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Resumen

El trabajo realizado en esta Tesis abarca el estudio de arquitecturas de conversores analédgico-
digitales y sus caracteristicas particulares con el objetivo de obtener modelos adecuados, y
estudiar la dindmica nolineal inherente al proceso de conversion para desarrollar compensadores

eficientes. Las contribuciones de este trabajo pueden resumirse como se presenta a continuacion.

Se introduce una descripcién general de las arquitecturas de conversion analdgico-digital y
las métricas de desempeno asociadas, lo que permite establecer el marco tedrico necesario para
el modelado y compensacion de estos sistemas. Luego, se presenta el desarrollo de un nuevo mo-
delo de comportamiento para conversores Sigma-delta en tiempo continuo. Este modelo permite
obtener informacién adicional sobre el comportamiento de la dindmica nolineal de estos conver-
sores, que resulta fundamental para la eleccion de una estructura adecuada de compensacion
y el desarrollo de un nuevo post-compensador eficiente orientado a bloques. El compensador
desarrollado es una generalizacién de los sistemas tipo Wiener que permite miltiples dindmicas
lineales precediendo una nolinealidad estatica de orden N. De esta manera, se logra un alto grado
de representacion manteniendo el nimero de pardmetros muy por debajo del requerido por el
modelo de Volterra més general. También se presentan dos compensadores tipo Hammerstein
y Wiener en paralelo utilizando funciones PWL estdticas, logrando estructuras eficientes que

permiten obtener un buen desempenio manteneniendo acotado el nimero de parametros.

Finalmente, se propone un esquema de compensacién por post-procesamiento para ADC
comerciales, donde todos los efectos no lineales dindmicos son reducidos de manera conjunta
logrando una gran mejora en términos de aumento en la resolucién efectiva. Dos modelos efi-
cientes para el compensador son evaluados en un ADC comercial de alta resolucién y velocidad,
utilizando datos de entrada-salida obtenidos mediante mediciones de laboratorio. Se realizan con-
sideraciones adicionales sobre las senales de entrada utilizadas para entrenar el compensador. En
particular, se introduce una nueva secuencia de entrenamiento compuesta por la concatenacion
serial de varias senales monotonales, y se comprueba que el método es robusto ante diferencias
entre la senal de entrenamiento y la senal muestreada, logrando una mejora significativa sobre

el ancho de banda de Nyquist completo.






Abstract

The work comprised in this Thesis addresses the study of different analog-to-digital con-
verter architectures and their particular characteristics in order to obtain adequate models, and
study the nonlinear dynamics inherent to the conversion process in order to develop efficient

compensators. The main contributions of this work can be summarized as follows.

A general description of traditional analog-to-digital conversion architectures is introduced
along with the associated performance metrics, which is usefull to establish the theoretical
background required to model and compensate these systems. Then, the development of a new
complete behavioral model for continuous time sigma-delta converters is presented. This model
allows to obtain additional information on the nonlinear dynamics of these converters, which is
key for the selection of an adequate compensator structure and the development of a novel block
oriented eficient post-compensator. The developed compensator is a generalization of Wiener
systems that allows for multiple linear dynamics preceding an Nth order nonlinearity. In this
manner, a high degree of representation is achieved while keeping the amount of parameters
much lower than the amount required for the more general Volterra model. Two compensators
of the form of parallel Hammerstein and Wiener models using static PWL functions were also
presented. The efficient structure proposed allows to obtain good performance while keeping the

amount of parameters low.

Finally, a compensation scheme for commercial ADCs by post-processing is prsented, where
all nonlinear dynamic effects are jointly reduced achieving a great improvement in terms of
effective resolution enhancement. Two efficient models for the compensator are evaluated in a
high resolution and high conversion rate commercial ADC, using input-output data obtained by
actual measurements. Additional considerations are performed regarding the input signal used
to train the compensator. In particular, a novel input sequence is introduced which is composed
of the concatenation of several monotone sinusoid signals, and the method is shown to be robust
to missmatches between the training and sampled signals, achieving a signifficant improvement

over the whole Nyquist bandwidth.






Agradecimientos

El proceso de realizaciéon y escritura de esta Tesis fue posible no sdlo gracias al trabajo
personal sino al aporte de muchas personas que hicieron del resultado final lo que es hoy, a las

cuales estoy profundamente agradecido.

En primer lugar quisiera agradecer especialmente a mi director de Tesis, el Dr. José Luis
Figueroa por su constante guia, apoyo, paciencia y optimismo, sobre todo en los momentos
mas complicados. Siento que sin su direccién, este trabajo no hubiera sido posible. Quisiera
agradecer también al Dr. Juan Cousseau por su interés y participacién constante en el desarrollo
de los diferentes articulos que forman parte de esta Tesis. Las inumerables charlas compartidas,

sugerencias y correcciones fueron sin duda fundamentales.

Quisiera agradecer también a las diferentes personas que colaboraron con los distintos tra-
bajos presentados, particularmente a Stefan Werner y Risto Wichman, quienes me me hicieron
sentir como en casa durante mi estadia en Finlandia, y cuyos aportes resultaron fundamentales
al desarrollo de los resultados principales obtenidos durante este trabajo. Agradezco también al
excelente grupo de trabajo del LaPSyC, que fue mi lugar de trabajo durante estos cinco afios. A
Daniel, Fernando, Guillermo, Gustavo, Marcelo y Mercedes, por hacer del laboratorio el mejor
ambiente de trabajo. Agradezco especialmente a mi hermano Jorge, quien me brindé un apoyo

invaluable tanto dentro como fuera de la oficina.

A Marina, por acompanarme durante todos estos anos y brindarme su apoyo incondicional.
A mi familia, porque en todo momento me hicieron sentir que puedo contar siempre con ellos

sin importar lo que sea que necesite a nivel personal y profesional.






Indice general

. Introduccién

1.1. Introduccidén general . . . . . . . . . . . ...
1.2. Trabajos previos . . . . . . . . . e
1.3. Contribuciones de la tesis . . . . . . . . . .. L

1.4. Organizacion de la tesis . . . . . . . . .. . L

. Arquitecturas de conversiéon analégico-digital

2.1. Comversores flash . . . . . . . .. L
2.2. Conversores por aproximaciones sucesivas . . . . . . . . . . .. .o
2.3. Conversores tipo pipeline . . . . . . . . ..
2.4. Conversores Sigma-delta . . . . . . . . . ..o

2.5. Conclusidn . . . . . . e

. Amplificadores de muestreo y retencién

3.1. Especificaciones de diseno deun S&H . . . . . ..o

3.2. Efectos no ideales en circuitos de S&H . . . . . .. .o
3.2.1. Time jitter en un amplificador de S&H . . . . . . . . ... ... ... ...
3.2.2. Inyeccidon de carga . . . . . . . . ..o
3.2.3. Propagacién de lasenal dereloj. . . . . .. . ... .o oL

3.3. S&H de amplificador operacional conmutado . . . . . ... ... ... ... ...

3.4. Conclusion . . . . . . . e,

10

11

15

19

21



4. Métodos de compensacién y métricas de desempeno 31

4.1.

4.2.

4.3.

4.4.

Tablas de correccién de errores (Look-up Tables) . . . ... ... ... ... ... 32
4.1.1. Métodos de indexacién . . . . . . .. ..o 33
4.1.2. Reemplazo vs. Correccion . . . . . . . . . . ... 34
4.1.3. Calibracion de LUTs . . . . . . . . . .. .. 34
Inversién de modelo . . . . . .. Lo Lo 35
Parametros de medida de la no-linealidad de un ADC . . . ... ... ... ... 36
4.3.1. No inealidad integral (INL) . . . . .. ... .. ... ... .. ...... 36
4.3.2. No linealidad diferencial . . . . . .. .. .. .. ... o L. 37
Parametros de desempeno espectral . . . . . .. ... oL 37
4.4.1. Relacién senal aruido (SNR) . . . .. ... ... ... L. 37
4.4.2. Rango dindmico libre de espurios (SFDR) . . . .. . ... ... ... ... 38
4.4.3. Distorsiéon arménica total (THD) . . . . . ... ... ... ... .. .. 38
4.4.4. Nuamero efectivo de bits . . . . . .. ... L oo 39

5. Modelado y post-compensaciéon de no linealidades en conversores Sigma-delta

en tiempo continuo 41
5.1. Introduccidn . . . . . . .. Lo 41
5.2. Modelo de comportamiento para un SDM . . . .. .. ... o000 42
5.2.1. No linealidades en el integrador . . . . . . . . ... ... .. 43
5.2.2. Modelo para el comportamiento no ideal del DAC de realimentacién . . . 44
5.2.3. Sobre la linealizacién del cuantizador . . . . . . . .. .. ... L. 45
5.2.4. Modelo de comportamiento completo . . . . . . .. ..o 47
5.3. Modelo de Volterra para un CT SDM . . . . . . ... ... .. ... ....... 47
5.4. Post-compensacién de un CT SDC utilizando modelos de Volterra polinomiales

5.9.

eficientes . . . . . . L 50
5.4.1. Estimacion de los parametros de los compensadores . . . . . . .. .. .. 52

Validacion and discusiones . . . . . . . . . ... 55



5.5.1. Modelo circuital de un CT SDM . . . . . . . . . . . . .. ... 55

5.5.2. Simulacién del modelo de comportamiento . . . . . . . ... ..o 56

5.5.3. Resultados de simulaciéon . . . . . .. .. ... .o 56

5.6. Compensacién utilizando sistemas PWL dindmicos de baja complejidad . . . . . 62
5.6.1. Compensadores propuestos . . . . . . . . . . .o 62

5.6.2. Estimacion de los pardmetros . . . . . . . ... Lo 64

5.6.3. Simulaciones y resultados . . . . . . .. ..o 66

5.7. Conclusiones . . . . . . . . . 68

. Metodologia y setup de mediciones para post-compensacién de ADCs 71
6.1. Introducciom . . . . . . . . . 71
6.2. Post-compensacién de ADCs . . . . . . . .. 74
6.3. Set-up de mediciones . . . . . . . ... 75
6.3.1. Conversor analizado . . . . . . . . .. ... 75

6.3.2. Instrumentos . . . . . . . . . L e 76

6.3.3. Secuencias de entrenamiento . . . . .. ... oL 7

6.4. Caracterizacion del ADC por mediciones . . . . . . . . .. .. ... 80
6.5. Resultados en compensacion . . . . . . . . ... Lo Lo o 83
6.6. Conclusiones . . . . . . . . L 87

. Conclusiones 89

Bibliografia 93






Indice de figuras

2.1.

2.2.

2.3.

2.4.

2.5.

2.6.

2.7.

2.8.

2.9.

2.10.

2.11.

2.12.

2.13.

2.14.

3.1

3.2.

3.3.

3.4.

3.5.

3.6.

Conversor tipo flash. . . . . . .. .. L
Conversor por aproximaciones SUCESIiVas. . . . . . . . . . v v v v v v v e
Diagrama en bloques de un ADC tipo pipeline. . . . . . . . . ... ... ... ..
Conversor tipo pipeline. . . . . . . .. .. L Lo
Etapa de un ADC tipo pipeline. . . . . . . . . ... Lo Lo
Senal residuo en un ADC pipeline. . . . . . . . .. ... .
Error de overflow en la senal residuo. . . . . . . .. .. oL Lo oL
Correccion de errores de overflow. . . . . . . . ..o
Error de offset. . . . . . . ...
Cédigos faltantes debido a errores de ganancia intra-etapa. . . . . ... ... ..
Diagrama en bloques de un ADC tipo sigma-delta. . . . . . ... ... ... ...
Modulador sigma-delta. . . . . . . ... L
SNR vs. OSRenun SDM. . . . . . .. .. . o

ENOB vs. OSR en un SDM. . . . . . . . . . . e

Tiempo de adquisicion en un S& H. . . . . . . ... .. oL
Tiempo de aperturaenun S& H. . . . . . ... ... oL
Especificaciones deun S& H. . . . . . . . ... o
Ejemplo de un circuito posible para implementar un S& H. . . . .. .. ... ..
Incertidumbre de temporizadoenun S& H. . . . . . . ... ..o

Inyeccion de carga. . . . . . . ..

12

16



3.7. Minimizacién del efecto de inyeccién de carga. . . . . . . . . ...

3.8. Diagrama del S&H mejorado y esquemaético del amplificador que lo implementa.

4.1. Esquema general de un sistema de correccién por tablas (LUTs). . . . . ... ..

4.2. a) Correccién basada en reemplazo. b) Correccién por adicién del error cometido.

4.3. Sistema de postcorreccién por inversiéon de un modelo previamente identificado. .
4.4. Sistema de postcorreccion por inversién de modelo en linea. . . . . . . . .. ...

45. Ejemplo de INL y DNL. . . . o\ oot

5.1. Diagrama en bloques de un CT SDM ideal. . . . . . ... ... ... .......

5.2. Diagrama en bloques equivalente de un CT SDM reemplazando todos los elemen-

tos por sus modelos correspondientes. . . . . . .. ..o
5.3. Esquema de post-compensacion. . . . . . .. ...
5.4. Generacién de la senal ideal. . . . . . .. .. ..o o oL
5.5. Polinomio con memoria (MP) deorden N.. . . . . ... ... ... ........

5.6. Modelo circuital de un CT SDM simulado en Spice. La arquitectura es diferencial

y utiliza tecnologia CMOS en 180 nm. . . . . . . . . . .. ... L.

5.7. Espectro de salida de a) SDM ideal b) Modelo circuital ¢) Modelo de compor-
tamiento con el DAC representado por un retardo y d) Modelo de comportamiento

con el DAC representado por un filtro FIR de dos muestras. . . . . . .. ... ..

5.8. LSE en los modos de entrenamiento (linea llena) y operacién (linea a trazos) en

funciéon de M para un polinomio deorden 2.. . . . . . .. ... ... ... .. ..

5.9. ST: Espectro de la senal de entrada (linea llena) y la salida del DUT antes (linea
a trazos) y después de compensar (MP:punto-raya, MGMP:puntos). . . ... ..

5.10. MT: Espectro de la senal de entrada (linea llena) y la salida del DUT antes (linea
a trazos) y después de compensar (MP:punto-raya, MGMP:puntos). . . ... ..

5.11. Hammerstein paralelo con funcién estatica PWL. . . . . . .. .. ... ... ...
5.12. Wiener paralelo con funcién estatica PWL. . . . .. ... ... ... .. .....

5.13. PWL-ST: Espectro de la senial de entrada (linea llena) y la salida del DUT antes

(linea a trazos) y después de compensar (PH: punto-raya, PW: puntos). . . . . .

36

36

38

55



5.14. PWL-MT: Espectro de la senal de entrada (linea llena) y la salida del DUT antes

(linea a trazos) y después de compensar (PH: punto-raya, PW: puntos). . . . . .

6.1. Esquema de post compensacién. . . . . . . ... ...
6.2. Polinomio con memoria generalizado modificado (MGMP) de orden N.. . . . . .
6.3. Test kit. . . . . . . o
6.4. Set-up de mediciones. . . . . . . . . ... e

6.5. SINAD en funcion de la frecuencia. . . . . . . . . . . . ...

6.6. a) La SINAD en A es menor que la SINAD en B y por ende no es posible compesar,
b) La SINAD en A es mejorada por filtrado de modo que la SINAD en C es mayor
quela SINAD en B. . . . . . ...

6.7. Esquematico de un filtro pasabajos Buterworth de sexto orden con frecuencia de
corteen 28 MHz. . . . . . . . . ..

6.8. Respuesta en frecuencia en amplitud (linea llena) y fase (linea a trazos) para el
filtro de la Figura 6.7. . . . . . . . ..o

6.9. ENOB y SINAD vs. M para el compensador MGMP (linea llena) y el MP (linea

a trazos) para polinomios de orden 3. . . . . . . . ...

6.10. ENOB y SINAD vs. M para polinomios de orden 2 (punto y trazo), 3 (linea a

trazos) y 4 (linea llena). . . . . . . .. ...

6.11. ENOB and SINAD vs. M para un polinomio de orden 3 entrenando con 4 (linea

llena) y 5 frecuencias (linea a trazos), validando con un tono en 36 MHz. . . . . .






Capitulo 1

Introduccion

1.1. Introduccién general

La creciente tendencia actual de migracién hacia los sistemas de procesamiento digital de
senales, aun para aplicaciones que por sus altas frecuencias de operacion y ancho de banda esta-
ban restringidas al dominio analégico, ha creado la necesidad de contar con conversores A/D de
muy altas velocidades y baja distorsién. En general, los conversores A /D de alta velocidad pre-
sentan fuertes efectos no lineales en su funcién transferencia, en general dindmicos, que provocan

distorsion en la senal discreta de salida.

Esta distorsién tiene como consecuencia un deterioro en el desempeno del conversor que se
traduce en una reduccién del nimero efectivo de bits (ENOB) y por lo tanto en la resolucion.
Sin embargo, pueden proponerse estructuras de compensaciéon cuyo objetivo sea recuperar la
resolucién perdida mediante la cancelacién de los efectos que causan la pérdida de desempeno.
Para ello, se establecen medidas y se definen pardmetros de medicién del desempeno del sistema
que describen tanto su linealidad como sus propiedades espectrales, junto con pardmetros propios

a los sistemas de conversién A /D.

Dentro de los conversores analdgico-digital existen diferentes tipos de arquitecturas, cada
una de ellas con ventajas y desventajas propias. Estas arquitecturas se caracterizan por el tipo
de procesamiento aplicado a la sefial de entrada para obtener la salida discreta deseada [1].
Su clasificacion puede dividirse segin las soluciones més generales, que se corresponden a los
casos de conversores algoritmicos (por aproximaciones sucesivas), por conversién directa (flash),
por modulacién previa de la senal (sigma-delta), y arquitecturas mas complejas que en general

resultan de la combinacion de varios ADCs como los mencionados previamente. En general, la
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eleccion de una arquitectura determinada de conversor depende de la aplicacién, y habra un

compromiso entre velocidad de conversién y resolucién.

Recientemente, la necesidad de contar con ADCs de alta resoluciéon y bajo consumo, es-
pecialmente para aplicaciones maébiles, atrajo mucha atencién hacia las arquitecturas de tipo
sigma-delta para la conversién de seniales. Estos dispositivos combinan cuantizacién de baja re-
solucién con sobre-muestreo y moldeo de ruido a fin de reducir el ruido en la banda de interés y
por lo tanto incrementar el rango dindmico. En particular, los conversores sigma-delta en tiempo
continuo (CT SDCs) parecen ser una opcién atractiva debido a sus propiedades inherentes de
anti-aliasing y su baja complejidad circuital, por nombrar algunas de sus caracteristicas salientes
[1]. Estructuras de tipo sigma-delta han sido propuestas para un gran nimero de aplicaciones,
incluyendo DVB-T (Digital Video Broadcasting-Terrestrial) [2] [3] [4] y Bluetooth [5]. Ademds,
proveen una elecciéon flexibe entre resolucion y ancho de banda, por lo que resultan una op-
cién altamente viable y de interés reciente para arquitecturas de tranceiver multi-standar que
combinen por ejemplo GSM/WLAN /bluetooth [6] [7]. A pesar de sus propiedades atractivas,
el comportamiento no ideal en el circuito del modulador deteriora el desempeno del conversor
dando como resultado distorsion armoénica y un incremento del ruido en la banda de interés, lo

que reduce el nimero efectivo de bits (ENOB) en el conversor.

Se han propuesto distintas estrategias de compensaciéon de no linealidades en conversores
A /D, todas ellas dependientes de la arquitectura de conversor utilizada y/o el efecto en parti-
cular que se busca corregir. Por ejemplo, en [8] se describe una propuesta orientada a conversores
de aproximaciones sucesivas intercalados para OFDM. Esta propuesta utiliza la informacién de
los tonos pilotos de una trama OFDM para efectuar una compensacion por procesamiento digital
de senales posterior a la conversién. Otra alternativa se describe en [9], donde se propone aplicar
un circuito externo analégico como auto calibrador para conversores de varias etapas. A lo largo
de la tesis se hard referencia a otras numerosas alternativas encontradas en la bibliografia en

base a los estudios realizados y las técnicas propuestas.

En [10], se describe un tipo de sistemas, los filtros Wiener, que presentan una serie de
propiedades interesantes para el modelado de sistemas no lineales dindmicos. Esto plantea la
posibilidad de utilizar estos filtros para la compensacién de no linealidades en conversores A/D.
Estos sistemas son una clase particular de los sistemas més generales de Volterra [11]. A lo largo
de la tesis se estudiaran y desarrollaran diversas variantes y sub-clases de modelos de Volterra,
con el objetivo de modelar y compensar las no-linealidades dindmicas en diferentes arquitecturas
de conversores AD. Estos sistemas, entre otras caracteristicas, permiten incluir en el modelado
diversos factores fisicos conocidos que dan origen a algunas de las distorsiones més comunes que

requieren compensacion, dando lugar a resultados generales y robustos.
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FEn esta tesis se analizara el comportamiento de determinados componentes en algunas de las
arquitecturas de conversién estudiadas y se propondran modelos que permitan elegir la estruc-
tura de compensacién apropiada. En general, el sistema utilizado para efectuar la compensacion

deberd ser un sistema no lineal con memoria.

1.2. Trabajos previos

El proceso de compensacién de un conversor A /D esté fuertemente ligado al tipo de conversor
en estudio, y por lo tanto se requiere una tarea previa de modelado tanto del comportamiento
del dispositivo en particular, como de los efectos causantes de distorsién propios en cada caso.
En [12], por ejemplo, se describe el modelado y posterior compensacién del efecto de resistencia
finita en un amplificador de muestreo y retencién durante el modo de retencién de muestra,
mientras que en [13] se estudia la inyeccién de carga en una llave implementada con transistores

CMOS y se propone una topologia circuital determinada orientada a minimizar su efecto.

En [14], se presenta una breve descripcién de las principales estrategias de compensacién
halladas en la literatura. Entre estas técnicas se encuentran los métodos basados en tablas de
correccién (LUTSs), dithering, métodos basados en inversién de modelo, y métodos dependientes
de la arquitectura de conversion. Los métodos basados en tablas de correccién son ampliamente
conocidos y han probado ser efectivos en la correccion de errores estaticos, pero son altamente
costosos especialmente en términos de recursos de memoria cuando se consideran efectos dindmi-
cos y carecen de propiedades de generalizacion, i. e., s6lo pueden corregir errores que hayan sido
medidos y almacenados previamente [15]. En general, los métodos de dithering consisten en
aplicar una senal de ruido pseudo-aleatorio a la entrada del ADC para decorrelar el ruido de
cuantizacion de la sefial de entrada, pero no se tiene en cuenta el comportamiento no lineal
y por lo tanto hay errores que no pueden compensar [1] [14]. Ergo, la inversién de modelo y
post-compensacién es una opcién muy atractiva y motivo de investigacién reciente. Por ejemplo,
en [12] se introduce un modelo para el comportamiento no lineal del dispositivo de muestreo
y retenciéon (S&H) a la entrada de los ADCs. Haciendo foco principalmete en los efectos de
inyeccién de carga y de la resistencia no lineal dependiente de la entrada que presentan las
llaves de muestreo, se propone una estrategia de post-compensacién que logra remover de man-
era efectiva la distorsién debida a estos efectos en particular. En [16], se presenta un método de
post-compensacién basado en un modelo de la no linealidad integral (INL) para conversores tipo
pipeline. Se comparan los resultados con los obtenidos mediante tablas de correcciéon dindmicas
y se observa que puede obtenerse un desempeno similar con menor complejidad, especialmente

en términos de recursos de memoria. Sin embargo, la primer alternativa no tiene en cuenta los
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efectos no lineales en la etapa de conversiéon del ADC, y la segunda es dependiente de la ar-
quitectura de conversién y no considera los efectos no lineales dindmicos en el S&H. Ademss,
se observa un deterioro en el desempeno en compensacion cuando la frecuencia de la senal de
entrada difiere de la frecuencia de la senal utilizada durante el entrenamiento del compensador.

Por lo tanto, la eleccién de las senales de entrenamiento debe evaluarse cuidadosamente también.

Otra alternativa consiste en aplicar una compensacién externa sin utilizar informacién detal-
lada sobre la fisica que gobierna los efectos no lineales presentes en la salida del sistema [8]. Para
ello, se mide su comportamiento conjunto y se aplica un circuito externo o post-procesamiento
para compensar su efecto en el punto de operacién requerido. Como desventaja de esta opcion,
la solucién obtenida también depende fuertemente del punto de trabajo en el cual se utilizara el
conversor, i. e., el rango dindmico y la frecuencia de la senial de entrada. Una posible imple-
mentacién de esta alternativa es el uso de técnicas de post-compensacién digital basada en
modelos para reducir la distorsion. Estas técnicas se basan generalmente en la aplicacién de una
distorsion adicional a la salida del conversor que cancele las distorsiones originales presentes en
la salida del dispositivo [17], [18]. En general, involucran dos pasos. Primero se entrena el post-
compensador (fuera de linea) utilizando datos de mediciones de entrada-salida del conversor.
Luego, se implementa en linea el compensador estimado a la salida del ADC. Esta metodologia

involucra cierto procesamiento digital extra.

En el caso de CT SDCs, a fin de obtener una estructura adecuada para el compensador,
resulta necesario conocer y comprender primero el comportamiento no ideal que presentan. En
este sentido, varios estudios parciales fueron llevados a cabo en la literatura sobre el tema.
Por ejemplo, en [19] [20] [21] se analiza la no linealidad en el integrador modelando los efectos
del cuantizador como una fuente de ruido blanco aditivo de distribucién uniforme. En [20] y
[21], se desarrolla un modelo de Volterra para CT SDMs con cuantizacién multibit siguiendo
la suposicién de ruido aditivo. En otra linea, en [22] se analizan los efectos no ideales en el
conversor digital-analégico DAC y en [23] se discute una nueva interpretacion sobre los efectos del
cuantizador. Sin embargo, ninguno de los trabajos mencionados ofrece una descripcién completa

del modulador sigma-delta incluyendo todos estos efectos de manera conjunta.

En [24], [25] y [26] se presentan modelos para varias arquitecturas de ADCs y se analizan
estrategias de compensaciéon utilizando redes neuronales de tipo NFIR y modelos Hammesrtein.
Si bien los resultados obtenidos son preliminares en el sentido que los conversores analizados
son de baja y media resolucién, el andlisis de los efectos no lineales presentado sirve como
punto de partida y motivacion para las principales contribuciones de la tesis, que se describen a

continuacion.
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1.3. Contribuciones de la tesis

En esta Tesis, proponemos esquemas de post-compensacion eficientes basados en modelos
finitos de Volterra para conversores CT SDC, manteniendo baja la complejidad para el proce-
samiento en linea requerido. Para ello, en primer lugar desarrollamos un modelo de compor-
tamiento para estos dispositivos mediante el estudio de los distintos elementos que componen
el modulador y considerando todos sus efectos sobre el sistema. Como el modelo de compor-
tamiento presenta no linealidades suaves, es posible considerar modelos finitos de Volterra para
capturar todas las caracteristicas mencionadas. Este modelo de Volterra permite el diseno y uso
de modelos de post-compensacion y las correspondientes técnicas de estimacién de parametros
[27] [28].

A fin de obtener una estructura adecuada para el compensador, es nesecario entender primero
el comportamiento no ideal del «dispositivo de prueba» (DUT). En este sentido, en [28] dos
alternativas fueron consideradas la estructura del post-compensador para un conversor sigma-
delta: un polinomio con memoria (MP) y un polinomio con memoria generalizado modificado
(MGMP) que son formas particulares del modelo de Volterra més general. Se prueba que estos
modelos logran un buen desempenio con menor complejidad de implementaciéon comparados con

la serie de Volterra general.

Primero, se presenta un modelo de comportamiento completo para un CT SDM de primer
orden. Este modelo incluye los principales efectos no lineales y no ideales que deterioran el
desempeno del sistema. La validez de este modelo es evaluada comparando su comportamiento
con un modelo circuital simulado en Spice, y se observa buena concordancia entre las expresiones
matemaéticas y la salida del circuito. El modelo dindmico resultante presenta no linealidades
suaves, lo cual permite representarlo con un sistema de Volterra. Esto también significa que el
sistema puede ser p-linealizado con un modelo de Volterra de complejidad similar, lo que conduce
al desarrollo de post-compensadores pertenecientes a esta familia de modelos. La informacion
adicional provista por el modelo de comportamiento excluye el uso de modelos simples tipo
Hammerstein o Wiener para el bloque compensador [28]. Entonces, se desarrollan y evalian dos
compensadores que son generalizaciones de ellos. El desempeno de tales compensadores se evalia
y compara mediante simulaciones en MATLAB, utilizando las métricas de desempeno usuales
para ADCs como el SFDR, la SINAD y el LSE. Como se esperaba, con el modelo MGMP se
obtiene un mejor cancelamiento de la distorsién cuando se utiliza una senal de entrada més
general para excitar el circuito, con el costo de una complejidad mayor en la estimacién de los
parametros del modelo y una mayor sensibilidad ante cambios entre la sefial muestreada y la
senal de entrenamiento. Si bien se requiere de una fase entrenamiento para obtener la estimacion

de los parametros del modelo, esta puede realizarse previamente fuera de linea. Esto resulta en
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una baja complejidad de implementacion en linea para el procesamiento digital adicional en el
modo de operacion, es decir el cdlculo de algunos filtros FIR y polinomios de bajo érden que

pueden ser codficados en una tabla pequena.

El modelo de comportamiento desarrollado para CT SDCs justifica el uso de post-
compensadores de tipo Volterra, pero también permite inferir que modelos simples de tipo
Hammerstein o Wiener no son adecuados para modelar las dindmicas no lineales complejas in-
volucradas. En este sentido, se presentaron modelos polinomiales que son generalizaciones de
ellos y que logran un buen desempeno en compensaciéon, particularmente el MGMP. También se
presentan dos compensadores tipo Hammerstein y Wiener en paralelo utilizando funciones PWL
estaticas, haciendo énfasis en el desarrollo de estructuras eficientes que permitan obtener un buen
desempeiio y al mismo tiempo mantener acotado el nimero de pardametros. El desempeno de
estos compensadores también se evalia y compara mediante simulaciones en MATLAB, utilizan-
do las métricas de desempeno usuales para ADCs. Se muestra que es posible obtener un buen
desempeiio con baja complejidad para este tipo sistemas, y los resultados son consistentes con

los obtenidos para el caso anterior [29].

Para el caso de compensacién de conversores AD comerciales, el uso de datos de entrada-
salida obtenidos mediante mediciones reales de laboratorio permite una caracterizacién precisa
del dispositivo de prueba (DUT) cuando se utilizan senales de entrada apropiadas para excitar
el sistema [30]. En este sentido, consideramos el uso de senales con alta relacién sefial a ruido
mas distorsién (SINAD) cuya pureza espectral se mejora utilizando técnicas de filtrado como se
sugiere en [31]. Las sefiales de entrada usualmente utilizadas en la literatura son senoidales mono-
tonales [1], [15], [32], [33]. Sin embargo, proponemos el uso de sefales de entrada compuestas
por la concatenacion de varias senales monotonales, y mostramos que las propiedades de gener-
alizacion del compensador estimado mejoran notablemente cuando se agregan més frecuencias
a la secuencia de entrenamiento. El desempeno del método y los compensadores propuestos es

evaluado en un ADC comercial de Analog Devices de 16 bits y hasta 130 MSps.

En este sentido, las contribuciones de esta aplicacién son las siguientes. Se propone un
esquema de compensacién por post-procesamiento donde todos los efectos no lineales dindmicos
son reducidos de manera conjunta logrando una gran mejora en el desempeno total del ADC en
términos de aumento en la resolucién efectiva. Dos modelos eficientes para el compensador con
baja complejidad de implementacién son evaluados en un ADC comercial de alta resolucién y
velocidad de conversion, utilizando datos de entrada-salida obtenidos mediante mediciones reales
de laboratorio. Se realizan consideraciones adicionales sobre las senales de entrada utilizadas para
entrenar el compensador. En particular, se introduce una nueva secuencia de entrenamiento

compuesta por la concatenacién serial de varias senales monotonales. Al utilizar esta senal de
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entrenamiento para estimar los pardmetros del compensador, se comprueba que el método es
robusto ante diferencias entre la senal de entrenamiento y la senal muestreada, y se logra una
mejora significativa sobre el ancho de banda de Nyquist completo. No se considera informacion
alguna sobre la arquiectura de conversién y por lo tanto la estrategia de compensacién puede

aplicarse a distintos ADCs.

1.4. Organizacién de la tesis

El trabajo de esta tesis se desarrolla de la siguiente manera. En el Capitulo 2, se describen
brevemente algunas arquitecturas de ADCs, haciendo énfasis en aquellas arquitecturas para las
cuales se desarrollaron o testearon modelos y/o esquemas de compensacién. En el Capitulo 3, se
presenta una breve descripcion de los amplificadores de muestreo y retencion, donde se describen
sus caracteristicas principales dado que forman parte de la mayoria de las arquitecturas de con-
versién AD. En el Capitulo 4, se describen brevemente los dos métodos de post-compensacién
mas relevantes para la correccién de errores en conversores AD, y se introducen los efectos no ide-
ales mas comunes en este tipo de sistema, junto con las medidas de desempeno convencionales y
diversos parametros que forman parte de las especificaciones usuales para ADCs. En el Capitu-
lo 5, se desarrolla un modelo de comportamiento completo para un conversor sigma-delta en
tiempo continuo, que permite y justifica el desarrollo de compensadores eficientes pertenecientes
a la familia de modelos de Volterra, tanto polinomiales como basados en funciones lineales a
tramos con estructuras de baja complejidad y por ende aptas para integracién. En el Capitulo
6, se presenta la metodologia y set-up de mediciones para efectuar la compensaciéon de ADCs
comerciales aplicando las técnicas desarrolladas. De esta manera, se aplican los conocimientos
adquiridos y desarrollados a la compensacién de un ADC comercial cuyos datos de entrada-salida
se obtienen mediante mediciones, y se verifican experimentalmente los resultados obtenidos me-
diante simulaciones. Finalmente, en el Capitulo 7 se presentan conclusiones y lineas de trabajos

futuros.






Capitulo 2

Arquitecturas de conversion

analégico-digital

Dentro de los conversores analdgico-digital existen diferentes tipos de arquitecturas, cada
una de ellas con ventajas y desventajas propias. Estas arquitecturas se caracterizan por el tipo
de procesamiento aplicado a la sefial de entrada para obtener la salida discreta deseada [1].
La eleccién de una estructura en particular esta fuertemente ligada a las especificaciones de
resolucién, velocidad de conversién, ancho de banda y consumo, todas ellas determinadas por
la aplicacién para la cual serd utilizado el conversor. A continuacién, se describen algunas de
las arquitecturas de conversores AD maés usuales, haciendo énfasis en aquellas para las cuales se

desarrollardn modelos y/o compensadores en los capitulos subsiguientes.

2.1. Conversores flash

Para el caso de conversion flash, dada una tensién analdgica de entrada, se obtiene una
palabra digital de n bits a la salida en un ciclo de reloj. Como contrapartida, la implementacién
de este tipo de circuitos es de alta complejidad, y por lo general requieren un banco de miltiples
resistores perfectamente acoplados. Ademds, esta complejidad es funcién de 2™, donde n es el
numero de bits, y por lo tanto aumenta rapidamente en funcién de la cantidad de bits necesarios

en la conversion.

Basicamente, la estructura de un conversor flash consiste en un arreglo de comparadores,
cada uno de ellos conectado en paralelo a la senal analdgica de entrada en uno de sus terminales
y a una tensién de referencia en el terminal restante. La tension de referencia es distinta para

cada comparador y generalmente se obtiene mediante un divisor resistivo implementado con un
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Figura 2.1: Conversor tipo flash.

banco de resistencias. Estas resistencias deben ser exactamente iguales entre si, dado que de lo
contrario habra errores en la conversion. La cantidad de comparadores necesarios es 2" y la senal
de salida se codifica naturalmente de manera termométrica. Sin embargo, la codificacién puede
alterarse a binario, gray, etc., mediante simples circuitos 1égicos combinacionales utilizando unas

pocas compuertas.

En la Figura 2.1 se muestra un esquema de este tipo de conversor.

2.2. Conversores por aproximaciones sucesivas

En el caso de conversores de aproximaciones sucesivas, ante una tensién analégica de entrada,

se obtiene la palabra digital correspondiente de n bits en n ciclos de reloj.

Su implementacién es relativamente simple: consta de un amplificador de muestreo y reten-
cion a la entrada, un comparador, un registro de desplazamiento, un conversor digital-analogico
(DAC) de n bits en el lazo de realimentacién, y un sistema de llaves con circuitos de capacitores

conmutados. En la Figura 2.2 se muestra un diagrama en bloques de esta arquitectura. Primero,
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el circuito de muestreo y retencién muestrea la senal de entrada al comienzo de cada ciclo de
conversién. El registro de aproximaciones sucesivas controla el conversor digital-analégico que
genera la secuencia de aproximaciones. El comparador compara las aproximaciones generadas
con la salida del amplificador de muestreo y retencién, y determina un bit de la palabra digital

de salida en cada ciclo de reloj.

()

muestreo
‘s [san o o
D .n. [Control reloj
SAR = de fase|"
N Bits

| Salida
DAC digiltal

Figura 2.2: Conversor por aproximaciones sucesivas.

Como el circuito que implementa este conversor es relativamente simple y su complejidad
no depende de la precision requerida en la palabra digital, es apto para aplicaciones de bajo
consumo. Sin embargo, su velocidad de conversién se reduce proporcionalmente con la resolucion
en bits del conversor. Tanto las llaves como la dispersion en el valor de los capacitores son las
fuentes principales de error en la palabra digital de salida, y su linealidad esta determinada por

el DAC en el lazo de realimentacion.

2.3. Conversores tipo pipeline

Otra solucién es el conversor tipo pipeline, en el cual los bits se van obteniendo desde el mas
significativo al menos significativo en bloques iguales. Entonces la conversién se logra en tantos
ciclos como bloques en los que se divide la palabra digital. Sin embargo, mientras se procesa
la informacién correspondiente a una muestra en un bloque intermedio, en el bloque anterior
se procesa la informacién correspondiente a la muestra siguiente. Entonces luego de un retardo
inicial de x muestras, donde x es el nimero de bloques, la conversion de muestras sucesivas se
obtiene a una tasa de una palabra digital por ciclo de reloj. El diagama en bloques de este tipo

de conversor se muestra en la Figura 2.3.

Un ADC tipo pipeline es una arquitectura de conversor analdgico-digital que consiste en
una sucesién de etapas separadas por amplificadores de muestreo y retencién. La primera etapa

realiza la cuantizacién gruesa de la senal analdgica de entrada, y las etapas subsiguientes realizan



12 Capitulo 2. Arquitecturas de conversién analégico-digital

> S&H

Y

Etapa 1 —{ S&H Etapa 2 --» S&H Etapa k

Fo T

Correccién digital de errores

L

Salida digital de N bits

Y
Y

Figura 2.3: Diagrama en bloques de un ADC tipo pipeline.

la cuantizacién fina por medio del residuo proveniente de la etapa anterior. Las palabras de salida
que se obtienen en cada etapa luego se concatenan para formar la palabra completa de salida
del ADC. De esta manera se obtiene una gran resolucién de bits a partir conversores de menor

resolucion. Este proceso se muestra en la Figura 2.4
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Figura 2.4: Conversor tipo pipeline.

Como puede verse en la Figura 2.5, el residuo es la diferencia entre la tensiéon analdgica de
entrada a la etapa de conversion, y la tensién cuantizada que se obtiene del DAC a partir de
la palabra digital de salida del subconversor AD de la etapa. Es claro que el residuo idealmente

toma valores entre 0 y el voltaje equivalente a un bit menos significativo (LSB).

Idealmente, la salida de cada etapa es el residuo amplificado por 27, es decir una sefial
proporcional al residuo pero en el rango inicial de la senal de entrada. De esta manera, en cada
etapa subsiguiente se puede cuantizar el residuo con un ADC exactamente igual al de la etapa

anterior. Esta senal es tipicamente como la que se muestra en la Figura 2.6

Existen diversos factores que determinan que en la préctica la senal residuo (que determina

la cuantizacién fina de la senal de entrada) tenga errores. Algunos de ellos son

= Errores de offset en el amplificador.
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Figura 2.5: Etapa de un ADC tipo pipeline.
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Figura 2.6: Senal residuo en un ADC pipeline.

= Errores de ganancia.
= No linealidades en el ADC.

= No linealidades en el DAC.

Estos errores pueden provocar que la senal sature total o parcialmente y la informacién se
pierda o distorsione. Sin embargo, si se reduce la ganancia del amplificador de salida de cada
etapa a 2871 el rango de la sefial resultante se divide por dos y algunos errores pueden ser
detectados y corregidos por procesamiento. El costo de esta solucién es la pérdida de un bit de

resolucién por etapa [34]. Este proceso se ilustra en las Figuras 2.7-2.9
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Figura 2.7: Error de overflow en la senal residuo.
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Figura 2.8: Correccion de errores de overflow.
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Figura 2.9: Error de offset.

Como puede verse en las figuras precedentes, los errores de offset y de no linealidades en el
subconversor generalmente pueden ser corregidos con éxito. En cuanto a los errores de ganancia,

estos pueden provocar cédigos faltantes, y su correccién no es trivial.
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Figura 2.10: Cédigos faltantes debido a errores de ganancia intra-etapa.
2.4. Conversores Sigma-delta

Recientemente, la demanda de ADCs de alta resolucién y bajo consumo, especialmente para
aplicaciones méviles, atrajo un gran interés hacia las arquitecturas sigma-delta para conversion
analdgico-digital de senales. Estos dispositivos combinan cuantizacién de baja resolucién con
sobre-muestreo y moldeo de ruido para reducir el ruido en la banda de interés y por lo tanto
incrementar el rango dindmico. En particular, los moduladores sigma-delta en tiempo continuo
(CT SDMs) parecen ser una opcién muy atractiva debido a sus propiedades inherentes de anti-
aliasing y su baja complejidad circuital, entre otras ventajas [1]. Diversas estructuras de tipo
sigma-delta han sido propuestas para numerosas aplicaciones, incluyendo DVB-T (digital video
broadcasting-terrestrial) [2], [3], [4] y Bluetooth [5]. Ademds, permiten una eleccién flexible
entre resolucion y ancho de banda, lo que las hace especialmente atractivas para arquitecturas

de transceiver multi-standar combinando por ejemplo GSM/WLAN /Bluetooth [6][7].

En esta seccion se presenta la estructura sigma delta de primer orden en tiempo continuo
y se analizan los distintos aspectos que hacen a su funcionamiento. Arquitecturas de érdenes
superiores pueden analizarse de manera similar generalizando los conceptos y calculos que se

detallan a continuacion.

En la Figura 2.11 se muestra el diagrama en bloques de un conversor sigma-delta de primer
orden en tiempo continuo, donde el modulador sigma-delta se muestra con mayor detalle en la
Figura 2.12.

Asumiendo que el cuantizador puede modelarse como una fuente de ruido aditivo, pueden
calcularse las funciones transferencia para la senal y el ruido. Para el caso de la funcién transfe-
rencia de la senal, del diagrama en bloque resulta claro que si N, = 0 podemos expesar la senal

de salida en el plano transformado de Laplace como
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Figura 2.11: Diagrama en bloques de un ADC tipo sigma-delta.
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Figura 2.12: Modulador sigma-delta.

Y(s) = (2.1)

Ademas,

U(s) = X(s) — Y(s) (2.2)

Y(s) = —F—~ (2.3)
s
de manera que reescribiendo (2.3) se obtiene
X 1
() _ (2.4)
Y(s) s+1
que es claramente la funcién transferencia de un filtro pasabajos para la senal X (s).
De la misma manera, cuando hacemos X (s) = 0, resulta que
Y(s) = E(s) (2.5)

donde
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Y
E(s) = N, — i‘s) (2.6)
Ergo, reemplazando (2.6) en (2.5) obtenemos:
Y
Y(s) =N, — 25) (2.7)
de esta forma, reescribiendo (2.7) el resultado es
Y (s) s
= 2.
Ny s+1 (28)

donde (2.8) es un filtro pasa-altos para el ruido de cuantizacién.

De (2.4) y (2.8), sabemos que un modulador sigma-delta permite el paso de la senal de
entrada sin cambios, y moldea el ruido de cuantizacion con un filtro pasa-altos, de manera que

éste ultimo es reducido en la banda de interés y amplificado a frecuencias mayores.

La resolucién de este tipo de conversor estd determinada por la relacién senal a ruido (SNR)
en la banda de frecuencias de interés, y entonces resulta de suma importancia el cdlculo analitico

de los efectos tanto del sobremuestreo como del moldeo de ruido sobre el ruido de quantizacién.

Para un ADC de n bits trabajando a la frecuencia de Nyquist, dada una senal de entra-
da sinusoidal monotonal de amplitude méxima, el ruido de cuantizacién (bajo la hipétesis de
ruido aditivo) tiene una densidad spectral de potencia (PSD) que puede ser considerada con

distribucién uniforme y de varianza

of=— (2.9)

donde el paso de cuantizacién A se define como

Ay

A=
2n —1

(2.10)

En (2.10), A, es la amplitud de la senal de entrada sinusoidal y n es el niumero de bits de

resolucién del conversor AD.

Si se utiliza una frecuencia de muestreo mayor con un factor de sobremuestreo OSR = K,
entonces la energia del ruido de cuantizacion en la banda de interés se reduce proporcionalmente,

ie.:
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A2

Puede demostrarse que el aumento en la resolucién para un ADC con un OSR = K esta dado

por:

L= %logQ(K) (2.12)

donde L es el nimero de bits efectivos extra debido al aumento en la SNR. Esto sugiere que el
sobre-muestreo por si mismo no es eficiente para aumentar la resolucién de un ADC, dado que

serfa necesario un sobre-muestreo muy alto para lograr una mejora de unos pocos bits.

Ahora consideremos el caso del ruido de cuantizaciéon en un modulador sigma-delta con un
factor de sobre-muestreo OSR = K. Como se explicd previamente, el ruido de cuantizacion
en un modulador sigma-delta de primer orden en tiempo continuo es afectado por una funcién

transferencia de tipo filtro pasa-altos,

jecf  @rf)? . onf

H(f) = Hs)ls=2rs = 55 7 = Grpz i1 Hnpe v

(2.13)

Por lo tanto, se debe resolver la siguiente ecuacién a fin de calcular la energia del ruido de

cuantizacién moldeado dentro de la banda de interés:

2r /K A2 5
ds= [ NP (2.14)
donde
H(f)| = (;T#fﬂ (2.15)

Resolviendo (2.14) se obtiene

A% [2r 1 27
_ 2r 1 °r 2.1
ONS = o [K - arctan < % )} (2.16)

Una vez conocida la energia del ruido de cuantizacién moldeado, puede calcularse la SNR

CcOoImo:

2
SNRys = o5 _ 6K -1 (2.17)
UJZVS 2r _ 1 arctan (E) ‘
K T K
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donde 0% = A%/2 es la energia de la sefial.

A continuacién es posible calcular el nimero efectivo de bits (ENOB) en el conversor sigma-

delta como:

ENOB = (SNRyg — 1,76)/6 (2.18)

En las Figuras 2.13 y 2.14 que siguen se muestran la SNR y el ENOB en funcién del OSR

para un SDC de primer orden en tiempo continuo con cuantizaciéon de un bit.
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n 30— ’,¢ —
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0 1 2 3 4 5 6 7 8

Iog2 (OSR)

Figura 2.13: SNR vs. OSR en un SDM.

2.5. Conclusion

En este capitulo se presentaron cuatro arquitecturas diferentes de conversores AD, definiendo
las propiedades y caracteristicas principales de cada una. Se hizo especial énfasis en el calculo
tedrico de la SNR y el ENOB para el caso de conversores sigma-delta en tiempo continuo,
siguiendo la hipétesis de ruido blanco aditivo para el error de cuantizacién. Estos calculos teéricos
fueron desarrollados especialmente para este trabajo ya que no se encuentran en la bibliografia

corriente sobre el tema.
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ENOB

50 100 150 200 250

OSR

Figura 2.14: ENOB vs. OSR en un SDM.

En el capitulo subsiguiente, se presentard una breve introducciéon a los amplificadores de
muestreo y retencion, dado que forman parte de la mayoria de las arquitecturas de ADCs. Se
presentaran las especificaciones usuales de dichos amplificadores y algunos de los efectos que
perturban su funcionamiento en desmedro de su desempeno. Finalmente, se presentara a modo
de ejemplo una alternativa hallada en la literatura que busca minimizar su comportamiento no

ideal.



Capitulo 3

Amplificadores de muestreo y

retencion

Existen diversos factores a tener en cuenta en el diseno de conversores AD. Uno de ellos,
de gran importancia, es el amplificador de muestreo y retencién (S&H) que formard parte del

diseno en la mayoria de las arquitecturas de ADCs.

Los amplificadores de S&H de alta resolucién, alta velocidad y gran precision, son un elemento
clave para la conversion analdgico digital. Un amplificador sample and hold de alta performance
delante de un conversor AD tipo paralelo puede mejorar notablemente su desempenio dindmico.
De hecho, de esta manera puede evitarse (o por lo menos reducirse) la distorsién producida
por las incertidumbres de temporizado para altas frecuencias. La precision en el temporizado
estd determinada por la llave de conmutacion en el amplificador de S&H, cuyo desempernio puede
mejorarse, por ejemplo, utilizando técnicas de conmutacién asistida (bootstrapping) de la senal
de reloj. Ergo, un buen circuito de S&H es de suma importancia a la hora de disenar un conversor
AD [1].

A continuacién se presenta una breve introduccion al funcionamiento del circuito de sample
and hold, sus especificaciones de performance, algunos de los efectos no ideales que deterioran
su performance, y algunas de las soluciones propuestas en la literatura para aliviar o eliminar

estos efectos.

3.1. Especificaciones de diseno de un S&H

Antes de analizar diferentes arquitecturas disponibles de amplificadores de sample and hold,

es necesario definir algunas especificaciones de desempeno importantes que deben tenerse en
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cuenta. Estas se definen en las subsecciones subsiguientes.

= Tiempo de adquisicién: es la diferencia de tiempo entre el momento en el cual se da el
comando de seguir la senal de entrada y el momento en el que el sistema responde al

mismo. Esto se muestra en la Figura 3.1.

A
o) Seiial de entrada
=)
= _
E - P
<
Modo de
retension
—— TiempVO
Tiempo de
adquisicion
S A
2
ol Modo de T
E retension Modo de muestreo
Tiempa

Figura 3.1: Tiempo de adquisicién en un S& H.

El tiempo de adquisicién define también la méxima frecuencia de muestreo aplicable al
S&H. recién después de que este tiempo haya concluido, el sistema puede conmutar al

modo de retencién de la muestra.

= Tiempo de apertura: el tiempo de apertura en un amplificador de sample and hold se
especifica como la diferencia de tiempo entre el comando de retencién y el momento en
el cual se toma realmente la muestra. La incertidumbre en el tiempo de apertura define
el ruido de temporizado (time jitter, que se vera en las secciones subsiguientes), el cual
produce uno de los mayores errores en este tipo de sistema. También determina el tiempo
minimo que debe transcurrir antes de que pueda darse el comando de iniciar la conversion.

Este efecto se muestra en la Figura 3.2.
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Figura 3.2: Tiempo de apertura en un S& H.

= Inyeccion de senal durante el modo de retencién: cuando el amplificador de S&H se en-
cuentra en el modo de retencion, la senial de entrada debiese estar desconectada del valor
de tension retenido en el capacitor. Sin embargo, en sistemas reales, la llave de muestreo
presenta una impedancia finita cuando estd en modo corte. En especial, ante seniales de
alta frecuencia, el acoplamiento capacitivo sobre la llave de muestreo da como resultado
cierta inyeccion de la senal de entrada que altera el valor de la tension en el capacitor de

retencién de la muestra. Ergo, debe elegirse una arquitectura de sample and hold con una

atenuacion tal que este efecto sea lo menor posible.

Estos efectos, junto con otros mas conocidos como por ejemplo la caida de tensién en el

capacitor debido a corrientes de fuga, tiempos de establecimiento y pendiente maxima (slew

rate), se muestran en la Figura 3.3
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Figura 3.3: Especificaciones de un S& H.

3.2. Efectos no ideales en circuitos de S&H

El circuito de S&H mas simple en tecnologia CMOS se muestra en la Figura 3.4, donde
VEntrada €8 la senal de entrada, M; es un transistor MOS utilizado como switch (llave) para
realizar el muestreo, C}, es el capacitor de retencién de la muestra, Reloj es la senial de reloj que

controla el switch, v Vsqiq4e €s la senal de salida resultante del S&H.

Reloj

A Instante de
I muestreo ° °

M,
% C.T V saida

Retencioén entrada
!

Tiempo ° °

Muestreo

Reloj

Figura 3.4: Ejemplo de un circuito posible para implementar un S& H.
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El funcionamiento de este circuito en particular es bien simple: cuando la senal de reloj
esta alta, el transistor M7 permanece en la regién de triodo y por lo tanto conduce, de manera
que Vsaiida €s igual a Ve,irade- En cambio, cuando la senal de reloj esta baja, el transistor entra
en regién de corte y puede considerarse un circuito abierto. Durante este tiempo, el capacitor
C}, queda cargado con el valor de Vgpirade @l momento en que el reloj cambia de alto a bajo,

reteniendo el valor de la muestra en Vgu;4, durante el resto del periodo de reloj.

Lamentablemente, el desempeno de este circuito no es ideal. Por un lado, la impedancia del
transistor operando en la regién de triodo no es nula, y tampoco es infinita la impedancia del
transistor en la regién de corte. Por otro lado, al apagar el switch, existen efectos de inyeccién de
carga y propagacion de la senal de reloj (clock feedthrough) que introducen errores y distorsién
no lineal en la senal de salida del S&H. Ademas, la incertidumbre en los instantes de muestreo
debidos al time jitter puede introducir errores severos en la cuantizaciéon en amplitud realizada
por el ADC que sigue al S&H. Esto limita la performance del sistema, particularmente en los

conversores AD de alta resolucién.

A continuacion, se explican con mayor detalle algunos de los efectos mencionados y se pre-

senta una propuesta hallada en la literatura que busca minimizarlos.

3.2.1. Time jitter en un amplificador de S&H

Es conocido que la incertidumbre en el temporizado (time jitter) tiene influencia en la per-
formance del sistema. De hecho, la pendiente de las senales aplicadas a un conversor A/D
transforma las variaciones en el reloj de muestreo en una secuencia de error ruidosa que reduce

el rango dindmico y/o introduce distorsién.

Para ejemplificar, supongamos que se aplica a un conversor AD una senal sinusoidal cuya
frecuencia es cercana a la mitad de la frecuencia de muestreo. Es claro que la méxima pendiente
de esta sefial ocurre en los cruces por cero, y es mayor para seniales de frecuencia mas alta.
Entonces, si el instante de muestreo varia entre t y t + At, entonces se produce una variacién en

amplitud entre A y A+ AA, como se muestra en la Figura 3.5.

Para evitar una pérdida de resolucién significativa en el conversor, la variaciéon en amplitud
AA debe ser igual o menor que el paso de cuantizacién. En otras palabras, la incertidumbre
temporal At debe ser lo suficientemente chica para que la variacién en amplitud correspondiente
sea menor a un bit menos significativo (LSB) en sefiales de hasta la mitad de la frecuencia de

muestreo.

Para una senal de entrada sinusoidal Vj,, = Asin(wt), en un conversor de n bits podemos

hallar At como



26 Capitulo 3. Amplificadores de muestreo y retencién
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Figura 3.5: Incertidumbre de temporizado en un S& H.

AA
At =

~ Aw cos(wt) (3:-1)

donde la maxima variacién en aplitud permisible para asegurar que no habra errores de cédigo

debe ser igual a un LSB, i.e.

T (3.2)
27’1
de manera que reemplazando (3.2) en (3.1) y despejando At obtenemos
2—n
At = 3.3
T fin €OS(27 fint) (33)

donde f;, es la freuencia de la senal de entrada.

Puede verse que la incertidumbre en el tiempo de muestreo depende del instante en el cual se
muestrea la sefial. Como la mayor pendiente en una senal sinusoidal estd en sus cruces por cero,
el At para t = k/ f;, define la maxima variacién admisible, ya que este para otros instantes de

tiempo se producird menos variacién de amplitud (y por lo tanto menos error). Ergo, definimos

9—n
Wfin

Podemos decir entonces que esto determina la precisiéon minima requerida en el oscilador que

Atpar = (3.4)

funcionara como reloj de temporizado del sistema para evitar errores en la muestra digital de

salida del conversor AD que sigue al amplificador de S&H.
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3.2.2. Inyecciéon de carga

Un transistor MOS operando en la regién de triodo tiene cargas moviles en su canal. Ahora,
cuando el transistor pasa a la regién de corte, una parte de esta carga se transfiere del canal
al capacitor de retencién de la muestra Cj, a través del drenaje (drain). Este efecto se llama
inyeccion de carga y la carga transferida al capacitor C, determina el error total que produce a

la salida.

El mecanismo de inyeccién de carga se muestra en la Figura 3.6.

s 66 D Y _ s G D

Tiempo

= Oy ik

Figura 3.6: Inyeccion de carga.

Cuando el switch MOS estd en modo de conduccion, opera en la region de triodo y la caida
de tensién entre la fuente (source) y el drenaje es aproximadamente cero. La carga presente en

el canal bajo esta condiciéon de funcionamiento esta determinada por:

Qen = —WLCox(Vas — Vr) (3.5)

Donde W y L son el ancho y largo del canal respectivamente, Cpox es la capacidad por
unidad de drea de la compuerta (gate), Vgg es la tension entre la fuente y la compuerta, y Vi

es la tensién umbral del dispositivo.

Como la carga inyectada a la fuente a través de la fuente no tiene efecto sobre el valor de
la tension de salida, tomamos en cuenta solamente la carga inyectada sobre el capacitor Cj de
retencion. Sea k la fraccion de carga del canal que fluye hacia C},. Entonces, la variacién en la

tensién sobre el capacitor debido a esta inyeccién de carga esta dada por:

AVor =

kQen kW LCox(Vas — Vr) (3.6)
o :

Ch
La fraccién k depende tanto de las tensiones de fuente y drenaje, como de las impedancias
vistas por ambos terminales del transistor. Como los parametros k y Vigs dependen de la tension

instantdnea de la senal de entrada, se produce distorsién no lineal en la senal de salida del S&H.
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3.2.3. Propagacién de la senal de reloj

Otra fuente de error es la propagacién de la senal de reloj a través de las capacitancias
parasitas entre la fuente y la compuerta, y entre la compuerta y el drenaje. Sin embargo, este
error es altamente independiente de la senal de entrada y menos problematico. Este error se

define como

(Vbp —VS8S)C,
Cp—l-Ch

AVop = — (3.7)

donde C), representa las capacitancias parasitas, y VDD y VSS son las tensiones alta y baja

del reloj respectivamente.

Todo esto implica que es conveniente buscar implementaciones de circuitos de S&H donde
se minimice el efecto de estos errores. Una alternativa interesante es el S&H de amplificador

operacional conmutado [13].

3.3. S&H de amplificador operacional conmutado

Se basa en la idea de operar el MOS en la region de saturacién en lugar de triodo durante el
tiempo de conduccién de la llave. De esta manera, el canal estara estrangulado y desconectado
del drenaje. Si el capacitor de retencion se conecta al drenaje, cuando el transistor sea polarizado
en la region de corte toda la carga del canal serd inyectada a la fuente, como se ve en la Figura
3.7.

Tiempo

= &

Figura 3.7: Minimizacién del efecto de inyeccién de carga.

De esta manera es tedricamente posible eliminar completamente el error por inyeccion de

carga del canal sobre el valor de la muestra retenida por el capacitor Cf,.

Siguiendo este concepto, en [13] se propone un S&H basado en un amplificador operacional
en el cual los transistores MOS en el nodo de salida son apagados mientras estdn operando

en la zona de saturacién. Asi se logra que no haya flujo de carga hacia el nodo de salida. El
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error de propagacion de reloj debido a la capacitancia parasita entre la compuerta y la fuente
estard presente, pero es altamente independiente de la sefial de entrada y puede ser cancelado

utilizando una topologia pseudo-diferencial.

El diagrama de este S&H se muestra en la siguiente Figura 3.8, junto con su implementacién.

-SOP —o Vout
+

Vino——

Reloj o—

pbias

o Vout

M1 Cy
ncas . I
nbias o—twn ’*I_‘ ::I
Relojo—{M16 M12 )
rr M13+1 M17 Reloj
v

Figura 3.8: Diagrama del S&H mejorado y esquemético del amplificador que lo implementa.

Durante el modo de muestreo, el amplificador operacional conmutado (SOP) funciona como
cualquier amplificador operacional, y la tensién de salida del S&H (en el nodo A) es igual a la
tensién de entrada. En el modo de retencién, se apaga el SOP y el nodo A se mantiene en alta
impedancia, de manera que se conserva la carga en C,. El buffer de salida opera durante ambos

modos y provee en su salida la tensién muestreada en el capacitor.

Para reducir el error de propagacién de reloj, se puede utilizar una topologia pseudo-
diferencial duplicando el circuito. Si ambas mitades del circuito son idénticas, este offset también

se eliminaria por completo.

Los transistores 1 al 13 forman un operacional tipo cascodo, los transistores 14 y 15 forman
el buffer de salida, y los transistores 16 al 19 se agregan para apagar el operacional al final del

tiempo de muestreo.
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3.4. Conclusion

En este capitulo se prsentaron los fundamentos tedricos de los amplificadores de S&H,
presentes en gran numero de arquitecturas de conversion analdgico-digital. En particular, se
definieron las especificaciones habituales para estos amplificadores y algunos de los efectos que

deterioran su desempeno, junto con una arquitectura que tiende a minimizarlos.

En el capitulo subsiguiente, se analizaran algunos de los efectos no ideales que afectan el
desempeiio en distintos ADCs y se definiran las métricas de performance méas cominmente

utilizadas en la literatura.



Capitulo 4

Métodos de compensacion y

métricas de desempeno

La compensacién requerida puede hacerse basicamente de dos maneras. La primera consiste
en medir la relacién de entrada-salida del conversor y aplicar una calibracién externa. Este tipo de
modelo se conoce como tipo caja negra [30]. Este método tiene como ventaja que no es necesario
conocer detalladamente las causas, ni la fisica, que gobierna cada una de las nolinealidades
presentes a la salida. Simplemente se mide su comportamiento conjunto y se aplica un circuito

externo que compense la respuesta en el punto de trabajo requerido.

La desventaja evidente consiste en que la solucién sera fuertemente dependiente del punto
de trabajo en el cual el conversor va a ser utilizado, es decir el rango dinamico y de frecuencias
de la senal de entrada. Esto quiere decir que la calibraciéon debera hacerse cada vez que la senal
de entrada cambie significativamente, con el costo computacional y la pérdida de eficiencia que

esto implica. En otras palabras, se requiere un entrenamiento periédico del circuito calibrador.

La segunda posibilidad, el modelado de tipo caja blanca, consiste en modelar cada subsistema
del conversor analdgico-digital en términos circuitales para identificar el comportamiento no-
lineal de cada elemento en base a las leyes fisicas que los gobiernan. De esta manera es posible
diseniar compensaciones internas en base a las leyes fisicas que gobiernan estos fenémenos y la
interaccion entre ellas. El resultado serd una compensacion mucho mas exacta e independiente
de las sefiales de entrada aplicadas al conversor. Otra ventaja es que una vez terminado el diseno,

incluidas las compensaciones internas, se puede integrar todo en el mismo chip.

El costo de ésta solucién es una mayor complejidad en el diseno del circuito del conversor,
y la falta de flexibilidad. Si se desea calibrar una arquitectura de conversor distinta, habra que

recomenzar todo el proceso de estudio, modelado y disenio.
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La tercera posibilidad es utilizar modelos de tipo caja gris. Esta alternativa es un compromiso
entre las dos opciones anteriores, ya que se utilizan datos de entrada-salida, pero también se
utiliza informacién adicional sobre la fisica de los fenémenos no lineales que afectan al circuito.
De esta manera, pueden seleccionarse estructuras de compensacién particulares que se ajusten

mejor que otras a la dindmica del ADC en estudio.

En las secciones siguientes se veran dos de los métodos de compensacién mas difundidos. El
primero es la correccién de errores mediante tablas (Look-up Tables o LUTs) utilizando datos
de entrada-salida. El segundo es la inversién (o linealizacién) de un modelo que represente las

distorsiones (o el conversor).

4.1. Tablas de correccién de errores (Look-up Tables)

La post-compensacién por tablas de correccién (LUTS) es uno de los métodos mas frecuente-
mente propuestos para la correccién de errores en un conversor AD. La idea bésica del método
es utilizar las muestras de salida del conversor para generar una direccién de memoria (o indice).
Con esta direccion se accede a una entrada particular de la tabla donde previamente haya sido
guardado un valor de correccién que se suma o reemplaza a la muestra actual de salida [15].

Este proceso se muestra en la Figura 4.1

Suma/reemplazo

O apc o o D——>

., / e
» Indexacion >~ LUT L
A
S,.AN . .,
ﬂ» Estimacion

Figura 4.1: Esquema general de un sistema de correccién por tablas (LUTS).

Los bloques o partes que forman el sistema de correccién por tablas pueden dividirse en:

= Esquema de indexacién: determina de qué manera se genera el indice I de direccionamiento

de la tabla a partir de la muestra de salida actual del conversor.
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= Correccién o reemplazo: la tabla puede utilizarse tanto para guardar los valores de co-
rreccién que deben ser sumados a la muestra en cuestion, como para guardar valores que

reemplacen directamente la muestra obtenida con el conversor.

= Senal de referencia: Existen diferentes formas de obtener una senal de referencia. Se utiliza

para la calibracion de la tabla y por lo tanto su eleccion es fundamental.

= Métodos de estimacion: Estrategias sobre cémo obtener los valores de la tabla a partir de

la senal de referencia.

En las secciones que siguen se describirdn en detalle cada uno de estas partes que componen

el sistema.

4.1.1. Métodos de indexacién

Es la parte mas significativa del sistema de LUT dado que determina el tamano y la estructura
de la tabla que serd implementada. La diferencia entre un esquema de indexacién y otro es
béasicamente cémo se mapean las muestras de salida de conversor en la direccién de memoria

correspondiente donde se encuentra el valor guardado en la tabla [15].

Existen tres alternativas distintas para generar el indice de memoria I donde se guarda el
valor de correccién o reemplazo en la tabla. La primera opcion es la indexacion estdtica, donde
el indice I es directamente la palabra digital de n bits correspondiente a la muestra actual
provista por el conversor. No depende de valores de las muestras pasadas. Tiene como ventaja
que requiere la minima cantidad de memoria, que a su vez puede reducirse més descartando
algunos bits menos significativos. Sin embargo, este esquema no tiene en cuenta la dinamica
de la senal muestreada y estd demostrado que puede mejorar la performance del conversor en

determinadas frecuencias y deteriorarla en otras al mismo tiempo.

Otra opcidn es la indexacion en espacio de estados. Una forma de introducir informacion
sobre la dindamica de la senal de entrada consiste en utilizar la muestra presente y la anterior
para generar el indice de direccionamiento I. Basicamente si la palabra digital provista por el
conversor es de n bits, se concatenan la palabra actual con la anterior y se obtiene un indice
de 2n bits de longitud. Este método puede generalizarse utilizando k muestras pasadas junto
con la muestra actual para obtener el indice I, pero la memoria necesaria para guardar la tabla
crece exponencialmente con k. Una forma de ahorrar memoria es por ejemplo representar las

muestras pasadas con menos bits.

Finalmente, puede utilizarse un sistema de indezacion por plano de fase. En este caso el indice

de direccionamiento para la tabla se construye a partir de la muestra presente y una estimacion de
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la pendiente de la senal de entrada. Esta estimaciéon de la pendiente puede obtenerse haciendo la
diferencia entre la muestra actual y la anterior, utilizando un filtro FIR derivador, o utilizando un
derivador analégico muestreado por otra ADC de forma separada. También puede generalizarse
para utilizar las primeras k derivadas de la senial. En general, si se utiliza sélo informacién sobre
la pendiente de la senal, el tamafio final de la tabla resulta significativamente menor que en el
caso de indexacion en espacio de estados. Sin embargo, existe una complejidad adicional en el

calculo de la pendiente de la senal.

4.1.2. Reemplazo vs. Correccién

Si el ADC produce un error ey como diferencia entre cierto valor nominal y la salida del
conversor para determinado indice I, entonces un esquema de correccién guardard e; en la
tabla. Por otro lado, ante la misma situacién un esquema de reemplazo guardard x + ey, donde

x es la salida del conversor. Estos procedimientos se muestran en la Figura 4.2

i LUT
s(t) ADC x(n) : { Sj} $(n)
a) Correccion por reemplazo.
Lot
200 apc PO (o) T

b) Correccion aditiva.

Figura 4.2: a) Correccién basada en reemplazo. b) Correccién por adicién del error cometido.

Desde el punto de vista de la implementacion, el esquema de reemplazo es conveniente dado

que no se requiere el calculo de sumas durante la correccién.

4.1.3. Calibracién de LUTs

Evidentemente, es necesario calibrar experimentalmente la tabla de correccién antes de usarla

por primera vez. Para esto se aplica una senal a la entrada del conversor AD y se determinan
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sus caracteristicas de transferencia observando la salida. La mayoria de los métodos requieren

una senal de referencia en el dominio digital con la cual se compara la salida del conversor.

Basicamente existen dos métodos para obtener esta senal de referencia. La primera consiste
en utilizar un conversor de referencia que muestree la misma senal que el conversor que queremos
compensar. La segunda opcion es generar una senal directamente en el dominio digital, para luego
convertirla al dominio analégico mediante un DAC de alta calidad, y aplicarla a la entrada del

conversor AD.

Otra alternativa consiste en estimar la sefial de referencia aplicando métodos de procesamien-
to de senales a la salida del conversor AD. Se ha propuesto por ejemplo el uso de senales de
referencia sinusoidales en conjunto con técnicas de filtrado éptimo para extraer una estimacién
de la senal de referencia. Este método puede mejorarse para incluir técnicas de filtrado adaptivo,

adaptando a una senal de calibracién que conmuta entre varias frecuencias.

Una vez obtenida la senal de referencia, se pueden estimar los valores con los cuales se

llenard la tabla.

4.2. Inversion de modelo

Este esquema de correccién de no linealidades en conversores AD se basa en algin modelo
matematico del sistema y su inverso. Generalmente, el primer paso consiste en identificar un
modelo del conversor que describa aproximadamente la relacién entrada salida de las senales.
Entonces se puede calcular el inverso de este modelo y utilizarlo a la salida de conversor AD
para reducir o cancelar la distorsiéon no deseada. Este procedimiento se muestra en la Figura
4.3.

Otra alternativa consiste en identificar directamente el sistema inverso, minimizando alguna
funcion error apropiada como lo es por ejemplo el error medio cuadratico. Este segundo método,
conocido también como modelo inverso adaptivo, tiene un costo computacional mucho mayor

que la obtencién analitica del modelo inverso (Figura 4.4).

Tanto para el modelo como para su inverso pueden utilizarse sistemas tipo Wiener, Ham-
merstein, Volterra, redes neuronales, etc. En general, los modelos utilizados serdn sistemas no

lineales dindmicos.

En el caso de que el sistema pueda representarse mediante un modelo de Volterra , este

podra ser p-linealizado con un modelo de complejidad similar [35].
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Figura 4.3: Sistema de postcorreccién por inversiéon de un modelo previamente identificado.
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Figura 4.4: Sistema de postcorreccién por inversion de modelo en linea.

4.3. Parametros de medida de la no-linealidad de un ADC

Antes de pensar en compensar un conversor AD cuyo funcionamiento no es satisfactorio en
términos de tasa de error en la conversién, es necesario saber qué efectos se quieren compensar,

que parametros de performance esperamos que mejoren al hacerlo, y cudl es el desempeiio ideal.

Este capitulo estd orientado a contestar estas interrogantes al presentar brevemente las métri-
cas usualmente utilizadas para medir la no-idealidad en el comportamiento de un conversor AD,

asi como también las medidas de desempeno méas comunmente halladas en la literatura.

4.3.1. No inealidad integral (INL)

La no linealidad integral es la diferencia entre el voltaje analégico ideal que debiera causar
la transicién del cédigo de salida k — 1 al k, y el voltaje real que causa esa transicién [1], [15].
Se calcula después de corregir offset y ganancia. Esta correccién se hace de manera tal que se

minimice la ecuacién 4.1
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elk] = T}, — GT[k] — Vos (4.1)

donde T}, es el voltaje analdgico que causaria una transicién en un ADC ideal y T'[k] es el voltaje
real que causa esa transicién. Entonces, la no linealidad integral (porcentual con respecto al
rango total del conversor, luego de corregir el offset y la ganancia) puede expresarse como se ve

en la ecuacion 4.2.

100¢[k]

INL[K] = 250

(4.2)

donde @ es el voltaje analdgico equivalente a un LSB, y B es el niimero de bits de resolucion

del conversor.

4.3.2. No linealidad diferencial

La no linealidad diferencial es la diferencia W k] entre los voltajes que causan dos transiciones
de c6digos consecutivos (de la funcién transferencia) y el valor @ ideal. Es por eso que también

puede definirse como IN L[k + 1] — IN L[k]. Por lo general se expresa referido a Q:

kl —
DNL[K] = Wi =@ (4.3)
Q
Se considera que hay una palabra de cédigo perdida cuando se satisface que
DNL[k] < -0,9 (4.4)

En la Figura 4.5 se muestran los gréficos de entrada-salida de un conversor ideal (linea de
puntos) y un ADC real (linea llena), donde se muestra un ejemplo de INL y otro de DNL

respectivamente.

4.4. Parametros de desempeno espectral

4.4.1. Relacién senal a ruido (SNR)

En un ADC ideal, es la relacién entre la potencia de la senal de entrada y la potencia del
ruido de cuantizacién a la salida del conversor [1]. Se define para una senial de entrada senoidal
pura cuya amplitud es méxima, i.e., coincide con el rango de tensién de entrada del ADC. Puede

demostrarse que en este caso la relacién senal a ruido es aproximadamente
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Figura 4.5: Ejemplo de INL y DNL.
SNR[dB] 2 6n + 1,72 (4.5)

donde n es el numero de bits de resolucién del conversor.

4.4.2. Rango dinamico libre de espurios (SFDR)

Para una senal de entrada sinusoidal pura de amplitud y frecuencia especificadas, el SFDR
se define como la relacién entre la amplitud de la senal de salida a la frecuencia de entrada, y la

amplitud del méximo componente armonico.

4.4.3. Distorsién armdnica total (THD)

Se define como la potencia de todas las componentes de distorsién arménicas en el espectro
de la senal de salida del ADC (incluyendo sus alias), para una senal de entrada sinusoidal pura
de amplitud y frecuencia especificadas. Por lo general, la THD se aproxima como la potencia de
los armonicos desde el segundo hasta el décimo. A veces la THD se expresa como la relacién en

decibeles con respecto a la potencia de la senal de salida a la frecuencia de entrada.

La THD es una figura de mérito conveniente para evaluar la no linealidad de un ADC, dado

que los efectos no lineales se traducen en arménicos distorsivos en la sefial de salida. Esto quiere
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decir que al minimizar la THD en realidad estamos reduciendo la distorsién nolineal, es decir

linealizando.

4.4.4. Numero efectivo de bits

Es el nimero de bits de un ADC ideal para el cual el valor eficaz del error de cuantizacién

es igual al valor eficaz del ruido més la distorsién en el ADC en evaluacién [1].

El ENOB o numero efectivo de bits se despeja de la ecuacién:

SINAD[dB] =~ 6ENOB + 1,72 (4.6)

Para un ADC ideal, la SN R tiene en cuenta soélo el ruido de cuantizacién. Evidentemente,
para un ADC real, SNR se reemplaza por SINAD, donde SINAD tiene en cuenta el error
de cuantizacién sumado a todos los errores provenientes de las no idealidades del ADC y la

distorsion no lineal.

Esta suma de errores que no estdn presentes en un conversor ideal, reducen la SINAD,
o equivalentemente reducen el ENOB. Entonces lo que se obtiene es un ENOB efectivo con

respecto al de un ADC ideal.






Capitulo 5

Modelado y post-compensacion de
no linealidades en conversores

Sigma-delta en tiempo continuo

5.1. Introduccion

Recientemente, la necesidad de contar con ADCs de alta resolucién y bajo consumo, es-
pecialmente para aplicaciones mobiles, atrajo mucha atencién hacia las arquitecturas de tipo
sigma-delta para la conversién de senales. Estos dispositivos combinan cuantizacién de baja re-
solucién con sobre-muestreo y moldeo de ruido a fin de reducir el ruido en la banda de interés y
por lo tanto incrementar el rango dindmico. En particular, los conversores sigma-delta en tiempo
continuo (CT SDCs) parecen ser una opcién atractiva debido a sus propiedades inherentes de
anti-aliasing y su baja complejidad circuital, por nombrar algunas de sus caracteristicas salientes
[1]. Estructuras de tipo sigma-delta han sido propuestas para un gran nimero de aplicaciones,
incluyendo DVB-T (Digital Video Broadcasting-Terrestrial) [2] [3] [4] y Bluetooth [5]. Ademas,
proveen una eleccion flexibe entre resolucién y ancho de banda, por lo que resultan una op-
cién altamente viable y de interés reciente para arquitecturas de tranceiver multi-standar que

combinen por ejemplo GSM/WLAN /bluetooth [6] [7].

A pesar de sus propiedades atractivas, el comportamiento no ideal en el circuito del mo-
dulador deteriora el desempeno del conversor dando como resultado distorsion arménica y un
incremento del ruido en la banda de interés, lo que reduce el niimero efectivo de bits (ENOB)
en el conversor. Una solucién posible para reducir esta distorsién es el uso de técnicas de post-

compensacion digital basadas en modelos. Estas técnicas en general se basan en aplicar otra
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distorsiéna la salida digital del conversor que cancele las distorsiones originales presentes a
la salida del dispositivo [17], [18], y pueden dividirse en dos pasos. Primero se entrena el post-
compensador (fuera de linea) utilizando datos de entrada-salida del CT SDC, y luego se aplica el
compensador estimado a la salida del conversor. Esta metodologia involucra cierto procesamiento
digital extra, i. e., algunas multiplicaciones y sumas en el dominio digital para obtener la muestra

de salida corregida.

A fin de obtener una estructura adecuada para el compensador, resulta necesario conocer y
comprender primero el comportamiento no idealde los CT SDMs. En este sentido, varios estudios
parciales fueron llevados a cabo en la literatura sobre el tema. Por ejemplo, en [19] [20] [21] se
analiza la no linealidad en el integrador modelando los efectos del cuantizador como una fuente
de ruido blanco aditivo de distribucién uniforme. En [20] y [21], se desarrolla un modelo de
Volterra para CT SDMs con cuantizaciéon multibit siguiendo la suposicién de ruido aditivo. En
otra linea, en [22] se analizan los efectos no ideales en el conversor digital-analégico DAC y en [23]
se discute una nueva interpretacién sobre los efectos del cuantizador. Sin embargo, ninguno de
los trabajos mencionados ofrece una descripcién completa del modulador sigma-delta incluyendo

todos estos efectos de manera conjunta.

En este capitulo, proponemos esquemas de post-compensacién eficientes basados en mode-
los finitos de Volterra para este tipo de conversores, manteniendo baja la complejidad para el
procesamiento en linea requerido. Para ello, en primer lugar desarrollamos un modelo de com-
portamiento para estos dispositivos mediante el estudio de los distintos elementos que componen
el modulador y considerando todos sus efectos sobre el sistema. Como el modelo de compor-
tamiento presenta no linealidades suaves, es posible considerar modelos finitos de Volterra para
capturar todas las caracteristicas mencionadas. Este modelo de Volterra permite el diseno y uso
de modelos de post-compensacion y las correspondientes técnicas de estimacién de parametros
[28].

5.2. Modelo de comportamiento para un SDM

La hipétesis general para una estrategia de post-compensacién utilizando modelos finitos de
Volterra considera que el comportamiento del SDC puede describirse adecuadamente mediante
un sistema que presenta no linealidades suaves. En esta seccion estudiamos los efectos no li-
neales presentes en un SDM para evaluar la validez de esta hipétesis. Comenzamos por el SDM
ideal que se muestra en la Figura 5.1, que consiste en tres bloques (integrador, cuantizador y
DAC) conectados en un lazo de realimentacién. Luego, en las subsecciones siguientes consider-

amos un modelo para cada bloque introduciendo los efectos reales que apartan al SDM de su
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u(t) I = y(n)_

A

DAC

Figura 5.1: Diagrama en bloques de un CT SDM ideal.

u(t) - P() - I(s) = N() y(n)=

Figura 5.2: Diagrama en bloques equivalente de un CT SDM reemplazando todos los elementos

por sus modelos correspondientes.

comportamiento ideal con el objetivo de encontrar un modelo equivalente orientado a bloques
como el que se muestra en la Figura 5.2, que representa al SDM no ideal. En el diagrama, P(-)
y N(-) representan no linealidades estaticas suaves, e I(s) y H(s) representan bloques lineales
dindmicos (FIR).

5.2.1. No linealidades en el integrador

Uno de los principales factores que limitan la SINAD méxima obtenible en un conversor
analdgico digital tipo sigma-delta es la no linealidad en el integrador [19]. Esta fuente de deterioro
en el desempeno del sistema es particularmente significativa en el caso de los SDCs en tiempo
continuo, dado que los SDCs en tiempo discreto utilizan circuitos de capacitores conmutados
donde los efectos dominantes estan determinados por otros factores como la dispersién entre el

valor de los distintos capacitores y efectos asociados al comportamiento no ideal de las llaves.

En el caso de los integradores en tiempo continuo, la linealidad del integrador estd limitada
por el efecto no lineal de la transconductancia del amplificador operacional, y se manifiesta en
la corriente de salida del integrador [20]. Desde este punto de vista, los integradores en tiempo
continuo pueden aproximarse como la conexién en cascada de un operador no lineal estatico y
un integrador ideal representado por un sistema lineal dindmico [19]. En el caso de estructuras
completamente diferenciales, que son las que usualmente se utilizan en los amplificadores que
implementan el integrador, los términos de orden par pueden despreciarse por el rechazo en
modo comtn. Suponiendo este tipo de estructura aqui, el operador no lineal tendra tinicamente

términos impares [20][21].
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En general, puede considerarse que una no linealidad de tercer orden resulta suficiente para
capturar los principales efectos no lineales en el integrador [20] [21]. Ergo, bajo estas condiciones

el operador no lineal estatico estd dado por

f(z) = ax — ba?®,

donde z es la senal de entrada al integrador,y a y b son constantes que dependen de la transcon-
ductancia de los transistores utilizados en el inegrador. Un diagrama en bloque del CT SDM

incluyendo el integrador no idel puede obtenerse reemplazando P(-) por f(z) en la Figura 5.2.

5.2.2. Modelo para el comportamiento no ideal del DAC de realimentacion

Cualquier arquitectura de SDC binaria de primer orden incluye un conversor analdgico-
digital (DAC) en el lazo de realimentacién. Este dispositivo introduce efectos no ideales que
deben ser tenidos en cuenta cuando se requiere un modelo preciso. A fin de analizar estos

efectos, presentamos un modelo basado en los resultados discutidos en [22].

Dada una senal binaria diferencial y(n) a la entrada de un DAC de un bit, podemos definir

su salida como

o0

y(t) = Y wyo(n)h(t —nT) (5.1)

n=—oo

donde T esel periodo del reloj, e yo(n) se define como

+‘/ref if y(n) > 0
yo(n) = .
_‘/ref if y(n) <0

con V,..r como la tensién de referencia del DAC, y

h(t):{l ifo<t<T (5.2)

0 otherwise

es un dispositivo de muestreo y retencién ideal para el DAC.

Este modelo puede modificarse para incluir efectos adicionales existentes en circuitos reales,
como retardos de propagacién y cambios no instantaneos entre los valores positivo y negativo de

la tensién de referencia. Para este propdsito, la funcién h(t) en (5.2) puede reemplazarse por la
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respuestade un filtro de primer orden, generando un cambio de tensién exponencial a la salida
del DAC, i. e.,

h(t)=1—¢ 7 (5.3)

que tiene la siguiente transformada de Laplace

1

He) =115

(5.4)

donde 7 es la constante de tiempo del circuito, determinada por el slew rate de los transistores

que limitan el tiempo de respuesta del DAC. Nétese que la respuesta del DAC sigue siendo lineal.

5.2.3. Sobre la linealizacion del cuantizador

En un CT SDC de primer orden y cuantizacién de un bit, el cuantizador (usualmente un com-
parador) puede modelarse mediante la funcién signo, que es fuertemente no lineal. Sin embargo,
como se discute en esta seccion, el moldeo de ruido de cuantizacién junto con el sobremuestreo
y la naturaleza realimentada del SDM linealizan el cuantizador en la banda de la senal [23]. De
hecho, el error de cuantizacién es reducido en la banda de la senal, y el ruido de cuantizacién

en frecuencias superiores es filtrado con el filtro de decimacién posterior.

La no linealidad de una funcion transferencia estatica puede ser drasticamente reducida
utilizando una sefial aditiva tipo dither con oscilaciones de alta frecuencia ! a la entrada del
elemento no lineal [23]. Para que esto ocurra, la sefial de dither debe satisfacer la condicién de
tener una frecuencia fundamental mucho mayor que el ancho de banda de la senal de entrada. Sin
embargo, en el caso de sistemas no lineales en tiempo discreto, la salida contiene subarmoénicos
de la senal de dither que pueden solaparse en la banda de la senal. Este efecto se denomina

inyeccién de ruido de la senal de dither [23].

'En el campo de procesamiento de sefiales, una sefial de dither aditiva es usualmente una sefial de ruido
pseudo-aleatorio que se suma a la entrada de un ADC a fin de decorrelacionar el el ruido de cuantizacién de la
senal de entrada analdgica al mismo [1]. Por otro lado, la misma técnica es utilizada en control de sistemas no
lineales pero el objetivo es diferente. En este caso, una senal senoidal de alta frecuencia es utlizada para cambiar
el comportamiento de una no linealidad de manera tal que se produce un efecto de promediado. Este efecto se
debe a la convolucién entre la no linealidad y y la distribucién de amplitud de la senal senoidal [36]. Puede
mostrarse en este caso que el elemento no lineal, generalmente una no linealidad fuerte o discontinua, se comporta
como un elemento no lineal més suave en el rango de bajas frecuencias. En esta seccién, utilizamos la segunda

interpretacién de dither.
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A lazo abierto, el efecto de la senal de dither es tal que el cuantizador presenta una no
linealidad mucho maés suave en el ancho de banda de la senal de entrada. Si la sefial de dither es
una senoidal de amplitud Ay, y su frecuencia es mucho mayor que el ancho de banda de la senal
de entrada, entonces la senal de salida (luego de filtrarla con un pasabajos) puede escribirse

como [23]

R 2
Yip = —sin (A_d> ~ ﬂ_—Adaz; T << Ay

Por lo tanto, la senal de dither linealiza el cuantizador en el ancho de banda de la senal. Si el
ruido de inyeccién de la senal de dither es despreciable, entonces este modelo es un equivalente
a lazo abierto de un SDM con cuantizaciéon de un bit. Debido a la estructura realimentada, el
efecto de inyeccion de ruido puede reducirse aiin més mediante un filtro de alta ganancia en la
banda de la senal. El integrador en el camino directo de la senal en un SDM se corresponde con

tal descripcion.

A fin de generar la senal de dither, se requiere un oscilador compuesto por una alta ganancia
dindmica seguida de un elemento no lineal estatico. Es el caso del integrador seguido por un
comparador en un CT SDM con cuantizaciéon de un bit. Ergo, en un SDM, la entrada del
cuantizador contiene una senal de dither. Como conclusion general, en este contexto el modelo
del cuantizador puede describirse bien mediante un sistema no lineal estatico suave. Por lo tanto,
si z(t) es la entrada al comparador, podemos modelar su salida con un polinomio de orden p de

la forma

blz(t)] = x(t) + k12 (t) + ... + kp_12P(t)

donde k; (i =1,...,p—1) son los coeficientes del polinomio. Como se sugiere en la ecuacién (5.5),

la salida del comparador es aproximadamente lineal, y entonces p < 3 debiera ser suficiente.

En el caso de un SDM con cuantizacion multibit, la suposicién usual consiste en considerar
que el ADC multibit en el camino directo de la sefial puede reemplazarse por una fuente de
ruido aditivo [1] [20] [21]. Ademas, se considera que es una fuente de ruido blanco de distribucién
uniforme en el intervalo entre —LSB/2 y +LSB/2, donde LSB es el paso de cuantizacién. Sin
embargo, esta es una aproximacién para ADCs de alta resolucion. Si consideramos un cuantizador
multibit de baja resolucidn, i. e., de hasta 4 bits (que es usualmente el caso en SDMs), entonces

deberia considerarse otra alternativa para su modelado.
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Consideremos ahora un SDM con cuantizador multibit. Si suponemos un cuantizador tipo
flash? de B bits con cédigo termométrico, la salida del DAC multibit en la rama de realimentacién

puede escribirse como

y(t) = bo(t) + bi(t) + -+~ + bp(t) (5.5)

donde b; es el i-ésimo bit correspondiente a la salida del comparador 7, con diferentes tensiones
de referencia para cadai = 1,2,--- , B. Como un cuantizador de un bit en un SDM es linealizado
en la banda de interés (y por lo tanto puede modelarse como una no linealidad estatica suave),
cada bit b; en (5.5) puede representarse arbitrariamente bien con un polinomio como el de la
Ecuacién (5.5). Entonces, y(t) puede representarse como una suma de polinomios, que a su vez
resulta en otro polinomio. Por lo tanto, el cuantizador multibit también puede modelarse como

un sistema no lineal estatico suave.

5.2.4. Modelo de comportamiento completo

Como fue discutido de la Seccién 5.2.1, el integrador en el SDM puede reemplazarse por
un polinomio de trecer orden P(-) seguido de un integrador ideal (i. e., un filtro lineal I(s)).
Ademas, el DAC en el lazo de realimentacién (Seccién 5.2.2) puede representarse mediante una
versién filtrada de la senal de salida y(t) utilizando un filtro lineal H(s). Ademads, el cuantizador
puede considerarse casi lineal en el ancho de banda de la senal, y por ende podemos modelarlo

con una no linealidad estédtica suave N(-) (Seccién 5.2.3).

Ergo, la inlcusién de los efectos no ideales en el diagrama en bloque de la Figura 5.1 conduce
al modelo de comportamiento completo ilustrado en la Figura 5.2. Efectos de envejecimiento
y derivas térmicas no se consideran en este momento de manera que los pardmetros del SDM
permanecen constantes. En las secciones siguientes, consideramos el diseno de técnicas de post-

compensacion de no linealidades eficientes basadas en el modelo de comportamiento obtenido.

5.3. Modelo de Volterra para un CT SDM

Es un hecho bien conocido que los sistemas que presentan no linealidades suaves, como el
que se ilustra en la Figura 5.2, admiten una representacién de Volterra. Ademads, los sitemas

en tiempo discreto con memoria evanescente pueden aproximarse arbitrariamente bien por un

2Por ejemplo, un conversor analdgico digital tipo flash es una eleccién natural debido a la alta tasa de sobre-

muestreo del sistema y la baja resolucién requerida [37].
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modelo de Volterra en tiempo discreto (DTVM) si se eligen érdenes adecuadamente [35] [11]

[38]. En general, la salida de un DTVM en el instante k puede expresarse como [11]

y(k) = @(y(k‘ - 1)7"' 7y(k —p),u(k‘ - 1)7"' 7u(k - Q))

donde la eleccién de la funcién ®(-) y los pardmetros p y g definen el modelo.

En el caso del sistema ilustrado en la Figura 5.2, puede formularse una representacién de
Volterra de la siguiente manera. Primero, consideramos que el SDM puede aproximarse arbitra-
riamente bien por un sistema en tiempo discreto con frecuencia de muestreo suficientemente alta.
De hecho, este es el caso de interés, dado que las senales son muestreadas en el comparador con
un factor de sobremuestreo (OSR) relativamente alto. Luego consideramos, sin pérdida de gene-
ralidad, que I(s) y H(s) son sistemas lineales con memoria finita. Esta afirmacion estd justificada
desde el punto de vista que la salida de los sistemas fisicos no depende del pasado infinitamente
remoto. Entonces, consideramos una memoria de longitud M; para I(s) y una memoria de My
para H(s).

Ademss, es posible considerar que las componentes de senal que ya han pasado por el camino
de realimentacién no entraran nuevamente al lazo®. Esta supocisién se basa en dos hechos. Por
un lado, la no linealidad P(-) mezclara algunos de estos componentes hacia frecuencias superiores
fuera de la banda de interés. Por otro lado, las componentes restantes estaran tan lejos en el
pasado que su efecto puede considerarse despreciable en la muestra de salida presente y(n).
Por lo tanto, el sistema tendrd también una memoria finita M tal que M = M; + Mpy. Esto
se confirma por el hecho que los sistemas fisicos reales no dependen del pasado infinitamente
remoto y entonces puede considerarse memoria evanescente. Por otro lado, los efectos no lineales

del sistema dependen de la frecuancia y se desvanecen cuando la excitacién es removida.

Como este sistema presenta memoria finita, elegimos p = 0 en (5.6), i. e., sistemas FIR no
lineales (NFIR) y haciendo foco en la familia de funciones analiticas continuas ®(-) (que pueden
expandirse en series de Taylor), es posible definir DTVMs andlogos a los modelos de Volterra en
tiempo continuo. En tal caso, las integrales se reemplazan por sumas discretas de convolucién y

la respuesta del sistema estd dada por

donde el primer término, dado por

3Un enfoque similar fue utilizado en [23] para modelar las no linealidades dindmicas en un amplificador de

potencia de radiofrecuencia (RF PA)
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yi(k) = Y an(ulk - i)
=0

corresponde al modelo lineal de convolucién, y los términos de 6rden superior pueden escribirse

como

ya(k) =Y asli, j)ulk — iyu(k — j), (5.6)
i=0 j=0

[c e 2uNNe SlNe o]

y asi suscesivamente.

Adicionalmente, toda funcién no lineal puede aproximarse arbitrariamente bien mediante
un polinomio de orden suficientemente alto, dando lugar a los DTVM finitos, que son los mas
simples entre los modelos de Volterra. Los DTVM finitos estdn compuestos por un modelo lineal
de tipo promediado mévil de orden M y una no linealidad polinomial de grado N. Para el caso

de una entrada y una salida (SISO), la relacién de entrada-salida para estos sitemas esta dada

por
N
y(k) =yo+ Y _vi(k)
n=1
donde

M M
U;\Z/[(k) = Z Z an(ih"' >in)u(k_i1)"'u(k_in)
11=0 in=0

En este punto, podemos extraer informacién adicional sobre la representacion de Volterra
del ADM que se muestra en la Figura 5.2. Como se mencioné previamente, el camino de real-
imentaciéon genera términos cruzados de la senal de entrada a la salida. Ademas, el sistema de
tipo Hammerstein-Wiener en el camino directo de la senal sugiere que se requiere un modelo
mas eneral que cualquiera de ellos para representar las no linealidades en el SDM. Finalmente,
la presencia de dos dindmicas lineales distintas, i. e., I(s) and H(s), ponen en evidencia que el

modelo utilizado para representar este sistema debe admitir multiples dindmicas [28] [27].
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u(n) y(n), e(n)

\

DUT Compensador

yi(n)

SDC Ideal

\

Figura 5.3: Esquema de post-compensacion.

yi(n)

Generador de | DACde - DpuT y(n) e(n)
sefales digital "| alta calidad - +

Figura 5.4: Generacién de la senal ideal.

5.4. Post-compensacién de un CT SDC utilizando modelos de

Volterra polinomiales eficientes

El esquema de post-compensacién propuesto en este trabajo se ilustra en la Figura 6.1,
donde el bloque SDC representa el dispositivo de prueba (DUT) y el SDC ideal es el SDM de
la Figura 5.1 después de la etapa de filtrado y decimacién. La senal u(t) se aplica a la entrada
de ambos, y la salida y(n) del DUT se aplica a la entrada del post-compensador. Entonces, el
post-compensador es un sistema tal que su salida ;(n) minimiza el error e(n) para determinado
criterio cuandose compara con la salida del SDC ideal. Desde este punto de vista, el compensador

debe incluir informacion sobre la inversa de DUT y sobre el SDC ideal.

La senal yr(n) en la Figura 6.1 debe conocerse a priori para realizar el entrenamiento del
compensador. Esta informacién podria obtenerse mediante la simulacién de un SDC ideal. De
todas formas, también es posible generarla directamente con un generador de senales digitales,
y aplicarlaa la entrada del DUT mediante un DAC de alta calidad como se muestra en la Figura
5.4. Este procedimiento puede llevarse a cabo facilmente en una implementacion practica y
permite realizar el entrenamiento de forma periédica si fuera necesario. Ambas opciones son

equivalentes y han sido ampliamente utilizadas para la correccién de errores en ADCs [15] [32].

Como la dindmica no lineal del DUT puede aproximarse utilizando el SDM de la Figura
5.2, puede representarse por un modelo de Volterra (como se vié en la Seccién 3). Ergo, es
un hecho conocido que también puede p-linealizarse con un sistema de Volterra de complejidad
similar [35]. Ademas, del anélisis de la Seccién 3, sabemos que la representaciéon de Volterra para

el SDM es mas general que un modelo tipo Hammerstein o Wiener. También sabemos que se
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requiere mas de una dindmica para representarlo y apareceran términos cruzados de la entrada
a la salida. Por lo tanto, el modelo seleccionado para el compensador debe ser méas complejo que

los modelos Hammerstein o Wiener y tener en cuenta las caracteristicas mencionadas.

Como primer paso en la eleccién de una estructura para el compensador éptimo, examinamos
el desempeno en compensacién de un polinomio con memoria (MP) como el que se muestra en la
Figura 5.5. Este modelo es una generalizaciéon del sistema Hammerstein [39], donde se admiten
multiples filtros lineales luego de la no linealidad estatica. Si considermanos un polinomio de

orden N y filtros FIR de longitud M, la salida del compensador estd dada por

g1'" (k) Z (Z "™ (k — m)) , (5-8)
n=1

donde y(k) es la salida del SDC, g}}w P es la salida del compensador y o, son los parametros del

compensador. Esta estructura tiene como ventaja que la sefial de salida es lineal con respecto

a los pardmetros desconocidos (i. e., los términos ay,,), y por ende permite una estimacién

eficiente de los pardmetros mediante métodos de minimos cuadrados [40].

Como alternativa al MP, introducimos el polinomio con memoria generalizado modificado

(MGMP). En este caso, puede mostrarse que la relacién de entrada-salida del modelo es

gMGMP Z <Mz:1 anmy(k — m)) ’ (5.9)
P nm .

Este modelo se muestra en la Figura 5.5 y es la forma transpuesta del diagrama en bloques
de la Figura 5.5, donde las potencias se aplican a la salida de los filtros FIR en cada rama en
paralelo. Nétese que este modelo incluye términos cruzados entre las muestras y(k — m). Esto
resulta claro del hecho que para un n determinado, los términos de potencias en el lado derecho

de (6.2) pueden escribirse como

M-1 "o M-1 M- M-1
(Z anmy(k —m) > x Z Z Z Qnmy + Opmn Y(k —mq) - - y(k —my,) (5.10)
m=0 m1=0ma=m1 My =Mn—1

Tanto el MP como el MGMP son casos especiales de los modelos finitos de Volterra [11]
[39]. El modelo descripto por (6.2) es una generalizaciéon del modelo de Wiener diferente del
GMP desarollado en [39]. Nétese que el MGMP desarrollado en este trabajo incluye términos
cruzados a la salida de la misma manera que el modelo de Volterra para el SDM real, basado en

el modelo de comportamiento completo también desarrollado en este trabajo. Ergo, es esperable
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que el modelo MGMP tenga un desempenio mayor con respecto al MP como compensador. La
expresion (6.2) también puede representarse en forma matricial para estimar conjuntamente los
pardmetros mediante minimos cuadrados de forma similara la hallada en [41] para un modelo de
Wiener. Sin embargo, se requiere una sobre-parametrizacién para forzar linealidad con respecto

a los parametros desconocidos y resolver las ecuaciones en forma matricial.

Input Output
LA ~ FIR 1 >
= () > FIR2
= " > FIRN

Figura 5.5: Polinomio con memoria (MP) de orden N.

5.4.1. Estimacion de los parametros de los compensadores

Una vez elejida la estructura del modelo que sera utilizado en la post-compensacion, surge
el problema de la estimacién de los parametros involucrados. Los valores de los parametros del

modelo deben ser estimados de manera tal que se minimice cierto criterio de error.

Podemos distinguir dos fases de operacién para cada uno de los dos bloques de compensacién
propuestos. La primera es el «modo de entrenamiento», donde los pardmetros del modelo son
estimados mediante la minimizacién del error entre su salida y un valor de referencia (como se
muestra en la Figura ?7). La segundaes el «xmodo de operacién», donde los pardmetros estimados

se utilizan para predecir la salida deseada del modelo.

Definamos entonces el valor de referencia yr(k), que es la salida deseada del compensador.
Este valor de referencia es generado de manera separada mediante la simulacién de un SDC
ideal en MATLAB ante la senial de entrada u(¢) (Fig. 6.1) y puede escribirse en forma vectorial

como

yr = [yr(M + 1) yr(M +2) -y (L))" (5.11)

donde se utilizaran L pares de datos de entrada-salida para el entrenamiento.

En general, la salida del compensador puede escribirse como
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Yr=Ypo (5.12)

donde Yy es la matriz de datos de observaciéon para una secuencia de L pares de datos

Yo = [yo(M + 1)y (M +2) - yyu(L)]" (5.13)

compuesta por los regresores vectoriales, y

o= o) - dN]" (5.14)

son los vectores de pardmetros que deben ser estimados.

El regresor y los vectores de pardmetros son funcién de la salida del DUT (y(k)) cuando éste
es excitado por la sefial de entrada u(t) y dependen de la estructura del modelo. Para el modelo
MP

T
ys(k) = [y(k) y(k = 1) - y(k = M) --- y™(k = M 1)) (5.15)
y
B = [no Ay -+ dt] (5.16)
Para el modelo MGMP, considerando diferentes parametros para cada producto de pardmet-
ros originales de la forma ay;) para n = 1,2,--- N e i = 0,1,--- , M, los vectores sobre-

parametrizados pueden definirse como

ys(k) = [y(k) -~ ylk — M —1) y*(k) y(k)y(k—1)---
k=M —1) y?(k)y(k—1) - yN(k— M —1)]" (5.17)

_ T
P = [O‘ZO g lanl T QpoQpl Qe aZM] (5.18)

Luego, en la fase de entrenamiento los pardametros pueden estimarse mediante minimos

cuadrados (LS), i. e., minimizando el error cuadrético definido como
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~

¢ = argming ele =arg ming (yI — Y¢$)T (yI — Y¢q3) (5.19)

donde la solucién estd dada por

b= (YIY,) 'Yy,

A fin de asegurar la invertibilidad del término Y£Y¢, debe satisfacerse la condicién de

excitacién persistente.

En el modo de operacién, la salida predicha por el modelo es

g1 = Yy (5.20)

En el caso del MGMP, el vector de pardmetros involucra ZnN:1 M™ términos. Sin embargo,
nétese que las permutaciones de los productos de términos cruzados tienen el mismo valor. Por
ende, pueden agruparse sin pérdida de generalidad como se sugiere en (6.3) en los inices de las
sumatorias. Esto reduce la cantidad de pardmetros a Zgzl (M + n)!/ (M!n!), aunque este valor

sigue siendo mayor que la cantidad de parametros correspondientes al MP (que es M N).

De (5.18), vemos que hay elementos en cada ¢,, tales que ¢,,(j) = (an;)". Entonces, los
parametros «,; pueden extraerse de 95 de la manera siguiente. ¢, son directamente los coefi-
cientes para el primer filtro. En general, paran =2,--- /Nei=0,--- , M —1, podemos obtener
los términos ay; como la n-ésima raiz de aquellos elementos en ¢ tales que @, (j) = (o)™
Notese que este método da como resultado los coeficientes exactos para el MGMP si el compor-
tamiento del sistema es descripto adecuadamente por el modelo y no esta corrompido por ruido.
Entonces, ¢ puede construirse a partir de los «,,; obtenidos y compararse con (,23 para verificar
esta afirmacion. Otros métodos de extraccion de coeficientes en sistemas sobre-parametrizados

puede encontrarse en [41] y en las referencias citadas alli.

Cabe mencionar que el proceso de estimacion de parametros se realiza sélo durante la fase
de entrenamiento. Por lo tanto, aunque el modo de entrenamiento tiene asociado untiempo de
cémputo mayor para el MGMP, la complejidad de implementacion en el modo de operaciéon es
la misma para ambos compensadores (siempre que el orden del polinomio y la longitud de los
filtros FIR sean iguales en ambos casos). Né6tese que si no se realiza separacién de pardmetros,
entonces ¢ en (5.18) son directamente los coeficientes del DTVM finito méas general descripto en
(5.8). En tal caso, la complejidad durante ambos modos de operacion es similar a la del MGMP

en la fase de entrenamiento.
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5.5. Validacion and discusiones

A fin de validar el modelo de comportamiento presentado en la seccién 2, se simulé en Spice
un modelo circuital de un CT SDM. Este modelo circuital también es utilizado para generar
datos de entrada-salida para analizar el desempeno de los compensadores MP y MGMP, y

estimar los parametros correspondientes en cada caso.

5.5.1. Modelo circuital de un CT SDM

El método de post-compensacién propuesto es calibrado utilizando senales obtenidas de un
modelo circuital a nivel transistor simulado en Spice. Esto provee datos de simulacién realistas,
y conduce a resultados generales y confiables al evaluar el desempeno en compensacién. También
permite verificar qué modelo de compensador se ajusta mejora los fenémenos fisicos que causan

el comportamiento no ideal.

‘f? Integrador Comparador
+
o
] * 8 =
> g > 8
R |_ | t+ | |

Vin+ A I otaor [Out Compo1
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V1 _Z V2 V3>V4 V6
=CO0D0

SINE(1.75 .1 800k 0) "\
SINE(1.75 .1 800k 0 0 180)
PULSE(0 3.3 0 1p 1p 5n 10n)

DAC-—| [—DAC+

Figura 5.6: Modelo circuital de un CT SDM simulado en Spice. La arquitectura es diferencial y

utiliza tecnologia CMOS en 180 nm.

El modelo circuital de un CT SDM se muestra en la Figura 5.6. Arquitecturas de orden
superior pueden obtenerse combinando varios SDMs de primer orden en una estructura tipo

MASH, con la ventaja de preservar la estabilidad inherente de los moduladores de primer érden
[1].
Nuestro dispositivo de prueba (DUT) tiene una frecuencia de muestreo de 100 MS/s sobre un

ancho de banda de 1 MHz, determinando un factor de sobre-muestreo OSR ;50 y una resolucion

superior a los 7 bits. Se utiliza codificacién de retorno a cero (RZ) en el lazo de realimentacion,
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lo cual es conocido que reduce errores en la modulacién [1]. Un registro (latch) fuera del lazo
codifica la sefial en formato de no retorno a cero (NRZ) para facilitar la extraccién de datos. La
arquitectura es completamente diferencial y utiliza transistores CMOS en tecnologia de 180 nm

con el modelo de transistor provisto por el fabricante MOSIS.

En nuestras simulaciones se utilizan diferentes senales de entrada monotonales para excitar
el circuito como se encuentra habitualmente en la literatura sobre el tema [12] [15] [32], ¥

proponemos también el uso de senales multitonales.

5.5.2. Simulacién del modelo de comportamiento

La simulacién del modelo de comportamiento de un CT SDM presentado en la Seccién 2 se
basa en la modifcacién de un SDM ideal. Primero, introducimos el polinomio de tercer orden
de (5.1) precediendo el integrador ideal. Luego, se utiliza un filtro FIR para modelar el DAC en
el lazo de realimentacién. Para es caso, la respuesta impulsiva de un filtro de primer orden en

tiempo discreto puede escribirse como

(k) =Y plu(k 1) (5.21)
=0

que es claramente un filtro de respuesta infinita al impulso (IIR). Sin embargo, como |p| < 1, se
puede truncar la respuesta impulsiva y se obtiene una buena aproximaciéon mediante un filtro

FIR de pocas muestras.

En la Figura 5.7 se muestra el espectro de salida simulado de un SDM ideal (parte superior),
la salida del modelo circuital (debajo), y la salida del modelo de comportamiento utilizando
un retardo y un filtro FIR de dos muestras para representar el DAC de realimentacién (parte
inferior). Al comparar los dos espectros de la parte inferior de la figura con la salida del modelo
circuital, puede verse claramente que la adicién del filtro FIR modela mejor en incremento en
el piso de ruido en la zona de bajas frecuencias y algunos picos en frecuencias superiores que no

estan presentes al utilizar un simple retardo para modelar el DAC.

5.5.3. Resultados de simulacién

El desemperio del método de compensacion fue simulado en MATLAB para difrentes series de
senales de entrada-salida provistas por el modelo circuital del SDM. También se simulé un SDM
ideal en MATLAB tanto para estimar los parametros de los compensadores como para medir su

desmpeno mediante la generacion de la senal y;. La senal de entrada utilizada para excitar el
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Figura 5.7: Espectro de salida de a) SDM ideal b) Modelo circuital ¢) Modelo de compor-
tamiento con el DAC representado por un retardo y d) Modelo de comportamiento con el DAC

representado por un filtro FIR de dos muestras.
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Figura 5.8: LSE en los modos de entrenamiento (linea llena) y operacién (linea a trazos) en

funcién de M para un polinomio de orden 2.

modulador ideal fue importada a MATLAB desde el progama de simulacién de circuitos (Spice)

de manera que ambos modelos pudieran ser comparados.

La Figura 5.8 muestra la reduccién en el error cuadratico (LSE) en funcién del orden M
de los filtros FIR para el caso de una sefial de entrada monotonal (ST) senoidal de 200 kHz
utilizando un polinomio de orden 2 en el modelo MP. La identificacién del bloque compensador
fue realizada primero para distintos 6rdenes N para el polinomio manteniendo una longitud fija

M para los filtros, y se analizé el LSE en prediccién - (y; — 97)? [35].

Al utilizar un modelo MP como compensador, ver (6.1), vemos que la reduccién en el LSE
para N = 2 es méas de un 6rden de magnitud. Luego se calcul6 el LSE en funcién de M para
N = 2. Puede verse en la Figura 5.8 que se observa una gran reduccién en el LSE medido para
M > 5. El mismo procedimiento fue realizado para evaluar el desempeno del modelo MGMP
descripto en (6.2-6.3). En el caso del MGMP, el desempeno en compensacién fue evaluado
utilizando el vector de pardmetros ¢ en (5.36) antes de efectuar la separacién de coeficientes. Se

realiza una comparacién entre ambos modelos en la Tabla 1.

La Figura 5.13 muestra el espectro de la senal de entrada monotonal y la salida del DUT
antes y después de compensar utilizando ambos compensadores. Resulta claro que después de
la compensacién todos los armonicos son reducidos significativamente. Ademds, se calculd la
relacién senal a ruido més distorsion (SINAD) para el DUT antes y después de compensar y se

comparé con el resultado tedrico de la relacién sefial a ruido (SNR) de un SDC ideal libre de
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distorsién, verificAndose un comportamiento cercano al ideal para el SDC compensado (Tabla

1).

20
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Figura 5.9: ST: Espectro de la senal de entrada (linea llena) y la salida del DUT antes (linea a
trazos) y después de compensar (MP:punto-raya, MGMP:puntos).

En todos los casos los parametros elegidos para comparar el desempeno fueron N = 2 y
M = 9. Consideramos una longitud mayor a 5 para los filtros FIR porque las componentes de
senial de mayor frecuencia (por encima de los 200 kHz del tono en el ejemplo anterior) introducen
efectos de memoria mas largos. Esto resulta en la estimacién de P; = 18 parametros para el MP
y Py = 54 parametros conjuntos para el MGMP. Ergo, el entrenamiento require P2+ P (L — Py)
y P3 + Py(L — P,) multiplicaciones para el MP y el MGMP respectivamente para el clculo del
bloque de post-compensacién. Aqui, L es la longitud de la secuencia de entrenamiento, la cual
debe ser mayor que P; para que la estimacion sea no sesgada. Sin embargo, este procesamiento

se realiza fuera de linea por minimos cuadrados (LS).

Durante el modo de operacidn, el procesamiento digital extra requerido es N M multiplica-
ciones y NM — 1 sumas a fin de calcular la muestra de salida corregida, donde M es la longitud
de los filtros FIR y N es el 6rden del polinomio. Sin embargo, esto requiere una carga com-
putacional adicional baja, sobre todo teniendo en cuenta que los SDC ya poseen una etapa de

filtrado y decimaciéon luego del modulador

Las pruebas utilizando senales monotonales muestran que puede obtenerse una gran mejora
en el desempeno mediante compensacion utilizando ambos modelos, pero no resulta claro cuél
de ellos ofrece una mejor representacién de la dinamica del sistema. Para ello, debe utilizarse

una senal de entrada mas general como excitacion para el modelo circuital del SDM. Por lo
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Figura 5.10: MT: Espectro de la sefial de entrada (linea llena) y la salida del DUT antes (linea
a trazos) y después de compensar (MP:punto-raya, MGMP:puntos).

tanto, elegimos una senal multitonal (MT) compuesta por cuatro tonos en 100, 200, 400 and 800
kHz. Esta senal no sélo cubre la mayor parte del ancho de banda de la senal sino que ademas las
frecuencias fueron elegidas de manera tal que los armoénicos debidos a los diferentes componentes

frecuenciales no se superpusieran.

En la Figura 5.14 se muestra nuevamente el espectro de la senal de entrada y la salida
del DUT antes y después de compensar utilizando ambos modelos, para el caso de la senal de
entrada multitonal. Puede verse que con ambos modelos se obtiene una buena cancelaciéon de
la distorsién arménica. Sin embargo, el LSE es un 6rden de magnitud menor para el MGMP
(ver Tabla 1). Ademds, el aumento en el rango dindmico libre de distorsiéon (SFDR) obtenido
para el MGMP es aproximadamente 7 dB mayor al que se obtiene con el MP. Esto tiene su
explicacién en la pesencia de términos cruzados de la entrada en la salida del MGMP, que
permite modelar la dindmica del sistema en mayor detalle. Estos términos cruzados surgen de la
linealizacién de (6.2). El costo asociado a esta mejora en el desempeno consiste en que el nimero
de parametros que deben ser estimados durante el modo de entrenamiento crece drasticamente
debido a la sobre-parametrizacién (6.3). Ergo, existe una relaciéon de compromiso entre exactitud

y complejidad.

Finalmente, se realizaron algunas pruebas adicionales para evaluar la robustez de los post-
compensadores al muestrear senales distintas a las utilizadas en la fase de entrenamiento. Para
ello, evaluamos el desempeno de los compensadores en términos del SFDR cuando la senal multi-

tonal muestreada tiene un desplazamiento del 5% y del 10 % en cada componente frecuencial con
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respecto a la senal multitonal utilizada en el entrenamiento. También evaluamos el desempeno
de cada compensador al muestrear una senal multitonal distinta (DMS) compuesta por cuatro
tonos en 200, 300, 500 and 700 kHz (mientras los tonos utilizados en el entrenamiento fueron
100, 200, 400 and 800 kHz). Los resultados se muestran en la Tabla 2.

De estos resultados se observa que existe una mejora en el desempefio en todos los casos
al utilizar un MP como compensador, incluso para el caso en que la sefial muestreada y la
senal de entrenamiento son completamente distintas. En el caso del MGMP, el incremento en
el SFDR es mas sensible ante cambios entre la senal muestreada y la senal de entrenamiento.
Esto ocurre debido a que el MGMP requiere la estimaciéon de un nimero mayor de parametros
que el compensador MP, permitiendo cierto grado de sobre-entrenamiento. Sin embargo, no se

observa deterioro en el desempenio ni siquiera en el peor de los casos.

Cuadro 5.1: LSE and improvement in SINAD and SFDR for single tone and multi-tone analysis
(N=2M=09).

ST(MP) | ST(MGMP) | MT(MP) | MT(MGMP)
LSE 2,2x107° | 2x107° | 4,5x107* | 3,1x107°
SNR 69dB 69dB - -

SINAD,. | 34,2dB 34,2dB - -
SINAD,. | 68,5dB 68,3dB - -
SFDRiynyp 26dB 26dB 17dB 22dB

Parameters 18 54 18 54

Cuadro 5.2: SFDR improvement when sampled and training signals differ.

Frequency shift | SFDR improvement (MP) | SFDR improvement (MGMP)

0% 17dB 22dB
5% 11dB 10dB
10% 7dB 5dB

DMS 5dB 0dB




Capitulo 5. Modelado y post-compensacion de no linealidades en conversores Sigma-delta en
62 tiempo continuo

5.6. Compensacion utilizando sistemas PWL dinamicos de baja

complejidad

En las secciones precedentes se muestra que los convesores sigma-delta presentan no lineali-
dades suaves y por lo tanto admiten una representacién de Volterra [28]. Como consecuencia de
esto, también pueden ser p-linealizados con sistemas de Volterra de complejidad similar a la del
modelo obtenido [35]. Se comprob6 ademés que puede obtenerse un buen desempeno en com-
pensacién mediante nuevos compensadores polinomiales dindmicos en paralelo pertenecientas a
la familia de modelos de Volterra. En esta parte, analizamos la viabilidad de utilizar sistemas
lineales a tramos (PWL) dindmicos y proponemos nuevas estructuras eficientes orientadas a
mantener una cantidad de pardmetros baja logrando un buen desempeno en compensacién [29].
Ademsds, mostramos que la mejora en el desempeno en términos de cancelamiento de la distor-
sién armonica e incremento en la SINAD y el SFDR son significativos y consistentes con los

resultados previos.

5.6.1. Compensadores propuestos

En esta seccion se consideran dos estructuras para el compensador. Las no linealidades se
describen mediante funciones lineales a tramos (PWL) como se presentan en [42]. Las funciones

PWL se definen en un dominio compacto rectangular .S de la forma

S={xeR?:aq; <z; <a;+0ngi,i=1,2,- , M}, (5.22)

donde a; € R, § es el tamano de la grilla y ng;, (un entero positivo), es el nimero de divisiones
asociado con el eje z;. El dominio S se subdivide utilizando la configuracién de borde simplicial
H.

El espacio PW Lg[S] de todos los mapeos PWL continuos definidos sobre el dominio S
particionado con una configuraciéon de borde simplicial H, es un espacio vectorial lineal. Segtiin

[42], cualquier funcién no lineal f, € PW Lg[S] puede escribirse como

fo(x) = " A), (5.23)

donde c es el vector de parametros y A es la matriz sobre las funciones base definidas en S.
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Figura 5.11: Hammerstein paralelo con funcién estatica PWL.

Hammerstein paralelo con funcién PWL estatica (PHPWL)

La estructura del modelo PHPWL para M ramas en paralelo formadas por funciones PWL
de R' en R' donde la entrada de cada funcién PWL es una muestra retrasada distinta de la

entrada y cuyas salidas se combinan linealmente (Figure 5.11) puede expresarse como

M—-1

gr(k) = > el Aly(k — j)), (5.24)
=0

que puede escribirse en forma de regresor lineal de la siguiente manera,

g1(k) = 6" (), (5.25)

donde

0T = [cg clT CY]CJ—l] (5.26)

A(y(k — M +1))"] (5.27)
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Wiener paralelo con funcién estitica PWL (PWPWL)

Una estructura natural para el PWPWL (Figure 5.12) es considerar M muestras retrasadas
de entrada a un unico PWL de dimension N = M. Sin embargo, esta elecciéon involucra un
numero de pardmetros de aproximadamente O(N (%}), lo que hace que esta alternativa resulte
impractica. A fin de reducir la complejidad del modelo, consideramos M — 1 funciones PWL en

paralelo con dos muestras pasadas consecutivas como entrada a cada una de ellas, i. e.,

M
gr(k) =Yl A(ly(k —5) y(k—j— D), (5.28)

-2
J=0

que también puede expresarse en forma de regresor lineal como,

gr(k) = 0" ¢(k), (5.29)

donde, en este caso

o7 =[cl o - <l (5.30)

o' (k) = [A(ly(k);y(k — DT
[A(ly(k = 1);y(k =27 -+
A(ly(k — M +2);y(k — M + 1)) ] (5.31)

5.6.2. Estimacion de los parametros

Nuevamente, una vez elegida la estructura del modelo para el compensador, debe realizarse
la estimacién de los valores de los parametros involucrados de manera tal de minimizar algin

criterio de error.

Al igual que en el caso de los compensadores polinomiales dinamicos, los pardmetros del
modelo se estiman minimizando el error entre la salida del DUT y un valor de referencia para
la misma entrada durante el modo de entrenamiento. Luego, los pardametros elegidos se utilizan

para predecir la salida deseada del modelo durante la fase de operacién.
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Figura 5.12: Wiener paralelo con funcion estatica PWL.

Definimos entonces el valor de referencia yr(k), es decir a salida deseada del sistema que se
genera de manera separada en MATLAB mediante la simulacion de un SDC ideal para la senal
de entrada u(t) aplicada también a la entrada del DUT como se muestra en la Figura 6.1. Esta

senal puede escribirse en forma vectorial como

yr = [yr(1) yr(2) -y (D))" (5.32)

donde se utilizan L muestras para el entrenamiento.

Por otro lado, la salida de los compensadores descriptos por la ecuaciones (5.25) y (5.29)

pueden escribirse como

Uy = Y40 (5.33)

donde Yy s la matriz de datos de mediciones para una secuencia de datos de L muestras com-

puesta por los regresores (5.27) y (5.31)

Yp = [o(1) ¢(2) -+ &(L)] (5.34)

donde 6 es el vector de los pardmetros a estimar.
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Los vectores de regresores y el vector de parametros son funcién de la salida del DUT (y(k))

cuando es excitado por la senal de entrada u(t) y dependen de la estructura del modelo.

Luego, en la fase de entrenamiento los pardmetros pueden ser estimados por minimos cuadra-

dos (LS), i. e., minimizando el error cuadratico definido como

~

N\T ~
¢ = argming e’ e = argming (yI — Y¢¢) (yI — Y¢¢) (5.35)

donde la solucién esta dada por

b= (YIY,) 'Yy,

donde nuevamente debe satisfacerse la condicién de excitacion persistente para asegurar la in-

vertibilidad del término Y Y 4.

En el modo de operacién, la salida predicha por el compensador es

g1 = Ypo. (5.36)

5.6.3. Simulaciones y resultados

El desempeno del método de compensacion fue simulado en MATLAB para diferentes se-
ries de senales de entrada-salida provistas por el modelo circuital del SDM simulado en Spice.
También se simulé en MATLAB un SDC ideal tanto para estimar los parametros de los com-
pensadores como para medir su desempeno mediante la generacién de la senal y;. La senal de
entrada utilizada para excitar este SDC ideal es importada a MATLAB desde el software de

simulacion de circuitos de manera que ambos modelos puedan ser comparados.

La Figura 5.13 muestra el espectro de la senal de entrada monotonal y la salida del DUT
antes y después de efectuar la compensacién utilizando tanto un PHPWL como un PWPWL
como compensadores. Resulta claro que después de efectuada la compensacion se logra una
reduccion significativa de todos los arménicos. Ademas, la relacion senal a ruido méas distorsion
(SINAD) fue calculada antes y después de efectuar la compensacién y comparada con el valor
tedrico de relacién senal a ruido (SNR) de un SDC ideal libre de distorsién, donde se observa

un comportamiento cercano al ideal para el para el SDC compensado (Tabla 5.3).

Los parametros estructurales elegidos para el compensador PHPWL son una memoria de

M = 10 muestras pasadas de salida del DUT con una particién de Ng;,, = 10 sectores para las



Compensacion utilizando sistemas PWL dindmicos de baja complejidad 67

40

30

20

=
o

o

-10

e = = = )

Amplitud [dB]

|
N
o

1 1 1
6 . 8 10 12
Frecuencia [Hz] x 10°

Figura 5.13: PWL-ST: Espectro de la senal de entrada (linea llena) y la salida del DUT antes

(linea a trazos) y después de compensar (PH: punto-raya, PW: puntos).

funciones estaticas PWL. Esto resulta en una cantidad total de 110 parametros a ser estimados.
Para el PWPWL también se consideré una memoria de M = 10 muestras pasadas de salida del
DUT, pero con una particién de Ng;,, = 5 divisiones, lo que determina un total de 324 parametros.
Consideramos nuevamente una memoria de mayor longitud debido a que los componentes de
sefial de mayor frecuencia (por encima del tono de 200 kHz) introducen efectos de memoria de

longitud mayor.

Como se esperaba, las pruebas utilizando senales monotonales muestran que puede obtenerse
una gran mejora en el desempeno del sistema mediante post-compensaciéon utilizando ambos
modelos, pero no resulta claro cudl de ellos ofrece una mejor representacién de la dindmica del
sistema. En este sentido, los resultados son consistentes con los obtenidos previamente para los
compensadores polinomiales. Ergo, nuevamente debe utilizarse una sefial de entrada mas general
como excitacion para el modelo circuital del SDM. Por lo tanto, analizamos el desempeno para

la senal multitonal (MT) con cuatro tonos en 100, 200, 400 y 800 kHz.

La Figura 5.14 muestra el espectro de la senal de entrada y la salida del DUT antes y
después de efectuar la compensacién utilizando ambos modelos. Puede observarse que ambos
compensadores logran una buena cancelacién de la distorsion arménica. Sin embargo, el LSE es
un orden de magnitud menor para el PWPWL (ver 5.4). Ademds, el incremento en el SFDR
obtenido con el compensador PWPWL es 10 dB mayor que el obtenido mediante el PHPWL.
Esto puede explicarse por la presencia de términos cruzados en el PWPWL, que andlogamente

al caso del MGMP, permite modelar la dindmica del sistema en mayor detalle.
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Figura 5.14: PWL-MT: Espectro de la sefial de entrada (linea llena) y la salida del DUT antes

(linea a trazos) y después de compensar (PH: punto-raya, PW: puntos).

5.7.

Cuadro 5.3: LSE e incremento en la SINAD y el SFDR para analisis monotonal.

ST(PH) ST(PW)
LSE 2,1x107°  1,8x107°
SNR 69dB 69dB
SINAD,, 34,2dB  34,2dB
SINAD,. 68,5dB  68,3dB
SFDRiy,  34dB 35dB

Conclusiones

En la primera parte de este capitulo se presenta un modelo de comportamiento completo para

un CT SDM de primer érden. Este modelo incluye los principales efectos no lineales y no ideales

que deterioran el desempeno del sistema. La validez de este modelo es evaluada comparando

su comportamiento con un modelo circuital simulado en Spice, y se observa buena concordan-

cia entre las expresiones matemadticas y la salida del circuito. El modelo dinamico resultante

presenta no linealidades suaves, lo cual permite representarlo con un sistema de Volterra. Esto

también significa que el sistema puede ser p-linealizado con un modelo de Volterra de comple-

jidad similar, lo que conduce al desarrollo de post-compensadores pertenecientes a esta familia
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Cuadro 5.4: LSE e incremento en la SINAD y el SFDR para analisis multitonal.

MT(PH)  MT(PW)
LSE 4,6x10~*  3,4x107°
SFDR;pnyp 9dB 19dB

de modelos. La informacién adicional provista por el modelo de comportamiento excluye el uso
de modelos simples tipo Hammerstein o Wiener para el bloque compensador. Entonces, se de-
sarrollan y evalian dos compensadores que son generalizaciones de ellos. El desempeno de tales
compensadores se evalia y compara mediante simulaciones en MATLAB, utilizando las métricas
de desemperno usuales para ADCs como el SFDR, la SINAD y el LSE. Como se esperaba, con el
modelo MGMP se obtiene un mejor cancelamiento de la distorsiéon cuando se utiliza una senal
de entrada més general para excitar el circuito, con el costo de una complejidad mayor en la
estimacién de los parametros del modelo y una mayor sensibilidad ante cambios entre la senal
muestreada y la sefial de entrenamiento. Si bien se requiere de una fase entrenamiento para
obtener la estimacion de los parametros del modelo, esta puede realizarse previamente fuera de
linea. Esto resulta en una baja complejidad de implementacién en linea para el procesamiento
digital adicional en el modo de operacién, es decir el cdlculo de algunos filtros FIR y polinomios

de bajo 6rden que pueden ser codficados en una tabla pequena.

El modelo de comportamiento desarrollado en la primera parte del capitulo justifica el uso
de post-compensadores de tipo Volterra, pero también permite inferir que modelos simples de
tipo Hammerstein o Wiener no son adecuados para modelar las dindmicas no lineales complejas
involucradas. En este sentido, se presentaron modelos polinomiales que son generalizaciones
de ellos y que logran un buen desempeno en compensacion, particularmente el MGMP. En la
segunda parte del capitulo se presentan dos compensadores tipo Hammerstein y Wiener en
paralelo utilizando funciones PWL estéticas, haciendo énfasis en el desarrollo de estructuras
eficientes que permitan obtener un buen desempenio y al mismo tiempo mantener acotado el
numero de parametros. El desempeno de estos compensadores también se evalia y compara
mediante simulaciones en MATLAB, utilizando las métricas de desempeno usuales para ADCs.
Se muestra que es posible obtener un buen desempeno con baja complejidad para este tipo

sistemas, y los resultados son consistentes con los obtenidos para el caso anterior.






Capitulo 6

Metodologia y setup de mediciones

para post-compensacion de ADCs

6.1. Introduccion

La tendencia actual de migracién hacia sistemas de procesamiento de senales completamente
digitales, incluso para aplicaciones que tradicionalmente estaban al menos parcialmente restringi-
das al dominio analégico debido a su gran ancho de banda y rango dinamico, ha creado una

demanda de conversores analdgico-digitales (ADCs) de muy alta velocidad y resolucion.

En general, los ADCs de alta velocidad presentan efectos no lineales en su funcién transfer-
encia que causan distorsién en la senal de salida discreta [1]. Estas no linealidades se originan en
distintos subsistemas del conversor, y afectan la salida determinando un severo deterioro en el
desempertio total. El resultado de esto es la presencia de distorsién arménica que reduce el rango
dindamico sobre la banda de frecuencias de interés del conversor, determinando una pérdida en la
resolucion efectiva. Ademas, como los ADCs son el nexo entre los dominios analdgico y digital,
los errores de conversion se propagaran en toda la cadena de procesamiento digital. Ergo, se

requiere una compensacién de sus no linealidades.

En [14], se presenta una breve descripcién de las principales estrategias de compensacion
halladas en la literatura. Entre estas técnicas se encuentran los métodos basados en tablas de
correccién (LUTSs), dithering, métodos basados en inversién de modelo, y métodos dependientes
de la arquitectura de conversion. Los métodos basados en tablas de correccién son ampliamente
conocidos y han probado ser efectivos en la correccion de errores estaticos, pero son altamente
costosos especialmente en términos de recursos de memoria cuando se consideran efectos dindami-

cos y carecen de propiedades de generalizacion, i. e., s6lo pueden corregir errores que hayan sido
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medidos y almacenados previamente [15]. En general, los métodos de dithering consisten en
aplicar una sefial de ruido pseudo-aleatorio a la entrada del ADC para decorrelar el ruido de
cuantizacion de la senal de entrada, pero no se tiene en cuenta el comportamiento no lineal y

por lo tanto hay errores que no pueden compensar [1] [14].

Ergo, la inversion de modelo y post-compensacién es una opcién muy atractiva y motivo de
investigacion reciente. Por ejemplo, en [12] se introduce un modelo para el comportamiento no
lineal del dispositivo de muestreo y retencion (S&H) a la entrada de los ADCs. Haciendo foco
principalmete en los efectos de inyeccién de carga y de la resistencia no lineal dependiente de la
entrada que presentan las llaves de muestreo, se propone una estrategia de post-compensacién
que logra remover de manera efectiva la distorsién debida a estos efectos en particular. En [16],
se presenta un método de post-compensacién basado en un modelo de la no linealidad integral
(INL) para conversores tipo pipeline. Se comparan los resultados con los obtenidos mediante
tablas de correccién dindmicas y se observa que puede obtenerse un desempeno similar con
menor complejidad, especialmente en términos de recursos de memoria. Sin embargo, la primer
alternativa no tiene en cuenta los efectos no lineales en la etapa de conversién del ADC, y la
segunda es dependiente de la arquitectura de conversiéon y no considera los efectos no lineales
dindmicos en el S&H. Ademads, se observa un deterioro en el desempeno en compensacién cuando
la frecuencia de la senal de entrada difiere de la frecuencia de la senal utilizada durante el
entrenamiento del compensador. Por lo tanto, la eleccion de las sefiales de entrenamiento debe

evaluarse cuidadosamente también.

Otra alternativa consiste en aplicar una compensacién externa sin utilizar informacién detal-
lada sobre la fisica que gobierna los efectos no lineales presentes en la salida del sistema [8]. Para
ello, se mide su comportamiento conjunto y se aplica un circuito externo o post-procesamiento
para compensar su efecto en el punto de operacién requerido. Como desventaja de esta opcion,
la solucién obtenida también depende fuertemente del punto de trabajo en el cual se utilizara el
conversor, i. e., el rango dindmico y la frecuencia de la senial de entrada. Una posible imple-
mentacion de esta alternativa es el uso de técnicas de post-compensacion digital basada en
modelos para reducir la distorsion. Estas técnicas se basan generalmente en la aplicacién de una
distorsion adicional a la salida del conversor que cancele las distorsiones originales presentes en
la salida del dispositivo [17], [18]. En general, involucran dos pasos. Primero se entrena el post-
compensador (fuera de linea) utilizando datos de mediciones de entrada-salida del conversor.
Luego, se implementa en linea el compensador estimado a la salida del ADC. Esta metodologia

involucra cierto procesamiento digital extra.

A fin de obtener una estructura adecuada para el compensador, es nesecario entender primero

el comportamiento no ideal del «dispositivo de prueba» (DUT). En este sentido, en [28] dos
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alternativas fueron consideradas la estructura del post-compensador para un conversor sigma-
delta: un polinomio con memoria (MP) y un polinomio con memoria generalizado modificado
(MGMP) que son formas particulares del modelo de Volterra més general. Se probé que estos
modelos logran un buen desempeifio con menor complejidad de implementacién comparados con

la serie de Volterra general.

El uso de datos de entrada-salida obtenidos mediante mediciones reales de laboratorio per-
mite una caracterizacién precisa del dispositivo de prueba (DUT) cuando se utilizan senales de
entrada apropiadas para excitar el sistema [30]. En este sentido, consideramos el uso de senales
con alta relacién senal a ruido més distorsién (SINAD) cuya pureza espectral se mejora utilizan-
do técnicas de filtrado como se sugiere en [31]. Las sefiales de entrada usualmente utilizadas en
la literatura son senoidales monotonales [1], [15], [32], [33]. Sin embargo, proponemos el uso de
senales de entrada compuestas por la concatenacion de varias senales monotonales, y mostramos
que las propiedades de generalizacion del compensador estimado mejoran notablemente cuando
se agregan mas frecuencias a la secuencia de entrenamiento. El desempeno del método y los
compensadores propuestos es evaluado en un ADC comercial de Analog Devices de 16 bits y
hasta 130 MSps.

En este sentido, las contribuciones de este capitulo son las siguientes. Se propone un esque-
ma de compensacion por post-procesamiento donde todos los efectos no lineales dinamicos son
reducidos de manera conjunta logrando una gran mejora en el desempeno total del ADC en
términos de aumento en la resolucion efectiva. Dos modelos eficientes para el compensador con
baja complejidad de implementacién son evaluados en un ADC comercial de alta resolucién y ve-
locidad de conversién, utilizando datos de entrada-salida obtenidos mediante mediciones reales
de laboratorio. Se realizan consideraciones adicionales sobre las senales de entrada utilizadas
para entrenar el compensador. En particular, se introduce una nueva secuencia de entrenamien-
to compuesta por la concatenacién serial de varias sefiales monotonales. Al utilizar esta senal
de entrenamiento para estimar los parametros del compensador, se comprueba que el método es
robusto ante diferencias entre la senal de entrenamiento y la sefial muestreada, y se logra una
mejora significativa sobre el ancho de banda de Nyquist completo. No se considera informacién
alguna sobre la arquiectura de conversiéon y por lo tanto la estrategia de compensacién puede

aplicarse a distintos ADCs.

El presente capitulo estd organizado de la siguiente manera. En la Seccién 6.2, se introduce
una breve descripcién al esquema de compensacion utilizando los compensadores MP y MGMP
presentados en el Capitulo 6. Luego, el set-up de mediciones se describe en la Seccién 6.3. El tema

de la caracterizaciéon del ADC por medio de mediciones y algunas consideraciones preliminares
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se introducen en la Seccion 6.4, y los resultados en compensaciéon se presentan en la Seccién 6.5.

Finalmente, se incluyen algunas conclusiones en la Seccién 6.6.

6.2. Post-compensaciéon de ADCs

u(n) yn) e(n)

= DUT

Compensador

yi(n)

Y

ADC ldeal

Figura 6.1: Esquema de post compensacion.

El esquema de compensacién propuesto es el que se muestra en la Figura 6.1, donde el bloque
ADC es el DUT y el ADC ideal representa un conversor ideal libre de distorsion. La senal de
entrada u(t) alimenta ambos dispositivos, y la salida y(n) del DUT se aplica a la entrada del
post-compensador. De esta manera, el post-compensador serd nuevamente un sistema tal que su

salida g7(n) minimice el error e(n) segin cierto criterio al compararlo con la salida de un ADC
ideal (yr(n)).

Este esquema de compensacién esta basado en el que se presenté en el capitulo anterior para
el SDC. Por ende también puede dividirse en las fases de entrenamiento, donde se estiman los
parametros del modelo minimizando el error entre la salida del DUT y un valor de referencia
(como se muestra en la Figura 6.1), y la fase de operacién en la cual los parametros estimados

se utilizan para predecir la salida deseada del sistema.

Dos posibles estructuras para el compensador que consideraremos en este capitulo son el
modelo tipo polinomio con memoria (MP) y el modelo polinomio con memoria modificado gen-
eralizado (MGMP) presentados en [28] e incluidos en el Capitulo 6 de esta Tesis. Por comodidad,
se repiten la ecuaciones de entrada-salida de ambos modelos en esta seccion. Para el caso del MP,
considerando un polinomio de orden N y filtros FIR de longitud M, la salida del compensador

estd dada por

M-1
anmy” (k — m)) , (6.1)
0

N
TEAOEDY (
n=1

m=

donde y(k) es la salida del DUT e gj}\/[ P es la salida del compensador. Los términos oy, son los

parametros del compensador.
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La relacion de entrada-salida para el modelo MGMP es

M-1 n
anmy(k — m)) , (6.2)
0

N
PO (k) = (
n=1

que corresponde al diagrama en bloques que se muestra en la Figura 6.2, con los términos

m=

de potencias después de los filtros FIR en cada rama en paralelo. Para un determinado n, al
expandir los términos de potencia entre paréntesis a la derecha de (6.2), apareceran términos

cruzados entre las muestras y(k — m)

M—1 "o M-1 M-1 M-1
<Z anmy(k — m)) x Z Z e Z Qnmy O Y(k—mq) - y(k —my) (6.3)
m=0 m1=0 ma=mq My =Mn—1

Notese que el modelo MGMP incluye términos cruzados de la entrada a la salida. Ergo, es
esperable que su desempeno sea superior al del MP como compensador. El procedimiento de
estimacién de los parametros de los modelos se realiza por minimos cuadrados minimizando el

error cuadratico de la misma manera en que fue presentado en el capitulo anterior y en [28].

Input Output
1oy » FIR 1 o Ll
> FIR2 = ()
= FIRN - "

Figura 6.2: Polinomio con memoria generalizado modificado (MGMP) de orden N.

6.3. Set-up de mediciones

6.3.1. Conversor analizado

El dispositivo de prueba es el ADC AD9461 de Analog Devices [43]. El kit de prueba se
muestra en la Figura 6.3, y estd compuesto por dos placas. La placa de la derecha incluye
el conversor, los circuitos de acondicionamiento de senal y los circuitos de reloj. La placa de
la izquierda es una placa adquisidora de datos FIFO con una memoria de 32 kB, circuitos de

sincronismo y temporizado e interfaz USB para comunicacion hacia una PC. El ADC es excitado
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con un generador de funciones de alta calidad que provee tanto la sefial de entrada al dispositivo
como la senal de reloj. La salida de la placa adquisidora de datos se conecta a una PC via USB.

En la PC, un software de Analog Devices (ADSim) permite grabar los datos de salida del ADC.

En particular, el AD9461es un ADC con una resolucién de 16 bits y una frecuencia de
muestreo méxima de 130 MSps. Sin embargo, la hoja de datos del conversor [43] especifica una
no linealidad integral maxima de INL = +5 LSB LSB, que implica una resolucién efectiva tipica
de 11 bits. Ademas, segun el fabricante [43], la SINAD méxima medida (igual a 78 dB) ocurre
para una senal de entrada senoidal monotonal de 16 dB de potencia y 10 MHz, que implica un
nimero efectivo de bits (ENOB) de 13 bits en el mejor de los casos. Esta informacién permite
declarar que el desempeno de este conversor puede mejorarse en términos de su resolucién efectiva

por medio de post-compensacién.

Figura 6.3: Test kit.

6.3.2. Instrumentos
Los intrumentos utilizados para realizar las mediciones son:

= Un generador de funciones vectorial de alta calidad Rhode & Schwartz (modelo SMU200A)
con un piso de ruido de 70 dB una SINAD mayor a 45 dB para una senal de salida de 0 dB
de potencia, con arménicos de segundo y tercer orden. Este generador tiene una dispersion
temporal extremadamente baja, lo que permite la generacion de senales de reloj de alta
calidad. El rango de frecuencias es de 100 kHz hasta 6 GHz.
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Figura 6.4: Set-up de mediciones.

» Un generador de funciones de alta calidad HP (Modelo 8640B, no incluido en la Figura
6.4) con un piso de ruido cercano a los 100 dB y arménicos por debajo de los 54 dB para
senales de salida de 0 dB de potencia. El rango de frecuencias 1til para este generador es
entre 500 kHz y 1 GHz.

» Un generador de funciones Agilent (Model 33220A) que permite generar seniales mono-

tonales de hasta 20 MHz con aja distorsion.

» Un analizador espectral de alta resolucién Agilent (Model E4407B): este instrumento fue
utilizado para medir la calidad de las senales a la salida de los generadores de funciones
para confirmar las caracteristicas espectrales de cada uno de ellos descriptas en los manuales
correspondientes. También se verificé con este instrumento el nivel de distorsién arménica
para diferentes condiciones de potencia y frecuencia de las senales generadas. El rango de

frecuencias de entrada se extiende desde 9 kHz hasta 26,5 GHz.

6.3.3. Secuencias de entrenamiento

A fin de realizar la compensacién del ADC, primero es necesario obtener mediciones de
entrada-salida para cierto conjunto de senales de entrada tales que se obtenga una excitacion
completa de la dindmica dl DUT. De esta manera, es posible analizar los efectos no lineales en
el ADC para varios rangos de trabajo. También es importante cubrir el rango de frecuencias
completo del conversor. En este sentido, en el capitulo precedente se consideraron senales de

entrada multitonales como excitaciéon para un CT SDM, generadas mediante simulaciones en
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Spice y MATLAB. Se mostré que la utilizacién de este tipo de senales para el entrenamiento
del bloque compensador resulta en una linealizacién mejor sobre un rango de frecuencias mas

amplio [28].

Sin embargo, aunque algunos generadores de funciones como el R&S descripto en la seccién
anterior son capaces de generar senales multitonales, los niveles de SINAD obtenidos estan por
debajo de los requeridos para el DUT estudiado en este capitulo (superiores a 64 dB). Ademas,
incluso las senales senoidales monotonales generadas por los generadoresde funciones disponibles
presentan niveles de SINAD menores que los requeridos por esta aplicacién. Una solucién posible
a este dilema consiste en mejorar la pureza espectral de seniales monotonales utilizando técnicas
de filtrado y combinarlas en una nueva secuencia de entrenamiento con componentes espectrales

similares a los de una senal multitonal equevalente.

Para este proposito, consideramos primero la expresién de una senal de entrada analdgica

senoidal monotonal limitada en tiempo:

f(t) = cos(2m fot) [u(t —t;) —u(t —t5)] = g1(t)[g2()] (6.4)

donde u(t) es la funcién escalén de Heavyside, ¢; es el instante inicial, y ¢; es el instante final. En
(6.4), la expresién entre corchetes define la ventana de tiempo dentro de la cual la senal toma

el valor del coseno, de manera que f(t) es nula para t <t; y t > ty.

La transformada de Fourier de la senal temporal f(¢) en (6.4) es la convolucién en frecuencia
de las transformadas de las funciones g1 y g que la componen por medio del producto en el

dominio temporal. Por un lado, la transformada de g; = cos(2 * 7w ft) es la siguiente

Gi(f) = 1/2[6(f — fo) +6(f + fo)] (6.5)

Por otro lado, la expresién entre corchetes en (6.4) es una funcién rectangular (g3) con un
corrimiento temporal tg = (ty +¢;)/2 y de duracién At = (t; — t;). La transformada de Fourier

de la funcién rectangular es

Gs(f) = sinc(f) (6.6)

de manera que la tranformada de g, toma la forma
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donde ty determina un desplazamiento de fase en el dominio frecuencial y At determina el ancho
del 16bulo principal de la funcién sinc, que serd més angosto cuanto mayor sea At. Entonces la

transformada de fourier de f(¢) en (6.4) es la siguiente

FU) =128 = fo) + 807 + foll e Sl sine (51 (6.5)

Nétese que si tg = 0y At — oo, el sinc en (6.8) se convierte en un impulso y (6.8) se reduce
a (6.5).

Finalmente, una senal multitonal limitada en tiempo compuesta por N tonos dentro de la

misma ventana temporal puede expresarse como

N
Nt = [Z cos(2m fnt)] [u(t — t;) — u(t —tg)] (6.9)

n=1

Cuya transformada de Fourier correspondiente es

* e*jZ“tOf%smc <ﬂ> (6.10)

2 2

n=1

N
Fn(f) =+ [Z[é(f — fa) + 6(f + fa)]

Supongamos ahora que tenemos una senal compuesta por varias sefiales senoidales limitadas
en tiempo que no se superponen temporalmente, i. e., cada una de ellas estd multiplicada por
una ventana temporal rectangular como la descripta en (6.4) que no se suerpone con las demés.

En este caso, podemos expresar esta senal en el dominio tiempo como

N
Fn(t) = {cos@mfut) [ult — tin) — ult — tg,)]} (6.11)
n=1

La transformada de Fourier de la funcién en (6.11) es la siguiente

Fut9) = 5 {10 = £ 487 + ] 720t Siotsine (Siend )} (6.12)

n=1

donde ton, = (tfr, + tin)/2 es el corrimiento temporal de la ventana correspondiente al tono n y

Aton = (tfn — tin) es la duracién temporal correspondiente a dicha ventana de tiempo.

De (6.11) y (6.12) puede verse que si bien los tonos senoidales no ocurren de manera si-
multénea en el dominio tiempo, las componentes frecuenciales halladas en el espectro son simi-

lares a las componentes obtenidas utilizando la sefial multitonal descripta en (6.9).
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En la Figura 6.4 se muestra el set up de mediciones completo, con el generador de funciones
conectado a la placa del conversor y la PC a la salida de la placa adquisidora. También se

muestra el analizador de espectro utilizado para medir las senales de salida del generador.

El procedimiento seguido para obtener los datos de mediciones es el siguiente. Primero,
se genera una senal de reloj de alta calidad con el generador de funciones R&S y se aplica
a la entrada correspondiente de la placa del ADC. Luego, se especifican en el generador de
funciones las caracteristicas deseadas para la senal de entrada tales como amplitud y frecuencia,
y se conecta a la entrada de senal de la placa del DUT. A continuacion, la placa adquisidora
(previamente conectada con la placa del conversor) se conecta a una PC mediante conexién USB
y se inicializa el software del fabricante. Entonces se adquieren y se graban los datos de salida
del conversor. Finalmente, el vector de datos se exporta a MATLAB para su procesamiento

posterior.

La senal de entrada también es necesaria para efectuar la caracterizacién y compensacién
del DUT. Por lo tanto, esta senal es generada de manera separada en MATLAB utilizando la
informacién disponible sobre las caracteristicas de la senal ajustadas en el generador de funciones,
i. e., amplitud y frecuencia. Luego se estiman el corrimiento de frecuencia y la fase inicial de
la senal de entrada (en el instante en el cual comienza el muestreo de la senal). Pardmetros
adicionales como ruido y armoénicos con distintos niveles de potencia también pueden agregarse
a la senal de entrada simulada en MATLAB utilizando informacién obtenida con el analizador

de espectro sobre la sefial de entrada al DUT.

6.4. Caracterizaciéon del ADC por mediciones

En la Figura 6.4 se muestra el set up de mediciones completo, con el generador de funciones
conectado a la placa del conversor y la PC a la salida de la placa adquisidora. También se

muestra el analizador de espectro utilizado para medir las senales de salida del generador.

El procedimiento seguido para obtener los datos de mediciones es el siguiente. Primero,
se genera una senal de reloj de alta calidad con el generador de funciones R&S y se aplica
a la entrada correspondiente de la placa del ADC. Luego, se especifican en el generador de
funciones las caracteristicas deseadas para la senal de entrada tales como amplitud y frecuencia,
y se conecta a la entrada de senal de la placa del DUT. A continuacién, la placa adquisidora
(previamente conectada con la placa del conversor) se conecta a una PC mediante conexién USB
y se inicializa el software del fabricante. Entonces se adquieren y se graban los datos de salida
del conversor. Finalmente, el vector de datos se exporta a MATLAB para su procesamiento

posterior.
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La senal de entrada también es necesaria para efectuar la caracterizacién y compensacién
del DUT. Por lo tanto, esta senal es generada de manera separada en MATLAB utilizando la
informacién disponible sobre las caracteristicas de la senal ajustadas en el generador de funciones,
i. e., amplitud y frecuencia. Luego se estiman el corrimiento de frecuencia y la fase inicial de
la senal de entrada (en el instante en el cual comienza el muestreo de la senal). Pardmetros
adicionales como ruido y armoénicos con distintos niveles de potencia también pueden agregarse
a la senal de entrada simulada en MATLAB utilizando informacién obtenida con el analizador

de espectro sobre la senal de entrada al DUT.

Antes de evaluar determinada estrategia de compensacién, es necesario contar con el mayor
conocimiento posible sobre el comportamiento y el desempenio del ADC en todos los rangos de

trabajo.

El ADC permite cambiar la maxima tensién de entrada requerida para obtener el rango
completo de cédigos discretos en su salida. Esto se utiliza para eliminar efectos de saturacion
y por ende distorsién a la salida del ADC debidos a una excursiéon incompleta de la senal de
entrada. Estas tensiones de entrada maximas dependen de la tensién de referencia aplicada
internamente al ADC. El primer valor posible para la tensién de referencia es 1,7 Volts, lo que
permite muestrear y convertir una sefial de entrada analdgica de hasta 3,4 Volts pico a pico
(es decir, 16 dB de potencia) sin efectos de saturacién. El segundo valor para la tensién de
referencia especificado en la hoja de datos es 0,5 Volts, que determina una senal de entrada con
una amplitud méaxima de 1 Volt pico a pico y 5 dB de potencia. Finalmente, puede aplicarse una
tension de referencia entre 0,5 y 1,7 volts externamente [43]. Sin embargo, reducir la tensién de
referencia del conversor por debajo de 1,7 volts produce un eterioro en la linealidad del DUT,
especialmente en términos de la no linealidad diferencial (DNL) [43]. Por lo tanto, el ENOB del

DUT serd menor que los valores tipicos especificados en la hoja de datos.

La Figura 6.5 muestra la relacién senal a ruido més distorsién (SINAD) medida a la salidadel
ADC en funcién de la frecuencia de una senal de entrada senoidal monotonal de 3,4 volts pico
a pico. En esta figura, la linea llena corresponde a la SINAD medida utilizando el generador de
funciones R&S para una frecuencia de muestreo de 130 MSps. La SINAD también fue medida en
el rango de bajas frecuencias utilizando el generador de funciones Agilent (linea a trazos). En este
caso se obtiene una SINAD mayor, y puede verse que sigue la tendencia de la linea llena hacia las
bajas frecuencias. La interpretacién para este resultado es que el rango de frecuencias 1til para
el generador de funciones R&S esta por encima de los 20 MHz, y por debajo de esta frecuencia

el generaodr introduce mayores componentes espurios en el espectro de la senal generada.

Noétese que los niveles de SINAD que se muestran en la Figura 6.5, medidos a la salida de

los generadores de funciones R&S y Agilent corresponden a un ENOB de entre 6 y 9 bits. Estos
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valores son menores que la resolucion efectiva del ADC en estudio para el peor de los casos.
Esto se debe al desempeno de los generadores de senales, dado que aunque el nivel de ruido
permanece constante, la distorsion armonica de la senal generada aumenta en funcién de la
potencia de salida requerida. Por ejemplo, para una senial de salida senoidal de 3,4 Vpp (i. e., 16
dB de potencia) el generador de funciones R&S provee una senal cuyo primer arménico esté sélo
entre 35 y 40 dB por debajo de la potencia correspondiente a la frecuencia fundamental. Este
valor determina una SINAD méxima de 35 a 40 dB, equivalente a un ENOB de 5 a 6 bits,
como puede verse en la Figura 6.5. Como resultado de esto, como el SINAD propio del ADC se
encuentra entre 60 y 78 dB, la distorsion en la salida debida al comportamiento no lineal del
ADC queda enmascarada por la distorsién arménica presente en la senal de entrada provista

por el generador.

Esto significa que la SINAD de las senales a la salida del generador (i. e., senales de entrada al
DUT) debe ser mejorada. De lo contrario, la senal a la salida del DUT serd una versién cuantizada
de la dindmica del generador y no sera capturada informacién alguna sobre el comportamiento

del ADC. Este problema se ilustra en la Figura 6.6.
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Figura 6.5: SINAD en funcién de la frecuencia.

La distorsién armonica a la salida del generador de senales puede reducirse cambiando la
tensién de referencia del ADC a 0,5 Volts. Sin embargo, en este caso la potencia de salida
entregada por el generador R&S es de 5 dB y el primer arménico en la senal generada esta entre
45 y 50 dB por debajode la fundamental. Este valor de SINAD continia siendo insuficiente para
medir los efectos no lineales del DUT a la salida. Por lo tanto, debe buscarse la manera de
reducir ain mas el nivel de los armédnicos a la entrada del ADC. Una solucién posible consiste

en aplicar un filtro pasabajos pasivo de alto orden a la senal de salida del generador [31]. Por
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Figura 6.6: a) La SINAD en A es menor que la SINAD en B y por ende no es posible compesar,
b) La SINAD en A es mejorada por filtrado de modo que la SINAD en C es mayor que la SINAD
en B.

ejemplo, la Figura 6.7 muestra el esquematico de un filtro pasabajos tipo Butterworth de sexto
orden con frecuencia de corte en 28 MHz, y la respuesta en frecuencia de dicho filtro se muestra

en la Figura 6.8.
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Figura 6.7: Esquematico de un filtro pasabajos Buterworth de sexto orden con frecuencia de
corte en 28 MHz.

6.5. Resultados en compensacién

El mejor escenario posible para la compensacién de un ADC en términos de incremento en
la resolucién efectiva corresponde al caso en el cual se muestrea una senal senoidal monoton-
al de frecuencia conocida. En este caso, o bien el compensador no modela adecuadamente la
dindmica del sistema y por ende no logra linealizar la salida del DUT, o captura correctamente
el comportamiento no lineal dindmico del DUT y se obtiene un incremento en el ENOB. En
este ultimo caso, es esperable que la mejora obtenida sea mayor que cuando se muestrea una
senal de frecuencia desconocida, independientemente de las senales utilizadas durante la fase de

entrenamiento.

Ergo, como primer paso en el proceso de post-compensaciéon para el DUT, proponemos

evaluar los modelos presentados en la Seccién 6.2 para una senal muestreada de 28 MHz. Esta
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Figura 6.8: Respuesta en frecuencia en amplitud (linea llena) y fase (linea a trazos) para el filtro
de la Figura 6.7.

senal fue previamente filtrada con un filtro pasabajos pasivo tipo Butterworth de sexto orden
como se sugirié en la Seccién 6.4. La SINAD a la salida del filtro, (medida con el analizador
espectral) es de 76 dB, y la SINAD a la salida del DUT (medida con el software ADSim de Analog
Devices) es de 64 dB. Por lo tanto, puede obtenerse un incremento de 12 dB en la SINAD,
equivalente a 2 bits en el ENOB. De los 32000 pares de datos de entrada-salida obtenidos,
(siguiendo el procedimiento descripto en la Seccién 6.3), los primeros 20000 fueron utilizados
para entrenar tanto el compensador MP como el MGMP, y el resto fueron utilizados para

validacién.

Para la primera prueba, se entrenaron varios compensadores de cada tipo para un polinomio
de orden 3 en funcién de la longitud de los filtros FIR (M). El resultadose muestra en la Figura
6.9. Como puede vrse en la figura, el compensador MGMP tiene un desempeno superior al MP.
Este resultado era esperable, dado que el MGMP es mas general en el sentido que se tienen en
cuenta términos cruzados entre muestras pasadas al calcular los parametros del compensador.

Entonces, de aqui en adelante se enfocard el andlisis en el compensaodr MGMP.

A fin de estimar el orden del polinomio, se entrenaron varios modelos tipo MGMP para
N = 2,3 y 4 variando la cantidad de muestras pasadas M utilizadas para modelar la memoria
del sistema. El incremento obtenido en la SINAD (y el ENOB) se muestran en la Figura 6.10
para datos de validacién al muestrear la senal de entrada senoidal de 28 MHz. Puede verse en
la figura que el desempeno obtenido utilizando polinomios de orden 3 y 4 es practicamnte el
mismo, mientras que el desempeno al utilizar polinomios de orden 2 es menor. También puede
verse que sblo aproximadamente 12 % de la mejora méxima ocurre para M > 8. Luego, elejimos
N =3y M = 10.
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Ahora, la idea general tras la estrategia de compensaciéon propuesta consiste en entrenar

un compensador utilizando tanta informacién como sea posible sobre la dindmica del ADC en

todas las regiones de operacién (i. e., en un amplio rango de frecuencias). De esta manera,

el post-compensador debiera ser capaz de mejorar el desempenio en términos de incremento

en la resolucion efectiva independientemente de la frecuencia de la senial muestreada. Con este

propésito, proponemos el uso de una senal de entrenamiento mas completa, obtenida mediante la

concatenacion de datos de entrada-salida de senales senoidales filtradas de distintas frecuencias.
La Figura 6.11 muestra el ENOB y SINAD en validaciéon para una senoidal de 36 MHz, donde los
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parametros del compensador fueron estimados utilizando una senal de 4 senoidales de frecuencias
distintas y otra de 5 frecuencias monotonales ambas aplicadas secuencialmente durante la fase
de entrenamiento. Las frecuencias utilizadas fueron 16, 28, 36 y 48 MHz en el primer caso,
anadiendo una senoidal de 40 MHz en la secuencia de entrenamiento para el segundo caso.
Aunque no se obtiene mejora alguna para M < 4, puede verse que al agregar la quinta senal
de frecuencia distinta durante el entrenamiento, el desempenio mejora significativamente. Sin
embargo, como se esperaba, el incremento en la resolucion obtenido es menor que para el caso

anterior.

Figura 6.11: ENOB and SINAD vs. M para un polinomio de orden 3 entrenando con 4 (linea

llena) y 5 frecuencias (linea a trazos), validando con un tono en 36 MHz.

Cuadro 6.1: SINAD Medido [dB] para compensadores con diferentes sefiales de entrenamien-

“wo»

to.Los espacios completados con “—” significan que no se observé mejora.

Senal de entrenamiento| Frequencia de validaciéon— 16 MHz 28 MHz 36 MHz 40 MHz 48 MHz
Sefial de entrada 75 75 72 75 74

Sin compensar 64,1082 | 64,1123 | 64,5708 | 64,7925 | 64,2216
Monotonal de 28 MHz 72,7846 | 72,9431 - - -
Monotonal de 36 MHz = = 71,3679 = =

Monotonal de 40 MHz - - - 74,2624 | 72,0208

5 tonos 74,4136 | 74,4242 | 68,5521 | 72,1126 | 70,9435

La Tabla 6.1 muestra la SINAD en funcién de la frecuencia para el DUT sin compensar y
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luego de efectuada la compensacion para el caso donde los pardmetros son estimados utilizando 5
tonos durante la fase de entrenamiento, y utilizando sélo un tono para entrenar el compensador.
En la tabla, cada fila corresponde a un compensador cuyo desempeno es evaluado sobre el ancho
de banda completo de Nyquist. Puede verse que utilizando la nueva secuencia de entrenamiento
con 5 frecuencias distintas se obtiene un incremento de entre 4 y 10 dB en la SINAD sobre todo
el rango de frecuencias. Por otro lado, utilizar s6lo un tono para entrenar el compensador resulta

en una mejora de banda angosta en las cercanias de la frecuencia de la sefial de entrenamiento.

6.6. Conclusiones

Se presenté una descripcién completa del set-up de mediciones y la metodologia para la
post-compensacién de ADCs. Dos post-compensadores utilizando modelos MP y MGMP fueron
utilizados para compensar un ADC comercial, lograndose un incremento importante en la re-
solucién efectiva. No se utilizé ningtin conocimiento particular sobre la estructura de conversion
del DUT en la estrategia de compensacion, lo cual implica que la metodologia resulta aplicable a
cualquier ADC. Como se esperaba, se muestra que el compensador MGMP tiene un desempefio
superior frente al MP. Se muestra una mejora significativa en términos de incremento en la
resolucién efectiva para el caso del compensador MGMP cuando la frecuencia de la senal de
entrada es conocida. Caso contrario, se obtiene cierta mejora utilizando una sefial mas general
para entrenar el compensador, y se muestra que es posible obtener un incremento mayor en la
resolucién al agregar més frecuencias en la senal de entrenamiento. Ademas, al utilizar esta senal
durante el entrenamiento, el incremento obtenido en la resolucién efectiva es independiente de la
frecuencia y se logra una mejora en el desempeiio del ADC sobre el ancho de banda de Nyquist
completo. Finalmente, se determina el orden de la no linealidad y la memoria de la dindmica

del sistema, lo que permite utilizar esta informacién en el futuro.






Capitulo 7

Conclusiones

En este capitulo se resumen los desarrollos y aportes elaborados a lo largo del trabajo.

En el Capitulo 2 se presentaron cuatro arquitecturas diferentes de conversores AD, definiendo
las propiedades y caracteristicas principales de cada una. Se hizo especial énfasis en el calculo
tedrico de la SNR y el ENOB para el caso de conversores sigma-delta en tiempo continuo,
siguiendo la hipétesis de ruido blanco aditivo para el error de cuantizacién. Estos célculos teéricos
fueron desarrollados especialmente para este trabajo ya que no se encuentran en la bibliografia

corriente sobre el tema.

En el Capitulo 3, se presentaron los fundamentos teéricos de los amplificadores de S&H,
presentes en gran numero de arquitecturas de conversion analdgico-digital. En particular, se
definieron las especificaciones habituales para estos amplificadores y algunos de los efectos que
perturban su funcionamiento en desmedro de su desempeno, junto con una arquitectura que
tiende a minimizar el efecto de inyeccion de carga en transistores MOS. Se analizaron tam-
bién algunos de los efectos no ideales que afectan su desempeno y de qué manera afectan la

performance del sistema, en particular la incertidumbre en los instantes de muestreo.

En la primera parte del Capitulo 4 se presenta una breve introduccion a los métodos de
post-compensacion de ADCs méas importantes hallados en la literatura i.e. tablas de correccién
y post-compensacion por inversion de modelo. Se describen también las caracteristicas y al-
cances de cada uno de ellos. Sin embargo, antes de pensar en compensar un conversor AD cuyo
funcionamiento no es satisfactorio en términos de tasa de error en la conversién, es necesario
saber qué efectos se quieren compensar, que parametros de performance esperamos que mejoren
al hacerlo, y cudl es el desempeiio ideal. La segunda parte del Capitulo 4 esta orientada a con-

testar estas interrogantes al presentar brevemente las métricas usualmente utilizadas para medir
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la no-idealidad en el comportamiento de un conversor AD, asi como también las medidas de

desempeno més comunmente halladas en la literatura.

Una vez que se dispone de los conocimientos adecuados sobre las distintas arquitecturas
de conversion analégico-digital, ademds de los efectos no-ideales que afectan su funcionamiento
junto con los parametros y medidas de desempeno que describen y cuantifican el deterioro en
la performance del sistema, es posible desarrollar y evaluar distintos modelos, compensadores
y estrategias de compensacién para un ADC en particular. El Capitulo 5 estd dedicado a la
obtencién y desarrollo de estos modelos y compensadores para un CT SDC. En particular, se
presentaron dos modelos de Volterra que son generalizaciones de los sistemas tipo Hammerstein
y Wiener para el caso del modelado y linealizacion de un SDC, cuyas caracteristicas son estudi-
adas en detalle por medio del desarrollo de un modelo de comportamiento completo. También se
presentaron para el mismo caso de SDM dos modelos similares en el sentido que pueden consid-
erarse de tipo Hammerstein o Wiener en paralelo pero utilizando funciones PWL para modelar
las nolinealidades del sistema. Estos cuatro modelos fueron desarrollados especificamente para el
caso del SDM, ya que se cuenta con informacién adicional sobre la dinamica del sistema basada
en el modelo de comportamiento desarrollado. Por ejemplo, sabemos que el sistema debe mod-
elarse con mas de una dindmica lineal distinta, y por lo tanto las alternativas de linealizacién

utilizando sistemas tipo Hammerstein o Wiener quedan descartadas.

Finalmente, en el Capitulo 6 se presenté la metodologia y los procedimientos requeridos
para efectuar la compensacién de un ADC comercial de alta resolucién y velocidad por medio
de mediciones, aplicando las técnicas y modelos desarrollados en los capitulos anteriores. Se
describieron brevemente los instrumentos disponibles en el laboratorio y la caracterizaciéon del
sistema. Se propusieron senales de prueba adecuadas para la obtenciéon de datos de entrada-
salida con componentes frecuenciales en todo el rango de trabajo del conversor, de manera tal
de capturar la mayor informacién posible sobre la dindmica del sistema. De esa manera, es
posible el entrenamiento de un tnico post-compensador eficiente y valido en todo el rango de
trabajo. Se propone un esquema de filtrado de las seniales de los generadores para obtener niveles
de SINAD superiores a los propios del ADC, de manera que el compensador linealiza la dindmica
nolineal del conversor para obtener un aumento en la resolucién efectiva. Ademas, se obtiene una
mejora significativa en el desempeno del ADC en términos de aumento de la resolucién efectiva

sobre el ancho de banda de Nyquist completo.

Las lineas de investigacion para trabajos futuros en base a los desarrollos y resultados
obtenidos parecen amplias y numerosas. A corto plazo, se presenta la posibilidad de desarrollar
compensadores robustos y eficientes para ADCs comerciales como el descripto en el Capitulo

6. Para este fin se prevé utilizar técnicas de filtrado sobre las senales de salida de los gene-
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radores de funciones de manera de obtener una SINAD suficientemente alta a la entrada del
ADC. Como se demostré en el Capitulo 6, bajo estas condiciones puede aumentarse la resolu-
cién efectiva de conversiéon mediante post-compensacion a niveles cercanos al valor tedrico ideal.
También esta previsto realizar la implementacion en tiempo real de los compensadores desarrol-
lados. En este sentido, se cuenta en el laboratorio con los recursos necesarios para efectuar la

implementacion tanto en FPGA como mediante el disenio de un chip dedicado.

Otra alternativa que resulta sumamente interesante en el campo de compensacion eficiente
de conversores AD es el estudio y desarrollo de métodos de compensacién adaptivos. En este
caso se buscaria modelar la variaciéon temporal del sistema ante variables tales como tempe-
ratura, asi como también desarrollar compensadores que sean capaces de adaptar los parametros

estimados cuando se detecta un deterioro en el desempeno.

El campo de identificacién, modelado y compensacion de sistemas no lineales es muy am-
plio, dado que existen infinidad de sistemas que siguen este tipo de comportamiento y requieren
compensacion para reducir los efectos de la distorsién manteniendo determinadas cualidades
como bajo consumo y complejidad acotada. Esto permite pensar en aplicar los conocimientos
obtenidos y las técnicas desarrolladas en el modelado y compensacién de otros sistemas no-
lineales dinamicos. En particular, una aplicacién importante es la cancelacién de distorsion en
amplificadores de potencia, donde existe tradicionalmente un compromiso entre linealidad y

potencia consumida.
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