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RESUMO

Conversores analdgico-digitais (ADCs) tém papel fundamental na implementacdo dos
sistemas-em-chip, do inglés System-on-Chip (SoC), atuais. Em razdo dos requisitos des-
tes sistemas e dos compromissos entre as caracteristicas fundamentais dos ADCs, como
largura de banda, consumo de energia e exatidao, diversas topologias e estratégias para
sua implementagdo em circuitos integrados (ClIs) tém sido desenvolvidas através dos tem-
pos. Dentre estas topologias, os conversores sigma-delta (SDC) tém se destacado pela
versatilidade, aliada ao baixo consumo e excelente exatidao. Inicialmente desenvolvidos
e empregados para a conversdo de sinais de baixa frequéncia e com operacdo em tempo
discreto (DT), esta classe de conversores tém evoluido e nos udltimos anos estd sendo
desenvolvida para operar em tempo continuo e ser empregada na conversdao de sinais
com frequéncias de centenas de kHz a dezenas de MHz. Neste trabalho, os modulado-
res sigma-delta em tempo continuo (SDMs-CT) sdo estudados, visando sua aplicagcdo a
conversao analdgico-digital (AD). Os SDMs-CT oferecem vantagens significativas sobre
seus homodlogos em tempo discreto, como menor consumo de energia, maior largura de
banda do sinal de entrada e filtro anti-alias, do inglés anti-alias filter (AAF), implicito.
Entretanto, os SDMs-CT apresentam limitacdes adicionais, responsaveis pela degradacao
de seu desempenho, como os efeitos do jitter do sinal de reldgio, o atraso excessivo do
laco de realimentacao, do inglés Excess Loop Delay (ELD), e as limitagdes impostas aos
integradores analdgicos. Apos o estudo e andlise de SDMs-CT e de suas limitagdes, foi
desenvolvido um modelo comportamental no ambiente Matlab/Simulink'™, que permite
a simulacdo do impacto destas limitacdes no modulador, possibilitando a obten¢do de
uma estimativa mais aproximada do seu desempenho. Com base nestas simulacdes foi
possivel a determinacdo das especificagdes minimas de cada bloco analégico que compde
o modulador (como o slew rate, a frequéncia de ganho unitario (f,,) e o ganho DC dos
amplificadores operacionais utilizados nos integradores) e os valores toleraveis de ELD e
Jjitter do sinal de rel6gio. Adicionalmente, neste trabalho foi desenvolvida uma metodolo-
gia para simulacdo de SDMs-CT compostos por DACs a capacitor chaveado e resistor, do
inglés Switched-Capacitor-Resistor (SCR). Com base neste modelo e no estudo das dife-
rentes topologias de SDMs, um circuito foi desenvolvido para aplicacao em receptores de
RF, sendo do tipo passa-baixas de lago tnico, do inglés single-loop, single-bit, de terceira
ordem, voltado ao baixo consumo de energia. Este circuito foi desenvolvido em tecno-
logia CMOS IBM de 130 nandmetros, tendo sido enviado para fabricacdo. Através das
simulacdes pds-leiaute realizadas espera-se que seu desempenho fique préximo ao que
tem sido publicado recentemente sobre SDMs-CT passa-baixas de laco tnico e single-bit.

Palavras-chave: Modulacao Sigma-Delta, Modulador Sigma-Delta em Tempo Con-
tinuo, Conversor Analégico-Digital (ADC), Modelagem Comportamental.



ABSTRACT

Analog-to-Digital Converters (ADCs) play a fundamental role in the implementation
of current systems-on-chip (SoC). Due to the requirements of these systems and the trade-
offs between the main ADCs characteristics, such as signal bandwidth, power consump-
tion and accuracy, many topologies and strategies for their implementation in integrated
circuits (ICs) have been developed through the ages. Among these topologies, the sigma-
delta converters (SDC) have highlighted the versatility combined with low power con-
sumption and excellent accuracy. Initially developed and used for the conversion of low
frequency signals and operation in the discrete time (DT) domain, this class of converters
have been evolved and developed over the past to operate in continuous time domain for
the conversion of signals with frequencies of hundreds of kHz up to tens of MHz. In this
work, continuous time sigma-delta modulators (CT-SDMs) are studied focusing its appli-
cation to the analog-to-digital (AD) conversion. CT-SDMs offer significant advantages
over their discrete-time counterparts, such as lower power consumption, higher input sig-
nal bandwidth and implicit anti-alias filter (AAF). However, CT-SDMs present additional
limitations that are responsible for their performance degradation, such as the clock jitter,
Excess Loop Delay (ELD) and the limitations imposed on the analog integrators. Af-
ter the study and analysis of CT-SDMs and their performance limitations, a behavioral
model approach was developed in the Matlab/Simulink™ environment, which allows the
simulation of the limitations impact on the modulator, allowing the obteinment of a more
accurate estimate of its performance. Based on these simulations it was possible to de-
termine the minimum specifications for each block that composes the analog modulator
(such as slew rate, the unity gain frequency (f,) and the DC gain of the operational ampli-
fiers used in integrators) and tolerable values of ELD and clock jitter. Additionally, it was
developed in this work a methodology for simulate CT-SDMs with Switched-Capacitor-
Resistor (SCR) DACs that provide exponential waveforms. Based on this model and the
study of different SDMs topologies, it was developed a low-pass, single-loop, single-bit,
third order circuit focused on low-power intended for application in RF receivers. This
circuit was developed in an IBM 130 nanometers CMOS technology, and was send to
manufacturing. Based on the post-layout simulations it is expected to have performance
close to what has been recently published of low-pass, single-loop, single-bit CT-SDMs.

Keywords: Sigma-Delta Modulation, Continuous-Time Sigma-Delta Modulator,
Analog-to-Digital Converter (ADC), Behavioral Modeling.



Figura 1:
Figura 2:
Figura 3:
Figura 4:
Figura 5:
Figura 6:
Figura 7:
Figura 8:
Figura 9:

Figura 10:
Figura 11:
Figura 12:

Figura 13:
Figura 14:
Figura 15:
Figura 16:
Figura 17:
Figura 18:
Figura 19:
Figura 20:
Figura 21:
Figura 22:
Figura 23:

Figura 24:
Figura 25:
Figura 26:
Figura 27:
Figura 28:
Figura 29:
Figura 30:
Figura 31:
Figura 32:
Figura 33:

LISTA DE ILUSTRACOES

Diagrama conceitual deum ADCSD. . . . ... ... ... ... ..
Processo de quantizacdo. . . . . . . . . .. ..o
Modelo linear de um quantizador. . . . . . . . ... ... ... ...
Ruido de quantizagd@o. . . . . . . . ... ... ... ..
Imagens do sinal de entradae AFE. . . . . . ... ... .. .....
Ruido de quantizac¢do dentro da banda de interesse de acordo com f;.
Efeito do noise-shapingemum SDM. . . . . . . ... ... ... ..
Modulador SD. . . . . . . ..
SDM de primeiraordem. . . . . . . . . ... ... ...
Poténcia tedrica do ruido de quantizacao dentro da banda de interesse

em funcdo da taxa de sobreamostragem para SDMs de ordem L. . . .
DR ideal de um SDM em funcdo da taxa de sobreamostragem para

SDMs de ordem L (single-bit). . . . . . . . ... ... ... .....
Numero de SDMs a capacitor chaveado e nimero de SDMs-CT pu-

blicados de 1990-2012. . . . . . . . . . . ... ...
Modulador SD em tempo continuo. . . . . . ... ... ... ....
Forma de ondade um DACRZde 1 bit. . . . ... ... ... .. ..
Forma de onda de um DACNRZde 1 bit. . . . .. ... ... .. ..
Forma de ondadeum DACSCR. . ... ... .. ... .......
DR versus bandade sinalde SD. . . . . .. ... .. ... .. ....
Topologia CIFB de terceiraordem. . . . . . ... ... .......
SDM-DT: AAF.. . . . . . .
SDM-CT: AAF. . . . . . . .
Lacos equivalentesde SDMs. . . . . . .. .. ... ... ... ...
Sinal de relégio com jitter. . . . . . . . ... ...
Formas de onda de saida de DACs de 1 bit NRZ, RZ e SCR conside-

rando o efeito do jitter do sinal de relégio. . . . . . . . . .. ... ..
Efeitosdo ELDem SDMs-CT. . . . . . . . ... ... ... ... ..
Compensacao de ELD cldssica. . . . . ... ... .. ... .....
Compensacao de ELD cléssica para um periodo de relégio. . . . . . .
Integradores analdgicos. . . . . . . .. ... L oL
Integrador RC-ativo. . . . . . . . ... ... oL
Modelo de um integrador RC-ativo. . . . . . ... ... ... ....
Modelo do quantizador. . . . . . . ... ... oL
Modelagem do DAC SCR: Geracao da funcao de transferéncia. . . .
Modelagem do DAC SCR: Circuito de controle. . . . . . . . ... ..
Fonte de sinal de relogio com jitter. . . . . . . . .. ... ... ...



Figura 34:
Figura 35:
Figura 36:
Figura 37:

Figura 38:
Figura 39:
Figura 40:
Figura 41:
Figura 42:
Figura 43:
Figura 44:
Figura 45:
Figura 46:
Figura 47:
Figura 48:
Figura 49:
Figura 50:
Figura 51:
Figura 52:
Figura 53:

Figura 54:
Figura 55:
Figura 56:
Figura 57:
Figura 58:
Figura 59:

Figura 60:
Figura 61:
Figura 62:
Figura 63:
Figura 64:
Figura 65:
Figura 66:
Figura 67:
Figura 68:
Figura 69:
Figura 70:
Figura 71:
Figura 72:
Figura 73:
Figura 74:

Figura 75:

Figura 76:

Topologia CIFB de terceiraordem. . . . . .. .. .. ... .....
Variacao do SNDR de acordo com jitter do sinal de relégio. . . . . .
Variagdo do SNDR versus slew rate para ganhos DC distintos. . . . .
Variagdo do SNDR em func¢do da frequéncia de ganho unitédrio dos
amplificadores. . . . . . . . ... L L
Variacao do SNDR versus valoresdo ELD. . . . . ... ... ....
PSD do modulador com DACsNRZ. . . . . ... ... ... ....
PSD do modulador com DACs SCR. . . . . . . ... .. ... ....
Entrada de SDM-CT: Integrador RC-ativo. . . . ... ... .. ...
Topologia do SDM-CT projetado. . . . . . ... ... ... .....
PSDideal. . . . . .. .. .
Faixa dindmicaideal. . . . . . . . .. ... L L oo
Impacto do jitter do sinal de relégio no SDM-CT projetado. . . . . .
Impacto do jitter do sinal de rel6gio no SDM-CT projetado. . . . . .
Impacto do ganho DC dos amplificadores no SDM-CT projetado.
Impacto da f,, dos amplificadores no SDM-CT projetado. . . . . . . .
Impacto do SR dos amplificadores no SDM-CT projetado. . . . . . .
PSD do modulador com ndo-idealidades. . . . . ... ... ... ..
Implementacao da soma dos coeficientes de alimentacdo em avango. .
Esquematico de topo do SDM-CT projetado. . . . . . .. ... ...
Diagrama de blocos do amplificador de dois estdgios com compensa-
CAOEM AVANCO. . . . . v v v vt e e e e e e e e e e e e e e e e
Respostaem frequéncia. . . . . . . . . .. ... Lo
Esquemadtico do amplificador operacional de dois estagios. . . . . . .
Esquematico do circuitode CMFB. . . . . ... .. ... .. .. ..
Circuito de polarizacdo geral. . . . . . . . ... ... .. ......
Diagrama de bode do amplificador. . . . . ... .. ... ... ...
Simulacdo de corner do amplificador: diagrama de bode do amplifi-
cador. . . . ...
Simulagdo pés-leiaute do amplificador: diagrama de bode. . . . . . .
Esquemadtico de um latch composto por dois inversores. . . . . . . .
Latch cléssico com efeito de kickback-noise. . . . . . . .. .. ...
Esquematico do comparador do tipo latch dindmico. . . . . . . . ..
Esquemdtico do pré-amplificador. . . . . . .. .. ... ... ...
Esquemdtico do quantizador de 1-bit. . . . . . ... ... ... ...
Simulagdo transiente do quantizadorde 1-bit. . . . . . . . ... ...
Simulagdo transiente do quantizador de 1-bit: zoom. . . . . . . . ..
Implementacdo cldssica de um DAC de 1-bit para SDMs-CT. . . . . .
DAC current-steering (DAC + Polarizagdo). . . . . . .. .. .. ...
Resultados de simulacdo do DAC current-steering. . . . . . . . . ..
Testbenchdomodulador. . . . . . ... ... ... ... ... ...
PSD da saida do modulador: simula¢ido em nivel de esquematico.
DRdomodulador. . . . ... ... ... ... . L.
FOM versus largura de banda: comparacdo com o estado da arte
(ROSA,2013). . . . . o
DR versus largura de banda: comparagdo com o estado da arte (ROSA,

72



Figura 77:  PSD da saida do modulador: simulacdo pés-leiaute. . . . . . . . . .. 91

Figura 78:  PSD da saida do modulador para um teste com 2 fons: simulagdo
pos-leiaute. . . . . . . ... 92

Figura 79:  PSD da saida do modulador para o teste do AAF: simulagdo pés-leiaute. 93



Tabela 1:

Tabela 2:

Tabela 3:
Tabela 4-:
Tabela 5:
Tabela 6:
Tabela 7:
Tabela 8:
Tabela 9:

Tabela 10:
Tabela 11:

Tabela 12:

Tabela 13:

Tabela 14:

LISTA DE TABELAS

Medidas de simulacdo de densidade de ruido para o resistor de preci-
sdo de polisilicio (com W= 1 um e T= 300 K) empregado no projeto
domodulador SDCT. . . . . ... .. ... ... ... .......
Medidas de ruido para o resistor de precisao (com W= 1 ym e T=
300 K) empregado no projeto do modulador SDCT. . . .. ... ..
Valores dos resistores e capacitores dos integradores. . . . . . . . . .
Valores dos resistores empregados no modulador. . . . . . . ... ..
Tamanho dos transistores do amplificador. . . . . . . .. . ... ...
Tamanho dos transistores do circuitode CMFB. . . . . . ... .. ..
Tamanho dos transistores do circuito de polarizagdo. . . . . . . . ..
Tamanho dos transistores do latch dinAmico. . . . . . ... ... ..
Tamanho dos transistoresdo DAC. . . . . . .. ... ... ... ...
Tamanho dos transistores do circuito de polarizagao do DAC.
Desempenho do modulador em nivel de esquemadtico para diferentes
largurasde banda. . . . . . . ... Lo
Sumadrio da performance do modulador para largura de banda de 1
MHz: esquemadtico versus pos-leiaute. . . . . . ... ... ... ...
Desempenho do modulador em nivel de leiaute para diferentes largu-
rasdebanda. . . . . ... L Lo

Sumario da performance do modulador e comparacido com outros tra-
balhos. . . . . . ...



AAF
AD
ADC
BW
CI
CIFB
CIFF

CMFB
CMOS

CS
CT
DAC
DC
DOR
DR
DT
ELD
ENOB
FOM
FS
GBW
IBN
IC

IF
IIT

LISTA DE ABREVIATURAS

Anti-Alias Filter, Filtro Anti-Alias

Analog-to-Digital, Anal6gico-Digital

Analog-to-Digital Converter, Conversor Analégico-Digital

Bandwidth, Largura de Banda

Circuito Integrado

Cascade of Integrators Feedback, Cascata de Integradores com Realimentacao

Cascade of Integrators Feed-Forward, Cascata de Integradores com Alimen-
tacdo em Avanco

Common Mode Feedbak, Realimentagao de Modo Comum

Complementary Metal Oxide Semiconductor, Semicondutor Metal-Oxido Com-
plementar

Common Source, Fonte Comum

Continuous Time, Tempo Continuo

Digital-to-Analog Converter, Conversor Digital-Anal6gico
Direct Current, Corrente Continua

Digital Output Rate, Taxa Digital de Saida

Dynamic Range, Faixa Dinamica

Discrete Time, Tempo Discreto

Excess Loop Delay, Atraso Excessivo do Laco de Realimentagao
Effective Number of Bits, Nimero Efetivo de Bits

Figure of Merit, Figura de Mérito

Full-Scale, Fundo de Escala

Gain Bandwidth Product, Produto Ganho-Faixa

In Band Noise, Ruido Dentro da Banda de Interesse
Integrated Circuit

Frequéncia Intermedidria

Impulse-Invariant Transformation, Transformada Invariante ao Impulso



IM3 Intermodulagdo de Terceira Ordem

LHP Left Half-Plane, Semi-Plano Esquerdo

MASH  Multi-Stage Noise-Shaping, Noise-Shaping de Multiplos Estagios
MIM Metal-insulator-Metal, Metal-isolante-Metal

MPW Multiple Project Wafer, Wafer de Projetos Multiplos

NRZ Non Return-to-Zero, Sem Retorno para Zero

NTF Noise Transfer Function, Func¢do de Transferéncia do Ruido

OSR Oversampling Ratio, Taxa de Sobreamostragem

OTA Operational Transconductance Amplifier, Amplificador de Transcondutancia
PSD Power Spectrum Density, Densidade Espectral de Poténcia

RF Rédio Frequéncia

RZ Return-to-zero Retorno para Zero

SAR Successive Approximation Register, Conversor de Aproximagdes Sucessivas
SC Switched-Capacitor, Capacitor Chaveado

SCR Switched-Capacitor-Resistor, Capacitor Chaveado com Resistor

SD Sigma-Delta

SDC Sigma-Delta Converters

SDM Modulador Sigma-Delta

SDM-CT Modulador Sigma-Delta em Tempo Continuo

SDM-DT Modulador Sigma-Delta em Tempo Discreto

SFDR Spurious Free Dynamic Range, Faixa Dinamica Livre de Espurios

SI Switched-Current, Corrente Chaveada

SNDR Signal to Noise and Distortion Ratio, Relagdo Sinal-Ruido e Distor¢ao
SNR Signal to Noise Ratio, Rela¢do Sinal-Ruido

SoC System-on-Chip, Sistemas em Chip

SQNR Signal to Quantization Noise Ratio, Relagao-Sinal Ruido de Quantizagdo
SR Slew Rate, Taxa de Variagao

STF Signal Transfer Function, Fun¢do de Transferéncia do Sinal



LISTA DE SIMBOLOS

Ao Ganho DC do Amplificador
ar Expoente do Ruido flicker
dBFS dB em Relagdo ao Fundo de Escala

) Incerteza do Periodo de Relogio

A Diferenca Entre Dois Niveis de Quantizag¢do
e(n) Erro de Quantizagdo

e(z) Erro de Quantizacdo Processado

E(z) Transformada Z do Ruido de Quantizacdo

fin Input Signal Frequency, Frequéncia do Sinal de Entrada
fs Sampling Frequency, Frequéncia de Amostragem
fu Frequéncia de Ganho Unitério

9mora  Transcondutincia do OTA
H(s) Filtro do Lago em Tempo Continuo

H(z) Filtro do Laco em Tempo Discreto

| S Corrente de Referéncia Positiva

Ler— Corrente de Referéncia Negativa

k¢ Parametro do Ruido flicker Dependente da Tecnologia
ny Fator de Excesso do Ruido flicker

NTF(z) Fungdo de Transferéncia do Ruido do Lago em Tempo Discreto

Nenermar  Fator de Excesso do Ruido Térmico

Wq Frequéncia de Corte de -3 dB do Amplificador Expressa em rad/s

Wy Frequéncia de Ganho Unitdrio do Amplificador Expressa em rad/s

Pg Poténcia do Ruido de Quantizagdo Dentro da Banda de Interesse

Fo Valor do Ruido Dentro da Banda de Interesse de um ADC Sobreamostrado

Rpac Resistor do DAC
Rpac(s) Fungdo de Transferéncia do DAC



Funcdo de Densidade de Probabilidade do Erro de Quantizagao
Densidade Espectral de Poténcia do Erro de Quantizagao
Desvio Padrao

Varidncia

Poténcia Total do Ruido de Quantizagao

Funcdo de Transferéncia do Sinal do Laco em Tempo Discreto
Periodo do Sinal de Relégio sem Jitter

Periodo do Sinal de Rel6gio

Densidade de Ruido do DAC

Densidade de Ruido de um Resistor

Densidade de Ruido do Resistor de Entrada

Densidade de Ruido do OTA

Densidade de Ruido Total na Entrada do Integrador

Tensdo de Referéncia Positiva

Tensdo de Referéncia Negativa

Amplitude de Entrada de Fundo de Escala do Quantizador
Faixa de Saida de Fundo de Escala do Quantizador

Poténcia de Ruido na Entrada do Integrador



SUMARIO

1 INTRODUGAOD . . . .ttt ittt e e e e e e e e et e ee e 18
1.1 Motivacao . . . . . . . . . .. e 19
1.2  Objetivosdo Trabalho . . . . . . . ... ... ... ... ... ..., 19
1.3  Contribuicoes do Trabalho . . . . . . ... ... ... ... ....... 19
1.4 Organizacdoda Dissertacao . . . . . . .. . ... ... ... ....... 20
2 MODULAQAO SIGMA-DELTA . . . .. .. . . i it e e 21
2.1 Principiosda Conversao AD . . . . . . ... ... ... ... . ..., . 21
2.1.1 AmOStragem . . . . . . .. e e e e e e e 21
2.1.2  Quantizag@o . . . . . . ... e 21
2.1.3 Sobreamostragem . . . . . . . ... L L 23
2.1.4  Noise-shaping . . . . . . . . . . e 24
2.2  Modulador Sigma-Delta . . . . . . ... ... ... ... ... ... ... 25
22.1 Performance de Moduladores Sigma-Delta . . . . . . ... ... ... .. 27
2.2.2  Classificacdo de Moduladores Sigma-Delta . . . . . .. ... ... ... 29
23 Consideragoes . . . . . . . . . . .. 29
3 MODULADORES SD EM TEMPO CONTINUO .. ........... 31
31 Introducdo . . .. ... .. .. ... 31
3.2 Caracteristicas dos SDMs-CT . . . . ... ... ... .. ......... 32
3.2.1 AmOoStragem . . . . . ... Lo e e e e e e e 32
322 Filtro. . . . .. 33
3.2.3 Quantizador . . . . . . . . . .. e 33
324  DAC . . . e 33
3.3 Vantagensdos SDMs-CT . . . . . . . ... ... ... ... ....... 35
3.4  Metodologias de Projeto em Alto Nivel de SDMs-CT . . . . ... .. .. 37
34.1 Transformagao DT/CT . . . . . . ... ... ... ... ... . ... 37
342 Sintese Direta do FiltrodoLaco . . . . . . .. .. ... ... ... ... 39
3.5 Desvantagens e Nao-idealidades de SDMs-CT . . . . . .. .. ... ... 39
3.5.1  Jitterdo Sinalde Rel6gio . . . . . ... .. ... L. 39
352  ExcessLoop Delay . . .. ... ... .. .. .. .. .. ... 41
353 Nao-idealidadesdo Filtro . . . . . . . . . .. .. ... ... ... ... 42
3.6 Consideragoes. . . . . . . . . . . . ... 44
4 MODELAGEM DAS NAO-IDEALIDADES E PROJETO DE ALTO Ni-
VELDO SDM-CT . . ... . . . it e e e e e e e ea e 45

41 Introducdo . . . ... ... ... 45



4.2 Modelagem das Nao-idealidadesde SDMs . . . . . .. ... ... .. .. 45
4.3 Modelagem das Nao-idealidades de SDMs-CT . . . . . . ... ... ... 46
44 Modelo Desenvolvido . . . . . .. ... ... L oL 47
4.4.1 Modelagem de Integradores RC-ativos . . . . . . .. ... ... ..... 47
442  Modelo de um Quantizador Single-bit . . . . . . .. .. ... .. .... 48
443  Modelo de DACs Single-bit NRZ . . . . . . . . ... ... ... ..... 48
444  Modelo de DACs Single-bit SCR . . . . . . .. .. ... ... ...... 49
445 ModelodoELD . . . . .. .. 50
4.4.6  Modelagem do Jitter do Sinal de Rel6gio . . . . . .. ... ... .... 50
4.5 Estudo de Caso: Simulacao com o Modelo Desenvolvido . . . . . . . .. 51
45.1 Efeitosdo Jitter . . . . . . . .. 52
4.5.2  Efeitos do Ganho DC e Slew Rate Finito dos Amplificadores . . . . . . . 52
4.5.3  Efeitos da Frequéncia de Ganho Unitério Finita dos Amplificadores . . . 53
454 EfeitodoELD . . . . . .. .. 54
4.5.5  Efeito de Todas as Nao-idealidades Modeladas . . . . . . . ... ... .. 54
4.6 AnalisedeRuido . . . . ... ... ... 55
4.6.1 Ruido na Entradade SDMs-CT . . . . . . . .. .. ... ... ... ... 56
4.6.2  Especificacdo do Ruido Médximo na Entrada do SDM-CT . . . ... . .. 57
4.6.3 Medidasde Ruido . . . . . . . . . ... 58
4.6.4  Dimensionamento do Resistor de Entrada do CT Modulador . . . . . .. 59
4.7  Projeto de Alto Niveldo SDM-CT . . . . . . . ... ... ... ...... 59
4.7.1 Escolhada Topologia . . . . . . . . . . . ... .. .. .. ... .... 60
4.7.2  Projeto do Lago em Tempo Continuo . . . . . . .. ... ... ... ... 60
4.7.3 Performance Ideal . . . . . . . .. . ... .. Lo 61
4.7.4  Performance com Nao-idealidades . . . . . .. .. ... ... ...... 62
48 Consideracoes . . . . . . . . . . ... 65
5 PROJETO DO SDM-CT EM TECNOLOGIACMOS ........... 66
5.1 Definicoes Gerais . . . . . . . ... ... 66
5.1.1 Definicao da Topologia dos Integradores . . . . . ... ... ... .... 66
5.1.2  Implementacdo em Nivel Elétrico dos Coeficientes de Alimentacdo em
Avanco . . . .. L 67
5.1.3  Implementacdo em Nivel Elétrico dos Coeficiente de Realimentacdoy . . 67
5.1.4  Esquematico de Topo Simplificado do SDM-CT Projetado . . . . . . .. 67
5.1.5  Definicao do Amplificador dos Integradores . . . . . . . ... ... ... 67
5.2  Especificacoes da Implementacao em Nivel Elétrico . . . . . . . .. . .. 69
5.3 Implementacio dos Coeficientes . . . . . . . . ... ... ... ...... 69
5.3.1 Célculo dos Resistores e Capacitores dos Integradores . . . . . . . . . .. 69
5.3.2  Implementagdo dos Coeficientes de Alimentagdo em Avango. . . . . . . . 69
5.3.3  Definicao do Tipo de Resistor Empregado . . . . . ... ... ...... 70
5.3.4  Definicao do Tipo de Capacitor Empregado . . . . ... ... ... ... 70
5.4  Projeto do Amplificador Operacional . . . . . . .. ... ... ... ... 71
54.1 Resultados de Simulacdo do Amplificador . . . . . . .. ... ... ... 76
5.5 Projeto do Quantizador de 1-bit (ADC) . . ... ... ... .. ..... 78
5.5.1 Comparadores do Tipo Latch . . . . . . . . .. . ... ... .. ..... 78
5.5.2  Topologiado Quantizador . . . . . . . ... .. ... ... ........ 80
5.5.3 Simulagdo do Quantizador . . . . . . . ... ... L. 82
5.6 Projetodo DACNRZ del-bit . . . . . .. ... ... ... .. ...... 82
5.6.1 DAC de 1-bit Current-steering . . . . . . . . . . . .. .. 82



5.6.2 Simulagio do DAC . . . . . . . . . ... 85

5.7 Projeto Completo do Modulador em Nivel de Esquematico. . . . . . . . 86
5.8 Lelaute . . . . . . ... ... 86
6 RESULTADOS OBTIDOSEDISCUSSOES ............... 87
6.1 Resultados em Nivel de Esquematico . . . . . . . ... ... ....... 88
6.2 Resultados Pos-Leiaute . . . . ... ... ... .. ..... . ...... 90
6.3 Comparacao como EstadodaArte . . . . . ... ... .......... 93
6.4 DiscussOes . . . . . . ... 94
7 CONCLUSOES . .. ...t ittt ettt 95
7.1  Trabalhos Futuros . . . . .. .. ... ... ... ... .. ... . ... . 96
7.1.1 Teste e CaracterizagdodoChip . . . . . .. .. ... ... ... .... 96
7.1.2  Aprimoramento nos Modelos Comportamentais . . . . . ... ... ... 96
7.1.3  Otimizagdes nos Blocos Analégicos . . . . ... ... ... ... .... 96
7.1.4  Projeto de um Modulador Reconfiguravel . . . . ... ... ... .... 97
7.1.5 Projeto de um Filtro Decimador . . . . . . . . ... ... ... ...... 97
REFERENCIAS . . . . . . ittt e e e 98
APENDICEA MODELO COMPLETO DOS SDMS-CT NO AMBIENTE

MATLAB/SIMULINK® . ... ... ... ... 105
A.0.6 SDM-CTCIFBcomDACNRZ. . . ... ... ... ... ... ..... 105
A.0.7 SDM-CTCIFBcomDACSCR . . . ... ... ... ... . ....... 106
APENDICE B ESQUEMATICO DE TOPODOSDM-CT . ......... 107
APENDICEC LEIAUTEDOSCIRCUITOS . ............u... 108
C.0.8 LeiautedosResistores . . . . . . . .. ... .. ... ... ... 108
C.0.9 Leiaute dos Capacitores . . . . . . . . . . . v o vt it 108
C.0.10 Leiaute dos Amplificadores . . . . . . . . ... ... ... ... ... 109
C.0.11 Leiaute do Quantizador . . . . . . . . . . . . . ... ... 110
C.0.12 Leiautedo DAC . . . . . . . . .. 110
C.0.13 Leiaute do Circuito de Polarizacago do DAC . . . . . .. ... ... ... 111
C.0.14 Leiaute do Circuito de Polarizagdo Principal . . . . . . . ... ... ... 111
C.0.15 Leiaute Completo do Modulador . . . . . .. ... ... ... ...... 112
APENDICE D ANALISE DA IMPEDANCIA DE ENTRADA DE UM INTE-

GRADORRC-ATIVO .. ... ... ...t an. 113
D.0.16 Andlise da Impedancia de Entrada de um Integrador RC-Ativo . . . . . . 113
APENDICE E HISTOGRAMAS DA SIMULAGCAO DE MONTE CARLO

DO AMPLIFICADOR . . .. ... ... ... .. ...... 115
APENDICE F MICROFOTOGRAFIA DO CHIP PROTOTIPADO ... .. 116
ANEXO A FUNCOES DE TRANSFERENCIA-DACS . . . ........ 117
A.0.17 DACRZ . . . . . e 117
A.0.18 DACNRZ . . . . . . e 117

A.0.19 DACSCR . . . . e 118



18

1 INTRODUCAO

O processo de conversao Analdgico-Digital (AD) destaca-se pela sua grande impor-
tancia dentro da drea de processamento de sinais (ALLEN; HOLBERG, 2002). Isto é
explicado pois, atualmente, grande parte do processamento de sinais em circuitos eletrd-
nicos € efetuado digitalmente (RAPUANO et al., 2005).

Os Moduladores Sigma-Delta (SDMs) surgiram na década de 60 e sdo empregados
no desenvolvimento de conversores analégico-digitais (ADCs) do tipo Sigma-Delta (SD).
Estes sao compostos basicamente por um filtro anti-alias (AAF), um SDM e um filtro
decimador na saida, conforme Figura 1, sendo o SDM o bloco fundamental de um ADC
SD, visto que ele limita a largura de banda e precisdo do ADC.

Downsampler y(n)
X(t
N XAM N o A
BW BW
Filtro anti-alias Modulador Sigma-Delta Filtro decimador

Figura 1: Diagrama conceitual de um ADC SD.

Os SDMs tém sido empregados em diferentes aplicacdes industriais que abrangem
desde circuitos de instrumentacgdo até aplicacdes em circuitos de comunica¢do, como em
receptores de radio frequéncia (RF) (A. MORGADO; ROSA, 2011).

Sistemas de comunicacgao e dispositivos méveis, como telefones celulares, notebooks
e tablets, tendem a apresentar sistemas de comunicagdo sem fio com suporte a diferentes
padrdes de comunicagdo. Conversores analdgico-digitais estdo presentes na maioria des-
tes sistemas, principalmente nos receptores de radio frequéncia, e eles devem apresentar
um bom compromisso entre consumo de energia e largura de banda do sinal de entrada.
Tal abordagem leva ao desenvolvimento de ADCs reconfigurdveis. Os ADCs SD s@do os
candidatos mais adequados para a adaptacdo e desenvolvimento de ADCs reconfigurdveis.
Assim, torna-se atraente o estudo, analise e desenvolvimento de SDMs.

Adicionalmente, uma das principais caracteristicas dos SDMs € a sua robustez, apre-
sentando menor sensibilidade as imperfei¢des dos circuitos analdgicos que o compde, o
que os torna uma 6tima escolha para o projeto de ADCs em circuitos integrados CMOS
em escala nanométrica e em modernos sistemas em chip (SoC) (A. MORGADO; ROSA,
2011). Eles proporcionam alta resolu¢do com componentes de relativamente baixa pre-
cisdo devido aos beneficios de ambos, noise-shaping e sobreamostragem, enquanto apre-
sentam um bom compromisso entre largura de banda do sinal de entrada e precisao.
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Existem duas abordagens para o desenvolvimento de SDMs: projeto em tempo dis-
creto (DT) e projeto em tempo continuo (CT). Esta dissertacdo aborda o estudo, mode-
lagem e o projeto de um SDM em tempo continuo (SDMs-CT) com baixo consumo de
energia em tecnologia CMOS de 130 nm.

1.1 Motivacao

Os SDMs-CT tém recebido atenc¢do crescente nos dltimos anos devido a necessidade
de desenvolvimento de ADCs com baixo consumo de energia, alta largura de banda e
média e alta resolucdo para aplicacdes em sistemas de comunicagdo sem fio de banda
larga implementados em tecnologias CMOS avancadas.

Enquanto os SDMs-CT oferecem vantagens significativas sobre seus homdlogos em
tempo discreto, como menor consumo de energia, maior largura de banda do sinal de
entrada e AAF implicito, eles sofrem devido as ndo-idealidades do circuito que podem
degradar o seu desempenho. Dentre essas ndo-idealidades as principais contribuicdes
para a reducgdo da relac@o sinal-ruido (SNR) sdo dadas por efeitos de jitter do sinal de
relégio, Excess Loop Delay (ELD) e as limitagdes de integradores analégicos.

Assim, € necessdrio compreender as principais caracteristicas e dominar o fluxo de
projeto completo de SDMs em tempo continuo visando o desenvolvimento destes para
aplicagdes em circuitos de comunicagao.

Adicionalmente, a andlise e projeto de SDMs-CT tém sido alvo de pesquisas ao redor
do mundo visando o desenvolvimento de moduladores com maior largura de banda e
menor consumo de energia para suprir as demandas dos diferentes e crescentes protocolos
de comunicagdo sem fio. Assim, como principal motivacdo do desenvolvimento deste
trabalho de mestrado destaca-se a insercdo da nossa Universidade dentro desta linha de
pesquisa e desenvolvimento.

1.2 Objetivos do Trabalho

O principal objetivo deste trabalho € estudar, analisar e projetar SDMs em tempo
continuo aplicados a conversdo AD. Para isto, deve-se compreender as principais nao-
idealidades que afetam o desempenho de SDMs-CT e qual o impacto destas na perfor-
mance do mesmo. Deste modo, € necessario efetuar a modelagem destas nao-idealidades
para posteriormente analisar os seus impactos na performance dos SDMs-CT.

Objetivando explorar o modelo desenvolvido foi projetado neste trabalho um CT
SDMs do tipo passa-baixas single-loop single-bit e baixo consumo de energia em tec-
nologia CMOS de 130 nm para aplicacdes em receptores de RF do tipo Zero-IF que
abrangem os seguintes protocolos: GSM, Bluetooth e GPS.

1.3 Contribuicoes do Trabalho

Ap6s o estudo e andlise de SDMs-CT e de suas ndo-idealidades foi desenvolvido
um modelo comportamental para simular e analisar o impacto destas nao-idealidades
na performance de SDMs-CT. O modelo comportamental foi desenvolvido no ambiente
Matlab/Simulink® (MATLAB, 2014) e a metodologia de modelagem desenvolvida foi
publicada em (AGUIRRE et al., 2013).

A partir da modelagem e andlise de performance de um SDM-CT pode-se obter uma
estimativa do desempenho real de tal modulador e determinar as especificacdes minimas
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de cada bloco analdgico que o compde, como o Slew Rate (SR), frequéncia de ganho
unitario (f,) e ganho DC dos amplificadores operacionais utilizados nos integradores,
e os valores tolerdveis de ELD e jitter. Adicionalmente, foi desenvolvida neste trabalho
uma metodologia para simula¢do de SDMs-CT compostos por DACs com forma de ondas
exponenciais, conhecidos como DACs a capacitor chaveado e resistor, do inglés switched-
capacitor-resistor (SCR), no Matlab/Simulink®.

Com base neste modelo e no estudo das diferentes topologias de SDMs foi projetado
um SDM-CT do tipo passa-baixas de lago unico (single-loop), single-bit, de terceira or-
dem em tecnologia CMOS IBM 8RF-DM (MOSIS, 2014) de 130 nan6metros com tensdao
de alimentacgdo de 1,2 V voltado ao baixo consumo de energia.

Os resultados de simulacdo pds-leiaute, com a inclusdo de elementos parasitas, para
uma banda de sinal de 1 MHz indicam uma Relacao Sinal-Ruido e Distor¢ao (SNDR) de
pico de 57,31 dB, Numero Efetivo de Bits (ENOB) de 9,23 bits, consumo de energia de
5,91 mW e uma Figura de Mérito (FOM) de 4,93 pJ/conv deixando o modulador préximo
ao estado da arte em relacdo aos SDMs-CT do tipo passa-baixas single-loop single-bit.

Deste modo, foi possivel compreender e analisar o fluxo completo de projeto de
SDMs-CT em tecnologia CMOS. As andlises criticas dos resultados obtidos encontram-se
no final desta dissertagao.

1.4 Organizacao da Dissertacao

Este trabalho estd organizado em 7 Capitulos. O Capitulo seguinte apresenta os prin-
cipais conceitos sobre Modulacdo Sigma-Delta. O Capitulo 3 apresenta o embasamento
tedrico para a compreensdo do principio de funcionamento e projeto de SDMs-CT. A mo-
delagem das ndo-idealidades presentes nos SDMs em tempo continuo e o projeto em alto
nivel do modulador sdo apresentadas no Capitulo 4. O Capitulo 5 apresenta em detalhes
o projeto elétrico em tecnologia CMOS de 130 nm do SDM-CT projetado. Os resultados
obtidos e discussoes referentes ao projeto e simulagdo em nivel elétrico do modulador
s@o apresentados no Capitulo 6. Finalmente, no Capitulo 7 sdo apresentadas as principais
conclusodes do trabalho e as sugestoes para trabalhos futuros.
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2 MODULACAO SIGMA-DELTA

2.1 Principios da Conversao AD

A conversao de sinais analdgicos para o dominio digital é efetuada por um conver-
sor analdgico-digital e sua operacdo € dividida em duas fases: Amostragem no tempo e
quantizagdo em amplitude.

2.1.1 Amostragem

De acordo com o Teorema de Nyquist (HAYKIN; MOHER, 2006), a frequéncia de
amostragem, f,, necessdria para a perfeita reconstrucao de um sinal apés o processo de
amostragem, sem distorcdo, deve ser de pelo menos duas vezes a mdxima componente de
frequéncia de interesse do sinal amostrado f;,:

stfN:2Xfin (1)

onde fy € definida como a frequéncia de Nyquist.

Como os conversores analdgico-digitais sdo responsdveis por converter sinais con-
tinuos dentro de uma largura de banda (BW) finita em um sinal discreto no tempo,
assume-se que a frequéncia de amostragem deve satisfazer o teorema de Nyquist, assim:
f s > 2xXBW.

A relacdo entre a frequéncia de amostragem e a frequéncia de Nyquist € referenciada
como taxa sobreamostragem (OSR):

_ )
OSR = 5% B 2)

Os conversores AD sio classificados de acordo com 0o OSR. Os ADCs com OSR uni-
tario ou levemente superior a um (tipicamente de 1,5 a 10) sdo denominados conversores
do tipo Nyquist-rate, enquanto ADCs com OSR muito maior que um (tipicamente de 10
a 512) sdo denominados ADCs sobreamostrados (JOHNS; MARTIN, 1997) .

Dentre os ADCs do tipo Nyquist-rate pode-se citar os ADCs integradores dupla-
rampa, conversores de aproximacao sucessiva (SAR) e conversores flash. Ja dentre os
conversores sobreamostrados destacam-se os ADCs Sigma-Delta (MALOBERTI, 2007)
(JESPERS, 2001).

2.1.2 Quantizacao

O processo de quantizagdo em amplitude, comumente chamado apenas de quantiza-
¢do, € o processo que transforma uma faixa de sinal continuo em um conjunto de valores
discretos finitos.



22

O processo de quantizacio € efetuado por um bloco chamado quantizador. Mesmo
com o emprego de um quantizador ideal sdo introduzidos erros inerentes ao processo
de quantizacdo, conhecidos como erro de quantizacdo. Adicionalmente, o processo de
quantizagdo € nao reversivel, ocasionando a reducdo da resolu¢@o do sinal digitalizado,
ou seja, ocasiona a perda de informagao do sinal original (ROSA, 2011).

A Figura 2 ilustra o processo de quantizacdo. Na Figura 2(a) observa-se a curva de
transferéncia de um quantizador ideal onde os passos de quantizacio, cujos valores sdo
representados no eixo y, sdo interligados através de uma reta que cruza por zero. O erro
de quantizagdo eq(x) € uma fun¢do nao linear do sinal de entrada x e este € ilustrado na
Figura 2(b).

— g

=gxte
Y y=28 q

o[> >

(b) Erro de quantizag@o.

Figura 2: Processo de quantizagdo.

2.1.2.1 Modelo do quantizador

O erro de quantizacao pode ser fortemente correlacionado ao sinal de entrada do quan-
tizador (JOHNS; MARTIN, 1997). Entretanto, se for considerado que ndo existe correla-
¢do pode-se aproximar o comportamento do erro de quantizacio pela adicao de uma fonte
de ruido branco ao sinal de entrada, conforme Figura 3.

N e(n)
um | r—l oW <« u(n)é y(n)

_I_‘ e(n) = y(n) - x(n)

Quantizador Modelo linear

Figura 3: Modelo linear de um quantizador.

O erro de quantizacio € a diferenca entre o sinal de entrada e o sinal de saida do
quantizador, e neste modelo ele é aproximado como um nimero aleatério independente
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distribuido uniformemente entre +A /2, onde A é igual a diferenca entre dois niveis de
quantizacdo adjacentes (JOHNS; MARTIN, 1997). Contudo, este modelo € valido apenas
quando o sinal de entrada varia rapidamente e possui amplitude menor ou igual a ampli-
tude de entrada de fundo de escala, do inglés Full-Scale (FS), +Xrg/2 do quantizador.
Caso a amplitude do sinal de entrada esteja fora do limite +X rg/2 0 erro de quantiza¢do
excede o valor +A /2 e cresce monotonicamente (ROSA, 2011).

Para um quantizador de N bits, o passo de quantizacdo A é definido pela Equagao 3.

Yrs
= 5N _1 3)

onde Yyg € faixa de saida de fundo de escala do quantizador e N o nimero de bits do
quantizador.

A fungido de densidade de probabilidade do erro de quantizagio, p,(e), € uniforme na
faixa de [-A /2, +A /2], como ilustrado na Figura 4(a).

A

pq(e) 4 A E(ﬂ
A [1
1/A k= s
121/
A2 A2 e 112 12 r
(a) Funcao densidade de probabilidade. (b) Densidade espectral de poténcia.

Figura 4: Ruido de quantizagao.

A poténcia total do ruido de quantizag¢do, o?(e), € igual a A?/12 e € independente
da frequéncia de amostragem f, (JOHNS; MARTIN, 1997), sendo distribuida uniforme-

mente na faixa [—%, %]

Assim, a densidade espectral de poténcia do erro de quantiza¢ao, Sg(f), é constante
com amplitude k = \/%, / i e concentrada no intervalo [—%, %], como mostra a Figura
4(b), sendo calculada através da Equacao 4.

“)

Assim, a poténcia do ruido de quantizacdo dentro da banda de interesse (Pg) € calcu-
lada através de Equagdo 5.

AZ

12 x OSR ©)

Po= [ sp(nar= [ kdf=

—BW

2.1.3 Sobreamostragem

O processo de sobreamostragem consiste em amostrar sinais a uma frequéncia supe-
rior a frequéncia de Nyquist, como visto anteriormente, e possui dois efeitos perceptiveis
em um conversor AD.

O primeiro efeito é que desde que f seja maior que a taxa de Nyquist, as imagens do
sinal de entrada criadas pelo processo de amostragem ficam mais espagadas no dominio
da frequéncia do que em um ADC do tipo Nyquist-rate, como ilustrado na Figura 5.

Assim, as componentes espectrais do sinal de entrada nas faixas [BW, f; - BW] ndo
se sobrepdem com a banda de sinal e o fator de atenuacdo do AAF pode ser mais suave
em um ADC sobreamostrado, simplificando o projeto e reduzindo o custo do AAF.
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X0

AAF Imagem do sinal
devido ao processo
de amostragem

v

B, f /
(a) ADC do tipo Nyquist-rate.

97/

AAF

A A

f-B, 1 s

(b) ADC sobreamostrado.

Figura 5: Imagens do sinal de entrada e AFF.

O segundo efeito € associado a distribui¢cao uniforme do ruido de quantizacao dentro
da faixa [—f—;, %], onde apenas uma fracdo do ruido de quantizacdo € localizada dentro
da banda de sinal do ADC. Com base na Equagdo 5 nota-se que € possivel diminuir a
poténcia do ruido de quantizagdo com o aumento do OSR. Por exemplo, se o OSR for
incrementado duas vezes pode-se reduzir pela metade a poténcia do ruido de quantizag¢ao
dentro da banda de interesse, ou seja, 3 dB. Assim, o ruido de quantizacdo dentro da
banda de interesse € reduzido devido ao aumento do OSR a uma taxa de 3 dB/oitava. Isto

pode ser verificado na Figura 6.

-f.s/2

S22 Su2 L2 S22 F

Figura 6: Ruido de quantizacdo dentro da banda de interesse de acordo com f;.

O cadlculo da relacdo sinal-ruido (SNR) méxima para um ADC de N bits do tipo
Nyquist-rate € efetuado através da Equacdo 6 (JOHNS; MARTIN, 1997).

SNR=6,02x N +1,76 dB (6)

Como a poténcia do ruido de quantizacdo dentro da banda de interesse depende da
taxa de sobreamostragem pode-se adequar a Equacgao 6 para calcular a relagdo sinal-ruido
de quantizacao (SQNR) méaxima de um conversor AD, como mostra a Equagao 7.

SQNR =6,02 x N + 1,76 + 10 x log(OSR) dB 7

2.1.4 Noise-shaping

A poténcia do ruido de quantiza¢cdo dentro da banda de sinal pode ser reduzida com
o processamento do erro de quantizagdo, possivelmente ao custo do aumento do ruido de
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quantizagdo fora da banda de sinal. Deste modo, o espectro plano do ruido de quantiza-
¢do € modificado resultando em um espectro modelado, como ilustra a Figura 7 (MALO-
BERTI, 2007).

Si(f) INTE(f)P

7n B, 0 B, nof

Figura 7: Efeito do noise-shaping em um SDM.

Destaca-se que o incremento do ruido de quantizagdo em regides de alta frequéncia
ndo € critico, pois utiliza-se um filtro digital depois do SDM que remove este ruido em
altas frequéncias, ver Figura 1.

Considerando a quantizacdo de um sinal sobreamostrado, e um elevado OSR, t€m-
se que a amplitude do sinal de entrada ird mudar pouco em relagdo a ultima amostra.
Conclui-se entdo que o erro de quantizagdo e(n) entre uma amostra e outra serd similar em
baixas frequéncias e as maiores mudangas no valor do erro de quantizacdo irdo ocorrer em
altas frequéncias (A. MORGADO; ROSA, 2011). Assim, para atenuar as componentes
de baixa frequéncia do ruido de quantizacdo basta subtrair a amostra anterior da amostra
atual:

eq(n) = e(n) — e(n — 1) ®)

Adicionalmente, pode-se empregar um nimero maior de amostras anteriores durante
o processamento do ruido de quantizacdo (A. MORGADO; ROSA, 2011). Pode-se gene-
ralizar este procedimento no dominio Z empregando a transformada Z de acordo com a
Equacgdo 9.

e(z) = (1 —2zH x E(z) )

onde F/(z) é a transformada Z do ruido de quantizagdo. Nota-se que o erro de quan-
tizacdo processado, e(z), € uma versio filtrada por um filtro passa-altas do erro de quan-
tizacdo original (A. MORGADO; ROSA, 2011). A func¢do de transferéncia deste filtro é
conhecida como func¢do de transferéncia de ruido (NTF) e € definida como:

NTF(z) = (1-zhH* (10)

onde L € a ordem do filtro. Deste modo, pode-se calcular aproximadamente o valor
do ruido dentro da banda de interesse de um conversor AD sobreamostrado, F, através
da Equacdo 11 (SCHREIER; TEMES, 2005).

97 12 7 (2L + 1) x OSRGL+D)

(1)

2.2 Modulador Sigma-Delta

A modulagdo sigma-delta € baseada na sobreamostragem e no emprego de noise-
shaping para reduzir o ruido de quantizaciao dentro da banda de sinal. Assim, a esséncia
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de um modulador SD € a incorporagdo de um quantizador de N bits dentro de um laco
realimentado.

A arquitetura basica de um SDM, ilustrada na Figura 8(a), apresenta um sinal de
entrada, x(n), que é amostrado, e apds processado pelo bloco H(z) e convertido em um
valor digital através do quantizador de N bits.

x(n) H(z) u(n)' J_’_II , y(n)

Quantizador

(a) Arquitetura bdsica.
e(n)
x(n) H(z) 11(11)I é _, y(n)

(b) Modelo Linear.

Figura 8: Modulador SD.

O lago de realimentacdo € composto por um conversor digital-analégico (DAC) de
N bits, responsdvel pela geracdo de uma representacdo analdgica do sinal digital, recém
convertido pelo quantizador de N bits, que serd subtraida do sinal de entrada na entrada
do modulador.

O erro de quantizagdo ocorre devido ao quantizador e € representado no modelo linear
do SDM como uma adi¢@o de ruido branco junto ao quantizador, conforme Figura 8(b).
Deste modo, o modulador pode ser analisado como um sistema de duas entradas cuja
saida € representada no dominio Z como:

Y(2) = STF(2) x X(2) + NTF(2) x E(Z) (12)

onde X (z), Y(z) e E(z) sdo, respectivamente, as representagdes dos sinais de en-
trada, de saida e do erro de quantizagdo do SDM no dominio Z, STF(z) é a fungéo
de transferéncia do sinal de entrada e NTF'(z) é a fun¢do de transferéncia do ruido de
quantizagao.

Ambas funcdes de transferéncia podem ser obtidas através da escolha correta da fun-
¢ao de transferéncia do laco H(z). Almeja-se que H(z) ndo influencie no sinal de entrada
e filtre o ruido de quantizac@o na banda de interesse. Deste modo, H(z) deve ser esco-
lhida de tal maneira que a STF(z) se comporte como um filtro passa-baixas para o sinal
de entrada e a NTF(z) se comporte como um filtro passa-altas para o ruido de quantiza-
¢do. A funcdo de transferéncia H(z) que melhor se adéqua a estes propdsitos € a de um
integrador, que no dominio Z é expressa como:

~1

H(z) = —— 13

<Z> (1 . 2_1) ( )

O diagrama de blocos de um SDM cléssico de primeira ordem empregando a funcdo

de transferéncia H(z) da Equacdo 13 ¢ apresentado na Figura 9. A representacdo no
dominio Z do sinal de saida do modulador Y'(z) é agora apresentado na Equacéo 14.
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Y(2)=2'x X(2)+ (1 -2z x E(2) (14)
A partir da Equacao 14 € possivel concluir que o sinal de entrada estard atrasado por

um ciclo de sinal de relégio, enquanto o erro de quantizacao € filtrado por um filtro do
tipo passa altas cuja fung¢do de transferéncia no dominio Z é (1 — 271).

u(n) J_,_'f . y()

Quantizador

X(n)

DAC

Figura 9: SDM de primeira ordem.

2.2.1 Performance de Moduladores Sigma-Delta

A performance dos SDMs pode ser avaliada através de alguns parametros: faixa dina-
mica, do inglés Dynamic Range (DR), relagdo sinal-ruido e distor¢do, do inglés Signal-to-
Noise-plus-Distortion Ratio (SNDR), e nimero efetivo de bits, do inglés Effective Number
of Bits (ENOB).

O DR ¢ a amplitude do sinal de entrada em que o SNDR do modulador € igual a zero
(MALOBERTI, 2007) e o seu valor é aproximadamente igual ao SNDR (JOHNS; MAR-
TIN, 1997). O SNDR ¢ taxa entre a poténcia do sinal (normalmente um sinal senoidal)
e a poténcia do ruido total produzido pelo circuito e pelo processo de quantizacdo, con-
siderando também as distor¢des causadas pelo circuito do modulador (ORTAMANNS;
GERFERS, 2006). J4 o ENOB ¢ a representacdao em bits do SNDR, ou seja, € a resolu-
¢ao de um ADC ideal necessdria para o valor da relagdo sinal-ruido-de-quantizacio, do
inglés Signal-to-Quantization-Noise Ratio (SQNR), deste ADC ser igual ao SNDR do
modulador (JOHNS; MARTIN, 1997).

O DR ideal de um SDM ¢€ calculado através da Equacao 15 (A. MORGADO; ROSA,
2011) e o ENOB pode ser calculado de através da Equacdo 16.

3 2L + 1) x OSRELHD
DR~ SNDR ~ 10 x logy(5 % 2V —1)% x ( o) ) (15)
SNDR — 1,76
ENOB = ’ 16
O 6.02 (16)

onde N € o nimero de bits do quantizador, L é ordem do filtro e OSR € a taxa de
sobreamostragem. A partir da Equac@o 15 nota-se que o SNDR ¢é proporcional a taxa
de sobreamostragem, a ordem do filtro e ao nimero de bits do quantizador. Assim, as
estratégias para o incremento da performance de SDM sdo baseadas no incremento de um
ou mais destes parametros.

2.2.1.1 Aumento da ordem do filtro

O aumento da ordem do filtro de um SDM ocasiona o aumento de performance do
DR. Entretanto, problemas de instabilidade surgem a partir do projeto de SDM com L>3
(SCHREIER; TEMES, 2005).
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2.2.1.2 Aumento da taxa de sobreamostragem

O aumento da taxa de sobreamostragem ocasiona um incremento do DR, e este é
dependente da ordem L do filtro. Em um SDM de primeira ordem aumenta-se o DR
em 1,5 bit/oitava de OSR. De maneira geral, pode-se dizer que o incremento da taxa de
sobreamostragem gera um aumento de (2 X L + 0, 5) bits/oitava no DR de um SDM com
filtro de ordem L. A Figura 10 apresenta a poténcia do ruido de quantizacdao dentro da
banda de interesse em fun¢do da taxa de sobreamostragem para SDMs de ordem L. Jd a
Figura 11 ilustra o DR ideal em fun¢do da taxa de sobreamostragem de SDMs de ordem
L (single-bit).
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Figura 10: Poténcia tedrica do ruido de quantizacdo dentro da banda de interesse em
funcdo da taxa de sobreamostragem para SDMs de ordem L.
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Figura 11: DR ideal de um SDM em func¢do da taxa de sobreamostragem para SDMs de
ordem L (single-bit).

2.2.1.3 Aumento do niimero de bits do quantizador

O incremento do DR de um SDM € de aproximadamente 1 bit (6 dB) para cada bit
extra do quantizador. Isto leva ao desenvolvimento de quantizadores e DACs multi-bit,
que ao contrario de quantizadores e DACs de 1-bit, ndo sdo lineares.

As ndo-linearidades geradas pelo DAC multi-bit sdo adicionadas diretamente na en-
trada do modulador e ndo sdo reduzidas pelo noise-shaping. Deste modo, a linearidade
do DAC deve possuir a mesma especificacdo de linearidade do SDM, o que incrementa a
complexidade de projeto do DAC multi-bit, gerando também o incremento do consumo
de energia do modulador.
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2.2.2 C(lassificacao de Moduladores Sigma-Delta

Diferentes arquiteturas de SDMs j4 foram e continuam a ser reportadas na literatura
(SCHREIER; TEMES, 2005) (ROSA, 2011). Tais arquiteturas foram desenvolvidas vi-
sando o aumento da performance dos SDMs através das estratégias citadas na subseccdo
anterior. Abaixo segue as principais classificacdes de SDMs.

2.2.2.1 Banda de sinal

Os SDMs podem ser empregados para o processamento de sinais em banda base com
frequéncia intermedidria (IF) igual a zero ou diferente de zero. Os SDMs do tipo passa-
baixas sdo empregados para processamento de sinais de banda base com IF igual a zero
e os SDMs do tipo passa-banda sdo empregados para processamento de sinais com IF
diferente de zero.

2.2.2.2  Niumero de bits do quantizador

Os SDMs podem ser classificados como single-bit ou multi-bit, conforme o nimero
de bits do quantizador (RiO et al., 2006).

2.2.2.3 Numero de quantizadores

Os SDMs que possuem apenas um quantizador sdo classificados como estruturas de
lago unico, do inglés single-loop. J4 os SDMs que apresentam mais de um quantizador,
e consequentemente mais que um lago, sdo classificados como SDMs em cascata. Filtros
do laco de estruturas de lago unico de ordem superior a dois estdo sujeitos a instabilidade
(SCHREIER; TEMES, 2005). Assim, os SDMs em cascata sao utilizados para gerar um
noise-shaping de ordem elevada, empregando mais de um lago de ordem, geralmente,
menor ou igual a 2 (ORTAMANNS; GERFERS, 2006).

2.2.2.4 Natureza do laco

Os SDMs sdo classificados em relac@o a natureza do laco basicamente em dois gru-
pos: os SDMs em tempo discreto e os SDMs em tempo continuo, foco deste trabalho.
Recentemente, outro tipo de classificagdo surgiu: os SDMs hibridos, que misturam as
caracteristicas de ambos, SDMs-DT e SDMs-CT (MORGADO; ROSA; RIO, 2009).

2.2.2.5 Estado da arte

Visto que os SDMs sdo amplamente estudados e pesquisados € mantido em (ROSA,
2013) um estudo e anélise de performance dos SDMs publicados na literatura. Esta lista
¢ atualizada a cada 6 meses e possibilita uma comparacdo com os SDMs estado da arte.
Este levantamento € efetuado considerando apenas os trabalhos apresentados em revistas,
jornais e conferéncias de impacto na drea de projeto e andlise de circuitos integrados.

2.3 Consideracoes

Neste Capitulo foram fornecidos os conceitos bésicos sobre modulacdo sigma-delta e
as principais caracteristicas dos SDMs. O foco deste trabalho de mestrado concentra-se
no estudo, andlise e projeto de SDMs-CT do tipo passa baixas de lago unico, single-
bit. Assim, para mais detalhes sobre as diferentes arquiteturas e topologias de SDMs
pode-se recorrer aos diversos livros e artigos encontrados na literatura (MALOBERTI,
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2007) (A. MORGADO; ROSA, 2011) (ROSA; RIO, 2013) (ROSA, 2011) (SCHREIER;
TEMES, 2005) (ORTAMANNS; GERFERS, 2006).

Na préximo Capitulo serdo apresentadas as principais caracteristicas e os fundamentos
tedricos para a interpretacao, andlise e projeto de SDMs-CT.



31

3 MODULADORES SD EM TEMPO CONTINUO

3.1 Introducao

Desde o surgimento da modulacdo SD na década de 60 (CLUTER, 1960) e do pri-
meiro SDM reportado (INOSE; YASUDA; MURAKAMI, 1962), diversos avancos e me-
lhorias nas diferentes topologias de SDMs foram apresentados na literatura.

A maioria dos SDM reportados na literatura nos dltimos tempos foram implementados
em tempo discreto, normalmente através do emprego de técnicas a capacitor-chaveado ou,
de modo minoritario, com técnicas de chaveamento em corrente (ROSA; RODRIGUEZ-
VAZQUEZ; PEREZ-VERDU, 2002) (ROSA, 2011). Entretanto, a demanda de SDMs
para aplicacOes em circuitos de comunicacdo que operam em alta velocidade e com ele-
vada performance aumentou o interesse no desenvolvimento de SDMs em tempo continuo
(BREEMS; HUIJING, 2001) (CHERRY; SNELGROVE, 2000) (ORTAMANNS; GER-
FERS, 2006) (KULCHYCKI, 2008). A Figura 12 compara o nimero de SDMs a capaci-
tor chaveado e o nimero de SDMs-CT publicados nos dltimos anos (ROSA; RIO, 2013).
Nota-se com base nesta Figura uma tendéncia do uso e desenvolvimento de técnicas de
projeto de SDMs-CT.
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Figura 12: Numero de SDMs a capacitor chaveado e nimero de SDMs-CT publicados de
1990-2012.
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3.2 Caracteristicas dos SDMs-CT

No capitulo anterior foi apresentada a teoria bésica sobre modulagdo SD tomando
como base a implementacdo cldssica em tempo discreto. Entretanto, o filtro do lago do
modulador pode ser desenvolvido em tempo continuo, ou seja, com o emprego de integra-
dores e ressonadores analdgicos ndo chaveados. A Figura 13(a) apresenta a arquitetura
basica de um SDM-CT de primeira ordem, que apresenta como blocos basicos um filtro
no laco, um quantizador e um DAC. Adicionalmente, pode-se empregar um filtro anti-
alias na entrada do modulador.

O filtro do lago, cuja funcdo de transferéncia é representada por H(s), é um filtro
analdgico que pode ser realizado através de integradores do tipo RC-ativo, integradores
Gm/C ou ainda ressonadores LC. A ordem do filtro do lago fornece a ordem do SDM.

Destaca-se também que a amostragem dos sinais € efetuada a uma frequéncia de amos-
tragem f; no quantizador do modulador. Como o erro de quantizagdo € gerado pelo quan-
tizador, pode-se empregar também um modelo linear do quantizador com a adi¢cao de uma
fonte de ruido branco (de quantizacdo), ilustrado na Figura 13(b).

J,.ﬁ
uw i X, () q) y(n)
I R H > >
Lf/ v o
Filtro Quantizador

y(t)

DAC [«

(a) Arquitetura bdsica.
e(n)
x(t) H(s) u(t) é _, y(n)

(b) Modelo Linear.

Figura 13: Modulador SD em tempo continuo.

3.2.1 Amostragem

A principal diferenca entre um SDM-CT e um SDM-DT € que no primeiro a amostra-
gem ocorre dentro do lagco do modulador e no segundo a amostragem ocorre normalmente
em um circuito sample-and-hold na entrada do modulador (ORTAMANNS; GERFERS,
2006). Geralmente o sample-and-hold insere erros no sistema e como estes erros sao
inseridos na entrada do modulador eles sdo tratados como sinal de entrada e ndo sofrem
o efeito do noise-shaping, reduzindo assim o noise-floor do modulador e a performance
do mesmo. J4 em um SDM-CT as ndo-idealidades devido ao processo de amostragem
sofrem o efeito do noise-shaping e nao degradam de forma demasiada a performance do
modulador (CHERRY; SNELGROVE, 2000). Outra caracteristica oriunda da localiza¢ao
do processo de amostragem € o filtro anti-alias implicito ao modulador, o que € discutido
com mais detalhes na proxima se¢ao.



33

3.2.2 Filtro

Os sinais internos ao laco dos SDMs-CT sdo analdgicos e representados por formas
de onda continuas no tempo, apresentando perturbacdes de baixa amplitude de tensdo
devido a inexisténcia de chaveamento dentro do laco. Isto fornece um né de terra virtual
com baixo ruido e boa linearidade (ORTAMANNS; GERFERS, 2006).

A funcio de transferéncia do filtro € implementada através de integradores analégicos.
Diferentemente dos SDMs-DT onde os ganhos dos integradores sao determinados através
da razdo entre duas capacitancias (SCHREIER; TEMES, 2005), os ganhos dos integra-
dores analdgicos dos SDMs-CT dependem de componentes como resistores € capacitores
em um integrador do tipo RC-ativo, ou da razdo entre a transcondutincia de um OTA e um
capacitor em um integrador do tipo Gm/C (JOHNS; MARTIN, 1997). E possivel concluir
que o coeficiente de um integrador analégico em tempo continuo estd sujeito as variacoes
de processo inerentes ao processo de fabricacdo da tecnologia CMOS, o que pode levar
a mudanca da fun¢do de transferéncia do filtro podendo reduzir a performance ou ainda
gerar instabilidade no modulador.

O filtro de um SDM-CT é composto por componentes passivos e ativos, e estes com-
ponentes podem apresentar ndo-linearidades, além de contribuir com a geracdo de ruido,
o que acaba por limitar a performance do modulador. Deste modo, deve-se analisar prin-
cipalmente as especificacdes de ruido e linearidade na entrada do modulador pois o ruido
na entrada do modulador estard presente na saida do mesmo, aumentando o ruido dentro
da banda de interesse do SDM. Entdo, pode-se concluir que a exatiddo do sistema estd
diretamente relacionada com a exatiddao do estdgio de entrada do modulador.

3.2.3 Quantizador

Como caracteristica genérica de SDMs o quantizador pode ser single-bit ou multi-
bit, o que impacta no nimero de bits do DAC. Porém, em SDMs-CT o tempo necessério
para se efetuar o processo de quantizacdo deve ser extremamente rapido para gerar os
sinais que controlam o DAC, que por sua vez gera os sinais em tempo continuo para
efetuar a realimentac@o do lago. O tempo necessdrio entre o processo de quantizacdo e
a geracdo dos sinais de realimentacdo do laco, oriundos do DAC, € um dos limitantes da
performance dos SDMs-CT, conhecido como atraso excessivo do laco de realimentagao,
do inglés Excess Loop Delay (ELD). Maiores detalhes serdo fornecidos na secao 3.5.

3.24 DAC

O DAC ¢ o circuito responsdvel por gerar os sinais de realimentacdo do laco. Em um
SDM-DT os sinais de referéncia gerados pelo DAC sdao amostrados e integrados através
de um capacitor em um SDM a capacitor-chaveado ou em um integrador de corrente em
um SDMs implementado com técnicas de chaveamento em corrente. Destaca-se que a
integracdo ocorre em apenas uma fase de operacao do SDMs-DT.

J4d em SDMs-CT o sinal de referéncia gerado pelo DAC, e empregado durante a reali-
mentacao do laco, € integrado ao longo do tempo e deve ser atualizado exatamente a cada
ciclo de relégio. Qualquer atraso na atualizacdo do sinal de realimentacdo impactard na
performance do modulador. Com base nisso, nota-se uma sensibilidade do SDMs-CT em
relacdo a qualidade do sinal de relégio, especificamente em relacdo ao jitter e ruido de
fase. Maiores detalhes sobre o efeito do jitter do relogio em SDMs-CT serdo abordados
na secao 3.5.
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3.2.4.1 Formas de Onda dos DACs

Em SDMs-CT pode-se empregar DACs com diferentes formas de onda de saida. As
formas de onda de saida dos DACs cléssicos sdo retangulares e conhecidos como DACs
com formas de onda com retorno para zero (RZ) e DACs com formas de onda sem retorno
para zero (NRZ), ilustradas nas Figuras 14 e 15, respectivamente.

Em um DAC RZ o sinal gerado apresenta o valor de referéncia durante um determi-
nado tempo ¢, do periodo 7, e no restante do periodo o valor do sinal de referéncia € igual
a zero. Jd em um DAC NRZ o sinal de referéncia gerado € mantido constante durante todo
o periodo 7. A polaridade do sinal gerado varia de acordo com o sinal de controle gerado
pelo quantizador.

Tra(t)

0 t t, T

Figura 14: Forma de onda de um DAC RZ de 1 bit.

)

0 T
Figura 15: Forma de onda de um DAC NRZ de 1 bit.

Outro DAC bastante empregado é o DAC SCR, que gera uma forma de onda expo-
nencial semelhante a forma de onda da descarga de um capacitor. Neste DAC a forma de
onda apresenta um pico de sinal cujo valor € igual ao sinal de referéncia e este sofre uma
descarga do tipo exponencial de duragdo ¢, durante parte do periodo 7.

Também € importante destacar que a forma de onda do DAC influencia diretamente
no projeto do lago dos SDMs-CT, como abordado na se¢do 3.4.

. rSCR(0

Figura 16: Forma de onda de um DAC SCR.
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3.3 Vantagens dos SDMs-CT

Nesta secdo sdo sintetizadas, de modo geral, as principais caracteristicas e vantagens
dos SDMs-CT em relacdo aos seus homoélogos em tempo discreto. O fundamento tedrico
para compreender tais vantagens foi apresentado nas se¢des anteriores.

Os SDMs-CT sdo conhecidos por trabalharem com maiores taxas de amostragem e
com menor consumo de energia se comparados com os SDMs-DT. Isto possibilita o seu
emprego em receptores de radio-frequéncia e em aplicagdes de alta velocidade, antes
nao abrangidas por SDMs (A. MORGADO; ROSA, 2011). A Figura 17 apresenta um
comparativo entre o DR e a banda de sinal de entrada de SDMs (ROSA, 2011). Nota-se
que com SDMs-CT a banda de sinal de entrada atingida € maior, ao custo de uma redugao
no DR do modulador.
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Figura 17: DR versus banda de sinal de SD.

A etapa de amostragem em SDMs-CT nao ocorre na entrada do modulador e sim
antes do quantizador, ap6s o filtro do laco. Esta construg@o possibilita uma redugdo do
consumo de energia em relacdo aos demais conversores AD e SDMs-DT visto que ndo é
necessdrio um estdgio de ganho de alta velocidade para o circuito amostrador na entrada
do ADC. Adicionalmente, torna-se mais f4cil acionar a entrada do modulador, e a inje¢ao
de ruido dentro do sistema é menor do que em um sistema com amostragem na entrada
(KULCHYCKI, 2008).

Outra vantagem comumente citada é o AAF implicito, que pode reduzir os requisitos
do AAF na entrada do ADC, ou ainda eliminar a necessidade do mesmo. Esta caracte-
ristica € possivel devido ao processo de amostragem ocorrer antes do quantizador e pelo
fato do modulador possuir um filtro do tipo passa-baixas no lagco. Entretanto, é necessario
analisar a topologia do modulador e a sua constru¢do em nivel elétrico visto que o AAF
intrinseco pode ter suas caracteristicas degradadas (PAVAN, 2011), ou mesmo nao existir
quando se utiliza a topologia descrita em (SILVA et al., 2001).

Para ilustrar o efeito do AAF implicito ao laco € apresentada a simulacdo em alto
nivel do SDM-CT apresentado em (AGUIRRE et al., 2013), projetado através do seu
homologo em tempo discreto com o emprego da metodologia de projeto de conversao
DT/CT, discutida em 3.4.1. O modulador em questdo € do tipo passa-baixas de laco
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unico, terceira ordem e single-bit com topologia do tipo Cascata de Integradores com
Realimentacdo (CIFB), ilustrado na Figura 18, projetado para uma banda de sinal de
2 MHz e f; de 128 MHz. Primeiramente, simulou-se o SDM-DT aplicando um sinal
puramente senoidal com frequéncia de entrada f;, de 0,75 MHz, e apds aplicando um
sinal senoidal com f;, de 128,75 MHz, ou seja f; + fi,. O espectro de densidade de
poténcia (PSD) do modulador para ambas as simulacdes é apresentado na Figura 19.
Nota-se em 19(b) que ocorreu alias do sinal de entrada e surge no espectro de saida do
modulador uma componente de frequéncia de 0,75 MHz de mesma amplitude do sinal
com f;, de 128,75 MHz. A mesma simulagdo foi efetuada para versao em tempo continuo
deste modulador e os resultados sdo apresentados em 20. Nota-se em 20(b) que para uma
fin de 128,75 MHz a componente de frequéncia de 0,75 MHz ndo aparece no PSD de
saida do modulador, comprovando o funcionamento do AAF implicito de SDMs-CT.
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Figura 18: Topologia CIFB de terceira ordem.
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Figura 19: SDM-DT: AAF.

Outra vantagem dos SDMs-CT ¢€ a sua tolerancia as imperfei¢des dos circuitos anal6-
gicos que o compde, quando comparados com SDMs-DT e outras topologias de ADCs,
tornando-os uma 6tima escolha para o projeto de ADCs em circuitos integrados CMOS
em escala nanométrica e em modernos SoC (A. MORGADQO; ROSA, 2011). Isto é possi-
vel pois em SDMs-CT o impacto do ruido e das ndo-linearidade associadas ao processo de
amostragem € reduzida significativamente, garantindo o seu emprego em tecnologias com
tensdo de alimentacdo reduzida. Adicionalmente, com o scaling das tecnologias CMOS
ocorre um incremento da corrente de fuga dos transistores o que deteriora a qualidade das
chaves CMOS reduzindo a performance dos moduladores a capacitor-chaveado.

Também, pode-se reduzir o consumo de energia para determinada frequéncia de amos-
tragem se SDMs-CT forem utilizados. Isto € explicado pois os integradores a capacitores-
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Figura 20: SDM-CT: AAF.

chaveados de SDMs-DT demandam amplificadores operacionais com frequéncia de ga-
nho unitério entre oito a dez vezes a frequéncia de amostragem e um ganho tipicamente
acima de 80 dB para fornecer um tempo de estabilizacdo adequado aos sinais internos do
modulador. J4 os integradores dos SDMs-CT necessitam de amplificadores com frequén-
cia de ganho unitdrio de uma a duas vezes o valor da frequéncia de amostragem e um
ganho DC comumente na faixa de 40 a 60 dB, reduzindo drasticamente o consumo de
energia do modulador (ORTAMANNS; GERFERS, 2006).

3.4 Metodologias de Projeto em Alto Nivel de SDMs-CT

O projeto em alto nivel de SDMs-CT comeca a partir da defini¢do da largura de banda
(BW) e da relag@o sinal-ruido (SNR) do modulador. Para isto, € necessdrio o conheci-
mento prévio da aplicacdo e do sistema onde o modulador serd inserido. Com base nestas
informacodes parte-se para a defini¢cao das especificacdes do modulador, como defini¢ao
do OSR, e consequentemente da frequéncia de amostragem, da ordem do modulador e do
numero de bits do quantizador.

ApOs estas defini¢Oes € necessario projetar a fungdo de transferéncia do filtro, H(s),
do modulador. A func¢do de transferéncia H(s) pode ser obtida através de diferentes to-
pologias de SDMs, apenas com a escolha correta dos coeficientes do modulador (SCH-
REIER; TEMES, 2005). Existem basicamente duas estratégias para o projeto do lago
em tempo continuo: transformag¢do DT/CT e sintese direta do laco em tempo continuo
(ROSA, 2011), ambas abordadas nas sec¢oes 3.4.1 e 3.4.2, respectivamente.

3.4.1 Transformaciao DT/CT

Nos tultimos anos foram desenvolvidas diversas ferramentas, topologias e técnicas de
andlise de SDMs-DT. Com base nisto, e na equivaléncia observada entre moduladores
SDMs-DT e SDMs-CT, pode-se comegar o projeto do laco em tempo continuo através do
projeto da funcdo de transferéncia H(z) em tempo discreto. Isto possibilita que o SDM
seja projetado e analisado no dominio discreto para verificar se a performance desejada
foi atingida, e apds efetua-se uma conversao do laco em tempo discreto para um lagco em
tempo continuo (OLIAEI, 2003). Este procedimento é conhecido como transformacao
DT/CT e € amplamente empregado para o projeto de SDMs-CT. Apos a transformagao
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DT/CT € obtido um SDM-CT com as mesmas caracteristicas que o seu homologo em
tempo discreto (BELOTTI; BONIZZONI; MALOBERTI, 2012). As duas principais me-
todologias de conversao DT/CT sdo apresentadas a seguir.

3.4.1.1 Transformada Invariante ao Impulso

O emprego da transformada invariante ao impulso (IIT) para o projeto de SDMs-CT
foi empregada primeiramente por (SHOAEI, 1995) e (CHERRY; SNELGROVE, 1999a).
Esta técnica € baseada na premissa de que se existe um processo de amostragem implicito
no quantizador, o SDM-CT € um sistema amostrado, e sistemas amostrados sio siste-
mas em tempo discreto. Assim, analisa-se a fun¢do de transferéncia a partir da saida do
quantizador até a sua entrada, de ambos os moduladores, em tempo discreto e em tempo
continuo. O lago equivalente analisado para o SDM-DT ¢ apresentado na Figura 21(a), e
para o SDM-CT ¢ esta representado na Figura 21(b).
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(a) SDM-DT. (b) SDM-CT

Figura 21: Lacos equivalentes de SDMs.

Os sinais na entrada e saida de ambos os quantizadores sao discretos. Almeja-se entao
uma equivaléncia entre eles, ou seja, u(n) e q(n) devem ser iguais. Como o valor de q(n)
depende das funcdes de transferéncia do DAC, Rpac(s), e do lago, H(s), pode-se escrever:

ZHH((2)} =L Y{Rpac(s) x H(s)} (17)

Como as respostas ao impulso em tempo continuo e em tempo discreto devem ser
iguais, a transformacdo entre as duas é efetuada através da transformada invariante ao
impulso. Através desta técnica se obtém um SDM-CT exatamente equivalente ao seu
homologo em tempo discreto. A partir da Equagao 17 nota-se uma dependéncia da fungao
de transferéncia do DAC, que varia conforme a forma de onda do DAC, ver anexo A.

No projeto de alto nivel dos moduladores desenvolvidos durante este trabalho de mes-
trado utilizou-se desta técnica.

3.4.1.2  Transformada Z Modificada

O emprego da transformada Z modificada para o projeto de SDMs-CT através da
técnica de transformacdo DT/CT foi apresentada em (BENABES; KERAMAT; KIEL-
BASA, 1997) (ABOUSHADY; LOUERAT, 2002). Esta técnica consiste na determinagao

dos coeficientes do laco em tempo continuo através da comparacdo entre o fungdo de
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transferéncia do lagco em tempo continuo, discretizada com o emprego da transformada Z
modificada, com a func¢do de transferéncia H(z) do modulador projetado em tempo dis-
creto. Uma abordagem completa, incluindo exemplos de projeto, sobre esta técnica de
projeto poder ser encontrada em (ORTAMANNS; GERFERS, 2006).

3.4.1.3 Transformacdo Empregando Espaco de Estados

Esta técnica consiste no emprego de varidveis de estado e processamento matema-
tico para a sintese do laco de SDMs-CT (GUPTA; SANCHEZ-SINENCIO, 2006). Esta
técnica ndo € amplamente empregada e nao serd abordada neste trabalho.

3.4.2 Sintese Direta do Filtro do Laco

Esta sintese consiste no projeto do filtro do lago diretamente a partir da NTF e ndo a
partir do projeto de um SDM-DT. Para isto emprega-se normalmente uma aproximagao
de Chebychev (ROSA, 2011) e projeta-se logo o filtro em tempo continuo, ou seja a
funcdo de transferéncia H(s). Esta técnica também nao é muito empregada nos trabalhos
presentes na literatura.

3.5 Desvantagens e Nao-idealidades de SDMs-CT

Até o presente momento foram apresentadas as principais vantagens € 0 conceitos
basicos sobre SDMs-CT. Nesta sec@o serdo apresentadas as desvantagens e as principais
nao-idealidades de tais moduladores, bem como estratégias para mitigar seus efeitos.

3.5.1 Jitter do Sinal de Relégio

O jitter € uma incerteza nas transi¢des do sinal de relégio, como ilustra a Figura 22, e é
responsdvel por aumentar o ruido dentro da banda de interesse (IBN) de SDMs (BOSER;
WOOLEY, 1988). Sabe-se que, devido ao emprego da sobreamostragem, os SDMs apre-
sentam maior tolerancia aos efeitos do jitter do sinal de relogio se comparados a ADCs
do tipo Nyquist-rate. Entretanto, isto é verdadeiro apenas para SDMs-DT (CHERRY;
SNELGROVE, 1999b). J4 em SDMs-CT o jitter ¢ um dos mecanismos responsaveis
pela reducao da performance destes moduladores (CHOPP; HAMOUI, 2009)(CHERRY;
SNELGROVE, 1999b).

a - Sinal de relogio sem jitter
b - Sinal de relégio com jitter
c - Jitter exposto

Figura 22: Sinal de relégio com jitter.

Em SDMs-DT a reducdo de performance devido ao jitter do sinal de relégio € ori-
ginada devido a erros de amostragem no circuito de amostragem e reten¢do, cujo erro
da amplitude amostrada € proporcional ao jitter, e este acaba por degradar o SNR do
modulador.
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Ja os SDMs-CT sao afetados pelo jitter durante a amostragem do sinal analégico de
saida do filtro do laco pelo quantizador, e no DAC durante a gerag@o do sinal de realimen-
tacdo (CHERRY; SNELGROVE, 1999b) (SILVA; HUIJSING, 2010). Os erros gerados
durante a amostragem no quantizador sdo atenuados pelo efeito de noise-shaping do mo-
dulador. Entretanto, os erros ocasionados na forma de onda gerada pelo DAC devido ao
jitter do sinal de rel6gio nao sdo atenuados e limitam a performance do modulador. Isto
ocorre pois a forma de onda gerada pelo DAC € integrada ao longo do tempo e as varia-
coes estatisticas desta forma de onda se propagam pelo modulador e, consequentemente,
aumentam o ruido da saida do modulador e reduzem o SNDR do mesmo.

3.5.1.1 Estratégias de Mitigacdo para os Efeitos do Jitter

A magnitude dos erros induzidos devido ao jitter do sinal de relégio depende for-
temente do tipo de DAC empregado. As formas de onda mais comuns empregadas em
SDMs-CT sao fornecidas por DACs do tipo RZ e NRZ, ver se¢ao 3.2.4, sendo afetadas
pelo jitter no final do pulso. Estas formas de onda estao representadas na Figura 23 onde
estdo destacadas as variacOes da forma de onda ocasionadas pelo jitter de rel6gio com
uma variagdo At. O DAC do tipo NRZ introduz erros devido ao jitter no modulador ape-
nas quando ocorre mudanca de polaridade. J4 o DAC do tipo RZ introduz estes erros em
cada transicdo. Se comparados, SDMs-CT com DACs do tipo NRZ sdo mais tolerantes
aos efeitos do jitter do sinal de relégio do que os SDMs-CT com DACs do tipo RZ.

A

NRZ

RZ

[ 4
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Figura 23: Formas de onda de saida de DACs de 1 bit NRZ, RZ e SCR considerando o
efeito do jitter do sinal de relégio.

Visando mitigar o efeito do jitter em SDMs-CT foi introduzida em (ORTMANNS;
GERFERS; MANOLLI, 2001) (ORTMANNS; GERFERS; MANOLLI, 2005) a utilizacdo
de DACs do tipo capacitor-chaveado com resistor (SCR) que geram uma forma de onda
exponencial. Como ilustrado na Figura 23, o efeito do jitter se manifesta a cada periodo,
entretanto o erro gerado é de baixa amplitude se comparado com o erro ocasionado por
DACs RZ ou NRZ. Esta topologia de DAC tem sido bastante empregada para o projeto
de SDMs-CT no ultimos anos (ANDERSON; SUNDSTROM, 2009), porém ao custo de
uma maior ocupacdo de drea em silicio durante o projeto do modulador em tecnologia
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CMOS devido ao uso de capacitores e resistores, € de uma possivel redugdo na eficcia
do AAF implicito de SDMs-CT (PAVAN, 2011).

3.5.2 Excess Loop Delay

O atraso excessivo do laco de realimentacdo, do inglés Excess Loop Delay (ELD), 14,
¢ o atraso entre a forma de onda do sinal de realimentacdo ideal de um SDM-CT e a forma
de onda gerada pelo DAC em sua implementa¢do em nivel elétrico. Este atraso ocorre na
cadeia composta pelo processo de amostragem, quantizacdo do sinal e conversdo D/A
do sinal de realimentacdo do modulador efetuada pelo DAC (CHERRY; SNELGROVE,
1999a). Deste modo, existe um atraso entre a subida do sinal de reldgio e a mudanca no
sinal de saida do DAC, modificando a func¢do de transferéncia H(s) do modulador e, con-
sequentemente, a equivaléncia entre o0 modulador em tempo continuo e o seu homélogo
em tempo discreto.

Este atraso ocorre principalmente devido ao tempo necessario para o chaveamento
dos transistores do quantizador e do DAC (ORTAMANNS; GERFERS, 2006). Existem
basicamente dois efeitos causados pelo ELD. A Figura 24 serd utilizada para exemplificar
estes dois efeitos, considerando um DAC NRZ. Um dos efeitos do ELD pode ser a geragao
de um atraso, t4, na resposta da forma de onda do DAC, porém com a retencio do pulso
apenas durante o periodo T, como ilustrado na Figura 24(a). O segundo efeito pode ser
a geracdo de um shift, t;, na resposta da forma de onda do DAC que se estende até o
préximo ciclo de relégio, como ilustrado na Figura 24(b).

a rNRZ(t) . rNRZ(t)

T-t, T

S

>
P

A

i > : >
0 4 T, T+t 0 T, T+t

(a) Atraso e Retengdo. (b) Deslocamento.

Figura 24: Efeitos do ELD em SDMs-CT.

3.5.2.1 Estratégias de Mitigacdo para os Efeitos do ELD

Diversas estratégias para a mitigacdo dos efeitos do ELD foram desenvolvidas nos
ultimos anos (ALAMDARI; EL-SANKARY; EL-MASRY, 2009) (SINGH; KRISHNA-
PURA; PAVAN, 2010) (PAVAN, 2008) (SINGH et al., 2012). Entretanto, estes esquemas
de compensacao sdo responsdveis pela insercdo de mais blocos analdgicos junto ao cir-
cuito do modulador acarretando no aumento da drea em silicio e no consumo de energia.

Em (KELLER et al., 2008) € apresentada uma revisdao completa sobre as principais
técnicas de compensagdo de ELD. Nesta dissertagdo serd apresentado apenas o principio
basico de funcionamento da metodologia de compensacdo de ELD clissica (BENABES;
KERAMAT; KIELBASA, 1997) visto que ndo foi necessdrio o emprego de compensacao
de ELD no modulador projetado.

A técnica cléssica para compensacdo de ELD € baseada na inser¢ao de um lagco de
realimentacdo curto em torno do quantizador, como ilustrado na Figura 25.
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Figura 25: Compensacao de ELD cléssica.

Através da comparagdo deste novo lagco com o laco ideal, e como o auxilio das trans-
formadas Z e IIT, pode-se fazer um mapeamento no dominio Z de ambos os lacos e com
isto obter os novos coeficientes do modulador com o atraso de lagco compensado.

Esta técnica oferece uma compensacao para atrasos de lago de até um periodo de re-
l6gio. Deste modo, em implementacdes préticas, é adicionado um registrador entre o
quantizador e os DACs, como ilustrado na Figura 26. Adicionalmente, é possivel obter
os novos coeficientes do modulador, ap6s o emprego da compensacdo. Entretanto, esta
abordagem requer um maior esforco matematico durante a etapa de projeto do modula-
dor. Ja em nivel de circuito € necessario ao menos um DAC adicional e, dependendo da
topologia do SDM, um circuito somador antes do quantizador.
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Figura 26: Compensacao de ELD classica para um periodo de relégio.

3.5.3 Nao-idealidades do Filtro

O filtro dos SDMs-CT é composto basicamente por integradores ou ressonadores.
Deste modo, as principais nao-idealidades do filtro estdo associadas aos elementos cons-
trutivos destes circuitos. Neste trabalho foram empregados apenas integradores anal6-
gicos e as consideragcdes bdsicas sobre estes blocos sdo aqui apresentadas. Para mais
informacdes sobre as ndo-idealidades dos filtros de SDMs-CT € apresentado em (ORTA-
MANNS; GERFERS, 2006) um estudo aprofundado sobre o impacto destas nas diferentes
topologias de SDMs-CT.

Tipicamente, os integradores analogicos de SDMs-CT sdo implementados através de
duas maneiras: integradores RC-ativos ou integradores do tipo Gm/C. Os integradores
RC-ativos sdo compostos por amplificadores operacionais, resistores e capacitores, como
ilustrado na Figura 27(a). Ja os integradores do tipo Gm/C, ilustrados na Figura 27(b),
s@o compostos por um amplificador de transcondutancia (OTA) e capacitores. Conclui-se
entdo que as nao-idealidades do filtro dos SDMs-CT estao associadas aos componentes
ativos e passivos dos integradores, como amplificadores operacionais, OTAS, resistores e
capacitores.
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Figura 27: Integradores analdgicos.

3.5.3.1 Nao-idealidades dos Amplificadores Operacionais e OTAS

As principais nao-idealidades dos amplificadores operacionais e OTAs sdo: ganho
DC finito, largura de banda finita, representada pela frequéncia de ganho unitario (f,), e
o slew rate finito.

O ganho DC finito afeta a fungdo de transferéncia do integrador em tempo continuo,
produzindo um pdélo em baixas frequéncias, além de alterar a constante de tempo do
integrador. O slew rate finito produz nao-linearidades, e juntamente com o a frequéncia de
ganho unitdrio finita limita o tempo de acomodacao do circuito. Adicionalmente, observa-
se um erro de ganho na saida do integrador devido a frequéncia de ganho unitdrio finita
do amplificador.

As variagdes de processo presentes em tecnologias CMOS também sdo responsaveis
por afetar o desempenho destes blocos analégicos. Elas induzem variacdes absolutas
nos parametros acima citados. Adicionalmente, o descasamento entre os transistores que
compde o amplificador ocasionam o offset do amplificador.

Outra questao que também deteriora a performance de ambos amplificadores € a ca-
racteristica da carga conectada na saida. Amplificadores operacionais apresentam baixa
impedancia de saida e sdo empregados com cargas resistivas ou de baixa impedancia.
Ja OTAs devem ser conectados a cargas capacitivas ou cargas de elevada impedancia.
Caso estas condi¢des nao sejam satisfeitas o circuito amplificador poderd ter seu com-
portamento afetado, como modificacdes no ganho DC e no valor da frequéncia de ganho
unitdrio, ou ainda se tornar instdvel a partir de alteracdes no valor da margem de fase.

Por fim deve-se ressaltar que os circuitos amplificadores sdo responsdveis por gerar
ruido no sistema, este oriundo do ruido dos transistores CMOS que os compdem (RA-
ZAVI, 1998).

3.5.3.2 Nado-idealidades dos Elementos Passivos

Os elementos passivos presentes nos integradores também sao responsdveis por inser-
¢do de ruido no sistema e influenciam diretamente no valor dos coeficientes dos integra-
dores do modulador.

Os coeficientes do integrador, obtidos no projeto de alto nivel, devem ser implementa-
dos em nivel elétrico e seus valores dependem dos valores dos elementos passivos dos in-
tegradores, bem como da frequéncia de amostragem (ORTAMANNS; GERFERS, 2000).
Estes coeficientes sdo os ganhos dos integradores que compde o modulador. A Equagao
18 apresenta a relacdo entre o coeficiente de ganho ¢, dos integradores do modulador e os
valores dos resistores e capacitores de um integrador RC-ativo.

1
cr X fs = RC (18)
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onde £ € o indice referente a cada integrador.

J4 em um integrador do tipo Gm/C a rela¢do entre o coeficiente de ganho do integrador
depende diretamente do valor da transcondutancia do OTA empregado e do capacitor de
saida, como mostra a Equacao 19.

Gm
ck X fo = C (19)
Em tecnologias CMOS atuais a variacao dos valores absolutos de elementos passivos
¢ elevada. Deste modo, mesmo que exista um bom nivel de casamento, as variagdes
nos valores absolutos dos componentes passivos gera uma modificacdo nos valores dos
coeficientes do modulador, afetando a fun¢do de transferéncia H(s) e podendo levar a
completa instabilidade do mesmo.

3.6 Consideracoes

Neste Capitulo foram apresentadas as principais caracteristicas dos SDMs-CT. Foram
destacadas as vantagens em relacao ao uso destes moduladores se comparados com os seu
homologos em tempo discreto e as suas principais ndo-idealidades. Foram indicadas tam-
bém referéncias bibliograficas para aprofundamento tedrico nos topicos ndo abordados
nesta secao.
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4 MODELAGEM DAS NAO-IDEALIDADES E PROJETO
DE ALTO NIiVEL DO SDM-CT

4.1 Introducao

Como visto no capitulo anterior as principais ndo-idealidades que contribuem para
degradagdo de performance dos SDMs-CT sdo: jitter do sinal de relégio, Excess Loop
Delay, limitacdes dos integradores analdgicos e variagdo dos coeficientes de ganho do
modulador (ORTAMANNS; GERFERS, 2006).

Neste trabalho de mestrado foram desenvolvidos modelos de simulacdo incluindo
estas nao-idealidades afim de se obter uma estimativa mais aproximada do desempe-
nho de SDMs-CT (AGUIRRE et al., 2013). O ambiente de simulacdo empregado foi
o Matlab/Simulink@®). Com base nos resultados de simulacido € possivel determinar as
especificacoes minimas de cada bloco analdgico que compde o modulador, como o slew
rate, a frequéncia de ganho unitério, e ganho DC dos amplificadores operacionais utiliza-
dos nos integradores, e os valores tolerdveis de ELD e jitter. E também apresentada neste
capitulo uma anélise sobre o ruido referido a entrada, do inglés input referred noise, de
SDMs-CT e as consideragdes necessdrias durante a etapa de projeto em nivel elétrico.

Por fim, € apresentado o projeto e andlise em alto nivel do SDM-CT projetado neste
trabalho de mestrado.

4.2 Modelagem das Nao-idealidades de SDMs

As ndo-idealidades dos blocos analdgicos e as variagdes dos processos de fabricacao
CMOS influenciam na degradagdo da performance de SDMs. Com a consolida¢do e am-
pla aplicagdo de SDMs-DT nos anos 90 tornou-se imprescindivel o desenvolvimento da
modelagem e técnicas de simulagdo de SDMs-DT englobando suas nao-idealidades. As-
sim, foram desenvolvidos diferentes modelos e metodologias de simulacdo de SDMs-DT
incluindo suas ndo-idealidades tendo como base, normalmente, o ambiente de simulacao
comportamental Matlab/Simulink® (BRIGATI et al., 1999) (MALCOVATI et al., 2003)
(FORNASARI; MALCOVATI; MALOBERTI, 2005) (ZARE-HOSEINI; KALE; SHO-
AEI, 2005) JAYKAR; PALSODKAR; DAKHOLE, 2011) (LAO; U; MARTINS, 2003).

Outras técnicas de simulagdo comportamental através de descricdes com linguagem
VHDL-AMS também foram desenvolvidas (SUAREZ; JIMENEZ; FERNANDEZ, 2007)
(SUAREZ; JIMENEZ, 2005). Entretanto, devido a sua féicil reprodugdo, grande abran-
géncia e alta velocidade de simulacdo devido a operacdo em tempo discreto, as técnicas
de modelagem de SDMs-DT no ambiente Matlab/Simulink™ se difundiram e sdo ampla-
mente empregadas.
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4.3 Modelagem das Nao-idealidades de SDMs-CT

Com o crescente avanco de pesquisas e desenvolvimento na drea de projeto de SDMs-
CT tornou-se também essencial o desenvolvimento de técnicas e modelos de simulacdo
incluindo as ndo-idealidades destes moduladores.

Diferentemente dos SDMs-DT os SDMs-CT operam em tempo continuo, implicando
em maior tempo de processamento para a simulacdo do modulador devido a sua natureza
nao linear. Visando a otimizacdo do tempo de processamento necessario para a simulagao
comportamental do modulador diferentes técnicas de modelagem foram desenvolvidas
em distintos ambientes de simulacao.

Em (FRANCKEN et al., 2002) € apresentado o desenvolvimento de uma metodologia
para simulacdo de SDMs-CT com interface grafica chamada DAY SE. Entretanto, poucas
informacdes sobre como reproduzir os resultados sdo fornecidos.

Jaem (LEOW et al., 2009) foi desenvolvido um modelo de simulacdo comportamen-
tal no ambiente Matlab/Simulink® baseado no circuito eletrénico diferencial do modu-
lador e seus componentes discretos. Este modelo possibilita uma visdo de baixo nivel
do circuito ao preco de complexidade de reprodu¢do do modelo. Ou seja, € necessario o
conhecimento de como serd dada a implementacio em nivel elétrico do modulador.

Uma metodologia de simulacdo de SDMs-CT no ambiente Matlab/ Simulink® ¢ apre-
sentada em (KAALD et al., 2009). Este trabalho aborda os cuidados necessarios para se
efetuar a simulacdo de SDMs-CT neste ambiente e deriva a partir das simulagcdes de alto
nivel do modulador ,englobando suas nao-idealidades, as especificagdes minimas dos blo-
cos analégicos do modulador. Este trabalho foi utilizado como referéncia bésica para o
desenvolvimento da metodologia de modelagem desenvolvida neste trabalho.

Em (BENABES; TUGUI, 2011) € apresentada uma metodologia de simulagdo e oti-
mizacdo de SDMs-CT em uma ngmework que emprega os ambientes de simulacdo da
Cadence® e Matlab/Simulink , € faz uso da linguagem de descricdo VHDL-AMS.
Esta metodologia de simulacdo necessita do conhecimento, em nivel de transistores e
elementos passivos, dos circuitos utilizados no projeto do modulador. Adicionalmente,
esta metodologia é complexa pois necessita de um conhecimento profundo sobre ambas
as plataformas utilizadas, e ndo pode ser facilmente reproduzida.

Outra metodologia de simulagdo empregando o ambiente Matlab/Simulink® ¢ apre-
sentada (BUHMANN et al., 2007). Neste trabalho foi desenvolvido um foolbox para a
simulacao em tempo discreto de SDMs-CT e apresenta como vantagem a possibilidade de
utilizacdo de uma interface gréafica junto ao ambiente de desenvolvimento de SDMs-CT
criado pelos autores do trabalho.

Em (RUIZ-AMAYA et al., 2004) € apresentado o desenvolvimento do toolbox para
Matlab/Simulink® chamado SIMSIDES. Este toolbox é reconhecido como o mais com-
pleto para o dimensionamento automatizado de alto nivel de SDMs. Ele é baseado na
combinacdo de um simulador comportamental no dominio do tempo e um otimizador
estatistico. Além disso, esta € a primeira ferramenta empregada na sintese de ambos,
SDMs-DT e SDMs-CT. Entretanto, esta ferramenta ndo possibilita a andlise dos modelos
de ndo-idealidades empregados e ndo oferece modelos de simulacdo de DACs SCR para
SDMs-CT.
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4.4 Modelo Desenvolvido

Devido a necessidade de se modelar as ndo-idealidades de SDMs-CT durante a etapa
de projeto de alto nivel, foi desenvolvido neste trabalho de mestrado uma metodologia
de modelagem e simulacdo no ambiente Matlab/Simulink®. O modelo foi desenvolvido
com o objetivo de ser facilmente replicado e de se ter acesso e controle sobre a modelagem
de cada nio-idealidade. O ambiente Matlab/Simulink® foi escolhido pois ele € muito
utilizado pela comunidade de projetistas de SDMs durante as etapas de projeto e andlise
de performance de tais moduladores. Adicionalmente, ele traz inimeras vantagens em
termos de manipulacdo de dados, flexibilidade e capacidade de integracdo com outras
ferramentas de simulagio e sintese.

A seguir s3o apresentados os principais modelos dos blocos empregados no projeto de
SDMs-CT do tipo passa-baixas com quantizador de 1-bit, podendo ser expandido para en-
globar a modelagem e quantizadores € DAC multi-bit. Apds serd apresentado um estudo
de caso.

4.4.1 Modelagem de Integradores RC-ativos

Como apresentado na sec¢do 3.5.3 os integradores de SDMs-CT sdo implementados
através de integradores do tipo RC-ativo ou do tipo Gm/C. Como qualquer ruido ou dis-
tor¢ao gerados a partir do primeiro integrador, e referenciados a entrada do modulador,
surgem no espectro de saida do modulador sem supressdo, o primeiro integrador deve pro-
ver linearidade e robustez. Assim, devido a sua linearidade, € usual escolher a topologia
de integradores do tipo RC-ativo para compor o primeiro integrador do modulador. Ape-
sar do consumo de energia destes integradores, a implementacao de todos os integradores
do modulador através de integradores RC-ativos tem sido bastante empregada. Assim,
este tipo de integrador € usado neste trabalho para a abordagem de modelagem e projeto
dos integradores do modulador.

Considere o esquemdtico de um integrador RC-ativo, ilustrado novamente na Figura
28. A fungido de transferéncia ideal deste integrador /() é dada pela Equag@o 20.

JLE
R ]|
+=—/W T~ -
Vin A OPAMP> Vout
R »’1:'
ic

Figura 28: Integrador RC-ativo.
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onde a constante de tempo do integrador € dada pelo produto entre R e C. Uma vez que o
integrador RC-ativo é composto por um amplificador operacional real, com ganho DC e
frequéncia de ganho unitéria finitos, estes parametros devem ser levados em consideragao
na funcdo de transferéncia do integrador. A funcdo de transferéncia A(s) do amplificador
englobando estas nao-idealidades € expressa na Equacdo 21.

I(s) (20)

Ao Ao
1+i_1—0—sf—:

Wa

A(s) =

21
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onde Ao € o ganho DC do amplificador, w, € a frequéncia de corte de -3 dB e w,, € a
frequéncia de ganho unitario do amplificador, ambas expressas em radianos por segundo.

A partir das equacdes 20 e 21, e com algumas manipula¢des matemadticas, € possivel
modelar uma nova funcdo de transferéncia para o integrador RC-ativo. Esta nova fun¢do
de transferéncia é apresentada na Equacao 22 (SILVA; HUIJSING, 2010).

I6s) = :
’ 25 4 s(E+ EE 4 ROY+

Esta func¢ao de transferéncia foi implementada no Simulink através do bloco Transfer
Function. Adicionalmente, os efeitos de slew rate e saturagdo do amplificador foram
modelados com o emprego dos blocos Rate Limiter e Saturation. O modelo completo
com as nao-idealidades de um integrador RC-ativo € apresentado na Figura 29. A partir
deste modelo foi criado um novo bloco e este inserido no SDM-CT para substituir os
integradores ideais.

(22)

1

y
In1 en(s) - — Out1
non ideal OPAMP Saturation Rate Limiter

Figura 29: Modelo de um integrador RC-ativo.

4.4.2 Modelo de um Quantizador Single-bit

O modelo de um quantizador single-bit € facilmente efetuado como um comparador
cuja ndo-idealidade € apenas um offset. Ele € implementado no Simulink através do bloco
Relay dentro de um sistema com trigger controlado pelo sinal de relégio do modulador.
O sistema com trigger é implementado com o bloco Triggered Subsystem. O modelo
completo do quantizador € apresentado na Figura 30. Destaca-se que a modelagem de um
quantizador multi-bit pode ser efetuada de maneira similar com a adi¢do de mais blocos
Relay e a correta defini¢do dos niveis de comparacao.

N
A
Trigger
> il (1| > ou
In Out
Comparator with offset

Quantizer

Figura 30: Modelo do quantizador.

4.4.3 Modelo de DACs Single-bit NRZ

Os DAC do tipo NRZ sao amplamente empregados nos SDMs-CT. Um DAC NRZ de
1-bit € responsével por gerar os sinais de realimentagdo do laco +V, . a cada ciclo de
reldgio, onde V. € o sinal de referéncia.

Nos modelos desenvolvidos, os sinais de saida do quantizador possuem amplitude
de £V,.s ao invés de 0 e 1. Como o valor dos sinais de saida do quantizador sdo os
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mesmos dos sinais de saida do DAC NRZ de 1-bit ndo € necessario um bloco extra para
a implementacdo do DAC. Neste caso, os proprios sinais de saida do quantizador sdo
aplicados na entrada do modulador e subtraidos do sinal de entrada.

4.4.4 Modelo de DACs Single-bit SCR

Um DAC do tipo SCR apresenta na sua saida uma forma de onda exponencial e sua
resposta ao impulso é expressa através da fungdo de transferéncia, Rpac(s), apresentada
na Equagdo 23 (ORTAMANNS; GERFERS, 2006).

e—std e—s(td-‘y—tp)
Rpac(s) = T — o (23)
s+ TDAC (S + TDth’) X €TDAC

Termos exponenciais do dominio da frequéncia (e%) ndo sdo disponibilizados no am-
biente Simulink através de blocos. Entretanto, sabe-se que um termo exponencial no
dominio da frequéncia (e*!) representa um atraso ¢ no dominio do tempo. Assim, a abor-
dagem escolhida para modelar a resposta exponencial deste DAC SCR foi: empregar os
blocos do tipo Transfer Function para modelar as fungdes de transferéncias T'F}(s) e
T Fy(s), apresentadas nas Equacdes 24 e 25, seguidas por blocos Transport Delay 1 e 2
para implementar os atrasos de ¢4 e (t; + t,). Apds isto ambos os sinais foram subtraidos
através de um bloco subtrator, como mostrado na Figura 31.

TFy(s) = P (24)

TFy(s) = (25)

CO——» 0w

In den(s)
Transport TF 1
Delay 1 —p -
N L D
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1
>
3( den(s)
Transport TE 2
Delay 2

Figura 31: Modelagem do DAC SCR: Geragdo da fung¢do de transferéncia.

De acordo com a Figura 16 a forma de onda exponencial € fornecida pelo DAC apds
um tempo t; depois da subida do sinal de rel6gio, e a forma de onda exponencial tem um
tempo t,, de dura¢do, normalmente de meio periodo de relégio.

Para possibilitar a forma de onda apresentada na Figura 16 € preciso adicionar um
circuito de controle externo ao bloco de geracdo do sinal exponencial. Este circuito €
ilustrado na Figura 32 e é composto basicamente por uma chave que seleciona quando o
DAC SCR devera fornecer na saida uma tensdo igual a zero ou o sinal exponencial com
amplitude de pico £V, ;.
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Figura 32: Modelagem do DAC SCR: Circuito de controle.

E importante destacar que a metodologia de simulagio de SDMs-CT com DACs SCR
empregando diagrama de blocos no ambiente Matlab/Simulink® ¢ uma das contribui¢des
deste trabalho.

4.4.5 Modelo do ELD

O ELD, atraso entre a subida do sinal de rel6gio e a resposta do DAC, é modelado
com a insercdao de um bloco Transport Delay na malha de realimentacdo do modulador.
Neste trabalho ele foi inserido apds a saida do DAC.

4.4.6 Modelagem do Jitter do Sinal de Relégio

Na literatura sao apresentadas diferentes técnicas para modelar os efeitos do jitter do
sinal de rel6gio em SDMs-CT (ASHRY; SHADY, 2009) (BENABES; KIELBASA, 2001)
(CHOPP; HAMOUI, 2009).

Em (BENABES; KIELBASA, 2001) o efeito do jitter € assumido como uma fonte de
ruido adicional na entrada do modulador, fornecendo assim uma simulagdao em tempo dis-
creto rapida ao invés de simulagdes continuas no tempo. De maneira similar, foi apresen-
tado em (CHOPP; HAMOUI, 2009) outra técnica de simulagao e andlises do efeito do jit-
ter em SDMs-CT no dominio discreto. Esta técnica foi proposta com a utilizag¢do da trans-
formagao IIT e validada utilizando modelos comportamentais no Matlab/Simulink®).

Entretanto, as técnicas descritas anteriormente abordam apenas os efeitos do jitter em
SDMs-CT com DACs do tipo RZ e NRZ, desprezando também os efeitos do jitter no
quantizador. Embora os efeitos do jitter no quantizador sdo amenizados devido ao noise-
shaping do modulador, ele também foi modelado neste trabalho para o fornecimento de
um modelo o mais exato possivel, e que englobe diferentes tipos de DAC.

A incerteza do periodo de relégio § é modelada como uma variavel randomica de
média zero com variancia o2, ou seja, um processo randémico do tipo Gaussiano sem
correlagdo e com desvio padrdo o. Assim, o periodo do sinal de reldgio, T é expresso
pela Equacdo 26

To=Tuy+06 (26)

onde 7T, € o periodo do sinal de relégio sem jitter.

Para avaliar os efeitos do jitter em SDMs-CT foi desenvolvido o modelo de uma fonte
de sinal de relégio com jitter, como mostrado na Figura 33. Este modelo gera um sinal
de reldgio com jitter baseado na comparagdo com zero de um sinal referente a soma
de um sinal de referéncia senoidal, ou triangular, com nivel DC igual a zero e um sinal
gaussiano proveniente de um bloco Gaussian Variable. Para evitar pulsos aleatorios no
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sinal de relégio gerado optou-se por somar o sinal gaussiano no momento em que o sinal
de referéncia estiver com amplitude méaxima. Isto foi efetuado através da inser¢do de um
atraso entre a amostragem do sinal gaussiano e a sua adi¢do ao sinal de referéncia.

oooo

00 ‘ > L&)
. - . CLK
Sineave with period Ts Comparador 1
’ M

M > -y [P

Subtract CLK_JITTER

Gaussian Variable - Comparador 2
Switched delay

Figura 33: Fonte de sinal de relégio com jitter.

Esta fonte de sinal foi utilizada como sinal de rel6gio durante as simula¢des do mo-
dulador em alto nivel. A principal razdo para projetar esta fonte de sinal de relégio com
jitter é a possibilidade de simular os efeitos do jitter em SDMs-CT com DACs de dife-
rentes formas de onda. Enquanto esta abordagem implica em um aumento no tempo de
simulagdo ela também fornece resultados precisos, dependentes do passo de simulagdo
empregado, criando um compromisso entre precisdo da simulag@o e tempo de simulacao.

4.5 Estudo de Caso: Simulacao com o0 Modelo Desenvolvido

Nesta secdo € apresentado um estudo de caso englobando o modelo desenvolvido para
a simulag@o em alto nivel de um SDMs-CT implementado com a cléssica topologia Cas-
cata de Integradores com Realimentacdo Distribuida (CIFB) e com uma realimentagdo
local para formar um ressonador (SCHREIER; TEMES, 2005). Este modulador foi pro-
jetado apenas em alto nivel visando atingir os requisitos bdsicos para suprir os seguintes
padrdes de comunicacdo sem fio: GSM, Bluetooth e GPS (A. MORGADO; ROSA, 2011).
A banda deste modulador € de 2 MHz, com frequéncia de amostragem de 128 MHz. Fo-
ram projetadas duas versdes em tempo continuo deste modulador. A primeira utilizando
DACs NRZ e a segunda empregando DACs SCR.

O projeto deste modulador foi efetuado a partir da transformacao DT/CT com o em-
prego da transformada IIT, ver secdo 3.4.1. Os coeficientes do modulador em tempo
discreto foram escolhidos de acordo com (MARQUES et al., 1998) e o coeficiente de re-
alimentagdo do ressonador foi escolhido para prover um aumento do SNDR, ocasionado
pela inser¢do de um zero na NTF (SCHREIER; TEMES, 2005). Apos a transformagao
DT/CT os coeficientes do modulador em tempo continuo obtidos sdo dados por [bsig bl
b2 b3 «] =1[0,05 0,05 0,2 0,38 0,005] e [bsig bl b2 b3 ] =[0,05 1 3,5 6,2 0,005] para as
implementagdes com DACs NRZ e SCR, respectivamente.

As simulacdes foram efetuadas para um sinal de entrada com amplitude de -12,04
dBFS e com frequéncia de 1,75 MHz, e o PSD da saida do modulador foi calculado
através de uma FFT de 2'* pontos. Uma vez que a precisdo da simulagiio ¢ dependente
do time-step, uma escolha cuidadosa do método matematico empregado na simulagdo do
ambiente Matlab/Simulink® & essencial. As simulacdes incluindo apenas os efeitos do
Jitter de relégio foram efetuadas empregando um fime-step de simulagio fixo de 7 /3000,
ocasionando um incremento no tempo de simulacdo. J4 as demais simula¢des englobando
todas as ndo-idealidades do circuito caracterizam um stiff system, visto que o passo de
simulacao deve ser variado constantemente para a correta resolu¢do do sistema. Assim,
foi empregado o solver com time-step variavel ode23s (KAALD et al., 2009).
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Figura 34: Topologia CIFB de terceira ordem.

A seguir sdo analisados os efeitos de cada ndo-idealidade na performance dos modu-
ladores projetados.

4.5.1 Efeitos do Jitter

O impacto do jitter do sinal de relégio nos SDMs-CT projetados, considerando os
demais elementos do modulador como ideais, é apresentado na Figura 35. E possivel
observar e comprovar que a implementacdo do SDM-CT com DACs SCR é menos sus-
ceptivel aos efeitos do jitter se comparado com a implementacao que emprega DACs
NRZ, em acordo com (ORTMANNS; GERFERS; MANOLI, 2005).

75 .

25 L i a i
10 10 10
Jitter do sinal de reldgio relativo a [%] 7,

Figura 35: Variacdo do SNDR de acordo com jitter do sinal de relogio.

4.5.2 Efeitos do Ganho DC e Slew Rate Finito dos Amplificadores

Os SDMs-CT também sao conhecidos por proporcionarem a utilizacdo de amplifica-
dores operacionais com requisitos de ganho DC e velocidade menos exigentes. A Figura
36 apresenta a degradacdo do SNDR do modulador em fun¢do do slew rate finito dos am-
plificadores. Estes resultados foram obtidos para amplificadores com diferentes ganhos
DC, frequéncia de ganho unitdrio quatro vezes superior a frequéncia de amostragem e
sinal de saida com saturagdo € 0,8 V,;.

A partir da Figura 36 € possivel concluir que os integradores podem ser construidos
com amplificadores operacionais com ganho DC de 60 dB sem degradagdo de perfor-
mance para ambas as implementacdes. Entretanto, os requisitos de slew rate sao diferen-
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tes para as implementagdes com DACs NRZ e DACs SCR. O SDM-CT com DACs NRZ
necessita de um amplificador com slew rate de pelo menos 50 V/us. Ja o SDM-CT com
DACs SCR requer amplificadores com slew rate de pelo menos 100 V/us e 120 V/us para
ganhos DC do amplificador de 60 dB e 80 dB, respectivamente.
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Figura 36: Variacdo do SNDR versus slew rate para ganhos DC distintos.

4.5.3 Efeitos da Frequéncia de Ganho Unitario Finita dos Amplificadores

Tipicamente, a frequéncia de ganho unitdrio dos amplificadores empregados nos in-
tegradores de SDMs-CT deve ser de aproximadamente duas vezes a frequéncia de amos-
tragem. A Figura 37 apresenta a relacdo entre o SNDR dos moduladores projetados e
a frequéncia de ganho unitdrio dos amplificadores. Nesta simula¢do foram considerados
amplificadores reais com ganho DC de 80 dB, slew rate de 150 V/us e tensdo de saturacdo
de saida de 0,8 V..
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Figura 37: Variacdo do SNDR em funcido da frequéncia de ganho unitdrio dos amplifica-
dores.
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4.5.4 Efeito do ELD

O impacto do ELD nos SDMs desenvolvidos € apresentado na Figura 38, sendo em-
pregados nesta simulacdo amplificadores operacionais com as ndo-idealidades citadas an-
teriormente. Pode-se notar nesta Figura que ambas as implementa¢des apresentam uma
alta tolerancia a efeitos de ELD de até 10% do periodo de relégio 7. Para ELD superio-
res a 10% do periodo de relégio T observa-se uma degradacdo do SNDR elevada. Deste
modo, em implementacdes praticas, deve-se avaliar a necessidade ou ndo da utilizacdo de
técnicas para compensar os efeitos de ELD.

ELD relativo a [%] T,

N

Figura 38: Variacdo do SNDR versus valores do ELD.

4.5.5 Efeito de Todas as Nao-idealidades Modeladas

Os modelos completos, englobando todas as ndo-idealidades, dos SDMs-CT analisa-
dos sdo apresentados nos apéndices 82 e 81. As Figuras 39 e 40 apresentam a densidade
espectral de poténcia (PSD), calculada com 2'6 pontos, de ambos os as implementagdes,
com DACs NRZ e DACs SCR, respectivamente. Nestas simulacdes foi empregado o mo-
delo completo do modulador com as seguintes ndo-idealidades: jitter de 1% de T, ELD
de 5% de T, ganho DC dos amplificadores de 80 dB, slew rate de 150 V/us, frequéncia
de ganho unitario de 512 MHz, tensao de saturag@o dos amplificadores de 0,8 V,..f e offset
do quantizador de 1 mV.

A degradacao devidos as nao-idealidades do modulador € mais evidente na implemen-
tacdo com DACs NRZ. O modulador com DACs NRZ apresenta um SNDR de 66,35 dB,
ou seja, um ENOB de 10,73 bits. J4 a simulagdo incluindo as nao-idealidades forneceu
um SNDR de 52,15 dB, ou seja uma degradacao de 21,4 % em relacdo a performance
do modulador ideal. Comparando os resultados apresentados com a Figura 35 pode-se
concluir que esta degradacdo de performance é causada principalmente pelos efeitos do
jitter, o que estd de acordo com o que ja foi apresentado neste trabalho e alguns trabalhos
presentes na literatura (CHERRY; SNELGROVE, 1999b).

J4 a implementagao com DACs SCR, sob as mesmas nao-idealidades, apresentou uma
reducdo de apenas 1,5 dB entre o SNDR ideal e o SNDR do modulador com as ndo-
idealidades.
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Figura 39: PSD do modulador com DACs NRZ.
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Figura 40: PSD do modulador com DACs SCR.

4.6 Analise de Ruido

Em um modulador SD ideal o tinico ruido presente € o ruido de quantizagao, e este é
suprimido pelo oversampling e pelo noise-shaping (SCHREIER; TEMES, 2005). Neste
caso, a relacao sinal-ruido do modulador SD é chamada de SQNR (relagdo sinal-ruido-de-
quantizacdo). Entretanto, a relacdo sinal-ruido presente na saida de um SDM real depende
das ndo-idealidades e do ruido proveniente dos circuitos eletronicos que o compde. Nas
secOes anteriores foram apresentadas simulacdes do modulador SD ideal, e também com
nao-idealidades, com excecdo do ruido presente nas implementagdes reais.

Existem basicamente dois tipos de ruido que afetam os circuitos eletronicos: ruido
térmico e ruido flicker, também conhecido como ruido 1/f (RAZAVI, 1998). Os SDM-CT
fabricados em tecnologias CMOS sdao compostos basicamente por resistores, capacitores e
transistores MOS. A principal fonte de ruido em resistores e capacitores € o ruido térmico.
Ja os transistores MOS sdo afetados pelo ruido térmico e pelo ruido flicker.

O ruido térmico € causado devido a agitacdo térmica dos elétrons, ocasionando vari-
acoes de tensdo em um condutor mesmo que a corrente média seja zero. Em transistores
MOS o ruido térmico € gerado principalmente no canal do transistor (RAZAVI, 1998).

O ruido flicker no transistor MOS € oriundo da flutuacdo randomica de elétrons no
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canal. Este fendmeno € conhecido como trapping e nada mais € do que o aprisionamento e
a emissdo de portadores de carga do canal do transistor MOS (TSIVIDIS; MCANDREW,
2010).

Em ADCs SD em tempo continuo, apenas as componentes de ruido presentes na banda
de interesse afetam a performance do circuito enquanto as componentes de alta frequéncia
sao eliminadas pelo filtro decimador (ORTAMANNS; GERFERS, 2006). Para avaliar o
impacto do ruido na performance do modulador SD deve-se conhecer a localizacdo de
cada fonte de ruido. Como abordado anteriormente, as fontes de ruido criticas localizam-
se na entrada do modulador (BREEMS; HUIJING, 2001). Isto se deve ao fato de que o
ruido na entrada de moduladores SD nao é noise shapped (SCHREIER; TEMES, 2005)
e aparece diretamente na saida do modulador afetando sua performance. Assim, faz-se
necessdria a andlise do ruido méximo permitido na entrada do modulador SD para que os
requisitos de DR, ENOB e SNR sejam atingidos.

4.6.1 Ruido na Entrada de SDMs-CT

O ruido na entrada de SDMs-CT € basicamente composto pelo ruido de entrada do
primeiro integrador. Em (ORTAMANNS; GERFERS, 2006) a andlise das fontes de ruido
dominantes na entrada de um SDM-CT composto por integradores RC-ativos, ilustrado
na Figura 41, é efetuada. O ruido total referido a entrada do SDM-CT, neste caso, é
composto pela soma do ruido térmico dos resistores de entrada, R1, e do DAC, Rpac, e
pelo ruido do amplificador referido a sua entrada (ruido térmico e flicker).

>

Rdac
Vdac_ctrl

Vref-i:-i. B l '\:/ref-
Figura 41: Entrada de SDM-CT: Integrador RC-ativo.

A densidade espectral da poténcia do ruido térmico gerado por um resistor numa dada
frequéncia em torno de uma banda de 1 Hz € expressa pela Equacao 27.

0% = 4kTR 27)

onde k = 1,3810723 J/K é a constante de Boltzmann, T a temperatura em Kelvin e R
a resisténcia do resistor. J4 o ruido total referido a entrada do amplificador € expresso na
Equacdo 28 (ORTAMANNS; GERFERS, 2000).

9 thermal fref
_ + — 28
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onde 7permal € 1y descrevem os fatores de excesso dos ruidos térmico e flicker, res-
pectivamente. W e L sdo a largura e comprimento do canal dos transistores que compdem
o par diferencial de entrada do amplificador, respectivamente. ¢,,o74 € a transcondutin-
cia do amplificador. ks e ay sdo pardmetros do ruido flicker que dependem do tipo de
transistor e da tecnologia empregada.

Para obter o ruido total referido a entrada do integrador basta somar o ruido proveni-
ente de cada fonte citada. A unidade de densidade de ruido é expressa em V/v/H z ou
V?/H z. Esta expressa a poténcia do ruido em uma banda de 1 Hz. Deste modo, a potén-
cia do ruido referente a entrada do integrador na banda de interesse € obtida integrando-se
a densidade de poténcia do ruido, expresso em V?/H z em toda a banda de interesse, ver
Equagdo 29.

BW
Pagise = /0 2y df (29)

onde P,,;s € a poténcia de ruido na entrada do integrador e 02,,,, é o valor total da
densidade de ruido. Conclui-se assim, que a poténcia total do ruido referido a entrada do
modulador € expressa por:

BW
Proise = /0 (@?%m + EQDAC + @?)TA) df (30)

onde U, , U7 4¢ € Upp 4 30 as densidades de ruido dos resistores de entrada, do DAC e
do ruido do OTA referenciado a entrada, respectivamente

Existem diferentes tipos de DAC e possibilidades distintas de implementagdo, sendo
que a analise detalhada da contribuicao total de ruido de cada topologia de DAC pode ser
encontrada na literatura. Por exemplo, em (SILVA et al., 2006) é efetuada a andlise da
contribuicdo de ruido de um DAC SCR na entrada do primeiro integrador de um SDM-
CT. Neste trabalho de mestrado as andlises de ruido foram efetuadas através de simulacdo
em nivel elétrico.

4.6.2 Especificacao do Ruido Maximo na Entrada do SDM-CT

O patamar de ruido térmico na saida do modulador (thermal noise floor) é aproxima-
damente igual a soma do ruido térmico presente na entrada do modulador. Deste modo,
tal ruido deve ser considerado durante o projeto elétrico do modulador de maneira que
o SNDR desejado na saida do SDM seja obtido. A seguir € apresentada uma metodolo-
gia de como estimar o ruido méximo permitido na entrada do modulador. Para melhor
apresentar a metodologia serd apresentado um estudo de caso para o dimensionamento do
ruido maximo na entrada de um SDM-CT.

Um SDM-CT com ENOB de 12 bits apresenta, na pratica, um SNDR de aproxima-
damente 74 dB para uma banda de sinal de entrada de 1 MHz. Entretanto, durante a
simulacao do modulador ideal, o SQNR obtido deve ser de 3 a 6 dB superior ao SNDR
almejado, ou seja, o SQNR deve ser de aproximadamente 80 dB para um fator de segu-
ranca de 6 dB. Isto significa projetar um modulador ideal com no minimo 1 bit de ENOB
além da especificacdo requerida. Considere que a amplitude de full scale (FS) seja de 800
mV, ou seja, a tensdo de referéncia é de =400 mV, e que o maior SNDR € obtido para um
sinal de entrada com amplitude de -6,02 dBFS (400 mVpp). Deste modo, o quantization
noise floor do modulador dentro da banda de interesse deve ser de pelo menos -86 dBFS.

A amplitude do sinal de entrada para a obten¢do do SNDR de pico € tipicamente igual
ou préxima a -6,02 dBFS. Para sinais de entrada com amplitude acima deste valor ocorre
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a redugdo do SNDR devido a saturacdo de blocos analdgicos do modulador. Destaca-se
também que existe um limite para a amplitude médxima do sinal de entrada do modulador
de modo a garantir a operacdo correta do modulador. Este limite é conhecido como nivel
de sobrecarga, do inglé€s overload level, e é tipicamente definido como a amplitude do
sinal de entrada que gera um SNDR aproximadamente 6 dB menor do que o SNDR de
pico (ROSA; RIO, 2013).

No projeto em nivel elétrico do SDM-CT define-se que o thermal noise floor do mo-
dulador dentro da banda de interesse deve ser de pelo menos -80 dBFS. Isto implica que a
soma do ruido na entrada do modulador deve ser aproximadamente superior a -80 dBFS,
possibilitando um SNDR de 74 dB para um sinal de entrada de -6,02 dBFS, sem sobre
dimensionar os componentes do circuito.

Neste caso, com embasamento pratico, define-se, por exemplo, que o ruido térmico do
resistor de entrada deve estar 6 dB abaixo do thermal noise floor do modulador, ou seja,
seu valor deve ser de -86 dBFS. Definindo a mesma amplitude de ruido para o DAC,-86
dBFS, obtém-se um incremento do ruido térmico de entrada de -86 dBFS para -83 dBFS.
Assim, o ruido térmico de entrada do modulador devido ao amplificador do integrador
pode ser igual ao do resistor de entrada e do DAC. Deste modo, a soma dos ruidos na
entrada do amplificador total fica em -80 dBFS, ou seja, a resolu¢do almejada por ser
obtida.

Com base na metodologia de projeto apresentada, pode-se dimensionar os compo-
nentes de entrada do modulador afim de reduzir a drea e o consumo de energia total do
modulador. No caso do resistor, quanto maior a resisténcia permitida, menor o capacitor
necessdrio para a implementacdo de um determinado coeficiente, por exemplo. Ainda,
reduzindo-se o tamanho do capacitor, pode-se reduzir a transcondutancia do amplifica-
dor até um valor minimo cujo ruido do amplificador ainda esteja abaixo do especificado
(ORTAMANNS; GERFERS, 2006).

4.6.3 Medidas de Ruido

A estimativa do ruido total referido a entrada do SDM-CT seré efetuada via simula-
¢do durante a etapa de projeto dos blocos que compdem o modulador, visto que o ruido
depende diretamente da tecnologia empregada. A Tabela 1 apresenta os valores de ruido
para alguns resistores de precisao de polisilicio empregados no projeto do SDM-CT.

Tabela 1: Medidas de simulacdo de densidade de ruido para o resistor de precisdo de
polisilicio (com W= 1 um e T= 300 K) empregado no projeto do modulador SD CT.

Resisténcia (k€2) | Ruido (nV/vHz) | L (um)
0,5 2,88 1,73
1 4,07 3,86
2 5,75 8,1
5 9,1 20, 85
10 12,87 42,1
15 15,75 63,35
20 18,21 84,6
50 28,79 212,1
100 40,71 424, 6

Com base na Tabela 1 e simulagdes extras com outras dimensdes de resistores, conclui-
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se que a poténcia de ruido dos resistores da tecnologia CMOS utilizada pode ser calculada
com precisdo de acordo com a Equacao 27.

4.6.4 Dimensionamento do Resistor de Entrada do CT Modulador

Com o embasamento tedrico-pratico apresentado na subsecdo 4.6.2 pode-se dimensi-
onar a resisténcia méxima dos resistores de entrada do SDM-CT para atingir determinada
especificacdo de ruido. Considerando novamente que a amplitude de full scale (FS) seja
de 800 mV, ou seja, a amplitude da tensdo de referéncia € de 400 mV, e que o maior
SNDR ¢ obtido para um sinal de entrada com amplitude de -6,02 dBFS (400 mVpp),
pode-se calcular a amplitude de ruido do resistor de acordo com a Equacdo 31:

UR

20 x IOg - Pnoise_Rin (31)
ref

onde v é a densidade de poténcia do ruido expressa em V/vHz, V,. ¢ € a amplitude
da tensdo de referéncia, 400 mV, e P,oisc_rin € a poténcia de ruido do resistor de entrada
expressa em dBFS, -86 dBFS, na banda de interesse.

A amplitude do ruido obtida a partir da Equagdo 31 € de 20 V. Como a poténcia de
ruido depende do espectro de frequéncia analisado e do valor da resisténcia, com base nas
Equacdes 29 e 27 chega-se a seguinte relagao:

4kTR x BW = (20 x 107%)? (32)

A partir da Equacao 32 pode-se definir os valores dos resistores de entrada do primeiro
integrador do SDM-CT. A Tabela 2 sumariza estes valores para a metodologia e estudo
de caso apresentados para diferentes larguras de banda de sinal de entrada. Nota-se que
estes valores sdo vélidos em casos onde se almeja um SNDR de 74 dB para as tensoes de
referéncia e entrada do modulador apresentadas anteriormente.

Tabela 2: Medidas de ruido para o resistor de precisdo (com W= 1 um e T= 300 K)
empregado no projeto do modulador SD CT.

Largura de banda (M H z) | Resisténcia de Entrada (k(2)
0,1 241,50
0,2 120,77
0,5 48,31
1 24,15
1,1 21,96
2 12,08

A Tabela 2 apresenta a resisténcia maxima de entrada para o SDM-CT. Como o cir-
cuito € totalmente diferencial, sdo necessarios 2 resistores de entrada. Visto que as duas
resisténcias de entrada contribuem para a geracdo do ruido térmico, o valor de cada resis-
tor de entrada serd igual ao valor da resisténcia maxima de entrada divido por dois.

4.7 Projeto de Alto Nivel do SDM-CT

Nesta secdo € apresentado o projeto de alto nivel do SDM-CT desenvolvido neste
trabalho e implementado em tecnologia CMOS. A metodologia de projeto utilizada foi
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baseada no estudo de caso apresentado na secao 4.5. O modulador projetado foi desen-
volvido visando sua aplicagdo em circuitos de comunica¢do, como em receptores de RF
empregados para a recepcao de sinais de GSM, Bluetooth e GPS.

A banda de sinal de entrada do SDM-CT foi definida em 1 MHz e o SNDR do modu-
lador foi especificado para ser superior a 60 dB.

4.7.1 Escolha da Topologia

A escolha da topologia do SDM-CT depende de inimeros fatores, como largura de
banda do sinal de entrada, estabilidade do laco, SNDR almejado, linearidade, etc. Foram
estudadas diversas topologias de SDMs-CT apresentadas na literatura e optou-se pela es-
colha de uma topologia cléssica de lago-unico, single-bit, de terceira ordem do tipo Cas-
cata de Integradores com Alimentacao em Avanco (CIFF) (SCHREIER; TEMES, 2005).

Sabe-se que SDMs de ordem igual ou superior a trés sdo marginalmente estdveis
(SCHREIER; TEMES, 2005). Deste modo, o modulador foi projetado para manter a es-
tabilidade para uma ampla faixa de sinais de entrada cujos limites de amplitude maxima
sdo proximos as tensoes de referéncia do SDM. Adicionalmente, optou-se por empregar
um quantizador single-bit pois ele € intrinsecamente linear e ndo afeta a complexidade de
projeto do DAC.

Para atingir os requisitos de projeto, e ainda obter um fator de seguranca, empregou-se
um OSR de 64. Assim, a frequéncia de amostragem foi definida em 128 MHz. Visando
aumentar ainda mais o SQNR da topologia foi empregado também uma realimentacao
local para formar um ressonador (SCHREIER; TEMES, 2005) no laco, gerando um zero
na NTF e reduzindo ainda mais o ruido de quantiza¢do dentro da banda de interesse. A
topologia do SDM-CT ¢ apresentada na Figura 42.
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Figura 42: Topologia do SDM-CT projetado.

4.7.2 Projeto do Laco em Tempo Continuo

O projeto do laco em tempo continuo foi efetuado a partir da transformacao DT/CT
com o emprego da transformada IIT, ver secdo 3.4.1. Assim, foi necessario efetuar o
projeto do SDM-DT e apds efetuar a conversdo DT/CT para encontrar os coeficientes do
seu homoélogo em tempo continuo.

4.7.2.1 Projeto do Laco em Tempo Discreto

Os coeficientes do modulador em tempo discreto ¢y, co, C3, a1, as € ag foram calcu-
lados para a obten¢c@o de um SDM com NTF terceira ordem 6tima, desconsiderando a
realimentacao local para formar o ressonador, apresentada na Equacao 33.

(= = 1)

NTF(z) =
() (z—0,6694) (22 — 1,531z + 0, 6639)

(33)
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Esta NTF foi obtida com a funcao synthesizeNTF do toolbox para Matlab Delta-Sigma
(SCHREIER, 2011). Ja o coeficiente v ndo foi calculado, e sim definido para a obtencao
do maior SNDR. Deste modo, os coeficientes do modulador em tempo discreto obtidos
sdo dados por: [cq, co, C3, A1, 2, a3, ¥ ] =[1, 1, 1, 0,8, 0,3, 0,56, 0,005].

4.7.2.2 Conversdo DT/CT

Antes de se efetuar a conversdo DT/CT definiu-se a forma de onda do DAC. Os resul-
tados da secdo 4.5 indicam que SDMs-CT com DACs SCR sdo menos susceptiveis aos
efeitos do jitter do sinal de relégio, porém eles sao implementados através de capacitores
e resistores, resultando no incremento da area em silicio dos moduladores. Neste trabalho,
optou-se por empregar um DAC NRZ visando a reducdo da area em silicio do modulador
para possibilitar sua prototipacdo via MPW MOSIS.

Ap6s a definicao do tipo de DAC foram encontrados os coeficientes do SDM-CT: [c4,
co, C3, a1, A, a3, v | =[1, 1, 1, 0,681, 0,244, 0,056, 0,015]. Entretanto, para reduzir a am-
plitude dos sinais de saida de cada integrador e do somador em frente ao quantizador foi
efetuado um escalamento destes coeficientes. Assim, os novos coeficientes do modulador
sdo dados por: [cq, ¢, C3, A1, a9, a3, v ] =[0,1, 1, 0,1, 1,7, 0,61, 1,4, 0,015].

4.7.3 Performance Ideal

Ap6s a conversao DT/CT espera-se obter um SDM-CT com caracteristicas muito si-
milares as do seu homoélogo em tempo discreto. Por isso, € apresentado aqui a andlise de
performance de alto nivel do modulador SDM-CT e de seu homdlogo.

Foram efetuadas simula¢des em alto nivel empregando na entrada do modulador um
sinal de 250 kHz com amplitude de -6,02 dbFS. O PSD de ambos os moduladores, calcu-
lado com 216 pontos, € apresentado na Figura 43. O SDNR, ou neste caso, SQNR, obtido
para 0 SDM-CT e seu homologo sdo: 90,30 dB e 90,46 dB, respectivamente.

J4 a Faixa Dinamica (DR) de ambos os moduladores é apresentada na Figura 44. O
DR do SDM-CT ¢ de aproximadamente 92 dB, apresentando uma leve reduciao em relagao
ao seu homdlogo em tempo discreto.
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Figura 43: PSD ideal.
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Figura 44: Faixa dinamica ideal.

4.7.4 Performance com Nao-idealidades

Visando analisar o impacto das nao-idealidades no SDM-CT projetado foram efetua-
das simulacdes com os modelo desenvolvido. Primeiramente foram analisados os efeitos
do jitter de reldgio e o ELD do modulador, considerando os integradores ideais.

O impacto do jitter do sinal de rel6gio no desempenho do modulador é notavel. A
Figura 45 apresenta a queda de desempenho do modulador em fungdo do jitter. A par-
tir desta simulacao pode-se extrair os requisitos do circuito gerador do sinal de relégio
empregado durante o teste do modulador.

90— T T

20 \ I I
10" 10° 10'
Jitter do sinal de relogio relativo a [%] T,

Figura 45: Impacto do jitter do sinal de rel6gio no SDM-CT projetado.

A partir da Figura 46 conclui-se que o efeito do ELD no SDM-CT projetado € despre-
zivel para valores de ELD de até 25 % do periodo do sinal de relogio (7). Para valores de
ELD acima de 25 % de T’s o modulador torna-se instdvel. Deste modo, o atraso permitido
entre a subida do sinal de rel6gio no quantizador e a mudanga na saida do DAC pode ser
de até 1,95 ns sem prejudicar o desempenho do modulador.
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Figura 46: Impacto do jitter do sinal de relégio no SDM-CT projetado.

Os efeitos das ndo-idealidades dos amplificadores operacionais dos integradores fo-
ram analisadas individualmente, considerando as demais nao-idealidades dos amplifica-
dores com valores reais 6timos: f, = 10x f;, ganho DC de 100 dB e slew rate de 150
V/us.

O impacto do ganho DC dos amplificadores operacionais no SNDR do modulador
é apresentado na Figura 47. E possivel observar que para ganhos superiores a 40 dB
praticamente ndo existe reducdo de performance. Entretanto, para ganhos DC abaixo de
20 dB ocorre uma degradagao significativa no SNDR do modulador.
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Figura 47: Impacto do ganho DC dos amplificadores no SDM-CT projetado.

Em relacdo a f, dos amplificadores é possivel afirmar que valores de aproximada-
mente duas vezes a f sdo suficientes para evitar a reducdo de performance do modulador,
ver Figura 48. Esta no¢ao dos valores de f, evita o sobredimensionamento do amplifica-
dor, possibilitando economia no consumo de poténcia do amplificador.

O impacto do SR dos amplificadores na performance de SDMs-CT ndo € comumente
abordada na literatura. Entretanto, baixos valores de SR ocasionam o aumento de ruido
dentro da banda de interesse bem como o surgimento de harmonicas do sinal de entrada,
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reduzindo o SNDR do mesmo. A Figura 49 apresenta o impacto do SR dos amplifi-
cadores na performance do modulador. Assim, pode-se concluir que o SR minimo dos
amplificadores operacionais dos integradores deve ser igual ou superior a 20 V/pus.
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Figura 48: Impacto da f, dos amplificadores no SDM-CT projetado.
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Figura 49: Impacto do SR dos amplificadores no SDM-CT projetado.

Até o momento foi apresentado o impacto de cada nao-idealidade do modulador
separadamente. Entretanto, também foram efetuadas simula¢des combinando as nao-
idealidades apresentadas. Nesta simulagcdo foram utilizadas as nio-idealidades oriundas
da implementacdo em nivel elétrico do modulador: ELD 2,5 % de T, ganho DC de 47,35
dB, f. =2,5xfs e SR =25 V/us. Nio foi considerado aqui o efeito do jitter do sinal de
relogio.

O PSD da simulacao considerando estas nao-idealidades é apresentada na Figura 50.
O SNDR obtido com estas nao-idealidades € de 90 dB, proporcionando um ENOB de
14,66 bits. Entretanto, deve-se salientar que ndo estdo englobadas as nio idealidades do
amplificador somador presente em frente ao quantizador.
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Figura 50: PSD do modulador com ndo-idealidades.

4.8 Consideracoes

Neste Capitulo foi apresentada a metodologia de simulagdo de SDMs-CT desenvol-
vida neste trabalho. A metodologia desenvolvida engloba as principais nao-idealidades
destes moduladores e pode ser empregada para a simulacdo de diferentes topologias.
Como vantagens dessa metodologia pode-se citar sua fécil reprodug@o e uma estratégia
para simulagido de DACs com forma de ondas exponenciais (SCR) no Matlab/Simulink®).
Adicionalmente, ela fornece uma abordagem rdpida e intuitiva para definir pardmetros
dos blocos analégicos que compde o modulador. Contudo, esta metodologia apresenta
um compromisso entre a precisdo dos resultados e o passo de simulagao utilizado.

Também foi apresentado neste capitulo o projeto em alto nivel do SDM-CT projetado
neste trabalho de mestrado. Os detalhes da implementacdo elétrica do modulador sdao
apresentados no proximo Capitulo.
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5 PROJETO DO SDM-CT EM TECNOLOGIA CMOS

Neste capitulo sdo abordados os aspectos referentes a implementagao elétrica do SDM-
CT projetado neste trabalho em tecnologia CMOS IBM 8RF-DM de 130 nm (MOSIS,
2014) com tensdo de alimentacdo de 1,2 V. Este processo tecnoldgico foi escolhido pois é
adequado as necessidades referentes ao projeto de circuitos integrados com baixa tensdao
de alimentag@o e baixo consumo de energia visando aplicagdes e compatibilidade com
circuitos integrados mistos empregados atualmente.

O projeto do modulador foi efetuado visando a possibilidade de prototipagdo através
de MPW (do inglés, Multiple Project Wafer) via MOSIS (MOSIS, 2013a). Assim, as
opcdes de processo da tecnologia suportadas através das rodadas MPW da MOSIS foram
respeitadas (MOSIS, 2013b) e o modulador foi enviado com sucesso para fabricacdo em
fevereiro de 2014.

O projeto do modulador em nivel de transistores foi efetuado utilizando o ambiente
Cadence e o simulador Spectre, que emprega o modelo BSIM4 para a tecnologia IBM
CMOS 130 nm fornecida pela MOSIS. Adicionalmente, durante as etapas de projeto,
foram empregadas simulaces de Monte Carlo e andlises de corner para avaliar o impacto
das variacdes de processo no projeto em nivel de transistores do modulador.

A seguir s@o apresentados os blocos analdgicos projetados bem como os detalhes
envolvendo a etapa de projeto do modulador.

5.1 Definicoes Gerais

Nesta implementag¢do, visando o desenvolvimento de um circuito de alta performance,
optou-se por efetuar o projeto do modulador de modo totalmente diferencial. A operacdo
em modo diferencial fornece maior imunidade ao ruido e perturbagdes de modo comum
provenientes dos circuitos vizinhos e fontes de alimentacdo (RAZAVI, 1998), ao custo do
aumento na complexidade de projeto. Assim, as consideragdes e explanacdes efetuadas a
seguir serdo efetuadas considerando blocos analégicos diferenciais.

O primeiro passo para a implementacdo em nivel elétrico de um SDM-CT ¢ a defi-
ni¢do de como serdo implementados os integradores do modulador e os coeficientes de
alimentag¢do em avancgo, visto que estas definicdes impactam no projeto dos blocos anal6-
gicos do modulador. Estas informacgdes sdo apresentadas a seguir.

5.1.1 Definicao da Topologia dos Integradores

Existem trés principais tipos de integradores em tempo continuo: integradores RC-
ativos, integradores Gm-C e integradores MOSFET C. Neste trabalho, o primeiro inte-
grador do modulador € do tipo RC-ativo ao invés de integradores Gm-C ou MOSFET C
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devido aos requisitos j4 apresentados na secdo 4.4.1, como boa linearidade. Neste traba-
lho optou-se também por implementar os demais integradores do modulador através de
integradores do tipo RC-ativo. Destaca-se que os coeficientes cq, ¢, € ¢3 sdo implementa-
dos por estes integradores.

5.1.2 Implementacao em Nivel Elétrico dos Coeficientes de Alimentacio em Avanco

A implementagdo dos coeficientes de alimentacdo em avanco a;, a; € ag, € a soma
dos mesmos, pode ser efetuada com o emprego de um somador analégico em frente ao
quantizador. Neste caso o somador € implementado através de uma configuracao inver-
sora (RAZAVI, 1998) e os coeficientes sdo dados pela relacdo: entre a;, = R, ¢/Ray, como
ilustrado na Figura 51.

Existem outras possibilidades de implementacdo destes coeficientes sem a necessi-
dade de um amplificador somador empregado antes do quantizador, visando a reducdo
do consumo de poténcia gerado pelo amplificador somador (BOLATKALE et al., 2011).
Entretanto, optou-se por manter a abordagem cléssica devido a sua facil implementacado e
pela menor complexidade dos blocos analdgicos a serem empregados.
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Figura 51: Implementagdo da soma dos coeficientes de alimentacdo em avango.

5.1.3 Implementacio em Nivel Elétrico dos Coeficiente de Realimentacio

A implementagdo do coeficiente de realimentacdo ~y foi efetuada por realimentacio
resistiva a partir da saida do terceiro integrador até a entrada do segundo integrador. Para
isto foi empregado um par resistivo com resisténcia R,. A implementacdo do coeficiente
¢ dada entre a razdo entre R, e o resistor de entrada do segundo integrador R,.

5.1.4 Esquematico de Topo Simplificado do SDM-CT Projetado

Com base nas definicdes apresentadas anteriormente € apresentado na Figura 52 o
esquematico de topo simplificado do SDM-CT em nivel elétrico.
5.1.5 Definicao do Amplificador dos Integradores

Deve-se definir se o amplificador empregado no integrador RC-ativo € um amplifica-
dor operacional (opamp) ou um amplificador de transcondutincia (OTA). Deve-se entdo
compreender e estar ciente das diferencas entre um opamp e um OTA, além de conhecer
a impedancia de carga do amplificador a ser projetado.
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Figura 52: Esquematico de topo do SDM-CT projetado.

O ganho de um amplificador € dado pelo produto entre a transcondutancia do am-
plificador e sua impedancia de saida, podendo este ser afetado pela impedancia de carga.
OTAs apresentam uma elevada impedancia de entrada e uma elevada impedancia de saida.
Entdo, caso a carga seja resistiva, o ganho do OTA dependera do valor resultante da as-
sociacdo em paralelo da impedancia de saida do OTA e da impedancia da carga, podendo
cair bruscamente. Conclui-se entdo que OTAs sdo empregados quando a impedancia de
carga tem caracteristicas capacitivas ou de alta impedancia (resisténcia de carga > impe-
dancia de saida do OTA).

Amplificadores operacionais sdo compostos basicamente por dois estdgios: um es-
tagio de ganho composto por um OTA e um estagio de saida (buffer). Diferentemente
dos OTAs os amplificadores operacionais apresentam baixa impedancia de saida podendo
ser empregados com cargas resistivas sem redugdo significativa do ganho. Entretanto,
eles apresentam maior complexidade de projeto e maior consumo de poténcia devido a
existéncia de um estagio de saida (buffer) adicional.

O tipo do amplificador do primeiro integrador a ser projetado depende da topologia
dos demais integradores empregados no projeto do SDM-CT. Caso apenas o primeiro in-
tegrador seja do tipo RC-ativo e os demais sejam do tipo Gm/C, tém-se que o primeiro
integrador pode ser composto por um OTA. Entretanto, se todos os integradores do mo-
dulador sao do tipo RC-ativo, o primeiro amplificador, bem como os demais devem ser
amplificadores operacionais. Neste caso, os integradores sdo conectados em cascata e a
impedancia de carga equivalente do primeiro integrador RC-ativo € composta pela soma
da impedancia de carga do préprio integrador RC-ativo mais a impedancia de entrada do
segundo integrador.

A capacitancia de carga C';, de um integrador RC-ativo é composto pela soma entre as
capacitancias C e C'pag, sendo Cpag a capacitancia parasita equivalente do n6 de saida
do integrador e ('} a capacitancia de integracao.

Cr =C1+Cpagr (34)

Entretanto, levando-se em consideragdo o circuito do modulador, t€m-se que a impe-
dancia de carga total € definida pela soma entre C';, e a impedancia de entrada do segundo
integrador. No apéndice D ¢é efetuada a andlise da impedancia de carga de um integra-
dor RC-ativo. Com embasamento na andlise apresentada conclui-se que o amplificador
necessdrio para o projeto dos integradores RC-ativo € um amplificador operacional.
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5.2 Especificacoes da Implementacao em Nivel Elétrico

As principais especificagdes do modulador sdo apresentadas nesta se¢do. A tensdo
de alimentacdo do modulador € especificada em 1,2 V, sendo a tensdo de modo comum
Ve de todos os circuitos diferenciais igual a 0,6 V. A frequéncia de amostragem ja foi
definida em alto nivel e € de 128 MHz, gerando um OSR de 58, 64 e 128 para larguras de
banda de 1,1 MHz, 1,0 MHz e 500 kHz, respectivamente.

A tensdo de referéncia do modulador V,.. s € definida como sendo 0,6 4= 400 mV, ou
seja Ve = 1,0 Ve V,p— =200 mV. A tensdo de referéncia limita a amplitude do sinal
de entrada, neste caso 6,02 dBFS ¢ aproximadamente 0,5 V,..f, ou seja 0,6 &= 200 mV.

Para atingir a especificacdo de ruido na entrada do modulador os resistores de entrada
do primeiro integrador foram definidos como sendo de 25 k{2. Considerando que o ruido
gerado por cada resistor € descorrelacionado pode-se considerar que o ruido térmico méa-
ximo gerado pelos dois resistores de entrada se equivale ao ruido térmico gerado por um
unico resistor de 50 k(2. Para a especificacdo dos resistores de entrada considerou-se o
procedimento apresentado na sec¢do 4.6.1 e ruido térmico total, gerado por estes resistores
dentro de uma banda de 2 MHz, com amplitude de aproximadamente -40 V.

5.3 Implementacao dos Coeficientes

O célculo e dimensionamento dos elementos utilizados para implementac¢io dos coe-
ficientes do modulador sdo apresentados nesta secao.

5.3.1 Calculo dos Resistores e Capacitores dos Integradores

Cada integrador RC-ativo diferencial é composto por um amplificador operacional,
dois resistores e dois capacitores. O projeto e dimensionamento destes elementos sdo
apresentados a seguir. Os valores dos capacitores e resistores devem ser dimensionados
de maneira adequada para implementar os coeficientes de cada integrador do SDM-CT.
Os seus valores sdao derivados com base no projeto em alto nivel do modulador de acordo
com a seguinte relacdo:

1
Rk X Ck

onde ay, sdo os coeficientes de cada integrador, f, € a frequéncia de amostragem, Ry,
e (', sdo os resistores e capacitores do integrador RC-ativo.

Quanto mais relaxadas as especificacdes de ruido na entrada do primeiro integrador,
maiores podem ser os resistores do primeiro integrador € menores os capacitores para a
implementagdo de um mesmo coeficiente. Isto impacta diretamente na drea em silicio
ocupada pelo modulador, visto que a area em silicio ocupada por capacitores € mais sig-
nificante do que a drea em silicio ocupada por resistores. Neste trabalho, as resisténcias
e capacitancias do primeiro integrador foram definidas de modo a empregar capacitores
com tamanho maximo na faixa de até 5 pF.

Na Tabela 3 sdo apresentados os valores de resistores e capacitores para a implemen-
tacdo dos coeficientes dos integradores do modulador.

ag X fs = (35

5.3.2 Implementacao dos Coeficientes de Alimentacdo em Avanco.

Os demais coeficientes do SDM-CT sao implementados através de relacdes entre re-
sistores. A Tabela 4 apresenta os valores dos demais resistores do circuito.



Tabela 3: Valores dos resistores e capacitores dos integradores.

Integradory, | Coeficiente C;. | Resistor R, (k€2) | Capacitor C(pF)
Integrador; 0,1 25,00 3,125
Integrador, 1,0 7,81 1,0
Integradors 0,1 78,10 1,0
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Tabela 4: Valores dos resistores empregados no modulador.

Resistor | Resisténcia (k€2)
Ra, 14,70
Ra, 41,00
Ras 17,80
Rycs 25,00
R, 520,00

5.3.3 Definicao do Tipo de Resistor Empregado

O processo de fabricacgado CMOS empregado possibilita a escolha de oito diferentes
tipos de resistores. Porém, a escolha do tipo resistor deve levar em conta as caracteristicas
do circuito. O valor dos resistores afeta diretamente o valor dos coeficientes do SDM em
tempo continuo, assim, os resistores devem ser pouco sensiveis as variacdes de processo.
Adicionalmente, o modulador foi implementado de maneira totalmente diferencial, sendo
que o casamento entre resistores também € altamente desejado. Deste modo, optou-se pela
utilizacdo de resistores de precisdo de polisilicio (OP RP polysilicon) com resisténcia de
folha de 228 /00 (MOSIS, 2014).

Para avaliar a varia¢do dos valores absolutos dos resistores utilizados foram efetuadas
simulacdes de corner e Monte Carlo em pares de resistores casados e constatou-se que a
variagdo do valor absoluto dos resistores chega a aproximadamente 20 %, o que impactara
nos coeficientes por eles implementados. Devido a restri¢do de pinos disponiveis para o
encapsulamento do circuito ndo foi possivel empregar bancos de resistores e capacitores
reconfigurdveis para a implementacdo dos coeficientes do modulador. Entretanto, € reco-
mendado o emprego destes para possibilitar a reconfiguracdo dos coeficientes do SDM,
apos a fabricagdo, visando a obten¢do do melhor SNDR.

5.3.4 Definicao do Tipo de Capacitor Empregado

A escolha da topologia de capacitor empregado no projeto foi efetuada de maneira a
reduzir a drea ocupada pelos capacitores, visto que o casamento entre capacitores € muito
preciso (RAZAVI, 1998). Apenas dois tipos de capacitores sao suportados pelo servigo
de MPW da MOSIS sendo escolhido a topologia de capacitor dual MIM (Metal-insulator-
Metal). Este capacitores apresentam uma capacitancia por area de 4,1 + 0,41 fF/um? e
um coeficiente de temperatura de 21 ppm/°C.



71

5.4 Projeto do Amplificador Operacional

O amplificador operacional do modulador foi projetado de maneira a ser empregado
em ambos os integradores e ainda no somador presente em frente ao quantizador. Esta
reutilizacdo do amplificador operacional acarretou em menor tempo de projeto do modu-
lador ao custo de uma redu¢@o no SNDR do modulador e aumento do consumo de energia,
pois o ideal € projetar quatro amplificadores com caracteristicas distintas.

Visto que o ganho intrinseco dos transistores da tecnologia empregada € baixo, apro-
ximadamente 10, o projeto de um amplificador operacional com elevado ganho (acima de
70 dB), baixa impedancia de saida e elevada frequéncia de ganho unitdrio torna-se relati-
vamente complexo e com elevado consumo de energia. Como um ganho DC acima de 40
dB ¢€ suficiente para os amplificadores operacionais dos integradores trabalhou-se com o
projeto de um amplificador operacional com ganho entre 40 dB e 60 dB.

Deste modo, optou-se por efetuar o projeto de um amplificador operacional de dois
estagios. Inicialmente, foi efetuado o projeto de um amplificador de dois estdgios com
compensacao do tipo Miller (ALLEN; HOLBERG, 2002). Visto que o circuito do ampli-
ficador € diferencial sdo necessarios dois capacitores de compensacao, o que acarretaria
no incremento da drea dos amplificadores. Adicionalmente, a frequéncia de ganho unité-
rio do amplificador € dada em fun¢do desta capacitancia de compensacgao, existindo um
compromisso entre o consumo de energia do amplificador e a frequéncia de ganho uni-
tario desejada. Trabalhou-se no projeto de amplificadores empregando esta topologia e
ganhos de até 50 dB foram obtidos. Entretanto, ndo se conseguiu atingir uma frequéncia
de ganho unitario igual ou superior a duas vezes a frequéncia de amostragem do SDM-
CT com baixo consumo de energia (abaixo de 5 mW). Assim, partiu-se para o projeto do
amplificador empregando outra topologia.

Optou-se entdo por efetuar o projeto de um amplificador operacional de dois estd-
gios com compensa¢do de fase através de uma realimentacdo em avanco (THANDRI;
SILVA-MARTINEZ, 2003) (GRAY et al., 2009). Este esquema de compensacao utiliza
a mudancga de fase positiva dos zeros do semi-plano esquerdo (LHP) causado pelo cami-
nho de realimentacdo em avanco para cancelar a mudanca de fase negativa dos pdlos para
atingir uma boa margem de fase. O diagrama de blocos deste esquema de compensacao
para um amplificador de dois estigios € apresentado na Figura 53, onde g,,,1 € g,,2 sd0 as
transcondutancias do primeiro e do segundo estagio do amplificador principal, respecti-
vamente, € g,,3 € a transcondutancia do amplificador de compensa¢do, que implementa a
realimentacdo em avancgo. A entrada do amplificador de compensacao estd conectada na
entrada do primeiro estdgio do amplificador principal e sua saida conectada na saida do
segundo estdgio do amplificador principal.

\Y%

out

= =

=

Figura 53: Diagrama de blocos do amplificador de dois estdgios com compensa¢do em
avanco.

A Figura 54(a) apresenta a resposta em frequéncia ideal de um amplificador operacio-
nal de dois estdgios sem compensacao de fase, onde wy, wo, A1 € Ay sd0 0s pdlos e ganhos
do primeiro e segundo do estidgio do amplificador principal, respectivamente. O ampli-
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ficador de compensacio, com ganho Ags, deve ser projetado de modo a possuir um pélo
ws igual ao pélo do w, do segundo do estdgio do amplificador principal, como ilustrado
da figura 54(b). Assim, a mudanga de fase negativa devido ao segundo pélo w, é com-
pensado pela mudancga de fase positiva do zero do semi-plano esquerdo ocasionado pela
realimentacdo em avango promovida pelo amplificador de compensagdo. A resposta em
frequéncia do amplificador de dois estdgios com compensacdo em avanco € apresentada
na figura 54(c).
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(a) Amplificador de dois estdgios sem compensacao de fase.

A

Av3
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03
(b) Amplificador de compensagdo.
A
Avl AV2 +Av3

O, w(rad/s)

(c) Amplificador de dois estdgios com compensagao de fase.

Figura 54: Resposta em frequéncia.

A técnica de compensacdo de fase empregada elimina a necessidade de capacitores de
compensac¢do ao custo adicional de um amplificador de compensagdo. Porém, é obtido
um amplificador de dois estdgios com resposta rapida visto que a largura de banda do
amplificador ndo € afetada devido a nao existéncia do tradicional efeito de separacao dos
polos presente na compensagao do tipo Miller.

Adicionalmente, foi observado na literatura que esta topologia de amplificador opera-
cional tem sido bastante empregada no projeto de SDMs-CT (BALAGOPAL; SAXENA,
2012) (KIM; SILVA-MARTINEZ, 2012).

O esquemadtico do amplificador operacional de compensacdo em avanco projetado
neste trabalho € apresentado na Figura 55.
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Figura 55: Esquemadtico do amplificador operacional de dois estagios.

O primeiro estdgio € composto por um amplificador diferencial com pares de entrada
do tipo PMOS e fontes de corrente cascode. O segundo estidgio é composto por dois
amplificadores de fonte comum (CS) e o amplificador de compensagao é um amplificador
diferencial classico (RAZAVI, 1998).

Foi empregado um circuito de realimentacdo de modo comum (CMFB) para o pri-
meiro amplificador e um segundo circuito de CMFB compartilhado entre o amplificador
do segundo estdgio e o amplificador de compensacido. Como a corrente de polarizacao de
ambos os amplificadores € a mesma, empregou-se 0 mesmo circuito de CMFB.

O circuito de CMFB empregado € ilustrado na Figura 56. Este circuito dispensa com-
ponentes passivos empregando apenas transistores CMOS. O seu principio de funciona-
mento € baseado em pares diferenciais e € dado através da comparagdo entre o sinal de
referéncia da tensao de modo comum, igual a 0,6 V, e o sinal de saida do amplificador. O
circuito de CMFB gera uma tensdo de controle V,; responsavel pela geracdao de 50% da
corrente de polarizacdo de cada um dos amplificadores utilizados no amplificador opera-
cional diferencial.

E necessdrio abordar neste trabalho a complexidade de projeto enfrentada durante o
projeto deste amplificador. Foram superadas as instabilidades devido aos ganhos de laco,
principalmente a instabilidade de ganho de lago de modo comum ocasionada pela utili-
zacdo do circuito de CMFB real no amplificador do primeiro estdgio. Esta realimentacdo
de modo comum apresentava ganho de laco com margem de fase negativa, causando ins-
tabilidades do amplificador principal em algumas simulacdes. Isto foi solucionado com o
projeto adequado da transcondutancia do circuito de CMFB, ao custo de uma tensdo de
modo comum com offset de aproximadamente -2 mV. Também foram efetuadas simula-
¢oes de Monte Carlo e de corner para verificar e comprovar a estabilidade do amplificador
operacional projetado.
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Figura 56: Esquematico do circuito de CMFB.

O circuito de polarizagdao do amplificador € responsavel por gerar as tensdes de pola-
rizacdo dos transistores do amplificador de dois estdgios e a fonte de corrente do circuito
de CMFB. A topologia empregada € apresentada em (BAKER, 2010) e o seu esquematico
¢ ilustrado na Figura 57. Deve-se destacar que transistor M, é conectado a uma fonte de
corrente I de 20 pA. que serd implementada externamente ao chip.
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Figura 57: Circuito de polarizacao geral.

A estratégia empregada para a implementagdo do amplificador foi de manter todos os
transistores em saturacdo. Deste modo, o circuito de polarizagdo foi projetado de tal ma-
neira a manter todos os transistores saturados. Salienta-se que esta topologia de circuito
de polariza¢do também foi empregada para a polarizagdo dos circuitos do quantizador.

O tamanho dos transistores do amplificador operacional projetado, do circuito de

CMFB e do circuito de polarizagdo sao apresentados nas Tabelas 5, 6 e 7, respectiva-
mente.



Tabela 5: Tamanho dos transistores do amplificador.

Transistores | W/L (um) | Multiplicidade | Fingers
M;eM, 6,0/0,6 6 1
M;s e My 10,0/0,6 6 1
M5CM6 ].0,0/].,2 6 1
M7 e Mg 10,0/1,2 6 1
MgCMlO 5,0/2,4 2 1
M;; e My | 12,0/0,6 1 1
M3 e M | 10,0/1,2 14 1
My, eMys | 10,0/1,2 9 1

M~ 20,0/1,2 9 1

Tabela 6: Tamanho dos transistores do circuito de CMFB.

Transistores W/L (wm) | Multiplicidade | Fingers
Ml,Mg, M3CM4 96,0/0,6 1 8
M5, M6, M7CM8 80,0/1,2 1 8

Tabela 7: Tamanho dos transistores do circuito de polarizagao.

Transistores | W/L (um) | Multiplicidade | Fingers
M;,MgeMy; | 10,0/0,6 1 1
MQ,M7€M10 10,0/1,2 1 1

M; 2,0/3,6 1 1
M, 10,0/1,2 2 1
M5GM6€M13 10,0/1,2 1 1
My 2,4/1,2 1 1
M, 8,0/0,6 1 1
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5.4.1 Resultados de Simulacio do Amplificador

O amplificador operacional projetado opera com tensdo de alimentacdo de 1,2 V e
tem um consumo de poténcia total de 1,4 mW, ou seja, drena uma corrente de 1,17 mA.
O primeiro estdgio do amplificador drena uma corrente de 134,8 1A e o segundo estdgio
¢ responsdvel por drenar 391 pA. O amplificador de compensacao € polarizado com uma
corrente de 213,1 p A e cada circuito de CMFB drena 216 p/A.

O diagrama de bode do amplificador é plotado na Figura 58. Nota-se um aumento na
margem de fase do amplificador para frequéncias de aproximadamente 10® Hz devido ao
descasamento entre o segundo polo do amplificador e o zero inserido pelo amplificador
de compensac¢do. Entretanto, isto ndo afeta negativamente o amplificador. Foi empregado
como carga deste amplificador um integrador RC-ativo com resistor de 10 k2 e capacitor
de 1 pF. O amplificador apresenta um ganho DC de 47,35 dB, margem de fase de 76,96
graus e frequéncia de ganho unitario de 365,7 MHz (2,85 x f,).

Como o amplificador operacional € o bloco fundamental do modulador projetado se-
rdo apresentadas a seguir as simulagdes de corner e Monte Carlo do amplificador.
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Figura 58: Diagrama de bode do amplificador.

5.4.1.1 Andlises de Corner

A anélise de corner foi efetuada com base nos dados fornecidos pela foundry. O
amplificador apresentou ganho DC minimo de 44,81 dB e ganho mdximo de 49,9 dB.
J4 a margem de fase apresentou baixa variacdo com valores entre 76,12 e 77,41 graus.
A frequéncia de ganho unitdrio minima foi de 292,60 MHz e a frequéncia maxima foi
de 483,10 MHz. Com estes dados observa-se que o amplificador operacional se mantém
em operacdo mesmo com grandes variacoes de processo e temperaturas de operagdo. A
Figura 59 ilustra o diagrama de bode do amplificador obtido para todas as configuracdes
de corner simuladas.

Notou-se também a reduc¢do do ganho DC e da frequéncia de ganho unitdrio com o
aumento da temperatura.
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Figura 59: Simula¢do de corner do amplificador: diagrama de bode do amplificador.

5.4.1.2 Andlise de Monte Carlo

Foi efetuada também uma simulacdo de Monte Carlo do amplificador com 1.000
amostras. O ganho DC médio do amplificador operacional é de 44,84 dB com desvio
padrdo de 3,8732 dB. A margem de fase apresentou valor de 80,21 graus e desvio padrao
de 4,59 graus. Ja a frequéncia de ganho unitirio média ¢ de 392,178 MHz com desvio
padrao 36,09 MHz. Os histogramas da simula¢do sdo apresentados no apéndice E, onde
pode-se notar que apenas o comportamento da frequéncia de ganho unitario segue uma
distribui¢do de probabilidade normal.

5.4.1.3 Simulag¢do Pos-leiaute do Amplificador

A simulagdo pds-leiaute do amplificador, com extracdo de elementos parasitas, apre-
sentou: ganho DC de 47,32 dB, margem de fase de 75,96 dB e frequéncia de ganho
unitario de 329 MHz. O diagrama de bode desta simulacdo € apresentado na Figura 60.

5.4.1.4 Outras Consideragoes

E importante destacar que a etapa de projeto do amplificador operacional ocupou apro-
ximadamente 50% do tempo de projeto em nivel de esquematico do modulador. Destaca-
se que antes de ser efetuado o projeto do amplificador operacional utilizado no projeto
final do modulador foi projetado outro amplificador. Este amplificador € um amplifica-
dor de transcondutancia diferencial folded-cascode com gain-boosting para aumento do
ganho (SACKINGER; GUGGENBUHL, 1990). Foi atingido um ganho de 70 dB e uma
frequéncia de ganho unitario de 260 MHz, entretanto devido ao sua baixa excursdo de
sinal de saida ele nao pode ser utilizado no amplificador somador.
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Figura 60: Simulagao pds-leiaute do amplificador: diagrama de bode.

5.5 Projeto do Quantizador de 1-bit (ADC)

O quantizador do SDM € o bloco responsdvel por comparar o sinal diferencial de
entrada, vindo da saida do filtro, e gerar os sinais de controle para o DAC. Adicionalmente,
os mesmos sinais de controle compdem o bitstream de saida do SDM.

O processo de comparagdo € uma operacao basica em ADCs. Esta operacdo € efetu-
ada por comparadores do tipo latch, cujas principais caracteristicas sdo apresentadas na
subsecdo 5.5.1.

A escolha da topologia do comparador do tipo latch influencia diretamente na perfor-
mance e consumo de energia do SDM. Destaca-se que o processo de comparacdo deve
ser rapido, pois impacta diretamente no ELD reduzindo a performance do modulador.

5.5.1 Comparadores do Tipo Latch

Os comparadores do tipo latch sao compostos por um circuito de realimentacdo posi-
tiva responsdvel por transformar o sinal analdgico de entrada em um sinal digital de saida
que varia de GND a VDD (RAZAVI, 1995). Este circuito de realimentag@o positiva é um
latch, que pode ser composto por dois inversores de ganho — Ay (A9 > 0) como ilustra a
Figura 61. Neste circuito, a diferenca de tensdo V,, — V}, serd amplificada para um nivel
de tensao digital.

o

vV, — v,

o]

Figura 61: Esquematico de um /atch composto por dois inversores.
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Adicionalmente, a amostragem do sinal de entrada do comparador € sincronizada atra-
vés de um sinal de reldgio, neste caso, um sinal de relégio cuja frequéncia € igual a
frequéncia de amostragem do SDM.

Existem diferentes topologias de comparadores do tipo latch, sdo elas: comparadores
estdticos, comparados classe AB e comparadores dindmicos. Estas topologias podem
ser comparadas através de métricas de performance, como méaxima resolucdo, consumo
de energia, velocidade e geracdo do ruido conhecido como kickback noise, tratado com
detalhes na subsecdo 5.5.1.1.

Em (FIGUEIREDO; VITAL, 2006) as topologias citadas acima foram comparadas
em relacdo a consumo de energia, velocidade e geracao de kickback noise. Os resultados
desta comparagao sdo sumarizados a seguir.

Os comparadores do tipo latch estaticos apresentam baixa geracao de kickback noise,
porém apresentam alto consumo de energia estdtica e baixa velocidade de regeneracao.
Os comparadores do tipo latch classe AB apresentam menor consumo de energia € maior
velocidade de regeneracdo se comparados aos comparadores estdticos, entretanto eles
geram mais kickback noise. Ja os comparadores do tipo latch dindmicos ndo apresentam
consumo estdtico de energia apresentando o consumo de energia mais eficiente entre as
trés topologias. Adicionalmente, eles sdo os comparadores do tipo latch mais rapidos e
0s que mais geram kickback noise.

5.5.1.1 Kickback-Noise

Considere um comparador do tipo latch classico, como ilustra a Figura 62. Durante
o chaveamento do circuito ocorre uma ampla variagdo de tensdo nos nés de regeneracdo
V,+ e V,_. Estes nés sdo, normalmente, acoplados através de capacitancias parasitas
dos transistores a entrada do comparador. Como a impedancia de saida dos circuitos que
antecedem o comparador nao s@o nulas, ocorre um distirbio na tensao de entrada do com-
parador gerada através das correntes que sao injetadas nestas capacitancias, degradando
a performance do comparador (HUANG; SCHLEIFER; KILLAT, 2013). Este efeito é
chamado de kickback-noise e é dependente da impedancia de saida dos circuitos que an-
tecedem o comparador. Quando comparadores do tipo latch sdo empregados no projeto
de conversores AD deve-se levar em consideracdo o kickback-noise visto que ele pode
afetar a resolucao do ADC.

Circuito Anterior Vot Vo-
Equivalente Thévenin

5 v i
\/ @1

Figura 62: Latch classico com efeito de kickback-noise.
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5.5.1.2 Escolha da Topologia do Comparador

Visando uma solugdo eficiente no quesito de consumo de energia e com rapida res-
posta, optou-se neste trabalho pelo desenvolvimento de uma comparador do tipo latch
dindmico, sem consumo de energia estitica (PLAS; DECOUTERE; DONNAY, 2006). O
esquematico deste comparador € ilustrado na Figura 63.

Figura 63: Esquematico do comparador do tipo latch dindmico.

O funcionamento do circuito € explanado na sequéncia. Quando o sinal de relégio esta
em nivel baixo, 0 V, os transistores M; Mg, Mg e M, estdo acionados e colocam os nds
V,_, V,. e os drenos de M; e M, em nivel alto, ou seja, 1,2 V. Esta fase é chamada fase
de reset. Quando o sinal de relégio sobe para nivel alto os transistores M; Mg, Mg e My
sdo desligados e os nés D,_, D, come¢am a ser descarregados através dos transistores
M; e M,. Esta fase recebe o nome de fase de avaliacio. A amplitude de tensdo dos
sinais V;,, e V,;,_ impacta na velocidade de descarga dos n6s D,,_, D,.. Uma vez que as
tensdes nos nés D, _, D, sejam menores que VDD menos a tensdo de threshold (V) dos
transistores M3 e My, estes ligam e iniciam o processo de realimentacao positiva. Quando
a tensdo dos nds V,_, V,, atingem o patamar de VDD menos Vy, dos transistores M5
e Mg, estes transistores também ligam aumentando ainda mais a realimentagdo positiva.
Este principio de funcionamento possibilita a transformagado do sinal analégico de entrada
em um sinal digital de saida.

5.5.2 Topologia do Quantizador

O comparador do tipo latch dinamico gera um kickback noise elevado, reduzindo
assim a resolucao do préprio comparador. Existem diferentes técnicas para mitigar o
efeito do kickback noise (HUANG; SCHLEIFER; KILLAT, 2013) (LEI; MAK; MAR-
TINS, 2013) (FIGUEIREDO; VITAL, 2006), sendo a mais comum a adi¢do de um pré-
amplificador em frente a latch para evitar a distor¢cdo do sinal a ser avaliado (RAZAVI,
1995). Entretanto, deve-se avaliar a necessidade do emprego destas técnicas, visto que
elas normalmente incrementam o consumo de energia do circuito e ndo fornecem um
ganho de desempenho notével.

A topologia do quantizador foi definida durante a etapa de simulacdo do modulador.
Foram avaliados duas topologias: a primeira contendo apenas a latch dinamica apresen-
tada na Figura 63 e a segunda contando com a adi¢@o de um pré-amplificador na entrada
da latch. O pré-amplificador € utilizado para isolar a entrada do quantizador do latch e
prevenir possiveis distor¢des geradas pela variagdo de tensdo nos nds internos deste latch.
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A topologia do pré-amplificador empregado € apresentada na Figura 64 (RAZAVI,
1995).

Figura 64: Esquematico do pré-amplificador.

Ap06s algumas simulagdes notou-se que a adi¢do do pré-amplificador reduzia os im-
pactos do kickback noise na saida do amplificador somador, porém nenhuma diferenca
significativa foi evidenciada na performance do modulador. Deste modo, visando a redu-
¢do do consumo de energia do modulador, optou-se por ndo empregar o pré-amplificador
na entrada do latch dinamico. Adicionalmente, deve-se adicionar um latch SR apds o
latch dindmico para o quantizador gerar o bitstream de saida do modulador e os sinais de
realimentacdo do DAC NRZ corretamente. Visando uma redugdo no tempo de resposta do
quantizador foram adicionados inversores na saida do latch dinamico para acionar com
maior velocidade o latch SR. O esquematico completo do quantizador, composto pelo
latch dinamico, pelos inversores e pelo latch SR de saida € ilustrado na Figura 65.

T Y
otk etk e

Clk Clk
- — VO+

il L
v, + —||:IM1 M2|:||—Vm-

V,+ Vourt

VO - VOUT -

Figura 65: Esquematico do quantizador de 1-bit.

A Tabela 8 apresenta o tamanho dos transistores do latch dindmico. Visto que o latch
SR € um bloco digital basico seu esquematico ndo serd apresentado.

Adicionalmente, durante a etapa de leiaute do chip, notou-se a necessidade da insercao
de buffers da saida do quantizador para evitar o aumento do ELD devido a conexao entre a
saida do quantizador e os pads do chip, cuja capacitancia estimada € de 1 pF. Estes buffers
foram projetados e adicionados na saida do quantizador.
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Tabela 8: Tamanho dos transistores do /atch dinimico.

Transistores W/L (um) | Multiplicidade | Fingers
M; e M, 5,0/0,120 16 1
M;j e My 5,0/0,120 1 2
M; e Mg 8,0/0,120 1 2
M7, Mg Mg € M10 3,6/0,120 1 1
My, 80,0/0,120 1 10

5.5.3 Simulaciao do Quantizador

O quantizador foi analisado empregando como carga os buffers citados anteriormente
e mais uma capacitancia de 100 fF modelando a carga representada pelo DAC. Foi efetu-
ada uma simulagao transiente aplicando-se um sinal diferencial de 10 mV e com frequén-
cia de 80 MHz na entrada do quantizador. Primeiramente, para avaliar o consumo de
poténcia estdtica aplicou-se uma tensdao de 0 V na entrada do sinal de reldgio do quan-
tizador e efetuou-se uma simulagdo transiente de 100 us. Foi medido um consumo de
poténcia estdtica de 34,90 nW. Ja para avaliar o consumo de poténcia média foi efetu-
ada uma simulacdo transiente de 10 us aplicando um sinal de relégio de 128 MHz no
quantizador. Verificou-se um consumo de poténcia média de 242,64 W.

A Figura 66 apresenta as formas de onda de saida do quantizador para a simulacio
transiente detalhada acima, onde: clock € o sinal de relégio do quantizador, Vin+ e Vin-
s@0 os sinais de entrada positivo e negativo, respectivamente, ¢ Vout+ e Vout- sdo os sinais
de saida positivo e negativo, respectivamente.

Aplicou-se um zoom nesta forma de onda, apresentado na Figura 67 para avaliar o
tempo de decisdo do quantizador. Pode-se analisar que este tempo € de aproximadamente
200 ps.

5.6 Projeto do DAC NRZ de 1-bit

A implementa¢do de um DAC NRZ de 1-bit para SDMs-CT com integradores do tipo
RC-ativos pode ser feita de duas maneiras: empregando tensoes de referéncia ou correntes
de referéncia.

Na primeira implementacdo o DAC consiste em um circuito controlado pelo quantiza-
dor que aplica as tensdes V, ¢4 € V,.¢_ na entrada do amplificador do primeiro integrador
através de um resistor Rp 4, como ilustra a Figura 68. Isto implica no emprego de dois
resistores, com grande variabilidade em tecnologias CMOS, e na geracao das duas tensoes
de referéncia.

A segunda possibilidade de implementacdo deste DAC é com o emprego da topologia
chamada current-steering apresentada em detalhes na préxima se¢ao.

5.6.1 DAC de 1-bit Current-steering

Visando a reducdo de drea em silicio optou-se pelo projeto de um DAC current-
steering. Este DAC consiste na inje¢do de correntes de referéncia I,y € I,y na entrada
do amplificador do primeiro integrador. Estas correntes de referéncia sao derivadas a par-
tir da implementac@o cldssica do DAC que emprega as tensoes V¢4 € V,.r—. A Equagdo
36 define o cdlculo das correntes I.c¢, € Lcr—.
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Figura 66: Simulagdo transiente do quantizador de 1-bit.
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Figura 67: Simulacgao transiente do quantizador de 1-bit: zoom.
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Figura 68: Implementagao cldssica de um DAC de 1-bit para SDMs-CT.

:l:‘/ref
Rpac

Como o ganho do sinal de entrada e do sinal proveniente do DAC € unitario, o resistor
Rpac € igual ao resistor de entrada R;,,. Assim, com base na Equagdo 36 foram obtidas
as correntes de referéncia como sendo I,.¢; igual a 16 uA el,.;_ igual a -16 pA.

O esquematico do DAC current-steering e de seu circuito de polarizacdo € ilustrado
na Figura 69. As fontes de corrente do DAC foram projetadas de maneira a fornecer uma
corrente precisa € pouco suscetivel a variagdes de processo. Deste modo, as fontes de
corrente do DAC s@o implementadas através de transistores CMOS em conexao cascode.
Para evitar o surgimento de offset de modo comum no terra virtual do amplificador opera-
cional do primeiro integrador foram adicionadas duas fontes de corrente de modo comum
com valor 0,5 L. (LI; FIEZ, 2007).

O circuito de polarizacdo do DAC, também apresentado na Figura 69, ¢ da mesma
topologia do circuito de polarizacao dos amplificadores operacionais. A fonte de corrente
I, conectada ao transistor My, fornece 36,5 1A e serd implementada externamente ao chip.
Ela pode ser gerada por um resistor externo ao chip com resisténcia de 19,0565 k(2.

Todos os transistores foram projetados para trabalhar em saturacdo. O tamanho dos
transistores do DAC e do seu circuito de polarizacio sdo apresentados nas Tabelas 9 e 10,
respectivamente.

j:]ref =

(36)

Figura 69: DAC current-steering (DAC + Polarizagao).



Tabela 9: Tamanho dos transistores do DAC.

Transistores | W/L (um) | Multiplicidade | Fingers
M; e M, 1,6/1,0 8 1
M;se M, 4,0/1,0 4 1
M; e Mg 1,8/1,0 4 1

Tabela 10: Tamanho dos transistores do circuito de polarizacao do DAC.

Transistores W/L (um) | Multiplicidade | Fingers
M3 2,0/6,0 1 1
M;eM, 1,6/1,0 2 1
M7, Ms, MlO € M11 1,6/1,0 1 1
M;se M, 4,0/1,0 4 1
M; e Mg 1,8/1,0 4 1

5.6.2 Simulacao do DAC

A simulacdo do DAC foi efetuada utilizando duas fontes de tensdo ideais de 0,6 V
como carga . Os sinais de reldgio para controle do DAC foram gerados a uma frequéncia
de 128 MHz. A Figura 70 apresenta os resultados da simulagdo transiente do DAC. A
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corrente diferencial de saida do DAC € de +16,000379 pA e -16,000896 pA , ou seja,
muito préxima do valor ideal de 4= 16 pA.
O consumo do circuito de polarizacao do DAC € de 72,36 W e o consumo do pré-

prio DAC € de 38,76 uW. O consumo do circuito de polarizagdo justifica-se pelo valor
da corrente de referéncia empregada, vista que ela serd externamente gerada através do

emprego de um resistor.

e
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Figura 70: Resultados de simulacdo do DAC current-steering.
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5.7 Projeto Completo do Modulador em Nivel de Esquematico

O projeto completo do modulador foi efetuado com o emprego de todos os blocos
apresentados anteriormente. O esquematico completo do modulador no ambiente Ca-
dence/Virtuoso € apresentado no apéndice B. Os resultados de simulacdo em nivel de
esquemadtico e o consumo de poténcia do modulador serdo abordados em detalhes no
capitulo 06.

5.8 Leiaute

O leiaute do modulador foi desenvolvido de maneira hierdrquica devido a quantidade
de circuitos que o compde. Deste modo, foi efetuado o leiaute, as verificagdes pds-leiaute,
a extracdo do leiaute e a simulagdo pds-leiaute de cada bloco antes da integracdo destes
leiautes no leiaute de topo do modulador. As ferramentas empregadas durante o leiaute e
verificacdes pds-leiaute foram: Suite Virtuoso Layout e Assura, respectivamente, ambas
da Cadence.

Foram empregadas técnicas de leiaute em todos os circuitos para mitigar os efeitos
devido as variacdes de processo. Dentre as técnicas empregadas pode-se citar o emprego
de dispositivos dummies, interdigitacdo e simetria entre os elementos empregados. O
leiaute de topo foi desenvolvido com base em um barramento principal ao qual os demais
blocos foram conectados. Isto facilitou a etapa de leiaute e a padroniza¢do do mesmo. Os
leiautes de cada bloco do modulador bem como o leiaute de topo podem ser verificados
no apéndice C.

A drea total em silicio ocupada pelo modulador, sem os pads, é de 900 pm x 340
pm. Esta drea € ocupada basicamente pelos elementos passivos do modulador e os quatro
amplificadores operacionais. Apoés o leiaute do circuito foi efetuada a extragdo de elemen-
tos parasitas e os resultados das simulacdes pds-leiaute do modulador sdo apresentados e
analisados no Capitulo 06.
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6 RESULTADOS OBTIDOS E DISCUSSOES

Neste capitulo sdo apresentados os resultados de simulagdo do SDM-CT projetado
neste trabalho. Foram efetuadas simulacdes em nivel de esquemadtico e simulagdes pds-
leiaute, incluindo parasitas, para avaliar a performance final do modulador e a reducdo de
performance ocorrida durante a etapa de leiaute.

O testbench utilizado durante as simula¢des em nivel elétrico do modulador € apresen-
tado na Figura 71. A tensao de alimentagao do circuito € de 1,2 V sendo a tensao de modo
comum de 0,6 V. Para a geracdo da corrente de polarizacao foram empregados resistores
ideais e a carga de saida do modulador € de 1,25 pF. Esta carga foi definida considerando
a capacitancia dos pads do chip, 1 pF, mais um fator de seguranca de 0,25 pF associado as
demais capacitancias parasitas da placa de circuito impresso a ser empregada para testes
e medi¢do do chip.

clock_128 MHz

Vdd4d|g1

Bt

ONE

+

V.=400m -
freq=100k Vu=600m
gnd
gnd gnd
=T 1%
> B &
- - 9 I
Vur | Vr S8 %
clock 128 MHz| clock SDM Vot
Vo | Ve Vouru——
me.\’DA(‘ V()L'TiP L
bias MASTER
R=19.0565k R=40k oy C=1.25p oy C=1.25p
gnd end

gnd

Figura 71: Testbench do modulador.
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A performance do modulador foi analisada com base no SNDR, no ENOB e no con-
sumo de energia do mesmo. Como a banda de sinal de um ADC SD ¢ definida pelo filtro
decimador, também foram efetuadas andlises para diferentes bandas de sinal de entrada,
variando de 500 kHz até 1,2 MHz.

A comparagdo entre os moduladores presentes na literatura é efetuada com o auxilio
de figuras de mérito (FOM) (ROSA; RIO, 2013) baseadas nas principais especificacdes
do modulador. A figura de mérito empregada neste trabalho para fins de comparagdo é
apresentada na Equacdo 37, expressa em pJ/conv.

Py (W)

FOM = 9ENOB(bits)x DOR(S/s)

x 102 37)

onde Py € a poténcia consumida pelo circuito, ENOB € o nimero efetivo de bits do
modulador e DOR € taxa de Nyquist depois do emprego de um filtro decimador. Esta
FOM enfatiza o consumo de poténcia e quanto menor o seu valor melhor o desempenho
do modulador.

6.1 Resultados em Nivel de Esquematico

As simulacdes em nivel de esquemadtico visam a andlise do modulador em nivel elé-
trico sem os efeitos de elementos parasitas. Foram efetuadas simulagdes empregando
diferentes sinais de entrada e o desempenho do modulador foi analisado para diferentes
larguras de banda.

O consumo de energia do modulador foi obtido através de simulag¢des transientes con-
siderando uma atividade de chaveamento do quantizador real. O consumo do modulador
obtido € de 5,91 mW e este consumo serd empregado para os cdlculos da FOM.

Primeiramente analisou-se o modulador para uma banda de sinal de entrada de 1 MHz.
Assim, aplicou-se um sinal de entrada de 250 kHz e amplitude de -6,02 dBFS (400 mVpp)
com nivel DC de 0,6 V. Esta frequéncia possibilita a inclusdo da segunda e terceira harmo-
nica dentro de banda de sinal. O PSD do modulador, calculado com 26 pontos, € apresen-
tado na Figura 72. Nota-se que ndo existem componentes significantes das harmonicas
do sinal de entrada na banda de interesse.

77dB

PSD [dB]

-100}

-120 i i i i
10 10° 10° 107
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Figura 72: PSD da saida do modulador: simulacdo em nivel de esquematico.
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O SNDR de pico do modulador para este sinal de entrada é de 60,051 dB e o ENOB
€ de 9,683 bits. Ja a FOM, considerando esta largura de banda, € de 3,59 pj/conv. A faixa
dindmica livre de espurios (SFDR) é de 77 dB sendo a maior componente de ruido dentro
da banda de sinal a segunda harmonica da frequéncia de entrada.

A faixa dindmica do modulador, apresentada na Figura 73, € de aproximadamente 58
dB. Observa-se que o SNDR de pico do modulador € de 60,59 dB para um sinal de entrada
com amplitude de -5 dbFS. Deste modo, o ENOB de pico do modulador € de 9,77 bits e
a FOM € de 3,38 pj/conv.

Faixa Dindmica (DR)
70 T T T
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50t
DR =58 dB

40t
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Amplitude de Entrada [dBFS]

Figura 73: DR do modulador.

Para esta mesma simulagdo também foram computados o SNDR, o ENOB e a FOM
para outras bandas de sinal. Estes valores sdo apresentados na Tabela 11.

Tabela 11: Desempenho do modulador em nivel de esquematico para diferentes larguras
de banda.

Largura de banda | OSR | SNDR (dB) | ENOB (bits) | FOM (pJ/conv)
0,5 MHz 128 64,37 10,40 4,383
1,0 MHz 64 60,59 9,77 3,379
1,1 MHz 58,18 60,03 9,68 3,271
1,2 MHz 53,34 59,60 9,60 3,155

Os resultados obtidos em nivel de esquematico foram comparados com os resultados
apresentados como estado da arte para SDMs-CT do tipo passa-baixas de lago unico e
single-bit no levantamento apresentado em (ROSA, 2013). Este levantamento € efetu-
ado considerando apenas os trabalhos apresentados em revistas, jornais e conferéncias de
impacto na drea de projeto e andlise de circuitos integrados.

A Figura 74 situa os resultados da FOM obtida com os resultados de FOM estado
da arte apresentados em (ROSA, 2013). A FOM obtida neste trabalho fica proxima ao
estado da arte em relagdo aos SDMs-CT do tipo passa-baixas de lago unico e single-bit.
Entretanto, ela € inferior as FOMs obtidas para moduladores que empregam DACs multi-
bit (ROSA, 2013).
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Comparou-se também a relacdo entre o DR e a largura de banda do modulador com
os demais trabalhos estado da arte. Esta comparagdo € encontrada na Figura 75. Neste
quesito o modulador desenvolvido apresenta resultados proximos ao estado da arte, porém
muitos moduladores estado da arte apresentam um DR maior para maiores larguras de
banda. Entretanto, é necessario destacar que o consumo de energia ndo € levado em
consideragdo nesta comparagao.
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Figura 74: FOM versus largura de banda: comparacdo com o estado da arte (ROSA,
2013).
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Figura 75: DR versus largura de banda: comparacdo com o estado da arte (ROSA, 2013).

6.2 Resultados Pos-Leiaute

Ap6s o leiaute do circuito foram efetuadas as mesmas simulagdes transientes empre-
gadas em nivel de esquematico para analisar a performance do modulador considerando
os elementos parasitas devido ao leiaute do circuito. Foram efetuadas simulacdes para
sinais de 250 kHz com diferentes amplitudes.
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O DR do modulador considerando uma banda de sinal de 1 MHz é de aproximada-
mente 62 dB como ilustra a Figura 76. O SNDR de pico do modulador foi obtido para
um sinal de entrada de -6,02 dBFS e seu valor é de 57,31 dB resultando em um ENOB de
9,23 bits e uma FOM de 4,93 pJ/conv. O PSD do modulador, calculado com 2! pontos,
para um sinal de entrada de -6,02 dBFS ¢ apresentado na Figura 77. O SFDR encontrado
€ de 66,2 dB e o maior esptirio dentro da banda de sinal € a terceira harmodnica do sinal de
entrada, como ilustrado na Figura 77.
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Figura 76: DR do modulador: simulagao pds-leiaute.
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Figura 77: PSD da saida do modulador: simulacdo pds-leiaute.

Avaliando a performance do modulador pode-se dizer, com base nas simulagdes pos-
leiaute, com extracdo de parasitas, que ocorreu uma reducao do SNDR de pico do SDM-
CT, bem como a redugdo da amplitude do sinal de entrada para o médximo SNDR.

O SNDR de pico teve uma reducgdo de 3,28 dB e o ENOB do modulador foi reduzido
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em 0,55 bit. A Tabela 12 apresenta as principais métricas do SDM-CT projetado antes e
depois do leiaute do circuito.

Tabela 12: Sumdrio da performance do modulador para largura de banda de 1 MHz:
esquematico versus pds-leiaute.

Parametro Esquematico | Pods-leiaute
SNDR de pico | 60,59 dB 57,31 dB
ENOB 9,77 bits 9,23 bits
DR 58 dB 62 dB
FOM 3,38 pJ/conv. | 4,93 pJ/conv.

Para complementar a analise do modulador também foi computada a performance do
mesmo para diferentes bandas de sinal. Estes dados sdo apresentados na Tabela 13.

Tabela 13: Desempenho do modulador em nivel de leiaute para diferentes larguras de
banda.

Largura de banda | OSR | SNDR (dB) | ENOB (bits) | FOM (pJ/conv)
0,5 MHz 128 61,51 9,93 6,08
1,0 MHz 64 57,31 9,23 4,93
1,1 MHz 58,18 56,77 9,14 4,77
1,2 MHz 53,34 56,40 9,08 4,56

Como em sistemas de comunicagdo existem interferéncias € necessario levar em con-
sideracdo as ndo-idealidades devido a intermodulacdo. Para avaliar a intermodulacao den-
tro da banda de interesse foi efetuado um teste com dois fons. A Figura 78 apresenta o
PSD do modulador, calculado com 26 pontos, para o teste de 2 tons.
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Figura 78: PSD da saida do modulador para um teste com 2 fons: simulagcdo pds-leiaute.
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A simulacdo foi efetuada aplicando na entrada do modulador dois sinais com ampli-
tude de -12,04 dBFS (200 mV ) e frequéncias de 300 kHz e 350 kHz. A intermodulag@o
de terceira ordem (IM3) é minima e a componente de IM3 de maior amplitude (-76,4
dBFS) ocorre em 1 MHz.

Foi avaliado também o AAF implicito do modulador. Nesta simulacdo foi aplicado
na entrada do modulador um sinal com frequéncia de 128,25 MHz com amplitude de
6,02 dBFS. E esperado que a componente de frequéncia de 250 kHz apareca no espectro
de frequéncia de saida do modulador, porém atenuada. O PSD do modulador para esta
simulacdo, calculado com 2'® pontos, é apresentado na Figura 79. E possivel notar que
existe a componente de frequéncia de 250 kHz no espectro de frequéncia do modulador.
Porém, ela apresenta amplitude de -62,89 dBFS. Pode-se afirmar que ocorreu alias do
sinal de entrada, porém este sinal sofreu uma atenuacao de amplitude de 56,87 dB.
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Figura 79: PSD da saida do modulador para o teste do AAF: simulagdo pos-leiaute.

6.3 Comparacao com o Estado da Arte

E apresentado na Tabela 14 o sumdrio da performance do modulador para uma banda
de sinal de 1 MHz e uma compara¢do com alguns dos trabalhos presentes na literatura
e indicados como estado da arte por (ROSA, 2013). Os resultados dos trabalhos utiliza-
dos na tabela comparativa foram obtidos através de medidas dos SDMs-CT fabricados.
Deste modo, para um comparagdo efetiva € necessario medir os resultados do SDM-CT
projetado neste trabalho e enviado para fabricagao.

Entretanto, é possivel notar em uma comparagdo inicial que o SDM-CT projetado
apresenta menor consumo de energia, maior SNDR de pico e melhor FOM se comparado
com o0 SDM-CT de mesma largura de banda apresentado em (YANG; HSIEH; HUNG,
2009). Adicionalmente, o SDM-CT projetado neste trabalho ocupa a menor drea em
silicio se comparado com os demais trabalhos apresentados.
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Tabela 14: Sumaério da performance do modulador e compara¢c@o com outros trabalhos.

Parametros Este trabalho* 1% 2% 3**
Tecnologia IBM 130 nm | TSMC 180 nm 180 nm 65 nm
Tensao 1,2V 1,8V 1,8V 25V
fs 128 MHz 100 MHz 256 MHz 124,8 MHz
BW 1,0 MHz 1,0 MHz 2 MHz 1,95 MHz
OSR 64 50 64 32
SNDR de pico 57,31 dB 56,80 dB 82,3 dB 73,3 dB
ENOB 9,23 bits 9,14 bits - -
DR ~ 62 dB 60 dB 87,1 79 dB
Atenuacgdo do AFF 56,87 dB - - -
Area em silicio 0,31 mm? 1,62 mm? 0,39 mm? 2,72 mm?
Poténcia 5,91 mW 22,2 mW 16,5 mW 8,55 mW
FOM 4,93 plJ/conv. 19,6 pJ/conv. | 0,22 pJ/conv. | 0,30 pJ/conv.

*Simulagdo Pés-leiaute; **Medidas do chip.

1 - (YANG; HSIEH; HUNG, 2009) - Int. Symp. on VLSI Design, Automation and Test.
2 - (NANDI; BOOMINATHAN; PAVAN, 2013) - IEEE Journal of Solid-State Circuits.
3 - (KIM; MATSUURA; MURMANN, 2011) - Symp. on VLSI Circuits.

6.4 Discussoes

Ap6s as simulacdes em nivel elétrico do modulador € possivel notar que ocorreu uma
reducio de performance em relagdo ao modulador ideal. Esta reducao de performance se
deu pelo aumento do noise-floor dentro da banda de interesse. Este aumento do ruido den-
tro da banda de interesse ocorreu principalmente devido ao emprego dos amplificadores
operacionais nao ideais.

O circuito ainda estd sendo analisado para verificar se ocorreu alguma mudanca nos
parametros dos amplificadores com a insercdo dos mesmos no circuito completo do mo-
dulador. Adicionalmente, estdo sendo empregados modelos ideais dos blocos analdgicos,
desenvolvidos em VerilogA, e os inserindo no circuito do modulador em nivel elétrico
para verificar quais sdo os blocos responsdveis pela reducdo de desempenho do circuito.

Durante o projeto de receptores de RF analisa-se a performance do mesmo, sendo
que as especificacdo do ADC ¢ extraida a partir da simulagc@o do receptor completo. Em
(A. MORGADO; ROSA, 2011) sao apresentados os requisitos de ADCs para o emprego
em receptores de RF a partir dos projetos de receptores ja apresentados na literatura.

Entretanto, de acordo com (WANG; DEHOLLAIN, 2012) pode-se utilizar o modula-
dor projetado neste trabalho de mestrado em receptores de RF para aplicagdes de Blueto-
oth, onde um ENOB de 9 bits € suficiente.
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7 CONCLUSOES

Esta dissertacdo apresentou a andlise € o desenvolvimento de SDMs-CT voltados a
conversao AD. Inicialmente foi apresentada uma revisao tedrica sobre modulacdo SD e
SDMs-CT, apresentando o seu principio de funcionamento e suas principais caracteristi-
cas. Adicionalmente, foram analisadas as principais ndo-idealidades dos SDMs-CT apre-
sentando algumas solucdes para a mitigacdo de seus efeitos. Deste modo, os capitulos
iniciais contribuem com uma revisao bibliogréfica abrangente sobre o tema fornecendo
também um nimero significativo de referéncias bibliograficas para o aprofundamento no
tema.

O Capitulo 4 abordou a metodologia de modelagem de algumas ndo-idealidades de
SDMs-CT desenvolvida neste trabalho de mestrado. O modelo apresentado foi desenvol-
vido no ambiente Matlab/Simulink(®) possibilitando assim uma simula¢@o de alto nivel
dos SDMs-CT em uma ferramenta amplamente utilizada para a simulagdo de SDMs-DT.
Adicionalmente, com base nos resultados de simulacdo € possivel determinar as espe-
cificacdes minimas de cada bloco analdgico utilizado para compor o modulador, como
o slew rate, frequéncia de ganho unitario e ganho DC dos amplificadores operacionais
utilizados nos integradores, e os valores tolerdveis de ELD e jitter. Foi apresentado tam-
bém um estudo de caso para a utilizacdo do modelo desenvolvido com a topologia de
SDMs classica (CIFB). Ainda no Capitulo 4 foi apresentado o projeto de alto nivel de
um SDM-CT passa-baixas de laco-unico, single-bit, de terceira ordem, projetado neste
trabalho para uma banda de sinal de 1 MHz. A partir do modelo desenvolvido simulou-se
0 SDM-CT projetado com ndo-idealidades e a partir destas simula¢des foram extraidas as
especificacdes dos blocos analdgicos projetados.

O Capitulo 5 apresentou os aspectos referentes a implementacao em nivel elétrico do
SDM-CT projetado em tecnologia CMOS de 130 nm com tensao de alimentacdo de 1,2
V. Foram apresentados em detalhes os circuitos analdgicos projetados e as principais ca-
racteristicas dos mesmos. Apds o projeto em nivel de esquematico foi efetuado o leiaute
de cada bloco analdgico, e apés, o leiaute de topo do modulador. O SDM-CT foi envi-
ado para prototipacao em silicio no més de fevereiro de 2014 via programa de MPW da
MOSIS.

No Capitulo 6 s@o apresentados os resultados de simulagdo do SDM-CT projetado.
Foram efetuadas simulagdes em nivel de esquematico e simulagdes pds-leiaute, incluindo
parasitas, para avaliar a performance final do modulador e a redu¢do de performance ocor-
rida durante a etapa de leiaute. Os resultados de simulag@o pds-leiaute, com a inclusdo
de elementos parasitas, para uma banda de sinal de 1 MHz indicam um SNDR de pico
de 57,31 dB, ENOB de 9,23 bits, consumo de poténcia de 5,91 mW e uma FOM de 4,93
pJ/conv. Assim, espera-se que o desempenho real do SDM-CT prototipado fique préximo
ao que tem sido publicado recentemente sobre SDMs-CT.
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Por fim, cabe dizer que com base no trabalho desenvolvido foi possivel compreender e
analisar o fluxo completo de projeto de SDMs-CT. Os trabalhos relacionados a este traba-
lho de mestrado geraram até 0 momento uma publicacdo em anais de eventos (AGUIRRE
et al., 2013) e outro artigo, contento os resultados finais do modulador apresentados nesta
dissertacdo, estd sendo escrito para submissao nos proximos meses.

7.1 Trabalhos Futuros

Durante o desenvolvimento e finaliza¢do desta dissertacdo observou-se que diversos
avancos podem ser desenvolvidos no campo de modelagem, anélise e projeto de SDMs-
CT. Abaixo sdo descritos os principais trabalhos futuros que podem ser realizados com
base na dissertacao apresentada.

7.1.1 Teste e Caracterizacao do Chip

Antes do término da escrita da versao final desta dissertag¢do retornaram da fébrica as
amostras dos chips do modulador. Deste modo, como trabalho futuro deve-se realizar o
teste e a caracterizacdo do SDM-CT fabricado. O Apéndice F apresenta uma microfoto-
grafia do chip prototipado, com destaque para a drea ocupada pelo SDM-CT.

O modulador sera testado principalmente através dos pinos de entrada e saida do chip.
Assim, ja estd sendo projetada uma placa de circuito impresso de maneira a prover uma
interface entre os chips fabricados e os equipamentos de medicdo, seguindo os procedi-
mentos apresentados em (ROSA; RIO, 2013).

A caracterizacdo da performance do SDM-CT fabricado sera efetuada através de ana-
lises dinamicas. Serdo extraidos parametros como SNDR, ENOB e DR através de andli-
ses de FFT do bitstream do modulador, similarmente a caracterizacao apresentada nesta
dissertacdo. Com base nos resultado obtidos serd possivel analisar as modificacdes ne-
cessarias e reprojetar o SDM-CT para corrigir possiveis erros e prototipar novamente o
circuito.

7.1.2 Aprimoramento nos Modelos Comportamentais

Com base na metodologia de modelagem apresentada pode-se desenvolver um foolbox
do Matlab para simulacdo e andlise de SDMs-CT com ndo-idealidades. Adicionalmente,
seria interessante acrescentar nao-linearidades ao modelo comportamental desenvolvido
tornando-o mais completo. Para isto, € necessario um conhecimento mais aprofundado
dos blocos analdgicos que irdo compor o modulador.

7.1.3 Otimizacoes nos Blocos Analégicos

Visando a reducao do consumo de energia e o aumento do desempenho do modulador
deve-se analisar detalhadamente cada bloco para efetuar um projeto com melhor relagdo
desempenho versus consumo de energia.

Pode-se investir também no projeto de amplificadores de elevada frequéncia de ganho
unitdrio (acima de 1 GHz) para aplica¢gdes em maiores frequéncias e no desenvolvimento
de quantizadores e DACs multi-bit para possibilitar o projeto de moduladores com maior
resolucdo e largura de banda, tendendo ao estado da arte.



97

7.1.4 Projeto de um Modulador Reconfiguravel

O projeto de SDMs-CT reconfiguraveis sdo necessdrios para a aplicagdo em receptores
de RF com suporte a diferentes padroes de comunicacdo. A reconfiguracdo possibilita
a redu¢do do consumo de energia do modulador quando possivel. Diferentemente de
SDMs-DT a capacitor chaveado, a mudanga da frequéncia de amostragem ou coeficientes
de um integrador de SDMs-CT nio é facilmente efetuada. Assim, poucos trabalhos a
respeito da implementagao de SDMs-CT reconfigurdveis sdo apresentados na literatura.

O projeto de SDMs-CT reconfigurdveis leva consequentemente ao desenvolvimento
de blocos analégicos reconfiguraveis como amplificadores de largura de banda e consumo
reconfigurdvel, bem como DACs reconfigurdveis. Assim, apesar da complexidade, este
topico demonstra ser de grande relevancia tanto para a academia como para a industria.

7.1.5 Projeto de um Filtro Decimador

Neste trabalho foi efetuado o projeto de um SDM-CT. Entretanto, para o projeto de
um ADC SD completo é necessdrio incluir um filtro decimador na saida do SDM-CT.
Assim, pode-se trabalhar futuramente no projeto de um filtro decimador para o SDM-CT
projetado visando a obten¢do de um ADC SD completo.
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APENDICE C LEIAUTE DOS CIRCUITOS

C.0.8 Leiaute dos Resistores

Figura 83: Leiaute de um par resistivo casado (520 k€2).

C.0.9 Leiaute dos Capacitores

i

]’ \\\\

‘\\\\.\%\\\\\\ \\X\\\\\‘\\:

\\\\\\\\\\N\\\\‘\% \\\\\\\ AN
N

G //}?//,4///

/////AWWW

27

//

/

AN\

7

A\ \\R\\\' \\\\}'\\\\\\\ AN

b

Figura 84: Leiaute de um par capacitivo casado (1 pF).
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C.0.10 Leiaute dos Amplificadores

Figura 85: Leiaute do amplificador.
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C.0.11 Leiaute do Quantizador

Figura 86: Leiaute do quantizador single-bit.

C.0.12 Leiaute do DAC

Figura 87: Leiaute do DAC.
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C.0.13 Leiaute do Circuito de Polarizacao do DAC

Figura 88: Leiaute do circuito de polarizagdo do DAC.

C.0.14 Leiaute do Circuito de Polarizacao Principal

Figura 89: Leiaute do circuito de polarizacdo principal.
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C.0.15 Leiaute Completo do Modulador
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Figura 90: Leiaute completo do CT X AM.
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APENDICE D ANALISE DA IMPEDANCIA DE ENTRADA
DE UM INTEGRADOR RC-ATIVO

D.0.16 Analise da Impedancia de Entrada de um Integrador RC-Ativo

Esta andlise tem o objetivo de encontrar a impedancia de entrada equivalente de um
integrador RC-ativo. Dentro da largura de banda do amplificador, este pode ser modelado
como uma fonte de tensio controlada por tensdo (VCVS) com ganho A(onde A é o ganho
DC, por exemplo A=10.000 V/V = 80 dB). Para simplificar a andlise serd considerado um
integrador RC-ativo single-ended, mostrado na Figura 91.

e

cgg I

Figura 91: Integrador RC-ativo.

Onde R =1k, Cp =1pFe Oy = Cys + Cyq + Cy, € a capacitancia de gate do
transistor de entrada. C,, é da ordem de poucos fF (femto-farads) e pode ser ignorada
para simplificacdo. Note que C'r sofre multiplicacdo Miller (ALLEN; HOLBERG, 2002).
Entdo, o circuito pode ser redesenhado como ilustra a Figura 92.

Zi

(1+A)*Ce

Figura 92: Integrador RC-ativo: Circuito equivalente apds multiplicacdo Miller.

Uma vez que para valores tipicos de R, Cr, Cyy, € A tem-se que (1 + A) - Cr > Cy,,
a combinac@o em paralelo dos dois capacitores é dominada por (1 + A) - Cr. Por isso,
pode-se simplificar o circuito como mostra a Figura 93.

Deste modo, Zi é expressa por:

S

<1+A0)CF w(l—i—AOCF) (38)
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Figura 93: Integrador RC-ativo simplificado.

A . o 1 .
‘ P‘ode—‘se epcontrar o valor da frequéncia para qual R = S(irA)Cp OU seja, o termo
imagindrio € igual ao termo real. Esta valor de frequéncia € expresso por:

1

c = - 39
fe 2-pi-(1+A4,)-R-Cp (39)
Considere, por exemplo, R=1 k{2 e C=1 pF:
f. ! 15,9kH (40)
c = . = , Z.
2-pi-(1+10*-10%-10-12)
Nota-se que a partir desta frequéncia, o médulo de Z; é expresso por:
|Zi| = 2%5 % ~ 1,4142 - R 41)

Entdo, para valores de frequéncia consideravalmente maiores que f. = 1/(2-pi- (1+
A)- R-Cr) = 15,9k H = pode-se simplifcar o circuito ainda mais, como mostra a Figura
94.

zi g

Figura 94: Integrador RC-ativo.

Deste modo, Z; tende para R quando f tende ao infinito. Utilizando os valores nume-
ricos dados como exemplo acima, pode-se dizer que:

(i) Quando f = f., Z; ~ 1,4142R
(i) Quando f > f., Z; ~ R

(iii)) Quando f < f., Z; ~ —j/(w-(1+ A)-Cp), ou seja, é uma impedancia puramente
capacitiva.
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APENDICEE HISTOGRAMAS DA SIMULACAO DE MONTE
CARLO DO AMPLIFICADOR

AC DC gain value
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Figura 95: Simulacdo de Monte Carlo do amplificador operacional (1.000 amostras):
Histogramas do ganho DC, frequéncia de ganho unitdrio e margem de fase.
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APENDICE F MICROFOTOGRAFIA DO CHIP PROTOTI-
PADO
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Figura 96: Microfotografia do chip projetado: Em destaque area e pinos ocupados pelo
SDM-CT.
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ANEXO A FUNCOES DE TRANSFERENCIA - DACS

Sao apresentadas neste anexo as func¢des de transferéncias dos trés principais tipos de
DAC empregados no projeto de SDMs-CT. Dados referentes aos demais tipos de DAC
podem ser verificados em (ORTAMANNS; GERFERS, 2006).

A.0.17 DACRZ
A.0.17.1 Forma de onda

Tt

0 t, T

Figura 97: Forma de onda de um DAC RZ.

A.0.17.2  Fungdo do dominio do tempo

[ Ltg<t<t
rrz(t) _{ 0,t) <t< ty 42)

A.0.17.3 Fungdo de transferéncia

e s x (1 — e stv)

TRz(S) = S (43)
A.0.18 DAC NRZ
A.0.18.1 Forma de onda
A.0.18.2  Fungdo do dominio do tempo
1, 0 <t < Ty
rurz(f) = { 0, T,<t<0 9
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. v NRZ(U

0 T

s

Figura 98: Forma de onda de um DAC NRZ.

A.0.18.3 Fungdo de transferéncia

1 —e T

TNRZ(S) = f (45)

A.0.19 DAC SCR
A.0.19.1 Forma de onda

Figura 99: Forma de onda de um DAC SCR.

A.0.19.2  Fungdo do dominio do tempo

—(t=ta)/TpAc
e ty<t<t

A.0.19.3 Fungdo de transferéncia

e st % (1 — 6_tp(S+TD1Ac))
s+ “7)

TDAC

TSGR(S) =
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