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RESUMO

A migracao do processamento de sinais para o dominio digital permite resultados mais
confiaveis e eficientes em relagdo ao processamento de sinais em dominio continuo. Os
circuitos digitais vem sendo comumente aprimorados, tornando seus circuitos cada vez mais
complexos, precisos e rapidos. No entanto, como a natureza dos sinais de audio é analdgica,
hé a necessidade do uso de conversores analégico-digitais (ADCs) de alta resolugao para
uma aquisi¢ao de dudio com alta relagao sinal-ruido (SNR), capazes de transformar uma
informacao analdgica em palavras digitais para que os nucleos de processamento digital
possam processar as informagoes com maior desempenho. Esta dissertagdo apresenta uma
modelagem comportamental e elétrica de um modulador sigma-delta em tempo continuo
(CT-SDM) para faixa de dudio com capacidade de operagao em baixa tensao de alimentagao.
Neste trabalho é desenvolvido o modelo comportamental de 2 CT-SDMs com diferentes
topologias de conversores digital-analégico (DAC) de realimentacao. O primeiro é um CT-
SDM com DAC do tipo non-return-to-zero (NRZ) de 1-bit implementado com um inversor
CMOS e o segundo utiliza um filtro de resposta finita ao impulso (FIR) de 6 taps como
DAC de realimentacao, sendo que este ultimo se mostrou a melhor escolha pois apresentou
uma reduc¢do na area e consumo do primeiro estagio integrador. Uma metodologia baseada
em circuitos programados em VerilogA é utilizada para estimar os requisitos minimos
do amplificador operacional utilizado no primeiro integrador, que apresenta um maior
impacto a performance do CT-SDM. Por fim, é apresentado o projeto elétrico do CT-SDM
utilizando um DAC do tipo FIR de 6-taps em tecnologia CMOS de 0,18 pm e tensao de
alimentacao de 0,5 V. O CT-SDM foi simulado utilizando os circuitos projetados a nivel
de transistor e mantendo o 2° e 3° integradores com modelos de amplificadores ideais
programados em VerilogA. Os resultados das simulac¢oes transientes conservativas sem e
com ruido resultaram em uma relagao sinal-ruido e distor¢do (SNDR) e ntmero efetivo de
bits (ENOB) de 95,71 dB/15,60 bits e 82,28 dB/13,37 bits, respectivamente. Este CT-SDM
apresentou um consumo de 40,02 pW resultando em uma Figura de mérito (FoM) de

Walden de 94,50 fj/conv., desconsiderando a poténcia do 2° e 3° integradores.

Palavras-chave: Modulacio Sigma-delta, Conversor Analégico-Digital, Sinais de Audio,

Baixa Tensao



ABSTRACT

The migration of signal processing to the digital domain allows for more reliable and
efficient results compared to continuous domain signal processing. Digital circuits have
been commonly improved, making their circuits increasingly complex, accurate, and fast.
However, as the nature of audio signals is analog, there is a need to use high-resolution
analog-to-digital converters (ADCs) for an audio acquisition with a high signal-to-noise
ratio (SNR), capable of transforming analog information in digital words so that the digital
processing cores can process the information with greater performance. This master’s
dissertation presents a behavioral and electrical modeling of a continuous-time sigma-
delta modulator (CT-SDM) for the audio range capable of operating at low voltage. The
behavioral model of 2 CT-SDMs with different feedback digital-to-analog converter (DAC)
topologies is developed. The first is a CT-SDM with a 1-bit non-return-to-zero (NRZ)
DAC implemented with a CMOS inverter and the second uses a finite impulse response
(FIR) filter of 6 taps as feedback DAC. The latter proved to be the best choice as it
presented a reduction in the area and power consumption of the first integrating stage. A
methodology based on circuits programmed in VerilogA is used to estimate the minimum
requirements of the operational amplifier used in the first integrator, which has a greater
impact on the performance of the CT-SDM. Finally, the electrical design of the CT-SDM
is presented using a 6-tap FIR type DAC in 0.18 pm CMOS technology and 0.5 V supply
voltage. The CT-SDM was simulated using circuits designed at the transistor level and
keeping the 2nd and 3rd integrators with ideal amplifier models programmed in VerilogA.
The results of conservative transient simulations without and with noise resulted in a
signal-to-noise-and-distortion ratio (SNDR) and effective mumber of bits (ENOB) of
95.71 dB/15.60 bits and 82.28 dB/13.37bits, respectively. This CT-SDM presented a power
consumption of 40.02 pWV, resulting in a Walden Figure of Merit (FoM) of 94.50 fj/conv.,

without considering the power of the 2nd and 3rd integrators.

Keywords: Sigma-Delta Modulation, Analog-to-Digital Converter, Audio Signals, Low
Voltage.
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1 INTRODUCAO

Com o avanco na area de processamento de sinais, a utilizacdo de eletronica
analdgica para tal funcao se tornou muito custosa ou até mesmo inviavel, pois se restringe
ao processamento simples com a utilizagao de filtros e amplificadores. Dessa forma, o
recurso utilizado para otimizar é fazer o processamento em meio digital. A implementacao
de tratamento de sinais em meio digital possui algumas vantagens como a confiabilidade,
possibilidade de reconfiguragao, baixa interferéncia a ruidos e maior precisao (SOARES,
2018).

Dada sua robustez, os circuitos digitais vem sendo comumente aprimorados,
tornando seus circuitos cada vez mais complexos, precisos e rapidos. Com o passar
dos anos, a velocidade e a densidade de dispositivos em um mesmo chip aumentaram,
expandindo o dominio dos métodos digitais em quase todas as areas de comunicacao e
produtos de consumo. Uma vez que o mundo permanece analdgico, os conversores de
dados sao necessarios para realizar a interface entre o mundo externo e os ntucleos de
processamento digital (Pavan; Schreier; Temes, 2017).

Sensores transformam grandezas fisicas em sinais analégicos de tensao ou corrente
e os conversores analdgico-digitais (ADCs) convertem esses sinais analdgicos em palavras
digitais, na qual, os ntcleos de processamento digital podem processar informacodes com
maior desempenho (NEVES, 2011). Existem diversas topologias de ADC e cada tipo
de ADC é escolhido através dos requisitos de projeto, que englobam principalmente a
largura de banda de operacao (BW), relagao sinal-ruido e distor¢ao (SNDR) almejada e o
consumo de energia (PELGROM, 2017). Dessa forma, a escolha correta da topologia de
ADC depende da analise do sinal a ser convertido.

Os sinais de audio sao grandezas analdgicas e, dada sua aplicagao, é necessario
que esse sinal seja convertido para o meio digital, assim pode ser processado, condicionado
e/ou transmitido. Diferente de outras grandezas analdgicas, os sinais de dudio possuem
uma largura de banda bem restrita devido a faixa de frequéncia audivel, que se estende
até 20 kHz. Sendo assim, para processar sinais de audio, o conversor nao precisa ter uma
grande largura de banda, usualmente inferior a 25 kHz (PUN; CHATTERJEE; KINGET,
2007) (CHEN; PUN; KINGET, 2011), porém, necessita de uma boa resolugao.

Os ADCs do tipo sigma-delta (ADC SD) sdo os melhores candidatos para aplicagoes
de elevada resolucao, devido a possibilidade de atingir elevadas resolugoes a partir de
um quantizador de baixa resolu¢io (PAVAN RICHARD SCHREIER, 2017). Além disso,
os ADC SDs também sao excelentes candidatos para a digitalizagao de sinais em radios
cognitivos (ROSA, 2022) e aplicacgoes de banda larga (ORTMANNS, 2021), o que reforga
a importancia do estudo de moduladores sigma-delta.

Em (MALCOVATI; BASCHIROTTO, 2018) é apresentada uma revisao sobre a

evolugao de microfones micro-eletro-mecanicos (MEM). Neste trabalho afirma-se que os
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moduladores sigma-delta em tempo continuo sdo os melhores candidatos para este tipo de
aplicacdo, e uma evolucao sobre os ADCs sigma-delta para microfones MEMS é fornecida.
Observa-se uma evolucao de faixa dindmica (DR) e consumo de energia, sendo esperada
para os proximos circuitos um DR na faixa de 100 dB e um consumo de energia menor
do que 1 mW. A Figura 1 mostra um microfone MEMS de forma genérica composto pelo

microne MEMS e um circuito integrado de aplicac¢ao especifica (ASIC) encapsulados.

Figura 1 — Corte transversal de um microfone MEMS.

Encapsulamento\

Membrana e Placa traseira

Fios de ligacao

Porta de som

Fonte: Autor.

E a Figura 2 mostra um diagrama genérico do ASIC usado nos microfones MEMS.

Dentre os circuito, destaca-se o ADC SD.

Figura 2 — Diagrama genérico do ASIC usado nos microfones MEMS.

VDD
_ ASIC
Charge

1 Pump —>»{ Vreg

| CLK
MIC

—Alj:?o ) ouT
I GND

Fonte: Autor.

Telefones méveis, relogios inteligentes, dispositivos de dudio de alta qualidade,
sistemas auditivos e sistemas de dudio comerciais sao exemplos atuais de onde ha apli-
cacao de conversores analdgicos-digitais e muitos desses dispositivos sao portateis. Com
o crescimento do mercado de dispositivos portateis, um dos requisitos essenciais para
0 projeto é o baixo consumo de energia, uma vez que, um baixo consumo de energia
estende a vida 1til de suas baterias e/ou reduz o tamanho delas (Zhang et al., 2010).
Outra forma de energizar esses dispositivos ¢ utilizando colheita de energia, entretanto
a utilizacao desse método impoe restrigoes devido a limitada poténcia disponivel, sendo

assim, a necessidade de operar circuitos com baixa ou ultra-baixa tensao de alimentacao
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(KARGARAN; MANSTRETTA; CASTELLO, 2021) (DUTRA L. F. M. ; GIRARDI, 2023)
(DE-OLIVEIRA et al., 2023).

Como ja exposto, no mercado ha diversas estratégias para a conversao de sinais
analégicos em sinais digitais. Entretanto o conversor AD do tipo sigma-delta (SD) é
amplamente usada na industria. A técnica de modulagdo SD foi criada em 1962 e s6 foi
efetivamente utilizada apos o desenvolvimento da tecnologia VLSI, pois o modulador é
composto por blocos analdgicos e blocos digitais (NEVES, 2011). Além disso, a técnica SD
une uma alta resolu¢ao com baixo consumo de potencia, desejado no projeto de conversores
aplicados a sinais de audio.

O ADC do tipo sigma-delta possui dois blocos fundamentais: o modulador do
tipo sigma-delta (bloco anal6gico) e um filtro decimador (bloco digital). A ordem do
modulador é determinada pela quantidade de integradores que a topologia escolhida possui.
Ha duas topologias de moduladores que sao bastante conhecidas: A topologia feedback
(FB) e a topologia feedforward (FF) (KOZLOV; PILIPKO, 2020). A topologia FB aplica o
conceito basico de realimentagao negativa em um sistema sobreamostrado (Korotkov A.S.,
2010). J& a topologia FF tem uma série de vantagens em relagdo a topologia FB, dentre
elas se destacam: uma menor sensibilidade as nao-linearidades do integrador, que reduz
consideravelmente sua taxa de sobreamostragem (OSR) (Silva U. Moon; Temes, 2001)
e uma ampla faixa dinamica, pois o integrador processa apenas o erro de quantizacao.
Entretanto, a topologia FF requer um somador extra antes do comparador, maior niimero
de capacitores e atrasos de tempo para realizar a soma de sinais, o que leva a problemas
de implementacao de comparadores multi-bit (GHARBIYA; JOHNS, 2006).

Ao longo dos ultimos anos intmeros moduladores sigma-delta para a faixa de
audio foram reportados para tensoes de alimentacao nominais (BILLA; DIXIT; PAVAN,
2020). Ainda, diferentes topologias de ADCs, como continuous-time zoom (GONEN et
al., 2020) e sigma-delta incrementais (QURESHI et al., 2021) tem sido exploradas para
aplicacoes de audio. Entretanto, visando a reducao da tensao de alimentagao de circuitos
eletronicos é necessario explorar o desenvolvimento de ADCs de dudio para aplicagoes
de baixa tensao. Porém, existem poucas implementagoes de baixa tensao presentes na

literatura, sendo uma das mais recentes a apresentada em (LEE et al., 2021).

1.1 OBIJETIVO

O objetivo principal desta dissertacao é desenvolver uma metodologia de projeto
em nivel comportamental de moduladores do tipo sigma-delta em tempo continuo que
operem em baixa tensdo de alimentacao (CT-SDM) e comprovar a metodologia realizando

testes em nivel elétrico-misto. Dessa forma, é necessério:

e Explorar diferentes topologias de conversores digitais-analégicos (DACs) empregados

na realimentagao do modulador;
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e Explorar topologias de amplificadores operacionais eficientes em consumo de energia

e com capacidade de operar em baixa tensao de alimentacao.

1.2 PUBLICACOES

1.2.1 PUBLICACOES INCLUSAS A ESTA DISSERTACAO

e CORTEZ, M. ; GIRARDI, A. G. ; DE AGUIRRE, P. C. C. . High-Level Design
of 14-bits Sigma-Delta Modulator for Low-Voltage Audio Devices. In: 37 Simpésio
Sul de Microeletronica, 2022, Novo Hamburgo. 37 Simpdésio Sul de Microeletronica,

2022.

e CORTEZ, MATHEUS ; GIRARDI, ALESSANDRO G. ; DE AGUIRRE, PAULO
CESAR C. . High-Level Design of a 14-bit Continuous-Time Sigma-Delta Modulator
with FIR DAC for Low-Voltage Audio Devices. In: 2022 35th SBC/SBMicro/IEE-
E/ACM Symposium on Integrated Circuits and Systems Design (SBCCI), 2022, Porto
Alegre. 2022 35th SBC/SBMicro/IEEE/ACM Symposium on Integrated Circuits
and Systems Design (SBCCI), 2022. p. 1.

e CORTEZ, M. ; GIRARDI, A. G. ; SEVERO, L. C. ; DE AGUIRRE, P. C. C. .
Behavioral and Electrical Modeling of a 0.5-V Third-Order Continuous-Time Sigma-
Delta Modulator with FIR DAC for Audio Applications. JICS. JOURNAL OF
INTEGRATED CIRCUITS AND SYSTEMS (ED. PORTUGUES), v. 18, p. 1, 2023.

1.2.2 PUBLICACOES NAO INCLUSAS A ESTA DISSERTACAO

Aqui estao publicagoes realizadas ao longo do Programa de Pds-Graduagao em

Engenharia Elétrica (PPGEE) de assuntos nao relacionados com esta dissertagao.

e DUTRA, L. F. M.; CORTEZ, M.; AGUIRRE, P. C. C. de. High-level Modeling
and Analysis of a Low-Voltage 8-bit Current-Mode R-2R DAC. 11th Workshop on
Circuits and Systems Design, 2021.

e BRUM, J. L. J.; CORTEZ, M.; RODRIGUES, M. C.; GIRARDI, A. G.; AGUIRRE,
P. C. C. de. Design and Characterization of a Dynamic Bias Latch-type CMOS

Comparator. 22nd Microelectronics Students Forum, 2022.

e REZENDE, B. E. H.; CORTEZ, M.; GIRARDI, A. G.; AGUIRRE, P. C. C. de.
Design and Characterization of a 0.9-V Differential Inverter-Based OTA. 22nd

Microelectronics Students Forum, 2022.
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1.3 ORGANIZACAO DO TRABALHO

Este trabalho esta organizado em 6 capitulos. O capitulo 1 é a introducao, contri-
buicoes e organizacao deste trabalho. O capitulo 2 apresenta uma revisao bibliografica
sobre modulagao sigma-delta e sobre o estado da arte. O Capitulo 3 apresenta a metodolo-
gia de projeto em alto nivel de um CT-SDM utilizando um DAC do tipo NRZ de 1-bit
na realimentacao e a implementagao deste mesmo CT-SDM em nivel elétrico utilizando
modelos em VerilogA dos sub-circuitos. No capitulo 4 é apresentada a estratégia de utilizar
um filtro do tipo FIR na realimentacao de um CT-SDM, seu projeto e resultados em alto
nivel e a nivel elétrico com modelos em VerilogA dos sub-circuitos do CT-SDM. J& no
capitulo 5 estd o projeto e resultados em nivel de esquematico de um CT-SDM com filtro
FIR de 6-taps em tecnologia CMOS 180 nm. Por fim, as conclusoes estao dispostas no

capitulo 6.
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2 MODULACAO SIGMA-DELTA

2.1 MODULADORES DO TIPO SIGMA-DELTA (SDM)

O conversor Analogico-Digital (ADC) do tipo Sigma-Delta (SD) é composto por
um filtro anti-alias (AAF) um Modulador do tipo Sigma-delta (SDM) e um filtro decimador.
Devido sua funcao o SDM é o circuito mais importante dentro do conversor, pois limita a
largura de banda de operagao e a precisao do ADC (AGUIRRE, 2014).

Figura 3 — Conversor Anal6gio-Digital do tipo Sigma-Delta
Downsampler

x(t)—»T:l+ >AM At;‘f‘"s“W‘—»y(n)

Filtro Modulador Filtro
Anti-Alias  Sigma-Delta Decimador

A 4
A 4

Fonte: Autor.

Um modulador do tipo Sigma-Delta (SDM) é composto por um sistema reali-
mentado onde o sinal de entrada ¢ inserido em um bloco somador e logo apods passa
por um filtro formado basicamente por integradores. Apés o filtro, o sinal passa por um
quantizador, que realiza a conversao do sinal (ADC). O sinal de saida do SDM é convertido
para analégico com um Conversor Digital-Anal6gico (DAC) que realimenta no bloco do

somador fechando o lago de realimentacao.

Figura 4 — Modulador do tipo Sigma-Delta

Filtro de loop
Entrada Saida
Analogica 4 Tl* ADC Digital

DAC

Fonte: Autor.

Em um SDM, o ADC e o DAC sao projetados com N bits, com N geralmente
variando de 1 a 4 (ROSA, 2011). Devido ao processo de quantizagao, o ADC insere um
erro, que é a diferenca entre o sinal de entrada do ADC e o sinal de saida digital. Esse erro
de quantizacao pode ser reduzido através do método de sobreamostragem e modelagem de

ruido (Pavan; Schreier; Temes, 2017).

2.1.1 SOBRAMOSTRAGEM

Como apresentado pelo teorema de Nyquist, para obter uma reconstrugao perfeita
do sinal amostrado, sem sofrer distor¢ao é necessario que a frequéncia de amostragem, f;

seja no minimo 2 vezes maiores que a frequéncia do sinal amostrado f;,. J& o processo
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de sobreamostragem consiste em amostrar o sinal a uma frequéncia muito maior que a
frequéncia do sinal amostrado (HAYKIN, 1989.).
A taxa de sobreamostragem (OSR) relaciona a frequéncia de amostragem com a

frequéncia de Nyquist (fx).

[s
2-BW
Para f, muito maior que fy, as imagens do sinal de entrada criadas pelo processo

OSR =

(2.1)

de amostragem se tornam mais espacadas no dominio da frequéncia do que a imagem
de um sinal amostrado com f, igual & fy. Assim, o espectro do sinal amostrado nao se
sobrepdem a largura de banda do sinal, reduzindo as exigéncias do filtro anti-alias (AAF)
(AGUIRRE, 2019).

A classificacao dos ADCs é dada a partir de sua OSR. Conversores que possuem
OSR igual a 1 ou préximo disso sdo chamados de conversores Nyquist-rate, ja para ADCs
com OSR muito maiores sdo chamados de sobreamostrados (JOHNS; MARTINS, 1997).

Figura 5 — ADC Nyquist-rate

Yl 4

-fs  -BW BW fs f

—>
AAF
Fonte: Autor.
Figura 6 — ADC sobreamostrado
IVl 4
1 1 >
T T 1 1 v
-fs -BW BW fs f
< ARF >

Fonte: Autor.

2.1.2 QUANTIZACAO EM AMPLITUDE

A quantizacdo em amplitude é o processo que transforma uma faixa do sinal
continuo em um conjunto de valores discretos finitos. Mesmo utilizando um quantizador

ideal esse processo insere um erro chamado erro de quantizacao. Sendo assim, nao ¢é possivel
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reverter o processo, pois o erro causa uma redugao na resolugao do sinal digitalizado (ROSA,
2011).

Figura 7 — Quantizador

e(n)
y(n)
o, A e V(o)
] e(n)= y(n) - u(n)
Quantizador Modelo Ideal

Fonte: Autor.

O erro de quantizagio é correlacionado ao sinal de entrada do quantizador. Porém,
se for considerado que nao haja correlagao podemos modelar esse comportamento do erro
de quantizacao, aproximadamente, pela adi¢cao de um ruido branco ao sinal de entrada
como mostrado na Figura 7 (JOHNS; MARTINS, 1997).

Nesta modelagem, o erro de quantizacao é aproximado com um niimero aleatorio
independente distribuido uniformemente entre +A /2, onde A é a diferenca entre dois
niveis de quantizagao adjacentes (JOHNS; MARTINS, 1997). Entretanto, esse modelo s6 é
valido para valores de entrada que variam rapidamente com amplitude menor ou igual a
amplitude de entrada de full-scale (FS), = Xrgs/2 do quantizador. Para amplitudes maiores
que o limite, o erro de quantizagao excede A/2 e cresce monotonicamente (ROSA, 2011).

O passo de quantizacao A, para um quantizador de N bits, é dado por 2.2.

Yrs
A= N1 (2.2)

Onde Yrg é a faixa de saida de F'S do quantizador e N o niimero do bits.

A fungao de densidade de probabilidade do erro de quantizacao p,(e), é uniforme
no intervalo de [—-A/2,+A/2]. A poténcia total do ruido de quantizacao o%(e), é igual a
A?/12 e é independente da frequéncia de amostragem f;, sendo uniformemente distribuida
na faixa de —£, +L (JOHNS; MARTINS, 1997).

Assim, a densidade espectral de poténcia do erro de quantizagao, Sg(f), é constante
com amplitude k e estd concentrada no intervalo de frequéncia [—%, —l—%], conforme mostra

a Figura 8. Dessa forma, pode-se calcular Sg(f) pela Equagao 2.3.
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Figura 8 — Densidade espectral

pa(e) A pd(e) 4
1A k
A2 A2 o fs/2 fs/2 e
(a) Fungao densidade de probabilidade (b) Densidade espectral de poténcia
Fonte: Autor.
a?(e) A?
fs : fs

A poténcia do ruido de quantizagao dentro da banda de interesse (Pg) é calculada

através da Equagao 2.4.

BW BW A
P = /—BW Se(f)df = /—BW hdf = 12-OSR (24)

2.1.3 NOISE SHAPING

Modelar o ruido abre a possibilidade de reduzir a poténcia do ruido dentro da
banda de interesse e aumentar a poténcia do ruido fora da largura de banda do sinal.
Assim, o espectro plano do ruido de quantizacao é modificado, resultando em um espectro
modelado (Pavan; Schreier; Temes, 2017) (MALOBERTI, 2007.).

A adicao de ruido em regides fora da banda de frequéncia de interesse nao é
prejudicial, pois utiliza-se um filtro digital depois do SDM que retira esse ruido em altas
frequéncias.

Para um sinal sobreamostrado e um elevado OSR, tém-se que a amplitude do
sinal de entrada ird alterar pouco entre uma amostra e outra. Conclui-se entao que o erro
de quantizagao e(n) serd similar em baixa frequéncia e em altas frequéncias terd valores
maiores (de la Rosa; Morgado; del Rio, 2009). Assim, para atenuar as componentes de
baixa frequéncia do ruido de quantizacao basta subtrair a amostra anterior da amostra

atual, conforme Equacao 2.5.

eq(n) =e(n) —e(n—1) (2.5)

Pode-se empregar um ntimero maior de amostras anteriores durante o processo
do ruido de quantizagao (de la Rosa; Morgado; del Rio, 2009). No dominio Z pode-se

generalizar esse procedimento conforme Equacao 2.6

e(z)=(1—zHrE(2) (2.6)
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Onde E(Z) é a transformada Z do ruido. Verifica-se que e(z) é o resultado do erro
de quantizacao original apds passar por um filtro passa-alta. A funcao de transferéncia desse

filtro é conhecida como fungao de transferéncia de ruido (NTF), definida pela Equagao 2.7.

NTF(z) = (1-z"hH* (2.7)

Onde L é a ordem do filtro. Assim, é possivel calcular o valor do ruido de
quantizacao dentro da banda de interesse para um conversor AD sobreamostrado através
da Equagao 2.8.

A 7T2L

P = . 2.
"= 12 @L+1). OSRCET (2:8)

2.2 SDM: TEMPO DISCRETO VS TEMPO CONTINUO

Um modulador do tipo sigma-delta pode ser implementado usando uma topologia
de tempo discreto ou em tempo continuo. A principal diferenca entre o modulador sigma-
delta em tempo continuo e o modulador sigma-delta em tempo discreto (DT-SDM) é que
o CT-SDM realiza a operacao de amostragem dentro do loop do modulador e no segundo a
operacao de amostragem geralmente ocorre em um circuito de amostragem e retencao na
entrada do SDM (ORTMANNS; GERFERS, 2006). A Figura 10 apresenta em diagrama
de blocos um CT-SDM e a Figura 9 o diagrama de blocos de um DT-SDM.

Figura 9 — Diagrama DT-SDM

Fs
Entrada Saida
L H(z ADC .
Analdgica S/H a (2) Digital
DAC
Fonte: Autor.
Figura 10 — Diagrama CT-SDM
Entrada Saida
Analdgica a H(z) ADC Digital
DAC

Fonte: Autor.

No DT-SDM, o sinal de entrada possui erro devido a limitagdo de amostra e
retengao e esse erro nao é atenuado pelo noise shaping. J4 o CT-SDM, a operacao de

amostragem estd na entrada do quantizador. Dessa forma, os erros devido ao processo de
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amostragem sao atenuados pelo noise shaping nao afetando o desempenho do modulador
(CHERRY; SNELGROVE, 2000).

Uma vantagem do CT-SDM ¢ a presenga de um filtro anti-alias presente intrin-
secamente em algumas topologias. Essa caracteristica é possivel devido ao processo de
amostragem ocorrer antes do quantizador e pela existéncia do filtro passa-baixa. Se faz ne-
cessario que se analise a topologia e seu esquema elétrico, pois pode ter suas caracteristicas
AAF degradadas (SILVA, June 2001).

Em relacao ao consumo, o CT-SDM possui vantagem em relagdo ao DT-SDM. O
DT-SDM possui filtro de loop implementado com integradores de capacitor chaveado, que
requerem amplificadores operacionais com o produto ganho largura de banda (GBW) de
oito a dez vezes a frequéncia de amostragem e um alto ganho DC (>80 dB). J4 o CT-SDM,
tem seu filtro de loop implementado com integradores RC ativos que necessitam de um
GBW de uma a duas vezes a frequéncia de amostragem e um ganho DC comumente na faixa
de 40 dB a 60 dB. Dessa forma, o CT-SDM é a melhor escolha quando as especificagoes
de projeto necessitam de uma baixa potencia e alta velocidade (ORTMANNS; GERFERS,
2006) (de Aguirre et al., 2020).

Em contra partida, os CT-SDM apresentam menor linearidade devido ao uso dos
integradores RC ativos ou integradores Gm-C no filtro de loop. Além disso, eles ainda
sofrem com os efeitos do clock jitter e com excesso de atraso de loop (ELD) (ORTMANNS;
GERFERS, 2006).

2.3 FIGURA DE MERITO

As figuras de mérito (FOM) sao utilizadas para comparar os desempenhos dos
SDMs (ROSA; RIO, 2013).

A FOM mais utilizado entre trabalhos encontrados na literatura é a proposta por
(Walden, 1999) onde é enfatizado o consumo de energia. A FOM proposta é dada pela
Equagao 2.9.

Py (W)
2ENOB(bits) . 9 . BW
Onde Py é o consumo de energia do circuito, ENOB o niimero efetivo de bits

FOMy = -10%[f 3 /conv) (2.9)

do modulador e BW a largura de banda. Essa FOM ¢é dada em Joules e quanto menor o
valor desta FOM, mais eficiente em termos de energia é o modulador.

A FOM de Schreier, dada pela Equacao 2.10 foi proposta em Pavan, Schreier e
Temes (2017) modificando o que foi apresentado em Rabii e Wooley (1997). Essa FOM
enfatiza o DR do modulador e quanto maior o valor da FOM, mais eficiente serd o

modulador em termos de energia.

BW
FOMs = DR+ 10log (P) 4B (2.10)
w
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Quando o modulador exibe um forte comportamento nao linear, o SNDR ¢é limitado,
reduzindo o ENOB. Assim, o Schreier-FoM poderia ser utilizado em substituicao do DR

pelo SNDR para uma melhor avaliacao dos circuitos em anéalise, conforme Equacao 2.11.

BW
FOMsypr = SNDR + 101og <P> B (2.11)
w

2.4 MODULADORES SIGMA-DELTA PARA FAIXA DE AUDIO EM BAIXA TEN-
SAO

Com o avan¢o do mercado de eletronicos portateis a reducao da tensao de ali-
mentacao e da poténcia dos circuitos tornou cada vez mais desejada pelos projetistas
de circuitos integrados. A reducgao continua da tecnologia complementary metal-ozide
semiconductor (CMOS) fez com que a tensao de alimentagao dos circuitos integrados
digitais fosse reduzida para valores abaixo de 1 V. Circuitos de sinais analégicos ou mistos
enfrentam problemas para o seu correto funcionamento ja que, mesmo com a reducao das
tecnologias os valores da tensao de limiar (Vrg) dos metal-oxide-semiconductor field effect
transistor (MOSFET) nao reduzem proporcionalmente (Luo et al., 2013).

Para os SDM, o filtro de loop torna-se o bloco mais complexo para projetos de
baixa tensao de alimentagao. Como o filtro de loop dos CT-SDM possuem integradores
RC ativos o projeto do amplificador operacional é o principal afetado com essa redugao.

Para os amplificadores operacionais a reducao na tensao de alimentacao afeta
diretamente a amplitude maxima de processamento e causa problemas no projeto como a
necessidade de um alto ganho DC e uma alta frequéncia de ganho unitario (GBW) com
um baixo consumo de poténcia (Luo et al., 2013).

Devido a necessidade de baixa tensao de alimentacao o CT-SDM é comumente
usado, mesmo nao havendo muitos trabalhos na literatura de moduladores com baixa
tensao de alimentacao, pois seu filtro de loop tende a consumir uma menor energia quando
comparado ao filtro de loop em tempo discreto. Além disso, a operacao em baixa velocidade
reduz os impactos das nao-linearidades relacionadas ao clock, como clock-jitter e o excesso
de atraso de loop. Sendo assim, o modulador sigma delta de tempo continuo mostra um
potencial atraente para baixo consumo de energia aplicados a sinais de dudio (Zhang et
al., 2010) (Koppula; Balagopal; Saxena, 2012).

Um dos primeiros CT-SDM para a faixa de dudio foi proposto em 2007 por (PUN;
CHATTERJEE; KINGET, 2007). Este trabalho empregou um DAC do tipo return-to-open
(RTO) em uma topologia de cascata de integradores em realimentagao (CIFB) de terceira
ordem e atingiu um SNDR de 74 dB para uma largura de banda de 25 kHz, utilizando
uma tensao de alimentacao de 0,5 V e um frequéncia de clock de 3,2 MHz. O consumo de
poténcia deste circuito foi de 300 pW.

Zhang et al. (2011) apresentou um CT-SDM de quarta ordem com topologia de
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cascata de integradores em avango (CIFF) operando com uma tensao de alimentagao de
0,6 V. Neste trabalho, o somador ponderado classico usado em frente ao quantizador foi
substituido por um comparador com multiplas entradas ponderadas. Este CT-SDM atingiu
um SNDR de 79,10 dB para uma largura de banda de 20 kHz e frequéncia de clock de
2,56 MHz. O consumo de poténcia deste circuito foi de 28,60 uW.

Em Chen, Pun e Kinget (2011) é apresentado um CT-SDM para a faixa de dudio
(20 kHz) operando em 0,5 V. Neste trabalho é apresentado um modulador de terceira
ordem com DAC do tipo switched-capacitor-resistor (SCR) para mitigar os impactos do
clock-jitter do modulador. Este modulador apresentou um SNDR de 83,40 dB para uma
frequéncia de clock de 6,4 MHz.

Chen e Pun (2012) apresentou uma evolugao do trabalho de Chen, Pun e Kinget
(2011). Este circuito apresenta um SNDR de 90 dB para consumo de energia de 682 pW.
A frequéncia de clock também é de 6,4 MHz.

Em Chen et al. (2019) é reportado um CT-SDM de terceira ordem operando com
uma tensao de 0,4 V e atingindo um SNDR de 90,20 dB para um consumo de poténcia de
221 pW. Este circuito consegue operar até uma tensao de 0,34 V.

Lee et al. (2021) apresenta o CT-SDM em baixa tensao para faixa de dudio mais
recente, até a defesa desta dissertagao. Neste é reportado um CT-SDM de 3* ordem em
arquitetura CIFF e utilizando um DAC FIR de 8-taps atingindo um SNDR/SNR de
83,0 dB/84,0 dB com um consumo total de 33,6 pIV.

Na segunda década deste século, a maioria dos ADCs de baixa tensao para a faixa
de audio foram implementados em tempo discreto, sendo os poucos circuitos de baixa
tensao com resultados de medida reportados acima. A Tabela 1 sumariza os resultados
dos CT-SDMs de baixa tensao para a faixa de audio reportados na literatura.

Entretanto, foi evidenciada uma evolugao de técnicas de projeto e o surgimento
de diferentes topologias de amplificadores operacionais de transcondutancia com melhor
eficiéncia energética nos ultimos anos. Assim, diferentes CT-SDMs em baixa tensao foram
apresentados na literatura para maiores larguras de banda e com o uso de amplificadores
baseados em inversores CMOS ou circuitos com polarizagao de substrato (AGUIRRE;
SUSIN, 2018), (AGUIRRE et al., 2020), (LV et al., 2018), (LV et al., 2019) e (LEE et al.,
2021).
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Tabela 1 — Comparacao de SDMs de baixa tensao para a faixa de audio.

Parametros 1] 2] 3] [4] [5] 6] [7] 8]
Tipo DT DT CT CT CT CT CT CT
Ano 2012 | 2013 2007 2011 2011 | 2012 2019 | 2021
Processo (nm) | 130 65 180 130 130 130 130 28
VDD (V) 05 | 07 0.5 05 | 06 | 05 | 04 | 06
Fs (Mz) 256 | 5 3,2 64 | 256 | 64 | 64 | 128
BW (kiiz) 20 | 20 25 25 20 | 20 20 | 40
OSR 64 125 64 128 64 160 160 160
SNDR (dB) 81,7 89 74 81,2 79,1 90 90,2 | 83,0
SNR (dB) 82,4 92 76 81,3 82 90,5 90,6 | 84,0
DR (dB) 85 94 n/a 82 82 n/a n/a | 86,5
Power (uW) 35,20 | 152,00 | 300,00 | 625,00 | 28,60 | 682,50 | 221,00 | 33,6
FoM (fJ/conv) | 88,53 | 164,95 | 1464,84 | 1332,03 | 97,03 | 660,09 | 208,88 | 36,37

1
2
3

[1] (YANG et al., 2012);
[

[

[4

[

[

[

[

(

(Luo et al., 2013);

(PUN; CHATTERJEE; KINGET, 2007);

(CHEN; PUN; KINGET, 2011);
5] (
6] (
7] (
8] (

ZHANG et al., 2011);
CHEN; PUN, 2012);
CHEN et al., 2019);
LEE et al., 2021);

Em Sant et al. (2022) é apresentada uma revisao sobre microfones micro-eletro-

]
]
]
]
]
J
]
]

mecanicos (MEM) comerciais considerados estado da arte. Tipicamente estes microfones
atingem um SNR variando de 67 a 69 dB. Este SNR é uma combinacao de todos os
componentes do microfone MEM: encapsulamento, transdutor MEM e circuitos eletronicos
de readout. Neste mesmo trabalho sdo propostos dois ADC SD em tempo discreto, um de
terceira ordem e outro de quarta ordem operando com frequéncias de clock de 4,8 MHz e
768 kHz e apresentando um SNR de pico de 76,10 e 66 dB, respectivamente.

2.5 CONSIDERACOES

Neste capitulo foram apresentados os conceitos basicos da modulagdo sigma-
delta e sua aplicagdo em moduladores que empregam essa estratégia em de ADC SD.
Foi visto uma comparacao entre as arquiteturas de moduladores que operam em tempo
discreto e em tempo continuo e quais métricas sao utilizadas para comparar o desempenho
entre moduladores. Por fim, uma revisao de moduladores encontrados na literatura foi

apresentada.
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3 MODULADOR DO TIPO SIGMA-DELTA EM TEMPO CONTINUO COM
DAC DO TIPO NRZ DE 1-BIT

Existem, principalmente, duas arquiteturas de DACs mais comuns, que sao empre-
gados em moduladores que utilizam a estratégia sigma-delta, o DAC com pulsos non-return
to zero (NRZ) e o DAC com pulso retur to zero (RZ). A Figura 11 apresenta o pulso NRZ e
RZ e suas respectivas formas de onda de saida. O pulso do DAC NRZ sofre de interferéncia
intersimbdlica, enquanto o pulso do DAC RZ é mais sensivel ao clock jitter e pode nao
fornecer nivel de feedback suficiente, especialmente em alta frequéncia de amostragem
(TIEW; CHEN, 2005).

Figura 11 — Forma de onda do sinal de saida de um DAC NRZ e RZ.
Ts

—)

A A

—
— >t

Pulso NRZ T,
Forma de onda de saida

Pulso RZ Ty
Fonte: Adaptado de (KAZUNO et al., 2017).

Em DACs de pulso NRZ, os pulsos do DAC sao mantidos constantes para cada
periodo de amostragem inteiro sem retornar a tensao de modo comum como no caso do
DAC de pulso RZ (LEOW et al., 2009).

A distor¢ao em um DAC NRZ de 1 bit é causada por interferéncia intersimbdlica.
Como a transicao de pulso NRZ, na pratica, tera um tempo de subida e descida limitado,
o nivel de feedback efetivo gerado pelo DAC dependera da existéncia ou nao de uma
transigao de saida de um nivel para outro (TIEW; CHEN, 2005). Sendo assim, Como a
distorcao depende do estado anterior, ela depende do sinal e resultara em componentes de
distor¢do harménica e produtos de intermodulacao (ENGELEN; PLASSCHE, 1999). Em
contrapartida, o uso de DACs com pulsos RZ torna o modulador em tempo continuo mais
sensivel ao clock jitter o que aumenta, em geral, 6dB, aproximadamente, o nivel de ruido
dentro da banda de interesse (CHERRY; SNELGROVE, 1999), o que é indesejado para

este projeto. Sendo assim, dentre essas opgoes de DACs o de pulso NRZ é mais atraente.
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3.1 PROJETO EM ALTO NIVEL DE UM CT-SDM COM DAC NRZ 1-BIT

No passado, a maioria dos moduladores sigma-delta eram projetados em tempo
discreto. Dessa forma, diversas ferramentas, softwares e arquiteturas inovadoras focadas a
conversores sigma-delta foram desenvolvidos em tempo discreto. Assim, foi desenvolvido
um procedimento que utiliza um modulador em tempo discreto como primeira etapa para o
projeto de um modulador em tempo continuo, com a finalidade de acelerar o procedimento
geral do projeto (ORTMANNS; GERFERS, 2006).

Consequentemente, é altamente recomendavel iniciar o projeto do modulador em
tempo continuo a partir de um modulador em tempo discreto com as mesmas caracteristicas
de desempenho requeridas pelo resultado final (OLTAEI, 2003).

Para a realizagdo do projeto do ADC sigma-delta uma boa estratégia é a utilizacao
do Delta-Sigma Toolbox para o software MATLAB (Pavan; Schreier; Temes, 2017). Esse
toolbox possui cerca de 100 fungoes que possibilitam realizar a sintese da funcao de
transferéncia do ruido (NTF'), simulagdo de um modulador (apenas a NTF bem como
a estrutura completa), realiza estimativas da relagao sinal-ruido (SNR) entre outras
funcionalidades (SCHREIER, 2022). A Figura 12 mostra o fluxograma do projeto de um

SDM em tempo continuo utilizando o Delta-sigma Toolboz.

Figura 12 — Fluxograma do projeto utilizando o Delta-Sigma Toolboz.

Especificacoes designLCBPi Paramentros para

do projeto o modulador LCBP

synthesizeNTF calculateTF scaleABCD

y clans / stuffABCD N\ Y

Avaliacéo: Especificaggo [——»{ ABCD: Descricéo
NTFe STF |—— da arquitetura @—— do modulador
mapABCD
simulateDSM
simulateSNR
predictSNR
\ A
Simulacdo no
dominio do tempo conjunto convexo
e determinacdo do SNR positivamente invariante

Fonte: Adaptado de (PAVAN RICHARD SCHREIER, 2017).

Posterior ao projeto utilizando o toolbox no matlab ¢ feita a conversao para o
esquema elétrico ideal, onde é montada a topologia com resistores, capacitores, amplifi-
cadores, comparadores e DAC. Como etapa de projeto, os componentes mais complexos,
como é o caso dos amplificadores operacionais e o comparador serao substituidos por

modelos em VerilogA para que seja extraido seus requisitos reais de projeto.

3.1.1 PROJETO DO MODULADOR SIGMA-DELTA EM TEMPO DISCRETO

O primeiro passo na utilizacao do toolbox ¢ realizar o projeto completo de um mo-

dulador sigma-delta em tempo discreto (DT-SDM). Sendo assim, a fungao SynthesizeNTF
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gera a funcao de transferéncia do ruido do modulador sigma-delta em tempo discreto.
NTF = synthesizeNTF (order, OSR, opt, Hnf, f0)

Onde, order é a ordem NTF, OSR é a taxa de sobreamostragem, opt sinaliza se
haverd otimizagao zero ou nao, H;,s ¢ o ganho maximo fora da banda da NTF e f0 a
frequéncia central do modulador. Nesta etapa ja é possivel realizar a simulacao de um

modulador sigma-delta com a funcao simulate DSM.
v = simulate DSM (u,h)

Onde u ¢ o sinal de entrada dado na forma vetorial e h é a NTF gerada pelo
comando anterior (synthesizeNTF').

E possivel verificar o comportamento do modulador através do monitoramento da
densidade espectral de poténcia (PSD) da saida do modulador, que é obtida através da
transformada répida de Fourier (FFT) da saida do modulador. A Figura 13 apresenta a
resposta de um modulador sigma-delta utilizando os parametros dispostos na Tabela 2.
Para esta simulacao foi definido como especificacao do modulador uma largura de banda
de 20 kHz e um numero efetivo de bits (ENOB) de 14 bits. Entretanto foi utilizado como

parametro de entrada para o Toolboxr um ENOB de 15 bits, tendo uma margem de 1-bit.

Figura 13 — Densidade espectral da poténcia (PSD) de saida da fun¢ao de transferéncia
do ruido (NTF) gerada.

-50F

-100F

-150r

PSD [dB]

-200r

100 10 10
FREQUENCIA [Hz]

¥ 10
Fonte: Autor

Assim que a resposta encontrada no passo anterior for satisfatoria para o projetista,

a funcao realizeNTF converte o NTF em coeficientes de uma determinada topologia. Neste
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Tabela 2 — Especificacao e pardmetros de entrada para o Delta-Sigma Toolbox

Parametro Valor
Vdd 0,50V
Arquitetura do SDM  CIFF
Ordem 3

L, 4 MHz
OSR 100
BW 20 kHz

Otimizacao de zeros  Nao
ENOB especificado 14 bits

caso a topologia utilizada é a de cascata de integradores em avango (CIFF') conforme

Figura 14.

Figura 14 — Topologia de cascata de integradores em avancgo (CIFF) para o modulador
em tempo discreto (DT-SDM).

Fs
Vin

Vout

DAC

Fonte: Autor

A Equacao 3.1 apresenta a sintaxe da fungao realizeNTF.

[a,q,b,¢c] = realizeNTF (ntf,form) (3.1)

Onde ntf é o resultado de synthesize NTF e form é a topologia escolhida.
Apods, a funcao stuffABCD gera, a partir dos coeficientes previamente calculados,

a matriz de dados para uma topologia especifica.

ABCD = stuffABCD(a,g,b,c,form) (3.2)

O proximo passo é refinar os resultados ja obtidos com a fun¢do scaleABCD. Essa
funcao escalona os coeficientes de modo que se mantenha a excursao de saida de cada
estagio integrador dentro de limites especificados de modo a evitar distor¢cao dos sinais de
saida dos integradores. Usualmente, estipula-se uma excursao de saida dos integrados na

faixa de 50% em relacdo a tensdo de referéncia.

[ABCDs,umax/=scaleABCD(ABCD,nlev,f,xlim,ymazx,umaz) (3.3)
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Onde ABCD é o resultado da funcao stuffABCD, nlev o nimero de niveis do
quantizador, f a frequéncia normalizada do sinal de entrada, zlim limite de dados, ymaz
limite para analisar a estabilidade do modulador e wmaz o nivel maximo de entrada
permitido.

Com a funcao mapABCD os coeficientes para uma determinada topologia sao

convertidos.

[a,g,b,¢] = mapABCD(ABCD,form) (3.4)

A matriz resultado da funcdo mapABCD possui todos os coeficientes necessarios
para aplicar aos ganhos apresentados na Figura 14. Para uma melhor andlise em alto nivel
dos resultados obtidos é possivel realizar a simulacao via Simulink da topologia e seus
coeficientes.

Conforme especificagoes apresentadas na Tabela 2, a Tabela 3 apresenta os

coeficientes gerados nos passos anteriores.

Tabela 3 — Coeficientes gerados para topologia CIFF

Parametro Valor

al 0,7997
a2 0,2881
ad 0,0440
bl 1
b2 0
b3 0
b4 1
cl 1
c2 1
c3 1
gl 0

A Figura 15 mostra a implementacao da topologia CIFF no simulink. Com a
finalidade de verificar o comportamento do modulador simulado, o bloco To Workspace

armazena os dados da saida do modulador que serao analisados no Matlab.
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Figura 15 — Modulador sigma-delta em tempo discreto utilizando topologia CIFF no

Simulink /Matlab
Sine Wave '—P —™
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Fonte: Autor

A Figura 16 apresenta o PSD da saida do modulador simulado no simulink.

Figura 16 — PSD do SDM em tempo discreto no Simulink
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Fonte: Autor

Para calcular a relagao sinal-ruido e distor¢ao (SNDR) e a relagao sinal-ruido
utilizou-se uma modifica¢ao da funcdo calcSNR presente no SDToolbox 2 (MALCOVATI,

2019).

[snrdB,sndrdb,ptotdB,psigdB,pnoisedB] = calcSNR (vout,f,fBL,fBH,w,N)

10 10°
FREQUENCIA [HZz]

10

6

10

(3.5)
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Onde Vout é a saida do modulador, f é a frequéncia normalizada, fBL é o bin de
frequéncia de limite inferior da banda base, fBH ¢é o bin de frequéncia de limite superior
da banda base, w é o janelamento para a FF'T, N o nimero de pontos da FFT. Como
resultado da fungao tem-se o snrdB que é o SNR dado em decibéis (dB), sndrdB é o
SNDR em dB, ptotdB ¢é a densidade espectral de poténcia de saida do modulador em
dB, psigdB ¢é densidade espectral de poténcia de sinal extraida em dB e pnoisedB ¢ a
densidade espectral de potencia do ruido e dB.

Na Tabela 4 estao dispostos os resultados extraidos da simulagao pela funcao
calcSNR. Em posse do SNDR ¢é possivel calcular o namero efetivo de bits pela Equacao
3.6.

SNDR — 1,76

ENOB =
6,02

(3.6)

Tabela 4 — Parametros simulados

Parametro Valor
SNR 95,22dB
SNDR 93,91dB
ENOB 15 bits

3.1.2 CONVERSAO DO MODULADOR EM TEMPO DISCRETO PARA TEMPO
CONTINUO (CONVERSAO DT-CT)

Ha diversos métodos para realizar a conversao de tempo discreto para tempo
continuo como a transformacao Z modificada, a transformacao invariante ao impulso e o
método de espago de estados (ORTMANNS; GERFERS, 2006). Neste texto sera abordado

o método da transformacao invariante ao impulso.

3.1.2.1 TRANSFORMACAO INVARIANTE AO IMPULSO

A conversao DT-CT baseia-se na existéncia de um clock no quantizador do
modulador em tempo continuo o que torna, neste ponto, o modulador em tempo continuo
um sistema em tempo discreto. A equivaléncia é encontrada se a entrada para ambos
os quantizadores (tanto do DT-SDM quanto do CT-SDM) forem a mesma no mesmo
instante da amostragem, ou seja, pela Figura 17, x(;) deve ser igual a X(,). Assim, os fluxos
de bit de saida de ambos os moduladores e o ruido serdo iguais. E importante verificar
que, o0 DAC na realimentacao do modulador em tempo continuo atua como um conversor

continuo-discreto e cuja sua saida (continua) depende da sua fungdo de transferéncia,

Rpac(s) (ORTMANNS; GERFERS, 2006).



Capitulo 3. Modulador do tipo sigma-delta em tempo continuo com DAC do tipo NRZ de 1-bit 36

Figura 17 — Representacao dos moduladores em (a) tempo discreto (b) tempo continuo

y(n) y(n)

DAC H(s)

Fonte: Autor

A condigdo necesséaria para a equivaléncia entre os moduladores é apresentada

pela Equacao 3.7

Z7(H(z)) = L7 (Rpac(s)H(s))le=nrs (3.7)

No dominio do tempo isso leva a condi¢ao expressa pela Equacao 3.8.

h(n) = [rDAC(t) - h(t)]|i=n1s = /O:O rDAC(T)h(t — 7)dT|i=nTs (3.8)

Onde o rDAC(t) é a resposta do DAC ao impulso. Essa transformagao é chamada
de invariante ao impulso, porque torna as respostas ao impulso do modulador em malha
aberta iguais nos mesmos tempos de amostragem. Essa transformacao permite projetar um
modulador sigma-delta em tempo continuo, que junto com uma funcao de transferéncia do
DAC, corresponde exatamente ao comportamento de um modulador em tempo discreto
(ORTMANNS; GERFERS, 2006).

Em Ortmanns e Gerfers (2006) as equivaléncias foram previamente calculadas
utilizando softwares matematicos que realizam simplificacdes de fung¢oes com variaveis
simbdlicas. Sendo assim, o procedimento de cédlculo se torna menos complexo.

Para utilizar esses equivalentes, é necessario extrair a funcao de transferéncia de
malha aberta do modulador em tempo discreto, LF(z). A LF(z) do modulador em tempo

discreto da Figura 14 é dada pela Equacao 3.9

LF(z)=¢l-¢2-¢3-a3- s tcl-c2-a2- 5 +cl-al-

1 1
(z—1) (z—1)
As equivaléncias para um modulador de ordem 3 estao dispostas na Tabela 5
(ORTMANNS; GERFERS, 2006).

Aplicando as equivaléncias, os coeficientes dados pela Tabela 3 e assumindo que o
DAC é do tipo NRZ, isto é, (a« = 0 e § = 1) na Equacao 3.9 resulta na Equagao 3.10. Esta

1
o 69
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Tabela 5 — Equivalentes de TC utilizando DACs de realimentacao retangular.

Equivalente DT Equivalente CT

1 Wi _ _Js
(z—1) ?O’wo T B-a ) ( )
1 w1-s+w __ s 1 fs(at+p—2
ey T W T g W= g
.q2 . 3 . -3
(z_11)3 e +::? s+w0’ Wo = /f;’fjaﬁ wy = % L (50{:;6 )7
Wo — 1 fs[B(B=9)ta(a—9)+4aB+12]
27 12 B—a

equagao representa a funcao de transferéncia convertida de tempo discreto para tempo
continuo.
[s fs fs®

0244175 40,0430 75 (3.10)

LF(s) = 0.6703 -

Para converter essa funcao de transferéncia em uma topologia e extrair os coefici-
entes transformados é necessario escolher a topologia e extrair sua fungao de transferéncia

em malha aberta. Neste caso serd utilizada a topologia CIFF conforme Figura 18.

Figura 18 — Topologia CIFF em tempo continuo.

Vin

ADC Vout

DAC

Fonte: Autor

Para este caso a funcao de transferéncia é dada pela equacgao

2 3
“§+cl-02-c3-a3-§ (3.11)

fs

LF(s)=cl-al- "+ +cl-c2-a2-
s

Como os coeficientes em tempo discreto cl, c2 e ¢3 sdo unitarios pode-se prever que
0s mesmos irao se manter em tempo continuo, assim as parciais encontradas na Equacao
3.10 sdo respectivamente al, a2 e a3. Os coeficientes transformados para tempo continuo
estao dispostos na Tabela 6.

Novamente com o software Simulink pode-se simular o modulador e através da
FFT verificar o seu funcionamento e com a fun¢ao calcSNRI as métricas de desempenho.

A Figura 19 apresenta a topologia implementada ao Simulink para a simulacao.
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Tabela 6 — Coeficientes transformados de DT para CT utilizando a topologia CIFF

Pardmetro Valor
al 0,6703
a2 0,2441
ad 0,0439
bl 1

b2 0

b3 0

b4 1

cl 1

c2 1

c3 1

gl 0

Figura 19 — Modulador sigma-delta em tempo continuo utilizando topologia CIFF no
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Fonte: Autor

A Figura 20 mostra a FFT da saida do modulador e a Tabela 7 apresenta as

métricas de desempenho simuladas. E possivel verificar que o resultado do CT-SDM é o
mesmo do DT-SDM.
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Figura 20 — PSD do SDM em tempo continuo no Simulink
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Tabela 7 — Parametros simulados

Parametro Valor

SNR 95,22dB
SNDR 93,91dB
ENOB 15,30 bits

Mesmo realizando o escalonamento dos coeficientes com a funcao scaleABCD,
ap6s a transformagao DT-CT é recomendavel verificar se a excursao de saida de cada
estdgio integrador estd de acordo com o projeto. A Figura 21 mostra a excursao de saida
do 1° integrador, a Figura 22 a excursao do 2° e a Figura 23 do 3°. Os graficos gerados
em forma de histograma apresentam uma melhor visibilidade para entender quais sao os

valores de maximos e minimos de tensao de cada estagio.
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Figura 21 — Excursao de saida do 1° integrador do SDM em tempo continuo no Simulink
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Figura 22 — Excursao de saida do 2° integrador do SDM em tempo continuo no Simulink
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Figura 23 — Excursao de saida do 3° integrador do SDM em tempo continuo no Simulink

$Y 0 - T T T T
3000
2500
2000

1500

Ocorréncias

1000

500

=10 0 2
Amplitude [V]

Fonte: Autor

Os resultados das excursoes de cada estdgio mostram que os valores de maximos
e minimos excedem o valor de referéncia definido na Tabela 2. Em ambiente real, em nivel
elétrico, esse excesso se traduz em uma saturacao na saida de cada estagio o que degradara

a resolucao do modulador. Para corrigir a excursao é necessario escalonar os coeficientes
do CT-SDM.

3.1.3 ESCALONAMENTO DOS COEFICIENTES EM TEMPO CONTINUO

Devido aos altos valores das tensoes de saida dos integradores ¢ realizado o
escalonamento dos coeficientes onde analisa-se a funcao de cada coeficiente e realiza uma
compensacao para que se mantenha o modulador em funcionamento e reduza os niveis de
tensao na saida de cada estagio integrador conforme necessidade.

Analisando as equagoes 3.10 e 3.11 temos:

0,6703 = ¢l - al (3.12)
0,2441 =cl-c2-a2 (3.13)
0,0439 =cl-¢2-¢3-a3 (3.14)

Para que nao haja nenhuma alteracao no desempenho do modulador, o resultado

final da multiplicagdo dos coeficientes da topologia deve ser o encontrado na transformacao
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DT-CT. Analisando o circuito é possivel notar que os coeficientes cl, ¢2 e c¢3 representam
os ganhos intrinsecos do 1°, 2° e 3° estagio integrador, respectivamente. Dessa forma se
reduzir os coeficientes cl, ¢2, ¢3 e aumentar os coeficientes al, a2 e a3, as expressoes
manterao os valores finais conforme a transformacao DT-CT e irdo reduzir a excursao de
saida de cada estagio integrador.

Visto os niveis simulados anteriormente, é necessario que para um dimensionamento
correto deve-se levar em consideracao o nivel de tensao de referéncia do modulador, 1V,
para isso é necessario que os niveis de tensao estejam centrados em Vref/2 e com amplitude
de no méaximo 50% de Vref.

A Tabela 8 apresenta os coeficientes para a topologia CIFF do modulador em

tempo continuo escalonados.

Tabela 8 — Coeficientes escalonados utilizando a topologia CIFF

Parametro Valor

al 2,0109
a2 1,4649
a3 0,7916
bl 1
b2 0
b3 0
b4 1
cl 0,3333
c2 0,5000
c3 0,3333
gl 0

As imagens 24, 25 e 26 representam a excursao de saida do 1°, 2° e 3° estagio

integrador, respectivamente.
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Figura 24 — Excursao de saida do 1° integrador do SDM em tempo continuo no Simulink
com o escalonamento
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Figura 25 — Excursao de saida do 2° integrador do SDM em tempo continuo no Simulink
com o escalonamento
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Figura 26 — Excursao de saida do 3° integrador do SDM em tempo continuo no Simulink
com o escalonamento
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A Figura 27 mostra a PSD do CT-SDM pés escalonamento. Os valores encontrados

de SNR, SNDR e ENOB néao sofreram altera¢oes o que valida a estratégia utilizada.

Figura 27 — PSD do SDM em tempo continuo no Simulink
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3.1.4 ANALISE DO RUIDO

Idealmente o SDM possui apenas uma fonte de ruido que é o de quantizacao e é
atenuado devido a sobreamostragem e a modelagem do ruido (Pavan; Schreier; Temes,
2017). A métrica que representa o sinal-ruido do modulador ideal é chamada de relagao
sinal-ruido-de-quantizagao (SQNR). Entretanto, as nao idealidades e o ruido dos demais
dispositivos eletronicos que compdem o modulador tem influéncia na real relagao sinal-ruido
da saida do modulador (AGUIRRE, 2014).

O ruido térmico e o ruido flicker sao os principais ruidos que afetam os dispositivos
eletronicos (RAZAVI, 2016). Os resistores e capacitores possuem como principal fonte
de ruido, o ruido térmico e os transistores MOS o ruido térmico e o ruido flicker. Uma
vez que os CT-SDMs sdao compostos basicamente por resistores, capacitores e transistores
MOS é de grande importancia analisar essas fontes de ruido para que nao haja degradacao
na sua relagao sinal-ruido (AGUIRRE, 2014).

Em ADCs SD em tempo continuo, as fontes de ruido presentes na entrada do
modulador sao criticos para o seu desempenho, pois nao sao modelados, como ocorre com
o ruido de quantizagao. Esse ruido proveniente da entrada passa a ser perceptivel na saida
do modulador situagao que leva a degradar o DR, SNR e ENOB (BREEMS; HUIJING,
2001).

3.1.4.1 RUIDO REFERENCIADO A ENTRADA DO MODULADOR

Um dos principais aspectos no projeto de um SDM ¢é a andlise do ruido para
calcular o ruido referente a entrada do modulador, a partir deste, é dimensionado o primeiro
integrador e os resistores do DAC. Em conversores analogico-digitais de baixa tensao o
ruido é um fator limitante que acaba impactando diretamente no consumo de energia do
circuito.

Na topologia CIFF o primeiro integrador é o que necessita do maior GBW, o
que traduz em um maior consumo. Uma estratégia para reduzir o consumo do primeiro
estagio é reduzir o tamanho dos capacitores. Entretanto, reduzir os capacitores faz com
que aumente o valor das resisténcias, com a finalidade de manter constante o valor do
coeficiente, situacao que eleva o ruido na entrada do modulador (AGUIRRE, 2014).

Basicamente, o ruido de entrada do modulador esta presente nos componentes do
primeiro integrador (ORTMANNS; GERFERS, 2006). A Figura 28 apresenta o estagio de
entrada de um CT-SDM.
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Figura 28 — Estagio de entrada do CT-SDM
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Analisando a Figura 28 pode-se verificar que os componentes que contribuem
para o ruido na entrada do CT-SDM sao os resistores R1, os resistores Rdac e o ruido do
amplificador referenciado a entrada.

A densidade espectral da poténcia do ruido térmico gerado por um resistor é

apresentado pela Equacao 3.15

v =4-k-T-R-BW (3.15)
Onde k ¢ a constante de boltzmann (1,3810~% J/K), T a temperatura em Kelvin,

R a resisténcia e BW a largura de banda. O ruido do amplificador referido a entrada é
dada pela Equagao 3.16 (ORTMANNS; GERFERS, 2006).

2 8 KTnthermal kfnf 1

Py = o ~ 1
YOTA = 3 ora C2WLa, (3.16)

Onde Nypermar € ny descrevem, respectivamente, os fatore de excesso dos ruidos

flicker e térmico. W e L sao a largura e o comprimentos dos transistores do par diferencial
de entrada do amplificador, gmora € a transcondutancia do amplificador, k; e ay sao
parametros do ruido flicker que dependem do tipo de transistor e da tecnologia utilizada
(AGUIRRE, 2014).

Para calcular a poténcia total do ruido referenciado a entrada é necesséario integrar
a densidade de poténcia do ruido, expresso em V?/Hz em toda a banda de interesse,

conforme Equagao 3.17.

BW
Proise = [ (Bhin + Thac + Tora)df (3.17)
Onde P,yise ¢ a poténcia total do ruido referenciado & entrada do modulador, 7%,

¢ a densidade de ruido dos resistores de entrada, v%,,. ¢ a densidade de ruido do DAC e

574 ¢ a densidade de ruido do amplificador referenciada & entrada.
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3.1.4.2 DEFINICAO DO MAXIMO RUIDO DE ENTRADA E CALCULO DA RE-
SISTENCIA DE ENTRADA DO CT-SDM

Em Aguirre (2014) ¢é apresentada uma metodologia onde ¢ realizado o calculo do
méaximo ruido aceitavel na entrada do modulador para que se atinja um SNDR especificado,
bem como o procedimento de calculo para a resisténcia de entrada do modulador.

A amplitude do ruido do resistor pode ser calculado através da maniuplacao da
Equacao 3.18.

PnoiseR' =20- lOg( U ) (318)

Onde Ty é a densidade de poténcia do ruido, Vzgr é a amplitude da tensao de
referéncia e P, ¢ a poténcia do ruido do resistor de entrada, expressa em dBFS.

Como a poténcia de ruido depende do espectro de frequéncia e do valor da
resisténcia, com base nas Equacao 3.15 obtém a seguinte expressao.

PnoiseR,Lvn

4-k-T-R-BW = (10" 20 - Vgprp)? (3.19)

Adaptado de (AGUIRRE et al., 2020) a Equacao 3.21 mostra o ruido referenciado

& entrada do modulador.

—2 _ —2 —2 —2 —2
Uinput—SDM =2 (Unoise—res + Unoise—DAC’) +4- Unoise—OT A + Unoise—quantization (320)

Onde ©,,,,_spy ¢ amplitude do ruido referenciado a entrada do modulador,

V2 ¢ a amplitude do ruido gerado por um dos resistores R1, 72,,.. pac ¢ a ampli-

noise—res

tude do ruido gerado por um dos resistores Rdac, 92 .. ¢ o ruido do amplificador
» Ynoise—OTA

2

referenciado a entrada € U, ;.. uantization

¢ o ruido de quantizacao do modulador.
Através do numero efetivo de bits pode-se estimar o maximo ruido admitido na

entrada do modulador:

- ‘/:L.’VZ—TTYLS

Vinput—SDM = ENOB6,02+1,73 (3.21)
10 20

A simulac¢ao do modulador pelo Simulink estima o SNDR ideal, ou seja, apenas

o ruido de quantizagao esta presente. Entao pode-se prever que o SNDR que é medido
da simulagao é o préprio SQNR (relagdo sinal-ruido de quantizac¢ao). Entdo, através do
resultado da simulacao é possivel encontrar o ruido de quantizacao dado pela Equacao
3.22.

! ‘/;Jinrms

noise—quantization 10
20

Neste projeto é definido que as resisténcias R1 e Rdac sejam iguais, portanto,

2 sdo iguais U2 ;.. pac- Para uma modelagem em alto nivel pode-se desconsiderar

noise—res
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a influencia do ruido do amplificador. Dessa forma, manipulando a Equagao 3.21 podemos

encontrar a expressao que representa o valor da resisténcia R1:

R, = Unoise—SDM — @ioise—quantization (3 23)
b 4-4-k-T-bw ‘
A Tabela 9 apresenta os resultados obtidos.

Tabela 9 — Resultados obtidos com a metodologia

Parametro Valor

Uy oise—SDM 8,8191 puVrms
@ioise—quantizacao 37 5630 ,LLVT'mS
R1 = Rdac 49,10k

3.1.5 CALCULO DOS ELEMENTOS PASSIVOS DO CT-SDM

Os componentes passivos do integrador de RC ativo sao calculados para imple-
mentar com precisao os coeficientes do integrador. Os componentes passivos do integrador
sao dados pela Equagao 3.24 (ORTMANNS; GERFERS, 2006).

1
Ry Capy

Onde ¢, sao os coeficientes dos integradores, F a frequéncia de amostragem, Ry

- F, (3.24)

e Clapy, sdo os resistores e capacitores do integrador, respectivamente.

Verifica-se que quanto maior for o limite de ruido referenciado a entrada do modu-
lador, maior poderao ser as resisténcias e menor as capacitiancias, que, consequentemente,
tera o consumo de energia e area reduzidos. Neste caso, as capacitancias Cap2 e Cap3 sao
definidas arbitrariamente. A Tabela 10 apresenta os valores de resisténcia e capacitancias

utilizadas.

Tabela 10 — Elementos passivos do CT-SDM

Parametro Valor

R1 49,10 k2
R2 500 k€2
R3 750 k€2
capl 15,27 pF
cap2 1,0 pF
cap3 1,0 pF

A Figura 29 mostra a arquitetura completa em nivel elétrico de um modulador do

tipo sigma-delta em tempo continuo.
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Figura 29 — CT-SDM em arquitetura CIFF - Nivel elétrico
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Fonte: O autor.

Para o célculo das resisténcias em avancgo é preciso analisar a topologia de somador
utilizada. Neste caso, E utilizado um somador ponderado. A Figura 30 mostra em detalhes

um somador de saida simples onde a Equacao 3.25 representa o ganho desse estagio.

Figura 30 — Somador Ponderado de saida simples
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Fonte: O autor.
‘/;)ut Rref
= 3.25
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Como o coeficiente em avango representa um ganho, pode-se substituir e manipular
a Equacao 3.25 para encontrar o valor de sua resisténcia. A Equacao 3.26 apresenta o
valor da resisténcia em avango em funcao de seu respectivo coeficiente.
Rref

Rak - W (326)

Onde R,.s ¢ a resisténcia de referéncia utilizada na realimentacao negativa do
somador ponderado e ak o coeficiente em avanco para k variando de 1 ao valor da ordem

do modulador. A Tabela 11 mostra os valores das resisténcias em avanco.

3.1.6 MODELAGEM DO AMPLIFICADOR TOTALMENTE DIFERENCIAL

Existem diferentes bibliotecas auxiliares dentro do software Virtuoso EDA Suite,

da Cadence. Dentre estas bibliotecas pode-se citar a analoglib e a bmslib. A biblioteca
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Tabela 11 — Resisténcias em avanco do CT-SDM

Parametro Valor

Riyer 500,00 kO
R 248,63 kQ
Res 341,32 kQ
R 631,56 kQ

bmslib apresenta diversos modelos de dispositivos como amplificadores, comparadores,
chaves, portas logicas, entre outros. Para o desenvolvimento do modelo de um amplificador
totalmente diferencial foi utilizado um arranjo de amplificadores de saida simples e um
transformador balun ideal para gerar a tensao de modo comum, extraida a partir da tensao
de modo comum do sinal de entrada. Salienta-se que este modelo apresenta iniimeros
parametros. Entretanto apenas os principais parametros que influenciam na performance
do modulador foram analisados. A Figura 31 apresenta o arranjo de 2 amplificadores de
salda simples programados em VerilogA e o transformador balun, ambos dispositivos fazem

parte das bibliotecas presentes no Virtuoso.

Figura 31 — Esquematico do amplificador de saida diferencial
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Fonte: O autor.

Com esse modelo é possivel alterar alguns parametros internos de um amplificado
totalmente diferencial com a finalidade de tornar o modelo mais préximo do real possivel.
Os parametros que podem ser alterados dentro do modelo sdao: Ganho (dB), GBW

(Hz), resisténcia de entrada (2), resisténcia de saida (§2) e o slew-rate (V/s).

3.1.7 MODELAGEM DO COMPARADOR

O comparador foi modelado em VerilogA, sem tensao de offset de entrada. O

codigo em VerilogA do comparador é descrito a seguir:

‘“include "discipline.h"

‘include "constants.h'

module comp (vin_p, vin_n, clock, vout P, vout N) ;

input vin_p, vin_n, clock;
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output vout_ P, vout N;
electrical vin_p, vin_n, clock, vout P, vout N;

parameter real vth = 0.25;
parameter real tfall=lp;
parameter real frise=lp;
branch (vin_p, vin_n) in;
real hold P, hold N;

analog begin
@Q(cross ((V(clock)—vth), +1)) begin
if (V(vin_p) > V(vin_n)) begin

hold P = 0.5;
hold N = 0.0;
end

else begin

hold P = 0.0;
hold N = 0.5;
end

end
V(vout_P)<+ transition (hold P,1p, 1p, 1p);
V(vout_ N) <+ transition (hold N 1p, 1p, 1p);

end

endmodule

3.1.8 MODELAGEM DO DAC DE REALIMENTACAO DO TIPO NRZ DE 1-BIT

Os conversores digital-analdgico (DACs) desempenham um papel fundamental na

ponte entre os dominios digital e analégico. Muitos conversores analogico-digitais de média

a alta resolucao (ADCs) e projetos de sistema em chip (SoC) usam DACs auxiliares em

aplicagdes que vao desde a calibracao de offset em comparadores CMOS, realimentagao de
ADCs sigma-delta até circuitos de autoteste integrados (DUTRA; CORTEZ; AGUIRRE,

2021).

Para o circuito da Figura 29, é necessario um DAC de 1-bit na realimentacao do

modulador e pode ser implementado por um inversor CMOS. A Figura 32 mostra em nivel

elétrico o inversor CMOS utilizado no DAC. Este inversor foi projetado com uma tensao
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de 0,5 V e os transistores NMOS e PMOS possuem a relagao de aspecto W/L igual a
1,29 pm/0,30 pm e 1,00 pm/0,25 pum, respectivamente.

Figura 32 — Esquematico do inversor CMOS
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Fonte: O autor.

3.2 IMPLEMENTACAO DO MODULADOR DO TIPO SIGMA-DELTA EM TEMPO
CONTINUO COM DAC DO TIPO NRZ DE 1-BIT

O Projeto do modulador sigma-delta em tempo continuo em nivel elétrico foi
efetuado utilizando o ambiente Cadence e a tecnologia CMOS de 180nm da TSMC.

Foram implementados os modelos em VerilogA para o amplificador e comparador,
o DAC da realimentagao utiliza dois inversores CMOS, devido a caracteristica totalmente
diferencial do circuito, e os elementos passivos seguem os valores calculados anteriormente.

Os amplificadores do segundo e terceiro integradores foram implementados com
parametros ideais, ou seja, alto ganho, alto GBW, alto Slew-Rate, alta resisténcia de
entrada e baixa resisténcia de saida. A Tabela 12 apresenta os parametros utilizados para
gerar o amplificador ideal utilizado no segundo e terceiro estagio integrador do modulador

e no somador ponderado.

Tabela 12 — Parametros do amplificador ideal

Parametro Valor
Ganho (AOL) 100 dB
GBW 100 MHz
Slew-Rate (SR) 100 V/us

Resisténcia de entrada (R;,) 10 MQ
Resisténcia de saida (Rg.) 100 ©

Em primeiro momento, o amplificador do primeiro estagio foi configurado com
os parametros dispostos na Tabela 13. Esses parametros traduzem um amplificador com

caracteristicas proximas dos reais. Para verificar o comportamento do modulador foi
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realizado uma simulagao transiente de 4,3 ms (tempo necessario para gerar 17.200 pontos
e gerar a FFT). Este teste ndo tem intuito de analisar o desempenho do CT-SDM, apenas
comprovar a funcionalidade dos circuitos em verilogA. Sendo assim, a Figura 33 apresenta
a PSD e as figuras 34, 35 e 36 mostram os histogramas de excursao de saida dos estagios

integradores.

Tabela 13 — Parametros do amplificador do primeiro estagio integrador

Parametro Valor
Ganho (AOL) 40 dB
GBW 6 MHz
Slew-Rate (SR) 10 V/us

Resisténcia de entrada (R;,) 10 MQ
Resisténcia de saida (Rg.) 250 Q

Figura 33 — PSD de saida do modulador em nivel elétrico
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Fonte: O autor.
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Figura 34 — Excursao de saida do 1° integrador
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Fonte: O autor.

Figura 35 — Excursao de saida do 2° integrador
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Figura 36 — Excursao de saida do 3° integrador
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3.2.1 EXTRACAO DOS PARAMETROS DE PROJETO PARA O AMPLIFICA-
DOR OPERACIONAL APLICADO A UM CT-SDM COM DAC NRZ DE
1-BIT

A utilizacao do modelo em VerilogA para os amplificadores operacionais, tras a
liberdade de variar pardmetros internos com o intuito de verificar as reais necessidades do
circuito. Dessa forma, é possivel estimar condigoes iniciais para o projeto de cada bloco
que compoe o modulador.

Uma forma de verificar o impacto dos parametros do internos do amplificador no
funcionamento do CT-SDM ¢ analisar o SNDR com a variacao dos parametros internos do
amplificador. Sendo assim, foram realizadas simulagoes paramétricas para variagoes do
ganho, GBW e slew-rate do amplificador e calculado através do software Matlab o SNR e
SNDR.

O estagio mais critico do modulador é o primeiro entao as variacoes foram
realizadas no primeiro amplificador mantendo os amplificadores do segundo, terceiro e do
somador com caracteristicas ideiais.

A Tabela 14 mostra os pardmetros usados para realizar as simulagdes com variacao
do ganho (AOL). Para que verifique apenas o impacto do ganho no modulador os demais

parametros do amplificador foram definidos como ideais.
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Tabela 14 — Simulagdo paramétrica para o ganho

Parametro Valor
Ganho (AOL) 20 a 100 dB
GBW 100 MHz
Slew-Rate (SR) 20 V/pus

Resisténcia de entrada (R;,) 10 MQ
Resisténcia de saida (Ry.) 250

Figura 37 — Simulacao paramétrica para o ganho
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Fonte: O autor.

De acordo com os valores obtidos e dispostos na Figura 37 ¢ visto que o desempenho
do modulador nao possui acréscimo com o aumento do ganho acima de 40 dB.
Para a variacao do GBW, a Tabela 15 apresenta os parametros utilizados e a

Figura 38 mostra os resultados da simulacao.

Tabela 15 — Simulacao paramétrica para o GBW

Parametro Valor

Ganho (AOL) 40 dB

GBW 0,5 a 10 MHz
Slew-Rate (SR) 20 V/us

Resisténcia de entrada (R;;,) 10 MSQ
Resisténcia de saida (Rg.) 250
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Figura 38 — Simulacao paramétrica para o GBW
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Fonte: O autor.

Os resultados traduzem que o GBW possui uma resposta satisfatoria no SNR e
SNDR do modulador a uma frequéncia proxima a frequéncia de amostragem 4 MHz.
Por fim, o slew-rate foi variado conforme parametros da Tabela 16 e resultou na

Figura 39.

Tabela 16 — Simulagdo paramétrica para o slew-rate

Parametro Valor
Ganho (AOL) 40 dB
GBW 100 MHz
Slew-Rate (SR) 1al0V/us

Resisténcia de entrada (R;,) 10 MQ
Resisténcia de saida (Rg.) 250 Q
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Figura 39 — Simulacao paramétrica para o slew-rate
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Fonte: O autor.

A Tabela 17 apresenta os requisitos minimos encontrados através do modelo em

VerilogA para o projeto em nivel elétrico do amplificador operacional.

Tabela 17 — Parametros a serem alcangados no projeto do amplificador operacional

Parametro Valor
Ganho (AOL) 40 dB
GBW 4 MHz
Slew-Rate (SR) 3V/us

Resisténcia de entrada (R;,) 10 MQ
Resisténcia de saida (Rg.) 250

A Figura 40 apresenta a PSD do CT-SDM utilizando um amplificador com os

parametros dispostos na Tabela 17.



Capitulo 3. Modulador do tipo sigma-delta em tempo continuo com DAC do tipo NRZ de 1-bit 59

Figura 40 — FFT do modulador com as especifica¢gbes minimas do amplificador
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Fonte: O autor.

Ao incorporar os parametros minimos a simulacao, foi verificado uma componente
harmonica de 3 ordem que causa um decréscimo de aproximadamente 1,5bit no niimero de
bits efetivo do modulador. Para contornar o efeito causado pela utilizacdo dos parametros
minimos, uma nova simulagao variando o SR é necesséria. Neste novo teste é utilizado os

valores de ganho e GBW minimos e variado o SR, conforme mostrado na Tabela 18.

Tabela 18 — Parametros utilizados para simulagao com variagao do slew-rate

Parametro Valor
Ganho (AOL) 40 dB
GBW 4 MHz
Slew-Rate (SR) 1al0V/us

Resisténcia de entrada (R;,) 10 MQ
Resisténcia de saida (Rg.) 250 Q
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Figura 41 — Nova Simulac¢ao paramétrica com variacao do slew-rate
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Fonte: O autor.

Na primeira simulacao com variacao do slew-rate os demais parametros, exceto o
proprio SR, possulam um comportamento ideal e por isso a exigéncia do circuito para o SR
era menor. Porém ao inserir todos parametros em condi¢oes minimas para o funcionamento
do modulador houve a necessidade de um aumento no valor minimo do SR como observado
na Figura 41. Dessa forma, observa-se que valores de SR acima de 6 V/us ndo possuem
impacto significativo no desempenho do modulador.

A Tabela 19 mostra o novo conjunto de parametros minimos para o correto
funcionamento do modulador. A Figura 42 apresenta o PSD de saida do modulador.
Observa-se que com o aumento do SR a componente harmonica de terceira ordem nao

esta mais presente no espectro de saida.

Tabela 19 — Parametros a serem alcangados no projeto do amplificador operacional

Parametro Valor
Ganho (AOL) 40 dB
GBW 4 MHz
Slew-Rate (SR) 6 V/us

Resisténcia de entrada (R;,) 10 MQ
Resisténcia de saida (Rg.) 250
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Figura 42 — PSD, SNR e SNDR do modulador com as novas especificagbes minimas do
amplificador
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Para verificagao do impacto do ruido dos componentes passivos efetuou-se uma
simulacao transiente com ruido e novamente verificou-se o impacto no PSD de saida do
modulador bem como o SNR e o SNDR.

Figura 43 — FFT, SNR e SNDR do modulador com as novas especificagbes minimas do
amplificador
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Fonte: O autor.

3.3 CONSIDERACOES

Este capitulo abordou o projeto em alto nivel de um modulador do tipo sigma
delta em tempo continuo para dispositivos de audio, bem como sua implementagao elétrica
com sub-circuitos programados em VerilogA. Com base nestes modelos foi possivel definir

os requisitos de desempenho que devem ser alcancados durante o projeto do amplificador
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operacional a ser utilizado no primeiro estagio do CT-SDM sem que o seu funcionamento
interfira na resolucao do modulador.

Entretanto, devido a exigéncia minima de resolucao do projeto, hé a necessidade
de um capacitor muito grande no primeiro integrador, o que traduz em uma maior area de
silicio e maior consumo nos amplificadores para conseguir obter os requisitos de desempenho
minimos exigidos pelo modulador. Conforme ja visto no capitulo anterior, uma forma de

otimizar a area e o consumo do circuito é explorar outras topologias de DACs.
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4 MODULADOR DO TIPO SIGMA-DELTA EM TEMPO CONTINUO UTILI-
ZANDO UM FILTRO FIR COMO DAC DE REALIMENTACAO

Como ja visto anteriormente, os CT-SDMs estao se tornando mais populares
em aplicagdes que possuem baixa largura de banda e baixo consumo de energia, pois
apresentam maior linearidade e baixo ruido quando comparados aos seus equivalentes
DT (SUKUMARAN; PAVAN, 2014). No entanto, CT-SDMs sao suscetiveis a clock jitter,
principalmente em implementagoes com comparadores de bit unico (MOHAMED; SAKR;
ANDERS, 2019), onde o sinal que ¢ realimentado estd em escala maxima (0 a Vdd). Como
o clock jitter é proporcional a altura das transi¢oes na saida do DAC, o ruido quadratico
médio na banda devido ao jitter é alto também (PAVAN RICHARD SCHREIER, 2017).

Uma estratégia para mitigar a degradagdo do SNR devido ao clock jitter é adotar
DACs de quantizagdo multi-bit, resistor de capacitor chaveado (SCR) ou adotar uma
quantizacao de bit tinico em combinagao com uma realimentacao de resposta finita ao
impulso (FIR) de M-taps.

4.1 PROJETO EM ALTO NIiVEL DE UM CT-SDM COM DAC FIR

No projeto anterior, foi obtido um ENOB de 14,01 bits utilizando modelos em
VerilogA para os amplificadores operacionais dos integradores. Nesta forma de imple-
mentacao, o ruido do OTA é negligenciado e, portanto, ao adicionar um modelo real de
amplificador o ENOB ira reduzir e nao atingira a especificacao inicial de 14 bits. Sendo
assim, uma alternativa para aumentar a resolucao do projeto é prever a otimizagao de
zeros ao gerar a NTF e realizar a implementagdo em nivel elétrico.

Para o projeto do novo DT-SDM a Tabela 20 apresenta as especificagoes inseridas
ao conjunto de equagoes do Delta-Sigma Toolbox. Diferente da metodologia de projeto

apresentada no capitulo anterior, o escalonamento dos coeficientes sera realizado apds o
projeto do DAC FIR.

Tabela 20 — Parametros de entrada para o Delta-Sigma Toolbox

Parametro Valor
Vdd 05V
Arquitetura do SDM  CIFF
Ordem 3

F 4 MHz
OSR 100
BW 20 kHz
Otimizacao de zeros  Sim
ENOB 14 bits

Para os dados de entrada conforme dados da Tabela 20, a Tabela 21 apresenta os

coeficientes em tempo discreto e pds-conversao DT-CT.
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Tabela 21 — Coeficientes escalonados utilizando a topologia CIFF

Coeficiente

Coef. DT Coef. CT

al
a2
ad
bl
b2
b3
b4
cl
c2
c3

gl

0,8000
0,2877
0,7916
1

0
0
0
1
1
1
0

,000592

0,6703
0,2441
0,0439
1

O = = = OO

,000592

4.2 FILTRO DE RESPOSTA AO IMPULSO FINITA (FIR)

Uma forma de reduzir a degradacgao da resolugao devido ao clock jitter nos CT-

SDM ¢ utilizar um filtro do tipo FIR como DAC de realimentac¢ao. Nesta implementagao o

sinal de saida é filtrado pelo filtro FIR passa-baixa de N-taps com func¢ao de transferéncia

F(z) antes de excitar o DAC principal que possui pulsos do tipo NRZ. Devido a quantidade

de taps a amplitude do sinal gerado apés o DAC principal sera N vezes menor que o de
um DAC do tipo NRZ. A Figura 44 mostra o diagrama simplificado de um CT-SDM com
um DAC FIR e o diagrama de um DAC FIR de N-taps.

Figura 44 — (a) Diagrama simplificado do CT-SDM com DAC FIR e (b) Diagrama DAC

FIR de N-taps
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Fonte: O autor.
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Com a reduc¢ao da amplitude de transicoes em N-vezes pelo DAC FIR de N-taps,
o ruido quadratico médio na banda devido ao jitter é reduzido em 20 - log(/N) dB, onde N
¢ o niamero de taps.

Como F(z) ¢ um filtro passa-baixa, o componente de entrada de v nao ¢é afetado,
embora a poténcia do ruido modelado seja reduzida. A saida do DAC FIR (vy(t)) tem um
conteudo de alta frequéncia reduzido que segue perto a entrada u. Sendo assim, o erro
processado pelo filtro de loop, que é u(t) — vy(t), é, portanto, muito menor, o que reduz
os requisitos de linearidade do filtro de loop (PAVAN RICHARD SCHREIER, 2017) e
consequentemente, reduz o sinal de integragao equivalente, minimizando a oscilagao de
saida do integrador, o que leva a uma relagao de escalonamento de coeficiente menor.
Normalmente, esta estratégia resulta em um capacitor de integragdo menor no primeiro
estagio de integracao, levando a uma area de silicio menor e menor consumo de energia

(ORTMANNS; GERFERS, 2006).

4.2.1 PROJETO DO FILTRO FIR

A utilizacao do filtro FIR como DAC de realimentacao do CT-SDM nao emprega
apenas beneficios ao modulador. A adi¢ao de taps pelo DAC FIR adiciona atraso ao filtro
de loop gerando excesso de atraso no loop (ELD) o que torna o modulador instével. Ao
adicionar uma fungao F(z) junto ao DAC no caminho de realimentagao do modulador, é
causada uma alteracao na NTF original (desejada) o que torna o loop instavel.

Entretanto, é possivel implementar métodos de compensacao de ELD para alterar
novamente a NTF para sua forma desejada. Verifica-se que pode ser realizada uma
modificacao nos coeficientes em avanco e a adi¢ao de um filtro de compensagao de caminho
direto ao redor do quantizador (PAVAN RICHARD SCHREIER, 2017). A Figura 45
mostra o diagrama com a adicdo do DAC FIR e do Filtro de compensacao ao redor do

quantizador.

Figura 45 — CT-SDM em topologia CIFF com FIR DAC e filtro de compensagao ao redor
do quantizador
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Fonte: O autor.

Assim, a resposta do modulador usando o DAC FIR com o filtro de compensacao
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ao redor do quantizador corresponde a resposta ao impulso do filtro de loop original usando
um DAC de pulso NRZ de 1-bit (ASSOM et al., 2018).

4.2.1.1 PROJETO DOS COEFICIENTES EM AVANCO DO CT-SDM DE 3? OR-
DEM PARA IMPLEMENTACAO DO DAC FIR

O projeto dos novos coeficientes em avango do CT-SDM de 3* ordem para o
emprego do DAC FIR é realizado utilizando o método dos momentos a partir de uma
NTF de um CT-SDM de mesma ordem, porém com um DAC do tipo NRZ de 1-bit.

O CT-SDM que emprega o DAC de 1-bit é gerado para alcangar as mesmas
especificacoes de resolucao do projeto. Sendo assim, denota-se por aq, ..., ag € fig, ..., 42,
os coeficientes em avanc¢o e momentos de pulso do DAC NRZ de 1-bit, respectivamente.
O DAC de 1-bit é modificado para um DAC FIR de N-taps com pesos iguais. E definido
que pode-se reconstruir a NTF modificada pelo filtro FIR substituindo os coeficientes em
avango por aj, ..., ay e adicionando o DAC FIR com fungao de transferéncia F(z). A partir
da teoria dos momentos ¢é possivel encontrar a funcdo de transferéncia em laco aberto,
Equacao 4.1, para o CT-SDM com DAC FIR e t > 4 e Equacao 4.2 para o DAC 1-bit e
t > 1 (PAVAN RICHARD SCHREIER, 2017).

yi(t) =as- (%t2 — pat + %) + az - (pot — put) + ar - po, t =1 (4.1)
% 4z
yi(t) = ay - (87— it + 5F) + ay - (gt — k) + ay - prg, t > 4 (4.2)

Em (PAVAN RICHARD SCHREIER, 2017) é extraido os valores dos momentos
relevantes para um CT-SDM de 3* ordem onde pjy = 1, gy = 2 e py = 16/3 e ao aplicar
esses valores na equacao e manipulando a Equagao 4.2 é possivel chegar nas equagoes 4.3,

4.4 e 4.5 que representam os novos coeficientes em avanco para o CT-SDM de 3* ordem
com DAC FIR de M-taps.

ag:ag (43)
a’2:a2—|—a3-(M2_1) (44)
ag:a1+a2.(M2_1)+a3.((M_1)1'2(M_2)) (4.5)

4.2.1.2 EXTRACAO DOS COEFICIENTES DO FILTRO DE COMPENSACAQO

A Figura 46 mostra os diagramas em lago aberto dos moduladores com DAC 1-bit
(a) e DAC FIR (b). A partir disto, é possivel identificar que o ajuste nos coeficientes em

avango s6 pode garantir que a resposta de pulso amostrada, y/(t), sé sera igual a y;(t) em
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t > 4. Uma maneira possivel de alcancar essa equivaléncia também para t < 4 é usar um

filtro de compensacao FIR de caminho direto ao redor do quantizador de (M-1)-taps.

Figura 46 — (a) resposta ao impulso para o filtro em malha aberta sem o DAC FIR e (b)
com o DAC FIR

1
(a) Ol_l st —|1/sHH1/5 1/5—[>a—(+)—)’1(t)

1/M /
b S —{1/s1/sHH1/sHD>—O— Ya(t)

Fonte: O autor.

O projeto do filtro de compensacao depende da resposta do modulador em malha
aberta a um pulso de amplitude 1 e a resposta do modulador em malha aberta usando os
coeficientes de avango compensados (a;) a um pulso de amplitude 1/M em um tempo de t
= M. Os coeficientes utilizados para o caminho compensado (Cc) serdo a diferenca entre as
respostas dos moduladores nos tempos 1, ... até (M — 1) (PAVAN RICHARD SCHREIER,
2017). A Figura 46 mostra a configuracao de ambos os loops em malha aberta e os pulsos
aplicados para ambos os casos. A Figura 47 apresenta as respostas para um CT-SDM de

3% ordem com e sem um filtro FIR de 4-taps e como é extraido os coeficientes Ccs.

Figura 47 — Respostas ao pulso em malha aberta de um CT-SDM de 3* ordem com e sem
um filtro FIR de 4-taps e extracao dos coeficientes Ccs

Fonte: Adaptado de (PAVAN RICHARD SCHREIER, 2017).
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4.2.2 DEFINICAO DE NUMERO DE TAPS DO DAC FIR

Conforme discutido anteriormente, a escolha de um grande ntimero de taps para
o DAC FIR é benéfica, pois resulta em uma melhor filtragem pré-DAC que leva a uma
reducao de ruido jitter e uma melhora na linearidade do filtro de loop. Entretanto, esta
analise nao levou em consideracao o ruido do clock jitter injetado pelo filtro de compensagao.
Ha ainda a degradacao da linearidade devido ao aumento de taps por conta da mudanca de
fase entre u e a saida do DAC FIR (v(t)) e o aumento da poténcia de comutagio devido
ao grande nimero de registradores empregados ao DAC FIR e ao filtro de compensagcao,
este ultimo implica ainda numa maior area de silicio (PAVAN RICHARD SCHREIER,
2017). Sendo assim é necessério que uma avaliagao seja feita para decidir a quantidade de
taps a serem usados no DAC FIR.

Para avaliar a melhor quantidade de taps do DAC FIR para este projeto foi
realizado simulagoes transientes no ambiente Simulinkvariando a quantidade de taps e
avaliando o impacto no modulador através do resultado do SNR e SNDR.

Para obter os resultados, um script no ambiente MATLAB foi elaborado para
simular diversos circuitos (com variagoes de taps) de CT-SDMs e estimado seus SNR e
SNDR. A Figura 48 mostra os resultados obtidos de CT-SDMs com DAC FIR de 4 a 10
taps.

Figura 48 — Comportamento do SNR/SNDR vs Nuamero de taps do DAC FIR.
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Fonte: O autor.

Neste trabalho, um DAC FIR de 6 taps é escolhido com um compromisso entre a
oscilacao da saida e o valor da capacitancia de integracao do primeiro integrador.

Dessa forma, a Tabela 22 apresenta os coeficientes para o CT-SDM com DAC
FIR de 6-taps antes e apds escalonamento para atingir uma oscilacao de saida de 50% da

tensao de alimentacao, assim como discutido no capitulo anterior.
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Tabela 22 — CT-SDM com DAC FIR de 6-taps: Coeficientes antes e depois do escalona-
mento.

Coeficientes Sem escalonamento Com escalonamento

] 1,3540 1,8279
a, 0,3541 1,0325
a, 0,0439 21161
by 1 1
e 1 0,7407
c 1 0,4629
cs 1 0,0606
C 0,5433 0,5433
Clo 0,5087 0,5087
Cs 0,4444 0,4444
Cly 0,3430 0,3430
C.s 0,1973 0,1973
g 0,000592 0,0210

4.2.3 ANALISE DO EXCESSO DE ATRASO NO LOOP (ELD)

O excesso de atraso no loop (ELD) é o atraso entre a forma de onda do sinal
de realimentagao ideal de um CT-SDM e a forma de onda gerada pelo DAC em sua
implementacao em nivel elétrico. Sendo assim, existe um atraso entre a subida do sinal de
clock e a mudanca no sinal de saida do DAC, alterando a func¢ao de transferencia do filtro
de loop e, consequentemente, a equivaléncia entre o modulador em tempo continuo e em
tempo discreto (AGUIRRE, 2014). Entretanto, o uso do filtro de compensagao deixa o
filtro de loop mais robusto ao ELD, pois, como visto anteriormente, uma das formas de
compensar o uso do DAC FIR é implementar métodos de compensagao de ELD.

Sendo assim, foi realizada simulagoes transientes no ambiente Simulinkadicionando
um registrador na saida do comparador e aumentando o atraso no filtro de loop. Assim
¢é possivel analisar qual o méaximo excesso de atraso o modulador suporta devido a
implementacao do filtro de compensagao. A Figura 49 apresenta a analise que verifica o
comportamento do SNR e SNDR do modulador a adicao de atraso.

Assim, conforme Figura 49 verifica-se que com a implementacao do caminho de
compensacao para o DAC FIR de 6-taps, o filtro de loop é robusto a um atraso de até
70% do periodo de clock (Ts).

4.3 IMPLEMENTACAO PARCIAL EM NIVEL ELETRICO DO CT-SDM COM FIR
DE 6-TAPS

O projeto do CT-SDM com FIR de 6-taps foi desenvolvido usando a tecnologia da
TSMC de 180nm no ambiente CADENCE. A Figura 50 apresenta o circuito do CT-SDM
com DAC FIR e filtro de compensagao em nivel elétrico.

O calculo dos resistores e capacitores deste projeto segue a metodologia e equagoes
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Figura 49 — Maximo atraso suportavel pelo filtro de loop com DAC FIR de 6-taps
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Figura 50 — CT-SDM com DAC FIR e filtro de compensacao em arquitetura CIFF - Nivel
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apresentadas no capitulo anterior. Sendo assim, a Tabela 23 apresenta os valores dos

elementos passivos do CT-SDM. Para as resisténcias em avanco é utilizado a Equacao 3.26

usando os novos coeficientes em avango a’l, a’2 e a’3 dados pelas equagoes 4.5, 4.4 e 4.3.

Tabela 23 — Elementos passivos do CT-SDM

Parametro Valor

R1 57,71 kQ
R2 540 kS
R3 4,12 MS)
Ra’l 273,56 kX2
Ra’2 484,22 kS2
Ra’3 236,27 kX2
capl 5,84 pF
cap?2 1,0 pF
cap3 1,0 pF

Rref 500 k€2
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4.4 CALCULO DO DYNAMIC RANGE DO MODELO EM ALTO NIVEL DO CT-
SDM COM DAC FIR DE 6 TAPS

Para calcular o DR do CT-SDM com DAC FIR de 6 taps foram realizadas
simulagoes no ambiente Simulink com o modelo em alto nivel do modulador. O célculo
do DR foi realizado variando a amplitude do sinal de entrada aplicado ao CT-DM e

verificando o seu impacto no SNR/SNDR. A imagem 51 mostra o resultado das simulagoes.
O DR obtido foi de 116,28 dB.

Figura 51 — Dynamic range do CT-SDM com DAC FIR de 6 taps
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Fonte: O autor.

4.4.1 CALCULO DOS ELEMENTOS PASSIVOS DO DAC FIR E FILTRO DE
COMPENSACAO

A Figura 52 apresenta a estrutura em nivel elétrico do DAC FIR e do filtro de
compensagcao.

Para o calculo das resisténcias do DAC FIR (Rfy) é usado defini¢do adotada no
capitulo anterior, onde a resisténcia do DAC é igual a resisténcia de entrada (R1) calculada
através do maximo ruido. Sendo assim, a Equacao 4.6 apresenta o valor dos resistores R f.

R1

Rfv= 7 (4.6)

Onde R1 é a resisténcia de entrada definida através do calculo de maximo ruido,
k vaide 1 a M e M o niimero de taps.

A Equacao 4.7 é usada para encontrar as resisténcias do filtro de compensacao
e depende da topologia de somador utilizado, assim como o calculo das resisténcias em

avanco.

Rref

Rck = CCk

(4.7)
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Figura 52 — DAC FIR de 6-taps e filtro de compensacao - Nivel elétrico
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Fonte: O autor.

Onde Rref é a resisténcia de referéncia usada no somador ponderado e C'cy o
coeficiente para k variando de 1 até (M — 1).

A Tabela 24 apresenta os resultados das equagoes 4.6 e 4.7.

Tabela 24 — Resistores usados no DAC FIR e filtro de compensacao

Parametro Valor

Rfi. 6 346,27 kQ
Rey 920, 22 kQ
Rey 982, 84 k)
Res 1,12 MQ
Rey 1,14 MQ
Res 2,53 M)

4.4.2 EXTRACAO DOS PARAMETROS DE PROJETO PARA O AMPLIFICA-
DOR OPERACIONAL APLICADO A UM CT-SDM COM DAC FIR DE 6-
TAPS

Seguindo a metodologia de projeto apresentada no capitulo anterior, foram utili-
zados modelos em VerilogA para extrair os pardmetros de desempenho do amplificador
operacional do primeiro integrador. Novamente, foram avaliados o ganho, GBW e slew-rate.
As simulagoes transientes paramétricas foram realizadas no ambiente CADENCE.

A Tabela 25 apresenta a configuragao usada para os amplificadores do 2° e 3°
estdgio integrador e para o amplificador usado no somador ponderado.

A Tabela 26 mostra a configuracao dos modelos para as simula¢oes de Ganho,
GBW e SR. Como ja verificado, é necessario realizar a simulagdo de SR com os valores de
ganho e GBW minimos para que nao tenha insercao de componentes harmodnicas devido

ao baixo SR.
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Tabela 25 — Parametros dos amplificadores do filtro de loop

Parametros 2° e 3° Amp. Amp. Somador
Ganho (AOL) 100 dB 100 dB
GBW 100 MHz 100 MHz
Slew-Rate (SR) 100 V/us 100 V/pus
R, 10 MQ 10 M2
Ry 100 100 €2

Tabela 26 — Parametros do primeiro integrador para as simulagoes transientes paramétricas

Parametros Variacao de ganho Variacdo de GBW Variagao de SR
Ganho (AOL) 10 to 100 dB 100 dB 50 dB
GBW 100 MHz 1 to 10 MHz 5 MHz
Slew-Rate (SR) 100 V/pus 100 V/us 1 to 10 V/us
Ry 10 MQ 10 MQ 10 MQ

Ry, 100 ©2 100 Q2 100 Q2

Inicialmente, os valores minimos de ganho DC e GBW do amplificador foram
definidos individualmente levando em consideragao os menores valores desses parametros
que proporcionaram o maior desempenho do CT-SDM. De acordo com a Figura 53, Esses
pardmetros sao: (a) ganho DC = 50 dB e (b) GBW = 5 MHz. Para o slew-rate, Figura 53
(¢), um valor adequado é 3 V/us. Alguns comportamentos nado monotdnicos no SNR/SNDR
sao verificados (variacao de 2 dB) e podem ser atribuidos ao nimero limitado de pontos
FFT (17200 pontos) e ao solucionador do simulador.

Por fim, para avaliar o resultado dos parametros minimos encontrados pelas
simulagbes transientes paramétricas, foi realizado uma simulagdo transiente com ruido de
1 Hz a 40 MHz onde o primeiro integrador foi configurado com os parametros minimos
encontrados. A Figura 54 mostra o PSD de saida do CT-SDM com filtro FIR de 6-taps.

4.5 CONSIDERACOES

Este capitulo abordou o projeto de um CT-SDM utilizando um DAC FIR. Utilizar
um DAC FIR implementa todos os beneficios de DACs multi-bit, porém com o uso de um
quantizador de bit tinico. Entretanto, é visto que é necessario realizar uma avaliacao de
quantos taps devem ser utilizados, pois o uso de grande quantidade de taps exige uma
grande quantidade de registradores, o que traduz em um aumento de consumo e area de
silicio. A metodologia utilizada neste capitulo para definir a quantidade de taps é realizar
simulagoes no ambiente Simulink de CT-SDMs com diversos taps e verificar o impacto
da adicao de taps no SNR/SNDR. Outro beneficio da implementacao do DAC FIR, é a
possibilidade de reduzir o escalonamento dos coeficientes, pois o sinal de feedback tera
uma amplitude menor, proporcional ao niimero de taps, que, consequentemente, reduz

a oscilacao de saida dos integradores. Assim, foi possivel reduzir consideravelmente o
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Figura 53 — SNR/SNDR vs (a) Ganho, (b) GBW e (c¢) SR do primeiro integrador
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Fonte: O autor.

capacitor de integragdo do primeiro estagio, em comparacao ao capacitor de integracao do
primeiro estagio de um CT-SDM com DAC NRZ de 1-bit de 15,27 pF para 5,84 pF. O CT-
SDM com DAC FIR de 6-taps atingiu SNR/SNDR/ENOB de 86,63 dB/86,46 dB/14,07 bits,

respectivamente, o que alcancou as exigéncias iniciais de projeto.
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Figura 54 — PSD do CT-SDM com DAC FIR de 6-taps usando as especificagoes minimas
estimadas pelas simulagoes transientes paramétricas.
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5 IMPLEMENTACAO EM NIVEL ELETRICO DO CT-SDM COM DAC FIR DE
6 TAPS

Neste capitulo sao abordados topicos referentes ao projeto em nivel elétrico do
CT-SDM apresentado no capitulo anterior. Este projeto foi desenvolvido utilizando a
tecnologia CMOS TSMC 0,18 um no ambiente Cadence e utilizando o simulador Spectre.
Como abordado no capitulo anterior este projeto contempla o dimensionamento do primeiro
estagio integrador em nivel de transistores, o 2° e 3° estagios sao mantidos ideais.

A Figura 55 mostra a arquitetura completa do CT-SDM com otimizagoes. Nesta
arquitetura o somador ponderado foi substituido por um somador passivo, dessa forma
o amplificador usado para o somador ponderado é removido, o que otimiza o consumo
de energia conforme proposto por (MATSUKAWA et al., 2010). Outra otimizacao é a
adicao de registradores responsaveis por atrasar em meio ciclo de clock a resposta do
comparador, removendo os efeitos de metaestabilidade que causam degradacao da resolugao

do modulador.
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Figura 55 — Arquitetura completa do CT-SDM com filtro FIR de 6 taps com otimizagoes.
Por fim, foi possivel reduzir o consumo de energia das cascatas de registradores do

filtro FIR e do filtro de compensagao fazendo com que o sinal atrasado seja compartilhado

por ambos os filtros, conforme mostrado na Figura 56.

R % Rar sz% % Re2 RfB% % Res RfA% % Rea Rfs% % Res Rﬁ%
Vout

Reg Reg Reg Reg Reg
Figura 56 — Cascata de registadores

Entrada FIR+
Entrada Comp. FIR

5.1 PROJETO DO QUANTIZADOR DE 1-BIT (ADC)

O quantizador do CT-SDM é responsavel por comparar o sinal de saida do filtro

de loop e gerar o sinal de saida do modulador que também é usado na realimentacéo. E
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necessario que a resposta do comparador seja rapida, pois pode ocasionar em um acréscimo
no ELD e causar metaestabilidade, ambos efeitos que causam reducao na resolugao do
modulador.

A topologia strongArm latch (RAZAVI, 2015) apresenta algumas caracteristicas
importantes que o tornam uma boa escolha para ADCs como o nao consumo de energia
estatica, saida rail-to-rail, e alta impedancia de entrada (ALMANSOURI et al., 2017).
Em contrapartida, apresenta um alto offset e a presenca de kickback noise, porém estes
efeitos sao mitigados pelo noise shaping. Esta topologia possui uma latch em realimentacao
positiva o que torna possivel converter os sinais analégicos de entrada em sinais digitais
na saida. Esta amostragem do sinal analégico ¢ sincronizada por um sinal de clock cuja
frequéncia é igual a frequéncia de amostragem. A Figura 57 apresenta a topologia strongArm
latch.

Figura 57 — Topologia StrongArm latch.
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Fonte: O autor.

Nesta topologia, quando o sinal de clock estd em nivel 16gico baixo (0 V), as chaves
M7, M8, M9 e M10 estao acionadas e, portanto, os nés Outl e Out2 estao em nivel légico
alto (0,5 V), esta fase é chamada de reset. A fase de comparagao ocorre quando o sinal
de clock esta em nivel 16gico alto. Assim as chaves M7, M8, M9 e M10 estao desligadas e
as chaves M11, M12 e M13 estao acionadas criando um caminho entre o VDD e o GND.
Os sinais aplicados nos gates dos transistores M1 e M2 irao descarregar a capacitancia
parasita dos nos internos da latch que é composta pelos transistores M3, M4 M5 e M6. O
tempo necessario para este circuito gerar uma decisao ¢ diretamente ligado a amplitude

dos sinais de entrada IN+ e IN- e a transcondutancia dos transistores M1 e M2 ja que sao
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esses dispositivos que produzem as correntes que irdo descarregar os nos internos da latch.
Os nés de saida do comparador, Outl e Out2, reproduzem ambas as fases do comparador,
dessa forma é necessario adicionar um segundo estagio composto por uma latch do tipo
SR para que a saida apresente apenas as decisdes do comparador e nao a fase de reset nos
nos OUT+ e OUT-.

O dimensionamento dos transistores sao apresentados na Tabela 27. Os transistores
utilizados nesse circuito sdo de 1,8 V e média tensao de limiar (Vithpmos = 336 mV e
Vithpmes = 199 mV').

A imagem 58 apresenta a resposta do circuito a uma simulacao transiente con-
servativa com uma carga capacitiva de 150 fF, que representa a capacitancia equivalente
referenciada a entrada do proximo estagio onde este circuito serd conectado. Neste caso
o atraso obtido foi de 5 ns. O consumo médio de poténcia foi medido através do pino
de VDD do quantizador em simulagao transiente do CT-SDM, O consumo médio foi de
902,5 nW.

Tabela 27 — Dimensionamento dos transistores.

Transistores Multiplos x (W/L) [um/um]
M5, M6, M7, M8, M9 ¢ M10 1 % (1,00/0,3)
M3, M4, M11 e M12 1 % (1,29/0,3)
M1 e M2 5 x (25,8/0,3)
M13 5 x (25,8/0,3)
NAND - NMOS 20 x (2,58/0,3)
NAND - PMOS 20 x (1,00/0,3)

5.2 REGISTRADORES

Na eletrénica digital os circuitos sao classificados por sua funcionalidade. As portas
l6gicas comuns, por exemplo: AND, OR, NOT, XOR, etc. sao exemplos de circuitos légicos
combinacionais pois a saida de um circuito combinacional é apenas uma funcao dos valores
de entrada atuais. No entanto, a maioria dos sistemas logicos requerem armazenamento de
informacoes de estado, levando a uma outra classe de circuitos chamados circuitos logicos
sequenciais. Estes circuitos, a saida nao depende apenas dos valores atuais de entrada, mas
também dos valores de entrada anteriores, ou seja, ele possui meméria (RABAEY, 1996).

Dentre os circuitos que possuem essa funcionalidade e controle destaca-se os latchs
(D e RS) e os flip-flops. De uma forma geral, a diferenca entre os latchs e os flip-flops
é em qual regiao do sinal de controle eles sao ativados. Os latchs sao sensiveis ao nivel
16gico (0 ou 1) e os flip-flops sao sensiveis & borda (subida ou descida) do sinal de controle
(RABAEY, 1996).
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Figura 58 — Anélise transiente do quantizador.
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Fonte: O autor.

5.2.1 PROJETO DO REGISTRADOR DE ONDA COMPLETA

O registrador de onda completa ¢é utilizado na cascata de registradores usados
tanto no filtro FIR como no filtro de compensacao. Este circuito deve atrasar a sua entrada
em 1 ciclo de clock, sendo assim, ao aplicar a cascata de registradores sera possivel gerar a
realimentacao multinivel que o filtro FIR entrega a entrada do modulador.

Neste trabalho, a implementacao do registrador de onda completa foi realizada
utilizando um flip-flop sensivel a borda de subida. Dessa forma, em toda borda de subida
do sinal de clock o registrador ira verificar o sinal presente em sua entrada e ird reproduzi-lo
em sua saida, e assim, permanecendo até a préxima borda de subida do sinal de clock onde
sera feita novamente essa verificacdo. A topologia utilizada é apresentada na Figura 61.
Os transistores utilizados neste projeto sao de 1,8 V e com tensao de limiar média devido
a baixa tensao de alimentagdao da especificacao. O dimensionamento dos dispositivos esta

disposto na Tabela 28.
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Figura 59 — Registrador sensivel a borda de subida.
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Fonte: O autor.

Tabela 28 — Dimensionamento dos transistores.

Dispositivo Multiplos x (W/L) [pum/um]
INV ¢ TG: NMOS 20 x (1,29/0,3)
INV e TG: PMOS 20 x (1,00/0,3)
PWR INV: NMOS 8 x (25,8/0,3)
PWR INV: PMOS 8 x (20,0/0,3)

A Figura 60 apresenta a resposta do registrador de onda completa a uma simulacao
transiente conservativa com uma carga de 150 fF. O atraso obtido foi de 2,22 ns. O consumo
médio de poténcia foi medido através do pino de VDD do registrador de onda completa

em simulagao transiente do CT-SDM, O consumo médio foi de 1,77 puW.

Figura 60 — Analise transiente do registrador de onda completa.
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Fonte: O autor.

5.2.2 PROJETO DO REGISTRADOR DE MEIA-ONDA

O registrador de meia-onda é utilizado na saida do comparador devido a metaes-

tabilidade, conforme mencionado no se¢ao anterior. Este circuito deve implementar um
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atraso de meio ciclo de clock para que o comparador consiga realizar a decisao.

A implementacao do registrador de meia-onda foi realizada com um flip-flop
sensivel a borda de descida. Dessa forma, em toda borda de descida do sinal de clock o
registrador verificard o sinal na entrada e reproduzird este mesmo sinal na saida até uma
nova verificagao, que sé ocorrera na préxima borda de descida. A topologia utilizada neste
projeto ¢é apresentada pela Figura 61 e novamente os transistores utilizados sao de 1,8 V

com tensao de limiar média. A Tabela 29 mostra o seu dimensionamento.

Figura 61 — Registrador sensivel a borda de descida.
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Tabela 29 — Dimensionamento dos transistores.

Fonte: O autor.

Pardmetro Multiplos x (W/L) [um/um]
Inversor - NMOS 20 x (1,29/0,3)
Inversor - PMOS 20 x (1,00/0,3)
NAND - NMOS 20 x (2,58/0,3)
NAND - PMOS 20 x (1,00/0,3)

A Figura 62 apresenta a resposta do registrador de onda completa a uma simulacao
transiente conservativa com uma carga de 150 fF. O atraso obtido foi de 2,01 ns. O consumo
médio de poténcia foi medido através do pino de VDD do registrador de meia onda em

simulagao transiente do CT-SDM, O consumo médio foi de 1,28 uW.
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Figura 62 — Analise transiente do registrador de meia onda.
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Fonte: O autor.

5.3 PROJETO DO AMPLIFICADOR OPERACIONAL

O filtro de loop é o principal circuito que determina a performance do CT-SDM
pois define a fun¢ao de transferéncia do ruido e, com ela, o comportamento da modelagem
do ruido de quantizagao. Como o filtro de loop ¢é construido basicamente por integradores, as
nao-idealidades do amplificador usado nesta configuragao tem impacto direto na resolucao
do CT-SDM (ORTMANNS, 2021).

As principais nao-idealidades dos amplificadores sao: ganho DC finito, largura
de banda finita e slew-rate finito. O ganho DC finito afeta a func¢ao de transferéncia
produzindo um polo em baixas frequéncias e altera a constante de tempo do integrador. O
slew-rate finito introduz nao-linearidade ao filtro e em conjunto com a largura de banda
finita limitam o tempo de acomodagao do circuito. J& a largura de banda finita também
apresenta um erro de ganho na saida do amplificador devido sua frequéncia de ganho
unitario (GBW) (AGUIRRE, 2014).

Os projetos atuais de CT-SDM para aplicagoes de baixa tensdao adotam OTAs
baseados em inversores devido & sua alta eficiéncia de transcondutincia (LEE et al., 2021),
(AGUIRRE et al., 2020), (AGUIRRE; SUSIN, 2018), (LV et al., 2018), (LV et al., 2019).
Entretanto, variagoes de processo e mismatch podem afetar fortemente o desempenho de

OTAs baseadas em inversores, portanto o uso de técnicas de compensacao é obrigatério.
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5.3.1 AMPLIFICADOR OPERACIONAL DE MULTIPLOS ESTAGIOS

E visto em (ORTMANNS, 2021) e (AGUIRRE, 2014) que o aumento no ganho DC
do amplificador contorna a degradacao da resolucao do CT-SDM devido a nao-linearidade
e erro de ganho na saida do amplificador. O ganho de um amplificador genérico pode ser
simplificado por gm - R,,:, onde gm ¢é a transcondutancia e R,,; a resisténcia de saida, de
acordo com a topologia do CT-SDM e resistores calculados, é necessario que a resisténcia
de saida do amplificador seja baixa o que faz com que a transcondutancia seja alta.

Alta transcondutancia é limitador, pois depende diretamente do ganho intrinseco
do transistor e varia entre tecnologias CMOS. Sendo assim é necessario amplificadores de
multiplos estagios para alcancar elevados ganhos.

De acordo com a modelagem do capitulo anterior é necessario que o OTA do
primeiro integrador chegue a um ganho DC de no minimo 50 dB para que nao haja
degradacao da resolugdo do modulador, sendo assim é necessario utilizar um amplificador
com 2 estagios para alcancar essa especificacao.

A utilizacao de multiplos estagios resolve a necessidade de ganho elevado, porém
insere uma degradacao na estabilidade do amplificador. Isso ocorre pois ao adicionar um
segundo estdgio o sistema acaba tendo 2 polos dominantes (1 polo referente ao primeiro
estagio e o outro referente ao segundo estégio) isso causa uma redugao consideravel na
margem de fase.

A técnica mais conhecida de compensacao é chamada de compensacao Miller. Esta
técnica adiciona um capacitor entre a saida do primeiro e a saida do segundo estagio, se
beneficiando do efeito Miller para multiplicar o valor dessa capacitancia de compensacao.
Sendo assim, essa técnica afasta o polo de saida da origem deixando apenas 1 polo
dominante, esse efeito chama-se Pole splitting (RAZAVI, 2016). A Figura 63 mostra o

efeito miller.



Capitulo 5. Implementaciao em nivel elétrico do CT-SDM com DAC FIR de 6 taps 84

Figura 63 — Compensacao Miller: (a) Interligacdo do capacitor de compensacao e (b) efeito

_ .
om

Cv =C(1-Av)
CMO = Cc(1 '1/sz)
(b)

Fonte: O autor.

Porém, algumas condigdes sao necessarias para que se obtenha sucesso com
essa técnica de compensagao. Segundo (ALLEN; HOLBERG, 2012) para uma melhor
performance em amplificadores de dois estagios com compensacao Miller é necessario
a transcondutancia do segundo estagio seja 10 vezes maior que a do primeiro e que a
capacitancia de compensacao seja maior ou igual a 0,22 vezes a capacitancia de carga.
Assim, o polo de saida estard uma década a frente do GBW e o sistema tera apenas 1 polo
dominante.

Outros esquemas relatados usam o deslocamento de fase positivo de um zero do
semi-plano esquerdo (LHP) criado por um caminho em avango para melhorar a resposta de
fase como relatados em (ESCHAUZIER; HUIJSING, 1995) e (YOU; EMBABI; SANCHEZ-
SINENCIO, 1997), mas todos eles ainda usam capacitores Miller.

Ja em (THANDRI; SILVA-MARTINEZ, 2003) é proposta outra técnica de com-
pensacao em avancgo que dispensa o uso classico dos capacitores da compensagao Miller.
Esta estratégia também utiliza do deslocamento de fase positivo gerados por zeros LHP
para compensar os deslocamentos de fase gerados pelos polos, porém os zeros LHP sao
gerados por um caminho ativo em avango. Como nao utiliza capacitores de compensacao
Miller, os polos nao sao deslocados portanto a largura de banda nao é reduzida, o que
elimina a necessidade de aumento no consumo para atingir a mesma largura de banda.
A Figura 64 mostra o diagrama de compensacao em avanco sem capacitancias Miller em

amplificador de n-estagios.
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Figura 64 — Diagrama da compensagao em avanco sem capacitores Miller em amplificador
de n-estagios.

In Av — — Ou

/

'AVn'

Fonte: O autor.

5.3.2 DIMENSIONAMENTO E RESULTADOS DO OTA

A Figura 65 apresenta a topologia OTA proposta utilizada neste trabalho. A
topologia do primeiro estagio é uma versao melhorada da topologia originalmente apre-
sentada em (LV et al., 2019) e suas modificagoes (GIRARDI; COMPASSI-SEVERO;
AGUIRRE, 2022). Os inversores principais sao compostos pelos transistores Mal — Ma2 e
Mall — Mal2. Inversores com a mesma relagao Largura/Comprimento, compostos pelos
transistores Ma3 — Ma4 e Ma9 — Mal0 sao utilizados com uma quantidade menor de
multiplicadores sobre os inversores principais e possuem suas entradas /saidas em curto
e conectadas as saidas dos inversores principais. Esses transistores ajudam a estabilizar
a salda do amplificador principal no modo de tempo continuo e sdo essenciais durante a
inicializacao do modulador CT-SDM. No entanto, eles aumentam a condutancia total de
saida do amplificador principal, levando a uma diminui¢ao do ganho DC. Este efeito é
mitigado com o uso de inversores de acoplamento cruzado, compostos por Mab — Ma8
transistores, na saida do amplificador principal. Tal conexao fornece uma condutancia de
salda negativa para anular o efeito de carga acima mencionado. O ganho DC do primeiro
estagio OTA é dado pela eq. 5.1. Também é impactado pela deteccao de tensao de modo
comum de saida resistiva.

A = — (9ma1 + Gma2) (5.1)
El Gdsai T Gmas + Gmas + o

Rom

— Ima5 — 9mab

Um OTA pseudo-diferencial tipico é usado como um amplificador de erro na rede
de realimentagao de modo comum (CMFB). Como restante, a estabilidade do loop CMFB
deve garantir uma margem de fase elevada para evitar a instabilidade do modulador.
O controle CMFB do primeiro estagio é feito no terminal bulk dos transistores PMOS
do amplificador do primeiro estagio. O OTA de primeiro estagio também adota uma
abordagem de polarizagdao do bulk nos transistores NMOS. Uma fonte de corrente e um
espelho de corrente geram a tensao de polarizacao do transistor NMOS de primeiro estagio

usando um inversor de réplica em conexao diodo, conforme introduzido em (AGUIRRE;



Capitulo 5. Implementaciao em nivel elétrico do CT-SDM com DAC FIR de 6 taps 86

SUSIN, 2018). Isso ajuda a reduzir a variagdio de GBW nos corners de processo e o
mismatch, uma vez que uma corrente de referéncia é adotada para ajustar o ponto de
polarizacao.

O amplificador de segundo estagio é semelhante ao primeiro estagio, enquanto o
OTA de compensagao em avango é apenas um inversor. Nestes amplificadores, um segundo
circuito CMFB ¢ adotado para garantir a tensao de modo comum de saida OTA no nivel
VDD/2 especificado. Para obter uma rejei¢do de modo comum mais alta, o sinal de controle
CMFB (VCMFB2) é conectado no terminal de bulk de todos os transistores PMOS e
NMOS que compdem o segundo estagio e o de compensagcao.

A referéncia de corrente (Ibias) é igual a 200 nA, os resistores que extraem o
modo-comum para a realimentacdo sao de p-poly de alta resistividade com 500 k€2 cada,
Os transistores PMOS sao de 1,8 V com tensoes de limiar padrao (Vthymes = 313 mV).
J& os transistores NMOS sao de 1,8 V, com tensoes de limiar padrao (Vithymes = 487 mV)
e sao feitos com a utilizagdo da tecnologia deep-nwell para que possuam o terminal de

bulk isolado no substrato. Os tamanhos dos transistores sdo mostrados na Tabela 30.

Tabela 30 — Resumo do tamanho dos transistores amplificadores pseudo-diferenciais base-
ados em inversores do 1° estégio.

Transistores Muiltiplos x (W /L) [um/pm]
Mal, Mall 8 x (17,5/1)
Ma3, Mab, Ma7, Ma9 2 x (17,5/1)
Ma2, Mal2 8 x (6,7/1)
Ma4, Ma6, Ma8, Mal0 e Mx 2 x (6,7/1)
Mb3, Mb5, Mb7, Mb9 2 % (17,5/1)
Mb4, Mb6, Mb8, Mb10 2 % (6,7/1)
Mb1, Mb1l 80 % (17,5/1)
Mb2, Mb12 80 % (6,7/1)
MT, M2 88 % (6,7/1)
M3, M4 88 x (17,5/1)
Mecl, Mc2 8 x (6,7/1)
Mec3, Mcd 8 % (67,5/1)
Md1, Md2 2 % (6,7/1)
Md3, Mdd 2 % (67,5/1)
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J O
4
+ Vin-
M2



Capitulo 5. Implementaciao em nivel elétrico do CT-SDM com DAC FIR de 6 taps 88

O amplificador foi simulado com uma carga de 6 pF em paralelo com um resistor
de 200 k2. A resposta em frequéncia deste amplificador em malha aberta é apresentada

pela Figura 66 e a Tabela 31 resume os resultados do OTA.

{150
=
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102 10% 10° 108
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Figura 66 — Resposta em frequéncia simulada do OTA do primeiro integrador.

Tabela 31 — Resultados em nivel elétrico do amplificador.

Parametro Valor
Ganho DC 55,77 dB
GBW 5,78 MHz
Margem de fase 84,98 °
Slew-Rate 125,09 V/us
Ruido referenciado a entrada | 5,7 uV, s
Consumo de poténcia 19,30 pW

A Figura 67 apresenta o comportamento do Ganho DC, GBW e Margem de fase
para a simulagdo de Monte Carlo com 1000 rodadas. Esta simulagao prevé variagoes locais

e globais dos dispositivos que compoem o amplificador.
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Figura 67 — Analise de Monte Carlo com 1000 rodadas.

5.4 RESULTADOS DO MODELO ELETRICO DO CT-SDM

As simulages em nivel de esquematico do modelo misto (elétrico e verilogA) do
CT-SDM visa comprovar a metodologia apresentada. Para isso foram efetuadas simulagoes
transientes com e sem ruido para verificar o desempenho do modulador.

Foi realizado com o simulador SPECTRE uma simulagio transiente conservativa
sem ruido para os casos tipicos de tensao (0,5 V), temperatura (27 °C) e processo e com
um sinal de entrada de amplitude -6,02 dBFS (250 mVp) e frequéncia de 5,2490234375 kHz
(considerando amostragem coerente). O consumo médio de poténcia do CT-SDM foi
medido com a mesma quantidade de pontos que o PSD resultando em 40,02 uW o que
resultou em uma FoM de 94,50 fj/conv. A Figura 68 mostra em gréfico de pizza a parcela

de consumo de cada circuito em nivel elétrico utilizado nesta simulacao.
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I Quantizador

[ Registrador de onda completa
[ Registrador meia onda
[ 1Amplificador operacional

Figura 68 — Parcela de consumo de cada circuito, em nivel elétrico, utilizado neste CT-
SDM.

A Figura 68 destaca a parcela de consumo dos registradores de onda completa
que fazem parte da cadeia de registradores que geram os sinais do DAC FIR e do filtro
de compensacgao. O consumo elevado para esse sistema é devido a carga vista por este
circuito que necessita de corrente que, necessariamente, ¢ entregue pelos registradores.

O valor da FoM ¢ resultado do uso de apenas o primeiro integrador real, ao
implementar os amplificadores, em nivel de transistores, do 2° e 3° integradores havera
um aumento no valor desta FoM. O SNDR obtido foi de 95,71 dB o que resulta em um
ENOB de 15,60 bits. O mesmo testbench foi utilizado para realizar a simulacdo com ruido
transiente variando de 1 mHz a 400 MHz. O SNDR obtido foi de 82,28 dB resultado em
um ENOB de 13,37 bits. Para o calculo das resisténcias de entrada, a anélise de ruido, o
ruido do OTA foi negligenciado. Se considerarmos o ruido simulado do OTA (5,7 uV;s)
na analise de ruido é esperado um resultado de 13,80 bits o que difere 0,43 bits de ENOB.
Assim, estes resultados de simulacao estao em estreita concordancia com a abordagem
de modelagem apresentada. A Tabela 32 resume os resultados deste CT-SDM e demais
CT-SDMs encontrados na literatura. Aos resultados de consumo hd um estimativa de
pior caso, entre parénteses, prevendo que o consumo de poténcia dos OTAs do 2° e 3°
integradores seja igual ao consumo do primeiro. Ao resultado da FOM segue essa mesma
estimativa de pior caso, também entre parénteses. A Figura 72 mostra a PSD de saida do

24 pontos. Por fim, as Figuras 69,

modulador com e sem ruido, resultado de uma FFT de
70 e 71 apresentam a excursao de saida dos integradores para a simulacao transiente com

ruido.
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Tabela 32 — Resumo de resultados e comparacao de CT-SDMs de baixa tensao.

Pardmetros 1] 2] 3] 4] [5] [6] | Este Trabalho
Tipo CT CT CT CT CT CT CT

Ano 2007 2011 2011 | 2012 2019 | 2021 2023
Processo (nm) 180 130 130 130 130 28 180
VDD (V) 0.5 05 | 06 | 05 | 04 | 06 0.5

Fs (MHz) 3.2 64 | 256 | 64 | 64 | 128 1.0

BW (kHz) 25 25 20 | 20 20 | 40 20

OSR 64 128 64 160 160 160 100
SNDR (dB) 71 812 | 791 | 90 | 902 | 830 82.28
SNR (dB) 76 81,3 82 90,5 90,6 | 84,0 82,28
Consumo (¢W) | 300,00 | 625,00 | 28,60 | 682,50 | 221,00 | 33,6 | 40,02 (78,62)
FoM (fJ/conv) | 1464,84 | 1332,03 | 97,03 | 660,09 | 208,88 | 36,37 | 94,50 (185,65)
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Figura 69 — Excursao de saida do 1° integrador do CT-SDM para simulagao transiente

com ruido.
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Figura 70 — Excursao de saida do 2° integrador do CT-SDM para simulagao transiente
com ruido.
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Figura 71 — Excursao de saida do 3° integrador do CT-SDM para simulagao transiente
com ruido.
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Figura 72 — Densidade espectral de poténcia de saida do CT-SDM para simulacoes transi-
entes com e sem ruido.

5.5 CONSIDERACOES

Este capitulo abordou a implementacao elétrica do CT-SDM utilizando um DAC
do tipo FIR de 6 taps, utilizando a tecnologia CMOS TSMC 0,18 pm e uma tensao de
alimentagao de 0,5 V. Algumas otimizagoes foram implementadas em relagao a arquitetura
apresentada no capitulo anterior. Essas otimizac¢oes visam reducgao de area, reducao de
consumo e aumento na robustez do CT-SDM. Dos circuitos projetados destaca-se o OTA
baseado em inversor de dois estagios e com compensacao em avango sem capacitores Miller
utilizado no primeiro estagio integrador. Este OTA possui um ganho DC de 55,77 dB,
GBW de 5,78 M Hz e um Slew-rate de 125,09 V/us para uma carga de 6 pF em paralelo a
um resistor de 200 k€). Em seguida, simulagoes transientes conservativas sem e com ruidos
foram realizadas para avaliar a performance do CT-SDM, resultando em um SNDR/ENOB
de 95,71 dB/15,60 bits e 82,28 dB/13,37 bits, respectivamente. Entretanto, o ruido do
OTA referenciado a entrada foi negligenciado nos cédlculos iniciais e ao considerar o ruido
simulado do OTA o valor de ENOB esperado é de 13,8 bits, apenas 0,58 bits maior que
o obtido pelas simulagoes transientes com ruido, o que torna os resultados proximos e
mostram a validade da metodologia apresentada. O consumo médio de poténcia de medido
foi de 40,02 W o que resultou em uma FoM de 94,50 fj/conv. Foi verificado que 43% do
consumo total do CT-SDM é proveniente da cadeia de registradores que compoe o DAC
FIR e o filtro de compensacao. Isto devido a carga em que esta cadeia de registadores é

conectada.
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Esta dissertacao apresentou uma modelagem comportamental e elétrica de um
modulador sigma-delta em tempo continuo de baixa tensao para faixa de dudio. Inicialmente
foi apresentada uma revisao tedrica sobre modulagao sigma-delta e as estratégias utilizadas
neste tipo de modulacao, bem como as principais arquiteturas e trabalhos similares
encontrados na literatura.

No capitulo 3, foi abordado o projeto em alto nivel de CT-SDM com DAC do tipo
NRZ de 1-bit, utilizando o SD toolbox no ambiente Matlab/Simulink. A implementagao
elétrica desse modelo foi simulado no ambiente Cadence com sub-circuitos programados em
VerilogA para a extragdo dos requisitos minimos de desempenho do OTA do 1° integrador.
Esta arquitetura com DAC NRZ de 1-bit exige um capacitor de integragdo de 15,27 pF o
que torna seu layout grande e exige um maior consumo de energia do OTA para alcancar
os requisitos minimos estimados.

O capitulo 4 apresentou uma nova estratégia de DAC, com filtro FIR. Foi desen-
volvido o projeto em alto nivel do CT-SDM com a defini¢cao da quantidade de taps do filtro
FIR e a estratégia de compensacdo de ELD necesséria. E visto que o DAC FIR adiciona
alguns beneficios ao CT-SDM, sao elas: reducao do escalonamento de coeficientes, aumento
da linearidade do filtro de loop, reduc¢ao da sensibilidade ao clock jitter e a reducao do
capacitor de integracao que reduz a area e o consumo do integrador. O CT-SDM com
DAC FIR de 6-taps atingiu SNDR/ENOB de 86,46 dB/14,07 bits, respectivamente.

Por fim, no capitulo 5 é apresentado o projeto elétrico do CT-SDM utilizando um
DAC do tipo FIR de 6-taps em tecnologia CMOS de 0,18 um e tensao de alimentagao
de 0,5 V. A arquitetura de CT-SDM + FIR 6-taps recebeu otimizagoes em relacao a
arquitetura apresentada no capitulo anterior. Aqui otimizac¢oes que visam reducao de
area, reducao de consumo e aumento na robustez do CT-SDM foram utilizadas. Foram
apresentados em detalhes os circuitos analdgicos e digitais projetados e as principais
caracteristicas dos mesmos. O CT-SDM foi simulado utilizando os circuitos projetados
e mantendo o 2° e 3° integradores com modelos de OTAs ideais. Os resultados das
simulagoes transientes conservativas sem e com ruido resultaram em SNDR/ENOB de
95,71 dB/15,60 bits e 82,28 dB/13,37 bits respectivamente. A diferenga do resultado
simulado para o calculado deve-se a negligencia do ruido do OTA nos calculos preliminares
que se considerado a diferenca entre o esperado e o simulado fica em 0,58 bits, o que torna
os resultados préximos e mostram a validade da metodologia apresentada. Este CT-SDM
apresentou um consumo de 40,02 pW, tendo 43% deste consumo referente a cadeia de
registradores que compde o DAC FIR e o filtro de compensacao. Sendo assim, resultando

em uma FoM de 94,50 fj/conv com apenas o primeiro estagio integrador com OTA real.
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6.1 TRABALHOS FUTUROS

Para continuidade desse projeto cita-se a implementacao dos demais OTAs para
finalizar a implementacao elétrica do protétipo do modulador e conforme resultados
apresentados, é de grande importancia, também, investigar estratégias de implementacao
dos registradores que sejam eficientes em consumo de energia.

Com o intuito de fabricar em silicio, a portabilidade deste modulador para a

tecnologia CMOS 65 nm da TSMC ja foi iniciado, restando apenas o projeto dos OTAs.
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