C' utilizada
para compilar a S-function no Simulink do quantidaor e DAC s@o mostrados nos Apéndices A e

B, respectivamente.
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5.8 Erro da constante de tempo

Em um X AM em tempo continuo, a funcio de transferéncia depende dos valores abso-
lutos dos resistores e capacitores, os quais variam de acordo com o processo, tensao de alimen-
tacdo, temperatura, etc. A variacdo dos componentes pode chegar até 20%, fazendo com que a
variagdo do produto RC seja maior que 30% (ROSA; RIO, 2013). Desta forma, a analise do erro
da constante de tempo se faz necessaria em moduladores em tempo continuo. Um modo bas-
tante utilizado para controlar estas variagdes € calibrar os resistores, capacitores e ainda outros
parametros, como a transcondutincia dos amplificadores etc. Se os integradores forem projeta-
dos como RC ativo, um esquema de trimming poderd ser empregado para manter constante o
produto RC.

Para a andlise no nivel de abstragdo do sistema, a funcio de transferéncia do integrador
mostrada em (5.5) foi modificada de modo a adicionar o termo ARC. As Figuras 5.12a, 5.12b
e 5.12¢ mostram o efeito da variacdo da constante de tempo sobre SNR. A variacdo foi feita
com uma simulagcdo Monte Carlo com um desvio padrdao de 20%. A Figura 5.12d ilustra a

distribui¢do gaussiana normal dos histogramas das figuras mencionadas acima.
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Figura 5.12: Efeito do erro da constante de tempo. (a) Histograma do modulador de ordem 2
com ||H ||« = 1,5 (b) histograma do modulador de ordem 3 com || H || = 1,5 (c) histograma
do modulador de ordem 3 com || H|| = 1, 16 (d) distribuicdo gaussiana normal.
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Percebe-se nas figuras acima que apenas o modulador de segunda ordem e o modulador
de terceira ordem com agressividade moderada da NTF se mantém dentro das especifica¢des
enquanto que o sistema de terceira ordem com NTF mais agressiva ndo consegue manter-se
dentro das especificacdes para um desvio padrao de 20%.

A andlise da variacdo da constante de tempo RC pode ser dividida basicamente em
duas partes. Primeiramente considera-se que a variagdo € positiva, nesta variacdo os valores
simulados estdo bastante proximos dos valores calculados e haverd uma reducdo no ganho do
integrador, aumentando o IBN e degradando o SNR, pois esta variacdo do ganho do integrador
faz com que os pdélos da NTF variem pouco e, os zeros fiquem inalterados. A segunda parte da
andlise se refere a parte negativa da variagc@o, onde a variagdao do ganho do integrador resulta em
uma NTF mais agressiva, sendo assim, a SNR poderd aumentar, no entanto, quando a variagdo
for grande o suficiente, o modulador ficard instdvel, diminuindo drasticamente a SNR. Neste

caso diz-se que o quantizador entrard na regido de overload.

5.9 Ruido térmico

O ruido térmico € um fator que deve ser levado em conta em XA M em tempo continuo,
de fato, a performance pode ser mais afetada pelo ruido térmico que pelo ruido de quantizagdo.
O ruido térmico do primeiro amplificador deverd ser mantido pequeno suficiente de modo que
a soma deste com os resistores (para um modulador implementado com filtro RC) de entrada e
de realimentacdo nao afetem a performance do modulador (GERFERS; ORTMANNS, 2010).
Para dimensionar os resistores e a transcondutincia do primeiro amplificador de modo a manter
o ruido térmico menor que IBN necessdrio e assim alcancgar as especificagdes, faz-se necessa-
rio levar alguns parametros em consideracdo. No entanto, neste trabalho a metodologia para
encontrar tais parametros ndo serd abordada e o leitor poderd referir-se a (AGUIRRE, 2014) e

(GERFERS; ORTMANNS, 2010) para uma anélise detalhada sobre o assunto.

5.10 Especificacoes das nao-idealidades

A Tabela 5.1 resume as especificacdes das nao-idealidades para os blocos analdgicos,
onde Ganho; e Ganhoy,, GBW; e GBW,, SR; e SR, referem-se ao primeiro e segundo ampli-
ficador respectivamente. As espeficicacdes do terceiro amplificador para os moduladores de

terceira ordem sao as mesmas que do segundo amplificador. Além disso, os valores de Ts sao
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referentes aos diferentes moduladores, e, de modo que cada modulador tem o parametro M

distinto, T's também sera distinto.

Tabela 5.1: Especificacdes de algumas nao-idealidades.

Parametros 22 ordem 32 ordem 32 ordem
Hiny 1,5 1,5 1,16
Ganho; > 30dB > 30dB > 30dB
Ganho, > 20dB >20dB > 20dB

GBW;, > 150 MHz > 150 MHz > 150 MHz
GBW, > 10 MHz > 10 MHz > 10 MHz
Slew Rate; | > 10 MV/seg. | > 6 MV/seg. > 2 MV/seg.
Slew Rates | > 1 MV/seg. > 1 MV/seg. > 1 MV/seg.
ELD <30% Ts <20% Ts <30% Ts
Jitter 1x107*Ts | 0,17x107*Ts | 0,2 x 107*Ts

Deve-se ressaltar que além das nao-idealidades listadas neste capitulo, um XA M ainda
sofre com algumas outras ndo-linearidades que sdo mais acentuadas quando o quantizador € im-
plementado com vdrios bits, e.g., offset do quantizador. No entanto, as ndo-idealidades listadas

sdo suficientes para o projeto de um XA M single bit em tempo continuo.

5.11 Performance no nivel de abstracao do sistema

A Figura 5.13 ilustra a SNR versus a amplitude do sinal de entrada. As linhas tracejadas
na figura representam as curvas ideais baseadas em (2.20), note que esta equag¢do ndo leva em
conta o pardmetro || H || nem condi¢des de estabilidade. J4 as linhas continuas representam
a SNR simulada no nivel de abstracdo do sistema tendo em considera¢do o pardmetro || H ||
e as ndo-idealidades presentes nos moduladores, ou seja, os blocos que compdem o modula-
dor foram dimensionados de modo que as ndo-idealidades ndo afetem a performance desejada.
Pode ser claramente observado que para o modulador de segunda ordem, a diferenca entre a
curva ideal e a curva simulada € pequena, no entanto para o caso dos moduladores de terceira
ordem, a diferenca é substancial. Percebe-se também o que o modulador de terceira ordem com
|H||- = 1,5 tem o overload mais precipitado que os demais, desta forma, o projetista deve le-
var em consideracdo que a performance real de um modulador de ordem superior é geralmente

menor que a predita por (2.20).
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Figura 5.13: SNR versus amplitude do sinal de entrada. Performance no nivel de abstracdo do

sistema.

A Tabela 5.2 resume os resultados da performance do modulador no nivel de abstracao

do sistema considerando as nio-idealidades.

Tabela 5.2: Performance no nivel de abstracdo do sistema.

Ordem (L) | SNR de pico | DR | Overload Bw fs
2| Hlloo=1,5 90 dB 90dB | -0,5dB | 0,2MHz | 51,2 MHz
31 H|w=1,5 90 dB 96dB | -3,1dB | 0,2MHz | 32 MHz
3\ H|lwo=1,16 90 dB 98dB | -0,5dB | 0,2MHz | 48 MHz
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6 ESTABILIDADE

O projeto de um modulador XA s6 estard completo se a estabilidade deste for anali-
sada. Muitos investigadores tentaram encontrar um critério confidvel para a estabilidade de um
modulador YA de ordem superior, no entanto, mesmo que varios critérios existam, estes nao
fornecem a garantia de que o sistema serd estdvel, além disso, esses critérios por muitas vezes
sdo muito conservativos. A razdo para este problema é o fato de o modulador XA ser um sis-
tema ndo-linear devido a presen¢a do quantizador. A andlise de sistemas ndo-lineares sempre
foi um problema significativo para a teoria de controle (ATHERTON, 1981). O que se faz entdo,
¢ aproximar o sistema por um modelo linear de modo a alcancar uma solucio que possa prever
a resposta do sistema linear até um certo ponto. Outro fator que compromete a aproximacao €
que o comportamento dos sinais na entrada do quantizador e o ruido de quantizacdo sio esto-
casticos. Este fato restringe ainda mais o uso da teoria de controle em moduladores XA, visto
que seria necessario uma andlise de um sistema linear com um processo de excitagdo randémico
complicando imensamente a analise.

Entretanto, uma percepcao bastante valida pode ser obtida utilizando a teoria cldssica
de controle através da plotagem do circulo unitdrio. Além disso, de modo a encontrar uma
metodologia para deixar o sistema estdvel, simulagdes com a andlise da agressividade da NTF,

maximo sinal de entrada estdvel (MSA) e SNR serdo analisadas a seguir.

6.1 Maximo sinal de entrada estavel

A hipétese de uma fun¢do de densidade de poténcia (PDF) para uma entrada no quan-
tizador e o valor de || H||, para um sistema especifico define a MSA na qual é o maior valor
médio da saida do quantizador que proporciona um ponto de equilibrio estdvel (RISBO; Sg-
RENSEN, 1995). Resultados empiricos mostram que a MSA derivada de uma PDF gaussiana

€ bastante precisa. Neste caso, a MSA podera ser descrita como

Agavss(MSA) = ||H| . 6.1)

E dificil justificar este critério de estabilidade de modo que as entradas em moduladores
reais estdo longe de serem gaussianas. No entanto, investigacdes apresentadas em (RISBO;

SeRENSEN, 1995) indicam que o critério gaussiano tem uma precisdo bastante elevada para
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moduladores de ordem superior.

Comparando com o modulador de segunda ordem onde a estabilidade depende basica-
mente dos coeficientes do modulador, a estabilidade em moduladores de ordem superior de-
pende além dos coeficientes, da amplitude do sinal de entrada (GREEN; HARRIS; WILSON,
1992). Sendo assim, a faixa de sinal util para moduladores de ordem superior serd reduzida.

Esta faixa pode ser encontrada por simulagdo como ilustrado na Figura 6.1.
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Figura 6.1: Médxima amplitude estdvel do sinal.

6.2 Root Locus

Root locus € uma abordagem classica para determinar a estabilidade em um sistema de
controle, de fato, é bastante visivel devido ao efeito da localizacdo de zeros e pélos. Para efetuar
a andlise, o método descrito em (YANG et al., 2002) foi utilizado, desta forma, foi preciso

fazer a conversdo de CT para DT da NTF. As NTFs para os trés moduladores em questdo sao

apresentadas.
NTFL =215 = (22 — 1,<222;zlfo, 4415) 62
NTFL=s =15 = (z—0, 6694)(522 - 11,);31,2 +0,6639) 63
NTFr—3)H|w=1,16 = (-1 (6.4)

(2 —0,8622)(2% — 1,841z + 0,8619)
O plot da root locus de (6.2), (6.3) e (6.4) € mostrado na Figura 6.2. Esta figura mostra

que os polos do sistema iniciam em dc (z = {1, 0}) e os podlos reais tendem a —oo, de fato,
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estes estardo sempre no eixo real dentro do circulo unitdrio devido ao efeito de limite do ciclo
estavel, na qual € descrito em (GEERTS; STEYAERT; SANSEN, 2002). A possibilidade de
instabilidade parte dos pdlos conjugados que deixam o circulo unitdrio para pequenos ganhos do
quantizador e, entram no chamado ganho critico. Para pequenas escalas, os ramos do root locus
sdo curvados em direcdo ao circulo unitdrio e uma condi¢do de estabilidade € entdao determinada.

Desta forma, o modulador provavelmente sera:

e Completamente instdvel se o ganho do quantizador para um sinal de entrada nulo mover

os polos para fora do circulo unitario;

e Incondicionalmente estavel se os polos ficarem dentro do circulo unitdrio para todos os

sinais de entrada com amplitude acima de zero;

e Condicionalmente estdvel se para um aumento na amplitude do sinal de entrada ao menos

um pdlo saia do circulo unitario.
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Figura 6.2: Root Locus.

O método de verificagdo por root locus é uma abordagem linear para um sistema nao
linear, sendo assim, as condi¢des de estabilidade devem ser comprovadas através de simulacdes

para a andlise da performance do modulador (EYNDE; SANSEN, 1993).

6.3 Agressividade da NTF

A estabilidade € o custo pago pela agressividade da NTF, ou seja, por um || H ||, maior.

No entanto, esta afirmacdo € vélida para moduladores de segunda ordem e niao necessaria-
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mente para moduladores de ordem superior que possuem varios pares de pélos. Uma NTF mais
agressiva significa mover mais IBN para fora da banda de interesse, desta forma, uma || H ||
maior podera suprimir ainda mais o noise floor. Ajustando adequadamente os p6los da NTF,
esta poderd ser plana na banda de atenuacio, e assim, coloborar com a estabilidade do modu-
lador. Se a ||H ||« for incrementada para um sistema de mesma ordem, e.g., terceira ordem
com | H||» = 1.5 e outro com || H || = 1.16, o sistema com um maior ganho fora de banda ird
deixar o ponto de limiar da banda de passagem para a banda de transi¢do mais acentuado e, con-

sequentente, ird aumentar a SNR do modulador. A Figura 6.3a ilustra as NTFs dos moduladores

em estudo.
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Figura 6.3: Modulador XA (a) NTF (b) STF.

Pode-se notar nitidamente na Figura 6.3a os diferentes ganhos das NTFs para os modu-
ladores de segunda e terceira ordem e que o limiar da banda passante para a banda de transicao
do modulador de terceira ordem com || H ||, = 1.16 é mais suave que o respectivo modulador
com || H|| = 1.5, desta forma espera-se ter um maior SNR para este tltimo para uma mesma
largura de banda.

A Figura 6.3b mostra a STF dos trés moduladores em questdo. Geralmente, uma STF
para arquiteturas do tipo CIFF apresentam um pico fora da banda. Isto implica que na frequéncia
em que o pico ocorre, a mdxima amplitude do sinal de entrada diminui na ordem do ganho do
pico, portanto, a faixa dindmica serd reduzida. O pico mais elevado também influenciard na
sensibilidade do sistema em relacdo as variacdes dos componentes como pode ser comprovado
pela Figura 5.12d. (DELIYANNIS; SUN; FIDLER, 1998) afirma que quanto menos sensivel o

sistema for as variacdes dos componentes, mais estaveis as suas caracteristicas serdo e, assim,
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mais provavelmente que as especificagdes serdo mantidas apesar das variacoes.
6.4 Critério de estabilidade

Uma outra andlise bastante relevante € a andlise do aumento da SNR em funcdo de
|H||oo. De fato, o desejo para uma SNR maior é a motiva¢do para projetar moduladores de
ordem superior e assim, confrontar os perigos impostos pela estabilidade. Para o propésito de
determinar o pico da SNR do modulador, um tom cuja amplitude é 1 dB abaixo do limite da
entrada dc serd utilizado, e, como a SNR € praticamente constante para amplitudes perto de dc,
o erro do pico da SNR serd aceitavel. A Figura 6.4 ilustra a SNR em fung¢@o de || H ||o.. A partir
desta figura, pode ser observado que o pico da SNR aumenta com um aumento de ||H ||, (0s
polos estdo se movendo para longe dos zeros enquanto a frequéncia de corte de Butterworth
estd aumentando) até que o modulador se torna instdvel para || H ||, =~ 2 para o modulador de
terceira ordem. Para uma melhor performance, os p6los deverao estar longe dos zeros, mas nao

tao longe de modo que cause a instabilidade no modulador.
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Figura 6.4: Critério de estabilidade.

Virios pesquisadores sugerem o uso de um critério para estabilidade, (CHAO et al.,
1990) defende que para || H ||, < 2 0 modulador sera estdvel, enquanto (AGRAWAL; SHENOI,
1983) defendem o critério de ||H||», < 3. Entretanto, como pode ser visto na Figura 6.4, o
modulador torna-se instavel utilizando o critério de (CHAO et al., 1990) sendo que a SNR cai

abruptamente com || H ||, levemente superior a 2.
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7 PROJETO DO MODULADOR NO NiVEL DE ABSTRACAO DO

CIRCUITO

Neste capitulo, o projeto do modulador no nivel de abstracdo do circuito sera descrito.

Os desafios em se projetar amplificadores com alto ganho e alto GBW sera discutido, assim

como o restante dos blocos que compdem o modulador. A tecnologia utilizada neste trabalho

¢ CMOS de 130nm (UMC 130nm) com tensdo de alimentagcdo de 1,2V. As especificacdes dos

blocos a serem projetados foram listadas na Tabela 5.1 da Sec¢do 5.10.

7.1 Esquematico do modulador A no nivel de abstracao elétrica

As Figuras 7.1a e 7.1b ilustram o diagrama de blocos da topologia CIFF para os modu-

ladores de segunda e terceira ordem no nivel de abstracdo elétrica.
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Figura 7.1: Esquemdtico do modulador XA em nivel elétrico. (a) Segunda ordem (b) terceira

ordem.
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7.2 Implementacio dos coeficientes

O projeto de um modulador XA € um processo iterativo entre o nivel de sistema e
nivel de circuito. O circuito projetado deve possuir os mesmos coeficientes obtidos no nivel
de abstracdo do sistema, além disso, as tensoOes na saida dos integradores deverdo ser similares
tanto no nivel de abstracdo do sistema e circuito. De modo a implementar os coeficientes c;

mostrados na Tabela 4.3 da Secdo 4.4, a seguinte relacdo deve ser seguida

1

s (7.1)

onde C; € o capacitor do integrador i, R; é o resistor do integrador i e a; € o coeficiente de
alimentacdo em avanco referente ao integrador i. A escolha do capacitor e do resistor dependem
basicamente de dois fatores, o primeiro refere-se a drea em silicio. Como a drea de um capacitor
€ geralmente maior que a de um resistor, geralmente escolhe-se 0 menor capacitor possivel, no
entanto, a escolha de um capacitor pequeno pode acarretar em um resistor muito grande, e
como foi descrito na Secao 5.9, o ruido térmico depende do tamanho dos resistores do primeiro
integrador. Sendo assim, deve-se mensurar ambos os fatores na hora de escolher a dimensao
dos dispositivos.

A Tabela 7.1 mostra os valores dos capacitores e resistores utilizados para implementar
os coeficientes a nivel de circuito. Os coeficientes a; foram implementados como relacdao do

resistor de referéncia R,.; do somador ativo.

Tabela 7.1: Dimensao dos dispositivos RC.

‘ Ordem = 2||HH0021,5 ‘ Ordem = 3HHHoo=175 | Ordem = 3||H||oo=l,16

Dispositivo | R (kQ) | C(F) |RkQ) | CeF) |[REQ) | CEF)
Cy - 3 - 3 - 3
Cy - 1 - 1 - 1
Cs - - - 2 - 1
R, 18,21 - 43,80 - 30,63 -
R, 173,00 - 138.6 - 93,15 -
Rs - - 125,90 - 165,71 -

Ries 6,51 - 10,41 - 6,94 -
Ra 6,51 - 10,41 - 6,94 -
Ra 3,49 - 3,69 - 5,70 -
R 1.21 - 2,28 - 2,97 -
Ry - - 1,57 - 1,74 -
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7.3 Projeto em tecnologia CMOS

7.3.1 Projeto dos amplificadores

Um amplificador de alta performance deve ter alta velocidade e a0 mesmo tempo alto
ganho, entretanto, € dificil projetar um amplificador que tenha essas duas qualidades. Amplifi-
cadores de alto ganho geralmente usam véarios estigios, transistores com comprimento de canal
elevado e sdo polarizados com pouca corrente. Amplificadores de alta velocidade geralmente
usam topologias de apenas um estdgio com comprimento de canal reduzido e sdo polarizados
com elevada corrente (BULT; GEELEN, 1990). Na literatura s@o apresentados diversos tipos
de topologias de amplificadores, no entanto, como os moduladores em estudo sdo projetados
com integradores RC ativos, amplificadores de um estdgio sdo descartados devido as cargas
resistivas. Sendo assim, neste trabalho amplificadores de dois estdgios sao utilizados.

Um amplificador com cascata de estdagios individuais faz com que se tenha um alto ga-
nho, mas cada estdgio introduzird um pdlo de baixa frequéncia que produzird um deslocamento
negativo na fase e degradard a margem de fase resultante. Vdrios esquemas de compensa-
cdo para amplificadores com varios estidgios sdo propostos na literatura (LEUNG et al., 2000),
(NG; ZIAZADEH; ALLSTOT, 1999). Os esquemas citados sdo uma variacdo da compensa-
cdo Miller para um amplificador de dois estdgios. Em um esquema de compensa¢do Miller, o
p6lo dominante é trazido para baixas frequéncias devido ao efeito Miller (pole splitting), re-
sultando em topologias com baixo GBW. Além disso, um right-half-plane zero (RHP) é criado
na qual degrada a fase. Desta forma, um resistor é geralmente utilizado para cancelar o efeito
RHP. Outros esquemas de compensacdo usam deslocamento de fase positivacom insercdo de
um zero (left-half-plane zero ou simplesmente LHP) criado por um caminho de compensagao
em avanco para melhorar a margem de fase (ESCHAUZIER; HUIJSING, 2011), (YOU; EM-
BABI; SANCHEZ-SINENCIO, 1997), no entanto, o incoveniente destas propostas é que todas
usam capacitores Miller. Nos dltimos anos, técnicas de compensacdo em avango ativas, ou seja,
sem uso de capacitores tem sido exploradas. Em (SCHLARMANN; LEE; GEIGER, 1999) é
feita uma andlise tedrica detalhada sobre os efeitos da compensa¢do em avanco. O esquema
de compensacdo utilizado neste trabalho emprega compensa¢do em avango para criar LHP sem
a utilizacdo de capacitores Miller. Desta forma, o pélo dominante nao é trazido para baixas
frequéncias, resultando em um amplificador com maior GBW e ao mesmo tempo com elevado

ganho e baixa impedancia de saida por ser uma topologia de dois estdgios. A Figura 7.2 ilustra
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o esquematico do amplificador. O esquematico do circuito de polarizacao nao é mostrado, pois
consiste de um bloco bdsico, no entanto, deve-se salientar que a corrente fornecida é de 1A e

que este circuito foi projetado baseando-se na arquitetura Wide Swing Cascode detalhadamente

descrita em (BAKER et al., 2008).
Ms Ms |M| Ms
Vout+ —O Vout-

M2 |—OVin- Vin_+| M4 M4 |ﬂl' |—| M7 M7 }J
Vb10—| M3 Vb10—| Ms

Figura 7.2: Esquemadtico amplificador.

Como pode ser visto na Figura 7.2, o amplificador necessita de dois circuitos de compen-
sacdo de modo comum (CMFB), onde o primeiro estdgio utiliza um circuito de modo comum
local. Para um circuito CMFB local, geralmente utilizam-se resistores com valores nas casas
das dezenas a centenas de k). Entretanto, implementar resistores com valores elevados de-
mandam muita drea em silicio, desta forma, utilizou-se a implementacdo de PMOS na regido
linear. Além disso, o CMFB local tende a evitar a necessidade de compensacao e problemas
com latch-up. No entanto, o CMFB global oferece um controle mais preciso da tensdo de modo
comum, sendo assim, foi projetado um cirtuito CMFB global para o segundo estdgio. A Figura

7.3 ilustra o esquematico do circuito CMFB em tempo continuo utilizado no estagio de saida.

ﬂTl_fQI M3 ri\:m
b

¢
Vout—l M2 Mﬂ vcm Mo M2 |V0ut+

g [N L poh

Figura 7.3: Esquematico do circuito de modo comum.
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O circuito de CMFB € projetado de modo a setar corretamente a tensao de modo comum,
para isso, o circuito faz o sensoriamento dos sinais positivo e negativo, compara o valor com a
tensdo de referéncia vem e retorna a tensdo Vem fb polarizando a fonte de corrente.

As Figuras 7.4a e 7.4b ilustram a resposta em frequéncia do primeiro amplificador e
sgundo amplificador, respectivamente. Ressalta-se que ambos os amplificadores foram utiliza-
dos para os trés moduladores em estudo de modo que a compara¢do de performance dos modu-
ladores seja justa. Além disso, garante-se que as cargas resistivas ndo afetaram a performance

dos moduladores.
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Figura 7.4: Resposta em frequéncia. (a) Primeiro amplificador (b) segundo amplificador.

O amplificador com resposta em frequéncia mostrada na Figura 7.4a obteve um GBW
de 167 MHZ, ganho de 62 dB, margem de fase de 62°, slew rate de 28 MV/s e consome 680
(A considerando, além do amplificador, o circuito CMFB e de polarizag¢do. J4 o segundo am-

plificador com a resposta ilustrada na Figura 7.4b obteve um GBW de 70 MHZ, ganho de 58
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dB, margem de fase de 56°, slew rate de 8 MV/s e consumo de 204 ;A também considerando
o circuito CMFB e de polarizag@o. As cargas capacitivas foram de 3 pF para o primeiro ampli-
ficador e 1 pF para o segundo amplificador e a carga resistiva foi variada de 500 €2 a 10 k€2 de
modo a verificar que o ganho nao foi afetado consideravelmente.

A Tabela 7.2 mostra a dimensao dos dispositivos utilizados nos amplificadores. A nota-
¢do a ser utilizada € baseada no indice vetorial utilizado no ambiente Cadence, e.g., 0 nome do

transistor seguido de <0:1> indica que ha 2 transistores em paralelo.

Tabela 7.2: Dimensao dos dispositivos dos amplificadores.

Primeiro amplificador Segundo amplificador

Dispositivo | W(um) | L(um) | Dispositivo | W(um) | L(um)
M;<0:49> 2 1 M;<0:15> 2 1
M5<0:49> 10 0,5 M><0:15> 10 0,5
M3<0:11> 2 1 M3<0:3> 2 1
My<0:11> 20 1 M,<0:3> 20 1
M;5<0:11> 0,5 1 M;5<0:3> 0,5 1
Me<0:17> 2 1 Mg<0:4> 2 1
M<0:17> 15 0,64 M<0:4> 15 0,64
Mg<0:33> 4 0,75 Mg<0:9> 4 0,75

A Tabela 7.3 mostra a dimensao dos dispositivos utilizados nos circuitos de modo co-
mum, sendo que o primeiro CMFB refere-se ao circuito utilizado no primeiro amplificador e o

segundo CMFB refere-se ao circuito utilizado no segundo amplificador.

Tabela 7.3: Dimensao dos dispositivos do CMFB.

Primeiro CMFB Segundo CMFB
Dispositivo | W (um) | L(um) | Dispositivo | W (um) | L(um)
M<0:17> 2 1 M;<0:5> 2 1
M5<0:31> 1,5 0,25 | M»<0:15> 1,5 0,25
M3<0:17> 4 0,75 M3<0:5> 4 0,75

7.3.2 Projeto do quantizador

A topologia dinamica foi escolhida para o projeto do comparador, no entanto, esta to-

pologia sofre com algumas ndo-idealidades como tensdo de offset e ruido kickback (ENZ; TE-
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MES, 1996). A tensdo de offset pode ser minimizada utilizando técnicas de Auto-Zero e o ruido
kickback pode ser minimizado com um estdgio de pré-amplificacio (CARUSONE; JOHNS;
MARTIN, 2011), porém, o comparador a ser projetado neste trabalho tem suas especificacoes
bastante relaxadas devido a este ser single-bit e, desta forma, como a tensdo de offset e o ruido
kickback nao afetaram a performance do modulador, estes ndo serdo avaliados.

O quantizador consiste de um comparador dindmico e um latch SR, essa topologia €
denominada frack and latch. As Figuras 7.5a e 7.5b ilustram o esquematico do comparador
dindmico e do latch. O comparador dinamico € é composto de uma entrada diferencial NMOS
Mo, inversores M3 e M, em uma configuracdo de realimentacio positiva, transistores de pré-
carga M5 e pela fonte de corrente M7, enquanto que os transistores Mg a Mg formam o latch na
saida. Esta topologia tem a vantagem de dissipar pouca poténcia, pois 0 consumo da-se apenas
na borda de subida do clock CLK.

Seu funcionamento € explicado a seguir: Na borda de subida do clock os transistores de
pré-carga M5 estardo abertos e o par diferencial serd ativado, iniciando a comparagdo. Na fase
de pré-carga, a corrente de M5 é cortada e as saidas Vo+ e Vo— vdo a VDD. A velocidade
do comparador € altamente dependente da corrente que passa por M; (CORTES; GIRARDI;
BAMPI, 2006), sendo assim, a fonte de corrente e o par diferencial devem ser projetados de
modo que a velocidade de comparacao seja rapida o suficiente para ndo afetar a performance
do modulador. . Para uma explicacdo mais detalhada, o leitor podera referir-se a (AGUIRRE,

2014) e (CRUZ MARTIN, 2013)
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Figura 7.5: Esquemético. (a) Comparador dinamico (b) Latch.



A Figura 7.6 ilustra os resultados de simulagdo para os trés moduladores em estudo.
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Figura 7.6: Resultados de simulacdo do comparador.

A Tabela 7.4 mostra a dimensao dos dispositivos, note que foi utilizado o mesmo quan-

tizador para os trés moduladores pois verificou-se que a performance do modulador nao foi

afetada, desta forma, ndo foi preciso projetar quantizadores distindos. Entretanto, na Figura

7.6 ha vérios resultados de simulagdo pois os moduladores foram testados com a frequéncia de

amostragem caracteristica de cada modulador. Sendo assim, o tempo de comparacao aproxi-

mado foi de 60 ps para o modulador de segunda ordem, 100 ps para o modulador de terceira

ordem com ||H || = 1,5 e 70 ps para o modulador de terceira ordem com || H ||, = 1, 16.

Tabela 7.4: Dimensao dos dispositivos do quantizador.

Dispositivo | W (um) | L (um)
M;<0:9> 8 0,24
M5<0:9> 3 0,24
M3<0:1> 3 0,24
M,;<0:1> 6 0,24
M5<0:1> 6 0,24
Mg<0:1> 3 0,24
M<0:1> 3 0,24
Mg<0:1> 6 0,24
My<0:1> 6 0,24
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7.3.3 Projeto do DAC

O projeto do DAC com pulso do tipo NRZ pode ser elaborado utilizando tensdes de
referéncia com o auxilio dos resistores Rp4¢, no entanto, sabe-se que estes sao suscetiveis a
variacdo de até 20%. Outra opg¢ao € projetar o DAC de forma que a sua saida seja em corrente,
assim, a saida sofrerd pouca variagcdo. Neste trabalho, o DAC foi projetado de modo a ter a saida
em corrente com pulso do tipo NRZ, consistindo basicamente de fonte de corrente controlada
por chaves MOS. A fonte de corrente foi projetada em cascode de modo a se obter uma corrente
mais precisa e menos suscetivel a variagdes de processo. A Figura 7.7 ilustra o esquemaético
do DAC implementado para os trés moduladores em estudo. O esquemdtico do circuito de
polarizacdo niao é mostrado pelo mesmo motivo citado na Sec¢do 7.3.1 de modo que este foi
projetado semelhantemente. A corrente fornecida ao DAC ¢ de 114 A e a corrente que o DAC

fornecera € obtida da seguinte forma:

Vref
Roac Vref

28 -1 Rpac

Ipac = (para B =1) (7.2)

onde Vref € a tensdo de referéncia e Rpac € utilizado apenas para fins de calculo.
As chaves MOS sao dimensionadas de modo que a fonte de corrente permaneca na regido de

saturacdo quando a chave estd ligada.

Vref+ Vref-

Figura 7.7: Esquematico do DAC.
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A Figura 7.8 ilustra os resultados de simulacdo para os trés moduladores em estudo.
Note que para cada modulador a frequéncia de amostragem e o valor de Rpac sdo distintos.
Desta forma, a frequéncia da entrada Vn e a amplitude da saida /,,; para cada modulador sera
diferente. Sendo assim, as correntes obtidas na saida do DAC sdo aproximadamente 41 p A para
o modulador de segunda ordem, 29 p A para o modulador de terceira ordem com || H||» = 1,5

e 39 ;A para o modulador de terceira ordem com || H || = 1, 16.
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Figura 7.8: Resultados de simulagdo DAC.
A Tabela 7.5 mostra o dimensionamento dos transistores do DAC para os trés modula-
dores.

Tabela 7.5: Dimensao dos dispositivos do DAC.

Ordem = 2|5 —15 | Ordem =35 15 | Ordem = 3z —1,16
Dispositivo W(um) | L(um)
M;,<0:79> M;<0:29> M;,<0:77> 0,5 1,5
M><0:79> M5<0:29> Mo<0:77> 2,5 0,5
M3<0:1> M3<0:1> M3<0:1> 0,36 0,12
My<0:1> My<0:1> My<0:1> 0,36 0,12
M5<0:79> M5<0:29> M5<0:77> 10 1
Mg<0:79> Me<0:29> Me<0:77> 1 1
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8 RESULTADOS DE PERFORMANCE DO MODULADOR

Neste capitulo serdo apresentados e discutidos os resultados de performance dos XA M

projetados em nivel elétrico.

8.1 Histogramas das saidas dos integradores

Antes de ilustrar as figuras que resultam nos indicadores de performance do modulador,
€ interessante verificar que as tensdes na saida dos integradores ndo estdo saturando. Sendo
assim, as Figuras 8.1a e 8.1b ilustram as tensdes nos integradores do modulador de segunda
ordem. As Figuras 8.1c a 8.1e referem-se ao modulador de terceira ordem com NTF mais

agressiva e as Figuras 8.1f a 8.1h referem-se ao modulador de terceira ordem com NTF mode-

rada.
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Figura 8.1: Histogramas. (a) 1° e 2° integrador (Ordem 2, H;,y = 1,5) (b) 1° a 3° integrador
(Ordem 3, H;,y = 1,5) (¢) 1° a 3° integrador (Ordem 3, H;,; = 1, 16).
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Analisando as figuras percebe-se que nenhum dos integradores atingem a tensdo de ali-
mentacdo de 1,2 V, ou seja, estes ndo saturam. Esta primeira andlise € feita devido ao fato de
que a performance do modulador com o integrador saturado diminuiria consideravelmente, e as

andlises a serem feitas nas proximas se¢Oes seriam incoerentes.

8.2 Resposta em frequéncia dos moduladores

As Figuras 8.2a, 8.2b e 8.2¢ ilustram o espectro de saida dos moduladores XA de se-

gunda ordem, terceira ordem com H;,s = 1,5 e terceira ordem com H;,; = 1, 16, respectiva-

mente.
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Figura 8.2: Spectra do modulador ¥A. (a) Ordem 2, H;,,y = 1,5 (b) Ordem 3, H;,,; = 1,5 (c)
Ordem 3, H;, s = 1, 16.

Pode-se observar na Figura 8.2b que o noise floor dentro da banda para a simulacio
Spectre € mais alto que o da Figura 8.2¢, desta forma, espera-se que o modulador de terceira
ordem com a NTF mais agressiva tenha uma resolu¢do menor que o modulador de terceira
ordem com NTF moderada. Esta afirmacdo contradiz a andlise feita em alto nivel e, de fato o
noise floor do modulador de terceira ordem com H;,; = 1,5 € mais baixo quando simulado

no nivel de abstracdo do sistema, i.e., no simulink. Este fato ocorre devido as vdrias nao-
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idealidades presentes no circuito, no entanto a mais agravante ¢ o GBW dos amplificadores.
Apesar do GBW requerido ser de 150 MHz, de acordo com a Tabela 5.10, percebeu-se ao longo
do projeto dos moduladores que os modelos utilizados no nivel de abstragdo do sistema ndo
levam em conta a agressividade da NTF. Desta forma, para moduladores de ordem superior
com NTF mais agressiva, deve-se esperar resultados inferiores no nivel de abstragao do circuito

em relacdo aos obtidos no nivel de abstracdo do sistema.

8.3 SNR

A Figura 8.3 ilustra a SNR versus a amplitude do sinal de entrada para os trés modula-
dores. Esta figura € muito semelhante a Figura 5.13 que ilustra a performance do modulador
no nivel de abstracdo do sistema considerando as ndo-idealidades. Comparando ambas as fi-
guras, percebe-se que o modulador de segunda ordem foi o que sofreu menos perda de SNR e
DR como esperado devido a sua linearidade. O modulador de terceira ordem com a NTF mais
agressiva foi o que mais sofreu perda de performance e o modulador de terceira ordem com a

SNR moderada teve performance similar ao de segunda ordem.
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Figura 8.3: SNR versus amplitude do sinal de entrada. Performance a nivel de circuito.

A Tabela 8.1 faz a comparacdo de performance entre os trés moduladores implemen-
tados e mais dois encontrados na literatura. O modulador de segunda ordem é denominado
MOD?2, o modulador de terceira ordem com H;, s = 1,5 € denominado MOD3 e o modulador
de terceira ordem com H;,y = 1,16 € denominado MOD3a. Para efeito de comparagdo sera

utilizada a figura de mérito (FOM) proposta por (SCHREIER; TEMES, 2004)



FOM =

Poténcia

SNDR—1,76

2x BW x 27 &0z
Esta figura de mérito enfatiza a poténcia do modulador, neste caso, quanto menor a

FOM, "melhor"serd o modulador X A.

Tabela 8.1: Performance no nivel de abstracio do circuito.
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(8.1)

Parametros MOD2* MOD3* MOD3a* 1% 2%
Tecnologia 130 nm 130 nm 130 nm 90 nm 65 nm
Tensao 12V 12V 12V 1V 12V
Ordem 2 3 3 2 2
fs 51,2 MHz 32 MHz 48 MHz 51,2 MHz 26 MHz
BW 0,2 MHz 0,2 MHz 0,2 MHz 0,2 MHz 0,13 MHz
OSR 128 80 120 128 160
SNDR ;o 85 dB 80 dB 84 dB 82 dB 78,5 dB
DR 89 dB 94 dB 95 dB 85 dB 82
ENOB 13,83 bits 13 bits 13,66 bits 13,33 bits 12,75 bits
Overload -2dB -4.4 dB -2dB - -
Poténcia 1,98 mW 2,22 mW 2,34 mW 2,8 mW 1,74 mW
FOM 0,34 pJ/conv. | 0,61 pJ/conv. | 0,45 pJ/conv. | 0,68 pJ/conv. | 0,94 pJ/conv.
FOM .., | 0,48 pJ/conv. | 0,96 pJ/conv. | 0,64 pJ/conv. | 0,68 pJ/conv. | 0,94 pJ/conv.

* Resultado de simulacdo no nivel de abstracao do circuito. ** Resultado de medida no

nivel de abstragdo fisica.

I - (KE et al., 2010). 2 - JABBOUR, 2010)

Analisando a tabela percebe-se que o modulador de segunda ordem tem a menor FOM

entre os trés moduladores projetados apesar de ter a fs maior. Como o modulador é em tempo
continuo, o tempo gasto em termos de chaveamento € bastante reduzido e o consumo fica prati-
camente limitado ao consumo dos amplificadores. Sendo asssim, como o modulador de segunda
ordem possui apenas dois integradores mais um somador ativo, ou seja, trés amplificadores no
total, ja era de se esperar que este consumisse menos. O modulador de terceira ordem com
H;,; = 1,5 foi o que teve a pior performance, apesar de ter a mesma quantidade de amplifica-
dores e consumir um pouco menos que o modulador de terceira ordem com H;,, s = 1,16, esse
teve a pior SNDR,,;.,, 0 que € fator relevante para o cédlculo da FOM.

Os moduladores projetados por (KE et al., 2010) e JABBOUR, 2010) utilizam topo-



71

logias de amplificadores com compensacao Miller que consomem mais que os amplificadores
projetados neste trabalho, além disso, os resultados destas referéncias foram obtidos no nivel de
abstracdo fisica, i.e., os circuitos foram fabricados. Logo € de se esperar que os moduladores
projetados neste trabalho aumentem um pouco a FOM apés a fabricacdo. Apesar disso, € de
se esperar que a FOM do modulador de segunda ordem deste trabalho seja superior a figura de
mérito das referéncias. De modo a comparar a performance no nivel de abstracdo fisica, foi
estimada uma FOM ... Nela considera-se que o consumo a nivel elétrico ¢ o mesmo, mas
com uma degradacdo de SNDR,,;, de 3dB (=~ 1/2 bit) na qual € o valor obtido em (AGUIRRE,
2014). Mesmo considerando um aumento na poténcia apos a fabricacao devido a corrente de
fuga e outros fatores, este aumento serd de aproximadamente 35% do valor obtido no nivel elé-

trico, ou seja, a poténcia do modulador de segunda ordem devera passar de 1,98 mW para 2,64

mW para que sua FOM seja idéntica a obtida em (KE et al., 2010).
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9 CONCLUSOES

Neste trabalho foi apresentado o projeto de trés XA M single-bit em tempo continuo
capaz de suprir os requisitos para o padrio GSM, sendo um modulador de segunda ordem,
e dois de terceira ordem, onde um dos moduladores de ordem superior tem uma NTF mais
agressiva. As funcdes de transferéncia dos moduladores foram sintetizadas diretamente em
tempo continuo, e a partir das implementacdes dos moduladores fez-se uma andlise sobre a
estabilidade e a real performance dos moduladores quando comparados a sua performance ideal.
Desta forma, foi proposta uma metodologia de andlise sobre a estabilidade que consiga estimar
com uma certa precisao a performance de moduladores de ordem superior single-bit.

Além da andlise sobre a estabilidade, fez-se a andlise dos efeitos das principais ndo-
idealidades que afetam a performance de moduladores sigma delta em tempo continuo. Para
isso as nao-idealidades foram modeladas no nivel de abstragdo do sistema. Verificou-se que o
modulador de ordem superior com NTF mais agressiva tem os requerimentos de jitter, excess
loop delay, produto ganho banda e erro da constante de tempo mais rigorosos. Para reduzir a
sensibilidade ao clock jitter, optou-se por utilizar um DAC com forma de onda do tipo NRZ.
A partir das simulagdes das ndo-idealidades, as especificacdes para os blocos analégicos foram
obtidas.

Os moduladores foram projetados de modo a obter o mesmo SNR no nivel de abstracao
do sistema, para isso definiu-se diferentes taxas de sobreamostragem. O resultado da perfor-
mance no nivel de abstra¢io do sistema mostrou que os trés moduladores atingem igualmente a
mesma SNR de aproximadamente 90 dB apesar de terem diferentes faixas dindmicas. A partir
deste resultado verificou-se que o modulador de segunda ordem obteve a performance similar
a predita por (2.20) devido a sua linearidade. Os moduladores de ordem superior obtiveram a
performance muito inferior a predita pela mesma equagdo. Além disso, o modulador de terceira
ordem com NTF mais agressiva teve o overload mais prematuro, reduzindo a faixa dinamica.
Esta reducdo de performance em relac@o a equacdo ideal ocorre pois esta ndo leva em considera-
¢do a estabilidade do sistema. E justamente neste aspecto que muitos projetistas equivocam-se
escolhendo um modulador de ordem superior esperando que a performance serd semelhante a
predita pela equacdo ideal e, desta forma, ignorando outros aspectos de projeto, como a andlise
da estabilidade.

No nivel de abstragdo do circuito foram apresentadas as topologias dos moduladores de



73

segunda e terceira ordem com integradores RC ativos e DAC em corrente. Foram discutidos
os desafios de se projetar amplificadores com alto ganho e alto GBW. Para isso adaptou-se
uma topologia de amplificador de dois estdgios que emprega compensacao em avanco sem
utilizar resistores e capacitores, sendo assim, conseguiu-se obter uma rela¢do entre ganho e
produto ganho banda satisfatérias. Também foram apresentadas e discutidas as topologias do
quantizador e DAC em corrente.

Foram apresentados e comparados os resultados no nivel de abstracido do circuito dos
moduladores. Primeiramente foram analisadas as tensdes nas saidas dos integradores de modo
a verificar se estes nao saturam. Posteriormente analisou-se o noise floor do espectro de saida
dos moduladores, comparando-as no nivel de abstracdo do sistema (Simulink) e no nivel de
abstracdo do circuito (Spectre). A figura da SNR versus a amplitude do sinal também foi ana-
lisada, pois desta figura foram obtidos os principais resultados de performance do modulador.
Verificou-se que todos os moduladores projetados cumprem com as especificacdes, no entanto,
o modulador de segunda ordem obteve melhor performance em termos de SNR (85 dB) e po-
téncia (1,98 mW). Utilizou-se uma figura de mérito para fazer uma comparagdo mais imediata
de performance entre os trés moduladores e mais duas referéncias encontradas na literatura. As
figuras de mérito obtidas sdo bastante promissoras devido ao baixo consumo dos moduladores
que utilizam a topologia de amplificador citada anteriormente. Apesar dos moduladores pro-
jetados neste trabalho serem implementados apenas até o nivel de circuito, adicionou-se uma
nova figura de mérito (FOMy;;.,) de modo a tentar fazer uma comparagdo mais justa com as
referéncias que utilizaram resultados baseados em medidas fisicas.

A vista do que foi exposto até agora, o leitor deverd ter em mente que, apesar de um
modulador de segunda ordem single-bit de laco inico ser muitas vezes superior ao de terceira
ordem single-bit de laco unico, tendo em conta os argumentos vistos neste trabalho, inevita-
velmente moduladores de ordem superior se tornam necessarios a partir de uma certa banda de
sinal para uma determinada resoluc¢do, desta forma, quando o modulador de segunda ordem nao
for mais uma opc¢ao, geralmente utilizam-se moduladores de ordem superior com quantizador
multi-bit para manter as condi¢des de estabilidade andlogas a um modulador de segunda ordem

single-bit e assim, obter uma figura de mérito equivalente.
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APENDICE A - Cédigo C do quantizador

Quantizador Multibit {mask)
Quantizador Multibit com offset.
Parameters

Wref+:

vrefp

Vref-:

vrefm

Niveis de guantizacdo:
2"hits

XF5:

vifs max-vefs_min

Offset:

offset_quantizador

Fase: | phil -

Periodo de amostragem:

Ts

Identificador:

quantizadorl

Figura A.1: Janela de configuracido do quantizador no Simulink.

#define S_FUNCTION_NAME QuantizadorMultbit

#define

#include
#include
#include
#include
#define
#define
#define
#define
#define
#define

S_FUNCTION_LEVEL 2

"tmwtypes.h"

"simstruc .h"

<math .h>

<string .h>

Vrep(S) ssGetSFcnParam (S,0)
Vrefm (S) ssGetSFcnParam(S,1)
phi(S) ssGetSFcnParam(S,2)

ts (S) ssGetSFcnParam(S,3)
niveis (S) ssGetSFcnParam(S,4)
Xfs(S) ssGetSFcnParam(S,5)
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#define epsilong_param (S) ssGetSFcnParam(S,6)
#define epsilonoff_param(S) ssGetSFcnParam(S,7)
#define NPARAM 8

static void mdlInitializeSizes (SimStruct *S)

(...}

static void mdlInitializeSampleTimes (SimStruct x*S)

{
double PHI, TS;

TS = «xmxGetPr(ts(S));

PHI = sxmxGetPr(phi(S));

if (PHI == 1){
ssSetSampleTime (S,0,TS);
ssSetOffsetTime (S,0,0);}

else {
ssSetSampleTime (S,0,TS);
ssSetOffsetTime (S,0,(PHI—-1)/2 % TS);}

}

static void mdlOutputs(SimStruct xS, int_T tid)

{
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InputRealPtrsType uPtrs = ssGetlnputPortRealSignalPtrs(S,0);

real_T xy = ssGetOutputPortRealSignal (S,0);
int_T yWidth = ssGetOutputPortWidth(S,0);
double U, analog_out, delta, Xlsb, INL, gain;
double epsilon_g , epsilon_off;

int niveis, n_steps, i, dig_level;

double in_range, fsr, vin, vrefp vrefm, n, epsilon;
double A, 11, off, gamma, wa, ya;

U = xuPtrs [0];

vrefp = smxGetPr(Vrefp(S));

vrefm = x*mxGetPr(Vrefm(S));

niveis = smxGetPr(niveis(S));

fsr = vrep — vrefm;

in_range = xmxGetPr(Xfs(S));

epsilon_g = smxGetPr(epsilong_param(S));
epsilon_off = sxmxGetPr(epsilonoff_param(S));
n_steps = niveis —1;

delta = (fsr/n_steps);

XlIsb (in_range/n_steps);

gain = fsr / in_range;

if (niveis <=2)
{

epsilon=0;
}

else



}
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{ epsilon =(sqrt(27)«INL)/(niveis —2);}

A =(niveis —1)xXlIsb;

11 =(—fsr/(2xgain))+(Xlsb/2);

gamma =1/(1+(XlIsbxepsilon_g));

off =((Ilxepsilon_g) — epsilon_off) x Xlsb;

wa = gammax(U+off);

ya = (l—epsilon)xwa + (epsilon/pow(A,2))* pow(wa,3);

vin = fabs(ya) — Xlsb;

if ((niveis%2)==0)

{ if (fabs(ya) < Xlsb)
{ analog_out = (delta/2)x(ya>=0 ? 1: —1);
}
if (( fabs(ya) >= (in_range/2)—(Xlsb/2)))
{ analog_out = fsr/2x(ya>0 ? 1: —1);
}

if ((fabs( ya )<(in_range/2)—(Xlsb/2)) && (fabs(ya)>Xlsb))
{
n = floor(vin/XlIsb);
analog_out = ((delta/2) + (n+1)xdelta)*(ya>0 ? 1: —1);
}
}
else
{
analog_out = delta *x floor(fabs(ya/delta) + 0.5) x
(ya >= 0.0 ?2 1.0 : —1.0);
if (analog_out>vrefp) analog_out=vrefp;
if (analog_out<vrefm) analog_out=vrefm;

}

for (i=0; i<=yWidth; i++)
{
dig_level=(int)((analog_out—vrefm )/ delta);
if (i==dig_level)
yli]=1;
else
y[1]=0;
}

static void mdlTerminate(SimStruct *S)

{}



#ifdef MATLAB MEX FILE
#include "simulink.c"
#else

#include "cg_sfun.h"
#endif
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APENDICE B - Cédigo C do DAC

DAC (mask)
DAC single/multi bit com Jitter, offset e TNL.

Parameters
[Vref+ Vref]:
[vrefp,vrefm]
Bits:
bits
XF5:
xfs_max-xfs_min
ML
inl
Offset:

offset

Jitter:

jitter

Fase: | phil -

Feriodo de Amostragem:

Ts

Identificador:

dacl

Figura B.1: Janela de configuracdo do DAC no Simulink.

static void mdlInitializeSampleTimes (SimStruct xS)
{

ssSetSampleTime (S, 0, PERIODO_AMOSTRAGEM ) ;
ssSetOffsetTime (S, 0, 0.0);

}

#define MDL_GET TIME_OF_NEXT VAR_HIT //CRIA MODELO
static void mdlGetTimeOfNextVarHit(SimStruct xS)

{

t_atraso = xmxGetPr(t_atraso(S));

Ts = *smxGetPr(ts(S));
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phi= «mxGetPr(phi(S));

codigo = xmxGetPr(codigo(S));
atraso = xmxGetPr(atraso(S));
if (phi==2){
atraso=atraso+Ts/2;}
n_amostra=work [0];
acao=work|[1];

flag=work [4];

if ((atraso+(xuPtrs1[0]))<=0 Il (atraso+(xuPtrs2[0]))<=0){
ssSetErrorStatus (S, "Error_message");}
else {

if (acao==0){
if ((atraso+(xuPtrsl1[0]))>=Tsl|
(atraso+(xuPtrs2[0]))>= Ts ){
ssSetErrorStatus (S, "Erro");}

acao=1;

if (codigo == 1)

{ssSetTNext(S, n_amostraxTs + atraso + (xuPtrs1[0]));}
else {

if ((atraso+(xuPtrs1[0]))>=Ts/2II
(atraso+(xuPtrs2[0]))>= Ts/2){

ssSetErrorStatus (S, "Erro");}

if (flag==0){

ssSetTNext(S, n_amostraxTs/2 + atraso +(xuPtrs1[0]));}

else {
ssSetTNext(S, n_amostraxTs/2 + atraso +(xuPtrs2[0]));
1H
else {
acao=0;

n_amostra=n_amostra+1;

if (codigo == 1){
ssSetTNext(S, n_amostraxTs);
}

else{

ssSetTNext(S, n_amostraxTs/2);

if (flag==0){

flag=1;

}
else {flag=0;}

}
}
work[0]=n_amostra;
work[1]=acao;
work[2]=atraso ;
work [4]=flag;
}
static void mdlOutputs(SimStruct xS, int_T tid)



vin = fabs(U) — INL;
if (fabs(U) < INL){
if (U>=0)
xa = (delta/2);
else if (U < 0)
xa = —(delta/2);
}
if (U >= ((range/2)—(INL/2)) Il U <= —(range/2)+ (INL/2)){
if (U>0)
xa = fsr/2;
else xa = —fsr/2;
}
if (fabs(U) < ((range/2)—(INL/2)) && fabs (U)>INL){
if (U>0){
n = floor(vin/INL);
xa = (delta/2) + (n+l)xdelta;
}else{n = floor(vin/INL);
xa = —(delta/2) — (n+1l)xdelta;}
}
y[0]=out;}
}
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APENDICE C - Diagrama de blocos do modulador de terceira ordem
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Figura C.1: Diagrama de blocos do modulador de terceira ordem no Simulink.
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APENDICE D - Diagrama de blocos do modulador de segunda ordem
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Figura D.1: Diagrama de blocos do modulador de segunda ordem no Simulink.
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APENDICE E - Comparador ideal em VHDL-AMS

library IEEE;

use IEEE .MATHREAL. all ;

use IEEE.std_logic_1164.all ;

library ieee proposed ;

use ieee proposed.electricalsystems .ALL;

entity quantizador is

generic (
treshold : real := 0.6 ) ;

port (

terminal inpp : electrical;
terminal inpn : electrical;
signal output : out std_logic;

signal clk : in std_logic);
end entity quantizador;

architecture behavioral of quantizador is
quantity vinp acros sinpp to electricalref;
quantity vinn acros sinpn to electricalref;

quantity vdiff : voltage := 0.0;
begin
vdiff == vinp—vinn;
process (clk) is
begin
if clk’event and clk = °1° then

if vdiff >treshold then
output <= 17
else
output <= ’0’;
end if ;
end if ;
end process;
end architecture behavioral;
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APENDICE F - DAC (com slew rate e excess loop delay) em VHDL-AMS

library IEEE;

use IEEE .MATHREAL. all ;

use IEEE.std_logic_1164.all ;

library ieee proposed ;

use ieee proposed.electricalsystems .ALL;

entity dac is

generic (

vrefp : real : = 1.2 ;

vrefn : real : = 0.0 ;
tempo_subida : real : = 1.0 ps
tempo_descida : real : = 1.0 ps
ELD : time : = 0.0 ns);

port (

signal input : in std_logic;
signal clk : in std_logic;
terminal output : electrical);

end entity dac;

architecture ideal of dac is
quantity vout across iout through output to electricalref;
signal tensaointerna : real : = 0.0;
begin
process (clk ) is
begin
if clk ° event and clk = ’1’° then
if input = ’1’° then
tensaointerna <= vrefp after ELD;
else
tensaointerna <= vrefn after ELD;
end if ;
end if ;
end process;

vout == tensaointerna ’slew (tempo_subida ,tempo_descida);

end architecture ideal;



APENDICE G - Amplificador (com ganho e GBW) em VHDL-AMS

library IEEE;

use IEEE .MATHREAL. all ;

use IEEE.std_logic_1164. all
library ieee proposed ;

use ieee proposed.electricalsystems .ALL;

2

entity amplificador is

generic (

ganho : real := 1.0;

GBW : real := 1.0;

vem : real := 0.6) ;

port (

terminal inpp : electrical;
terminal inpn : electrical;
terminal outpp : electrical;
terminal outpn : electrical) ;

end entity amplificador;

architecture behavioral of diffOTA is

quantity vinp across inpp to electricalref;

quantity vinn across inpn to electricalref;

quantity voutp across ioutp through outpp to electricalref;
quantity voutn across ioutn through outpn to electricalref;

constant wA : real : = (math_2_pi+GBW/ganho);
constant num : real_vector := (0 => ganho);
constant den : real_vector : = (1.0,1.0/wA);
quantity vdiff_metade : voltage : = 0.0;
begin

vdiff_metade == ( vinp—vinn )/2.0;

voutp == vem+vdiff_metade * 1tf (num,den);

voutn == vcm—vdiff_metade ’ 1tf (num, den);

end architecture behavioral;
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