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Resumo

Moduladores Sigma-Delta permitem a implementacdo de conversores A/D de
alta resolucdo sem a necessidade de técnicas de po6s-fabricacdo para a correcdo do
descasamento entre dispositivos. Dentre as varias opcdes disponiveis para a
implementagéo integrada destes moduladores, a técnica de capacitores chaveados tem
se mostrado bastante adequada para a maioria das aplicacbes. Para o projeto bem
sucedido desta classe de conversores, € fundamental a precisa caracterizacdo dos
limites de performance determinados pela técnica de implementacao e pela tecnologia
de fabricagdo. Neste trabalho sdo estudados e explicitados os limites de resolucao e da
taxa de amostragem impostos pela implementacdo com circuitos a capacitores

chaveados.

Abstract

Sigma-Delta modulators are suitable for implementing high-resolution A/D
converters since they dispense with the trimming of passive components to correct
errors that are caused by device mismatches. Among the several techniques used for
implementing these modulators, the most suitable has proven to be switched capacitors
due to the tight control of timing and cancellation of device induced errors it allows. This
dissertation presents the results of a study that focused on the limits of resolution and
sampling rates, which are imposed by switched-capacitors implementations of Sigma-
Delta modulators.
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Introducao

Conversores A/D Sigma-Delta sdo adequados para digitalizacdo de sinais de banda
estreita, desde medicdes sismicas (500 Hz) até canais de radio FM (200 kHz), com resolucoes
que vao de 12 até 24 bits [1]. Estes conversores conseguem atingir tais resolucbes sem a
necessidade de técnicas de poés-fabricacdo para o ajuste do casamento (trimming) entre
componentes [10]-[11].

Os conversores Sigma-Delta sdo compostos por dois blocos basicos: o modulador
Sigma-Delta e o filtro decimador. O primeiro é um circuito analdégico onde o sinal € amostrado
numa taxa muito superior a freqiéncia de Nyquist e com baixa resolucao (geralmente 1 bit), e a
poténcia do ruido de quantizagao é fortemente atenuada dentro da banda do sinal. O segundo
€ um circuito digital onde toda a poténcia fora da banda do sinal é filtrada, a taxa de

amostragem é reduzida e a resolugao das amostras é aumentada [1].

Os moduladores Sigma-Delta podem ser implementados de forma integrada através de
diversas técnicas: circuitos que operam em tempo continuo, circuitos a capacitores chaveados
(SC) ou circuitos a corrente chaveada (Sl). Dentre estas possibilidades, a implementagao com
circuitos SC é adequada para uma vasta gama de aplicagdes: canais de voz em banda base
para telefonia (13 bits / 4 kHz) [25], digitalizagdo de audio (16 bits / 22,05 kHz) [10], ISDN U-
interface (14 bits / 80 kHz) [41], e outras (16 bits / 160 kHz) [44]. Apenas aplicacbes especiais,
como conversores de altissima resolugao (>18 bits) [45]-[46],[52] e conversores que operam
com altas taxas de amostragem (digitalizacao direta de IF em telefones celulares) [1] ndo séo

apropriadas para esta tecnologia.

O objetivo deste trabalho € o estudo dos limites de performance impostos pela
implementagé@o VLSI com circuitos a capacitores chaveados na tecnologia CMOS. Neste texto,
duas caracteristicas dos moduladores Sigma-Delta sdo avaliadas como medidas de
desempenho: a resolucao alcancada e a taxa de amostragem.
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Para a determinacao dos limites de performance, a seguinte metodologia foi adotada:

Foram identificadas as principais fontes de erro nos circuitos a capacitores chaveados;

O efeito de cada uma destas nao-idealidades no desempenho dos integradores SC foi

deduzido separadamente;

O diagrama de blocos do modulador chaveado foi equacionado considerando-se o modelo

mais refinado do integrador SC;

A partir deste equacionamento a razdo sinal-ruido (SNR) dentro da banda do sinal é

calculada numericamente.

As fontes de erro que aumentam o nivel de ruido dentro da banda do sinal séo as
limitantes da resolugédo. As fontes de erro que contribuem para a transferéncia incompleta de
carga no modulador sdo as limitantes da taxa de amostragem. Ao longo do texto os limites de
desempenho deduzidos teoricamente sao comparados com os resultados obtidos nas

implementacdes praticas divulgadas na vasta bibliografia publicada sobre o tema [20]-[62].

No Capitulo 1 sdo apresentados os fundamentos da conversao A/D Sigma-Delta. Sao
discutidos o teorema da amostragem e, os conceitos de superamostragem e noise shaping.

No Capitulo 2 0 modulador Sigma-Delta é estudado como um sistema nao-linear. O
conceito de estabilidade para estes sistemas € discutido. As caracteristicas espectrais do erro
de quantizacao para diversas topologias sdo apresentadas.

No Capitulo 3 sao discutidas as caracteristicas dos sistemas analégicos amostrados e
as limitagbes de performance impostas pela integracdo com perdas e pela imprecisdao nos
instantes de amostragem (sampling jitter).

No Capitulo 4 sdo deduzidos os limites de desempenho impostos pela implementagcao
com circuitos a capacitores chaveados. Sao consideradas as nao-idealidades nos integradores
SC, nos amplificadores operacionais, nas chaves analdgicas e, as fontes de ruido.

No Capitulo 5 os limites de performance sao comparados quantitativamente. Desta

forma s@o determinados os principais limitantes da maxima resolugéo alcangavel e da maxima

freqliéncia de operacao.
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CAPITULO 1

FUNDAMENTOS
DA CONVERSAO A/D XA






1.1 Principios da Conversao A/D

Dispositivos eletronicos que realizam a conversao de sinais analégicos em sequéncias
numeéricas sao de grande valor devido ao numero de aplicagdes da capacidade computacional
a disposigdo atualmente. Todo este poder de processamento perderia boa parte de sua
utilidade pratica se nao existissem tais sistemas, o que inviabilizaria o Processamento Digital de
Sinais [2].

A representagdo discreta no tempo de sinais continuos é conseguida a partir do
processo chamado amostragem periédica. Através desta, uma seqiéncia de amostras xp(t) €
obtida de um sinal continuo no tempo x(t) de acordo com a seguinte relagao:

X, (1) :Zx(nﬂ-S(t—nT) , onde §(.) é a funcdo Delta de Dirac (1.1)

n=—oo

Na equacgao (1.1), T é o Periodo de Amostragem e seu inverso fs = 1/T é a Freqiiéncia
de Amostragem. O espectro de freqiéncias de xp(t) esta relacionado ao espectro de
freqUéncias de x(t) (figura 1.1). X(f) e Xp(f) s@o, respectivamente, as transformadas de Fourier
de x(t) e xp(t) [2],[3].

X, (f)=fs- Y, X(f —mfy) (1.2)

m=—oo

X(f)

Figura 1.1 - Espectro do Sinal Analdgico de Banda Limitada x(t)



De acordo com a equacao (1.2), a amostragem periédica de um sinal continuo no
tempo de energia finita resulta num sinal com espectro periédico com periodo igual a taxa de
amostragem fs, como ilustrado na figura 1.2.
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Figura 1.2 - Espectro do Sinal Amostrado xp(1).
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Observando os espectros de frequéncia de x(t) e xp(t) pode-se enunciar o Teorema da
Amostragem de Shannon [3]:

“Um sinal de banda limitada e energia finita, que ndo apresenta componentes de
freqiéncia maiores que B hertz, é completamente descrito a partir dos valores especificos
deste sinal tomados em instantes de tempo menores ou iguais a 1/2B segundos.®

Este periodo maximo em que se deve amostrar um sinal de banda limitada, determina
uma freqiiéncia minima de amostragem que permite a reconstrugdo exata do sinal continuo

original a partir de suas amostras, chamada Taxa de Nyquist fy = 2B hertz.

Para se obter novamente um sinal continuo a partir de xp(t) basta aplicar este sinal
discretizado num filtro passa baixas ideal com freqiiéncia de corte em B hertz, como ilustrado
na figura 1.3 para um sinal amostrado na taxa de Nyquist. No dominio do tempo esta filtragem
ideal corresponde a uma interpolacdo entre as amostras, que produz um sinal continuo Xxg(t)

gue sera idéntico a x(t) caso o teorema da amostragem tenha sido respeitado.
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Figura 1.3 - Reconstrugao de x(t).

Se x(t) for amostrado numa taxa inferior a taxa de Nyquist ocorrera no espectro Xp(f)
uma superposi¢ao parcial das diversas réplicas de X(f), como pode ser visto na figura 1.4. Este
fendmeno é conhecido na literatura como aliasing [2]-[4].

Figura 1.4 - Espectro de xp(t) com Aliasing.

Desta forma, a reconstrucdo de xp(t) resultard num sinal xg(t) distorcido que ndo mais

correspondera fielmente a x(t) (figura 1.5).
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Figura 1.5 - Reconstrugdo com Aliasing.

Uma vez compreendida a amostragem ideal, a analise dos conversores A/D se torna

tarefa bem mais simples. A figura 1.6 apresenta um diagrama de blocos genérico para este

sistema:
( Conversor A/D )
xit FPB Xgy(t) Sample | x(t) Xl ) x[n]
Y anti-aliasing = and ; ¥ Quantizador Q“: Codificador )
Hoid
Tr [T

Figura 1.6 - Diagrama de Blocos da Conversao A/D.

E importante destacar o filtro passa-baixas na entrada de um conversor A/D real. A
grande maioria dos sinais processados nao é limitado em freqiiéncia, (figura 1.7). Sem este

filtro, todo o processamento posterior a digitalizagdo sofreria com distorgdes oriundas do

fendbmeno de aliasing [2],[3].
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Figura 1.7 - Filtro Passa-Baixas Anti-Aliasing.

Infelizmente, um trem de impulsos como o utilizado idealmente para a amostragem do
sinal x(t) ndo é realizavel. Além disso, os circuitos que vém apds o chamado “amostrador ideal”
nao conseguiriam processar as amostras obtidas se estas ndo estivessem disponiveis por um
tempo finito. Portanto, um circuito Sample and Hold (amostra e segura) € necessario dentro do
conversor A/D. Apesar de discretizadas no tempo, as amostras de xy(t) podem apresentar
qualquer valor de amplitude. Para serem processadas computacionalmente, as amostras

também devem ser discretizadas em amplitude.

Até a quantizacao, todos os procedimentos apresentados (com excegao da pré-filtragem
para eliminacdo de componentes de altas frequiéncias desnecessarias) sao completamente
reversiveis. O sinal xg.(t) pode ser reconstruido com exatidao se o teorema da amostragem for
respeitado. Na quantizacdo entretanto, o valor das amostras obtidas é arredondado para
valores pré-determinados na curva de transferéncia do quantizador (figura 1.8). Esta curva nao
€ necessariamente linear (uniforme), embora sempre o seja para fins de processamento digital
de sinais. Quantizadores com compactacdo (companding) sao utilizados, por exemplo, em
telefonia para promover semelhante resolugéao para sons com baixa e alta intensidades.
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Figura 1.8 - Curva de Transferéncia do Quantizador e Erro de quantizacao q(x).

Xo (1) = X, (1) +q(2) (1.3)

A= A% (1.4)

O erro de quantizagdo q(x) apresenta como valor maximo a metade do degrau de
quantizagao (A/2), excetuando-se as situagdes em que a entrada apresenta uma amplitude
superior a faixa de entrada A, (overloading). A resolucdo de um conversor A/D (em bits ou dB)
depende diretamente da quantidade de niveis que o quantizador pode resolver (L) e do
tamanho do degrau de quantizagao (A). Os quantizadores uniformes podem ser de dois tipos:
midriser e midtread [11]. Como pode ser visto na figura 1.9, o midriser necessita de um namero
par de niveis de saida para ter uma curva caracteristica simétrica, enquanto que o midtread

precisa de um numero impar para conseguir 0 mesmo.
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Figura 1.9 - Curvas Caracteristicas de Quantizadores Uniformes.
b=1log, (L) bits midriser |5
b=1log,(L+1) bits  midtread (1.5)

Se o sinal de entrada n&o ultrapassar a faixa maxima de entrada do conversor (Ay,) e for
suficientemente aleatério, podem ser feitas varias hipoteses sobre a estatistica do ruido de
quantizagao [1]-[3],[17]:

1) q(t) € um processo aleatério estacionario.
2) q(t) € nao correlato com xy(1).
3) A distribuicdo de probabilidade de q(x) € uniforme sobre toda a faixa do erro de

quantizagao: -A/2 < q(x) < A/2.

Se estas condigbes forem validas, pode-se considerar o ruido de quantizagdo como
uma fonte aditiva de ruido branco filtrado (figura 1.10), apresentando uma poténcia

média Py= 64” constante e independente de fs (figura 1.11).
q

o) x® oy %l

x, (1)
— GQuantizador— =

qit)

ruido branco filtrado

Figura 1.10 - Modelo Linear para o Ruido de Quantizagéo.
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Figura 1.11 - Estatistica do Ruido de Quantizagao.
q(x) : Densidade de Probabilidade do Erro de Quantizagao.
P4(f) : Densidade Espectral de Poténcia do Ruido de Quantizagao.

Para a variavel aleatéria Q (ruido de quantizagdo), com fungdo densidade de

probabilidade q(x), calculamos sua média (mq = E[Q]), valor quadratico médio (qrus=E[Q%]) e
variancia (6q” = Var[Q] = E[(Q-mq)?]) [3]:

gqo=Y . B<a<bd] (1.6)

m, = E[Q] = J.x-q(x)dx (1.7)

= a0

E[QZ]_j:(x%)dx—(%) s A(_%) & (1.10)
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6o = E[(Q—-m,)* 1= E[Q°]-2m,E[Q]+m, (1.11)

ol =E[Q"1-m ="/, (1.12)

Considere que seja aplicada na entrada do conversor uma sendide do tipo
x(t)=An/2.Sen(wt). Pode-se assim determinar a razdo sinal/ruido de quantizagdo (SNR) do

conversor A/D:

2
P = A% é a poténcia média desta senodide (1.13)
R,=J-Sq(f)df=6§ (1.14)
_N/ _A,
P = %2_ 2 15 (1.15)

_P/ 3
SNR—/Pq— A (1.16)

SNR(dB) = 10Log,,(SNR,) = 1,8+20Log,, (L) (1.17)

Substituindo-se (1.5) em (1.17) obtém-se:
SNR(dB) =(1,8+6b) dB (1.18)

A tabela 1.1 mostra a SNR em fun¢do do numero de bits do quantizador.

L (n° de niveis) b (bits) SNRq (dB)
32 5 31.8
64 6 37.8
128 7 43.8
256 8 49.8

Tabela 1.1 - Resolucao dos Quantizadores em Funcao do Numero de Niveis.
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1.2 Conversao A/D PCM

Os conversores A/D PCM (pulse-code modulation) tém como caracteristica uma taxa de
amostragem muito proxima a taxa de Nyquist (fy) € na saida amostras codificadas como
palavras binarias com largura igual a resolugao do conversor em bits [13]-[16]. O processo de
conversao PCM apresenta um modelo comportamental bastante similar ao descrito para a
conversao A/D genérica (figura 1.6) discutida na se¢ao anterior. Estes conversores podem ser
implementados através de diversas técnicas. Por exemplo: aproximacao sucessiva (figura 1.12)

e conversao paralela (figura 1.13).

B INC

P
R
— AN\ —
ref ref
- D/A °
_|_
Logica
de
ApIox.
Sucess.
‘w_-
Palavra Digital
de Saida

Figura 1.12 - Conversao A/D por Aproximagao Sucessiva.

Por operarem na taxa de Nyquist, cada amostra é quantizada com a maxima precisao
do conversor. A resolucao destes conversores implementados em circuitos integrados VLSI é
limitada essencialmente pelo processo em que sao fabricados. Por exemplo, conversores que
operam por aproximacao sucessiva dependem do casamento de dois capacitores integrados
para realizarem repetidas divisdes de uma tensao de referéncia por 2 [15].
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Figura 1.13 - Conversao A/D através de Comparacoes Paralelas.

De forma geral, a maxima resolucdo dos conversores PCM’s é determinada pelo
casamento de componentes. Uma resolugdo de N bits requer um casamento minimo entre
componentes de 1 parte em 2". Casamento entre componentes maior que 10 bits ( 1 parte em
2'% = 0.1%) é uma tarefa dificil em VLSI [11].

N (bits) Matching
6 1,562%
8 0,391%
10 0,097%
12 0,024%
14 0,006%

Tabela 1.2 - Relagao entre Resolugao e Casamento de Componentes.
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Conversores A/D que operam na taxa de Nyquist com elevadas resolucbes sao
praticamente impossiveis de serem realizados em tecnologias convencionais sem que sejam
utilizadas técnicas de pos-fabricacao [4],[6]-[7], como ajustes de componentes passivos por
laser (laser trimming) e/ou alguma forma de calibragdo. Além disso, como o sinal é amostrado
préoximo do limite minimo tedrico, sdo necessarios filtros anti-aliasing que apresentem uma

atenuacgao bem rapida ap6s a freqiéncia de corte (ordem elevada) [1],[11]-[12].

1.3 Conversao A/D PCM Superamostrada

Uma maneira de melhorar a resolugdo dos conversores PCM é através da
superamostragem (oversampling), ou seja, amostras com N bits de resolugdo sdo produzidas
pelo conversor numa taxa bem maior que a taxa de Nyquist [1],[11]-[12]. Conseqlentemente, o
espectro discretizado Xy(f) serda formado por infinitas réplicas do espectro original de banda
limitada, espacadas entre si por uma distancia bem maior que 2B (figura 1.14).

Tx[,m

FPB
anti-aliasing

-

Figura 1.14 - Superamostragem de Sinal de Banda Limitada.

Observando o espectro Xp(f) percebe-se claramente uma das vantagens da
superamostragem: devido ao grande espacamento entre as réplicas de X(f), a pré-filtragem
anti-aliasing pode ser realizada com um filtro que tenha taxa de decaimento bem suave e de
custo bem inferior aos filtros utilizados com conversores que trabalham na taxa de Nyquist
(11,[11]-[12].

A densidade espectral de poténcia do ruido de quantizacdao € funcdo da taxa de
amostragem, como pode ser visto na figura 1.15 (apenas uma réplica das densidades
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espectrais é mostrada, Sqi(f) e Sqo(f) sdo periddicos). A taxa de amostragem fs; € menor que
fso, @ poténcia média do ruido de quantizacao independe da taxa de amostragem [1]-[3].

S(T)

Sq] (f)

'f_sz 'fs1 h fsz o
2 2 2 2

Figura 1.15 - Efeito da Superamostragem na Densidade Espectral
de Poténcia do Ruido de Quantizagéo. fs, > fs;.

fs%

0 S, >
J—df GQ P,= ,[f_df =0, (1.19)
—fs

S2

—fs%

Desta forma, o Unico beneficio imediato da superamostragem é a possibilidade de
empregar um filtro anti-aliasing de ordem bem mais baixa. A razdo sinal/ruido de quantizagéo
de um conversor A/D PCM superamostrado € a mesma de um conversor A/D PCM. Porém, a
superamostragem possibilita que amostras com resolu¢des acima da resolucao original de N
bits destes conversores sejam alcancadas. Para tal, € necessario um pds-processamento

digital da sequéncia superamostrada x[n]. A figura 1.16 ilustra esta possibilidade.
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Figura 1.16 - Conversdao PCM Superamostrada e Pos-processamento Digital.

A idéia por tras deste sistema de conversdo A/D é simples: a filtragem digital da
sequéncia x[n] com frequéncia de corte no limite da banda util eliminaria a poténcia de ruido de
quantizagao no intervalo de frequéncias de w=n.f\/fs até w=n rad/s (e para as infinitas réplicas
deste intervalo). Depois, a decimagao (descarte de amostras desnecessarias [2]) abaixaria a
freqliéncia de amostragem para a taxa de Nyquist. Ap6s o processamento digital temos :

0 f ,
_[f_mdf o f_j; o B <E (1.20)
—fs

Para fsi=fy € fso=fs define-se a Razdo de Superamostragem (Oversampling Ratio) como:

OSR =£ (1.21)

N

Considere mais uma vez que seja aplicada no conversor uma sendide x(t)=An,/2.Sen(mt)
e que a faixa de entrada deste seja A, Volts. A razdo sinal/ruido ap6s a decimacao pode ser

calculada:

cé A2
P = = m 1.22
" OSR OSR-I’-12 (1.22)
SNR—i— A,/8 = OSR 3L (1.23)
P, A2/OSR-I’-12 2 '
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SNR(dB) =18 +20Log,,(L) + 10Log , (OSR) (1.24)

E conveniente expressarmos a razdo de superamostragem como poténcia de 2:

OSR=2' (1.25)

Substituindo (1.5) e (1.25) em (1.24) obtemos:

SNR(dB) =18+ 6b+ 3r (1.26)

Para cada vez que a razao de superamostragem for duplicada (incremento em r) a SNR
aumenta de 3dB, ou a resolucao do sistema [PCM Superamostrado + Processamento Digital]
aumenta de '2bit [1],[11]-[13]. Desta forma, para que altas resolugbes sejam alcancadas
devemos ter fg>>fy € um hardware digital de altissima velocidade. Para conseguirmos, por
exemplo, digitalizar um sinal de audio com 22,05 kHz de banda com 16 bits de resolugao
(padrédao de CD de audio — IEC 908) utilizando conversores PCM de 6, 8, 10 e 12 bits
precisariamos das seguintes freqliéncias de amostragem (tabela 1.3) :

b (bits) fs OSR
6 46 GHz 2%
8 3 GHz 2'°
10 189 MHz o'
12 11 MHz 2°

Tabela 1.3 - fs necessaria para que conversores PCM satisfagcam
0 padrao CD AudioQuality (IEC 908).

Analisando-se os resultados da tabela 1.3 conclui-se que é impossivel a utilizagao de
conversores PCM de 6 e 8 bits para satisfazer a especificacdo 16bits / 20kHz . O projeto de
conversores de 10 e 12 bits nas freqiéncias de amostragem necessarias também sado uma

tarefa extremamente dificil e que resultam em componentes de custo elevado.
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1.4 Modulacao Delta

Quando um sinal continuo x(t) é amostrado numa taxa bem maior que a taxa de
Nyquist, pode-se dizer que a sequéncia resultante apresenta uma alta correlacdo entre as
amostras adjacentes. Esta alta correlagdo significa que, na média, a sequéncia varia muito
pouco de uma amostra para a seguinte. Por outro lado, j& constamos que uma sequiéncia
oriunda da superamostragem de um sinal apresenta uma grande redundéancia de informagao
sobre o sinal original. Uma forma de acabar com este excesso de informacdo é através da
reducédo da taxa de amostragem, implementado através do algoritmo de decimacéo. Entretanto,
a redundancia pode ser eliminada também se tomarmos a dire¢cdo radicalmente oposta:
manutencgao da elevada taxa de amostragem e reducao da palavra codigo resultante (nUmero
de bits de cada amostra). Assim, chega-se a uma outra familia de conversores com
caracteristicas diferentes: os que se fundamentam no principio da Quantizacao Diferencial [3].

A aplicacdo ao extremo do principio da quantizagéo diferencial leva ao sistema de
conversao A/D chamado Modulagéao Delta . Ela é caracterizada pela simplicidade conceitual,
pela facilidade de implementagédo e pela alta taxa de amostragem. O modulador delta (figura
1.17) é um sistema de quantizacdo diferencial em que as amostras apresentam um

comprimento minimo (1 bit).

X(nT) e(nT)

Quantizador yin] DM
de 1 bit bit stream

Acumulador

Figura 1.17 - Modulador Delta.

O comportamento do sistema é descrito pelas equagdes subsequentes. O quantizador é

implementado através de um comparador com niveis de saida +6 V e -3 V.

e(nT)=x(nT)—x,[n] (1.27)
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ylnl=enT)+q,[n] (1.28)

xp[nl=x([n=11T) + q,ln 1] (1.29)
Substituindo (1.27) em (1.29) obtém-se:

e(nT)=x(nT)—x([n—1]T)—q, [n—1] (1.30)

ou seja, a menos do erro de quantizacdo do modulador delta, a entrada do quantizador é a
derivada discreta do sinal x(nT) [3],[13]. A saida do modulador delta € um arredondamento da
diferenga entre as amostras subsequientes do sinal de entrada. Nao é transmitida nenhuma
informacao sobre o nivel DC da entrada. A precisdo desta codificacdo esta diretamente ligada
ao tamanho do degrau de quantizagdo A = 25. Para e[n] < 3, xp[n] € uma aproximagao por
escada (staircase aproximation) do sinal continuo x(t), € ge[n] € denominado Ruido Granular. O
ruido granular apresenta o mesmo tipo de comportamento estatistico que o ruido de
quantizagao introduzido pelos conversores PCM quando ndo sobrecarregados. Para e[n] > 9, a
derivada do sinal x(t) € maior que a maxima derivada possivel para xg[n] e o sinal de erro torna-
se muito grande. Esta situacdo é denominada Distorcdo por Excesso de Inclinacao (slope-
overload distortion).

A partir do modelo para simulagdo da fig. 1.18 pode-se obter as formas de onda no
modulador delta.

MODULADOR DELT A DEMODULADOR

|—"'-L HinT)
+ einT n
1] P_ [ )P_D_ yin] »l (1T
Sine Wave I Sinal Modulade 4 | LPF . }{.0)
sum Relay
Sum 2 Fittra Analdgico
1
xp[n] 1 + — ;
-
z + 14— Unit Delayl
Unit Delay Sumi

Figura 1.18 - Modelo para Simulagcdo do Modulador/Demodulador Delta.
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Para uma sendide de entrada x(t) = 8.Sen(0,06.t), d = 1V e um periodo de amostragem
T = 1s (OSR = 52) foram obtidas as formas de onda de x(n) e xp[n] (figura 1.19) e de y[n]
(figura 1.20).

10

_‘I |:| | 1 | | | | | | |
0 10 20 a0 40 50 B0 70 a0 a0 100

Tempao (=)

Figura 1.19 - Entrada do Modulador A (preto) e Saida do Integrador (cinza) para T = 1s.
Na figura 1.19 nota-se facilmente o principio basico da quantizacao diferencial: aplicar

no quantizador propriamente dito a diferenga entre o sinal original e uma estimativa do mesmo

feita com base nas amostras anteriores [3].

Saida do Modulador A

) 1 ! 1 1 1 1 1 ! !
0 10 20 30 40 A0 B0 70 a0 a0 100

Tempao (s)

Figura 1.20 - Saida do Modulador (bit stream) para T = 1s.
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Na figura 1.20 tem-se um exemplo de codificagdo digital num trem de bits (bit stream).
As caracteristicas do sinal de entrada estdo codificadas na freqiiéncia com que pulsos de
duracdo fixa T aparecem na saida. Na seqiéncia de saida de um modulador delta, é
transmitida o quanto a amostra codificada, no instante atual, difere da amostra anterior. Se esta

diferenca em modulo for menor ou igual a 8, a precisdo maxima do sistema é alcangada.

O diagrama de blocos linearizado do modulador delta é mostrado na figura 1.21 (valido
para a hipétese de predominancia do ruido granular):

Q.[n]
x(nT) . S e(nT) NG v[n]>
V7 e——

Figura 1.21 - Modelo Linear do Modulador Delta.

V@)= 0@+ X1 (1.31)
z—1 z—1

Y(2)= (7) X(Z)+(T)'Q(Z) (1.32)

HXA(Z):HQA(Z)ZI_Z_l (1.33)

onde Hqx(2) e Hxa(z) sé@o, respectivamente, a fun¢do de transferéncia do ruido de quantizagéo e
a fungéo de transferéncia do sinal (figura 1.22).
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Amplitude (dB)
10 . .

H(2) =H2)
0 i A

220 i
230 i
Aol i
_50 1 1 1 1 1 1
] a5 1 15 2 25 3 35
w (rad/s)

Figura 1.22 - Resposta de Amplitude das Funcdes de Transferéncia
do Modulador A.

A resposta de amplitude do modulador delta revela uma de suas grandes deficiéncias:
toda a poténcia do sinal préximo de DC é fortemente atenuada. E necessario também um
integrador na entrada do demodulador, 0 que ocasiona na acumulacdo de todo o ruido
introduzido durante a transmissdo da informagédo. Por isto a modulagdo delta é adequada
apenas para sinais de audio de baixa qualidade (voz). Com o intuito de resolver estes
problemas, mantendo-se a simplicidade da implementagédo, foi desenvolvido o modulador
sigma-delta [1].
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1.5 Modulacao Sigma-Delta

No inicio da década de 60, H. Inose e Y. Yasuda propuseram uma modificagdo na
modulacao delta [18],[19]: o integrador é retirado do demodulador e colocado na entrada do
modulador (figura 1.23). Desta forma o modulador delta, que antes produzia um sinal
quantizado a partir da derivada do sinal de entrada, passa a codificar a derivada da integral do
sinal de entrada. O sinal modulado, que antes informava apenas se a amostra atual era maior,
menor ou igual a anterior, passa a transportar informacdo sobre o valor médio da entrada.
Como ndo ha mais integracdo no demodulador, também o problema de acumulo das

perturbagdes provenientes do canal de comunicagdo nao mais existe.

MODULADOR DEMODULADOR

X(nTy) N
_>J‘ ot >@ 5 gllisteom I Fpg
- Analégico
- Q
ck

Figura 1.23 - Modulagéo A Modificada.

Entretanto, o sistema proposto na figura 1.23 néo é realizavel, pois seria necessario que
o integrador de entrada tivesse uma faixa de saida infinita para permitir a integracao de sinais
DC [18]. Como a subtracdo é uma operacao linear, o sistema pode ser alterado para a
configuracdo mostrada na figura 1.24, sem perder suas vantagens. Este novo sistema de
codificagdo digital superamostrado € denominado Modulador Sigma-Delta (XA). A
nomenclatura original usava o termo delta-sigma em alusdo a seqiiéncia de operagdes
efetuadas sobre a entrada: primeiro uma diferenciagdo, como na modulacao delta (A), e depois

uma integragao (Y.).
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MODULADOR DEMODULADOR

x(nT) . e(n) f(nT)
)@ > 5 gl-pitsteam > Anzzgico
- a
ck
- I
AL y[n]

Figura 1.24 - Modulagéo YA.

Uma vez que a freqiéncia de amostragem € muito alta, como nos quantizadores
puramente diferenciais, pode-se considerar o valor do sinal de entrada x(t) praticamente
constante para cada periodo de amostragem T. Para simplificar a notagdo e os calculos
subsequentes assume-se que entre o sinal de entrada e o modulador exista um circuito sample
and hold. Da mesma forma que na modulacdo delta, a saida y[n] vai tentar sempre
acompanhar x(nT). Ha entretanto trés diferencas fundamentais: agora € aplicado na entrada do
quantizador a integral f(nT) do sinal de erro e(nT), o degrau de quantizagdo A = 25 € igual a
faixa de entrada A, do modulador e, a saida modulada é realimentada diretamente para o

ponto de subtracdo. As equacdes abaixo descrevem o comportamento do sistema:

e(nT)=x(nT)— y[n] (1.34)

f(nT)= j e(nT)dr (1.35)
A

ylnl = Sign(f (In—117)) (1.36)

O sistema funciona da seguinte maneira: toda vez que a integral do erro f(nT) é
ligeiramente maior que a referéncia de comparagao, o nivel de saida do quantizador passa
para +A/2 V e e(nT) se torna negativo. Quando f(nT) se torna ligeiramente negativo, a saida do
quantizador cai para -A/2 V e e(nT) se torna novamente positivo. Através da realimentagéo
negativa, a integral da diferengca dos sinais € mantida oscilando em torno da referéncia de

comparacgao [1],[11]-[12].
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Como complementagdo a descricdo matematica da modulagdo sigma-delta sao
apresentadas e analisadas as formas de onda internas ao modulador implementado com

integrador chaveado (DT). Estes gréaficos foram obtidos a partir da simulacdo no ambiente
MatLab do modelo apresentado na figura 1.25.

*(nT)
o I e(nT) T f(nT)
M| BIT STREAM
o | > >
Signal z-1
Generator Sum Gain Discrete-Time Relay
Integrator
w[n]

Figura 1.25 - Modelo para Simulagao do Modulador Sigma-Delta DT.

Para entrada DC x =0 V, A =2 V, e periodo de amostragem T = 0,25us foram obtidas
as formas de onda de y[n] e x(nT) (figura 1.26).

y[n] e xnT)=
1 T T T T

“'EHHHHHHHHHHHHHHHHHW
TR RN

1] o1 0.z 0.3 0.4 05 0.6 0.7 n.a

ns
t(s) e10”

Figura 1.26 - Saida Modulada y[n] e a Entrada x = 0 V (curva em negrito).

Na figura 1.26 percebe-se que a saida do modulador exibe um ciclo limite cuja média €
o valor da tensao de entrada. Para entrada DC x = 0,7 V, A =2 V, e periodo de amostragem T

= 0,25us foram obtidas as formas de onda de y[n] e x(nT) (figura 1.27),

e(nT) (figura 1.28) e
f(nT) (figura 1.29).
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NG5 .

t(s) v10”

Figura 1.27 - Saida Modulada y[n] e a Entrada x = 0,7 V (curva em negrito).

Mudando-se o nivel DC na entrada, ocorre a mudanca na densidade de pulsos no sinal

modulado y[n] de forma que a média deste continue sendo igual a entrada.

e(nt)(v)

2 T T T T T T T T T
15 -

1k ]
06+ -

1 I T o e -
05 1 1 1 1 1 1 1 1 1

1] 0.1 0.2 0.3 0.4 05 0.6 0.7 0.g 0.9 1

t(5) w1n”

Figura 1.28 - Sinal de Erro e(nT) no Modulador YA para x = 0,7 V.

t(s) 210

Figura 1.29 - Integral do Sinal de Erro f(nT) no Modulador YA para x = 0,7 V.

Nas figuras 1.28 e 1.29 tem-se o sinal de erro e sua integral. Ambos cruzam o 0V com a
mesma freqiiéncia que a saida modulada y[n]. A partir da analise destes gréficos fica claro o

efeito da realimentagdo negativa no sistema. A saida modulada fica sempre “perseguindo” a

entrada x(nT) de forma a minimizar o erro.
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Variando-se o nivel DC da entrada e mantendo os demais parametros constantes foram
obtidos os graficos de x(nT) e y[n] (figura 1.30) e, f(nT) (figura 1.31) para x = -0,7V.

yin]ex(nT) =-07 [V}

1F T _I T — T T — T _I T — T -
a5} .
[ ! S AR (! AN ! AP IR RPN N0 DU ) 4
a5} .

1
i a1 02 03 04 05 08 07 08 03 1
t(5) 10"

Figura 1.30 - Saida Modulada y[n] e a Entrada x = -0,7 V (curva em negrito) para fs = 4 MHz.

finT) (V)

% 01 0z 03 04 05 06 07 08 09 1
t{sheio”
Figura 1.31 - Integral do Sinal de Erro f(nT) no Modulador YA para x = -0,7V

fs =4 MHz.

Conforme o esperado, a saida do modulador para x = -0,7 V € complementar ao
resultado obtido para x = +0,7 V. Dobrando-se agora a freqiiéncia de amostragem e mantendo
os demais parametros constantes, obtemos as curvas de x(nT) e y[n] (figura 1.32) e f(nT)

(figura 1.33).

1 i L T L L.
05 ;
ol bW i
05 ;

40
0 o1 02 03 04 05 08 07 08 03 1
t{g)« 10”

Figura 1.32 - Saida Modulada y[n] e a Entrada x = -0,7 V (curva em negrito) para fs = 8 MHz.
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1] 0.1 0.z 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 n.a

t(s) 10

Figura 1.33 - Integral do Sinal de Erro f(nT) no Modulador }A para x = -0,7V
fs = 8 MHz.

Nota-se que a duplicacdo da freqiéncia de amostragem corresponde a perfeita
duplicagéo da freqiiéncia do ciclo limite da saida modulada, mas a sua média continua sendo
igual ao nivel de entrada. Isto significa que a realimentacao pode corrigir a diferenca entre a

entrada e a saida mais rapidamente.

A aplicagdo de uma rampa na entrada do modulador (figura 1.34) é um exemplo
bastante ilustrativo: percebe-se com muita clareza que a amplitude de entrada é codifica na
densidade de pulsos da saida. Ao aumento progressivo da tensdo de entrada corresponde
linearmente o aumento na densidade de pulsos na saida y[n].

n 01 0.2 0.3 0.4 ns 0.6 0.7 0.5 0.3 1

Figura 1.34 - Rampa na entrada do modulador YA (curva em negrito)

e a saida modulada y[n], fs = 4MHz.

Outro exemplo bastante interessante para demonstrar a versatilidade da modulagao
sigma-delta é a codificacdo de sinais AC. Com uma sendide x(t)=0,5.sen(10°ad/s.t) num
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sistema com A = 2V e periodo de amostragem T = 0,25us foram obtidas as formas de onda de
x(nT) e y[n] (figura 1.35).

y[n] e xnT) (V)

0 01 02 03 04 05 06 07 0B 09 1
5
t(s)«10

Figura 1.35 - Sendide de 8kHz de Entrada (curva em negrito) e a Saida Modulada y[n].

Até agora manteve-se a amplitude do sinal de entrada dentro dos limites do degrau de
quantizagao A. Na figura 1.36 ilustra-se a situag@o pouco usual do sinal de entrada maior que o
degrau de quantizagéo: x(t)=2.sen(10%ad/s.t), A = 2V, e periodo de amostragem T = 0,25us. A
saida passa a conter longas sequiéncias de 1’s e 0’s e a performance do sistema fica bastante
deteriorada [1]. Este tipo de situacdo deve ser evitado a todo custo.

08 09 1
t(s) et
Figura 1.36 - Sendide de Grande Amplitude x(nT) na Entrada

do Modulador YA (curva em negrito) e a Saida Modulada y[n].

O modulador XA pode ser implementado com integrador continuo no tempo (CT) ou
com integrador chaveado (DT), cuja analise matematica € bem mais simples que a versao CT.
Neste trabalho sao considerados apenas moduladores DT. Se a entrada do quantizador nunca
for maior que o degrau de quantizagdo e for suficientemente aleatéria, q[n] e x(nT) sao
incorrelatos. Podemos entdo modelar o quantizador como uma fonte aditiva de ruido branco

filtrado [1],[11]-[12]. Caso contrario, a seqléncia de saida y[n] é periddica (figuras 1.26, 1.27,
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1.30, 1.32 e 1.35) e o0 erro de quantizagdo apresenta um espectro tonal [1],[21]. O
equacionamento do modelo linearizado permite o estudo de diversas propriedades da

modulagéo XA (figura 1.37).

X(nT) ) ¢
> V21 O

T_ yin]

Figura 1.37 - Modelo Linearizado do Modulador DT de 1 Ordem.
g[n] e x(nT) sado Incorrelatos.

1
Y@= 0@+ —(X@)-Y() (1.37)
v =L o) + 22 (1.38)
Z Z
Hy (2)=2" Hyp (2)=1-7" (1.39)

De todos os tipos de conversdao A/D estudados até agora, a modulagdo sigma-delta é a
Unica que apresenta uma fungcdo de transferéncia para o ruido de quantizagdo (NTF) Hqya(2)
diferente da funcao de transferéncia para o sinal de entrada (STF) Hxya(z). Na figuras 1.38 e
1.39, respectivamente, sdo mostrados os graficos de amplitude (dB) destas fungbes de

transferéncia.
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Amplitude (dB)
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35

Figura 1.38 - Funcéao de Transferéncia do Ruido de Quantizacao

(NTF) na Modulacao Y A.

Amplitude (dB)
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Figura 1.39 - Funcgéo de Transferéncia do Sinal de Entrada
(STF) na Modulacéao Y A.
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O bit stream de saida y[n] vai conter sempre toda a informacao do sinal de entrada sem
distorcer em amplitude nenhuma de suas componentes espectrais, uma vez que Hxya(z) tem
médulo unitario. J& o ruido de quantizacdo tem sua densidade espectral de poténcia Sq(w)
fortemente atenuada préximo a freqiéncia zero em decorréncia da caracteristica passa-altas

de Hqya(2). Na figura 1.40 este efeito, denominado noise shaping, € melhor visualizado.

Amplitude

181

141

121

0.3

0B

0.4

0.2

3 3.5
W (rad/s)

Figura 1.40 - Comparagao entre as Densidades Espectrais de Poténcia
do Sinal de Entrada S,(®), do Ruido de Quantizacao na Conversao PCM e

do Ruido na saida do Modulador Sigma-Delta.

Fica claro como o modulador sigma-delta retira poténcia do ruido de quantizacdo das
freqliéncias mais baixas, onde se concentra toda a poténcia do sinal de entrada (o modulador
trabalha superamostrado), e a transfere para o final da banda. E esta caracteristica que faz o
modulador sigma-delta, também chamado noise shaper, atingir altas resolugdes. Se
considerarmos apenas o espectro de freqiéncia em torno da banda do sinal de entrada, a
relacdo sinal/ruido de quantizagdo obtida na saida do modulador serd maior que a relagao
sinal/ruido dos quantizadores PCM. Como o bit stream é demodulado apenas com um filtro
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passa-baixas analdgico, se este apresentar sua freqiiéncia de corte logo apds o término da
banda do sinal, a maior parte da poténcia de ruido sera descartada.

SNR;, = P%J (1.40)
N
A densidade espectral do ruido na saida do modulador é dada por:

2
ij)
H GEA (e

S, (e™) = -Sy(e™”) (1.41)

onde Sq(€°T) é a densidade espectral de poténcia do ruido de quantizacdo introduzido no

comparador.

Hyy (") =1- e (1.42)
. 2 2

H,g,(e"")] =[1-Cos(@T) - jSen(@D)| (1.43)

[H gy (") = 4-Sen® (n/7) (1.44)

A poténcia média de um sinal é a integral em todo o eixo das freqiiéncias da densidade
espectral de poténcia. Se considerarmos apenas a poténcia média delimitada por uma banda

de -fc até +f¢, fc < fs/2 , que contém toda a poténcia do sinal x(t), temos:
fe

j o ()| -5, )af (1.45)

-fe

P=c=

n

fe

()| (o,
P =||4-Sen’| = ||| =L 1.46
: j[ en(fsﬂ(fs}f (1.46)

~fc

p=0 | e g 2| (.47
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A fungéo seno tem como expansao em série de Taylor o seguinte polindmio [10]:

3 5 7
X X

X
Sen(x):x—§+§—7+ coe (1.48)

Como fg é sempre bem maior que fc podemos aproximar o seno pelos primeiros dois

termos da série. Para f; = /2 obtém-se:

- (an ; )
S AN

P~1c$2 n’ ! (1.50)
"T3°¢ % OSR’® '
A SNRy, = P,/P, pode ser entdo determinada (OSR=2"):
SNR;, (dB) = 10Log10(PX)—lOLoglo(G;)—5,17+9,03-r (1.51)

Cada vez que dobramos a taxa de amostragem ha um ganho de 1,5 bits na resolugao
do sistema. Suponha que seja aplicada na entrada do modulador uma senédide x(t) =
A/2.Sen(wt), onde a frequéncia do sinal € bem menor que a freqiéncia de amostragem.
Substituindo-se (1.12) e (1.13) em (1.51) obtém-se:

SNR,, (dB) =9,03-r — 3,4 (1.52)

Voltemos ao exemplo do conversor A/D para processamento de audio com qualidade de
CD (IEC 908). Suponha que seja necessaria a transmissao de audio codificado com resolugao
de 16 bits numa banda de 22,05 kHz. Este dispositivo € inviavel na tecnologia de conversores
PCM convencionais. A tabela 1.3 mostrou varias tentativas frustradas de implementagéao
usando conversores PCM operados com superamostragem. Para o modulador sigma-delta
descrito na figura 1.37 temos:

34



16bits = 98dB

98=9,03r-34 .. r=1122
osr="1s— 2"
fx

fs =4096-44,1 kHz = 180,63 MHz

A freqiiéncia de amostragem ainda é muito alta. E necessaria a utilizacdo de uma outra
arquitetura de modulador sigma-delta para a realizagdo do conversor A/D de 16 bits para audio
CD [30]. Mas para utilizagdo com resolugdes um pouco mais baixas numa banda menor, o
modulador de 1% ordem ¢ suficiente. Por exemplo, para utilizagdo no sistema telefonico
[22],[25]-[28]:

13bits = 80dB

80=9,03r-34 .. r=9.23
OSR= Is =20
S

fs=1024-8 kHz = 8,19 MHz

A associacao do modulador sigma-delta com circuitos digitais que processam o bit
stream, deu origem a toda uma nova familia de sistemas de conversdo analdgico-digital
[11,[11]-[13]. Apesar da modulagdo XA ter sido proposta no comego dos anos 60,
transcorreram-se quase duas décadas entre a proposigao da nova topologia € a introdugao em
grande escala no mercado de conversores A/D que empregassem este principio.[20]-[29]. De
fato, para que o modulador YA fosse utilizado na implementagao de conversores A/D, era
necessaria a existéncia de uma tecnologia microeletrénica rapida o suficiente para que o
processamento digital do bit stream fosse realizado em tempo real. Tecnologias que
atendessem estes requisitos comegaram a aparecer apenas a partir da década de 80 com a
consagracao do processo CMOS como a melhor opgéo para a era VLSI.

Os Conversores A/D Sigma-Delta (figura 1.41) sao tradicionalmente adequados a
aplicagbes que exigem alta resolugdo (>12 bits) para sinais de baixa freqiéncia (<200 kHz).
Conversores PCM de alta resolucdo sé podem ser realizados em processos especiais que
permitam alta qualidade dos componentes passivos e ajustes de casamento por laser (laser
trimming) [13]-[16]. Ja os conversores sigma-delta, por ndo dependerem tanto do casamento de
componentes, podem ser fabricados em processos CMOS convencionais otimizados para
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projetos digitais. Devido a estas caracteristicas eles se tornam também extremamente
adequados para comporem sistemas completamente integrados (System on a Chip) onde
microprocessadores, periféricos, l6gica dedicada, interface A/D D/A e até mesmo filtros e

buffers precisam ser fabricados num unico C.1. .

Conversor A/D 2A

( Resolug&o > N bits Processador Digital
X(f) Modulador | YINI i, [ XIN]
—»| P8 »| SH S8 Dl >
>A 1 bit ¢ N bits
Baixa Ordem T T
\ AL A AL y

Figura 1.41 - Diagrama de Blocos Funcionais de um Conversor A/D YA.

Entre o conversor e a fonte do sinal de entrada deve ser colocado o filtro passa-baixas
anti-aliasing de baixa complexidade, como o utilizado com todos os outros conversores que
operam superamostrados. A seguir, ja dentro do conversor propriamente dito, o sinal de banda
limitada pode ou nao sofrer uma discretizacdo no tempo. Nos moduladores DT, a operagao S/H
€ realizada intrinsecamente no primeiro integrador do sistema. Como a banda do sinal & muito
pequena em relagado a freqiiéncia de amostragem, a entrada pode ser considerado constante
nos moduladores CT (dentro de cada ciclo de conversao). O modulador deve apresentar uma
resolu¢cdo maior ou igual a resolugdo de N bits especificada para o conversor A/D como um
todo. A Ultima etapa da conversdo é o processamento digital do bit stream. Este
processamento é responsavel pela filtragem da poténcia do ruido apds a banda do sinal, pela
reducdo da taxa de amostragem, e pelo aumento da largura das amostras No final de cada
ciclo de Nyquist deve estar disponivel na saida do dispositivo uma amostra codificada com no
maximo N bits [1],[11]-[13].
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CAPITULO 2

ANALISE SISTEMICA
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2.1 Modulacao Sigma-Delta de 2° Ordem

A simples extensdo do conceito estudado no capitulo anterior (Secdo 1.5) leva ao
desenvolvimento do modulador XA de 2% ordem [30]. A partir da simulagdo do diagrama de

blocos da figura 2.1, 0 comportamento temporal do sistema pode ser avaliado.

womg]  ¥(NT) -
i L-I- el{nT) E f1(nT) o ) = o "
Signal FS — 3l N _1 )
u . , -
Generator Gain Di et e-Ti e
Integratort e Gain  CisreteTime Relay

Integrator2

y[n]

Figura 2.1 - Modulador Sigma-Delta DT de 2% Ordem.

Para uma entrada constante x(t) = 0,7 V e um periodo de amostragem T= 0,25 us,
foram obtidas as formas de onda da saida y[n] e da entrada x(nT) (fig. 2.2), dos sinais de erro
e1(nT) (fig. 2.3) e ex(nT) (fig. 2.5) e da saida dos integradores f1(nT) (fig. 2.4) e fo(nT) (fig. 2.6).

Figura 2.2 - Entrada x = 0,7V (curva em negrito) e a Saida Modulada y[n].
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0.3 0.4 (IRa] e ny na n4a 1
-5
t (S) =10

Figura 2.3 - Sinal de Erro e¢(nT) na Entrada do 1° Integrador.

t(5)n10°

Figura 2.5 - Sinal de Erro ex(nT) na Entrada do 2° Integrador.
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t(s)u10"

Figura 2.6 - Saida fo(nT) do 2° Integrador.

A andlise qualitativa das figuras 2.2 a 2.6 mostra que ey(nT) pode ser entendido como
uma versao mais precisa do sinal de erro e{(nT). A saida y[n] é obtida a partir da quantizacéao
da integral desta versdo mais refinada do sinal de erro. Portanto, a saida do modulador de 2°
ordem tende a ser mais precisa que a saida do modulador de 1% ordem [11]-[12].

O estudo do comportamento temporal do modulador ndo permite avaliar com clareza o
desempenho do sistema. Através do equacionamento do modelo linearizado (figura 2.7)
determina-se a SNR na banda do sinal.

an]
x(nT) v
2

Z 1 > ®
+ > z-1 2 > Z-1

_|_

y[n]

Figura 2.7 - Modelo Linearizado do Modulador DT de 2* Ordem.

1
Y(2) = 0(2) +—(L(X<z> ~Y(z)- Y(z)) (2.1)
z—1\z-1
—-1)° X
v = Y g+ X (2.2)
Z Z
He,(2)=7" Hy()=(1-2") (2.3)
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A NTF do modulador de 2* ordem Hqo(z) apresenta dois zeros em ® = 0, 0 que
proporciona uma maior atenuacao do ruido de quantizagdo nas baixas freqiiéncias. Na figura
2.8 é apresentada uma comparagdo entre os espectros de amplitude das NTF’s dos
moduladores de 1% e 2° ordens. Verifica-se claramente que o aumento da ordem do modulador
propicia a obtencao de resolugdes mais elevadas.

i T
Espectro de Amplitude |H@(eJ )|

g T T T T T

- 1# Ordemn

0 0.5 1 1.4 2 245

w (rad) 3

Figura 2.8 - Espectro de Amplitude da Funcao de Transferéncia do Ruido de Quantizacao
(NTF) dos Moduladores XA de 1%, 2% e 3% Ordens.

Para o modulador de 2* ordem, a densidade espectral de poténcia do ruido no bit
Stream de saida € dado por:

S (f) =|Hoae™ ) S, (f) (2.4)

[Hy () = [4 : Senz(%ﬂ (2.5)
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A partir da poténcia média do ruido na banda do sinal Py,, a SNR pode ser determinada:
Iuy i
2
P, = J 4-Sen2(£) . % If (2.6)
" Js fs '
i
-2

6 2
P,=— —n—8-Sen(L)+Sen(—n) (2.7)
© | OSR OSR OSR

Substituindo-se a expressao truncada da série de Taylor da fungdo Sen(x) [10] em (2.7)
obtém-se:

AR
Para Py = A%/8 e OSR = 2" temos:
SNR, =15,05r-11,13 (2.9)

Para moduladores de 2% ordem [31],[34],[38]-[39],[41]-[42], a cada vez que dobramos a
taxa de amostragem ha um ganho de 2,5 bits na resolucéo do sistema [11]-[12],[30]. Voltemos
ao exemplo do conversor A/D para processamento de audio com resolugao de 16 bits numa
banda de 22,05 kHz [48]:

16bits = 98dB

98=15,05r-11,13 .. r=725
OsR="15 = *
Iy

fs=256-44,1 kHz = 11,29 MHz
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A velocidade de operagdo necessaria para atingir as especificacées de audio digital
(IEC 908) com o modulador de 2* ordem s&do bastante compativeis com a tecnologia CMOS
desde meados da década de 80 [4],[6]-[8].

2.2 Estabilidade e Ciclos Limite

Quanto maior a ordem do modulador XA, menor € a freqiéncia de amostragem
necessaria para que o sistema atinja uma determinada resolugdo. A forma mais simples para
aumentar a ordem de um modulador € o posicionamento de mais um zero em ® = 0 na NTF,
através da colocacao de mais um integrador no caminho direto entre a entrada e a saida (figura
2.9).

qaln]
X(nT) + + + e l+
—)—> Zf] >—> Z%] ...... ) > 21_] _J:®
.............. yin]

Figura 2.9 - Modelo Linearizado do Modulador DT Genérico de Ordem N.

A SNR na banda do sinal obtida na saida do modulador XA de ordem N da figura 2.9 é

expressa por [1]:

3 2N+1

5 o OSRMY (2.10)

SNR,, =

A figura 2.10 mostra a SNR dos moduladores de 17, 2° e 3% ordens em fungéo da OSR.
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Figura 2.10 - SNR (dB) dos Moduladores XA de 1?, 2% e 3% Ordens
gue Adotam a Topologia da Fig. 2.9.

A melhoria na performance do sistema com o aumento da ordem do modulador &
evidente. Entretanto, moduladores de ordem 3 ou superior, com quantizadores de 1 bit e que
adotam a topologia mostrada na figura 2.9, sdo instaveis [1],[11]-[12],[30]. Para andlise da
estabilidade o modelo linearizado € inutil.

O modulador XA é um sistema nao-linear com realimentacao[20]-[21],[30],[36] e a
andlise direta da estabilidade dos moduladores de ordens superiores é uma tarefa complexa
[63]-[68]. Esta questao se torna tratavel se abordarmos o problema sob a 6tica do espago de
estado [5]. As variaveis de estado do modulador de ordem N sdo as tensdes de saida dos
integradores fi(nT), 1 <i < N. Como ponto de partida, vamos adotar o critério BIBS (Bounded
Input, Bounded State) de estabilidade: num modulador estavel, para uma entrada limitada em
amplitude, o estado do sistema também é limitado em amplitude.

A andlise da estabilidade do modulador de 1% ordem DT (figura 1.25) é trivial [11].

f () =x(nT=T)~(yln—11- f (1T - T)) (2.11)
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£ (D) = [x(nT = T) = gln—1] <|x(aT = T)|+|gln— 1] (2.12)

Para um quantizador com niveis de saida = U (U = A/2), a saida do integrador € limitada
a * 2U se a entrada do modulador € limitada a + U e a condi¢&o inicial do integrador € também
limitada a + 2U:

If(nD)|<U+U=2U (2.13)

A estabilidade do modulador de 2* ordem DT pode ser verificada através de simulages.
Para entrada DC x = 0,7V < U, U = 1V, os estados do sistema f;(nT) e fo(nT) sédo limitados
(figuras 2.4 e 2.6). A evolugdo temporal das varidveis de estado é mostrada também para as
entradas x = 0,95V e x = 1,05V (figuras 2.11 a 2.14) sob as mesmas condi¢des de simulagao.

f1{nT) (V)

t (5)310'5

Figura 2.11 - Saida f;(nT) do 1° Integrador para x(nT) = 0,95V.

Figura 2.12 - Saida fy(nT) do 2° Integrador para x(nT) = 0,95V.

Para o modulador de 2° ordem, o estado do 1° integrador do sistema se comporta como
a saida do integrador do modulador de 1% ordem. O estado do 2° integrador também ¢ limitado,

mas a um valor bem superior a 2U.
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t (5)310'5
Figura 2.13 - Saida f;(nT) do 1° Integrador para x(nT) = 1,05V.

f2(nT) (V)
300 T T T T T T T T T

200

100

Figura 2.14 - Saida f5(nT) do 2° Integrador para x(nT) = 1,05V.

Quando o médulo da entrada do sistema é maior que o limite U = 1V , os estados do
sistema tendem a infinito (figuras 2.13 e 2.14). De acordo com o critério BIBS, o modulador de
2% ordem da figura 2.1 é instavel apenas para entradas DC fora da faixa de saida do
quantizador. Entretanto, integradores reais tem sua faixa de saida limitada pelos niveis de
alimentagdo do circuito [4],[6]-[8]. Desta forma, ndo faz sentido avaliar a estabilidade do
sistema diretamente pelo critério BIBS: os estados do sistema sdo sempre limitados, qualquer
qgue seja a amplitude da entrada do modulador [66].

Durante a operagdo normal, os estados do sistema permanecem abaixo da faixa de

operacao dos circuitos. Quando ocorre a saturacao (figura 2.15), ha perda de informagéao nas
variaveis de estado, e a performance se degrada.
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f2(nT) 1Y)

1 2
t (5)310'5

Figura 2.15 - Saida fy(nT) do 2° Integrador para x(nT) = 0,95V.

Integrador com Saturagdo em + 2V.

A estabilidade do sistema deve ser estudada através dos ciclos limites no bit stream de
saida. A ocorréncia de ciclos limites é normal para entradas deterministicas, principalmente nos
moduladores de 1* e 2° ordens [20],[30],[74]. Quando a entrada AC ultrapassa uma
determinada faixa, as variaveis de estado atingem a saturacéo e passam a oscilar “lentamente”
entre as maximas tensdes de operacdo: a saida é entdo composta por longas sequiéncias de
1’s e 0’s (figura 1.36). O modulador ¢é dito instavel quando, mesmo apds a retirada da excitagéo
que levou as variaveis de estado a saturacdo, os ciclos limites de baixas freqiéncias
permanecem indefinidamente na saida [63]-[70].

Experimentalmente foi verificado por Candy et al que, pelo critério de extingdo dos ciclos
limites de saturagdo, os moduladores de 1% e 2% ordens sdo sempre estaveis [30]. O estudo
rigoroso da persisténcia destes ciclos limites é feito com uso de ferramentas de dindmica nao
linear, através da determinagdo das trajetdrias no espago de estado para diversos tipos de
excitacdo [65]-[66]. A estabilidade dos moduladores de 2% ordem para entradas DC, senoidal e

somatério de sendides é provado em [67]-[68].

Apesar de incondicionalmente estavel, o modulador de 2° ordem das figuras 2.1 e 2.7
sofre com a diminuicdo da SNR para entradas préximas do limite de + U. Isto ocorre em funcao
da saturacdo do 2° integrador do sistema (figura 2.15). A performance é melhorada com a
diminuicdo do ganho dos integradores (figura 2.16) [38]. Além disso, a utilizacdo de
integradores com atraso unitario no caminho direto do sinal diminui os requisitos de tempo de

estabilizagdo para o correto funcionamento do modulador [38],[41].
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x(nT
M, o[O3

Figura 2.16 - Modulador de 2* Ordem com Faixa de Entrada Estendida
através do Reescalamento do Ganho dos Integradores.

Para os moduladores de ordens superiores a estabilidade € condicional [63]-[66]:
qguando o sistema opera em ciclos limites de saturagéo, a operacdo normal sé é recuperada se
todos os estados do sistema sao forgadamente zerados. Para que o modulador tenha utilidade
pratica, a faixa dindmica da entrada deve ser limitada de forma que os estados nunca saturem,

ou pelo menos saturem com pouca freqiéncia [43],[53].

Devido a complexidade do estudo rigoroso da estabilidade condicional dos moduladores
de ordem elevada (N > 3) [65]-[66], diversos métodos empiricos tem sido preferidos pelos
projetistas e utilizados com sucesso [53],[64]. Estes entretanto, se aplicam apenas a situacoes
especificas, ou podem prever alguns resultados errbneos [69]. Uma estratégia alternativa para
o estudo da estabilidade dos moduladores XA e que ndo € baseada na dindmica nao-linear foi
proposta em [70]. Este método é baseado na técnica de Root Locus [5], desenvolvida
originalmente para a analise de sistemas lineares realimentados. A figura 2.17 mostra um

modulador genérico com o quantizador modelado como um ganho escalar variavel:

A
K= 2f (nT)
f(nT
x(nT]-l_2 | e N(NT) ‘ >
) yIn]

Figura 2.17 - Modelo para Avaliagéo da Estabilidade do Modulador.

Para avaliar a estabilidade dos moduladores, G(z) € a funcdo de transferéncia do
caminho direto da entrada para a saida (loop filter), supondo-se que os integradores sao
lineares (ndo ha saturacdo). K é o ganho equivalente do quantizador em cada ciclo de
operacgao. No caso do quantizador de 1 bit, temos:
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K[n]— o, fi(nT)=0
Knl=1, fy(nT)=A/2 (2.14)
K[nl<1 , fy(nT)>A/2

No método de Root Locus modificado [70], a extensao do lugar geométrico das raizes
para fora do circulo unitario representa a ocorréncia de ciclos limite na saida. Para a arquitetura
descrita na figura 2.9, sdo mostradas nas figuras 2.18, 2.19 e 2.20, respectivamente, as curvas
de estabilidade dos moduladores de 1%, 2° e 3% ordens.
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Figura 2.18 - Root Locus para o Modulador XA de 1% Ordem.

50



08

02F

Imag Axis
o
h o

R | | I

-1 08 06 D4 D2 0 0.2 0.4 0B 08 1
Real Axis

Figura 2.19 - Root Locus para o Modulador XA de 2* Ordem

com os Zeros da NTF em »=0 .
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Figura 2.20 - Root Locus para o Modulador XA de 3* Ordem

com os Zeros da NTF em »=0 .
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Para os moduladores de 1% e 2% ordens, o lugar das raizes se estende além do circulo
unitario apenas para K — «. Neste caso, a saida do ultimo integrador apresenta uma pequena
amplitude. Com um pdélo posicionado fora do circulo unitario, o estado do sistema tende a
crescer, fazendo com que K diminua até que o pdélo volte para dentro da regido de estabilidade.
Este comportamento corresponde a um ciclo limite estavel, fundamental para a dindmica do

sistema.

Para o modulador de 3% ordem, o lugar das raizes se estende além do circulo unitario
também para 0 < K < 0,5. Neste caso, a amplitude da tensdo no ultimo integrador esta acima,
em médulo, do nivel de saida do quantizador. O posicionamento dos pélos complexos
conjugados fora do circulo unitario faz com que o estado do sistema tenda a crescer,
impedindo que os pdlos voltem para a regido de estabilidade. Este comportamento corresponde
a um ciclo limite de saturacdo. Uma vez determinado o conjunto de valores proibidos de K, a

maxima tenséo permitida na saida do ultimo integrador é conhecida.

2.3 Estruturas Estaveis de Ordens Superiores

O aumento da atenuacado do ruido de quantizacdo na banda do sinal, além do obtido
com moduladores de 2% ordem, é fundamental em diversas aplicagbes [43]-[47],[49],[51]
[53],[55]-[62]. Em virtude desta necessidade, algumas estruturas foram desenvolvidas:
moduladores de ordem N com quantizador de 1 bit condicionalmente estaveis, cascata de
moduladores de 1% e/ou 2% ordem e, moduladores com A/D e D/A internos de M bits.

Moduladores de ordem N > 3 que seguem a topologia mostrada na figura 2.9 séo
indteis: sinais de amplitude extremamente reduzida provocam a ocorréncia na saida de ciclos
limite perenes [1],[11]-[12],[30]. Entretanto, o reescalamento do ganho dos integradores, como
o utilizado no modulador pratico de 2° ordem [38],[41], permite que a faixa de entrada seja
ampliada. A figura 2.21 mostra modulador de 3% ordem com quantizador de 1 bit e ganhos n&o
unitarios nos integradores [70].
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Figura 2.21 - Modulador de 3% Ordem com Faixa de Entrada Estendida
através do Reescalamento do Ganho dos Integradores.

O reescalamento do ganho dos integradores tem por objetivo diminuir a excursao dos

sinais internos do modulador (variaveis de estado), ampliando desta forma a faixa dindmica util

de entrada. O efeito do reescalamento também pode ser entendido com o auxilio do diagrama
de Root Locus modificado (figura 2.22). A principal diferenga entre os diagramas das figuras

2.20 e 2.22 é o conjunto dos valores de K para os quais o lugar das raizes se estende além do

circulo unitario. No modulador de 3* ordem da figura 2.21, os ciclos limite de saturagdo séo
excitados apenas para 0 < K < 0,24. A partir da determinacao do valor maximo permitido para a
tensdo na saida do ultimo integrador do sistema, a faixa util de entrada é encontrada através de

simulagdes [69].
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Figura 2.22 - Root Locus para o Modulador A de 3% Ordem da Figura 2.21.
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O custo do reescalamento do ganho dos integradores pode ser visto na figura 2.23: ha
uma diminuicdo da atenuacdo do ruido de quantizacdo na banda do sinal. O compromisso
entre estabilidade e performance é discutido mais profundamente em [66].
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Figura 2.23 - Espectro de Amplitude da Funcao de Transferéncia do Ruido de Quantizagcéao

(NTF) dos Moduladores XA de 2° e 3* Ordens com Reescalamento do Ganho dos Integradores.

Apesar da redugdo do ganho dos integradores do modulador de 3% ordem conseguir
estabiliza-lo, esta ndo é a melhor opcao de projeto para moduladores de ordem elevada. Esta
afirmacao é fundamentada num critério empirico de estabilidade que se baseia na anélise da
NTF do sistema: o modulador XA é estavel se, em toda a faixa de freqiiéncias, 0 modulo da
NTF é inferior a 2 [53],[64]. Na figura 2.8 sdo mostrados os modulos das NTF’'s dos
moduladores de 1% 2% e 3% ordens. De acordo com este critério, apenas o modulador de 1°
ordem é estavel. De fato, a instabilidade do modulador de 2° ordem com ganhos unitarios é
prevista erroneamente. Entretanto, tanto o modulador de 2% ordem utilizado na pratica (figura
2.16), bem como o modulador reescalado de 3° ordem (figura 2.21) atendem este requisito
(figura 2.23).
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Com base neste critério, o reescalamento passa ter como objetivo reduzir o ganho da
NTF fora da banda do sinal. Todavia, a redugdo dos ganhos também ocasiona a degradacao
da SNR nas baixas freqUéncias (figura 2.23). Este problema é resolvido quando a NTF é
projetada como um filtro passa-altas tipo Butterworth (figura 2.24): o médulo da NTF na banda
passante se torna constante e determinado pelo projetista, e este valor passa a nao interferir na
atenuacdo do ruido de quantizacdo na banda do sinal. A partir da NTF, a funcdo de
transferéncia do caminho direto da entrada para a saida (loop filter) é facilmente determinada:

G)=—7"— (2.15)
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Figura 2.24 - Espectro de Amplitude da Funcéo de Transferéncia do Ruido de Quantizagao

dos Moduladores XA com NTF definida por Filtros Passa-Altas Butterworth e Chebyshev.
A SNR do sistema melhora mais ainda, sem comprometimento da estabilidade, se os

zeros da NTF sao espalhados na banda do sinal (figura 2.24). Isto € conseguido se a NTF é

projetada como um filtro passa-altas tipo Chebyshev com resposta plana na banda passante.
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Na referéncia [69] é listado o posicionamento 6timo dos zeros na banda do sinal, de forma que
a SNR seja maxima, para filtros Chebyshev de 2% a 8% ordens.

O diagrama de blocos do modulador de 5% ordem com NTF Chebyshev utilizado no
grafico da figura 2.24 é mostrado na figura 2.25. O modulador de 5% ordem com NTF
Butterworth é obtido se os coeficientes b1 e b2 sdo nulos [53]. A faixa dinamica Gtil da entrada

€ determinada posteriormente através de simulagdes.

bl b2«
ﬂﬂi@—» ] > >(5)—>»|- >
z-1 Z-1 + z-1 Z-1
Y Y
al a2 a3 a4 ab
\ 4
)y

yin] :]

Figura 2.25 - Modulador XA de 5* Ordem com NTF do Tipo Chebyshev Passa-Altas.

Uma alternativa a utilizacao de moduladores de ordens elevadas na implementagéao de
conversores de alta resolugdo sdo os moduladores formados por cascatas de estagios de 12
e/ou 2* ordens [37],[44],[49],[54]-[55],[57],[59]. Esta arquitetura tem como grande vantagem
possibilitar a implementacdo de noise shapers de ordem elevada, sem problemas de
instabilidade nem limitacoes excessivas a faixa de entrada [40].

A figura 2.26 mostra um modulador de 3% ordem implementado como uma cascata 2-1
[47]. A entrada do segundo estagio € o erro de quantizacdo do primeiro. A saida dos dois
moduladores é combinada digitalmente, o que resulta numa maior atenuagdo do ruido na
banda do sinal.
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Figura 2.26 - Noise Shaping de 3% Ordem Obtido com

Cascata 2-1 de Moduladores.

O equacionamento do diagrama de blocos linearizado permite um melhor entendimento

do funcionamento do sistema. Para j;=1 temos:

@ =0 +g—jl{%[X<z> -%(2)]- K(z)}
< <

V() = (z-1" 0(2)+ 88, X(2)
1(Z)_ 2
7 +(g,—2)z+(1+g,8,- &)

83
z—1

Y,(2) = 0,(2) +—[- 0,(2) - ¥, (2)]

-1
Y (2) =~ 0, (2) - —2

(gD ct(g, 2@

Y (2) (z-1)7°
+—F
Z

Y(2)= Y, (2)

(2.16)

(2.17)

(2.18)

(2.19)

(2.20)
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A escolha adequada para os valores dos ganhos dos integradores faz com que o ruido
de quantizagéo introduzido no 1° estagio seja completamente anulado. Para g= "2, g>=2 e gs=1

temos:

Y(2)= XZ(3Z) N (z ;l) .0,(2) 2.21)

A cascata 2-1 de moduladores apresenta o desempenho equivalente ao modulador de
3% ordem das figuras 2.8 e 2.10, que na pratica ndo pode ser realizado.

Como a funcionalidade do modulador de 2% ordem ¢ independente do valor de g, (desde
que ndo haja saturagdo do 2° integrador), o valor g,="2 pode ser utilizado [38],[41]. Desta
forma, a faixa dindmica util de entrada é aumentada. Entretanto, para que continue havendo
cancelamento do ruido de quantizagao q4[n], deve ser utilizado o valor j;=4 [47].

Teoricamente, ndo ha limite no nimero de estagios. Entretanto, o descasamento entre
0s ganhos e o erro na posigao do pélo dos integradores impede que o cancelamento do erro de
quantizagdo de todos os estagios, com exceg¢do do ultimo, seja conseguido [37],[40],[47]. Um
estudo comparativo completo entre as diversas arquiteturas de moduladores de multiplos
estagios é encontrado na referéncia [47].

A performance dos moduladores XA é sensivelmente melhorada se forem utilizados
internamente conversores A/D e D/A de M bits (figura 2.27). Desta forma é possivel aumentar a
SNR mantendo-se a OSR dentro dos limites realizaveis, sem a necessidade de se lidar com
estruturas condicionalmente estaveis. A maioria dos moduladores implementados com

componentes LSI, bastante populares na década de 70, adotavam este recurso [22]-[28].

A SNR na banda do sinal obtida na saida do modulador XA de ordem N (figura 2.9) com

quantizador interno de M bits é expressa por [1]:

SNR == (2 =1)" - OSR*N (2.22)

A utilizagao de quantizador interno de M bits também tem efeito sobre a estabilidade do

sistema: quanto menor a distancia entre os niveis de quantizagédo (A), menor é a chance de que
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o ganho K[n] do quantizador, definido no método de Root Locus modificado, seja menor que 1.
Portanto, quanto maior o valor de M, mais estavel € o modulador [70].

X(nT) 0.5 0.5 M bits
T & > 25 :@) >3 > A/D
B B yln]
M bits
D/A
i M bits

Figura 2.27 - Modulador de 2* Ordem Implementado com
A/D e D/A internos de M bits.

A principal dificuldade na implementacdo de moduladores com esta arquitetura esta no
D/A interno de M bits: a linearidade do sistema &, na melhor das hipéteses, determinada pela
linearidade do D/A [1],[11]. Quantizadores e D/A’s de 1 bit sdo inerentemente lineares e sao

preferidos pela facilidade de implementagao.

O objetivo deste trabalho é o estudo dos limites fisicos de performance impostos pela
implementagdo VLSI com circuitos a capacitores chaveados (SC). Estes limites sdo estudados
nos moduladores DT de 1% e 2% ordens com quantizadores de 1 bit e, facilmente estendidos
para os moduladores formados por multiplos estdgios com esta mesma arquitetura.
Moduladores de ordem elevada ou com A/D e D/A internos de maior resolucdo ndo serao
abordados.
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2.4 Ruido de Quantizacao e Ciclos Limite

O modulador XA é um sistema nao-linear que, durante sua operagcao normal, tenta
estabelecer ciclos limite na saida para representar o sinal de entrada. Apesar da grande nao-
linearidade, a analise da performance do modulador (SNR) é bastante simplificada se o
quantizador é substituido por uma fonte aditiva de ruido branco [11]-[13],[20],[30],[38],[41]. Esta
aproximacao é razoavel se algumas condi¢des sao respeitadas [81]:

1) O quantizador ndo opera sobrecarregado.
2) O quantizador tem um grande namero de niveis.
3) A distancia entre os degraus de quantizagao é pequena.

4) A entrada é suficientemente aleatéria.

Estas condigbes sdo geralmente violadas no caso de conversores XA. Na maioria das
implementagdes, o quantizador apresenta apenas 2 niveis cuja distancia é igual a faixa de
entrada do sinal. Além disso, para sinais deterministicos, a entrada do quantizador é periédica.

Apesar disto, para algumas topologias a hipétese de ruido de quantizagdo branco é
comprovada. Para outras o espectro de saida é extremamente “colorido”, ou seja, é formado
por raias muito bem definidas [81]. A andlise das caracteristicas espectrais do bit stream de
saida e da estatistica do erro de quantizacao é conseguida a partir da solugcao da equagao nao-
linear a diferengas que descreve o comportamento do modulador DT. Diversos trabalhos
abordam esta questdo [21],[74]-[84], cada um enfocando uma arquitetura de modulador e

algum(ns) tipo(s) de entrada(s).

A estrutura dos ciclos limite nos moduladores de 1% e 2* ordens com quantizadores de 1
bit foi estudada em [74]. Para entradas DC racionais, a saida € periédica (figuras 1.27, 1.28,
1.31, 1.33 e 2.2) e espectralmente composta por raias discretas. Todavia, estes resultados sao
completamente precisos apenas para moduladores digitais utilizados em conversores D/A.
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Os moduladores de 1% ordem sdo também analisados em [72],[75],[78]: para entradas
DC quaisquer e senoidais é provado que o espectro de saida é composto por raias discretas e
que o erro de quantizagéo é altamente correlacionado com a entrada. Entretanto, a média e a
variancia do erro de quantizacao estao de acordo com o previsto pela hipétese de ruido branco.
Portanto, o célculo da SNR através do modelo linearizado (figura 1.38) fornece resultados

confiaveis.

Para os moduladores compostos por varios estagios de 1* ordem com quantizadores de
1 bit é provado que, para entrada DC ou senoidal, tanto a média e a variancia do erro de
quantizagdo no ultimo estagio, quanto o espectro do mesmo estdo de acordo com o previsto
pelo modelo linearizado [77]: mq = 0, 64° = A%12 e densidade espectral de poténcia uniforme.
Apenas no caso do modulador de 2 estagios e entrada senoidal, o espectro ndo & uniforme

[76]. Mas os momentos estatisticos (Mg € 64°) continuam de acordo com a hipétese linear.

Moduladores de ordem N > 2 com quantizador de pelo menos N bits também se
comportam de acordo com o previsto pelo modelo linearizado [79],[83]. Nao existem resultados
rigorosos sobre a estatistica do erro de quantizagdo em moduladores de 2% ordem com
quantizador de 1 bit. Entretanto, simulagdes e resultados experimentais sdo apresentados em
diversos artigos [34],[48],[59],[73]. Estes mostram que o erro de quantizacdo é menos
correlacionado com a saida do que no caso dos moduladores de 1% ordem.

O ciclo limite previsto em [74] para entrada DC x = OV pode ser observado na figura
2.28. Neste caso a saida é uma onda quadrada com a metade da freqiiéncia de amostragem
do sistema. Para o modulador da referéncia [34], fs = 15 MHz. A raia espectral em f = 7,5 MHz
(1% harmonica da onda quadrada) é bem visivel na figura 2.28 e apresenta amplitude de -8 dB
em relagdo ao nivel maximo de entrada. Quando as componentes espectrais dos ciclos limite

ocorrem fora da banda do sinal, a performance do sistema néao é degradada [48].
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Amplitude S, (¢/**'") (dB)

L1 F

f (MHz)

Figura 2.28 - Densidade Espectral de Poténcia do Ruido no Bit Stream de Saida
para o Modulador de 2* Ordem com Quantizador de 1 bit (f; = 15 MHz)
e entrada DC x = OV (Experimental) [34].

Muitas vezes, contudo, ocorrem raias espectrais dentro da banda do sinal. Quando
estes tons apresentam uma amplitude consideravel, passam a ser percebidos e comprometem
a qualidade do sinal digitalizado [59]. Felizmente, estas raias sado atenuadas pela NTF do
sistema, seguindo a previsdo do modelo linearizado [48]. A figura 2.29 mostra a densidade
espectral de poténcia, dentro da banda base, do ruido na saida do modulador [59] para uma
entrada DC x = 0,1656 V. Neste caso, a componente espectral de baixa freqiiéncia do ciclo
limite apresenta amplitude de apenas -98 dB.
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Figura 2.29 - Densidade Espectral de Poténcia do Ruido no Bit Stream de Saida para o
Modulador de 2° Ordem com Quantizador de 1bit
e entrada DC x = 0,1656V (Simulacéo) [59].

Apesar do erro de quantizacdo ser menos correlacionado com a entrada no caso do
modulador de 2% ordem com quantizador de 1 bit, este ndo apresenta densidade espectral
plana como o modulador de 2% ordem com quantizador de 2 bits [79]: o espectro é continuo e
composto por varios picos proximos entre si (figuras 2.28 e 2.29), que séo também atenuadas
pelo noise shaping do sistema. Esta “coloracdo” espalhada é bem menos prejudicial a

performance do sistema do que as raias discretas decorrentes dos ciclos limite [59],[73].

No final da segdo 2.1 é apresentado o exemplo de um modulador de 2% ordem para
aplicacao de audio. Apesar do sistema atender a especificacao de resolucdo, a presenca de
tons audiveis na banda base do sinal faz com que a qualidade percebida no audio seja
precaria. Por isso, a maioria das aplicacées de audio utiliza moduladores de ordens elevadas
[43],[45],[53],[62], ou moduladores de multiplos estagios [59].

O estudo rigoroso do erro de quantizagao [74]-[84] comprova que, mesmo no modulador
de 1% ordem, os momentos estatisticos (mq € 64°) se comportam como previsto pelo modelo
linear. Portanto, toda andlise dos capitulos subsequentes, que é baseada na degradacao da
SNR devido as caracteristicas fisicas dos circuitos a capacitores chaveados, é valida.
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CAPITULO 3

CARACTERISTICAS DOS
SISTEMAS ANALOGICOS
AMOSTRADOS
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3.1 Sinais “Amostrados e Retidos”

Os sistemas anal6gicos chaveados apresentam algumas caracteristicas dos sistemas
analdégicos que operam em tempo continuo e algumas caracteristicas dos sistemas de
computacao digital. A coexisténcia de caracteristicas de dois universos tao distintos torna a
analise destes sistemas peculiar e necessaria para o correto modelamento destes circuitos
hibridos.

Nos moduladores YA implementados com circuitos analégicos chaveados todos os
sinais internos ao sistema ( x(nT), e(nT), fi(nT) e y[n]) ) sdo “amostrados e retidos” (sampled
and held) [1], ou seja, podem apresentar valores quaisquer de amplitude, mas estes valores s6
se alteram em instantes de tempo bem definidos e periddicos (discretizagao temporal). A figura
3.1 mostra a relacdo entre o sinal continuo no tempo f(t) e sua versdao quantizada no tempo
*(1).

A

f/(T]
N PRl
/ ;
T
\ t
-
0 T 2T 3T 47 o1

Figura 3.1 - Sinal Continuo no Tempo f(t) e sua Versdo Quantizada no Tempo f*(t).

Expressando-se f*(t) em funcao de f(t), pode-se facilmente determinar a transformada
F*(s) [4]:

o

f#@0 =Y A foDutt —nT)—u(t —nT -]} (3.1)

n=0

onde u(t) é a fungcao degrau.

l—e™

F*(s)= 'if(nT)e_s”T (3.2)
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Define-se a variavel complexa z = e’ (3.3)

Quando © — 0, a quantizagdo temporal apresentada na figura 3.1 recai no caso da
amostragem ideal discutida na Se¢ao 1.1 que nao é realizavel. Neste caso f*(t) = fs(nT), cuja
transformada z é Fg(z). Quando t — T, tem-se 0 caso dos sinas “amostrados e retidos”: f*(t) =
fsu(nT). As transformadas de Laplace de sinais amostrados e sinais “amostrados e retidos”
diferem entre si apenas do fator Hsu(s), que é a funcado de transferéncia do segurador de ordem
zero (s.0.z.):

1_ —sT o
Fuu(s)=—— 1 faT)e™ (3.4)
1—e™"
Hg,(s)= (3.5)
Fy(z) =Y, f.(nT)-z" (3.6)

Como todos os sinais no modulador sao “amostrados e retidos”, as fungdes de
transferéncia de quaisquer destas variaveis para a saida nao apresentam o fator referente ao
s.0.z. e podem ser expressas utilizando a transformada z. Para simplificacdo da notacao pode-
se desprezar o fator Hsy(s) na transformada de Laplace dos sinais e também representa-los
através da transformada z. Esta simplificacdo de notacdo, entretanto, faz com que seja
desprezada a distor¢do causada pelo s.0.z. na banda do sinal (figura 3.3c). Através do
equacionamento da resposta em freqiiéncia do segurador pode-se quantificar esta distor¢ao:

H (O 1—e/®" T —jg% Sen(QT/Z)
s (JQ) = o U T am

\J2—-2-Cos(QT)
(o)

|HSH(jQ)| =
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O modulo de Hsy(jQ) € mostrado na figura 3.2. A figura 3.3 mostra, respectivamente, os
modulos dos espectros de f(t), fs(nT) e fsu(nT). O espectro de fsu(nT) é obtido a partir da
convolucao do espectro periddico de fs(nT) com 0 s.0.z. Hsy(s). Em Fsy(jQ) as infinitas réplicas
do espectro original F(jQ), que compdem Fs(jQ2), sdo fortemente atenuadas além da freqiiéncia

normalizada ® = & rad.

14,0

08

0B

04F

02

i I I I I I I »
=20 -8 -4_?1' -10 -2_’1'1' -5 0 5 2_7[' 10 4_71' 15 20 Q (rad."s)
T T T T

Figura 3.2 - Mddulo da Resposta em Freqiiéncia do Segurador de Ordem Zero.
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>
'0 0O (radfs)
(b) N
Fs[e ]‘ (x)—QT
1
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/\!\ . /\./\
21 - 2 Q (rad/s)
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Figura 3.3 - (a) Espectro de f(t). (b) Espectro de fs(nT). (c) Espectro de fsy(nT).
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A resposta em freqiéncia do s.o0.z. provoca uma distor¢gdo consideravel no espectro do

sinal dentro do intervalo -n < ® < = (figura 3.3c), como pode ser melhor observado na figura 3.4:

5 2T 10 4T7r Q) (radis)

Figura 3.4 - Amplitude da Resposta em Frequéncia do Segurador de Ordem Zero.

Nos moduladores XA que operam com grandes taxas de superamostragem (OSR) a
distorcdo causada pelo s.0.z. é insignificante. A atenuacdo nas extremidades da banda de um
sinal “amostrado e retido” com poténcia confinada no intervalo -n/16 < ® < n/16 € de apenas
0,015 dB. Para conversores com taxas de superamostragem de apenas 64, a poténcia do sinal
de entrada estéd confinada no intervalo -n/64 < o < /64 e a distor¢gdo na pratica ndo existe.
Nestas condi¢coes pode-se também utilizar a transformada z na representagdo das diversas

variaveis do modulador sem a introducéo de erros no modelo do sistema.
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3.2 Mapeamentos Complexos s = f(2)

Os moduladores realizados com circuitos chaveados utilizam acumuladores numéricos

para implementacdo da operacdo de integracdo. Estes acumuladores sao blocos que

processam sinais discretizados no tempo, sejam eles amostrados ou “amostrados e retidos”,

através de diferentes técnicas de integragcdo numérica (figura 3.5). A cada tipo de integrador

também estd associada uma fungcdo que mapeia os pontos do plano complexo s (dominio da

transformada de Laplace) no plano complexo z (dominio da transformada z) [4]. O integrador

analdgico apresenta fungao de transferéncia:

H,(9=4,

onde A é a constante de tempo do integrador.

()

alf)

~_ (b)
g(nT-n)

290

n(T-1)

>t

nT

L{a(m+g(nm]
(d)

n(-1)

nT »T

_A
HACC(Z) - /f(z)

Figura 3.5 - Técnicas de Integragdo Numérica. (a) Euler tipo Avanco.
(b) Euler tipo Atraso. (c) Trapezoidal. (d) Ponto Médio.

(3.9)
a(t)
i
g(nT)
| n(T-1) nt - »1-
T
Ag( )
9(nm
nT-1/2)  n(+1/2) >T
(3.10)
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Para que um mapeamento complexo do plano s para o plano z seja util em circuitos
chaveados, f(z) deve ser facilmente implementavel e deve atender aos seguintes requisitos:

i) f(z) tem que ser uma fungéo racional de z.
i) Para |z| =1, f(z) tem que ser imaginario puro. O eixo jQ do plano s tem que ser mapeado no
circulo unitario no plano z.

iy Para |z| < 1, a parte real de f(z) tem que ser negativa.

Os tipos de acumuladores para cada um dos tipos de integragdo numérica mostrados

na figura 3.5 séo [4]:

m Euler tipo Avango (Forward Euler)

s—ﬂﬁ@—7; (3.11)

H, (2)= AT—L- (3.12)
z—1

0=QT (3.13)

m Euler tipo Atraso (Backward Euler)

z—1
=@ =" (3.14)
e (2) = AT——I (3.15)
©=0T (3.16)
m Trapezoidal ou Bilinear

(=241 (3.17)

= /w2 T z+1 '
H (=T 2+l (3.18)

pr\%) = 2 -1 .
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Q—ET ot 3.19
=7 an| ) (3.19)

m LDI (Lossless Discrete Integrator) [98]

1z-1
s=f,(2)= T Z% (3.20)
2
H,p (2) = AT- (3.21)
z—1
- %Sen(om (3.:22)

A figura 3.6 mostra um comparacao entre a resposta em freqiiéncia do integrador real
H(jQQ) e as respostas em freqiéncia dos acumuladores Hee(jQ), Hge(jQ2) e Hg(jQ2). Fica claro
que para todos os acumuladores apenas para |QT| << 1 a integragdo numérica coincide com a

integragé@o analdgica.

Amplitude (dB) 20xLog,o[H(jQ)I
40 T T T T
10
HGQ)
201 a
1ok h
HAQ) (=] i )
ok B i ' - T
Aok e - _____ P - - -
- L
HGQ)Y [—] N g ST
FE ol N , - |
N ;
\\ ;
a0k | I’r 1
H Q) [= -] V!
BI ol V! ]
- }
1 Il Il ll 1 1 1
D 1 2 37‘[ 4 5 5

) (radis)

Figura 3.6 - Amplitude em dB Normalizada da Resposta em Freqiéncia
do Integrador Real H,(jQ) e dos Acumuladores Obtidos a partir das Aproximagoes
de Euler Hee(j2) e Hge(j) e, Bilinear Hg(jQ).
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As funcdes de transferéncia do sinal de entrada Hx(z) e do ruido de quantizagao Hq(2)
dependem diretamente dos tipos de acumuladores usados em cada modulador XA. A relagdo
sinal ruido de um modulador XA vai depender ndao somente da ordem do modulador, mas
também do(s) tipo(s) de acumulador(es) usado(s) em sua constituicdo. A cada topologia
corresponde uma expressao para SNR individual que ndo pode ser utilizada em outros projetos.
Moduladores implementados com acumuladores sem atraso sdo mais estaveis [70], porém as
especificagcbes de tempo de estabilizagcdo dos mesmos sdo mais dificeis de serem atingidas
[38],[41].

3.3 Integrador com Perdas

Os acumuladores descritos na Secao 3.2 quando implementados em sistemas de
computacao digital, seja em hardware ou em software, realizam a integragdo numérica sem
perdas como mostrado na figura 3.6. Isto ndo ocorre quando a integragdo numérica é
implementada com circuitos analégicos: o comportamento nao-ideal dos diversos componentes
utilizados como capacitores, amplificadores operacionais, chaves analdgicas, etc... resultam
num integrador com perdas. A equagao (3.23) exemplifica esta questdao para o acumulador
Euler tipo avango.

i[n]=g-x[n]+o-i[n—1] (3.23)

Nesta equacao a diferencas, i[n] € a saida do integrador, x[n] a entrada, i[n-1] o valor
acumulado até o instante anterior, g = A.T é 0 ganho normalizado do integrador e a é a fragao

retida do valor acumulado no instante atual, o < 1.

I(z) g

Hp (2)= X(2) T —a

(3.24)

O deslocamento do polo de Hgg(z) para dentro do circulo unitario ilustra muito bem o
efeito das nao-idealidades do acumulador: o integrador discreto com perdas ndo apresenta
resposta de amplitude infinita para entradas DC, como o integrador discreto ideal. A figura 3.7
mostra esta diferenca.
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Figura 3.7 - Amplitude (dB) da Resposta em Frequéncia do Acumulador Euler tipo Avango

para diversos valores de a.

A inclusdo de perdas no modelo do acumulador tem reflexos na NTF e na STF do
sistema. Para o modulador de 1% ordem (figura 3.8) obtém-se.

q[nT]
x[nT] ~ + g +
Z-OL +

y[nT]

Figura 3.8 - Modulador de 1* Ordem com Integrador N&o-Ideal.

Hy (2)= Cotg (3.25)
-
H, (z)= - (3.26)
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perdas nas respostas de amplitude de Hy;(€*®) e Hq:(€'®).
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As figuras 3.9 e 3.10 mostram, respectivamente, o

Amplitude | H, (¢!

efeito do integrador numérico com
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Figura 3.9 - Amplitude (dB) da Resposta em Freqliéncia da STF de 1% Ordem
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para diversos valores de a.
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Figura 3.10 - Amplitude (dB) da Resposta em Freqiiéncia da NTF de 1% Ordem

para diversos valores de a.



As perdas no acumulador tem reflexos negativos no desempenho do modulador:
Quanto maiores as perdas, menor € a atenuagado do ruido na banda do sinal e maior é a

atenuacao da poténcia do sinal de entrada, o que diminui a relagéo sinal ruido.

O valor do ganho normalizado g do integrador também altera as caracteristicas das
funcdes de transferéncia do sistema. As figuras 3.11 e 3.12 mostram, respectivamente, o efeito

do integrador numérico com ganho g < 1 nas respostas de amplitude de Hx;(€") e Hai(€') do
modulador de 1° ordem.

Amplitude  [H (e’ )|

0al ‘\\ - i
1 S \ - 4

06t “ _

04 e _

03t e .

02 1 | 1 1 1 1
]

Figura 3.11 - Amplitude (dB) da Resposta em Frequiéncia da STF de 1* Ordem parag < 1.
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Figura 3.12 - Amplitude (dB) da Resposta em Freqiiéncia da NTF de 1° Ordem para g < 1.

Devido a superamostragem, a diminuicdo do ganho normalizado g praticamente nao
interfere na poténcia do sinal. O ruido de quantizagdo, com a diminuicdo do ganho, sofre menor
atenuacao. Este efeito adverso é necessario para a correta operacdao do modulador, pois desta
forma diminui-se a probabilidade de que a saida do integrador esteja saturada [38],[41].

A partir das fungbes de transferéncia Hxi(z) e Hqi(z) do modulador de 1% ordem da
figura 3.8, com parametros literais o e g, pode-se deduzir uma expressao genérica para a razao
sinal/ruido (SNR) na saida. A SNR para o modulador de 1% ordem implementado com o
integrador Euler tipo avanco ideal foi deduzida na Secao 1.5.

Seguindo o mesmo procedimento do Capitulo 1 a SNR do modulador de 1* ordem

dentro da banda do sinal com valores arbitrérios de g e o € deduzida:

g
|HXl(ej27th)|2 .S, (f)-df
_ Py, _ ‘7%
SNR, == % (3.27)
|HQl(ej21th)|2 Sy (f)-df

_F%
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onde Ps, Pni, Sx(f) € Sq(f) sdo, respectivamente, as poténcias médias do sinal e do ruido na

banda do sinal na saida do modulador e, as densidades espectrais de poténcia do sinal na

entrada do modulador e do ruido de quantizagéao.

gZ
1+ (g—-o)® +2(g —o)Cos(2nfT)

‘Hm(ejznﬂ)‘z =

(3.28)

Para uma sendide de entrada x(t) = A/2 Sen(nfyt), A sendo o degrau de quantizacgao, a

densidade espectral de poténcia é expressa por:

YN (P I S P
)= 8 1 =L o iea s+ L)

A partir de (3.29), Ps; € determinda:

f%
. 2 A
Py, = j|HX1(ejznﬁ)| E[S(f—%j+8(f +f7N):|df
—.f%

Py, = % : “Hx (ejanT)|2 + |HX (e_janT)r]

<gA)%

1+ (g o)’ +2(g - 0)Cos(W)gp)

PSl

O médulo ao quadrado da NTF € dado por:

H_( j21th)2 _ 1+a’+20Cos(2nfT)
o T 1+ (g - )’ +2(g —a)Cos(2nfT)

6, A
SQ(f)=f—S= 127,

(3.29)

(3.30)

(3.31)

(3.32)

(3.33)

(3.34)
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Pni € determinada substituindo-se (3.33) e (3.34) no denominador de (3.27):

2 I/
So 1+0o* +20Cos(2nfT)
fe J1+(g—a)* +2(g —o)Cos(2nfT)

—ﬁyé

Py =

(3.35)

A expressdo para a SNR genérica do modulador de 1% ordem é bastante complexa e foi
calculada numericamente para diversos valores dos parametros a e g. A figura 3.13 mostra a
SNR em fungéo da OSR para diferentes valores de a. A figura 3.14 mostra a SNR em funcao

da OSR para diferentes valores de ganho g.

10xLog, (SNR) dB

_ED 1 1 1 1 1 1 1 1 1
0 100 200 300 400 500 600 700 800 800 1000
QSR

Figura 3.13 - SNR do modulador de 1* Ordem com Ganho Unitario para

Diferentes Valores de o..
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10xLog, (SNR) dB
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Figura 3.14 - SNR do modulador de 1* Ordem sem Perdas para
Diferentes Valores de g.

Observa-se que as perdas no integrador degradam bastante a performance do sistema.
A variacado do ganho tem uma contribuicdo menos significativa na determinagdo da SNR. Para
o modulador de 2% ordem o mesmo tipo de analise pode ser realizada. A SNR incluindo as nao-
idealidades dos integradores analdgicos chaveados é obtida a partir do equacionamento do
modulador da figura 3.15. A SNR de 2% ordem ideal foi deduzida na Seg&o 2.1.

q(nT)

_|_
X(nT) 9.2 9
» 2, > » ) > is y(nT)

Figura 3.15 - Modulador de 2° Ordem com Integradores Nao-Ideais.
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Y(2) B 2(8,8,)

YO 3.36
2SN T P (g + g —20) + (@ —otg,) -
Hop(0) =10 < - 2az+o (337)
7)= = |
e 0(2) 2" +2(g8,+8, —20)+(” —0g,)
k=818, + 8, —20 o
k, =0* —og, .
A SNR é dada por:
f%
i 2
[Ha (@S (1)-df
P, Iy
SNR, =32 =22 40
T Phe % |
jon |
|H oo (e -8, () df
Ty
2
e - T -

[Cos(20T) + k,Cos(@T) + k, | +[Sen(20T) + k,Sen(@T)|’

Para uma sendide de entrada x(t) = A/2 Sen(nfyt), a densidade espectral de poténcia é
expressa pela equacao (3.29). Substituindo-se (3.29) e (3.41) no numerador de (3.40)

determina-se Ps,:

(glng)%

2:c Mk Cos ) 4k s )k Sen(-" )2
0sC s’ T RCOS( o ep) Tk M osr’ T osr

P,

N

(3.42)
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O modulo ao quadrado da NTF é dado por:

[o® —20.Cos(@T) +1]

. 2
[y, ()] = ; ; (3.43)
[Cos20T) + k,Cos(@T) + k, | +[Sen(20T) + k,Sen(wT)]
Substituindo-se (3.34) e (3.43) no denominador de (3.40) determina-se Py.:
05 )
N [foser To? —20Cos(@T) +1]
Py, = E 2 > df (3.44)
05 [Cos(20T) + k,Cos(@T) +k, | +[Sen20T) + k Sen(wT)]

Como no caso anterior, ndo foi possivel obter uma expressao analitica para a poténcia
média Py.. Para a obtengao dos gréaficos de SNR x OSR, em fung¢é@o dos parametros a, g1 € go,

a integral (3.44) foi resolvida numericamente. Estes graficos sdo mostrados nas figuras 3.16 a
3.18.

10xLog, {SNR) dB

_20 1 1 1 1 1 1 1 1 1
0 100 200 300 400 S00 B00 700 =] 900 1000

OS5k

Figura 3.16 - SNR do modulador de 2* Ordem com g; = g.= 1 para Diferentes Valores de .
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10xLog, (SNR) dB
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Figura 3.17 - SNR do modulador de 2* Ordem com o= g>= 1 para Diferentes Valores de g;.

10xLog, (SNR) dB
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Figura 3.18 - SNR do modulador de 2* Ordem com o= g; = 1 para Diferentes Valores de g..
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Para o modulador de 2° ordem novamente verifica-se a grande degradagdo na SNR
devido & perdas nos integradores. Os ganhos normalizados g € g. também influenciam, em

menor escala, a performance do sistema.

3.4 Sampling Jitter

Todos os sistemas analdgicos chaveados tém seu funcionamento controlado por sinais
digitais de sincronismo (clock), oriundos de osciladores ou PLL’s. Estes sinais apresentam uma
determinada estabilidade em freqiéncia, de precisao finita e mensuravel [88],[89]. A figura 3.19

mostra um exemplo de sinal digital apresentando imprecisdo nos instantes de transigao.

Borda de ImprecisGo
Referéncia na Transicdo

Figura 3.19 - Sinal de Sincronismo (clock) Apresentando
Imprecisédo nos Instantes de Transicao (jitter).

Nos moduladores YA a capacitores chaveados, os sinais de sincronismo controlam a
amostragem do sinal de entrada e todo o processamento subsequiente das amostras. Como
nos circuitos SC as cargas sao transferidas quase que instantaneamente ap6s o fechamento
das chaves [4],[95], pequenas variagbes nos instantes de mudanca de estado destas néo
interferem no processamento das amostras. Portanto, imprecisdées nos instantes de transi¢ao
degradam a performance do modulador apenas na amostragem realizada no primeiro

integrador do sistema [93],[97].

A cada pequena variagao no instante de amostragem (sampling jitter), corresponde um
erro na amplitude das amostras do sinal de entrada. Este erro depende mutuamente das
caracteristicas espectrais da entrada e da estabilidade em freqiiéncia do sinal que controla o
amostrador. Portanto, apenas estimativas da degradacao da performance do modulador podem
ser realizadas. Uma boa previsdo dos efeitos dos erros de amostragem é conseguida a partir
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do estudo de trés situagdes especificas: sinal de entrada DC, sinal de entrada senoidal e
sampling jitter aleatério e, sinal de entrada senoidal e sampling jitter também senoidal.

Para o modulador com entrada DC , a imprecisdo na amostragem nao provoca nehuma
limitacdo na performance do modulador. Portanto, pode-se inferir que este tipo de erro é
diretamente proporcional a derivada do sinal de entrada [90]-[92],[94].

Para o modulador com entrada senoidal e sampling jitter aleatério, a resolugcao do

sistema é degradada [97]. No modulador ideal, a saida se relaciona com as entradas pela
seguinte equacao a diferenca:

ylnl= (y[n]+ x(nT)) ® hn]+ gln] (3.45)

onde y[n] é a saida do modulador ideal, x(nT) é a entrada “amostrada e retida”, h[n] é a
resposta ao impulso do filtro interno do modulador (loop filter) e q[n] é o ruido de quantizagao.

A amostragem nao-ideal € modelada da seguinte forma:

” X 2
x[n]=x(nT+ J[n]) = x(nT)+x"(nT)- J[n]+ % + .- (3.46)

y,[n1=(y,[n]+ x(nT) + x'(nT)- J[n]) ® h[n]+q, [n] (3.47)

onde J[n] é uma pequena perturbacdo em torno do instante de amostragem e, y,y[n] e q,[n] séo,
respectivamente, a saida do modulador e o ruido de quantizagdo com amostragem nao-ideal.

Subtraindo-se (3.45) de (3.47) determina-se a parcela de erro adicional devido ao

sampling jitter €y[n] = y,[n] - y[n] :

e,[n]=(g,[n]+x'(nT)- Jn]) ® hinl+ (g, [n]- qn]) (3.48)
1 A o
EQ=1"m5 [X@+0,(2-00)]-X@) (3.49)
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onde x[n]=x"(nT)-J[n]. Na equacgdo (3.49), a expressao entre colchetes é multiplicada pela

funcéo de transferéncia do ruido de quantizagcao (NTF), que apresenta amplitude préxima de
zero nas freqUiéncias mais baixas. Portanto, dentro da banda do sinal, a densidade espectral de
poténcia do erro introduzido pela imprecisdo na amostragem é praticamente independente da

ordem do modulador [97]:

. . ) ®
Sy () =S (e, Y cw<— (3.50)

A perturbagéao J[n] é modelada como um processo aletério, de média m, = 0, variancia
c,° e densidade espectral de poténcia uniforme (ruido branco). A densidade espectral de

poténcia do erro de amostragem pode ser determinada a partir da autocorrelacao de x[n]:

R (k1= E{%[n]- &{n+k]} (3.51)

onde E{.} é o operador esperanca matematica.
R, (k1= E{x'(nT)- J[n]-x’(nT +kT)- J[n+k]} (3.52)

Como x’(nT) e J[n] séo incorrelatos, a autocorrelacdo do erro de amostragem pode ser

expressa por:

R, (k1= M{x'(nT)- x’(nT + kT)}- E{J[n]- J(n+k1} (3.53)

onde M{.} é o operador média temporal.

A autocorrelagéo de J[n] € dada por [3]:
R,[k]1= E{J[n]-JIn+kl} =c}-8[k] (3.54)

A estimativa de pior caso para o erro de jitter ocorre para a sendide de entrada de
maxima amplitude e na freqiiéncia mais alta da banda do sinal:

xX(1) = % Sen(nf,t) (3.55)
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, A
X (1) =7fy Cos(nfyt) (3.56)

X' (nT)-x'(nT +kT) = (an %) . Cos(nfnT)- Cos(nf, Tln + k) (3.57)

Através da utilizacdo de identidades trigonométricas [10], a expressao (3.57) é

desenvolvida:

A
(an 2)

: {cos(2nf,nT)- Cos(nf,nk) +Sen(2nfnT) - Sen(nfnk) + Cos(nfynk )} (3.58)

A média temporal da expresséao (3.58) é dada por:

[#.5)
M{x'(nT) - x'(nT +kT)} = Tz . Cos(nf, nk) (3.59)

Combinando-se (3.54) e (3.59), a autocorrelacao de x[n] é determinada:

AV
(nfzv 2)

R [k]= T'COS(TCank) .62 -8[k] (3.60)

A transformada de Fourier de (3.60) resulta na densidade espectral de poténcia do erro
de amostragem na banda do sinal:

A 2
#3) o

SEy(eij)ET-f— (3.61)

Integrando-se (3.61) na banda do sinal obtém-se a estimativa de pior caso para o erro
de amostragem para entrada senoidal e sampling jitter aleatério:
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J2nT S S e/l A 2
L Se@ M =S o (3.62)

J - (n/,4) o

A SNR do modulador levando-se em conta a imprecisdo nos sinais de sincronismo €&
dada por:

SNR,, = —23 (3.63)
TP+ P '

A figura 3.20 mostra a SNR do modulador de 2% ordem para diversos valores da

variancia normalizada (o,/T)? do erro de amostragem.

10xLog, (SNR) dB
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QSR

Figura 3.20 - SNR do Modulador de 2* Ordem para Diversos Valores

da Variancia Normalizada (G\,/T)2 do Erro de Amostragem.

Enquanto o ruido de quantizagéo é o principal fator limitante da resolugdo na saida do
modulador, a SNR cresce rapidamente com o aumento da OSR. Quando o erro de jitter passa
a ser o fator predominante, a SNR cresce de forma linear como previsto por (3.62). A tabela 3.1
mostra valores da variancia normalizada (c,/T)® para diversas combinagées de freqiiéncia de

amostragem e de desvio padrao o,.

89



o, fs (6uT)> %
1ns 1 MHz 0,0001
1ns 10 MHz 0,01
1ns 100 MHz 1

100 ps 1 MHz 0,000001
100 ps 10 MHz 0,0001
100 ps 100 MHz 0,01
10 ps 10 MHz 0,000001
10 ps 100 MHz 0,0001

Tabela 3.1 - Variancia Normalizada do Sampling Jitter Aleatorio.

A figura 3.21 compara a sensibilidade dos moduladores de 1° e 2° ordens & imprecisédo
no instante de amostragem. A figura 3.22 compara a sensibilidade dos moduladores de 2° e 3°

ordens a imprecisao no instante de amostragem.

10xLog, (SNR) dB

110 T T T T y T T T T
-
-
-

oo - 7 ideal 1
T ordem -
[—] -

s} e -

Vs

23 ordem .
a0 / 10% -

30 L 1
0

1
450
OSSR

1 1 1 1 1 1 1
a0 100 150 200 250 300 350 400 500

Figura 3.21 - Degradagdo da Resolugao nos Moduladores de 1% e 2% Ordens
devido ao Sampling Jitter.
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Figura 3.22 - Degradagéo da Resolugdo nos Moduladores de 2° e 3% Ordens
devido ao Sampling Jitter.

Como no modulador de 1% ordem a atenuagdo do ruido de quantizagdo na banda do
sinal ndo é tado grande quanto nos moduladores de ordens mais elevadas, o erro de jitter se

torna desprezivel para a determinacao da SNR do sistema (figura 3.21)

Na figura 3.22 verifica-se que o erro na amostragem degrada a performance do sistema
independentemente da ordem e da arquitetura do modulador.

Para o modulador com entrada senoidal e sampling jitter também senoidal, o sinal

amostrado é distorcido de forma analoga a modulagcdo em FM [92]. Neste caso o sinal
equivaleria a portadora e o erro de jitter a mensagem modulante.

J(1)=J-Sen[Q, 1] (3.64)
O processo de amostragem é perturbado de acordo com a seguinte expressao:

x[n)= x(nT +J - Sen[®, - n)) (3.65)
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Matematicamente, um sinal de entrada modulado senoidalmente em freqiéncia e
amostrado nos instantes de tempo corretos produz a mesma seqiéncia de amostras
especificadas na equacgdo (3.65). Portanto, os efeitos do jitter senoidal na banda base do
modulador podem ser determinados a partir do estudo do espectro do sinal de entrada
modulado em FM:

x(1) = A-Cos(Q, 1+ J-Sen(Q, 1)) (3.66)

x(1)= A-Cos(Q 1 +B-Sen(Q,1)) (3.67)
J

p=2n- (3.68)

X

onde B é o indice de modulagéo do sinal modulado em FM. A expresséo (3.67) foi desenvolvida

em [3], e é equivalente a:

=)

x(1) = A-ZJk (B)-Cos([Q, +kQ, ]t) (3.69)
=
x<f>=521k<ﬁ>-[8<f—fx —KE)+B(f + i+ K] (3.70)

k=—c0

onde Ji(.) é a funcao de Bessel de primeiro tipo e ordem k (figura 3.23). Como a amplitude do
erro de jitter € bem pequena em relagcdo ao periodo Ty, o indice de modulagéo B € sempre

menor do que 1. Neste caso a seguite aproximagao € valida [3]:

JO(B)El
JI(B)E% (3.71)
J.(B)=0 ,k>1

O espectro de X(f) sera entdo caracterizado por uma raia central correspondente ao
sinal de entrada sem jitter e duas raias laterais proporcionais ao indice de modulagao (FM de
banda estreita).
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Figura 3.23 - Funcgéo de Bessel de Primeiro Tipo € Ordem k Ji(B) -

O efeito da amostragem com sampling jitter senoidal é explicitado na equacao (3.72).
Neste caso, a distor¢do causada ao sinal de entrada é independente da ordem do modulador e
também da taxa de amostragem.

%.Cos([mx o, ) (3.72)

Aln] = A-Cos(@,n) +% Cosl [0, +, Jn) -

Dependendo da aplicacdo, as bandas laterais presentes no espectro do sinal amostrado
podem ser indesejaveis. Em sistemas de audio, estas raias sdo potencialmente perceptiveis se
elas estiverem acima do patamar do ruido de quantizagao [92]. No caso em que a sendide de
entrada tem amplitude maxima A/2 (0 dB), a amplitude das bandas laterais (BL) e o patamar de

ruido na freqiéncia do sinal (NF) séo, respectivamente, expressos por:

(B'%T:(n-J-fx-A)z
4

BL= -~ (3.73)
NF = A 4. Sen| &7 L 3.74
EA N2 &7

onde L é a ordem do modulador. As tabelas 3.2 e 3.3 mostram os valores computados de BL e
NF para diversos valores de fx, fs e J.
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J fx fs BL (dB) | NF (dB)
1ns 2 kHz 4 MHz -96 -107
1ns 20 kHz 4 MHz -82 -92
1ns 50 kHz 4 MHz -74 -84
100 ps 2 kHz 4 MHz -116 -107
100 ps 20 kHz 4 MHz -102 -92
100 ps 50 kHz 4 MHz -94 -84

1ns 20 kHz 40 MHz -82 -123

1ns 50 kHz 40 MHz -74 -115
100 ps 20 kHz 40 MHz -102 -123
100 ps 50 kHz 40 MHz -94 -115
10 ps 20 kHz 40 MHz -122 -123
10 ps 50 kHz 40 MHz -114 -115

Tabela 3.2 - BL e NF no Modulador de 1% Ordem.

J fx fs BL (dB) | NF (dB)
1ns 2 kHz 4 MHz -96 -151
1ns 20 kHz 4 MHz -82 -123
1ns 50 kHz 4 MHz -74 -107
100 ps 2 kHz 4 MHz -116 -151
100 ps 20 kHz 4 MHz -102 -123
100 ps 50 kHz 4 MHz -94 -107

1ns 20 kHz 40 MHz -82 -173

1ns 50 kHz 40 MHz -74 -157
100 ps 20 kHz 40 MHz -102 -173
100 ps 50 kHz 40 MHz -94 -157
10 ps 20 kHz 40 MHz -122 -173
10 ps 50 kHz 40 MHz -114 -157

Tabela 3.3 - BL e NF no Modulador de 2% Ordem.

Mesmo estando na maioria dos casos acima do patamar de ruido, as bandas laterais
ficam muito abaixo da amplitude do sinal e sdo praticamente imperceptiveis. Na pratica, nem
sempre o patamar de ruido é determinado pelo ruido de quantizagdo: o ruido térmico
introduzido no modulador pelos dispositivos eletrdnicos impede que os niveis de ruido previstos
nas tabelas 3.2 e 3.3 sejam tao baixos (Secao 4.4.1).
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CAPITULO 4

MODULADORES XA
IMPLEMENTADOS COM
CIRCUITOS A CAPACITORES
CHAVEADOS
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4.0 Introducao

Os moduladores XA implementados com circuitos a capacitores chaveados (SC) foram
uma unanimidade na década de 80 e até hoje sdo bastante adequados para diversas
aplicacoes: canais de voz em banda base para telefonia (13 bits / 4 kHz) [25], digitalizacao de
audio (16 bits / 22,05 kHz) [10], ISDN U-interface (14 bits / 80 kHz) [41], e outras (16 bits / 160
kHz) [44]. As técnicas de projeto utilizadas sdo as mesmas que foram desenvolvidas para filtros
analdgicos no mesmo periodo. Praticamente, todos os estudos sobre ndo-idealidades e limites
de performance foram feitos visando a aplicagéo de filtragem de sinais [4],[99]-[116].

Os circuitos reais apresentam diversas ndo-idealidades que se somam as limitacdes de
desempenho impostas pela implementacao analégica chaveada genérica (Capitulo 3). Deve-se
portanto agregar ao modelo as nao-idealidades e fontes de erro presentes. Este modelo mais
refinado € mostrado na figura 4.1. Todos os blocos constituintes do sistema sao acrescidos de
uma fonte de erro projetada para suas entradas correspondentes as imperfeicdes presentes nas
possiveis implementagdes praticas destes mesmos blocos.

ADC
+ + l+
X o vin]
+ Z-Q + 2_ > Z-Q +
_|_
ellg)
2 -I_

DAC

Figura 4.1 - Modulador XA de 2° Ordem e Fontes de Erro Genéricas

na Implementacao Integrada com Circuitos a Capacitores Chaveados.
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Na figura 4.1 a seguinte notagéao é adotada:

T - periodo de amostragem.
m x(nT) - versdao sampled-and-held do sinal analégico x(t).
m y[n] - bit stream de saida do modulador com quantizador de 1 bit.

B g[n] - erro de quantizagdo modelado como fonte aditiva de ruido branco.

m & - somatodria de todos os erros presentes na implementagao do i-ésimo integrador
projetada para a entrada do mesmo.

m Eapc - somatoria de todos os erros presentes na implementacao do quantizador projetada
para entrada do mesmo.

m Epac - somatoria de todos os erros presentes na implementagao do conversor D/A de 1 bit

da malha de realimentacao projetada para entrada do mesmo.

Para que a influéncia de cada uma das as fontes de erro possa ser corretamente
avaliada é preciso equacionar a funcao de transferéncia de todas estas entradas indesejadas

do sistema para a saida y[n]. Para o = g1 = g» = 1 tem-se:

Y(2)=€,pc +0(2) + ﬁ{ﬁz ~Y(2) =€, + ﬁ € +X(@-1(2)- SDAC]} (4.1)
V(@) =€ e + Q) + ﬁ{e ~HQ) B+ T DD fof‘f} #2)
Y(Z){#} 8 00+ o O gz_ _1)12) 4.3)

O
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Y(z) (z-1)°

1207, 2 o
H,(2)= %j) _ Zz‘zl (4.6)
Hgl(z):%f)=§ (4.8)
.

A partir das fungdes de transferéncia das diversas variaveis presentes no modulador
pode-se tracar a amplitude da resposta em freqiéncia das mesmas, que sdo mostrados na
figura 4.2 . Percebe-se a partir destas curvas que todos os erros introduzidos pelo quantizador
(eapc) Serdo submetidos ao mesmo noise shaping de 2% ordem a que € submetido o ruido de
quantizagdo. O conjunto de erros introduzido pelo 2° integrador do sistema (e,) é submetido a

um noise shaping de 1% ordem.

Entretanto, o conjunto de erros introduzido pelo 1° integrador do sistema (g;) e os erros
introduzidos pelo DAC da malha de realimentacao (epac) ndo sédo atenuados dentro da banda
do sinal pelo modulador £A. O modelamento detalhado destes dois blocos é fundamental para
a correta previsdo do comportamento dindmico do modulador ja que os erros por eles
introduzidos na banda base s&o incorporados diretamente ao espectro do sinal.
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Figura 4.2 - Amplitude das Fungdes de Transferéncia

de Todas as Entradas do Modulador para Saida

Fica evidente que o projeto do 1° integrador do sistema, independente da ordem e da
topologia de modulador XA escolhida, e do DAC da malha de realimentacdo devem ser os mais
refinados possiveis. Sao estes blocos principalmente que determinam a maxima performance

alcancavel pelo conversor. Os demais integradores (quando presentes) e o quantizador podem

ter especificacées de projeto bem menos rigorosas.

A combinacdo do estudo dos erros introduzidos na implementacdo com circuitos SC
com as caracteristicas fisicas do processo CMOS permite a obtencdo de curvas

parametrizadas para a previsao do SNR do modulador XA e para a determinacao dos limites de

desempenho atingiveis.

Como o comportamento do DAC de 1 bit implementado com circuitos SC é bem préximo
do ideal [38],[41], este ndo sera considerado nas analises subseqlentes.

100



4.1 Integradores SC

O principio de funcionamento da técnica de capacitores chaveados esta baseado na
transferéncia quantizada de cargas entre nds do circuito. O bipolo equivalente que opera desta
forma se comporta aproximadamente como um resistor. Assim se consegue realizar de forma
monolitica produtos RC de alta precisdo apenas com capacitores e chaves anal6gicas. Todos
estes componentes ocupam também muito menos area que 0s resistores em circuitos
integrados. Uma analise detalhada do funcionamento de circuitos SC é encontrada nas
referéncias [4],[101],[111]-[114].

A implementacdo de constantes de tempo RC estaveis e precisas é fundamental na
construcao de integradores para fins de processamento de sinais. A figura 4.3 apresenta varias
arquiteturas de integradores discretos a capacitores chaveados. Aplicando-se as leis de
Kirchhoff e a conservacao da carga equaciona-se facilmente a funcao de transferéncia destes

circuitos [4]. Os sinais de sincronismo ¢, e ¢, controlam o estado das chaves.

C
Y i
(@) A
I S +
0,
1 G

¢,
o # ﬁ
e e
C. +

L
V() >
© e Ib A0

Figura 4.3 - Integradores a Capacitores Chaveados. (a) Euler tipo Avanco.
(b) Euler tipo Atraso / LDI. (c) Bilinear.
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Os acumuladores inversores mostrados na figura 4.3 implementam, respectivamente, os
métodos integracdo numérica Euler tipo avango, Euler tipo atraso e Bilinear. A integracao LDI é
implementada amostrando-se a saida do acumulador das figura 4.3b na metade do periodo de

amostragem do sistema.

V& _ & 1
LO=V T T (4.10)
/SN O
LO=V = T (4.11)
[(=r® __2C 2t (4.12)

Vi ¢ z-1

Entretanto, diversas ndo-idealidades nas chaves e nos capacitores destes integradores
fazem com que as funcdes de transferéncia realizadas na pratica sejam diferentes do previsto
[111]-[114]. Capacitores integrados podem ser realizados de 3 formas diferentes através da
superposicao de camadas [101],[113],[118]: metal2-SiO,-metal1, metall1-SiO,-difusdo de dreno
e poly2-SiO.-polyl. O primeiro grupo apresenta uma capacitancia por area muito baixa, o
segundo era utilizado apenas nos antigos processos NMOS com regidao de porta (G) do
transistor feito de aluminio e o terceiro representa a melhor opgéo tecnoldgica para capacitores
nos processos atuais. Nesta secdo apenas serdo analisadas as caracteristicas dos capacitores
realizados com duas camadas de poli-silicio (poly). Transistores MOS também podem ser
usados como capacitores (MOSCAP’s), mas sua utilizacdo em projetos requer cuidados

especiais [137].

Capacitores poly2-SiO,-poly1 (figura 4.4a) apresentam boas caracteristicas fisicas,
pequena dependéncia da capacitancia com a tensado aplicada e capacitancias por area da
ordem de 1 fF/pm®. A capacitancia principal esta entre os contatos T e B, mas a capacitancia
entre a placa inferior (bottom plate) e o substrato pode valer de 5 a 20% da capacitancia Crg [4]
e precisa ser incluida no modelamento (figura 4.4b).
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Substrato P

Figura 4.4 - Capacitor Monolitico Realizado com 2 Camadas de Poly (a) e seu Modelo
Incluindo a Capacitancia Parasita entre a Placa Inferior e o Substrato (b).

As chaves analégicas sao realizadas com transistores NMOS (figura 4.5a). Quando o
transistor esta cortado (Vgs=0), a chave estd aberta (Rorr = o). Quando o transistor esta na
regido linear (Vgs=Vpp), a chave esta fechada (Ron = 5kQ). O modelo do MOSFET contém
diversas capacitancias entre seus 3 terminais (Cgs, Cgp, etc...) [6]-[8], mas apenas as
capacitancias entre os terminais de fonte(S)-substrato(SUB) e dreno(D)-substrato(SUB), Cssus
e Cpsus (figura 4.5b), sdo importantes para o estudo das capacitancias parasitas que alteram o
valor da razdo Cg/C, do integrador. Cssus € Cpsus S@0 capacitancias de juncao PN e portanto
seus valores variam de forma nao-linear com a diferenca de potencial na jungdo. Outras nao-

idealidades das chaves sdo analisadas nas Segdes 4.3 e 4.4 .

Substrato P

Figura 4.5 - Transistor NMOS (a) e seu Modelo Incluindo as Capacitancias Parasitas entre os
Terminais de Fonte e Dreno e o Substrato (b).

103



As capacitancias parasitas das chaves e dos capacitores provocam alteragdes nos
circuitos dos acumuladores. A figura 4.6 mostra a inclusao das capacitancias parasitarias no
esquematico do integrador Euler tipo atraso. Para a correta previsdo do comportamento do
modulador XA, estas ndo-idealidades precisam ser consideradas no equacionamento da SNR

do modulador.

¢, IR 4 K

Figura 4.6 - Inclusdo dos Capacitores Parasitas no Circuito do Acumulador
Euler tipo Atraso.

Entretanto, na pratica, os integradores descritos na figura 4.3 nao sao utilizados. Com
base em determinadas consideracdes é possivel encontrar arquiteturas de integradores cujas
funcdes de transferéncia sdo, aproximadamente, insensiveis a presenca de capacitancias
parasitas. As seguintes regras devem ser seguidas, para que os circuitos implementados com
capacitores chaveados operem da forma mais proxima possivel da ideal [101]:

m Capacitores chaveados ndo podem ser os Unicos elementos a fechar a malha de
realimentacdo da saida de amplificadores operacionais para uma de suas entradas. Caso
contrario a aproximagao de terra virtual s6 é valida nos instantes em que o caminho de

realimentacao esta fechado.

m Nao podem existir nés flutuantes no circuito. As placas dos capacitores estdo sujeitas a
acumulagédo de cargas oriundas de correntes de fuga de jungbes PN reversamente
polarizadas, de radiacdo eletromagnéticas ou de transientes nas linhas de alimentagéo.
Deve existir sempre um caminho direto ou através de um capacitor chaveado entre cada um

dos nos e uma fonte de tensao.
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m Os sinais de controle complementares ¢, e ¢ das chaves ndo podem mudar de estado no

mesmo instante. Estes sinais precisam ser interdigitados.

m A placa inferior dos capacitores precisa estar ligada a uma fonte de tensao (Vpp, Vss, GND,
saida do amplificador operacional ou no terra virtual). Caso contrario a capacitancia parasita
nao-linear entre a placa inferior e o substrato degrada consideravelmente a performance do

circuito.

m A entrada nao-inversora dos amplificadores operacionais precisa estar conectada a uma
tensdo constante. Se esta entrada é também conectada a uma fonte de sinal, a funcao de
transferéncia do circuito se torna sensivel a todas as capacitancias parasitas neste no.

A partir destas consideragdes chegou-se a arquitetura de integrador chaveado mostrada
na figura 4.7. Esta topologia € imune a presenga de capacitancias parasitas [105]. Assim, as
capacitancias utilizadas nos projetos convencionais podem ser da ordem de apenas 2pF [4].
Este circuito apresenta 2 modos de operacdo: quando o primeiro par de chaves é acionado
com os sinais de controle indicados fora dos paréntesis na figura 4.7, é realizado o integrador
inversor Euler tipo avango (4.10); quando acionado com os sinais entre parénteses é realizado
o integrador nao-inversor Euler tipo atraso (4.11).

V@ ¢ 1
I,(z)= e (4.13)

V@ _&
1,(z)= Vo C oo (4.14)

Figura 4.7 - Integrador a Capacitor Chaveado Insensivel as Capacitancia Parasitas.
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Outros fatores além das capacitancias parasitas alteram o valor e a linearidade da razao
Cs/C,. As caracteristicas do processo de fabricagdo determinam outros defeitos nos capacitores
do acumulador da figura 4.7. Num processo de fabricagéo ideal, o valor do capacitor depende
apenas da capacitancia por area da estrutura poly2-SiO.-polyl e das dimensbes do

componente:
E-:OX
C=""W.L. (4.15)

onde eox = € X kox é constante dielétrica do SiO,, tox € a espessura do filme de SiO, e W x L¢

€ a area do capacitor.

Os erros de fabricagdo nos capacitores integrados podem ser separados em dois tipos
[4],[115]-[118]: erros sistematicos, que sdo caracterizados por uma grande correlagéo espacial,
e erros aleatérios. Sao erros sistematicos o gradiente de variagdo da espessura do 6xido ao
longo do circuito integrado, o efeito de borda e a dependéncia térmica da capacitancia ye". S0
erros aleatorios as variagoes locais na espessura e na permissividade dielétrica do 6xido e as
variagoes aleatdérias nas bordas de cada capacitor. A dependéncia da capacitancia com a
diferenca de potencial aplicada no capacitor y,° é abordada na Secdo 4.5 e esta ligada a

distorcao harménica do integrador chaveado.

O gradiente de variacao da espessura do 6xido ao longo do circuito integrado, em todas
as diregdes, ocorre em fungdo da nao-uniformidade da temperatura na superficie do wafer
durante o crescimento do 6xido térmico. Para que a razao g = C,/C; seja minimamente afetada
por esta variacao global na espessura do 6xido, os capacitores devem ser construidos os mais
préoximos o possivel entre si [4].

O efeito de borda compreende dois fenbmenos distintos: a existéncia de linhas de

campo elétrico nas bordas do capacitor ligando as placas de poli-silicio (figura 4.8) e o erro
sistematico do processo litografico na definicdo de geometrias (figura 4.9).
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Figura 4.8 - Linhas de Campo Elétrico entre as Placas do Capacitor.

A existéncia de linhas de campo elétrico nas bordas do capacitor faz com que a
capacitancia apresente duas componentes: uma componente proporcional a area e outra

componente proporcional ao perimetro do capacitor.
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Figura 4.9 - Erro Sistematico do Processo Litogréafico na Definicdo de Geometrias.

O erro litografico sistematico interfere na area efetiva do dispositivo. Estes dois
fenbmenos que promovem o efeito de borda tém como consequiiéncia um erro no ganho
normalizado g. Este problema é resolvido de forma bem simples: a razdo g deve ser uma
fracdo racional e os capacitores C, e C; devem ser implementados como associagcdes em

paralelo de capacitores iguais.
As capacitancias integradas também sao funcao da temperatura do silicio na regiao do

circuito em que foram construidas. Portanto, C = C(®) e a sensibilidade térmica da capacitancia

€ definida como:
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. _AC/C 1 dC
Yo = p0 “C 20

(4.16)

Valores tipicos de Yo ficam em torno de 20 ppm/°C [115]. O valor da razdo C,/C, varia
com a temperatura de operagao do circuito apenas se os capacitores C, e C; sdo construidos

em regides de isotermas diferentes.

Os erros aleatérios compreendem as variagbes aleatérias locais de capacitor para
capacitor e que nao podem ser canceladas por técnicas de casamento dos dispositivos. Estes
erros representam a limitagao absoluta na precisao alcangavel na razéo C,/C; [116]-[117].

As variagdes aleatérias nas bordas dos capacitores sao decorrentes de imperfeicdes
durante a corrosao (etching) destas bordas e da propria natureza granular do poli-silicio, que
faz com que apenas gréos inteiros possam ser removidos [116]. Quanto maior a uniformidade
dos graos do poli-silicio e melhor a qualidade da técnica de corrosdo de camadas de um
processo de fabricagdo, menor o desvio padrdo das variagcbes locais nas bordas dos
capacitores. A figura 4.10 ilustra este fen6meno.

AN ) ALY

H(H

|
’
)

> % AW(X)

Figura 4.10 - Variagdes Aleatdrias Locais nas Bordas das Placas dos Capacitores
Variagbes aleatérias no valor da capacitéancia por area sao decorrentes de variagoes

locais na espessura do 6xido e na constante dielétrica do SiO,. Este fendmeno é mostrado na
figura 4.11.
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Figura 4.11 - Variacdes Locais na Espessura do Oxido tox

e na Permissividade do SiO, gox.

Tomando por hipétese que todas as fontes de erros globais e locais sao incorrelatas, o
erro relativo no valor de um capacitor isolado pode ser equacionado [116]:

G_c_ KLE KGE KLO
C_\/C%+ C + c + K, (4.17)

onde C é a capacitancia projetada, oc € o desvio padrao do valor da capacitancia, K.
representa as variagdes locais nas bordas, Kge leva em consideragéo todos os erros globais
nas bordas, K o representa as variagdes locais nas caracteristicas do 6xido e Kgo representa
os gradientes globais nas propriedades do SiO,.

K, =8-d,-6.,-Chy (4.18)
K; =7-Cop -Gy (4.19)
2 2
(¢) (6)
K,,=4-d,-C,, [ — +—_”2] (4.20)
0X tOX
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(4.21)

Nas equagoes (4.18) a (4.21), é adotada a seguinte convencao:

m de - raio de correlacdo das variacdes locais nas bordas.

B G - desvio padrdo das variagdes locais nas bordas.

m C,, - valor médio da capacitancia por area da estrutura poly2-SiO,-poly1.

m ¢ - valor médio da constante dielétrica do SiO..

ox

- valor médio da espessura do éxido.

|
~

0X
oce - desvio padrao das variagdes globais nas bordas.

oL - desvio padrao da variacdo local da constante dielétrica do SiO,.
o1 - desvio padrao da variagao local da espessura do 6xido.

do - raio de correlagao das variagdes locais no éxido.

G6ge - desvio padrao da variagao global da constante dielétrica do SiO,.

ogt - desvio padrdo da variagao global da espessura do éxido.

4

Nos circuitos SC, o valor isolado dos capacitores ndo é muito importante. A razdo entre
capacitancias é o principal parametro para a definicho das constantes de tempo nos
integradores. Para que casamento entre 2 capacitores que definem o ganho normalizado g de
um acumulador SC seja maximo, o efeito das variagdes globais deve ser minimizado atravées de
técnicas de /ay-out. Todos os erros sistematicos sdo cancelados em 1% ordem se a topologia de
centréide comum é adotada para a construgdo dos capacitores (figura 4.12). Esta topologia
atende a todos os requisitos para cancelamentos dos erros globais: capacitores proximos e
simétricos em relacdo a todos os gradientes de variacdo da espessura do Oxido, realizados
como associagdes em paralelo de capacitores iguais e simétricos em relacao a todas as fontes

térmicas.
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Figura 4.12 - Topologia Centréide Comum para a Construgéao da Razao C,/C; = 5/4

Insensivel aos Erros Sistematicos.

A partir da equagéo 4.17, o erro relativo no valor de um capacitor formado pela
associagdo em paralelo de capacitores iguais pode ser determinado [116]. Para um capacitor
C=n.Cy tem-se:

c c c ' C
5 = (4.22)
nCy LE LO GE
+ + + K
nG, \/ ncp nG G %

O erro relativo no ganho normalizado g = C,/C4, para C; = n.Cy e C, = m.Cy e, dispostos

de acordo com a geometria centréide comum é dado por:

2 2
6 Gn Gl‘ﬂ + K K
O¢ _ G| g2 | o |22 Ziey Bio (4.23)
8 G G n-m C(? Cy

Mesmo que o lay-out das capacitancias casadas seja feito de forma cuidadosa, os erros

locais persistem e determinam a maxima precisdo alcancavel para a razdo C,/C; num
determinado processo de fabricagdo. O uso de capacitores grandes reduz esta indesejavel
variagao. De qualquer forma, variagbes no ganho normalizado g tém menos influéncia na SNR

do modulador XA que o valor das perdas nos integradores (Secao 3.3).
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4.2 Nao-ldealidades nos Amplificadores Operacionais

Os amplificadores operacionais (AmpOp’s) sdao componentes essenciais dos
integradores SC. Devido as caracteristicas intrinsecas destes circuitos, diversos fenémenos
indesejados estdo sempre presentes e degradam seu desempenho: tensdo de offset na
entrada, ganho DC finito, largura de banda finita e limitacdo de slew-rate [6]-[8]. Estas
imperfeigdes limitam a performance dos moduladores X¥A e devem ser precisamente
quantificadas para que a maxima resoluc¢é@o alcangavel numa determinada tecnologia possa ser

estimada.

4.2.1 Ganho DC Finito e Tensao de Offset.

Os efeitos do ganho DC finito em malha aberta e da tensdo de offset podem ser
estudados incluindo-se estas imperfeicdes no circuito do integrador chaveado (figura 4.13). A
partir do equacionamento deste circuito utilizando um modelo de AmpOp mais realista e
considerando todos os outros componentes (chaves e capacitores) ideais obtém-se uma nova

funcao de transferéncia para o integrador.

b,

o |_|—+_| (
1 C,
v(nm— % —Lv0m |2 V()

Figura 4.13 - Acumulador Euler tipo Atraso Implementado com AmpOp
Considerando-se o Ganho DC Finito e o Offset na Entrada.

Durante ¢1=1 tem-se:

i, =ic. - Ag,=Agy (4.24)
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a,(74) = 9,00+ 4,(7%) (4.25)

-C, (vo E} —v, ED =—C,(v,[0] - v, [0])+C, (vl. E} —v, ED (4.26)

A tensdo de offset é considerada constante dentro de cada ciclo de conversdo e
dependente apenas da temperatura. O ganho do AmpOp é considerado finito e constante
durante toda a banda de operagdo do modulador:

volnl = Ay(=vy[n]+V,) (4.27)
Z 1 i CS [0] 1 i — & Z & 4.28
~Vo| 5 +A0+A0C, +v, +A0 _Clvi > _C,VOS (4.28)

Durante ¢.=1 as tensdes na entrada e na saida do integrador permanecem constantes.
Portantovo[ T] =V, [ T/2]ev[T]=v[T/2].

AC, +C, +C, A+l G

—v,[n] yws +v, [n—1] W "C (v,[n]1-V,5) (4.29)
C, C,+C,

V.(2) [ 1 AC,

02— ! - (4.30)

Vi(z) AO CS +C, Y
AC,

A equacao (4.30) expressa a fungao de transferéncia do integrador no mesmo formato
da funcdo de transferéncia do integrador com perdas da Secdo 3.3. Toda a andlise da
influéncia dos parametros g e o nas SNR’s dos moduladores de 1% e 2° ordem pode ser
aproveitada para estudar o efeito do ganho finito A, do amplificador operacional se fs << f,
(freqUéncia de ganho unitario). Neste caso:

-1
C Cy+C
g:—5(1+—s ’j (4.31)
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o= (AOA: 1}(1+ CZOJFCC’ j (4.32)

Para o caso de Cs = C, a tabela 4.1 apresenta os parametros g e o calculados para

diversos valores de Ay:

A)(dB) | g o
40 0,98 0,99
60 0,998 | 0,999
80 | 0,9998 | 0,9999

Tabela 4.1 - Parametros g e a em funcao do ganho DC do AmpOp.

A funcéo de transferéncia da tensdo DC de offset do AmpQOp para a saida do integrador

também é determinada:

V.2 _ 8
EDC(Z) -

(4.33)

No célculo da SNR do modulador XA, a parcela de erro devida ao offset do AmpOp deve
ser adicionada a poténcia média do ruido de quantizacao dentro da banda do sinal. Para isto, a
funcao de transferéncia deste erro para o bit stream de saida precisa ser determinada. No caso
do modulador de 1* ordem tem-se:

_ Z—Q g 8
HE(Z)_ (oc—g)z—oc_z—(oc—g)

(4.34)

Na Secao 4.3.2, sdo analisados os efeitos da tensao de offset no(s) integrador(es) € no

comparador e, o efeito do erro de chaveamento na SNR do modulador XA.

A tenséo de offset apresenta duas componentes distintas: o offset sistematico e o offset
aleatorio. O erro sistematico é devido ao mal dimensionamento dos transistores e/ou das

correntes de polarizagcdo no 1° e no 2° estagio do amplificador. Para o0 AmpOp candnico de 2
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estagios, mostrado na figura 4.41 da Secéo 4.4.1, a condicdo de offset sistematico nulo é
obtida quando tem-se lg = |; para ambas as entradas aterradas [6]. Isto é conseguido apenas
quando as densidades de corrente nos transistores M3, M4 e M6 s&o iguais:

(w/L), 1,

w/L), W), 1
2(w/L), 2

(W), (w/L),

(4.35)

O erro aleatério é devido ao descasamento nas dimensdes dos transistores e as
diferencas na tensdo de limiar Vr entre os dispositivos. Para o mesmo AmpOp da figura 4.41,
se sao considerados apenas os descasamentos entre M1/M2 e M3/M4, a tensédo de offset
devida as imperfeicdes do processo é dada por [6]:

o i), [42, oY),
L s [ )

(4.36)

onde o indices “12” e “34” referem-se, respectivamente, aos pares M1/M2 e M3/M4.

As causas do descasamento entre os transistores sdo as mesmas do descasamento
entre os capacitores [117],[119]-[120], estudadas na Secédo 4.1. As variacGes globais podem
ser bastante minimizadas se os componentes casados sdo construidos o mais proximo
possivel e sob a mesma orientagdo no wafer. Mas as variagdes locais permanecem. Assim, o
offset aleatério é inevitavel, mas algumas cuidados podem ser tomados para que seja
diminuido [119]:

m As dimensdes W e L devem ser grandes em relagdo as dimensdes minimas do processo.

m Para o par diferencial de entrada, deve ser adotado o /ay-out em quadra-cruzada.

m Os espelhos e fontes de corrente devem ser projetados com transistores iguais, utilizando

dispositivos em paralelo quando for necessaria a multiplicagao de corrente.

Se todas estas medidas forem tomadas, obtém-se um offset na faixa de 1 a 5 mV [120]-
[122]. Para moduladores com resolucdo acima de 14 bits este erro é grande demais, como
pode ser visto na figura 4.37 (Segéo 4.3.2).
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Para circuitos a capacitores chaveados, a técnica mais adequada para cancelamento da
tensdo de offset € a implementacdo de integradores com auto-zero [4], [123]-[126]. Nesta
técnica, a operacao do integrador é dividida em duas fases: fase de integracao e fase de auto-
zero [127]. Nos moduladores SC em que é necessario o cancelamento do offset, apenas o
primeiro acumulador precisa ser compensado [44],[59]. Na maioria das aplicacées o0 segundo
integrador ndo precisa de auto-zero, pois seus erros sdo atenuados pelo noise shaping do
sistema. Na figura 4.14 é mostrado o acumulador Euler tipo atraso insensivel as capacitancias
parasitas e com compensagao de offset, proposto na referéncia [123]. No modulador da
referéncia [59] (16 bits / banda de &udio) € utilizada uma versdo Euler tipo avango
completamente diferencial deste circuito.

9, ©
——
ﬁ
b, Cs Cu )
V(nT) — | I - Ve(nT)
o, ) \ ¢, +
T I Ve

Figura 4.14 - Integrador Inversor Euler Tipo Atraso com Auto-Zero
para Cancelamento de Offset [123].

O funcionamento deste acumulador é bem simples. Desprezando-se as demais nao-
idealidades tem-se:

0 =1 1 | (4.37)
Ve, [n - 5} =4V, {n - 5}

st &ttt 15 |
02 =1 Vo[n]:"o[”_l]_?vi[”]"‘_ VosInl=Vos|n =2 (4.38)
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Como o erro Vos é suposto constante dentro de cada ciclo de conversao do modulador,
ocorre o0 cancelamento. Entretanto, na pratica ainda persiste uma tensdo DC residual devida ao
erro de chaveamento (Seg¢do 4.3.2). Pequenas alteragbes nos circuitos SC com auto-zero
levam as topologias que também compensam, em parte, os efeitos do ganho DC finito dos
AmpOp’s nos integradores [127].

4.2.2 Largura de Banda Finita.

Quando o sistema é operado numa freqiéncia fs acima da freqiéncia de corte (3dB) do
AmpOp utilizado na implementacao do integrador chaveado, a hipétese de ganho DC constante
nao é mais valida e é preciso um modelo que leve em considerag¢édo a reducao do ganho com a
freqiéncia. O equacionamento do integrador Euler tipo avango mostrado na figura 4.15,
considerando todos os demais componentes ideais, permite a determinagao do efeito da banda
finita do AmpOp na SNR do sistema [107]-[109].

b, o, I{

[\
1 1
v VAT |2
V() ¥ AS

T I

Figura 4.15 - Acumulador Euler tipo Avanco Implementado com AmpOp de

V(nT)

Largura de Banda e Ganho DC Finitos.

Ay =Y 439
(S)_VX(S)_SAO+1 (4.39)
QO

onde Ay é 0 ganho DC e Q ¢ a freqliéncia de ganho unitario do AmpOp.

_ v (@) 1 dv,(1)
v.(t)=— 4 o o (4.40)
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A andlise é dividia em 2 partes: primeiro o transiente de ¢; = 1, quando a carga €&

transferida de Cs para C,; depois o transiente de ¢, = 1, quando a carga de C, é mantida [107].

= ¢1 =1, <t<thy

v, (1) =vy()+v (1)

C, (v (1) = v In=11) = =C,(v[n-1]-v (1))

A partir de (4.40), (4.41) e (4.42) obtém-se:

1 dv,(t) ( 1J R
— | 1+— |, (1) =v[n-1]

kQ, dt kA,
CI A S
k:C,+CS’ v[n—l]va,[n—l]——Ivi[n—l]

L) % =, -Q, % -,
v"(t):(lfAkOA jﬁ[n—l] 1-e Q[ 4o ]( : +V0[I’l—1]e Q[ Ay ]( )
0
_q,| At 11,
st f ()]

+vo[n—1](1—k)e_go[ o
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(4.41)

(4.42)

(4.43)

(4.44)

(4.45)

(4.46)



| (|)2 =1 ,.tn.1/2< t< tn

A partir de (4.41) e (4.42) obtém-se:

1 dv,(t) 1 1
k—QOT{HE}Ou) =v[n- Y] (4.47)

A solucao da equacéo diferencial (4.47) é dada por:

n— %] 1- e_QU(A?OJrl](t_tn%j + vo[n — %]e_go(&](t_t”%) (4.48)

A
v, ()= [Ao +JVC,

n- Y| (4.49)

Ve (1) =V

A funcao de transferéncia do acumulador é determinada substituindo-se (t - t,.1) por T/2
nas equacoes (4.45) e (4.46) e, (t - t,+,) por T/2 na equacao (4.48). Resultam 3 equacgdes a
diferengas finitas. Aplicando-se a transformada z e combinando-as obtém-se a fungdo de
transferéncia o integrador Euler tipo avanco levando-se em conta a largura de banda e o ganho
DC finitos do AmpOp:

gz
H = 4.
ri (2) 22 -nz+( (4.50)
onde
2 \T
—Q,| k+1+— | =
(= ke [ Aojz (4.51)

$7¢, [k, 17| (kay +1)(A, +1 )

c { kA, { KA (k —1) )]e—ﬂo(m)z Al:Aﬁlego[k%)z} (4.52)
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1\T T T

kA, tk [1_ eﬂo[“AOJzJ Lkt A _QO(“Aiojz 4 M,e_g()(k”+%oj5 (4.53)

M=%, +1 A+l ¢ A +1

De forma andloga, a funcao de transferéncia do integrador Euler tipo atraso pode ser
deduzida:

gz’

HBE(Z):_m

(4.54)

Nas figuras 4.16 e 4.17 pode-se comparar o médulo da resposta em freqiéncia do
integrador Euler ideal com a do integrador ndo-ideal das equacoes (4.50) e (4.54). Na figura
4.16 fica evidente o efeito da largura de banda finita do AmpOp. Nestes graficos Cs = C/2 e Ay
= 1000.

J®
Amplitude (dB) 20)(Logm||-|FE(ej ]
?D T T T T T T T T T

B0
Integrador
Ideal

e

504 Ay =1000 .

D 1 1 1 1 1 1 1 1
0 0.0z 0.04 0.06 0.03 0.1 012 014 016 013 02

@ (rad)

Figura 4.16 - Médulo da Resposta em Freqtiéncia do Integrador Nao-ldeal para Valores de fs
em Funcdo de f; .
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Amplitude (dB) 20xLog,| HFE(er) |

70

65
Integrador
Ideal
B0
(=] %=1,
] foa,
] fo=8f,
a5+
40 =
0 4.5 5
w {rad) » 10°

Figura 4.17 - Detalhe do Médulo da Resposta em Freqliéncia do Integrador Nao-Ideal para
Valores de fs em Fungéo de f, .

O equacionamento do modulador de 1% ordem da figura 4.18 permite avaliar os efeitos
da banda e do ganho DC finitos do AmpOp na SNR do sistema:

q(nT)
X(nT) 7 vt
X T [ TO v

Figura 4.18 - Modulador XA de 1* Ordem com Modelo de Integrador Implementado com
AmpOp de Banda e Ganho DC Finitos.

82
2 +(g-Mz+(

Hy (2)= (4.54)

22 -nz+{
22 +(g—mz+¢

H, (z)= (4.55)
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~
S

H () -8, (f)-df
Fx
SNR, = —*=— /4 (4.56)
‘HQI(eJZTEfT)‘Z S, (f)-df
_7%
Hy(e®) = . ge” . (4.57)
Cos2oT) + jSen(20T) + (g —M)Cos(0T) + j(g —n)Sen(®wT) +{
[ (e) = g : (4.58)
[Cos(20T) + (g —m)Cos(@T) +§ ] +[Sen(2wT) + (g —M)Sen(wT)]
Para x(t) = A/2.Sen(nf\T) aplicado na entrada do modulador tem-se:
P, = 3 A2 /8 2 (4.59)
| Cos(2nf,, T)+(g—n)Cos(nf, T+ | +[Sen(2nf, 1)+ (g —m)Sen(nf, )]
H ( jw) 3 Cos(20T) + jSen(2wT) +MnCos(wT) + mSen(wT) +{ e
o\ )= Cos(20T) + jSen(2wT) + (g —M)Cos(®T) + j(g —M)Sen(®wT) +{ (4.60)
P Cos(20T) +NCos(@T) +{]” +[Sen(2wT) +nSen(wT)|’
Hy () [ Cos NCos(@T) +{]” +[Sen(2wT) +nSen(wT)] @61)

) [ Cos20T) + (g —)Cos(@T) +{]” +[Sen(20T) + (g —1)Sen(wT)]’

Para a obtencao dos graficos de SNR x OSR a integral no denominador de (4.56) foi
resolvida numericamente com fy=1/OSR. Os parametro g, n e { também sdo expressos em
funcdo da OSR. Para isto basta que a freqiéncia de ganho unitario f, do amplificador
operacional seja definida em funcéao de fy:

T 2nf, =

=mefy, s Q=
Jo=mJy "2~ 2f, "OSR

(4.62)
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O gréfico da figura 4.19 foi obtido apds esta substituicdo. Percebe-se que os resultados
obtidos com 0 modelo que apenas considera o ganho DC finito do AmpOp e com o0 modelo que

também considera a largura de banda finita coincidem quando OSR < m.

10xLog, [SNR) dB
a0

E|m:1ooo
?_

E|m:1oo

[ m=10

BO -
50+
a0t 7

30 H

20

1 1 1 1 1 1 1 1 1
0 100 200 300 400 500 500 700 500 400 1000
QSR

Figura 4.19 - SNR x OSR para o Modulador de 1* Ordem Implementado com AmpOp de
Ganho DC 60 dB e Freqiéncia de Ganho Unitario fo = m.fy . Cs = C,.

A figura 4.20 mostra o diagrama de blocos do modulador XA de 2% ordem implementado
com o integrador ndo-ideal da equacao (4.50):
q(nT)

X(nT) oz 7 »é+
> o e O— Toc [2C

y(nT)

Figura 4.20 - Modulador XA de 2* Ordem com Modelo de Integrador Implementado
com AmpOp de Banda e Ganho DC Finitos. g1 = g2 = g.
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Para este modulador de 2° ordem, as fungdes de transferéncia sdo:

g2Z2
HXZ = 4 3 2 2 2 2 463
O e—m)e + (g —gn+n’ +20)2 + (gl —2n0)24C (469
(z* -nz+¢)°
H,, =4 3 2 2 2 2 4.64
22 2 +(g—2n) +(g2 —gn +n> +20) 2> +(gC —2n8)z +¢ (4.64)
jor\|® _ g4
Hoale™ ) = oo + Dam) (4.65)
R T (4.6

D’ (wT) + D} (oT)

onde D/(w) e Di(w) sdo, respectivamente, as partes real e imagindria do denominador das
funcbes de transferéncia Hyx.(z) e Hao(z). NQ/ () e NQi(w) sdo também as partes real e

imaginaria do numerador de Hqo(z).

DX(@T) = Cos(460T) +( g — 2n) Cosl 307) +( g* — g+’ +2¢ ) Cos( 207) +¢°

4.67

+{(g—2n)Coda o

Do) - 2 g —2n)Cos( 267) +2(1+ g% — gn+1 +2£ ) CosloT) St ws8)
+g—2n+ g8 —2nE +2Cos{ 307)

NQ?(®T) = Cos(4nT) — 2nCos(30T) +(n? + 2 ) Cos(2m0T) — 2n{Cos(wT) + > (4.69)

NQ(@T) = {2[-1 + 2Cos(@T)][¢ ~nCos(®T) + Cos(20T)]} - Sen(wT) (4.70)

A raz&o sinal ruido do modulador de 2% ordem levando-se em consideragdo a largura de
banda e o ganho DC finitos dos amplificadores operacionais é determinada a partir da solugao
numeérica da equacao (4.71):
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f%

g4
D} (2nfT) + D} (2n/T)
_f%
SNR, = v
NQ; (2nfT) + NQ} (2nfT)
D} 2nfoT) + D 21fT)

Iy

Sy (f)-df

(4.71)

onde Sx(f) e Sq(f) sdo definidos na Secao 3.3. Para a obtencdo das curvas de SNR x OSR
(figura 4.21), a freqUéncia de ganho unitario f, foi expressa em fungé@o da taxa de Nyquist fy de
acordo com (4.62).

10xLog, (SNR) dB
120 T T T T T T T T T

E| m = 500
E|m:1oo
m:'lO

I I I I I I I I
0 a0 100 150 200 250 - 300 350 400 450 500
QSR

Figura 4.21 - SNR x OSR para o Modulador de 2* Ordem Implementado com AmpOp’s de
Ganho DC 60 dB e Frequéncia de Ganho Unitario fo = m.fy . Cs = 0,5xC,.

Como no caso do modulador 1% ordem, para o modulador de 2* ordem os resultados

obtidos com o0 modelo que apenas considera o ganho DC finito do AmpOp e com o modelo que

também considera a largura de banda finita coincidem quando OSR < m.
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A degradacao da performance quando a freqiiéncia de amostragem & maior que a
freqliéncia de ganho unitario do AmpQOp estéa relacionada a transferéncia incompleta de carga
para o capacitor de integragdo C,. Antes da tensdo v,[n] atingir seu valor final, a saida do
integrador € amostrada pelo estagio seguinte. A figura 4.22 mostra a degradacgao relativa da
SNR em funcao da transferéncia relativa de carga (TRC). A TRC é definida a partir da equacao
(4.45):

1 \T

TRC=1- em[’[H"“‘oj2 (4.72)

SHR f SMR
hA
1 T T T T T

095+
O5SR = 256
0s
0.85
0e
0.7a
07

0.65

0.6

055 1 1 1 1 1 1 1 1
0.1 0.2 03 0.4 0s 06 07 0s 0s 1

TRC

Figura 4.22 - Degradacao da SNR em funcdo da Transferéncia Relativa de Carga
no Modulador de 2° Ordem com OSR de 256.

De acordo com a figura 4.22 e com a equacao (4.72), para que a degradacao da SNR

seja inferior a 2%, a freqiiéncia de ganho unitario do AmpOp e a taxa de amostragem devem se

relacionar por:

fo 221 (4.73)
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4.2.3 Tempo de Estabilizacao da Saida e Slew-Rate.

Para que a transferéncia de carga nos integradores SC seja completa, o tempo de
estabilizacao [5] (Settling Time) da saida dos amplificadores operacionais utilizados deve estar
contido na metade do periodo de amostragem do sistema (figura 4.23). Caso contrario, a
resolugcdo na saida do modulador é degrada (figura 4.22).

De acordo com a andlise realizada na Sec¢éo 4.2.2, a transferéncia incompleta de carga
devida a largura de banda finita do AmpOp é um fendmeno linear e resulta num integrador

cujas perdas aumentam com o aumento da freqiéncia de chaveamento.

Entretanto, em todos os AmpOp’s com estagio de entrada polarizado com uma simples
fonte de corrente, o tempo de estabilizagdo da saida é influenciado pela saturagédo do par
diferencial [6]-[8]. Num AmpOp utilizado na configuragdo de seguidor da entrada, esta
saturacdo acarreta numa limitagdo da maxima derivada possivel na saida (Slew-Rate
Limitation). Desta forma, o tempo de estabilizacdo passa a apresentar uma componente linear
(TL) e uma componente nao-linear (Ts), como pode ser visto na figura 4.23. Para que a
transferéncia de carga seja sempre completa, deve-se garantir que:

Tsprrung =T + T, < 7/2 (4.74)

o, 4

: \ ’ \ > 1
b, 4 ‘ T
T/2 / \
» T
vo A /N‘ \
— >
JrSLEW > P

TLINEAR

Figura 4.23 - Tensdo na Saida do Integrador Euler e Sinais de Acionamento das Chaves
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O estudo do tempo de estabilizacdo da saida de AmpOp’s com saturacdo do estagio
diferencial esta disponivel na literatura [128],[129]. Para a determinagao da influéncia desta
nao-linearidade nos integradores SC, basta introduzir a saturacdo no modelo da figura 4.15, e
aplicar o método de equacionamento utilizado na secdo 4.2.2. Este modelo mais completo é
mostrado na figura 4.24.

Ay/ G

I_U Vv, Q) +1

VOUT

AmpOp N&o-Linear

Figura 4.24 - Modelo da Fase de Integracao do Acumulador Implementado

com AmpOp com Estagio Diferencial Nao-Linear.

A figura 4.24 apresenta o acumulador SC na fase de integracdo. Quando a tensao vy
entre os terminais do AmpOp esta dentro da faixa linear do estagio de entrada, a andlise da
secao 4.2.2 é valida. Para o caso geral onde |vx| > lo/gm, onde |y € a corrente de polarizacdo do
par diferencial e gm € a transcondutancia do mesmo, a realimentacao é aberta por um periodo
gue depende da tensao inicial em Cs.

Quando |v«(t)| se torna menor que lo/gn , tem-se um sistema linear realimentado. Para

que o tempo total de estabilizagdo possa ser estimado corretamente, o sistema (figura 4.24)
deve ser equacionado nestas duas regides de operacao:
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m Estagio Diferencial Saturado: vy > lo/gm

-1
Vesn—1]=-V < %m

v, (0)=v[n—1]

A8, 1y
A

V,(s)= S
s 41

QO

dv, A,
+v ()=
dt Vo (1)

A
QO

m

v, (1) =v, @) +v (1)

CS
v () =vgn—1] _F(VCS [n—1]-v (1))

Substituindo-se (4.80) em (4.79) obtém-se:

Cs C, +C,
v,()=vyln=11-—v[n—1]+

1
C, C, v (0)

Substituindo-se (4.81) em (4.78) obtém-se:

dv, C, Ay, C,
+v (1) = . + Vg
dt c+C, g, Ci+C,

C‘I
[n—1] Vo n—1]

A
Q, C, +C,

A equagéo diferencial (4.82) é resolvida para a C.l. dada por (4.76):

_Qot Qo
vx(t)=E[1—e A"J—V'e 4o

(4.75)

(4.76)

(4.77)

(4.78)

(4.79)

(4.80)

(4.81)

(4.82)

(4.83)
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onde E é o termo constante no segundo membro da equacdo (4.82). A realimentagao
permanecera aberta enquanto v,(t) ndo se igualar a -lo/g, . Desta forma determina-se Ts:

Q

n(T) == O E—(E+V)-e (4.84)

m

IO
BTN s > (4.85)
A, E+V
1, C
4 k-AOO+CS-k-V—k-vC,[n—1]+V
_ Ao 8m 1
R kAl G5y g -+ 0 o
gm C‘I “ gm

onde k é definido em (4.44).

m Est4gio Diferencial Linear: vq4 < lo/gm

Quando a realimentacdo se fecha, o sistema da figura 4.24 se torna idéntico ao
integrador da figura 4.15. O comportamento dindmico da saida € determinado resolvendo-se a
equacao (4.43) com a nova condi¢ao inicial:

C I
vo(TS):va[n—l]—?jvcs[n—l]—k;m (4.87)

Desta forma, o comportamento da saida € dado por:

V - ‘*’L o1 1s - +L o[t—1s
vg(t)=M-(l—e [1 kA‘)ij [ T]j+(\7[n—1]_k_10 J'e (1 kA”ij vl (4.88)

(“%AJ

m
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O tempo necessario para que V,(t) atinja 99% do valor final pode ser determinado:

1
e LT
[ kAU] 0L
e

=1% (4.89)

T, . (1 + L) -Ln(100) (4.90)

Tk, | kA,

A componente T, do tempo de estabilizacdo depende apenas da constante de tempo

determinada pela freqiéncia de ganho unitario do AmpOp. A componente Ts entretanto
depende, a cada ciclo, do valor absoluto da carga armazenada em Cs.

O aumento do tempo de estabilizacao, em funcao da saturacao do estagio de entrada,
pode ser estimado. A tensdo amostrada em Cg € definida como um mdultiplo do extremo da
faixa de operagéo linear:

V:R.% (4.91)

Substituindo-se (4.91) em (4.86), para o0 caso em que vg[n-1] = 0, obtém-se:

C
kA, +k—>-R+R
T. —ﬂ-Ln ¢
S_Q CS
0 kA0+kF-R+l

1

(4.92)

A figura 4.25 mostra o tempo de estabilizacdo como funcdo da razdo entre a tensao
amostrada e a faixa linear de entrada do amplificador operacional. Neste grafico os seguintes
valores foram utilizados: Ag = 1000, fy = 60 MHz, Cs = 0,5 x C,, e T, é definido para 99% do
valor final. Na situagéo extrema em que R = 100, o tempo de estabilizagéo é cerca de 15 vezes
maior que o previsto pelo modelo linear. A transferéncia incompleta de carga neste caso
acarretaria numa grande degradagao da SNR.
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- - Tempo de Estabilizagéo (jis)
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20 40 60 g0 100

Figura 4.25 - Tempo de Estabilizacdo em Funcao da Razao entre
a Tensao Amostrada e o Extremo da Faixa Linear de Entrada do AmpOp.

Devido a sua influéncia na SNR, o tempo de estabilizagdo dos integradores é o principal
determinante da maxima freqiéncia de amostragem nos moduladores SC. O comportamento
nao-linear da maioria do amplificadores torna mais rigidas as especificagdes. No AmpOp classe
AB com apenas 1 estagio de ganho apresentado na referéncia [133] ndo ha saturacéo e
Tserrung pode ser projetado para valer até 90% de T/2, como comentado em [38]. Entretanto,
estagios classe AB exigem geralmente tensdo de alimentacdo de 5V. A topologia Folded-
Cascode de 1 estagio completamente diferencial, também é uma opgao bastante utilizada [44]
por poder ser utilizada em tensdes mais baixas. Outras alternativas para aumentar a faixa de

operacao nao-saturada do estagio de entrada sdo apresentadas nas referéncias [134]-[136].
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4.3 Nao-ldealidades nas Chaves Analdgicas

A chave analdgica é implementada geralmente com um Unico transistor NMOS, como
mostrado na figura 4.5 da Secédo 4.1. A chave NMOS apresenta um comportamento bastante
diferente de uma chave ideal. Como o valor instantaneo do sinal de controle da chave é Vpp ou
Vss, 0 transistor permanece na regiao linear de operacao (triodo) quando a chave esta fechada,
e cortado quando a chave esta aberta [4].

Quando a chave esta aberta, o canal do transistor apresenta uma resisténcia Rogr
bastante elevada que pode ser considerada infinita. Quando a chave é fechada, a tenséo vps €
bastante pequena e menor que (vgs - V1e). A corrente pelo canal é dada por [6]-[8]:

Ip = B[z("cs ~Vig )VDS - V/?)s] (4.93)

onde V1 € a tensao efetiva de liminar (threshold voltage) e B = V2u.Cox.W/L . Neste caso a

chave apresenta uma resisténcia dindmica nao-linear Ron:

1
Ry = (4.94)

ZB(VGS — Vi — VDS)

A resisténcia finita Roy faz com que a transferéncia de carga nos circuitos SC nao seja
instantanea. O escoamento das cargas que formam o canal da chave durante o desligamento e
0 acoplamento capacitivo do sinal de controle, alteram o valor das tensées amostradas e das
cargas transferidas.

4.3.1 Transferéncia de Carga.
A existéncia de uma resisténcia finita em série com a chave altera o funcionamento do

integrador SC. A figura 4.26 mostra o integrador Euler tipo avango implementado com a chave
nao-ideal. A hipotese de que as correntes em circuitos SC sao impulsivas ndao é mais valida.
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L .
ICS + v (nT)

Figura 4.26 - Integrador Euler tipo Avango Implementado com Chave Nao-Ideal.

O efeito da resisténcia finita das chaves na performance do integrador SC é
determinado através do equacionamento do circuito da figura 4.26, considerando o AmpOp
ideal, nas duas fases de operacao:

|| (p1 =1
vi[n=1]=vion + Vs (4.95)
dv g
v,[n=1]1=R,,Cs - I + v (1) (4.96)
Ves (1) = v, [n—1]- [1— e%mvcsj (4.97)
-T2
Vcs[n_%] = Vi[n_l]'(l_eRONcsj (4.98)
| | (p2 = 1
Iron = ~lcs (4.99)

. dveg Ve (1) _

ON

0 (4.100)
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=1

ne Y| e s

Ve (1) = Vg

/2

veslnl = ves[n = 15] ¢ o

Loy = —les

De acordo com (4.102) e (4.103), a carga em Cg € transferida para C;:

VCS[ / ] RONa

i ()=

o valn- 1] e
"odr Roy

v . o
du=-— RonCs d
‘[ Ves| / ] - J- !

ver[n—1]

T
RONC 1 )— C _Wés 1
] vcz(t) ven=11)=Ro,Cs | -

Ves| /

T,
Ve (1) = v [n=11- —vCS[ -] [1 ewij

Substituindo-se (4.98) em (4.108), com v, = v¢;, obtém-se no final de @.:

C 12 2
V,,[n]=V{,[n—1]——s-vi[n_1].(1_e RONcsj
C‘1

(4.101)

(4.102)

(4.103)

(4.104)

(4.105)

(4.106)

(4.107)

(4.108)

(4.109)
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O acumulador SC implementado com chaves reais resulta num integrador discreto com
reducdo do ganho normalizado (Sec¢édo 3.3). Esta degradacdo da performance é devida a
transferéncia incompleta de carga nas fases ¢ € ¢,. Como na Sec¢éo 4.2.3, pode ser definido o
tempo de estabilizagdo das tensdes nos capacitores no final de cada fase. Para que 99% da

carga seja transferida, T/2 > Tgy :

TCH

1—efnG =19 (4.110)

T., = R, C; -Ln(100) (4.111)

O tempo de transferéncia finito definido em (4.111) € mais um limitante para a maxima
freqiéncia de operacdo do sistema. Entretanto, é menos importante que o tempo de
estabilizagdo devido a dinamica do AmpOp [1],[4] , estudado nas Secbes 4.2.2 e 4.2.3. A
Secao 5.1 apresenta uma comparacao entre os fatores limitantes da taxa de amostragem.

4.3.2 Injecao de Carga e Clock Feedthrough

A chave MOS apresenta ainda outros problemas que limitam a precisdo dos circuitos
SC. Quando o MOSFET (figura 4.5) estd conduzindo, uma quantidade finita de portadores
moveis é armazenada no canal formado no dispositivo. O desligamento do transistor faz com
que estas cargas armazenadas no canal se desloquem para os terminais de fonte (S) e dreno
(D) e, para o substrato (B). A carga transferida para o capacitores durante a operacao do
circuito apresenta, superposta a tensdo amostrada, uma componente de erro (charge injection).
Além disso, ha o acoplamento capacitivo do sinal de acionamento das chaves (clock
feedthrough) através da capacitancia de superposicao (overlap) entre o terminal de porta (G) e
as difusdes de fonte (S) e dreno (D), que aumenta mais ainda a tensdo de erro apds o
desligamento das chaves [138]-[140].

O desligamento da chave MOSFET apresenta dois periodos distintos: No periodo inicial
a tensdo de porta vg € maior que a tensao efetiva de limiar Vie. Ainda existe o canal de
conducgdo ligando as difusées de fonte e dreno. Com o decréscimo da tensdo de porta, os
portadores moéveis se deslocam para os terminais de fonte e dreno (a absorgéo de portadores
pelo substrato € desconsiderada). Assim que vg < Vg 0 canal desaparece e nao ha mais
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nenhuma ligagdo entre os terminais da chave (a condugdo em inversao fraca também é

desprezivel). Nesta segunda fase apenas o acoplamento capacitivo através das capacitancias

de superposicao ainda esta presente.

Um estudo preciso do sinal de erro no capacitor de armazenamento C, apds a abertura

da chave foi realizado nas referéncias [139],[140]. A figura 4.27 mostra o circuito analisado no

estudo da injegéo de carga e do clock feedthrough.

Figura 4.27 - Circuito para Estudo da Injecao de Carga e do Clock Feedthrough.

<
D
W
| 1
I
0

/1

A figura 4.28 mostra o modelo da chave MOSFET nos dois periodos em que se divide o

desligamento da chave. A seguinte notagao é adotada:

Cov
Ca
Ren
Veon

Veorr
U

Ve
Re
Cr

VF

VL

Capacitancia de Superposicao
Capacitancia do Canal

Resisténcia do Canal

Nivel Alto da Tensao de Controle
Nivel Baixo da Tensao de Controle
Taxa de Queda da Tensao de Controle
Fonte DC

Resisténcia da Fonte de Sinal
Capacitancia da Fonte de Sinal
Tensao de Erro doné B

Tenséo de Errodo né A
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(Q) (o)

Figura 4.28 - Modelo da Chave MOSFET durante o Desligamento.

(a) Enquanto vg > V+e. (b) Depois que vg < Vre.

Aplicando-se a lei das correntes nos nés A e B (fig. 4.27) e considerando-se o modelo
da figura 4.28a para a chave MOSFET tem-se:

dv ) C d(vG —vL)
ch—th—zD+(cov+70)T (4.112)
Vi dVF . Cs j d(VG — VF)
L 4cC =i, +|C,, +— |——— 4113
R, T dr Ip ( ov T, dt ( )
Assume-se que a tensao de controle decresce linearmente:
Ve =Vooy —U -t (4.114)

Sob a hipétese que |dvg/dt| >> |dv /dt| e |dve/dt| e que o transistor é operado na regiao
de inversao forte, as equagodes (4.112) e (4.113) simplificam-se:

o, Ve _p(v, —ut), —vF)—(COV +&)U (4.115)
dt 2
d C
;—i+ C, ;t‘” =B(V,, Uy, —vF)+(C0V +7‘7) (4.116)

onde Vut = Vgon - VE - V1.
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O conjunto de equacdes (4.115) e (4.116) ndo apresenta solugcédo analitica. Para o caso
em que a fonte é ideal (Rr = Cr = 0) e a tensdo de erro no n6 A no instante que a tensao de

controle é igual a tensao efetiva de limiar Vg, tem-se:

(hj_ tucC, (C,, +C,/2 " B v 4117
"y )TV 2p U ¢, M Waue, e (4.117)

O problema da injecao de carga foi resolvido numericamente por varios autores. No

caso do circuito sample and hold da figura 4.27, o gréafico da figura 4.29 mostra o percentual de
cargas armazenadas no canal que sao injetadas no né A para diversas razdées Cg¢/C.. Neste
gréfico publicado em [138], a resisténcia R € suposta infinita.

QL
Qcn
1.0 T- 1 T TTTI T 1 111t TVTTTI0] o
N
o3
3
10
100
0 11 Jrgaieg IS N AT 111 sl
01 o 1 10

Voon-Yred [

Figura 4.29 - Percentual de Carga do Canal Injetada no Capacitor de Carga [138].

Do momento em que o canal desaparece até o instante que a tensdo de controle atinge
o valor Vgorr apenas o fenbmeno de clock feedthrough esta presente. O erro total de
chaveamento é dado por [139],[140]:

V,,) C
Ve = VL(ﬂj—%(VF +Vie =Veorr ) (4.118)
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As equacdes (4.117) e (4.118) determinam, em funcéo de todos os parametros fisicos
das chaves, das caracteristicas do sinal de controle e da tenséo de entrada, o valor do erro de
chaveamento. Experimentalmente [140],[141], para todos os demais parametros invariantes, foi
constatada uma dependéncia aproximadamente linear deste erro com a tensdo de entrada no

intervalo de interesse :
Ve =—b—a-V, (4.119)

onde a e b sdo constantes determinadas empiricamente. A analise do circuito integrador SC
insensivel as capacitancias parasitas (figura 4.30), levandose em consideragdo o erro de
chaveamento, permite a quantificar o efeito desta ndo-idealidade na saida do integrador Euler

tipo avango.

V,(nT) C

(I)l ¢2

ch1 L 1
VNe— ¥ .

d,—]| ch3 Ch2]|—' ¢,
Vos

Figura 4.30 - Integrador Nao-Inversor Implementado com Chaves e

Amplificador Operacional Nao-Ildeais.

B @, estd alto:

Os[n—11=V,[n—-1].Cs (4.120)
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m Desligamento de o:

1
O |:n—5:| =Vin-1.Cs —q 41 — 4o (4.121)
Vcs[n—%:|=Vi[n—l]—aVi[n—l]—2b (4.122)

® Subida de @,:

De forma andloga ao que ocorre durante a transicdo de descida do sinal de controle,
quando cargas que formavam o canal da chave escoam para os terminais de fonte e dreno,
cargas sado drenadas do capacitor C; para a formagcdo do canal nas chaves ch3 e ch4.
Constata-se também experimentalmente que este erro € uma fungao linear do potencial nos

terminais do capacitor [142].

ve =d—cV (4.123)
T 1 1

QS n_E :QS n_E +qc/13+qch4 (4124)

1

VC'S[n—E}:\/i[n—l]—a\/i[n—l]—2b+qé—13+% (4.125)
T 1

Ve, n-y =V n—-1]-aV[n-1]-2b+d -V, n-7y +d (4.126)
’ i 1_

V¢, n—z =(1-a)(1-c)V,[n—1]+2d -2b(1-c) (4.127)

1 1
Q,’[n—z} =Q,[n-1]-q,, = Q,[n—l]—CI(d—ch[n—ED (4.128)
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B @, esta alto:

1
Ve, [nl= —VC’S [n - 5}

1
Q,[n]= Q;{n—§}+ Qs[n]+ C.V [n]

m Desligamento de ¢:

Q;[nl=0Q,[nl+4q,,, = Q,In]-C,(~b—aV,[n))

V. [n]-V [n]=V [n-1]-V [n—1]-d +ch{n—%}+b+an[n]

+C;(1—a)(1—-c)V.[n— 1]+%[2d ~2b(1-c)+V,[n]|

V,[n]= A=V, [n]+V,)

Vo[n](Ao +1+ZO+ C,/C, j:VO[n_H(%)_Fvi[n_l]g_j(l_a)(l_c)

C
+{C—S[2d—2b(1—c)+VOS]+b—d+(a+c)VOS}
1

A +1+a+C,/C, A, +1—cJ

C
. A :Vi(Z)FS(l—a)(l—cHZSFE(Z)

1

|4 (z)(z

(4.129)

(4.130)

(4.131)

(4.132)

(4.133)

(4.134)

(4.135)

A partir da equagéao (4.135) as fungdes de transferéncia do integrador Euler tipo avango

nao-inversor podem ser expressas:
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¢ Ad-ayi-o
V. (2) B G (A0+1+a+CS/C,) 8

Vi(Z)_ . A +1—c T —a (4.136)
Ay+1+a+C/C,
( . )
Vi)  (A+1+a+C/C)  zy
€ (1) __ A +1-c¢ T —a (4.137)
" A +1+a+C,/C,

O equacionamento do modulador XA levando-se em consideracdo o erro de
chaveamento, a tensédo de offset no amplificador operacional do integrador e, a tensdo de offset
na entrada do quantizador (eq), permite a previsdo da SNR do sistema com maior preciséao.
Para o modulador de 1% ordem da figura 4.31 tem-se:

Ere —p ZZ_—L
a(nM+&q
X0, & g: l v
+ Z-Q + y(nT]

Figura 4.31 - Modulador de 1* Ordem Considerando o Erro DC.

o
He ()= ) (4.138)

As fungbes de transferéncia para o sinal de entrada e para o ruido de quantizagdo sao
dadas, para gre = g, pelas equacgdes (3.25) e (3.26) da Secao 3.3. O erro do comparador tem a
mesma funcao de transferéncia que o ruido de quantizagdo. A SNR do modulador neste caso
também depende da poténcia média devida aos erro DC na saida do integrador e do
comparador:
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Py

_ (4.139)
Py+P +P
FE o

SNR,

onde Ps e Py estao descritos, respectivamente, nas equagdes (3.32) e (3.35) da Secdo 3.3 e a

parcela devida ao erros é definida na equagao abaixo:

B = v 2-{Q[M—2b(1—c)+vos]+b—d+(a+c)vos} (4.140)
- -gm] LG

(1-a)’ 2
P = 2 N VOS (4141)
SQ [1_(a_gFE)] { Q}

Invertendo-se os sinais de controle das chaves ch1 e ch4 da figura 4.30, implementa-se
o integrador inversor Euler tipo atraso insensivel as capacitancias parasitas. Através do

equacionamento deste circuito chega-se a:

Vo[n](A“ +1+210+ G/G jZK["_I](TJ_g‘{["H{g +a +C)Vas +b—d} (4.142)
V(,(Z)(Z &t 1+Z0+ GlG 4 -Z—Cj = —ZVi(Z)% +z£BE(z) (4.143)

O integrador inversor Euler tipo atraso, levando-se em conta o erro de injecdo de carga

e o erro de offset, é caracterizado pela seguintes fungdes de transferéncia:

CS AO
5
V) Cl(A+1+a+C/C) -z-g, 4140
Vi) Ayt+l-c - z-a '

-
Ay+1+a+C/C,
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A,

V,(z) (A0+1+a+CS/C,) o
SBE(z)_ A +1-c T —a (4.145)

7—
Ay +1+a+C/C,

Utilizando-se os dois tipos de acumuladores Euler descritos nesta secdo e
contabilizando-se a tensdo de offset na entrada do quantizador (eq), pode-se determinar com

maior precisdo o comportamento do modulador XA de 2% ordem (figura 4.32).

Ege—> ZZ—Y Ere —P| =
l alnn+é&q

o
X(nT) 2.0k O
T z-a + I ?_ ™ 7o _>|_ Z y(nT)

Figura 4.32 - Modulador de 2* Ordem Considerando o Erro DC.

As funcbes de transferéncia para o sinal de entrada e para o ruido de quantizagdao séao
dadas, para gre = g1 © QOse = 2, pelas equacdes (3.36) e (3.37) da Secao 3.3. O erro do
comparador tem a mesma fungdo de transferéncia que o ruido de quantizacdo. Para as
parcelas de erro na saida dos integradores tem-se:

28 Y
H. (2)= (4.146)
€ Z2+z(gBEgFE+gFE—206)+(OCZ—OCgFE)
Y (z—a)
H. ()= (4.147)
Ere Z2+Z(gBEgFE+gFE_2a’)+(a’2_a’gFE)
A SNR do sistema considerando os erros é dada por:
P
SNR, = > (4.148)
P, +F +F +F
FE BE 0
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onde Ps e Py estdo descritos, respectivamente, nas equagodes (3.42) e (3.44) da Secado 3.3 e as
parcelas devidas aos erros sao definidas nas equagoes abaixo:

21_ 2
B v(1-a)

c 2
= 71 [2d —2b(1- )+Vos|+b—d+(a+ )Vos} 4.149
FE [(1+(X)2 _gFE(gBE +0H'1)] {q [ i ] o ( )

'ngﬂ's2 {CS }2
P. = 1=V, +b—d+(a+c)V, 4150
SBE [(1+0°)2—gFE(gBE+06+1)]2 C, 0s a+c)Vy ( )
(1-a)* )
% A (4.151)
SQ [(1+0€)2 _ gFE(gBE + o+ 1)]2 { OSQ}

O erro de chaveamento, nas transicdes de abertura e fechamento das chaves, foi
caracterizado experimentalmente em [142]. A figura 4.33 mostra os dados obtidos nas duas
transicdes. A partir destas curvas, os parametros a, b, ¢, d (equacdes (4.119) e (4.123)) que

caracterizam a aproximagao linear do erro chaveamento, podem ser determinados.

350,0
300,0
250,0
200,0

150,0 \.\

—e— Abertura da Chave

100,0
50,0
0,0
-50,0
-100,0 —o— T T—
-150,0

1 1.5 2 25 3

—ji— Fechamento da Chave

Erro na Tensao Amostrada (mV)

Tensao Amostrada (V)

Figura 4.33 - Medidas do Erro de Chaveamento [142].

Entretanto, as curvas mostradas na figura 4.33 foram obtidas a partir de experimentos
com chaves de grandes dimensdes (W/L = 40um/10um) e capacitor de amostragem de 10pF

num antigo processo CMOS 5um. Para que os resultados quantitativos subseqiientes estejam

146



mais de acordo com os processos utilizados atualmente, foi inferido o erro de chaveamento

para uma chave de tamanho usual (W/L = 4um/1um) e capacitor de amostragem de 1pF. A

tabela 4.2 mostra os parametros a, b, ¢, d, ap6s o reescalamento dos componentes utilizados

em [142].

Tabela 4.2 - Parametros da Aproximacao Linear do Erro de Chaveamento

1,75m

5,35 mV

7,25 m

o o T @

36,25 mV

apds o Reescalamento dos Componentes.

Com os dados da tabela 4.2, As fungdes de transferéncia do erro DC total (erro de

chaveamento + offset do AmpOp) para saida e, a SNR dos moduladores de 1% e 2° ordem

foram calculadas numericamente. Estes resultados estao, respectivamente, nas figuras 4.34 e
4.35. No modulador de 1% ordem (figura 4.31) foi utilizado Cs = C;, no de 2° ordem (figura 4.32)

Cs = 0,5xC,.

P Ordem

[—] Hie)
QaOrdem
=] (e
Hy ()

FE

Figura 4.34 - Funcgdes de Transferéncia do Erro DC Total para Saida

apl
0

20xLog, (Hiew)) dB

0.5

nos Moduladores de 1% e 22 Ordens.

w (rad)
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10x Logm(SNRj dB
&) T T T T T T T T T

A 27 Ordem

Cq=05C, 1

ZA 1? Ordemn

100 150 200 2450 300 350 400 450 500
SR

Figura 4.35 - SNR dos Moduladores de 1% e 2% Ordens

Considerando-se os Erros DC. A=5 V.

As simulagbes das figuras 4.34 e 4.35 mostram como a tensao de offset do AmpOp € os
erros de chaveamento degradam a performance do modulador XA. A implementacdo SC de
conversores A/D XA, sem a utilizagdo de técnicas de cancelamento destes erros no primeiro

integrador do sistema, € inviavel.

A maneira mais eficiente e mais utilizada para a diminuigéo do erro de chaveamento é a
utilizacdo de circuitos completamente diferenciais [4],[38]. Nos integradores completamente
diferenciais (figura 4.36), todos os erros que chegam igualmente as duas entradas do AmpOp

sao tratados como sinais de modo comum.
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Figura 4.36 - Integrador SC Completamente Diferencial Euler Tipo Avanco.

Se as chaves utilizadas na implementacdao do integrador da figura 4.36 forem
rigorosamente iguais, todo o erro de chaveamento é cancelado. Na pratica, o descasamento
entre as chaves faz com que persista um erro residual. Nos calculos subsequientes é
considerado o descasamento equivalente entre os dois grupos de chaves que amostram cada
uma das componentes simétricas do sinal de entrada.

A aproximacao linear para o erro de chaveamento (equacbes (4.119) e (4.123)) nas
chaves ligadas a entrada inversora € modelado pelos parametros a, b, ¢, d, e nas chaves
ligadas a entrada nacinversora pelos parametros a+Aa, b+Ab, c+Ac, d+Ad. A funcao de

transferéncia do integrador da figura 4.36 pode ser determinada:

B @, estd alto:

Oy ln—1]=Cy, -V [n~1] (4.152)

Qg [n—1=Cy, -V, [n-1] (4.153)

149



m Desligamento de o;:

Q.| n—-=|=C {(1-a)V, [n-1]-2b}

Q| n—=|=Cy{1—a—Aa)V, [n—1]-2(b+ Ab)}

m Subida de ¢.:

B @, esta alto:

150

0| n—=|=Cy {(1=a)(1- )V [n—1]+2d —2b(1~c)}

Og|n—5|=C

(1—a—Aa)(1—-c—Ac)V, [n-1]+2(d +Ad)}
Y1=2(b+ Ab)(1—c—Ac)

1 1
Qm{”_z = Q,a[n—l]—CSa(d—c.V){n—ED

0, [n _ﬂ =0,[n-1]- ch(d +Ad —(c+Ac).V, [n — ED

0.n=0, )

Q,lnl=0,|n

2

2

o

1

(1-a—Aa)(1-c—Ac)V [n—1]+2(d + Ad)
—2(b+Ab)(1-c—Ac) +V, [n]

1}+C&l{(l—a)(l—c)ViJ'[n—l]+2d—2b(1—c)+vx[”]}

|

(4.154)

(4.155)

(4.156)

(4.157)

(4.158)

(4.159)

(4.160)

(4.161)



m Desligamento de ¢:

0, [n]= Q,u[n—%}+C&l{(l—a)(l—c)Vi*[n—1]+2d—2b(1—c)+VX[n]}

—Cu {_b —a.lV, [n]}

(4.162)

l} c (I—a—Aa)(1-c=Ac)V, [n—1]+2(d + Ad)
279 = 2b+ Ab)(1- c - Ac) +V, [n] (4.163)
~Cp{- b+ 8b)~(a+ 2a).v, [n]}

0ulnl= 0| n-

Vinl-V In] =V n-1]-V [n-1] —d+ch{n—%}—b—an[n]
c (4.164)
+C—S“{(1—a)(1—c)w[n—1] +2d - 2b(1-¢) +V,[n]}

V, [n]=V [n]=V, [n=1]-V [n-1]-(d + Ad) +(c + Ac)V, [n _ﬂ
(1-a-Aa)1—c-Ac)V, [n—1] } (4.1695)

+2(d +Ad) = 2(b+ Ab)(1-c = Ac) +V [n]

—(b+Ab)—(a+Aa)VX[n]+%{

Subtraindo (4.165) de (4.164) obtém-se:

V,[n]+(V,[n1-V,[n]) =V, [n~1]+(V,[n-11-V,[n~1]) + Ad

— v, —%—V{—l} —Ac-V,n—3]
cV,ln 5 |n 5 c-VIn >

+%{(1_a)(1_b)vi[n—1]—2Ad ~2(b-Ac+Ab(c~1)) =V, [n]+V, [n]}

I

—Ab— a{Vy [n]-V, [n]} —Aa-V [n]

(4.166)

VO
V,-V, = i ~V, (4.167)

151



V,[n]+ Viﬂ"] Vs =V [n—1]+ V”[ZO_ l Vs +Ad —C{VU[ZO_ ) —VOS}
ap—alPM_y 1, v[ 1} Aa-V [n] 4.168
_ _aAO_OS—c'yn—Z—a-yn (4.168)

+€,—j{(l—a)(1—c)v,-[n— 1]-2Ad —2(bAC+Ab(C_ 1))_ V(:4[0n] +VOS}

Como nos amplificadores operacionais com saida diferencial o modo comum da saida é
definido pelo circuito de realimentagdo do modo comum (CMFB), o valor da variavel de tenséao
Vy € definido:

/AR . )

5 =0V =V, (4.169)
AV, V. Vv

V =-AV, -5V =% (4.170)

Desta forma, a equacao a diferengas do integrador é determinada:

(1-a)(1- cV[n 1]

G
VIn| 1+1+a+/c =V[n— 1]{ +—= }

A A

~Q ‘C'IQ

(4.171)

g{zAd+2[bAc+Ab(c 0]V} +Ad—Mb+V, {a+M/2+C+A7}

(

De forma analoga, o integrador Euler atraso completamente diferencial também pode
ser equacionado:

C,

V [n] 1+—+—+ WA V[n—l]{1+1 <

—>V[n]
A A A, Ao} G (4.172)

+Ad—Ab+VOS{C% +a+A%+c+A62}
1
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O equacionamento do modulador de 2% ordem da figura 4.32 pode ser utilizado para a
analise do efeito da adocdo de uma arquitetura completamente diferencial na SNR do
modulador. Os paréametros o, v, gre € Qe S@0 praticamente iguais aos do modulador
implementado com circuitos unipolares. A diferenca significativa entre as arquiteturas esta no
valor do erro DC equivalente na saida dos integradores, bem menor quando se utilizam

circuitos completamente diferenciais.

Na simulagdo da figura 4.37, a SNR do modulador de 2% ordem ¢ calculada para valores
diferentes da tenséo de offset Vos € do parametro de descasamento relativo entre chaves (9).
Este parametro relaciona as constantes a, b, ¢, d, que modelam o erro de chaveamento, e os
descasamentos equivalentes Aa, Ab, Ac e Ad. Para 8 = 1%, Aa = a /100. Esta simulacdo € um
previsdo de pior caso para a SNR, pois & considerado que todo o erro de chaveamento é
absorvido pelos capacitores projetados Cs e C,. As diversas capacitancias parasitas presentes
e as capacitancias do par diferencial de entrada do AmpOp sao desconsideradas no modelo
utilizado.

1OxLog1D(SNR) dB A =5vy

a0
5=1%

85

=]
§=0,1%

of

65

1 1 1 1 1
50 100 150 200 250 300 350 400
OSR

Figura 4.37 - SNR do Modulador de 2% Ordem Implementado

com Integradores Completamente Diferenciais. A = 5V.

Verifica-se que a maxima resolucao alcancavel é determinada basicamente pela tenséao

offset. Apenas para valores abaixo de 1 mV, a diminuicdo do descasamento relativo entre as
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chaves é significativo para o aumento da resolugéo. Os resultados mostrados na figura 4.37
estdo de acordo com o relatado na literatura [34]-[62]: para se conseguir resolugdes de 12 (74
dB) ou 14 bits (82 dB), podem ser utilizados integradores sem cancelamento dindmico de
offset. Moduladores com resolugdo a partir de 16 bits (91 dB) precisam ter o 1° integrador do
sistema implementados com técnicas de cancelamento de offset ( auto-zero ou Chopper
Stabilization) [127].

A maxima SNR do modulador, de forma geral, € determinada por 2 fatores principais: a
maxima amplitude do sinal de entrada e a somatério da poténcia média de todas as fontes de
erro e de ruido dentro da banda do sinal. A tendéncia de diminuicdo da tensao de alimentagéo
dos circuitos integrados CMOS se coloca como mais uma dificuldade para o projetista para que
altas resolucbes sejam alcancadas. A simulacdo da figura 4.38 foi realizada nas mesmas
condicbes da simulacdo da figura 4.37, exceto pela diminuicdo da amplitude maxima da
entrada de 5 V para 2 V (aproximadamente 8 dB). O resultado foi uma diminuicdo dos mesmos
8 dB em todas curvas de SNR.

1OxLog1D[SNR) dB A=y
85 T T T T T T T

s=1% O

0
5=0,1%

60

g

1] a0 100 150 200 280 300 3450 400

Figura 4.38 - SNR do Modulador de 2% Ordem Implementado

com Integradores Completamente Diferenciais. A = 2V.
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4.4 Ruido

O estudo de todas as fontes de ruido que contaminam um sistema eletrénico é de
fundamental importancia para a determinacdo da sua faixa dinamica de operacao. Esta
apresenta seu limite superior fundamental determinado pelo ruido que ja vem agregado a
banda base do sinal a ser processado e/ou condicionado. A faixa dindmica € geralmente
diminuida devido as diversas fontes de ruido presentes num sistema eletrénico. Cake ao
projetista tentar diminuir a0 maximo a degradacdo do sinal durante o processamento. No
modulador XA ideal ocorre a contaminagdo pelo ruido de quantizagdo, extensivamente
estudado no Capitulo 1. O noise shaping do modulador consegue, felizmente, retirar quase
toda energia do ruido de quantizacdo da banda base do sinal (Se¢ao 1.5). Desta forma obtém-

se altas resolucdes na conversao A/D ZA.

Nas implementagées de moduladores XA reais existem, entretanto, outras fontes de
ruido que fazem com que a performance do sistema esteja aquém do ideal. A adi¢cao de ruido
em diversos pontos do modulador € devida a fontes intrinsecas aos dispositivos utilizados na
fabricagdo do modulador ou; a fontes extrinsecas ao circuito analégico propriamente dito mas
gue contaminam o mesmo. No primeiro caso enquadra-se, por exemplo, o ruido térmico gerado
no canal dos transistores MOS. A interferéncia produzida pelo chaveamento de blocos digitais

construidos no mesmo c.i. que o modulador se enquadra na segunda classe.

4.4.1 Ruido Intrinseco.

Nos dispositivos de estado sélido existem trés tipos principais de ruido: ruido balistico
(shot noise), ruido térmico e ruido de cintilagao (flicker noise). Nos transistores MOS, que sao
as fontes de ruido intrinseco nos circuitos a capacitores chaveados, apenas os dois Ultimos
estao presente de forma consideravel [4],[6]-[8].

No canal formado nos MOSFET’s durante a conducao existem portadores livres. Estes
portadores apresentam um movimento térmico aleatério. Portanto, uma diferenga de potencial
variante no tempo v,e aparece entre os terminais de fonte (S) e dreno (D), independente do
valor nominal da corrente de dreno ip. O equivalente de Norton para o ruido térmico no
MOSFET é composto por uma fonte de corrente ruidosa ine €m paralelo com o canal (figura

4.39). O valor quadratico médio desta corrente é dado por [9]:
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_ B (4.173)

onde kg é a constante de Boltzman, ® é a temperatura absoluta e B é a largura de banda
considerada durante a medigéo do valor quadratico médio do ruido. Uma representagdo mais
conveniente para a fonte de ruido térmico é como uma fonte de tenséo v,e em série com o
terminal de porta (G) de um transistor ideal (figura 4.39). Para os MOSFET’s na regiao de

saturacao, Ron = 1,5.9m. Neste caso tem-se:

B

Voo = Fo :J-S@)(f)df =

-B

k,©
&

‘B (4.174)

W | oo

—] ®: —(—

Figura 4.39 - Fontes Equivalentes de Ruido em MOSFET's.

Quando o dispositivo estd na regidao de corte (desligado), praticamente ndo existem
portadores livres sob a regido de porta (G) e a resisténcia do canal se torna extremamente
elevada. Considera-se portanto que nesta regiao de operagao o ruido térmico € desprezivel.

O ruido térmico apresenta uma densidade espectral de poténcia Se(f) constante e de
banda larga. Ele é modelado como uma fonte de ruido branco de média me = 0 e variancia ce°.

Utilizando-se a representacao bilateral do espectro de freqiiéncias tem-se:

4 k,®
3

So(f) = (4.175)

m
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A interface entre o Si e 0 SiO, nos MOSFET’s é caracterizada pela presenca de estados
extras de energia que podem capturar e injetar portadores no canal de forma aleatéria [4],[6].
Este processo ruidoso € relativamente lento e € denominado ruido de cintilagé@o (flicker noise).
Como no caso do ruido térmico, a melhor representagéo para este fendmeno fisico € modelo
de Norton (figura 4.39). Também, por motivo de conveniéncia, esta fonte corrente ruidosa inr é
transformada numa fonte equivalente de tensao v, em série com o terminal de porta (G) de um
MOSFET ideal.

O ruido de cintilagdo apresenta sua poténcia média concentrada nas freqiéncias mais
baixas. Ele é modelado como um processo aleatério de média mg = 0, variancia o , e

densidade espectral de poténcia Sg(f) (representacao unilateral) dada por [9]:

P LT 4176
F(f)_COXWLf(x ( . )
fu
2 _ _ Kf fH
v =P, —ISF(f)df o -ln( %LJ (4.177)

fr

onde Cox € a capacitancia de porta (G) por area, W e L sdo as dimensoes do transistor, a =1 é
adimensional, Ki é uma constante determinada experimentalmente que depende da
temperatura e do processo de fabricagao e, f. e f4 sdo os limites inferior e superior da banda
considerada no calculo da poténcia média. O ruido de cintilagdo também é denominado ruido
1/f. O valor quadratico médio do ruido de cintilagao produzido no canal dos transistores PMOS
€, em média, 4 vezes menor nos transistores NMOS [143].

Como o ruido térmico e o ruido 1/f sdo fenémenos fisicos incorrelatos, suas densidades
espectrais de poténcia podem ser somadas diretamente (figura 4.40). Considera-se entao que
todo o ruido produzido num MOSFET ¢é devido a uma Unica fonte de tensao ruidosa em série
com o terminal de porta (G), com média my = 0, variancia on° e densidade espectral de

poténcia Sy(f). A partir da freqiiéncia fcr (corner frequency), Sn(f) = Se(f).
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Su(f)=35:(1)+Se(f)

AkORc,

» f

fer

Figura 4.40 - Densidade Espectral de Poténcia do Ruido Térmico e
do Ruido 1/f (Representagao Unilateral).

A partir deste estudo sobre as fontes de ruido intrinsecas aos MOSFET’s pode-se
determinar o ruido equivalente associado aos dois principais constituintes dos integradores SC:
0os capacitores chaveados propriamente ditos e o amplificador operacional. Uma vez
equacionadas estas contribuicoes individuais, chega-se a densidade espectral de poténcia total
do ruido na saida do integrador. A figura 4.41 mostra o diagrama esquematico do amplificador
operacional canénico de dois estagios. Em série com o terminal de porta de cada transistor
esta presente uma fonte de ruido equivalente (ruido térmico + ruido 1/f).

Vpp
Whi H
o |»—| M5 -
g VnT o
i 2 a2 b
g o
- —
Wn1 Wn2
()
N |_
—] — Ve '_If‘ e
M3 | ' ) |
Dy, 1" T
Wn3 Wnd

Vnn

Figura 4.41 - Fontes Intrinsecas de Ruido num Amplificador Operacional Candnico.
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As fontes de ruido em cada um dos transistores na figura 4.41 sao totalmente
incorrelatas entre si e podem ser agrupadas de forma mais conveniente, como uma Uunica fonte
equivalente de ruido em série com a entrada nao-inversora do AmpQOp [4]. A largura de banda
do ruido equivalente na entrada do amplificador ndo ¢ infinita. Ela é limitada pela freqiéncia de
ganho unitario f,. O valor quadratico médio desta fonte equivalente de ruido é dado por:

_ , —
— gMT (—2 —2)+ Vjﬁ"'(gm/gms) 'Vj7] (4.178)

2, 2
Viao =V TV +( + Vo 2
gml j
(gdz + 844

gml
Para a redugédo da poténcia média equivalente de ruido na entrada do amplificador, é
importante que o par M1/M2 seja PMOS e de grandes dimensdes, de forma que a contribuicao
do ruido 1/f seja a menor possivel. O ganho do par diferencial também deve ser o maior
possivel, reduzindo a contribuicdo de M6 e M7. A transcondutancia de M1/M2 também deve ser

bem maior que a transcondutancia de M3/M4.

A chave MOS pode ser estudada como uma resisténcia variavel (Secao 4.3), cujo valor
depende do sinal de controle ¢. As fontes de ruido associadas a esta resisténcia dinamica
podem ser modeladas como uma fonte de tensdo ruidosa v, em série com a mesma. A
densidade espectral do ruido equivalente da chave apresenta uma banda limitada pelo filtro
passa-baixas de 1% ordem formado pela resisténcia do canal e pelo capacitor [144]. A fungéo de

transferéncia do circuito RC (vc/vg+Vvc) € dada por:

1
HMfFW (4.179)

A densidade espectral de poténcia do ruido térmico filtrado pelo circuito RC é dada por

(espectro bilateral):

2k,0R,,
1+ (2nfR,, C)

Spe(f) = (4.180)
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Nos integradores SC, as chaves sdo acionadas na mesma freqiéncia de amostragem
do sistema fs. Durante cada fragéo 1T do periodo de amostragem, a chave permanece fechada
e o ruido térmico filtrado é aplicado diretamente sobre o capacitor. Apds a abertura da chave, o
ruido é amostrado e retido no capacitor até o fim do ciclo (figura 4.42). Portanto, o ruido
equivalente do conjunto chave + capacitor de amostragem Ssc(f) apresenta duas componentes
incorrelatas: uma componente direta Sp(f) € uma componente “amostrada e retida” Sg(f) :

Ro ¢
AMN—"o—— So(f) +55,(f)

Self) :I: C

Figura 4.42 - Circuito Equivalente para Determinagao da

Densidade Espectral do Ruido no Capacitor.
Ssc (f)=Sp(f)+Sg,, (f) (4.181)

A componente direta é obtida a partir da multiplicagdo no tempo da tensédo de ruido

térmico filtrado pelo sinal de controle da chave (PWM com duty cycle 1):
Vo (1) =V 5 (1)-0(2) (4.182)

A transformada de Fourier da componente direta é dada pela convolucao na freqiiéncia
das transformadas do ruido térmico filtrado e do sinal de controle:

=)

Vo (f)= _[Vch(k) - O(f —A)dA (4.183)

—oo

onde &(f) é dado por:

=)

D(f)=1 -ZSinc(lr)-exp(—jnlc).é}(f —1-£y) (4.184)

[=—oc0
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O desenvolvimento de (4.183) leva a:

V., (f)=1 -Z|Sinc(lr)|-

|=—co

Ve (f =1 f) (4.185)

=)

SD<f>=rz'Zsmcz(lr)-s,w(f—l-fs) (4.186)

[=—o0
Para os casos em que f¢ > 3.fg, a seguinte aproximagéao é valida [145]:
Sp(f)=T-Se(f) (4.187)

onde fc = (2nRonC)' é a frequiéncia de corte (3dB) do filtro de 1? ordem formado pela

resisténcia da chave e pelo capacitor. A componente “amostrada e retida” é dada por:

=)

SS/H(f) = (1—’5)2 'Siﬂcz(jt(l;—T)ch'ZSRc(f _l'fs) (4.188)

|=—c0

Substituindo-se (4.180) em (4.188) tem-se [144]:

. [ 2nf,
Sﬂ(f) (1-7)mf
SS/H(f):(l_T)Z '%'2k3®R0N' {2%) > Wj'SmCZ(TJ (4.189)
Cos 7 - ;

Em geral, fc > 3.fs e ocorre aliasing em fung@o do processo de amostragem. A figura
4.43 mostra a densidade espectral de poténcia Sgn(f) normalizada para diversas razbes de
subamostragem (fc/fs).
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Figura 4.43 - Densidade Espectral de Poténcia Sg/n(f) do Ruido Térmico Filtrado e

“Amostrado e Retido” para Diversas Razbes de Subamostragem (fc/fs). © = 0,95.

Para fo/fs > 1 tem-se:

2k,0R,, - Sincz((l_%) (4.190)

> Je.

S =(1-
su () (1-1) 1,

Como a densidade espectral de poténcia do ruido 1/f estd concentrada em freqiiéncias
muito baixas, ela ndo é subamostrada como o ruido térmico, sendo superada por este. Desta
forma, a componente 1/f do ruido “amostrado e retido”, que predomina sobre a componente
direta, pode ser desprezada nas deducdes subseqlientes sem prejuizos quantitativos para o

resultado final.

A partir do estudo do ruido no amplificador operacional e nos capacitores chaveados
pode-se determinar o ruido total na saida do integrador SC (figura 4.44). Como todas as fontes
de ruido sdo modeladas como processos estocasticos incorrelatos, as contribuigées direta e
“amostrada e retida” de cada uma destas fontes sdo analisadas separadamente.
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Figura 4.44 - Integrador SC Euler Avango Completamente Diferencial e
Todas as Fontes Intrinsecas de Ruido.

A analise do circuito da figura 4.44 é estritamente dependente da seqliéncia de
acionamento das chaves e é dividida em 4 fases de operacao (figura 4.45) determinadas pelos
sinais de controle ¢ e ¢..

b,

- (1)

A
v

o, 4

I II III v

Figura 4.45 - Sinais de Controle das Chaves do Circuito da Fig. 4.44.

As fontes de ruido associadas a todas as chaves acionadas pelo sinal de controle ¢,
nao apresentam, em nenhuma das fases do ciclo de operagdo do integrador, conexao direta
com a saida. Desta forma, apenas o amplificador operacional e as chaves controladas por ¢,
contribuem diretamente para o ruido total na saida do acumulador.
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A figura 4.46 mostra o circuito equivalente para a determinacdo da componente direta
de ruido na saida Spi4(f) durante as fases |, Il e IV. Para simplificacdo dos calculos e todas as
andlises subseqlentes serdo realizadas sobre a versao unipolar do circuito completamente
diferencial da figura 4.44.

C

(g

R SB(f)

S @

Figura 4.46 - Circuito Equivalente para a Determinagéo da
Componente Direta durante as Fases |, Il e IV.

_VB(f)‘ 8, (f) (4.191)

SB(f):V (f)

A funcdo de transferéncia da entrada ndo-inversora para a saida é determinada de

forma trivial (1/Aq = 0):

V@ = Aw 1 (4.192)
vAo(oo)_1+A(m)‘1+jg '
Sy(f)= 25D (4.193)

1+(fj
fo

Como o circuito equivalente da figura 4.46 é valido apenas por uma fracao (1-t) do

periodo T, a componente direta durante as fase |, Il e IV é dada por :

S0124(f)5(1_1)'53(f) (4.194)
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A figura 4.47 mostra o circuito equivalente para a determinacdo da componente direta
de ruido na saida Sps(f) durante a fase lll. As resisténcias das duas chaves em série com o
capacitor Cs podem ser agrupadas numa unica resisténcia 2Ron com uma unica fonte de ruido

térmico equivalente.

T~

C, Syff) R |

| ) A h
/1 / i
Row Sss[f) +A[(D) Sl(f)

Swolf)

Self)

Figura 4.47 - Circuito Equivalente para a Determinagéo da
Componente Direta durante a Fase Il

V,(f)
Vao (f)

V()
Vo ()

S,(f)= ‘ Se(f) (4.195)

‘ 'SAo(f)"‘

Aplicando-se o principio da superposicao, as funcdes de transferéncia de cada uma das

fontes séo individualmente determinadas (1/A, = 0):

V(0 +1+ jo2R,,C
VI((OJ)): 2RgC e +1 (4:196)
#o |- 2 =70 S+jm(2R0NCS+g J

0 0)0
V(o
vl((m)): 2R,.C : +1 (4.197)
° 1—0)20N5+jco(2RONCS+gw j

0 0
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’ RAO}

(g+17 +HoRyG)

2k, ©- { g 2R, +

S, (@) = (4.198)

1"{(:) {(2RONCS('Q))2 +4R0NCS(D0g+(g + 1)2} +((:j (2R0NCS(DO)2

As fungbes de transferéncia das equagdes (4.196) e (4.197) representam filtros de 2°
ordem e os resultados deduzidos para a componente direta do ruido no capacitor devido a
chave (equagdes (4.182) a (4.187)) nao se aplicam. Para que esta analise seja valida, é preciso
aproximar as fungdes (4.196) e (4.197) por filtros de 1° ordem equivalentes, como proposto em
[145]:

2%,0-{g* 2R,y +(g+1* R}

1+(;J {(2R0NCSO‘)O)2 +4R, Cmg +(g+ 1)2}

S,(f)= (4.199)

Como o circuito equivalente da figura 4.47 é valido apenas por uma fracao t do periodo

T, a componente direta durante a fase Ill € dada por :

Sps(f)=T-S,(f) (4.200)

As componentes “amostradas e retidas” sdo encontradas seguindo-se 0 mesmo
procedimento: determinacao da funcao de transferéncia da fonte de ruido para o capacitor Cs;
aplicacao do teorema da amostragem (4.188); utilizagdo da aproximacao apresentada em
(4.190) (efeito da subamostragem) e; multiplicacdo pela funcdo de transferéncia em z do

capacitor Cg para a saida.

A figura 4.48 mostra o circuito para determinacao da componente “amostrada e retida”
em Cg devida as chaves acionadas por ¢4, valido durante a fase |. As resisténcias das duas
chaves em série com o capacitor Cs podem ser agrupadas numa unica resisténcia 2Ron com

uma unica fonte de ruido térmico equivalente.
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\l
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S5,(f)

S.(f) Self)

Figura 4.48 - Circuito para Determinagdo da Componente “Amostrada e Retida”

em Cgs devida as Chaves Acionadas por¢;.

2k,0-2R,,
Ss(f)= 2 (4.201)
1+(2nf - 2R, C;)
S (f) = (1;:) '—ké? -Sincz(—n(l;: )fj (4.202)

O circuito para determinagcdo da componente “amostrada e retida” em Cs devida as

chaves acionadas por ¢; € ao AmpOp, valido durante a fase Ill, € mostrado na figura 4.47.

2 2

Ve, (f)
Vio (f)

Ve, (f)

SS3(f): v (f)

So(f)+ Se(f) (4.203)

Aplicando-se o principio da superposicao, as funcdes de transferéncia de cada uma das

fontes sao individualmente determinadas (1/A, = 0):

V. (o) 1
V@) 2R C +1 (4.204)
10 |- TN jm(ZRONCS +8 j

('00 0

JjO
Ve @) 1+ 1%
V@) 2R C +1 (4.209)
© -2 NS +jw(2RONCS+g )
0 0
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24,0 {{H(ij] 2Ry + RAO}

(V) ’ 2 2 0} ’ 2
1+((00j {(2R0Ncswo) +4RONCS(1)Og+(g+l) }—i{ﬁ)oj (ZRONCSO%)

Se3(@) = (4.206)

As fungbes de transferéncia das equagdes (4.204) e (4.205) representam filtros de 2°
ordem e os resultados deduzidos para a componente “amostrada e retida” no capacitor devido a
chave (equacdes (4.188) a (4.190)) nao se aplicam. Para que esta andlise seja valida, é preciso
aproximar as fungdes (4.204) e (4.205) por filtros de 1% ordem equivalentes, como proposto em
[145]:

2k3®' {2R01v + RAO}

Ss:(f) = > (4.207)
1"{]];) {(2RONCS(DO)2 +4R0Ncs%g+(g + 1)2}
5. (= @,k O-{2R, +R ) , smcz[’“l‘”fJ 4,208
fs J(g+1) +4R, G g+ (2R, C, ) fs

O valor total da componente S/H na saida é determinada a partir da aplicagao da fungao
de transferéncia do integrador ideal sobre as densidades espectrais de poténcia Sgn:(f) €
Ssma(f) das amostras do ruido:

2

8

Seu(f) :{SS/Hl(f)+SS/H3(f)} mz(nff)

(4.209)

O ruido total na saida do integrador SC Euler avango completamente diferencial é
obtido a partir da soma algébrica das densidades espectrais de cada uma das componentes.
Este resultado deve ser multiplicado por 2, pois todas as dedugbes foram baseadas no circuito

equivalente unipolar.

Su(F)= 2485, (F) + S0 () + Spuns (1)} (4.210)
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Uma vez obtido o ruido na saida do integrador SC, a determinagcdo da densidade
espectral de poténcia na saida do modulador XA é direta. A figura 4.49 mostra o modulador

ideal de 2% ordem com as fontes aditivas de ruido na saida dos acumuladores.

SN] (f] SNQ[f) Q(nT)
X(nT) 0,5 l 2 l v+
* T = >O—y(m

Figura 4.49 - Modulador de 2° Ordem Considerando as Fontes Intrinsecas de Ruido.

O ruido equivalente na saida de cada um dos integradores €&, entretanto, amostrado na
entrada do 2° integrador ou na entrada de quantizador. A densidade espectral de poténcia das
componentes S/H permanecem inalteradas. A componente Sps(f) pode ser desprezada, pois
nao esta presente na saida do integrador durante a amostragem na entrada do bloco seguinte.
A componente Spix4(f) € “amostrada e retida” e deixa de contribuir diretamente para a saida do
bloco seguinte, pois as fontes de ruido associadas as chaves acionadas pelo sinal de controle
¢+ ndo apresentam, em nenhuma das fases do ciclo de operagéo do integrador, conexdo direta
com a saida. A componente S/H de Sp1.4(f) € dada por:

(1-1)°
fs

Spsin (f) = (4.211)

1 —
@k, OR,, sm&[MJ

Js

Para a determinacdo da densidade espectral de poténcia na saida do modulador, o
valor do ruido total na saida do integrador deve levar em conta apenas as componentes S/H.
Desta forma, a desconsideracao do ruido 1/f das chaves e da entrada do AmpOp em todos os
calculos, ndo apresenta nenhuma influéncia quantitativa consideravel no resultado final, pois o

ruido 1/f € superado pelo ruido térmico subamostrado.

Sulf)=2- {SDS/H (f)+ [SS/Hl(f) + SS/H3(f)] ) ﬁ;(nf]ﬂ)} (4.212)
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Através do equacionamento do diagrama de blocos do modulador da figura 4.49,
determina-se as funcbes de transferéncia da saida dos integradores para a saida do
modulador:

Y(2)  2-D)
NG 7 (4.213)
Y(z) (-1’
NG 7 (4.214)

A densidade espectral de poténcia de ruido na saida do modulador XA devida as fontes

intrinsecas de ruido dos circuito SC é dada por:

S;(f)=16-Sen*(nfT)-S,,(f)+16-Sen* (W/T) S, (f) (4.215)

A andlise das parcelas das equacoes (4.212) e (4.215) permite concluir que, a excecao
das componentes Sgni(f) e Ssus(f) do 1° integrador, todas as demais componentes s&o
fortemente atenuadas na banda do sinal por um noise shaping de 1% ou de 2% ordem. Desta
forma, Sgni(f) € Ssma(f) sédo os limitantes da maxima resolugédo alcancavel pelo modulador XA.
Ssmi(f) € reduzido pelo aumento no valor de Csi. Sgs(f) € reduzido pelo aumento no valor de
Cst e pela diminuicdo da banda e/ou da resisténcia equivalente de ruido (Rao) do AmpOp
utilizado no 1° integrador. A expresséo para SNR do modulador é:

SNR, = £ (4.216)
2 = f,% .
J|ng<eﬂ“ﬂ>|2 So(H)+5,(0)] df
_f%

O célculo numérico de (4.216) permitiu a obtengao das curvas parametrizadas da figura
4.50. Os valores utilizados nesta simulacao foram: g1 =2 , g= 2, Cs2 = 2pF, A = 5V, Ron =
2kQ, Rao = 100kQ, T = 2/5, f;, = 60MHz e ® = 300K.
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Figura 4.50 - SNR do Modulador de 2* Ordem Considerando

as Fontes Intrinsecas de Ruido para Diversos Valores de C;;. A = 5V.

Os resultados mostrados na figura 4.50 mostram a forte dependéncia da maxima
resolugéo alcangével com os valores dos capacitores utilizados no 1° integrador do sistema. A
curva da SNR segue a curva ideal até que o ruido de quantizagao se torne comparavel ao ruido
térmico “amostrado e retido” . A partir deste ponto, todas as curvas de SNR apresentam a
mesma inclinagdo. Conclui-se que, para resolugdes acima de 18 bits, a implementagédo SC
requer capacitores grandes demais no 1° integrador do sistema e se torna inviavel.
Moduladores com resolugées maiores foram projetados utilizando o 1° integrador a tempo
continuo [46],[52].

A simulacao da figura 4.51 foi realizada nas mesmas condi¢des da simulagéo da figura
4.50, exceto pela diminuicdo da amplitude maxima da entrada de 5 V para 2 V. O resultado foi
uma diminuigdo de significativa em todas curvas. A tendéncia de diminuicdo da tensdo de
alimentagao dos circuitos integrados CMOS se coloca como mais uma dificuldade para o
projetista para que altas resolugdes sejam alcancadas.
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Figura 4.51 - SNR do Modulador de 2* Ordem Considerando

as Fontes Intrinsecas de Ruido para Diversos Valores de Cy;. A = 2V e Ryo = 100kQ.

O aumento da resolug¢éo nas simulagdes das figuras 4.51 e 4.52 devido ao aumento dos
capacitores utilizados no 1° integrador do sistema estéa relacionado a diminuigdo da poténcia de
ruido originada nas chaves. A resolucdo também é bastante influenciada pelo projeto do
amplificador operacional. A figura 4.52 mostra uma simulagdo realizada com os mesmos
parametros do gréfico 4.51, exceto pelo aumento da resisténcia de ruido equivalente do

AmpOp para Rao = 700 kQ. A diminuicao observada da SNR ¢é significativa.
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Figura 4.52 - SNR do Modulador de 2* Ordem Considerando

as Fontes Intrinsecas de Ruido para Diversos Valores de Cj. A = 2V e Rao = 700kQ.

4.4.2 Ruido Extrinseco.

Pode ser considerada fonte extrinseca de ruido qualquer tipo de perturbagédo ou
interferéncia que degrade a performance do modulador XA cuja origem nao esteja nos
dispositivos que compdem o mesmo. As perturbacdes extrinsecas podem ser geradas em
outras regides do circuito integrado ou fora deste.

A principal fonte extrinseca de interferéncia que afeta o modulador é o Ruido de
Chaveamento, produzido pelos blocos digitais integrados no mesmo C.I. [153],[154]. As portas
l6gicas CMOS consomem corrente apenas nos instantes de mudanca de estado. Estas
transicdes rapidas induzem transientes que se propagam pelo substrato e pelas linhas de
alimentagao, degradando todas as fungdes analdgicas atingidas [146]-[149]. Nos casos dos
circuitos digitais que operam acima de 1 GHz, também deve ser considerada a interferéncia
radiada [157]. Circuitos de RF também produzem interferéncia capaz de influenciar o
funcionamento de blocos analédgicos de precisao [155]. O ruido de chaveamento digital € uma
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das grandes barreiras para a implementagdo de solugdes mixed-signal completamente

integradas (System on a Chip).

Principais Mecanismos de Injecao de Ruido de Chaveamento:

m di/dt nas Linhas de Alimentagdo (Delta-I Noise): variagbes bruscas na corrente drenada

pelos blocos digitais provocam transientes nas linhas de alimentacao [148].

m Acoplamento Direto entre Interconexdes: a proximidade entre linhas analégicas e linhas

digitais favorece o acoplamento capacitivo entre as mesmas [146],[151].

®m [nducédo de Correntes no Substrato: o chaveamento digital induz corrente no substrato pelos

seguintes mecanismos:

a)

Através das capacitancias de deplecdo das jungdées PN reversamente polarizadas
formadas nas interfaces dreno (D) - substrato (B) e fonte (S) - substrato (B)
[146],[149],[151]. Sao especialmente ruidosos os inversores com capacidade de
alimentar baixas impedancias (output drivers) [147].

lonizacao por Impacto na regiao de deplecao proxima a regido de dreno (D) produz
“portadores quentes” (lacunas nos NMOSFETSs) que fluem para o substrato. Quanto
menor a dimensdao minima do processo, mais importante € a contribuicdo da

ionizagao por impacto na indugéo de correntes [156].

Através das capacitancias parasitas entre as interconexdes digitais e o substrato.
S&o especialmente ruidosos os barramentos digitais [152].

O ruido que contamina as linhas de alimentagdo digitais (delta-I noise) atinge
diretamente o substrato p ou as ilhas n através dos contatos de polarizagdo p* ou n’,
ou através dos pads [151].

Principais Mecanismos de Recepcéao de Ruido de Chaveamento:

m Linhas de Alimentacdo Ruidosas: a interferéncia presente nas linhas de alimentacao

degrada a performance dos circuitos analdgicos polarizados por tais linhas [148].
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m Acoplamento Direto entre Interconexdes: faz com que ocorram interferéncias nocivas nos
sinais analégicos devido ao acoplamento capacitivo [146],[151]. As linhas digitais sdo bem

mais robustas.

m Acoplamento pelo Substrato: as variagdes de potencial do substrato afetam os circuitos

analdgicos pelos seguintes mecanismos:

a) Através das capacitancias de deplecao das jungbes PN reversamente polarizadas
formadas nas interfaces dreno (D) - substrato (B) e fonte (S) - substrato (B)
[146],[149],[151]. Nos processos com substrato p apenas os transistores NMOS séo
afetados.

b) Através do efeito de corpo, variagdes na tensdo Vs provocam alteracbes em Vt que
provocam variagdes na corrente Ips dos transistores NMOS [146],[151].

c) Através das capacitancias parasitas entre as interconexdes analdgicas e o substrato
[146],[151].

A interferéncia provocada pelos circuitos digitais no substrato, nas interconexdes e nas
linhas de alimentagéo foi muito bem caracterizada na referéncia [158]. Temporalmente, o ruido
digital se caracteriza por um sinal espurio, muitas vezes aproximado por uma oscilagdo
amortecida, que contamina o C.l. periodicamente e sincronizado com o instante de transicao
dos circuitos digitais. Espectralmente, ele é composto por maximos locais nos multiplos da
freqliéncia fundamental do sinal de sincronismo (clock) dos blocos digitais e por um méaximo
principal na freqiéncia de ressonancia do circuito RLC formado pela induténcia das linhas de
alimentagao (incluindo os pinos externos e as conexdes dentro do encapsulamento), pela
capacitancia total do C.I. e pela resisténcia equivalente do substrato.

O ruido de chaveamento pode inviabilizar completamente o funcionamento de circuitos
analdgicos integrados junto com blocos digitais. A maxima amplitude e o tempo de
estabilizagcdo da interferéncia causada pelos circuitos digitais dependem do tipo de
encapsulamento utilizado e do tipo de wafer [149]-[151]. O encapsulamento determina

basicamente a indutancia parasita nas linhas de alimentacdo. O wafer pode ser p~ ou p* com

camada epitaxial p~. O primeiro é naturalmente menos ruidoso enquanto que o segundo
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apresenta maior imunidade ao latch-up. Baseado nas caracteristicas do ruido digital, nos
mecanismos de acoplamento e no tipo de wafer utilizado, diversas medidas podem ser
tomadas para a redugao da interferéncia no funcionamento dos circuitos analdgicos.

Medidas Genéricas (independentes do tipo de wafer) [149]-[151]:

m Devem ser utilizados pinos externos e linhas de alimentacdo separados para circuitos
analdgicos, circuitos digitais e anéis de guarda.

m As linhas analdgicas devem estar fisicamente separadas das linhas digitais.

m Os circuitos analdgicos devem ser projetados de forma completamente diferencial e com lay-
out simétrico, de forma que o PSRR seja 0 maior possivel.

®m A indutancia total das linhas de alimentagéo (incluindo os pinos externos e as conexodes

dentro do encapsulamento) deve ser a menor possivel.

m Colocagao de anéis de guarda p+ em volta dos circuitos analdgicos sensiveis e dos blocos

digitais ruidosos. Cada anel de guarda deve ser polarizado com um pino externo e uma linha
de VSS dedicados.

m Blocos digitais muito ruidosos, como Output Drivers, nao devem ser acionados de forma
sincronizada [147].

Nos circuitos construidos em wafers p- , a eficiéncia dos anéis de guarda p* na

supressdo do ruido de chaveamento € maxima. Quanto maior a distancia entre os blocos
analdgicos e os blocos digitais, menor sera a amplitude da interferéncia induzida nos primeiros
[146].

Nos circuitos construidos em wafers p+ com camada epitaxial p-, a eficiéncia dos anéis

de guarda nao é tao grande. Além disso, a amplitude do ruido digital independe da distancia
entre os blocos analdgicos e digitais, pois o substrato se comporta como um Unico né no
circuito. Neste caso, a maneira mais eficiente para a reducao da interferéncia é a colocagao de
contatos de VSS na face inferior do C.I., reduzindo a indutancia equivalente em série com o
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substrato. Quanto maior o numero de contatos na parte de baixo do substrato, menor a
amplitude do ruido de chaveamento [146].

Apesar de ser dificilmente quantificado antes da caracterizacao de um C.I., o ruido de
chaveamento deve ser considerado no projeto de conversores A/D XA. Este é um topico
importante pois o conversor é formado naturalmente pela associacdo de blocos analdgicos e
digitais. A referéncia [148] cita o exemplo de um DAC XA de 16 bits que consegue atingir 18
bits de resolugcao apenas através da colocagdo do modulador digital e do filiro analégico em
C.l.’s diferentes. O conversor A/D XA da referéncia [153], onde o modulador e os filtros digitais
sao integrados juntos, s6 consegue atingir a resolucao projetada gragas a adogao das técnicas
descritas nesta Secao para reducéo do ruido digital.

A referéncia [154] apresenta um estudo especifico sobre a influéncia do ruido de
chaveamento na performance de um modulador XA implementado com integradores SC
completamente diferenciais. Constata-se experimentalmente que o modulador é praticamente
insensivel a interferéncia externa, se ha uma defasagem maior que 10ns entre o instante de
amostragem dos integradores SC (borda de descida de ¢, € ¢,) e 0 sinal de sincronismo (clock)
dos blocos digitais. A figura 4.53 mostra o resultado deste experimento.
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Figura 4.53 - Influéncia da Defasagem entre a Borda de Subida do Clock dos
Filtros Digitais e o Instante de Amostragem nos Integradores SC [154].
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Através da adocdo das medidas apresentadas nesta seg¢do, a performance dos
moduladores XA construidos no mesmo substrato junto com blocos digitais € minimamente

afetada pelo ruido de chaveamento.

4.5 Distorcao Harmoénica

Com o objetivo de simplificar a andlise, os blocos funcionais que compde o modulador
YA sao, em geral, modelados como estruturas lineares. Esta aproximacdo nao permite a
previsao dos limites de performance ligados a distorcdo do sinal. Os princigis fenémenos
fisicos responsaveis pela distorcdo harmoénica sao [38],[159]-[167]: dependéncia C(v) das
capacitancias, injecdo de carga e nao-linearidades nos AmpOp’s. Apenas a distor¢do
introduzida no primeiro integrador do sistema precisa ser considerada, as demais fontes sao
fortemente atenuadas pela realimentacao [38]. O modelo genérico para o integrador SC nao-

linear & expresso por:

v, [n)- (14 By, [n]+ By2[nk-..) = g - vln—1]-(1+apln—1]+0, - v [n—1}-.)

(4.217)
+v,[n—1]-(1+ By, [n— 1]+ By [n—1}+.)

onde g é o ganho normalizado do integrador e, o; € B; sdo os coeficientes da expansao em série
de Taylor da equacéo a diferengas que caracteriza o integrador e estdo associados a cada uma
das nao-linearidades presentes.

Os capacitores integrados de melhor qualidade disponiveis nos processos comerciais
sao realizados com duas camada de poli-silicio (poly) [118]. Eles sdo caracterizados por uma
grande linearidade e boas propriedades fisicas. Entretanto, como visto na Secdo 4.1, a
capacitancia parasita entre a placa inferior e o substrato, e as capacitancias de juncao Cgs €
Cep das chaves em paralelo com o capacitor poly1-poly2 apresentam uma forte dependéncia
com a tensdo aplicada [4]. Felizmente, devido a utilizagdo de estruturas insensiveis as
capacitancias parasitas [105], a distorcdo harménica causada pelos capacitores parasitas €
qguase que totalmente suprimida [167].

Capacitores poly1-poly2 estao disponiveis apenas em processos CMOS voltados para a
producdo de circuitos analdgicos. Processos para circuitos digitais apresentam apenas uma
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camada de poli-silicio [137]. Neste caso, a melhor alternativa para construcao de capacitores é
o aproveitamento da propria estrutura do MOSFET. Esta, apesar de apresentar uma grande
capacitancia/area e bom casamento, possui uma capacitancia extremamente nao-linear [160].
Aplicacdes sensiveis a distorcdo harménica s6 podem ser implementados nestes processos se
técnicas de compensacao da dependéncia C(v), como as propostas em [137], puderem ser
utilizadas.

A componente da injegdo de carga dependente do sinal amostrado introduz distorgéo
harménica. Gragas ao esquema de acionamento das chaves proposto em [167] e mostrado na
figura 4.54, esta fonte de distorcao também é praticamente suprimida.

A

¢, 17

¢,

g

Figura 4.54 - Esquema de Acionamento das Chaves em Circuitos SC
para Supressao da Distorgcado Harmoénica Induzida pela Inje¢cédo de Carga [167].

Com base no integrador SC completamente diferencial da figura 4.36, a supressao da
distorcdo harmoénica é implementada quando as chaves acionadas originalmente por ¢; e
ligadas ao sinal de entrada passam a ser acionadas por ¢4 €, as chaves acionadas

originalmente por ¢, e ligadas a referéncia (GND) passam a ser acionadas por ¢4 [38].

O amplificador operacional € a principal causa de distorcado nos moduladores XA [163].

As nao-linearidades no AmpQOp séo: saturagdo da saida (clipping), variagao do ganho de malha
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aberta A(w) e limitagdo de slew-rate. A saturacdo ocorre quando a saida do integrador é
limitada pelas tensdes inferior ou superior de alimentagédo do circuito. A saturagéo foi estudada
na Secdo 2.2 e acarreta perda de informagdo nos estados do sistema, podendo levar a
instabilidade no caso de estruturas de ordens superiores [63]-[70].

A variacdo do modo comum da entrada se reflete na corrente de polarizagédo do par
diferencial [6]. Como consequéncia, o ganho DC (Ag) do AmpOp depende da tenséo de saida
(Vo). A variagao relativa do ganho de malha aberta é diminuida com o aumento do valor de Ay
[163]. Além disso, o ganho de malha aberta deve se manter elevado em toda a banda do sinal.
Estes dois requisitos para a diminuicao da distorcao harmdnica sao dificilmente atendidos ao
mesmo tempo em projetos que exigem baixas tensdes de alimentagdo e/ou baixo consumo
(low-voltage / low-power) [165]. A utilizacdo de topologias de integradores que cancelam o
offset de entrada ao mesmo tempo que compensam os efeitos do ganho DC finito [127], reduz
a distor¢ao harménica introduzida por AmpOp’s com baixo ganho DC [161],[165].

A limitagao de slew-rate ja foi estudada na Secédo 4.2.3. Ela faz com que o tempo de
estabilizacdo da saida dos integrados SC varie com o sinal de entrada, se a taxa de variagao
da saida for maior que a slew rate do AmpOp [129]. Esta dependéncia do erro de transferéncia
de carga com o sinal de entrada introduz distor¢gédo harménica [167],[159]. A distor¢éo por slew-
rate em moduladores XA foi detalhadamente modelada em [163]. A utilizagdo de amplificadores
operacionais com estagio diferencial classe AB elimina esta ndo-linearidade [133]. Entretanto,
esta topologia ndo é adequada para projetos com baixas tensdes de alimentagdo. Neste caso,
a distorgao harménica pode ser diminuida com a diminuigao da taxa de amostragem do sistema
ou com aumento da corrente de polarizacdo do par diferencial do primeiro AmpOp do
modulador [38].

O efeito da distorgcdo harménica no modulador XA pode ser estudada através da razao
entre a poténcia do sinal de entrada e a poténcia de todas as harménicas acrescida da poténcia
do ruido na banda base (SNDR):

P
SNDR = X (4.218)
P,+P +P+P,+P+.

onde P; é a poténcia da i-ésima harménica na banda do sinal.
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Para uma entrada senoidal x(t) = A.Sen(w.t), A < A/2, as poténcias das harmdnicas sao

expressas genericamente por [161]:

2 2i
g:;f(z'—fl)z i1

(4.219)

onde vy, € um coeficiente dependente do equacionamento de cada uma das nao-linearidades

levadas em consideracdo para a determinagdo da SNDR. Nos moduladores implementados

com circuitos completamente diferenciais (grande maioria), as harménicas pares sao

praticamente canceladas pela simetria do sistema [167].

Para um modulador de 2* ordem com OSR = 256, a figura 4.55 mostra a SNDR para o

caso ideal e levando-se em conta a 3% e 5% harmonicas (13=0.0001 e ys=0.00001).

10 Logm(SDNRj dB OSSR = 256
120 T | | T

x(t) = A Senfwt)
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40+
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=20

20 Logm(A) dB

Figura 4.55 - Reduc¢éao da Faixa Dinamica de Entrada do Modulador

em Funcéo da Distorcdo Harménica.
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A principal conseqiiéncia da distorcao harménica introduzida pelo modulador é a
reducao da faixa dindmica de entrada nas aplicagcdes que exigem baixos niveis de distor¢éo,

como audio de alta qualidade.

Uma alternativa para eliminar a limitagdo imposta pela distor¢cdo, € a utilizagdo de
circuitos de controle automatico de ganho (AGC) junto com o modulador. Através do AGC, o
modulador pode operar sempre na regiao onde a SNDR do modulador é maxima. O AGC pode
ser implementado através da utilizagdo de um DAC cuja amplitude dos niveis de referéncia
varia com a amplitude da entrada [162], ou através da colocacdo de um amplificador com
ganho variavel (VGA) na entrada do modulador [166]. Em ambos os casos, a performance do

AGC se deteriora para sinais muito baixos devido ao ruido térmico.
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CAPITULO 5

CONSIDERACOES SOBRE 0S
LIMITES DE PERFORMANCE
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5.1 Limites da Taxa de Amostragem

Ao longo do Capitulo 4, alguns fatores limitantes da maxima freqiéncia de amostragem
do modulador foram identificados. A limitagdo na freqiéncia de operagao ocorre em virtude da
transferéncia incompleta de carga nos integradores a capacitores chaveados (SC). Por sua vez,
a transferéncia incompleta de carga resulta numa redugéo da SNR no bit stream de saida.

Na Secdo 4.2.2, a constante de tempo para estabilizagdo da tensdo de saida do
integrador, definida pela dinamica linear do amplificador operacional, foi determinada:

1

TCampop =
” kQO-(H%AO)

Entretanto, a saturacdo do estagio diferencial faz com que o integrador opere numa

regido nao-linear. Na Secéao 4.2.3, o equacionamento da transferéncia de carga nesta regiao de
operagao define a seguinte constante de tempo:

T = %0 (5.2)

A dinamica do amplificador operacional se comporta de forma nao-linear até que a
tensao diferencial na entrada do mesmo se reduza, alcangando a estreita faixa de operagéo
linear. A partir deste ponto, o tempo de estabilizagdo da saida é determinado pela equacao
(5.1).

Finalmente, na Secdo 4.3.1, o efeito da resisténcia finita das chaves MOSFET na
dindmica do integrador foi investigado. O transiente de transferéncia de carga, nas duas fases

de operacéao do integrador, é governado pela mesma constante de tempo:

Ten = Row - Cs (5.3)
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Na figura 5.1 a seguir, sdo comparadas as velocidades de decaimento destes
transientes. Estes graficos foram obtidos para os seguintes parametros: A, = 1000, fo = 60
MHz, Cs =1 pF, C, =2 pF e, Ron = 1 kQ.
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Figura 5.1 - Comparacao entre as Constantes de Tempo
que Limitam a Maxima FreqUéncia de Amostragem do Sistema.

Através da andlise da figura 5.1, verifica-se que o principal determinante do tempo de
estabilizacdo da saida do integrador é o amplificador operacional. Entretanto, a duracdo da fase
nao-linear depende a cada ciclo de operagcdo, da carga acumulada no capacitor de
amostragem. Desta forma, a maxima freqtiéncia de amostragem é determinada pelo pior caso
do tempo de transferéncia de carga.
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5.2 Limites da Resolucao

No decorrer dos Capitulos 3 e 4, foram estudadas diversas caracteristicas dos circuitos
SC que limitam a maxima resolugao alcancavel pelos moduladores XA. Estas nao-idealidades
determinam a maxima SNR, numa determinada OSR, quando a poténcia média dos erros por
elas determinados superam a poténcia média do ruido de quantizacao.

A imprecisdo na amostragem (Seg¢ao 3.4) e o ruido térmico (Segédo 4.4.1), sdo os
principais limitantes da resolucdo em moduladores implementados com circuitos SC. O erro de
chaveamento e a tensado de offset dos AmpOp’s (Segdes 4.2.1 e 4.3.2), apesar de também
influenciarem decisivamente a resolugdo, sao facilmente cancelados com circuitos

completamente diferenciais e integradores com auto-zero (CDS) [4],[127].

Nas figuras 5.2 a 5.4, as poténcias médias no bit stream de saida do ruido de
quantizacao, do ruido térmico introduzido no 1° AmpOp do sistema, e do erro de jitter aleatorio
introduzido durante a amostragem sado comparadas. Dependendo da OSR, uma destas

componentes é a determinante da maxima SNR.
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Figura 5.2 - Comparacgao entre a Poténcia Média do Ruido de Quantizacao
e a Poténcia Média de Ruido Térmico Introduzido no 1° Integrador do Sistema.
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As diversas combinagbes possiveis para ordem do modulador, tamanho dos capacitores
no 1° integrador e variancia do jitter apresentados nas figuras 5.2 a 5.4, determinam o
comportamento da poténcia total de ruido na saida do modulador. Nas figuras 5.5 a 5.7 sao
mostrados trés exemplos de moduladores: um projeto de 1% ordem e baixa resolugdo, um
projeto de 2% ordem de resolugdo moderada, e um modulador de 3% ordem com alta resolugéo.
Para estas simulagdes, os seguintes parametros foram utilizados: A =5V, g = 72, Ron = 1 kQ,
Rao = 100 kQ, f, = 60 MHz e ® = 300 K.
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Figura 5.5 - Comparacao entre as Poténcias Médias do Ruido de Quantizagao, do Ruido

Térmico e do Erro de Sampling Jitter Aleatério na Saida do Modulador A de 1% Ordem.

O modulador de 1% ordem da figura 5.5 foi simulado com capacitores pequenos e com
um sinal de sincronismo (clock) bastante impreciso. Mesmo assim, como o ruido de
quantizagao é pouco atenuado na banda do sinal, ele € o principal determinante da maxima

resolugao alcangéavel.
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O modulador de 2% ordem da figura 5.6 foi simulado com capacitores de tamanho
moderado e a amostragem foi realizada de forma precisa. Neste caso, para OSR > 200, a
resolucdo do sistema é limitada pelo ruido térmico. Para valores menores, o ruido de

quantizagéo predomina.

O modulador de 3% ordem da figura 5.7 foi simulado com capacitores grandes e com um
sinal de sincronismo mais preciso ainda. Neste caso, para OSR > 100, a resolucéo do sistema
é limitada pelo ruido térmico. Para valores menores, o ruido de quantizagao predomina. Apenas

numa pequena faixa intermediaria, o erro de jitter supera as demais fontes de ruido.

Todas estas simulagcdes foram realizadas com valores tipicos para a tecnologia
disponivel no inicio da dédada de 90, encontrados em vasta literatura [38]-[62]. Constata-se,
baseado nestes resultados, que o principal limitante da maxima resolucao alcangavel pelos

moduladores XA implementados com circuitos SC é o ruido térmico (Segao 4.4.1).
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Conclusoes

O objetivo deste trabalho foi o estudo dos limites de performance dos moduladores XA
integrados implementados com circuitos a capacitores chaveados. O julgamento de um bom
desempenho levou em consideragao, particularmente, as caracteristicas de resolugao e de taxa
de amostragem.

Os limites da resolucdo e da taxa de amostragem foram calculados a partir do
modelamento das principais fontes de erros que degradam o desempenho dos circuitos a
capacitores chaveados.

No Capitulo 5, os limites de performance deduzidos nos Capitulos 3 e 4 foram
comparados quantitativamente. Deste forma, foram determinados os principais limitantes da

maxima resolucao alcancavel e da maxima freqiiéncia de operacao.

Verificou-se através de simulagdes (Secado 5.1) que o principal determinante da
transferéncia incompleta de carga no integrador é o amplificador operacional (Secao 4.2).
Entretanto, a duracao da fase nao-linear do tempo de estabilizacdo depende, a cada ciclo de
operacdo, da carga acumulada no capacitor de amostragem. Desta forma, a maxima
freqliéncia de amostragem depende do valor do tempo de transferéncia de carga no pior caso.

Com base nos moduladores simulados na Sec¢éao 5.2 constatou-se que o ruido térmico
(Secao 4.4.1) é o principal limitante da maxima resolugao alcangavel. Os resultados de todas
estas simulagcbes foram validados através de comparagbes com dados publicados na vasta
bibliografia disponivel sobre o tema [20]-[62].
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