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Resumen

En este trabajo de grado se disend los bloques funcionales en modo corriente para un filtro
adaptivo (FA). Dado que el procesamiento de las sefiales se hace en modo corriente, se apro-
veché el nodo de muy alta admitancia del FVFCS (siglas en inglés de flipped voltage follower
current sensor). Asi, usando nodos de salida con admitancias de g4s y nodos de entrada de
92,/ gas, se garantizé un buen acoplamiento para sefiales en modo corriente. Adicionalmente,
el procesamiento de senales en corriente requiere de nodos de suma, como en el multiplicador.
Estos nodos se obtienen también a partir del FVFCS, ya sea en acoplamiento de solo—senal
o en acoplamiento de sefial+polarizacién. De este modo, usando 50 pA para polarizar cada
rama de los circuitos, se obtuvo un ancho de banda de 1,1 GHz en los bloques de procesa-
miento de senal en modo corriente. Usando la misma corriente de polarizacién, los circuitos de
integracion de senal presentaron un ancho de banda de 200 kHz. En ambos casos, los anchos
de banda se obtuvieron a partir de la arquitectura y no de la polarizacién. Asi, se mejoré la
copia 1:1 en los diferentes espejos de corriente, reduciendo el offset en los acoplamiento de

corriente.






Abstract

In this Thesis, the current—mode functional blocks for an adaptive filter (AF) are designed. As
the signal processing is done in current—mode, it takes advantage of the very high—admittance
node of the flipped voltage follower current sinker (FVFCS). Thus, using output nodes with
admittance of ggs and input nodes of g2, /g4s, good current-mode coupling signals can be
assured. Additionally, the current—mode signal processing requires suming nodes, as in the
output of the multiplier core. These nodes are also obtained from the FVFCS, fittings either
only—signal or signal+bias couplings. Thus, with a 50 pA bias current to polarize each branch
of the circuit, a bandwidth of 1.1 GHz is obtained in the current—-mode signal processing blocks.
Using the same bias current, the signal integrater circuits has a bandwidth of 200 kHz. In both
cases, bandwidth is obtained from the architecture. Thus, an improved 1:1 copy in different

current mirrors is obtained, reducing the offset in the current—-mode couplings.






Capitulo 1
Sistemas adaptivos

Los sistemas adaptivos han sido estudiados desde mediados del siglo XX, cuando Widrow
los propuso como solucién ante el eco y el retardo de las senales, propios de la comunicacién a
grandes distancias. Estos sistemas usan algoritmos para el ajuste de parametros que mejoran
el tratamiento de senales en un esquema realimentado. En este trabajo de grado se disena los
bloques necesarios para construir un sistema adaptivo basado un algoritmo reportado en la

literatura.

1.1. Justificacion

La introduccion del teléfono como medio de comunicaciéon permitié la transmisién ins-
tantanea de mensajes a largas distancias. Sin embargo, a medida que se ampliaba la cober-
tura se comenzo a presentar problemas de retardo en las senales. Adicionalmente, las senales
tendian a ir contaminadas con ruido. Estos dos problemas de comunicaciones pueden ser solu-
cionados con filtros adaptivos (FAs), pues al tiempo que se hace sincronizacién de las senales,
para reducir el efecto de su retardo, se puede hacer un filtrado adecuado que permita reducir

el ruido la senal transmitida, en muchos casos, con el menor riesgo de distorsionarla [1].

Luego del teléfono, los sistemas de comunicacién comenzaron a desarrollarse sobre enlaces
inaldmbricos. Con las mejoras en la autonomia de los dispositivos y el alcance los enlaces
inalambricos se acelerd la proliferacion de sistemas personales portatiles. Esta proliferacion
ha llevado a la reduccién del ancho de banda disponible por usuario, por lo que se ha debido
disenar protocolos que lo optimicen. Con este fin, se ha descontinuado la transmisién de senales

sobre canales de transmision paralelos para darle via a los canales seriales, lo que a su vez

5



6 Capitulo 1. Sistemas adaptivos

ha reducido el tamano y los costos de los sistemas de comunicacién, mejorando el desempeno
por canal y usuario.

La optimizacién del ancho de banda disponible no solo se ha hecho reduciendo el ntimero
de canales por usuario, sino que se ha recurrido a la codificacién por simbolos. Y aunque la
codificacién permite mejorar el uso del ancho de banda disponible, en enlaces donde la senal
requiere ser transmitida a grandes distancias, debido a que el retardo inherente al uso del
canal se vuelve dominante respecto a la latencia del resto del sistema, simbolos consecutivos
pueden traslaparse. De presentarse dicho traslape de simbolos, se modificaria la informacion
enviada, degradando la razén de error de bits (BER, siglas en inglés de Bit error ratio). Este
problema es conocido como interferencia inter-simbélica (IS1, siglas en inglés de Inter-symbol
interference).

La mayoria de los sistemas de comunicacién inalambrica actuales estan basados en proto-
colos de comunicaciones seriales. Para sincronizar la transmisién de datos en estos protocolos
tipicamente se usa sistemas digitales, lo que se traduce en un fuerte consumo de potencia y de
area, dados principalmente por el conversor digital-analégico (DAC, siglas en inglés de Digital
to analog converter). Sin embargo, los sistemas digitales son robustos ante el ruido y al offset,
variables de disefio que afectan fuertemente a los circuitos analégicos. Aun asi, estos iltimos
requieren un menor consumo de potencia y de area. De lograr la mejora en el compromiso
consumo de potencia-ruido, se puede mejorar la cada vez mas demandada autonomia de los

dispositivos de comunicacién sin comprometer la calidad de sus enlaces.

1.2. Delimitacion

A partir de lo anteriormente dicho, se propone el disefio de un FA completamente analégi-
co y en modo corriente, para el cual se usa el proceso estandar CMOS de 180 nm de UMC.
Se selecciona el algoritmo de adaptacion LMS (siglas en inglés de least mean square), amplia-
mente usado en los filtros adaptivos por su simplicidad, lo que lo hace apto para evaluar los
bloques funcionales que se disenan en este trabajo.

Dado que los bloques a disenar son analdgicos, y los procesos de fabricacién se desarrollan
para mejorar el desempeno de los circuitos digitales, se presentan problemas tecnolégicos.
Uno de ellos es que el voltaje de alimentacién se escala a una razén mayor que el voltaje de
umbral. Esto ha reducido la excursién disponible para las senales en modo voltaje. Debido
a la reduccién del rango de excursion disponible para el procesamiento de senales en modo
voltaje, se selecciond el tratamiento de senales en modo corriente. Es por esto que el desarrollo

de las topologias se debe orientar hacia procesos de fabricaciéon de bajo voltaje.
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1.3. Fundamentos 7

El diseno tradicional de circuitos se orienta a topologias que procesan senales en modo
voltaje. En el diseno de estos circuitos se cuidan aspectos que no existen en los circuitos
en modo corriente. Adicionalmente, otras condiciones permanecen pero en su forma dual.
Un ejemplo es el acople de impedancias. En modo voltaje la impedancia de salida debe ser
baja y la de entrada debe ser alta, en modo corriente se intercambian estas condiciones. El
ancho de banda de los circuitos en modo voltage es reducido por el efecto Miller debido a la
capacitancia flotante entre el nodo de entrada y el nodo de salida, como el amplificador de
surtidor comtn. Los circuitos en modo corriente no presentan esta capacitancia. La topologia
bésica de procesamiento de sefiales en modo corriente es el espejo de corriente, Figura 1.1. Para
hacer el sensado de la corriente se debe acoplar un nodo de sensado de muy baja impedancia.
De este modo, al estar conectada la impedancia de sensado de senial la ganancia de voltaje del
transistor My es 1, haciendo al amplificador de corriente inmune al efecto Miller. Esto permite
que los circuitos en modo corriente tengan mayor ancho de banda que los circuitos en modo
voltaje.

Para este fin se usa como estructura basica el flipped voltage follower current sensor
(FVFCS), ampliamente usado en el disenio de espejos de corriente con voltaje de alimentacién
bajo. Esta celda tiene caracteristicas que la hace muy apta para el sensado de corrientes y, por
lo tanto, para el procesamiento de senales en modo corriente. Este modo de procesamiento
requiere el uso de nodos de baja impedancia para mejorar el sensado de las corrientes en cada
uno de los bloques. Esta reduccion de impedancias ayuda a reducir las constantes de tiempo

de cada nodo, ampliando asi el ancho de banda de trabajo.

Figura 1.1: Topologia basica de procesamiento de senales en modo corriente.

1.3. Fundamentos

Usualmente un circuito es disenado para procesar senales bajo condiciones controladas.
Sin embargo existen sefiales cuyo canal de transmisién es sometido a variaciones. Por ejemplo,
las senales recibidas por un canal inaldmbrico. La longitud de este canal siempre varia por

el movimiento del usuario, el receptor. Adicionalmente, se tienen senales con trayectorias
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8 Capitulo 1. Sistemas adaptivos

indirectas. Con el fin de procesar las sefiales transmitidas en este tipo de canales, se recurre
a circuitos que se ajustan de acuerdo a las caracteristicas de estas senales. Partiendo de un
conjunto de valores predeterminados, se establecen las condiciones iniciales del circuito. Una
vez en un ambiente estacionario y a partir de una secuencia de iteraciones de un algoritmo
recursivo, el circuito adaptativo converge a la soluciéon éptima. Al mismo tiempo, ofrece la
capacidad de seguimiento, si las variaciones de la senal provista son suficientemente lentas
respecto al tiempo de establecimiento del sistema [2]. El rango de frecuencia de trabajo de
los FAs puede estar entre 220 % de la frecuencia central hasta dos octavas, lo cual depende

principalmente del tipo de filtro usado en la linea de retardo [3].

Como consecuencia de la aplicacién de un algoritmo recursivo, donde los parametros del
FA se actualizan en cada iteracién, estos se vuelven dependientes de la sefial a procesar. Por
este motivo los filtros adaptivos en realidad son sistemas no lineales, en el sentido de que no
cumplen la ley de superposicién. A pesar de esta propiedad, comunmente los filtros adaptivos
son clasificados como lineales y no lineales. Se dice que un FA es lineal si se cumple el principio
de superposicién cuando los parametros adaptativos se mantienen fijos. De lo contrario se dice
que son no lineales [2]. El algoritmo de filtrado adaptativo lineal se desarrolla en dos procesos
basicos: un proceso de filtrado y un proceso de adaptacién. El primer proceso se disena para
una salida en respuesta a una senal de entrada. El segundo proceso provee al filtro adaptativo
del mecanismo de control de un grupo de parametros adaptativos usados en el proceso de
filtrado [2].

La respuesta al impulso de un filtro lineal determina su memoria. A partir de este pardame-
tro se puede denominar como filtros con respuesta de duracién finita al impulso (FIR, siglas
en inglés de finite-duration impulse response), o como filtros con respuesta de duracién infinita
al impulso (IR, siglas en inglés de infinite-duration impulse response). En los filtros IIR la
memoria tiende a atenuarse [2]. Ademds de la memoria, estos dos tipos de filtros se diferencian
porque los filtros TR tienen buena selectividad en frecuencia con bajo orden [4]. Sin embargo,
son complejos y su estabilidad es dificil de garantizar durante la adaptacion. Por otro lado,
los filtros FIR tienen buena convergencia y estabilidad, pero es necesario que tengan un orden
mayor que los filtros IIR para lograr una selectividad comparable. Con el fin de poder evaluar
los bloques funcionales, teniendo en cuenta la estabilidad y la convergencia, se selecciona la

estructura del filtro FIR para el desarrollo de este trabajo de grado.

Los filtros FIR pueden usar tres tipos de estructuras: filtro transversal, predictor de laten-
cia y el arreglo sistélico. Para este trabajo se seleccioné la estructura de filtrado transversal

por la sencillez de su diseno. Esta estructura consta de una secuencia de elementos de retardo
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1.3. Fundamentos 9

unitario 7, los factores de peso w;, un sumador y un estimador [2], Figura 1.2. En este filtro, la
senal de entrada (z(t)) pasa por la linea de retardo, de donde se obtiene versiones de si misma
diferenciadas por el retardo de grupo acumulado en cada filtro. Cada una de estas seniales son
multiplicadas por su respectivo factor de peso y posteriormente sumadas, obteniéndose asi la
senal de salida (y(t)). Esta es comparada con una senal de referencia (d(t)), la cual se genera
a través de un estimador, encargado de modificar los factores de peso.

Una vez seleccionada la estructura del filtro adaptativo, se establece un algoritmo. En este
trabajo se selecciond el algoritmo propuesto por Widrow y Hoff [5], llamado LMS por la forma
en que se calcula su error. Este algoritmo usa una pendiente instantanea, y es tan simple y
efectivo que ain hoy en dia es el algoritmo de aprendizaje mas ampliamente usado [1], ya sea
en su versién original o en alguna de sus diferentes variaciones [6].

Definidos la estructura y el algoritmo, y teniendo en cuenta que el diseno se debe hacer
en modo corriente, se propone el diagrama del filtro a disenar. En la Figura 1.3 se presenta
el diagrama completo del FA propuesto. Este filtro consta de un circuito que sensa en modo
voltaje la senal a procesar, el cual a su vez convierte el voltaje sencillo a dos corrientes en
contrafase. Para ayudar a la comprensién del flujo de senal en el diagrama, la corriente en fase
estd en color verde y la corriente en contrafase en color marrén. Cada una de estas corrientes
pasa por una linea de retardo, y las corrientes retrasadas son entregadas a sus respectivos
multiplicadores, donde reciben el peso de acuerdo a los parametros adaptativos del filtro.

Los multiplicadores sensan la senal en modo corriente, multiplicindola por un voltaje
que viene del estimador. A la salida de los multiplicadores se suman las corrientes en fase
y las corrientes en contrafase, las cuales son posteriormente restadas para obtener la senal
de salida del filtro, entregada en modo corriente y sencilla. Una copia de la corriente de
salida es comparada con el voltaje que entra al filtro. La diferencia entre estas dos senales
es convertida en un voltaje diferencial usado para el estimador del parametro adaptativo de
cada una de las etapas de la linea de retardo. La estructura del estimador del pardmetro

adaptativo, presentada por Diaz en 2000 [7], toma la senal de error, la integra y la entrega a

Y(s)

Figura 1.2: Diagrama general de un FA.
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Figura 1.3: Diagrama propuesto para el FA en modo corriente.
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1.4. Estado del arte 11

los multiplicadores. El disefio de cada uno de los bloques funcionales que conforma el FA de

la figura 1.3 se va a desarrollar a lo largo de este documento.

1.4. Estado del arte

Tabla 1.1: Estado del arte de filtros adaptivos.

Au~t0r N Lines  Bstimader | CMOS Area Iy, Vop Py,, BW  BER
Ano (] [um?] [mA] [V [mW] [Hz]  [Mbps]

[8]2001 4  FTS-FIR LMS 0,80  1800x1800 12 5 60 50 k

[9] 2001 5-15 LMS 0,18 TA3XT73 1,8 62204 33M

[10] 2003 DLMS 0,35 0,0214 23,1k

[11] 2006 LMS 0,25 16 2,7 432 835 M

[12] 2006 4 0,18 100 500

[13] 2007 3 0,18 1,8 7G  10.000

[14] 2008 4 LMS-FG 035  1800x400 3,3 13,2 100 k

FTS: Filter-tap slice

FIR: Finite-duration Impulse Response
LMS: Least mean square

DLMS: Delayed least mean square
FG: Floating gates

La aplicacién de los FAs es muy amplia. Por esto, es dificil encontrar una tendencia en
el estado del arte. En la Tabla 1.1 se presenta una recopilacién de FAs reportados en la
ultima década. El primero es un FA reportado por De la Vega et al. en el 2001 [8]. En este
FA se usa una técnica de corrientes conmutadas, una linea de retardo FIR y el algoritmo
adaptativo LMS. El diseno se basa en bloques de retardo y de multiplicacién-acumulacién. El
sistema disefiado por De la Vega puede funcionar como filtro adaptivo o como un filtro FIR
programable, ademds de tener la posibilidad de permitir una senal de control externa.

Cheewe Ng et al. [9] present6 en 2001 un FA digital escalable en potencia. La principal
caracteristica de este filtro es la capacidad de modificar su precisiéon con el nimero de etapas
y la cantidad de bits para el procesamiento de las senales. De este modo se puede modificar el
consumo de potencia entre 6,4 mW y 20,4 mW con desviaciones estandar en la senal de error
entre 0,28 y 0,1 respectivamente. De este modo el compromiso entre disipacién de potencia y
cancelacién de la ISI se puede modificar de acuerdo a la aplicacién.

Un FA operando en subumbral para dispositivos de ayuda auditiva es presentado en el 2003

por Kim et al. [10]. La operacién en subumbral fue posible gracias al uso de una arquitectura
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12 Capitulo 1. Sistemas adaptivos

en paralelo con légica pseudo-CMOS. Al mismo tiempo, la légica pseudo-CMOS operando
en subumbral (subpseudo-CMOS) mejora el producto potencia-retraso respecto a la légica
sub-CMOS. El uso de transistores operando en subumbral le permite reducir el voltaje de
alimentacién a 400 mV y a su vez el consumo de potencia a 21,4 mW con una frecuencia de
reloj de 22 kHz.

En el 2006, Aparin et al. [11] presenta un FA para sistemas méviles. En el esquema CDMA
de comunicacién movil, el receptor es objeto de interferencia por su propio transmisor, debido
a que en este esquema el transmisor y el receptor comparten la misma antena mediante un
duplexor. Es por esto que parte de la sefial a transmitir es inyectada por el duplexor hacia
el receptor. Este efecto es conocido como TX leakage. Un FA en tiempo continuo, usando el
algoritmo LMS, para reducir el TX leakage en receptores CDMA. El filtro funciona mediante
la inyeccién de una copia apareada desfasada del TX leakage en la salida del LNA. Esto
requiere una senal de referencia acoplada desde el transmisor, de la cual I y Q son escaladas
apropiadamente para generar la copia apareada. Los factores de escala son el resultado de la
correlacion entre la salida del filtro y las componentes I y Q de la senal de referencia. Usando
este filtro, se logra mejorar la senal transmitida al aumentar el rechazo de 14,3 dB a 20,7 dB.
Todo esto degradando el factor de ruido y la ganancia del LNA en solo 1,3 dB y 1,7 dB

respectivamente.

Ndjounthce presenta en el 2006 [12] un FA para mejorar la estabilidad y la baja sensibilidad
al ruido de redondeo debido a la ortogonalidad entre los estados internos. Con la finalidad
de incrementar la velocidad y reducir el consumo de potencia, usa multiplicadores de alta
velocidad y bajo consumo de potencia basados en la mejora de la codificaciéon de los productos

parciales y las etapas de pipeline para reducir los caminos criticos.

Bien et al. propone en el 2007 [13] un FA, con una linea de retardo ajustable controlado
de forma digital. El retardo de la linea puede ser sintonizado con 3 ps de resolucién mediante
un conversor digital-analégico modular. A través de simulaciones, Bien encontré que puede

ajustar el retardo entre 15 ps y 103 ps.

Usando transistores con compuertas flotantes en los pardmetros adaptativos y almacenan-
do estos pardametros en bloques de memoria no volatil, en el 2008 Gray [14] presenté un FA
en tiempo continuo. El uso de compuertas flotantes y el almacenamiento de los pardmetros
adaptativos en modo corriente le permite obtener un disefio compacto y de bajo consumo de
potencia. La arquitectura propuesta es apropiada para la implementacién de circuitos mas
grandes, pues al aumentar en un 100 % el nimero de componentes en el circuito el consumo

de potencia se incrementa en solo 2,5 mW (19 %).
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1.5. Organizacién del documento

Los conceptos y bloques referentes al diseno del filtro adaptativo de este trabajo de grado se
van a desglosar a lo largo de este documento. En el capitulo 2 se presentan las lineas de retardo
aptas para un filtro adaptativo con algoritmo LMS' y las consideraciones de disefio que se debe
tener en cuenta para obtener la homogeneidad en los retrasos. Los multiplicadores disenados se
presentan en el capitulo 3, sobre los cuales se desarrolla las modificaciones para lograr mejorar
el ancho de banda y la distorsiéon. En el capitulo 4 se presentan los circuitos usados para el
sensado de la senal de entrada y el estimador LMS. Los resultados de simulacién se presentan
en el capitulo 5. Finalmente las observaciones y las conclusiones, y las recomendaciones para

trabajos futuros se presentan en el capitulo 6.
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Capitulo 2

Linea de retardo

El primer bloque en procesar la senal dentro de un FA es la linea de retardo. Las carac-
teristicas de las lineas de retardo estan determinadas por el algoritmo de adaptacién, que en
este trabajo de grado serd el LMS por su simplicidad y efectividad. En una linea de retardo
se debe considerar el orden, la profundidad, la resolucién, la estabilidad y complejidad de
adaptacién que acarreen al filtro adaptivo. En esta seccidn se presenta dos de las lineas de
retardo més usadas en la literatura y sus ventajas en el diseno de filtros adaptivos basados en

el algoritmo LMS.

2.1. Fundamentos

La linea de retardo estd compuesta por filtros H(jw), que para efectos practicos se van
a suponer de primer orden y con retardo de grupo 7. El retardo de grupo se define como el
tiempo que tarda una componente de frecuencia, del espectro de la senal, en pasar por un
sistema [15]. Las lineas de retardo deben cumplir dos condiciones importantes. Primera, el
retardo de grupo debe ser homogéneo, es decir, igual para cada filtro. La segunda condicion, es
que el cambio de fase debe depender linealmente de la frecuencia, con el fin de que el retardo
de grupo sea independiente de esta [3]. En este trabajo, el FA se disena para usar el algoritmo
LMS, el cual se basa en el retardo de grupo homogéneo. Dada la fase del filtro H(jw) como
en la ecuacién (2.1), el retardo de grupo estd dado por la ecuacién (2.2), el cual denota el
retardo en el tiempo que experimenta una especifica componente en frecuencia cuando pasa

a través del filtro [15].

p(w) = arg H(jw) (2.1)
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16 Capitulo 2. Linea de retardo

ry(w) = — 25 (2.2)

En este trabajo el FA usa una linea de retardo transversal, compuesta por filtros conectados
en cascada. Con el fin de que todos los filtros cumplan las condiciones bésicas para una linea
de retardo, se debe cuidar que las condiciones de sensado y entrega de la senal de todos los
filtros sean iguales. En este capitulo se describe el diseno de dos de las lineas transversales
mas usadas en FAs, la linea Laguerre y la linea Gamma. Los filtros de estas lineas usan como
celda bésica el FVFCS, el cual es explicado en el apéndice A.

Las lineas de retardo definen el tipo de adaptatividad de los filtros, FIR o IIR. De su
arquitectura se puede determinar la estabilidad del FA, pues en los filtros IIR ademas de los
factores adaptativos (w;) posee conexiones de retroalimentacion. Estas conexiones incremen-
tan en nimero de pardmetros libres del FA, de modo que en los filtros IIR se desvincula la
profundidad de memoria (D) del nimero de etapas de la linea de retardo (K). Por el contra-
rio, en los filtros FIR la profundidad de memoria estd dada por este nimero de etapas. La
resolucion de un FA se define como el niimero de pardmetros libres por unidad de tiempo.
Esto es equivalente al niimero de etapas de la linea de retardo dividida por la profundidad de
memoria, ecuacién (2.3) [16].

R=

Sl =

(2.3)

2.2. Filtro Gamma

En 1991, De Vries [16] presento el filtro Gamma para un modelo neuronal de procesamiento
temporal en tiempo continuo. Posteriormente fue adaptado para tiempo discreto y presentado
por el mismo autor como una nueva clase de filtro adaptivo tipo IIR. A continuacién se
presenta el filtro adaptivo Gamma en tiempo continuo y un esquema que hace posible su

realizacién en circuito integrado.

2.2.1. And&lisis matematico

En la Figura 2.1 se presenta el diagrama general del filtro Gamma, que es una generaliza-
cion del filtro transversal. Este filtro contiene una linea de retardo que hace uso del operador
de retardo Gamma, dado por la ecuacién (2.4). Asi, el término z;(¢) de la linea de retardo
estd dado por la ecuacién (2.5) y la salida del filtro por la ecuacién (2.6), donde g, ; y i son

pardmetros adaptativos [17].

G(s) = . (2.4)
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zi(t) = (1 — p)xi(t — 7) + pxi—1(t — 7) i=1,2,---,N (2.5)
N

yn(t) = Zgn,i$i(t) (2.6)
=0

X(s) o—
Y no VY On1 VY On2 Y 9nn

Figura 2.1: Diagrama general del filtro Gamma.

Si p =1, el filtro adaptivo Gamma se reduce a la estructura adaptiva de Widrow [5]. Si
i # 1, la funcién de transferencia del filtro Gamma es del tipo IIR debido a la recursividad
de la ecuacién (2.5), y G(s) implementa un retardo unitario dispersivo [18]. Con el fin de
evitar este fenémeno en el retardo de grupo, se usa la linea de retardo para u = 1. De este
modo cada una de las etapas de filtrado incluye un retardo 7 homogéneo, cumpliendo con los
requisitos del estimador LMS a usar en este trabajo.

En consecuencia, el operador Gamma se reduce a la ecuacién (2.7). Asi, la senial de salida
de este filtro estd dada por la ecuacién (2.8), donde N es el orden del filtro, g, ; queda como

el inico parametro adaptativo del filtro y a es la ubicacién del polo dominante del filtro.

G(S) = - i - (2.7)
N i
Yals) = gn,iﬁ){(s) (2.8)
=0

2.2.2. El circuito

Una vez presentado el filtro desde el punto de vista matematico, se hace el analisis de
circuitos para su implementacién. En [3], se presenté un FA en tiempo continuo usando un
filtro basado en un espejo de corriente Widlar. Sin embargo la conductancia de entrada del
espejo Wilson es ¢g; = gm + ggs del transistor conectado en configuracion de diodo. Ain cuando
es una alta conductancia, el producto de la corriente de entrada por la conductancia vista (i;g;)

se refleja en variaciones de voltaje que distan de un las esperadas de un sensor de corriente.
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18 Capitulo 2. Linea de retardo

En el anio 2002 Ramirez—Angulo et al. presenta el FVEFCS [19], el cual se muestra en la
Figura 2.2. Este circuito usa una realimentacién paralelo—paralelo, provista por el transistor
Mjs, para aumentar la conductancia de entrada, ecuacién (2.9). En el apéndice A se hace el

desarrollo de las ecuaciones que describen el comportamiento del FVFCS.

Im19m3 (29)
9ds3

9i,FVFCS =~

Figura 2.2: Esquema del FVFCS.

El espejo de corriente tipo FVFCS se usa para construir un filtro pasa—bajas, mostrado
en la figura 2.3(a). Este filtro tiene tres salidas, una para el siguiente nicleo de la linea
de retardo, una para el estimador y otra para el multiplicador de la linea de retardo. La
funcién de transferencia del filtro pasa—bajas, en la salida del multiplicador, estd dada por
la ecuacién (2.10), la cual se puede aproximar a (2.11) dado que gms = gm1, Cgs5 = Cgsi,
suponiendo que la fuente de senal es ideal (gs = 0) v gas1 = gas3 = g = 0, y reemplazando
s =jwy C1 = Cgs1 + Cgs3 + Cgsa + Cgs5. En esta aproximacion también se presentan los polos

del filtro pasa—bajas.

R
Ma> 1 Veo |::| Mc |::| Me Mg
I ea— ! !
Ve
M i01 .
V, 2 i .
BN o—”: 02 i | a —— iy
¢ . | sra o2
1 Ml’jl I|»|M3 I|»|M4 I M5 *
Im
(a) Esquema. (b) Simbolo.

Figura 2.3: Filtro pasa-bajas.
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1,0¢

-------- Ganancia

0.8 — Retardo de grupo
S 0,6t
c
o
s

0,4

0,2

107 108 10° 10'° 10"
Frecuencia [Hz]
Figura 2.4: Respuesta en frecuencia analitica del filtro pasa—bajas.
iﬁ ) — gm5(gm2 + gds?) o
i Im1(gm2 + gds2) + gm2 [29as2 + s(cgs1 + cgs5 + 9B)]
: IL (2.10)
+9s [gas2 + s(cgs1 + cgs5 + 9B)]  gass + 9B + gL
. Ims59m2
Hpp(jw) = .
( ) Im1dm2 — LUCl (wchQ - ]gm2)
_ Im59Gm2 (2.11)
. m2C1E4/ g2 5CF —4gm1gmacgs2C
Jwi2 + ot \/gmgcglsgclg Rt

La fase del filtro, ecuacion (2.12), se calcula a partir de la ecuacién (2.11), y a partir de la
fase se calcula el retardo de grupo, ecuacién (2.13). Los pardmetros de los transistores, g, y
cgs, deben ser seleccionados de modo que el retardo presente la menor distorsién con el mayor
ancho de banda, esta observacién se hace debido a la presencia de dos polos en la funcién de
transferencia y de los cuatro polos en el retardo de grupo. En la Figura 2.4 se presenta la curva
de transferencia para gmi = 1 mA/V, cgs1 = 250 fF, gm3 = 1,3 mA/V y cge3 = 500 fF.
Suponiendo estos valores fijos para gm1, Cgs1 ¥ Cgs3, gm3 debe ser al menos 30 % mayor a gm1

para que el pico que se presenta en el retardo de grupo no supere el 5 %.
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wgm3C1 )
W) — — At 2.12
CP( ) & <gmlgm3 - W2CQS3CI ( )
o 22
T(w) 9m3 1(gmlgm3 953) 5 (2.13)

923w C1 + (gmigms — wrcly)
2.3. Filtro Laguerre

Los primeros indicios del uso del filtro Laguerre se encuentran en el trabajo presentado por
Kautz (1954), donde hace una aproximacién a la respuesta al impulso de un sistema estable,
invariante en el tiempo, causal y lineal. Esta aproximacién fue hecha mediante series truncadas
de funciones ortonormales y en el trabajo de Wiener (1956) sobre teoria de prediccion [2, pag.
675]. En esta seccién se presenta el filtro Laguerre en tiempo continuo y el circuito para

procesar senales en modo corriente.

2.3.1. Analisis matematico

En la Figura 2.5 se presenta el diagrama del filtro Laguerre, que es otra generalizacién de
los filtros transversales. Este filtro de orden N esta compuesto por un filtro pasa—bajas en la
primera etapa, seguido de n — 1 filtros pasa—todas. La salida del filtro Laguerre esta dada por
la ecuacion (2.14), siendo I, ; i-ésimo pardmetro adaptativo [20]. En esta seccién se presenta
el diseno de los filtros pasa—todas para el filtro Laguerre, el filtro pasa—bajas es el mismo

disenado para el filtro Gamma.

X(s) °

Yn(S)

Figura 2.5: Diagrama del filtro Laguerre.

- s+a)!
Y, (s) = Zlnyi((;_i)iX(s) (2.14)

i=1
Asi como la linea Gamma, en la linea Laguerre se debe cumplir que el retardo de grupo es

homogéneo. Para poder cumplir esta condicién y procesar la senal en modo corriente se usa,

asi como en los filtros pasa—bajas, el espejo de corriente tipo F'VFCS. Este espejo de corriente
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e M My e e e
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(b) Diagrama. (c) Simbolo.

Figura 2.6: Esquema del filtro pasa—todas basado en la ecuacion (2.15).

presenta la funcién de un filtro pasa—bajas, la cual puede ser aprovechada en la construccién
de un filtro pasa—altas a través de la ecuacién (2.15), presentada por Bult [3].

G

Hpp(jw) = 2——— 1
Pr(jw) G + jwC

(2.15)

2.3.2. El circuito

En la Figura 2.6 se presenta el esquema del filtro pasa—todas basado en la ecuacién (2.15).
Este filtro estd compuesto por un filtro pasa—bajas (M;:Ms) y un inversor de corriente con
tres salidas (M4:Mg 78). Con el fin de que el filtro pasa-todas no presente distorsién en fase,
se garantiza que el filtro pasa—bajas tenga la frecuencia de corte una década por debajo de la
del inversor. Para esto se usa la capacitancia Cpp en el filtro pasa—bajas.

Para calcular la funcién de transferencia del filtro pasa-todas de la Figura 2.6(a) se usa
la ecuacién obtenida para el filtro pasa—bajas. En la ecuacién (2.16) se presenta esta funcién
de transferencia. Usando el factor ki.3, y tomando cgs1 como la capacitancia unitaria, se
reemplaza cgs1 = Cpp/(k+3), donde k = Cpp/cys1 y €l sumando 3 corresponde a cgs1 + Cgs5-
Con estas reducciones se obtienen los ceros y polos del filtro pasa-todas, donde se observa
que al aumentar el tamano de la capacitancia Cpp respecto a cys1 la relacién entre los polos
y los ceros tiende a 1, aproximéndose a la funcién de transferencia de un filtro pasa—todas de

segundo orden ideal.
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Figura 2.7: Respuesta en frecuencia analitica del filtro pasa—todas.

o 29m59m3 — gm1gm3s — wCPB(jgm3 + weys3)
Hpr(jw) = — -
Im19m3 +wCpp (ng3 - WCgsS)
_ Im19m3 + wCpp (wcg83 - ]gm?;)
Im19m3 — wCpp (wcgs3 - jng) (216)

) gm1 (k+3£VE?+10k+21)
. JWel,c2 + 2Crp

Iy g1 (k+3+VE22k—3)
w +
J pl,p2 2Cpp

Este filtro pasa—todas cumple la condicién de retardo de grupo homogéneo, pues para
w = 0 la ganancia es -1. Con el fin de conocer el comportamiento del retardo de grupo del
filtro pasa—todas, se obtiene su fase, ecuacién (2.17), a partir de la ecuacién (2.16). A partir

de la fase se calcula el retardo de grupo del filtro, ecuacién (2.18). A bajas frecuencias (w = 0)
el retardo de grupo es 2Cpp/gm1.

—9m3wCpp —9m3wCpp
opr = Atg < ) — Atg < ) 2.17
Im19m3 + w?cgs3Cpp —gmi19m3 + w?cgs3CpB (2.17)
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202
O gm1CpB (gfnl + wk+’§B>

O g2awChy+ (021 — F52) 620w Chp + (g2 + 5752)
9m3CpB (gm1gm3 + wcys3Cpp) (2.18)
(g1 Gms — w26y530pB)° + g2,3w2C%
9m3CpB (Im19m3 — wcgs3CpB)
(gm1gms + w2cgs3Cpp)” + 92302 Chp

212
2 w=C'
9m1CppB <9m1 - k+§B>

_l’_

FEn la Figura 2.7 se presenta la respuesta analitica del filtro pasa—todas. Usando los mismos
valores para la Figura 2.4, este filtro tiene la frecuencia de -5 % una década antes del filtro pasa—
bajas, debido a la capacitancia Cpp, donde Cpp = 10cys1. Ademads se ve el comportamiento
de la copia de corriente, que presenta una variacién de aproximadamente 5 %. En este punto se
encuentra un compromiso de diseno del filtro pasa—todas, pues si se desea reducir la variacion
de la copia de corriente se debe aumentar la relacién 4Cpp/ Cgs1, 10 que a su vez reduce la

frecuencia de -5 % del retardo de grupo.

2.4. Gamma Vs. Laguerre

Por las razones expuestas anteriormente, el uso de las estructuras FIR en los FAs ha sido
la regla. Sin embargo existe una relacion cercana entre el filtro Gamma y el filtro Laguerre,
dado que el filtro Laguerre es una forma ortogonalizada del filtro Gamma [21]. Es por esto
que se debe considerar las condiciones bajo las cuales una estructura presente las ventajas
de los filtros IIR y los filtros FIR: estabilidad, facil adaptacién y la independencia entre la
regién de soporte y el orden del filtro; esta tultima caracteristica es la méas llamativa en el
modelado de sistemas, pues permite determinar la complejidad de adaptacién del sistema.
En 1993, Principe et al. [17] presentaron las condiciones bajo las cuales la estructura Gamma
puede aglomerar las ventajas de los filtros IIR y FIR. En ese articulo se presenta la Tabla 2.1,
donde el filtro Gamma, ecuacién (2.8), se maneja en el punto de maxima resolucién y minima
profundidad (u = 1). Adicionalmente, en 1994 Oliveira [20] presenté las condiciones bajo las
cuales el filtro Gamma es equivalente al filtro Laguerre.

En la Tabla 2.1 se recopilan las caracteristicas de los filtros FIR e IIR, comparandolas con
las del filtro Gamma. La estabilidad de los filtros FIR esté garantizada debido a que su linea
de retardo estd compuesta por etapas de filtrado estables, mientras que en los filtros IR la
estabilidad esta ligada al proceso adaptivo, el cual modifica las etapas de filtrado de la linea
de retardo. En el filtro Gamma se puede presentar inestabilidad debido a que p modifica el

comportamiento de cada una de las etapas de filtrado de la linea de retardo. Sin embargo, el
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24 Capitulo 2. Linea de retardo

Tabla 2.1: Comparativa de las propiedades de los filtros FIR, IIR y Gamma [17].
N orden del filtro FIR Gamma IIR
Estabilidad no
Estabilidad Siempre estable Estabilidad trivial o
trivial
Profundidad de
N acoplado N/u desacoplado Libre
memoria Vs. orden
Complejidad de
y O(N) O(N) O(N?)
adaptacion

1,0 e e N ——
0,8;
©
=
£ 0,6
&
s [ T Ganancia PB
0,4 - Ganancia PT
Retardo de grupo PB
------------ Retardo de grupo PT
0.2l grup
0,0: . ‘ ‘ ‘
107 108 10° 1070

1 011
Frecuencia [Hz]

Figura 2.8: Respuesta en frecuencia analitica del filtro pasa—bajas y pasa—todas.
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2.4. Gamma Vs. Laguerre 25

hecho de que el pardmetro u sea seleccionado por diseno, y no se modifique durante el proceso
adaptivo, permite garantizar su estabilidad.

En los filtros FIR la profundidad esta directamente vinculada al nimero de etapas de la
linea de retardo, mientras que en los filtros IIR se pierde este vinculo por la modificacion
adaptativa que se hace estas etapas. En los filtros Gamma se aprovecha este aspecto de los
filtros IIR, pues gracias al pardmetro p el filtro puede tener una profundidad mayor al nimero
de etapas de la linea de retardo, mejorando la resolucién del mismo. Por dltimo se analiza la
complejidad computacional de los filtros. En los filtros FIR se presenta la menor complejidad
por el hecho de modificar inicamente las constantes adaptativas del filtro. En los filtros IIR
ademas de los pesos adaptativos se modifican las etapas de la linea de retardo, incrementando
la complejidad computacional. En los filtros Gamma se presenta la complejidad computacional
del un filtro FIR, pues las etapas son modificadas por disenio, no por adaptatividad.

En la Tabla 2.1 se presentan las diferencias generales de los filtros. Debido a que en este
diserio se usa u = 1, los filtros Laguerre y Gamma presentan un comportamiento FIR. Es por
esto que la diferencia entre estos dos esquemas se presenta en el circuito. La ventaja del filtro
Gamma sobre el filtro Laguerre es la frecuencia de trabajo, debido a que el filtro Laguerre usa
filtros pasa—todas, los cuales se construyen a partir de filtros pasa—bajas. Con el fin de que
la linea de retardo Laguerre no presente distorsién por interferencia entre el polo del inversor
de corriente y el cero del filtro pasa—todas, el filtro pasa—bajas usado para construir el filtro
pasa—todas debe tener la frecuencia de corte al menos una década por debajo de la del inversor
de corriente. Se puede observar que la separacion de una década libera el retardo de grupo del
filtro pasa—todas de cualquier alteraciéon por parte del retardo de grupo del filtro pasa—bajas.
En la Figura 2.8 se presenta la funcién de transferencia de la copia de corriente y el retardo

de grupo del filtro pasa—bajas de la linea Gamma y el filtro pasa—todas de la linea Laguerre.
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Capitulo 3

Multiplicador

La segunda etapa de procesamiento de senales en el FA es el multiplicador de la linea de
retardo. El diseno de este bloque se debe orientar hacia el procesamiento de sefiales en modo
corriente. Adicionalmente, debe proveer a los nicleos de la linea de retardo simetria en las
cargas, de modo que las funciones de transferencia de cada una se sus senales de salida sea

iguales, garantizando asi la homogeneidad en los retardos de grupo.

3.1. Fundamentos

En 1968 Gilbert [22] presenté un multiplicador de cuatro cuadrantes con tiempos de res-
puesta por debajo del nanosegundo. Este multiplicador estd basado en técnica de Cuadrado-
cuarto presentada en 1956 por Korn et al. [23], que se describe en la ecuacién (3.1). Aprove-
chando la relacién cuadrética caracteristica de los transistores MOS saturados en inversion

fuerte, esta técnica puede ser directamente usada en tecnologia CMOS.
2 2
y =7 @+’ = (@ —y)’] (3.1)

Han et al. [24] recopilaron las posibles formas de multiplicacién de sefiales a partir de
transistores MOS. Dentro de esta recopilacién, se incluyen los diagramas de multiplicacién
con elementos de multiplicacién de un solo cuadrante, Figura 3.1(a), y de multiplicacién
con elementos de comportamiento cuadratico, Figura 3.1(b). Adn cuando estas dos formas
de multiplicacién se pueden disenar en tecnologia CMOS, la multiplicacién de Cuadrado-
cuarto implica la polarizacién de los transistores MOS en la region lineal de inversion fuerte.
Dado que en esta regién de trabajo la transconductancia de compuerta es menor a la del

transistor saturado en inversién fuerte, y que el producto de ganancia-ancho de banda (GBW,
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+X+y - x2+2xy+y2
-X+y X2-2xy+y? () ¥

+X-y - X2-2xy+y? /@—_'

(a) Cuadrado-cuarto (b) Cuadrado-octavo

Figura 3.1: Arquitecturas bésicas de multiplicacién en cuatro cuadrantes. [24].

siglas en inglés de gain band-width) es proporcional a la transconductancia, se selecciona la

multiplicacién tipo Cuadrado-octavo.

2

zy = @y + (o) - (o -’ ~ (@) (3:2)

8

La celda de Gilbert [22], permite que uno de los productos sea sensado en modo voltaje por
medio de la compuerta de los transistores MOS, mientras que el otro producto se puede sensar
en modo voltaje o corriente a través del nodo del surtidor de cada uno de los pares diferenciales
de la celda, Figura 3.2. Asi, la senal de alta frecuencia a procesar en modo corriente es sensada
por los surtidores de la celda de Gilbert, mientras que el factor adaptativo en modo voltaje!

y en CC, se sensa por las compuertas de la celda.

Figura 3.2: Nicleo de la celda de Gilbert con transistores MOS.

'En la seccién 4.5 se explica el uso de esta seiial en modo voltaje.

Juan Mateus



3.2. Multiplicador de muy baja distorsién 29

3.2. Multiplicador de muy baja distorsion

Uno de los parametros de desempefio en circuitos integrados es la distorsion. este pardme-
tro es critico en multiplicadores debido a que esta operacién se obtiene aprovechando el
caracter no lineal de los transistores MOS. En esta seccién se presenta un multiplicador que
reduce la distorsién a partir del uso de nodos de baja impedancia, de modo que se reduzcan

los términos de orden superior no deseados en la ecuacién de la corriente del transistor MOS.

3.2.1. Funcionamiento

En 1997, Diaz-Sénchez et al. presenta un multiplicador de baja distorsién [25], mostrado
en la Figura 3.3. Este multiplicador se basa en el principio de la ley cuadratica, de modo que
sefiales complementarias (I;4 y I;—) son inyectadas en nodos de acoplamiento de corriente tipo
senal+polarizacion. Estos nodos sensan la componente de polarizacién asi como la componente
de senal a procesar. Esta senal pasa a un nodo de muy baja impedancia por medio de un bloque
con bootstrapping?, formado por los transistores M3 4 y Msg. De este modo se entregan las
seniales en modo voltaje por medio de nodos de muy baja impedancia (Vo4 y V,—) a sus
respectivos pares diferenciales, transistores M7 a M.

A través del bloque con bootstrapping se hace el sensado de la entrada en modo corriente.
La entrada en modo voltaje (Vo1 y V._) es sensado a través de las compuertas de los pares
diferenciales. De este modo las corrientes de los transistores en los pares diferenciales estan
dadas por las ecuaciones (3.3)-(3.6), donde C,, es la capacitancia del 6xido de compuerta, i,
es la movilidad del transistor MOS y S5; es la relacién de aspecto del transistor 7, dada por

W;/L;, donde W; y L; son el ancho y largo, respectivamente.

Iy = S50 (Vi — Vi = W2 (3.3)
Ips = S5 (Ve Vi~ W)? (3.4)
Tpg = o 5y (Vi — V. — Vi) (3.5)
Ipio = Cozun S10 (Ve — Ve — Vi)? (3.6)

De acuerdo a la celda de Gilbert, los drenadores de los pares diferenciales son cruzados, y
sus corrientes son sumadas en los transistores My; y Mjo, los cuales al mismo tiempo proveen

de un nodo de baja impedancia en los drenadores de los pares diferenciales. Asi, el conjunto

2Técnica que aprovecha las caracterfsticas de la realimentacién para mejorar el desempefio de un circuito
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Msjl_‘f _[ Msg
- H:M3 |v|4]I -
Vg © I; A H; B

Figura 3.3: Esquema del multiplicador presentado por Diaz-Sanchez et al. [25].

del nodo de muy baja impedancia en los surtidores y el nodo de baja impedancia en los
drenadores, reducen las variaciones del nodo Vg en los pares diferenciales, permitiendo hacer
la aproximacién de Cuadrado-octavo de la ecuacién (3.2). Las corrientes de los transistores
Mj; y Mj2 son restadas, obteniéndose la corriente de salida del multiplicador, ecuacién (3.7).
Esta ecuacién se puede reescribir usando las corrientes de entrada, ecuacién (3.8), donde A

estd dada por (3.9).

Cox n W
Tout = loy — Io— = 2M f (‘/0+ - ch) (Va+ - Va*) (37)
COZL’ n W
Lot = Top = Tom = =22F2 = (Vo = Vo) AL — Ii-) (3.8)
A— 9Ims (39)

9ds3 (gm(7,9) + Gmbs(5,7,9) T gds(s,A,7,9)) .

3.2.2. Analisis matematico

Una vez explicado el funcionamiento del multiplicador presentado por Diaz-Sanchez et
al. [25] se hace el andlisis en pequena senal. Debido a que en los FAs los factores adaptativos

son senales de baja frecuenci (ver seccién 4.5) se supone que V. = V.4 — V._ es constante
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3.2. Multiplicador de muy baja distorsién 31

y diferente de cero. Adicionalmente, para simplificar el analisis del multiplicador, este es
dividido en tres bloques: sensado de corriente, suma de las corrientes de salida y ntcleo del

multiplicador.

Bloque de sensado de corriente

Primero se extrae el modelo en pequena senal del bloque de sensado de la corriente,
presentado en la Figura 3.4. A partir de este modelo se calcula la funcién de transferencia del
bloque y la admitancia de salida. Por tener este bloque un lazo de bootstrapping, se hace el
andlisis con técnicas de circuitos realimentados. La admitancia de entrada en lazo abierto se
presenta en la ecuacion (3.10), donde la ganancia de transimpedancia en lazo abierto estd dada
por la ecuacién (3.11) y la admitancia de salida en lazo abierto estd dada por la ecuacion (3.12).

En la ecuacién (3.13) se presenta el polinomio caracteristico del bloque.

gm5(V|+ Va) % Qass Cdgs @i“. Js +CS
I . .

il .
%gdsA j’_'cgss+cdgA . Cgs5*Cag3 @ %gm@/a %gds’a

Figura 3.4: Modelo en pequena senal del sensado de corriente del multiplicador de la Figura 3.3.

Y;,OL (5) =9gs+ gds3 + S (Cgs5 + Cdg3 + CS) (310)
gms
Z, §) = ———— 3.11
)/0,0L (5) = 9m5 + 9ds5 + gdsA + s (Cgs3 + Cgs5 + Cag3 + CdgA) (3'12)
Dps (s) = YioL () Yo,or () [s=0 = gms (9s + gas3) (3.13)

Estas tres expresiones son modificadas por la ganancia en lazo abierto del bloque, ecua-
cién (3.14). De este modo la admitancia de entrada, la ganancia de transimpedancia y la
admitancia de salida en lazo cerrado estan dadas por las ecuaciones (3.15), (3.16) y (3.17).

Im3dm
AB(s) = ~ Dl 5) (3.14)

Yior (s) = Yior (s) (1+ |AB (s)|) = gm3gms + Dps ()
Yoor (s) (3.15)

R gm3 + S (Cg33 + CgsS)
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" T+ A5 ()] gmagms + Dis () (3.16)
1 .

~
~

gm3 + s (CQSS + Cgs5)

}/O,CL (S) = Y;),OL (5) (1 + |Aﬁ (8) |) _ gm397;5 + Dpgg (3)
oz {9 (3.17)

9m39m5
N ————— + 5(Cgs3 t+ Cys5
gs + 9ds3 (Cs os5)

Suma de corrientes

Se extrae el modelo en pequena senal del bloque que suma la corriente de salida, Fi-
gura 3.5, para el cual se calcula la admitancia de salida. Esta admitancia estd dada por la

ecuacién (3.18), obtenida al resolverse el sistema de ecuaciones de este bloque.

Om13*t0ds13 T Cgs137Cagu:
% Ods11

= Cgs11

Figura 3.5: Modelo en pequena sefial de la suma de la corriente de salida del multiplicador de

la Figura 3.3.

(gm11 + gasi1 + Scgsi1) (gm13 + gdsi3 + 5 (Cgs13 + Cdgi1)) + Jds115Cgs11

Y, s s) =
o.um (3) Im13 + Gds13 (3.18)

R gmi1l T SCgsil

Ncleo del multiplicador

Una vez obtenidas las admitancias de salida de los bloques de sensado de corriente de
entrada y de suma de la corriente de salida, se evaltia su efecto en el multiplicador. Esta eva-
luacién se hace sobre la distorsién del producto y la funcién de transferencia del multiplicador.
Para evaluar la distorsién se usa las ecuaciones (3.19) y (3.20), obtenidas en la seccién B.2,
donde se reemplazan las admitancias de carga por las aproximaciones hechas en las ecuacio-
nes (3.17) y (3.18), y donde Ypyr = gm,Par + 5Cgs,Par + 9ds,Par- En los voltajes v, 4 se observa

que a incrementos de las admitancias de carga el numerador crece a una menor razén que el
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denominador. De este modo la alta admitancia de salida del bloque de sensado de corriente

ayuda a reducir la distorsién del multiplicador.

Vot ot 2 Uy % (gm’? — 9gms F (gmll + scgs11 + 2gds,Par)) (3.19)
(gm11 + scgsi1 + 29ds, Par) ( gg'fgglz + 8Cys3,5 + 4Ypar)
JmddmS (g9 — gm10 F (gmi2 + 5Cgs12 + 29ds, Par))
Vs—,a+ = Um 95+ 9dsa (320)

(gm12 + 5¢gs12 + 29ds, Par) ( ggﬁggli + 8Cgsa,6 + 4Ypar)

De igual forma se hace la evaluaciéon de la funciéon de transferencia. Usando la ecua-
cién (3.21), obtenida en la seccién B.3, y reemplazando en ella las aproximaciones de las
ecuaciones (3.17) y (3.18) se obtiene las funciones de transferencia del multiplicador con sen-

sado de voltaje, ecuaciones (3.21) y (3.22).

9m39gmb
m7 — 9m8) (gm11 + 5¢gs11)
Hio+,vm (8) ~ 9gs—+9gds3 ( m m ) m gs (3‘21)
(gmll + S5Cgs11 + QQdS,Par) <gg;n_igzli + 5Cgs3,5 + 4YPa7‘>
9magmeé
9m9 — gm10) (gm12 + scgs12
Hioom (5) ~ o gsar (90 — 9m1o) (Gmiz F g1 (3.22)
(gm12 + 5Cgs12 + QQdS,Par) <gg;n_?_gzli + 5Cgs4.6 + 4YPa7‘>

3.3. Multiplicador de alta frecuencia

El multiplicador presentado en la seccién 3.2 permite reducir la distorsién debido a la
modulacién de canal. Sin embargo, el lazo de bootstrapping implica el uso de un nodo de
baja conductancia, estableciendo el polo dominante de baja frecuencia. Con el fin de mejorar
la respuesta en frecuencia del multiplicador, se modifica el sensado de corriente de Polariza-
cién+senal, como el de la Figura 3.3, por un nodo de acoplamiento de Solo-sefial. En este
tipo de nodos los circuitos de fuente y de sensado tienen su propia polarizacién, de modo que
solo la componente de senal a procesar es transmitida de un bloque a otro. en esta seccién se
presenta un multiplicador que usa este tipo de acople para sensar la corriente desde la linea

de retardo.

3.3.1. Fundamentos

Ademads del polo de baja conductancia introducido por el bootstrapping usado en el mul-
tiplicador de la Figura 3.3, este sensado modifica la copia obtenida de la linea de retardo.
Cada uno de los nicleos de la linea de retardo debe entregar tres senales, las cuales deben ser

iguales. Debido a que entre nticleos se sensa la sefial con acoples tipo Solo-senal, como en la
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[ [
g d) g g s Espejo

. . 1:1 -_”:MSb
b Vel [ Mo L oy

el Teblgn [
(

(a) Solo-senal

b) Polarizacién+senal

Figura 3.6: Formas de sensado de la senal.

figura 3.6(a), la copia de esta corriente es 1:1, pues se elimina el efecto de la modulacién de
canal del transistor de salida. Si se usa un acople Polarizacién+senal, mostrado en la figura
3.6(b), en alguna de las ramas, la senial sensada difiere tanto por la modulacién de canal del
transistor de salida como por el retardo de grupo por la conductancia del nodo de sensado.
Usando la ecuacién (A.12) se puede observar este efecto, la conductancia de carga gy, para el
acople Polarizacién+senal es aproximadamente g,,, mientras que para el acople Solo-senal es
aproximadamente g2, /gqs-

Las senales de salida del multiplicador estdn siendo sensadas por transistores en configura-
cién de diodo. Usando la técnica de lazo abierto para calcular las constantes de tiempo de los
nodos, como explica Lee en [26, sec. 8.2], el nodo debido a estos transistores seria dominante.
Esto se debe a que la conductancia de sensado de este transistor estd dada por la g,,, la
cual para transistores PMOS es baja debido a la movilidad del canal. Esto implica ademaés,
que para una corriente dada, las dimensiones de un transistor PMOS son mayores a las del
transistor NMOS. Combinando estos dos factores se obtiene la ecuacién (3.23), donde p; es la
movilidad del canal, S; es la relacién de aspecto del transistor, g,,; es la transconductancia
de compuerta y L es la longitud de canal, y el subindice ¢ indica el tipo de transistor: n y
p para los transistores NMOS y PMOS respectivamente. El polo de un transistor NMOS a
un transistor PMOS se ve reducido por la relaciéon cuadratica de movilidades presentada en
el ultimo miembro de la ecuacién (3.23), que para el proceso CMOS de 180 nm de UMC es

aproximadamente 0,13.

Hp 2
Gm,p Imon g, Hp gm,n
. ~ ~ — () _Imn 3.23
Diodo—PMOS CorSpL?  Con % S, L2 tn ) CopSnL? ( )

Adicionalmente, una vez las senales salen del nicleo del multiplicador, deben pasar por

dos nodos, el de suma sobre los surtidores de los transistores M1 y M12, y el de sensado de los
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transistores M3 y M14. De acuerdo a la técnica de lazo abierto para calcular las constantes
de tiempo, cada nodo que esté en el camino de senal agrega una constante de tiempo, lo cual
implica que se reduce el ancho de banda. Por otro lado, todos los elementos tienen un retardo
de grupo inherente, aumentando la latencia propia del multiplicador. Con el fin de reducir
estas dos variables se propone reemplazar estos transistores por un FVFCS. Este bloque
establece un nodo de baja impedancia a la salida del nicleo del multiplicador, mejorando la
suma de las corrientes y reduciendo la constante de tiempo agregada por la suma y sensado

de estas corrientes.

3.3.2. Analisis matematico

En la Figura 3.7 se presenta el multiplicador con las modificaciones propuestas. El nicleo
del multiplicador sensa la senal a procesar en modo corriente, aprovechando la versatilidad de
la celda de Gilbert en el sensado por el surtidor de los pares diferenciales cruzados. Al igual
que en la seccion anterior, se divide el andlisis en tres partes: sensado de corriente, suma de

corriente y nicleo del multiplicador.

N s R v

Ver2 O—H:L_| E " M M M M e :I l_L:H_"Vspz
Vc+°—||_: 7 8:”_\}_{[ 9 10 :||—°VC+

Ven2 °—|[ Ma| Me ’:H gVBNl H; Me | Ma :||_°VBN2

| Iy |
BN2
Ml;'I I Ms Mg I Ig M,

Figura 3.7: Multiplicador con sensado de corriente tipo Solo-sefial.

Sensado de corriente

El sensado de corriente se hace por medio de un FVF(CS, analizado en el apéndice A.
La corriente de salida de este bloque estd dado por la ecuacién (A.12). Para este multiplica-

dor se hacen las siguientes aproximaciones: dado que la copia es 1:1 se cumple g5 = gmi1,
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Cgs5 = Cgs1 Y 9dss = Gds1; la fuente de polarizacién es el multiplicador por ser un acople
Polarizacién+senal, por lo tanto gg = 0 y g1 es reemplazada por la admitancia de entrada
del nucleo del multiplicador, y la fuente de sefial de corriente es un transistor igual a Mj
(95 = gas1). De este modo la ecuacién (3.24) describe la funcién de transferencia del bloque

de sensado. La admitancia de salida de este bloque estd dada por la ecuacién (3.25).

o _ gm1 (gm3 + 9ds3)
1 B Im1 (gm3 + gdSB) + gm3 (2.9d53 + 280951,5) + gds1 (gdSS + 230951)
~ gon1 (g3 F 9ds3) (3.24)
Gm1 (9m3 + 9gds3) + Gm3 (29ds3 + 5Cqs1,5)
gm1

~

gm1 + 8Cgs1 5

Y, = gas1 + scaps (3.25)

Suma de corrientes

La suma de corrientes se efectia sobre el nodo de entrada del FVFCS, dado que es de
alta admitancia. Este nodo esta dado por la ecuacién (A.8), la cual se adapta al circuito de la
Figura 3.7. En esta adaptacion se toma en cuenta el efecto de la capacitancia del transistor

que copia la corriente hacia la salida del multiplicador.

+ sc
Yion ~ gm13 (gm11 + SCgs11) (3.26)
9dsE + 2SCgslB

Ncleo del multiplicador

Calculadas las admitancias de cargas por los bloques de sensado y suma de corriente,
asi como la funcién de transferencia del bloque de sensado de corrientes, se obtienen las
expresiones analiticas de la distorsion y la funcién de transferencia del multiplicador. Dado
que en este caso se evalia el multiplicador con sensado de corriente por los surtidores de su
nucleo, se usan las expresiones de distorsiéon obtenidas en la seccién B.2. En estas ecuaciones
se aproxima el polinomio Dpg, (s) como en la seccién 3.2. Para reducir la distorsién en con
este modo de sensado se debe aumentar la admitancia de la suma de corrientes a la salida

asi como la admitancia Ypg, del nicleo del multiplicador.

Im7 — 9Gms F <gm13(gm11+80g511) + 2gds,Par>

gdsE+230g313

(3.27)

Us+,a+ = Im
( 9gdsE+2scgs13

gm13(gmi1+scgs1n) | 2gd8,Pa7"> (9ds1 + scags + 4Ypar)
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9gms — gm10 F (gmu(gmlﬁ“gm) + 2gdS,Pa7”>

gdsF+2509314

(3.28)

Us—ak = Im gm14(gmi2+scgs12)
( GdsF+25Cgs14 + 2gds,Par> (gdSQ + ScdgG + 4YPar)

De igual forma se evalia la funcién de transferencia. Usando la ecuacién (B.24), y re-
emplazando las aproximaciones de las ecuaciones (3.24) y (3.25) se obtiene las funciones de

transferencia del multiplicador con sensado de corriente, ecuaciones (3.29) y (3.30).

(gdsl + SCdgE)) (gm'? - ng)

Hioy im(s) = PR PE— (3.29)
( nlgdSE712scgsf; + 29ds,Par> (gdsl + S8Cdgs + 4YPa7“)
+ _
Hip o (s) = (9ds2 + SCdg6) (gms — gm10) (3.30)

gm14(gmi12+scgsi2
( ngF+Qchsf4 ) + 2gds,Par> (9as2 + SCdg6 + 4Ypar)

3.4. Comparativa

Se han desarrollado las expresiones teniendo en cuenta el tipo de sensado de senal en
el nicleo del multiplicador. Sin embargo, para poder comparar los dos multiplicadores, es
necesario modificar las expresiones, teniendo en cuenta que ambos multiplicadores sensan
sefiales en modo corriente. De este modo se agrega la funcién de transferencia de los bloques
de sensado de senal. En el caso del multiplicador de baja distorsién, Figura 3.3, el sensado
de corriente incluye el circuito de la Figura 3.8. Aun cuando este circuito es semejante al de
sensado de corriente del multiplicador de alta frecuencia, la senal copiada debe ser entregada
al multiplicador de baja distorsiéon a través de un espejo de corriente PMOS. La respuesta
en frecuencia del espejo de la Figura 3.8 se presenta en la ecuacién (3.31). En esta ecuacién
se supone que la copia de corriente en el FVFCS es 1:1. Asi, y teniendo en cuenta que la
movilidad de los transistores PMOS es menor a la de los transistores NMOS, se hace la
aproximacion de la funcién de transferencia presentada. En el espejo con transistores PMOS
la copia se supone como 1:1, pero su representaciéon en la ecuacién no es simplificada para
poder presentar su efecto en la ubicacién de los polos del multiplicador de baja distorsién.

gmsA(gm3a + gdsza)

HEspeoio (8) = .
pee ( ) gmlA(gmBA + gdsSA) + gm3A [2gds3A + S(CgslA + Cgs5A + Cgs7A) + gm7A]

+gS [gds?)A + S(CgslA + Cgs5A + Cgs?A) + gm7A]

gml114 gm3 + s (Cgs3 + cgsS)
Im9A + gds114 + S (CgsgA + CgsllA) Gds11A + gm3 + S (Cgs3 + Cgs5)
gm11A

~ (3.31)
9m9A + gds114 + 8 (CQSQA + cgsllA)
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M M M M M M
B |_0VP2 9A \j 11A 12A I:‘ 10A Vo, O—I D
M ' [ M
g |_0VP1 ll | l VPlo—I ©
i+ i-

Msa | Mza Mea | Mgya
I

I g

Figura 3.8: Esquema del bloque de sensado de senal para el multiplicador de baja distorsién

de la Figura 3.3

En el multiplicador de muy baja distorsién se sensa la corriente de entrada por medio del
espejo de la Figura 3.8 y el bloque con bootstrapping. La funciéon de transferencia de estos
bloques esta dada por la copia de corriente del espejo, ecuacién (3.31), y la transimpedancia

de la ecuacién (3.16). Es asi como se obtienen las expresiones de las ecuaciones (3.32) y (3.33).

Im3gms
Hio+,z’z’ (S) ~ 9ds11A+9ds3 .
(gm11 + scgsi1 + 29ds,Par) (% + 8Cgs35 + 4YPar> (gm3 + 5Cgs3,5)
JmllA (3.32)
9m9A + gdsi14 + 5 (cgsoa + Cgs114)

(9m7 — gms) (gm11 + scgsu)

9magmé
~ 9ds11A+gdsa
Hio—ii (s) = . : - .
(gm12 + chsl2 + 2gds,Par) ( Ao + 30954,6 + 4YPa7‘> (gm4 + 30954,6)

9m9 — gm10) (gm12 T SCgs12
( ) (gm12 + )

9gds11A+gdsa
gmi12A

m10A + Gds124 + 5 (Cgs104 + Cgs124)

(3.33)

En el multiplicador de alta frecuencia se sensa la corriente de entrada por medio de un
FVFCS. La funcién de transferencia del FVFCS estd dada por la ecuacién (3.24). De este
modo se obtiene las ecuaciones (3.34) y (3.35). Se debe resaltar que al agregar la funcién de
transferencia de los circuitos de sensado de la senal de entrada en los dos multiplicadores,
en el multiplicador de baja-distorsién se tiene un polo mas que en el multiplicador de alta

frecuencia.

(gdsl + SCdgE)) (gm7 - ng) gms
+ 29d5,Par) (9ds1 + 8Cdgs + 4Ypar) (gm1 + 30951,5)

Hio+,ii(5) = (334)

gm13(gm11+scgs11)
gdsE+25Cgs13
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(gdSQ + Scdgﬁ) (.gm8 - gmlO) 9Im6

Hio—ji(s) = (3.35)

gm14(gmi2+scgs12)
gdsF"‘QSCgs 14

+ 2gds,Par) (gds2 + SCdg6 + 4YPar) (gm2 + 80932,6)

En las ecuaciones (3.36) y (3.37) se presenta de forma descendente los polos de las ecuacio-
nes (3.32) y (3.34) respectivamente. Suponiendo que las transconductancias de compuerta y
las capacitancias compuerta-surtidor son semejantes, los primeros tres polos del multiplicador
de baja distorsién son comparables con los tres polos del multiplicador de alta frecuencia.
Sin embargo, el polo adicional del multiplicador de baja distorsién estd dado por transisto-
res PMOS. Remitiéndose a la ecuacién (3.23), este polo estd ubicado aproximadamente una

década antes de los polos del resto del multiplicador.

9m39gm5
jw - — 95+9ds3 + 4gm,Pa7"

Cgs3,5 + 4cgs,Par
. gmi1
jw = —

Cgsl1 (3.36)
jw _ gm3

Cgs3,5
. Im9A
jw = —

Cgs9A + Cgs114

- _ 4gm,Pa7“ + 9ds1 ~ _gm,Par

Jw ~
Cdgs + 4Cgs,Par Cgs,Par

jwm — gm11 (3.37)
Cgsl1

. 9Im1

Jw = —
Cgs1,5
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Capitulo 4
Bloques adicionales

En los capitulos anteriores se presentaron los bloques de alta frecuencia del FA. Para
completar el lazo directo entre la senal de entrada y la senal de salida del sistema, se debe
disenar el bloque de sensado de la senal de entrada del FA. Ademas del lazo directo, se debe
diseniar el estimador, el cual se encarga de calcular los pesos adaptativos del FA.

Para evaluar los bloques diseniados con facilidad se seleccioné el algoritmo LMS. Este
algoritmo fue propuesto por Widrow en 1968 y ha sido uno de los méas usados en el disefio
de FAs. En la Figura 4.1 se presenta el diagrama béasico del algoritmo LMS. En la entrada
se tiene la senal de salida del FA (Y (s)) y la senal de referencia (D(s)). Estas senales son
restadas y el error obtenido (E(s)) se integra. Asi, el error E, en corriente continua (CC) se
multiplica por cada una de las senales de salida de la linea de retardo (X;(s)), de este modo
se obtiene el error para cada una de las etapas de la linea de retardo. Finalmente, la senal
de salida del multiplicador (EX;(s)) se integra, obteniéndose el peso adaptativo de la etapa i
(gn,i) que va a su respectivo multiplicador en la linea de retardo.

En este capitulo se presenta el diseno del bloque de sensado de la sefial de entrada al FA,
asi como cada uno de los bloques que participan en el diagrama de la Figura 4.1. En el disefio
de estos bloques se debe buscar la menor latencia asi como las caracteristicas de carga en los

nucleos de la linea de retardo.

D(s) Xi(s)

Y) L EG) | 1| E EX(s) | 1
i} B B

Figura 4.1: Diagrama del estimador para el algoritmo LMS.

41



42 Capitulo 4. Bloques adicionales

4.1. Conversor V — i+

Las sefiales de la linea de retardo disefiada en el capitulo 2 deben tener retardos de grupo
homogéneos. Para esto todas deben presentar la misma funcién de transferencia. Con este fin,
en la linea de retardo se debe garantizar que todas las entradas a los ntcleos sean iguales, y
todas las salidas de los nicleos sean iguales. Esta consideracion es de especial cuidado en el
primer y 1dltimo bloque de la linea de retardo. El conversor V' — ¢4+ sensa la senal de entrada
al FA en modo voltaje (V + v) y entrega la corriente en modo diferencial (i+), cada una de
las fases de esta corriente pasa por su respectiva linea de retardo.

Con el fin de proveer de simetria al primer ntcleo de la linea de retardo se usa el FVF
en el conversor V. — i+. En la Figura 4.2 se presenta el esquema del conversor V — i+.
La senal de entrada del FA es sensada por el transistor Mi, el cual convierte el voltaje en
corriente a través de la transconductancia de compuerta. Si los transistores pares son iguales
a sus contrapartes impares, y estos a su vez a los transistores de los nicleos de la linea de

retardo, se logra la homogeneidad en los retardos de grupo de la linea.

II"JME ||"JMA ||'<J|V|B i< Mg

Vep1 o | | |
I::lMG |::|Mc |::||V|D i< My

Vep2 O [ = |

io.

YW
o Le Do

Figura 4.2: Esquema del conversor V' — i#+.

FEn la Figura 4.3 se presenta el esquema en pequena senial del conversor V' — i+. Se puede
observar la diferencia entre los dos bloques de FVFCS debido a la inyeccién de senal en modo
voltaje. Para poder observar el efecto de Rc y C¢ sobre la contrafase entre las senales se
resuelve el sistema de ecuaciones suponiendo que g4s = 0, que los transistores del bloque de
la derecha son iguales a los de la izquierda, que la copia de la corriente en los FVFCS es 1:1,
que las admitancias de polarizacion de corriente ggp = 0 y que se cumple S; = 253, condicién
usada en el apéndice A. Bajo estas condiciones se obtienen las ecuaciones (4.1) y (4.2). En

estas ecuaciones se separa los términos influidos por R¢o y Ce.

1Se establece V — i+ como la abreviatura de la conversién de voltaje sencillo sefial+polarizacién hacia

corriente diferencial solo—senal
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% G
gl
Vgs:l gB gB Vgsz

I T oV
gdsl % gml(Vg Vl) Cgsl T Rc ¢ ’gm2V2 % gdsz C.+C
(o} +C - L “gs4 gs6
gs3 gs5 g % g v ? CC J_ J_ CC ? g v % g J_ c +Cng
ds3 m3Vgsl A A m4Vgs2 ds4 gs2
2 | J 1
— —
y s 0o
gL $ Jdss % ngVgsl ¢ ¢ gm6vg32 % Jase % gL
— —
Figura 4.3: Esquema en pequena senal del conversor V — i+.
iy I (gm (2gm + 5 (cag1 + degs)) + 25%cs (cagr + 2¢4s)) ..
ot,vt 29m5 (Cag1 + 2¢4s) (gm + 5 (Cdg1 + 2¢4s))
4.1
92, Rc (292, + 5 (4gm + 5 (Co + 2¢4g1 + 8¢4s)) (Cagr + 2¢4s)) (4.1)
L 20m (9m (2gm + 5 (cag1 + 4cgs)) + 5% (Co — 2cagr + 2¢4s) (cag1 + 2¢gs))
o 4gms (Cdgl + 2Cgs) (gm + s (Cdgl + 2Cgs))
ImBes (—4cdgr (gm + s (cagr + 3¢gs)) + Cc (2gm + s (cagr + 4cgs))) (4.2)

292, Rc (292, + s (4gm + s (Co + 2¢qg + 8¢ys)) (Cagn + 2¢4s))

Para la selecciéon de Rc y Cc se evalda los ceros de las ecuaciones (4.1) y (4.2). En la
ecuacién (4.3) se presentan los ceros de las ecuaciones (4.1) y (4.2), obtenido suponiendo que
Cc = 2c4g1 y Ro = 0. Debido a que (4.1) y (4.2) tienen el mismo denominador, si Rc = 0 los
polos también son iguales en ambas corrientes, mostrados en la ecuacién (4.4). Para que los
ceros sean iguales (Cc = 2c¢qq1) se puede aprovechar las capacitancias parasitas cq, y cgp del
nodo de alta admitancia del FVFCS, de esta forma se garantiza la contrafase de las senales

de salida.

g Gl +Acgs £y /By + 8cgs (caq + 2cqs)

W, ~ — 4.3
Jn can + 2o, (4.3)
2¢qs £ 7 2
ju)p ~ — gm . Cdgl + Cgs -7 (Cdgl + Cgs)] (44)
2 (Cdgl + 2095) Cdg1 + 2¢ys
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44 Capitulo 4. Bloques adicionales

4.2. Sumador-restador de corrientes

Para completar el lazo directo de senal de la entrada y la salida del FA se debe procesar
las senales entregadas por los multiplicadores. Para esto, primero se suman las sefiales corres-
pondientes a cada una de las lineas de retardo. Posteriormente se debe restar las senales en
contrafase. En la Figura 4.4 se presenta el principio de resta de corrientes, basado en la ley

de corrientes de Kirchhoff.

i -i

Figura 4.4: Esquema de resta de corrientes en un nodo.

En la Figura 4.5 se presenta el esquema de un sumador-restador de corrientes, el cual usa
el principio de resta de corrientes de la Figura 4.4 y usa el nodo de entrada de muy alta 2
admitancia del FVFCS para la suma. En este circuito el FVFCS de los transistores My, M3 y
M5 suman las sefiales entregadas en fase por los multiplicadores. La senal sumada e invertida
es copiada por los transistores PMOS Mg,M11 hacia M13-Mi7 y M15-Mg. De la misma forma,
las senales entregadas en contrafase por los multiplicadores son sumadas en el nodo de alta

admitancia del FVFCS formado por los transistores My y My. Esta suma es copiada por

MA Mll M13 IVI15 MB
Vorao] | H FVips
Voo, 0 Mc I~ Mg IV|17 1< Mig Mp
BP1™ L |::'7 ||_ | |
T Tl A o] I Ma
; :| I o ||: .
IglJr Vi { lg1-
M Mg M M, g2

g2+ M1’:||__|

3

Figura 4.5: Esquema del sumador-restador de corrientes de baja frecuencia.

2En este documento se usa ”muy alta admitancia” para referirse a admitancias comparables con una trans-

conductancia multiplicada por la ganancia intrinseca del transistor.
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4.3. Restador V —1 45

los transistores Mg y Mg. De esta forma llevan las corrientes a los nodos de resta, donde se
obtienen las corrientes de salida del sumador-restador.

En el sumador-restador de la Figura 4.5 la sefial procesada pasa por transistores PMOS.
Debido a la menor movilidad de estos transistores su polo estd alrededor de una década por
debajo del correspondiente al de un sistema con transistores NMOS, como se presentd en la
ecuacién (3.23). Si se desea una copia 1:1 sin sacrificar el ancho de banda, se debe hacer la
resta de sefiales usando solamente transistores NMOS. En la Figura 4.6 se presenta el esquema

del circuito encargado de este procesamiento.

<M, IHMC | Mo | My

Vorr ] Me Mo
::lMD |::|MF IEME I::lMl | M;
[ |

Ve o1 =
VBNZ

| ] .
:gl ::ﬁl Ms ] Tt M . rMe M '°
L af i L

Figura 4.6: Esquema del sumador-restador de corrientes.

Para obtener la diferencia entre las sefiales sumadas, se usa la propiedad de inversion de
corriente del FVFCS. De este modo el inversor de corriente de los transistores M, M3z y Mj
suman e invierten las senales provenientes de la linea de retardo de contrafase. El FVEFCS de
los transistores My y My suman las sefiales invertidas y las senales provenientes de la linea
de retardo en fase. Los transistores Mg y Mg copian las corrientes sumadas, entregando una

senal a la salida y otra al estimador del FA.

4.3. Restador V —¢

El primer bloque del estimador de los pardmetros adaptativos es el encargado de comparar
la senal de salida del FA con la sefial deseada. En este FA se va a comparar la sefial de salida
con la misma senal de entrada, para usarlo como ecualizador. Debido a que la senal de entrada
estd en modo voltaje y la senal de salida en modo corriente, se debe disenar un restador que
pueda sensar estas dos senales. Dado que en el conversor V. — i+ se basd en el FVFCS,
ver Figura 4.2, en este comparador se basa en un FVFCS con las mismas caracteristicas del

conversor V — i+. De la comparacién entre la senal de entrada y la senal de salida se espera
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46 Capitulo 4. Bloques adicionales

un error, el cual se procesa para obtener los pesos adaptativos. Para esto, el comparador debe
funcionar como un restador entre un voltaje y una corriente (V — ).

En la Figura 4.7 se presenta el esquema del restador V — i. El voltaje V; se convierte
en corriente a través del transistor Msy. Esta corriente se divide en partes iguales entre los
transistores My y M3. Con el fin de compensar esta division de corriente, la copia M3-Ms se
hace 1:2. Esta corriente, junto con la corriente de salida del FA, son sumadas en el nodo de
alta admitancia del FVFCS formado por los transistores Mg y M7. De este modo se obtiene
la senial de error en modo corriente. Este FVFCS a su vez convierte la senal de error en una
sefial de voltaje.

Debido a que las senales de voltaje y corriente tienen diferentes caminos hacia la salida,
se usa la propiedad de superposicién de los circuitos lineales. En la ecuacién (4.5) se presenta
la funcién de transferencia usando esta propiedad. En el primer término de esta ecuacién se
hace la resta de las senales. Para esto se debe convertir la senial de voltaje con corriente,
procedimiento que limita el ancho de banda de la resta, la cual tiene el polo dominante dado

por la ecuacién (4.6).
Vo= | 4 — vy

8Gm (gm (gm + 8 (Caga + Cgs)) + Cgs5 (gas + 5 (Caga + Cys)))
9m (4gds +4s (Cdg2 + QCgs)) + 9ds (gds +s (50(192 + 11698)) + 452 (0392 + 4Cd920gs + 3C_¢2]s>
29m6 + 9ds6 _
9m6(29m6 + 5gdse) + 5C456(69me + 89ase) + 652

(ng + chSS) (gm9 + gdsg)
(2 (gms + 5¢gs8) + 29ds8 + Gas1) (Gm10 + Gds10 + Gdss + 5Cgs10) — (gms + Jdss) gdss

(4.5)

. Cdg2 + 2c 1+71
JWpv2i = _Im "dg Sid J (4.6)
2 cgg2 + 3cgs Cag2 + Cys

El segundo término corresponde a la funcién transferencia de la sefial de error de la corrien-
te, sensada por el FVFCS de los transistores Mg y M7, hacia el voltaje vgs6. El polo dominante
de esta conversién estd dado por la ecuacién (4.7). La funcién de transferencia del modifica-
dor de nivel de CC (par diferencial) estd dada por el tercer término. En la ecuacién (4.8) se

presenta el polo de este par diferencial.

Gme (Cdgr + Cgs6 + Cgss) £ 41/ (Cagr + Cgss — 3¢gs6) (Cagr + Cgs6 + Cgss)

i A — AT
e 26956 Cdg7 1+ Cgs6 1 Cgs8 ( )
c c +9 Cgs8 — c
juppar A  gm10Cgss + gmsCgs10 £ J (gm10Cgs8 — GmsCysio) (4.8)
2cg5100938
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Figura 4.7: Esquema del restador V' — i.

Se puede observar que a lo largo de todo el restador el polo es del tipo g, /cys. La senal
es procesada por transistores NMOS, y su funcién de transferencia solo se encuentra con un
transistor PMOS (M;jg). Es por esto que se puede disenar el restador V' — i con los polos

dominantes en el rango de los de la linea de retardo.

4.4. Conversor V — V+

A la salida del bloque anterior, el restador V — 4, el residuo se entrega en modo voltaje
sencillo. Este voltaje, representa el error entre la sefial de salida y la sefial deseada. Este error
se usa para estimar los parametros adaptativos de los multiplicadores de la linea de retardo.
Esta estimacién se hace usando un multiplicador de cuatro cuadrantes, de modo que el voltaje
de error se debe convertir de modo sencillo a modo diferencial.

Este conversor debe cumplir con dos condiciones, que la salida represente el valor medio
del error y que responda de forma rapida. Para lograr la conversién se usa el FVFE. En la
Figura 4.8 se presenta el conversor V' — V+ usando dos F'VF acoplados por el nodo de
muy alta admitancia, al igual que en el conversor V' — i4. Las corrientes diferenciales son

3 compuestos por los transistores en cascodo.

integradas en los nodos de muy baja admitancia
Con el fin de reducir el rizo de la senal de voltaje de salida se usa una capacitancia Cf,;.
Esta capacitancia, junto con la admitancia de salida del nodo de integracion, deben ubicar
el polo del conversor V' — V+ cuatro décadas por debajo del polo de los bloques de alta

frecuencia. De este modo se reduce el voltaje de offset debido a la integracién con una rapida

3El este documento se usa ”muy baja admitancia’para referirse a admitancias comparables con una admi-

tancia drenador-surtidor dividida por la ganancia intrinseca del transistor.
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Figura 4.8: Esquema del conversor V — V+.

respuesta ante cambios en el error del estimador, lo que reduce el tiempo de convergencia de
los parametros adaptativos?.

La capacitancia Cp,; se disenia usando la capa POLY1-POLY2. Con el fin de que Cf,s no
ocupe demasiada drea, se selecciona un valor equivalente a 10cys, donde ¢y, es la capacitancia
de los transistores NMOS de la linea de retardo; asi, C,; usa una area de aproximadamente
30 x 30pm?. En la ecuacién (4.9) se presenta el polo dominante de la linea de retardo. Dado
que el polo dominante de cada uno de los bloques esta cerca al de la linea de retardo, se usa
este como referencia para estimar el polo dominante de integracién. En la ecuacién (4.10)
se presenta el polo dominante del conversor V' — V4. Teniendo en cuenta que todos los
transistores del FA se polarizan en la regién de saturacién de inversién fuerte, y suponiendo que
9ds < gm/10, se cumple wy, rnt < wp LR/ 10%. Se resalta que para lograr la diferencia requerida

entre los dos polos se redujo la corriente de polarizacién de los transistores, reduccién que

repercutiria en el aumento del tiempo de convergencia de los parametros adaptativos.

9m
w N —— 4.9
LR Cgs1l t+ Cgss ( )
2
9ds
o 4.10
“p.Int ngInt ( )

Dado que se usa la topologia del conversor V' — i+ para obtener las corrientes a integrar,
la funcién de transferencia del conversor V' — V= se aproxima a la ecuacién (4.11),, donde
Gy, —i,(5) es la funcién de transferencia del conversor V' — i+, A, pq, es la funcién de trans-
ferencia del par diferencial usado en el restador V' — i y el segundo término es la impedancia

de salida del nodo de integracién.

Vo+ 9m7
)~ Gy (s A s 4.11
v ( ) Vg ’ld( )925 +gm7s (Clnt+cdg7+cng) v,Pa?“( ) ( )

4En la seccién 4.5 se presenta el sustento de esta afirmacién
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Con el fin de reducir el consumo de corriente, y teniendo en cuenta que esta senal es de
baja frecuencia, se propone el uso de un seguidor de voltaje (DC por las siglas de drenador
comun) con transistores PMOS. Este DC se puede polarizar con la mitad de la corriente
requerida por el par diferencial, reduciendo a su vez el polo dominante del cambiador de nivel
de CC en una década aproximadamente, como se de demostré con la ecuacién (3.23). En la
Figura 4.9 se presenta el conversor V — V= usando el DC para cambiar el nivel de CC del
error. La funcién de transferencia del conversor V' — V4 usando el DC se presenta en la

ecuacién (4.12).

UOT (5) = Guy—iy(s) 5 gm7 gm9 + SCgs9 (4.12)
v 95 + 9m78 (Crnt + Cagr + CagB) gm9 + gdso + gdsk + SCgs9

MC E

- M M |
Vo. Vers |, °IEMB |:jMD FMF |EMH Vor

Mg | BP4 | | | MlO
I M M M |
Vens °—| ! : |_°Vi Vens . _| °
Cint == == Cint

M o M l__ﬁml Mzbl_

Figura 4.9: Esquema del conversor V' — V& usando el DC.

4.5. Integrador

Una de las variables que mide el desempeno de los FAs es el tiempo de convergencia de
los parametros adaptativos. Para reducir este tiempo se debe garantizar que la senial de error
tenga un bajo tiempo de establecimiento, pero al mismo tiempo debe tener un bajo offset.
En la Figura 4.10 se presenta el esquema del integrador para los parametros adaptativos
del FA. Por medio del FVFCS, este integrador sensa la senal de corriente entregada por el
multiplicador. La corriente se copia y se integra en la capacitancia CT,:. Esta senal tiene un
nivel de CC cercano al del nodo de realimentacion del FVFCS. Con el fin de entregar la senal
integrada en el nivel requerido por el multiplicador se usa el DC. La funcién de transferencia

del integrador estd dada por la ecuacién (4.13).
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Figura 4.10: Esquema del integrador.

9m3 (gm2 + gds2)
Im1(gm2 + Gds2) + Gm3 [29ds2 + $(cgs1 + Cgs3) + gma + gasa]
9Ima4 Imé + S5Cgs6
925 + gmas (Clnt + Cdga + Cng) 9mé + Gds6 + gdsF + 5Cgs6

Hiny (3) =

(4.13)

En este integrador se tienen tres polos. El del espejo de corriente, dado por la ecua-
cion (4.14), el del nodo de integracién, dado por la ecuacién (4.15), y el del DC, dado por
la ecuacién (4.16). Suponiendo que 10g4s & g, usando Cr,y = 4cgs y la aproximacion de la
ecuacién (3.23), se obtiene las relaciones de la ecuacién (4.17). Asi, el polo dominante estd da-
do por el polo de integracién. Suponiendo que se usa la méaxima frecuencia de operacién de
la linea de retardo, el polo del integrador estd aproximadamente tres décadas por debajo de
la frecuencia de la senal procesada. Esta separacion de tres décadas, dada por la arquitectura
del integrador, es requerida para poder integrar con la menor latencia. De usarse un polo de
integraciéon a menor frecuencia, el tiempo de establecimiento se incrementaria, aumentando

la latencia del FA.

2 2
gm?2 (Cgsl,B) + \/gm2695173 - 4gmlgm2cg520931,3

i = — 4.14
I« Bsp 209520gsl,3 ( )
2
. Yds
Wint — — 4.15
it 9ma (Crnt + Cdga + cagp) (4.15)
jwpe = _ 9m6 + gds6 + GdsF (4.16)
Cgs6
WEsp = Ywpc ~ 4000wy (4.17)
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Capitulo 5

Resultados

El desarrollo analitico del comportamiento y el desempeno de los bloques funcionales ha
sido descrito en los anteriores tres capitulos. En este capitulo se presentan los resultados
de simulacion de los diferentes bloques. Estas simulaciones fueron desarrolladas alimentando
todos los bloques con Vpp=1,8 V y Vgg=0 V, usando los modelos del proceso CMOS estandar
de 180 nm de UMC. Con el fin de poder evaluar el desempeno de la topologia de los bloques
presentados, todos son polarizados con corriente de rama de 50 pA. En los casos donde se se

usa FVFsy FVFCSs, se usan las mismas dimensiones para reducir el mismatch! sistematico?.

5.1. Linea de retardo

En la seccién 2.3 se presenté el filtro pasa bajas para construir una linea de retardo
Laguerre. El esquema de este filtro se presenta en la Figura 2.3(a). Este filtro usa un FVFCS
para reducir la impedancia de entrada. Debido a esta realimentacién, la ubicacién de los
polos es critica. Estos polos, en su mayoria conjugados, llevan a que la respuesta en frecuencia
presente una alta variacion al alcanzar la frecuencia de corte. En la Figura 5.1 se puede ver
que en una década la ganancia cae en 60 dB, producto de la acumulacién de polos en esta
década. Esta pendiente de -60 dB/dec, resultado de la realimentacién mejora la selectividad
del filtro pasa—bajas. Sin embargo, la realimentacién también implica efectos no deseados,
como la abrupta variacién de la ganancia cerca de los 10 GHz. Esta variaciéon también se

refleja en la fase del nucleo, la cual llega hasta los 250°. La presencia de dos ceros conjugados

1Se usa el término en inglés por no encontrarse una palabra en espafiol que lo pueda reemplazar.
2
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en 3,77+j69 GHz origina el cambio abrupto presente cerca de los 10 GHz en la funcién de

transferencia. Este cambio también afecta las impedancias de entrada y salida, Figura 5.2.

En la Figura 5.2 se puede observar que la magnitud de la impedancia de entrada llega a
los 75 k2 en la frecuencia del cero conjugado mencionado. Y aunque la impedancia de salida
es mucho mayor en esta frecuencia, en el rango de frecuencia de banda plana la impedancia
de entrada es mucho menor a la impedancia de salida. Esta relacién de impedancias permite
un buen acople entre los diferentes nicleos de la linea de retardo, lo que garantiza una buena

transferencia de la senal en modo corriente.

Ademsds de la ganancia y las impedancias, los nicleos de la linea de retardo deben presentar
homogeneidad en el retardo de grupo. Para evaluar el comportamiento del retardo de grupo
se construyd una linea de retardo con cuatro ntcleos. En la Figura 5.3 se presenta el retardo
de grupo debido a cada uno de estos nicleos. Se puede observar que el retardo de grupo del
primer y el ultimo ntcleo difieren del retardo de grupo del segundo y tercer ntcleo. Esto es,
los ntcleos de los extremos de la linea de retardo presentan un comportamiento diferente a
los ntcleos del centro de la linea. Esto se debe a que la respuesta en frecuencia del nicleo
depende también de la impedancia de la fuente de senal y la impedancia de la carga, como se

puede observar en la ecuacién (A.12).

En la Figura 5.4 se presenta el retardo de grupo acumulado a lo largo de la linea de
retardo. En esta Figura se puede ver que el aporte de los niicleos del centro de la linea de
retardo son iguales, mientras que el aporte del retardo del primer nicleo es mayor, casi dos
veces, el aporte de los niicleos del medio. Esto se debe a que el primer nicleo sensa la senal
de una fuente de corriente ideal. Por otro lado, el aporte del ultimo niicleo es menor que el
correspondiente al de los nicleos del medio, alrededor de la mitad. Esto se debe a que sus
seniales son sensadas por un circuito que contiene solo el FVFCS, sin la rama encargado de
copiar la corriente. Esto modifica la impedancia de salida del nicleo, originando la reduccién

en su retardo de grupo.

En la Tabla 5.1 se presentan las variables de desempeno del la linea de retardo. Todos los
resultados consideran el sensado de una senal y la entrega de tres senales, cada una con una
rama de Vpp a Vgg. Con el fin de reducir el mismatch sistematico, todos las ramas tienen la
misma polarizacién, buscando asi que la copia de las corrientes sea 1:1. Atn cuando se busca
que la copia sea 1:1, es decir, ganancia de 0 dB, las simulaciones arrojaron que en cada etapa
se presenta una pérdida de 362 mdB de senal. Esta pérdida se debe al drenado de senial por

los elementos pardsitos de los transistores (gqs, cgs, Cdg, €tc.).
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Tabla 5.1: Desempeno de la linea de retardo.

Variable Valor

Iv,, 209,2 pA

Aj -362 mdB

f sap 1,135 GHz

7)) 125 ps

f o 1,171 GHz

En los nicleos de las lineas de retardo, el desempeno se mide a través de la ganancia de
corriente (A;) y el retardo de grupo (tgp). Para cada una de éstas variables se debe estimar el
ancho de banda. Por norma, el ancho de banda de la ganancia se mide cuando ésta cae 3 dB
de su valor en banda plana (f_3qp). Debido a que no se tiene norma en el estimado del ancho
de banda del retardo de grupo, se seleccioné de forma arbitraria la caida del 5% del retardo
de grupo méaximo (f_5¢ ). En ambos casos se encontré que los valores de ancho de banda son
similares. Esto se pudo observar en las ecuaciones obtenidas en la seccion 2.2, donde tanto la

expresion de ganancia como de retardo de grupo presentaron el mismo polo dominante.

5.2. Multiplicador

Mientras en la linea de retardo se cuida la homogeneidad en el retardo de grupo, en el
multiplicador se busca cuidar la linealidad en la senal de salida. En las Figuras 5.5 y 5.6 se
presenta las curvas caracteristicas de la corriente de salida del multiplicador de la Figura 3.7.
En estas curvas se puede apreciar la linealidad de la corriente de salida en CC, las cuales pre-
sentan también la excursiéon maxima para obtener la linealidad observada. En las Figuras 5.7
y 5.8 se presenta la variacion de la magnitud de la corriente de salida al modificar la amplitud
de la corriente y el voltaje de entrada, respectivamente. En ambas curvas se pueden apreciar
escalones homogéneos ante variaciones homogéneas en la amplitud de la senial de entrada.

La excursion seleccionada para la corriente de entrada estd basada en ancho de banda.
En la Figura 5.9 se presenta la f_sqp del multiplicador al variar la amplitud de la senal de
entrada. La tendencia parabdlica en la variacién de f_syqg limita la excursién de la corriente.
En el multiplicador disefiado, con una variacién de £10% en la amplitud de la senal de

corriente de entrada, se tuvo una variacién de 0,5% en f_3qg. La excursién del voltaje de

Juan Mateus



56 Capitulo 5. Resultados

entrada del multiplicador no degrada a f_3qg, pues como se ve en la Figura 5.10, f_3qp tiene
tendencia creciente al aumentar la magnitud del voltaje de entrada. Sin embargo, este voltaje
se encuentra limitado por la linealidad del multiplicador. En la Figura 5.6 se presenta la curva
caracteristica del multiplicador con la maxima excursion del voltaje de entrada mientras la
salida es lineal.

En las curvas de CC y de frecuencia, se pudo observar la linealidad del multiplicador
para puntos de polarizacién especificos. En la Figura 5.11 se presenta la multiplicacién de
dos senales con las magnitudes seleccionadas. La evaluacién de la distorsion de esta curva
se hace a través de la transformada discreta de Fourier (DFT, siglas en inglés de Discrete
Fourier Transform). En la Figura 5.12 se presenta la DFT a 4096 puntos sobre diez ciclos de
la Figura 5.11. En el espectro de senal obtenido a partir de la DF'T se puede observar que las
componentes no deseadas de senal estan por debajo de -40 dBc.

El desempeno del multiplicador fue evaluado en CC, frecuencia y en el tiempo. En los
tres casos se encontrd, cualitativa y cuantitativamente, que para la maxima excursién de
senial seleccionada, la linealidad del multiplicador es alta. Esto se resume en la distorsion
armonica total de excursién completa (FRTHD, siglas en inglés de Full Range Total Harmonic
Distorsion) llega a 0,01735 %. El consumo de corriente de cada multiplicador incluye las ramas
de sensado y entrega de senal. La ganancia negativa del multiplicador se debe principalmente
al nticleo del multiplicador, donde se pierde 2,746 dB para v, = £80 mV. La copia de la
corriente aporta el resto de la atenuacion, principalmente debido a que las ramas de las copias
no son completamente simétricas. De estas, la més critica es la copia en el espejo PMOS, donde
la senal se atenua 1,658 dB. Para el valor de f_3qg reportado en la Tabla 5.2 se toma el menor
valor de f_sqp encontrado, por interpolacién, en las curvas de las Figuras 5.9 y 5.10. Esta
interpolacién se hace debido a que cuando vp=0 V la senal de salida es nula. Esto implica que

el algoritmo arroje un valor que esta por fuera de la tendencia mostrada por las demas f_34g.

5.3. Conversor V — [+

Los bloques diseniados para este FA procesan las sefiales en modo corriente, sin embargo,
es mas facil muestrear senales en modo voltaje. Para poder sensar una senal en modo voltaje-
simple y entregar una sefial en modo corriente-diferencial se usa el circuito de la Figura 4.2.
Este circuito es simulado de modo que la copia de corriente en el espejo F'VF sea 1:1. Debido a
que la senal entregada por el conversor V — i+ es sensada por el FVFCS del primer nicleo de
la linea de retardo, se usa la misma polarizacién en estos dos circuitos, reduciendo el mismatch

sistematico.
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Tabla 5.2: Desempeno del multiplicador.
Variable Valor

Iv,, 507,1 pA
Ve +80 mV
1 +5 pA

A4 -5,193 dB

f—3dB 1,154 GHz

FRTHD 0,01735%

En la Figura 5.13 se presenta la respuesta en frecuencia del conversor V' — i4. En esta
Figura se presenta tanto la ganancia del conversor V' — i+ como la la diferencia entre la
ganancia de la corriente en fase y la corriente en contrafase, y la integridad en la contrafase.
En las curvas de ganancia se observa que la f_sqp de este circuito (212 MHz) no llega a la
frecuencia de procesamiento de la linea de retardo (1,1 GHz). Esta f_sqp inferior se debe a
la capacitancia cqq; acoplada entre la senal de entrada y el voltaje del filtro pasa-bajas del
FVF, como se muestra en la ecuacién (4.4). La curva de diferencia de ganancia tiene 76 mdB
en baja frecuencia y sube a 100 mdB en 1,46 GHz. La curva de contrafase tiene -180° en baja
frecuencia y sube a -175° en 1,52 GHz.

En la Figura 5.14 se presenta la respuesta transitoria del conversor V' — i+. Las corrientes
diferenciales de salida presentan el mismo valor en CC Sin embargo, cuando se inyecta una
senal de 2 mV a 200 MHz, el valor medio es de 51,7 mA y 53,1 mA para la senal en fase y la
senal en contrafase, respectivamente. Esta diferencia se debe a que ain cuando el circuito es
simétrico, la oscilacién de la senal de entrada altera el balance eléctrico entre las dos mitades

del conversor V — i+.

5.4. Sumador-restador de corrientes

Las senales de salida de los multiplicadores estan en modo corriente. Estas senales deben
ser sensadas por nodos de baja impedancia y en un esquema que permita procesar las senales
a la f_gqp de la linea de retardo y el multiplicador. Para esto se usa es espejo de corriente
presentado en la Figura 4.6. Este circuito es polarizado bajo las mismas condiciones del

nucleo de la linea de retardo. La respuesta en frecuencia del sumador-restador se presenta en
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Tabla 5.3: Desempeno del conversor V' — i+.

Variable Valor

Iv,, 104,6 pA

A, 56,88 dB

f aam 212 MHz

fiooma 1,46 GHz

fonysw 1,52 GHz

la Figura 5.15. La f_3qp del sumador-restador es mayor a la del nicleo de la linea de retardo
por tener menos capacitancia en el nodo de realimentacion del F'VFCS. Esto es porque cada
nicleo de la linea de retardo debe entregar tres senales de salida, mientras que el sumador
restador solo debe entregar dos.

En la Figura 5.16 se presenta la respuesta transitoria del sumador-restador al recibir las
senales diferenciales de una linea de retardo con dos ntcleos. Las sefiales diferenciales entre
las dos etapas son separadas 10°, como se muestra en la ecuacién (5.1), de modo que se emule
la latencia de la segunda etapa de filtrado. De este modo, para senales de corriente de entrada
de 1,5 pA, la senal diferencial de salida es de 2,638 pA. De acuerdo a la ecuacién (5.1) la senal
de salida debe tener 2,717 pA. Este error de 2,3% (-256 mdB) se debe a la atenuacién del

circuito y a error en la fase de las senales simuladas.

i; =A; [cos (wt) + cos (wt + 10°)] —
A; [— cos (wt + 90°) — cos (wt + 1007)] (5.1)
—1,1814;

Tabla 5.4: Desempeno del sumador-restador.

Variable Valor

Iv,, 261,8 pA
A -195,22 mdB
f_34B 1,506 GHz
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5.5. Restador V -1y V — V&£

La senal de entrada del FA es en modo voltaje, y la senal de salida es en modo corriente.
Con el fin de estimar los parametros adaptativos se debe obtener el error entre estas dos
seniales. El circuito de la Figura 4.9 hace este procesamiento. Para que se pueda hacer una
comparacién entre la senal de entrada y la senal de salida, el FVF de V — i se polariza igual
que el del conversor V — i4. De este modo la senal sensada por las lineas de retardo es
igual a la senal de corriente generada por el restador. Asi, se puede realizar la comparacion,
obteniendo el error entre estas dos senales. En la Figura 5.17 se presenta la respuesta en
frecuencia del restador V — i. La frecuencia f_gqg de este circuito es de 200 kHz, dada por el
nodo de integracién del restador.

Simulando el circuito con el voltaje de entrada hasta 20 mV de amplitud, de modo que
se pueda comparar con una sefial de corriente de entrada de 5 pA, se obtiene las curvas de la
Figura 5.18. Con un tiempo de establecimiento de aproximadamente 2 ps, se puede ver tanto
para modificaciones de magnitud (200 ns<t<6 ps) como para cambios en la fase de la sefial de
error (6 ps<t<10 ps) los voltajes de salida presentan las modificaciones respectivas: cambio

de magnitud y de signo relativo al voltaje en modo comtun de salida, 1,36 V.

Tabla 5.5: Desempeno del restador V' — i y del conversor V' — V4.
Variable V-1 V -V+ Total

Iv,, [BA] 2945 267,4 561,9

A [dB] 11594 19,82 135,76

f_ 348 200 kHz 200 kHz
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Figura 5.18: Respuesta transitoria del restador con el conversor.
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5.6. Integrador

A la salida de los multiplicadores del estimador se tiene los pardametros adaptativos como
senales de corriente de alta frecuencia. Estos parametros deben ser entregados a los multipli-
cadores de la linea de retardo en modo voltaje y de baja frecuencia. Este procesamiento se
hace con el circuito de la Figura 4.10. Debido a que debe sensar una senal de corriente de alta
frecuencia y copiarla, el FVFCS del integrador se polariza igual que los nicleos de la linea de
retardo.

En la Figura 5.19 se presenta la respuesta en frecuencia del integrador. Para la integracién
se usa una capacitancia de integracién Cr,;=412 fF y se aprovecha la capacitancia de Miller
del transistor Mg. Estas dos capacitancias junto al nodo de alta impedancia del nodo de
integracién, establecen el polo del integrador en 456 kHz.

La respuesta transitoria del integrador es presentada en la Figura 5.20. En esta Figura se
puede observar que la excursion del voltaje de salida es de apenas 10 mV en su valor medio.
Adicionalmente, se ve que el voltaje de salida contiene una senal de alta frecuencia con +5 mV
de amplitud. La pobre excursion y la senal de alta frecuencia en el voltaje de salida se deben
a que el polo de integracién estd a tres décadas de la frecuencia de la senal integrada. Si se
aumenta la impedancia de salida mediante bootstrapping, se aumenta la excursién del voltaje
de salida, y se reduce la amplitud de la senal de alta frecuencia. Sin embargo, eso implica
que el tiempo de establecimiento va a aumentar, agregando latencia en el FA y por lo tanto

retardando su convergencia.

Tabla 5.6: Desempeno del integrador.
Variable Valor

Iy, 129,5 pA

A, 132,3 dB

ffgdB 456,5 kHz
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Figura 5.20: Respuesta transitoria del integrador.
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Capitulo 6
Observaciones y conclusiones

En la simulacién de los nicleos de la linea de retardo se usé6 FVFCSs para sensar sus
senales de salida. Estos F'VFCSs se polarizaron igual que los FVFCSs del nticleo simulado.
Sin embargo se encontré que las senales que pasaban a un FVFCS es diferente a la que
pasaba a otro nicleo. Esta diferencia se debe a que, al retirar la copia de corriente, se reduce
la capacitancia en el nodo de retroalimentacién del FVFCS. Asi, el comportamiento de la
admitancia en frecuencia es diferente para un FVFCS que para un espejo de corriente con
FVFCS. Esta alteraciéon de admitancias también afecta la senal de entrada. Debido a que la
fuente de corriente ideal tiene admitancia de salida cero, y a que un nucleo tiene admitancia de
salida ggs5 4 scaps, la respuesta en frecuencia del primer nicleo de la linea de retardo simulada

es diferente a la de los ntcleos posteriores.

En el disenio del multiplicador para este FA, se descarté el uso del multiplicador de bajo
ruido, figura 3.3, por la copia de senal a través de un espejo de corriente con transistores
PMOS, pues su menor movilidad reduce la f_gqp del multiplicador. Sin embargo, el multi-
plicador de alta frecuencia presentado en la figura 3.7, entrega las corrientes por medio de
un espejo de corriente con transistores PMOS. A pesar de que en ambos esquemas la senal
pasa por un espejo de corriente con transistores PMOS, en el multiplicador de la figura 3.7
el FVFCS, usado para la suma de las senales en modo corriente, requiere de una corriente
de polarizacién provista por los transistores Mg y Myp. Esta corriente permite aumentar la
gm del espejo de corriente. Asi, el multiplicador de alta frecuencia alcanza el ancho de banda

necesario para poder procesar las senales provenientes de la linea de retardo.

El acople entre la senal de entrada del conversor V' — i+ y el nodo de realimentaciéon del
FVF, reduce la f_34p del conversor. Para incrementar la f_34g del conversor se puede aumentar

la corriente de polarizacién del conversor, pero esto aumentaria las transconductancias de
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70 Capitulo 6. Observaciones y conclusiones

compuerta de los transistores del F'VF. De presentarse este aumento en los transistores M; y
Masy, la excursién de V; para obtener las corrientes de salida de 5 pA debe ser menor.

Los integradores usados para obtener los voltajes de entrada de los multiplicadores presen-
tan un compromiso de disefio rizo/tiempo de establecimiento. En particular en el integrador
de la senal de error. Debido a que esta senial es sensada en modo corriente, la integracién
requiere de un nodo de menor frecuencia que el integrador de los pardmetros adaptativos,
que sensa la senal en modo voltaje. Debido a que la integracion de capacitancias acarrea un
fuerte consumo de area, para reducir la frecuencia de integracién se hace necesario aumentar
la impedancia de salida. Esta reduccién en la frecuencia de integracion implica un incremento
en el tiempo de establecimiento de la senal de error, aumentando la latencia en el estimador.

En el procesamiento de senales en modo corriente, los amplificadores de corriente tipica-
mente tienen ganancias de 1 A/A. Esto se debe a que estos amplificadores son espejos de
corriente, lo que acarrea un aumento en el consumo de area proporcional a la ganancia desea-
da, y a su vez consumo de corriente. Dos variables que se busca reducir en los Cls, mejorar la
integrabilidad de los sistemas y la portabilidad en aplicaciones alimentadas por baterias. Con
el fin de que la copia en los espejos de corriente sea 1:1, se debe garantizar que los transistores
sean geométricamente iguales y que su polarizacién sea simétrica. Para cumplir este tltimo
requisito, se usé la misma polarizaciéon en todos los FVFCS y los FVF.

El procesamiento de sefiales en modo corriente es una alternativa en las tecnologias sub-
micrométricas, pues los bajos voltajes de alimentacion y los altos voltajes de umbral no dejan
espacio para la excursiéon de senales en modo voltaje. Sin embargo, en sistemas donde se re-
quiere varias copias de una senal, el consumo de corriente se dispara, haciendo inviable este
modo de procesamiento en sistemas muy grandes y que estén pensados para consumir baja
potencia. Para obtener sistemas de bajo consumo de potencia sin mayores restricciones en
la excursién de las senales, se puede hacer disenos hibridos. Para poder aprovechar las ven-
tajas de los dos modos de procesamiento de senales, los disenos deben estar enfocados en la
arquitectura del sistema. Este disefio debe organizar las senales de modo que las que deban
ser copiadas multiples veces sean de baja excursién en modo voltaje, dejando las de gran

excursién con un bajo requerimiento de copia y para el procesamiento en modo corriente.

6.1. Trabajos futuros

La amplitud de senal necesaria en la entrada del conversor V' — ¢4 y del restador V —1¢
para obtener la corriente de 5 pA es de 20 mV. Debido a la reducida amplitud de esta senal,

su sensado puede ser degradado por el ruido. Para reducir esta degradacién, se recomienda el
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6.1. Trabajos futuros 71

desarrollo de una topologia que permita una menor transconductancia de compuerta en los
transistores My y Ms del conversor V' — i+, y en el transistor Mo del restador V — 1.

Atun cuando el conversor V' — i+ puede tener una f_sgqg sobre 1 GHz con corrientes de
polarizacién mayor. Se recomienda el estudio de una topologia que usando la misma polari-
zacion del nicleo de la linea de retardo, lleve la f_sqp del conversor V' — i+ a la frecuencia
de los demas bloques funcionales del FA. A partir del polo dominante del conversor V — i+,
dado por la ecuacién (4.4), y comparandolo con el polo dominante del nicleo de la linea de
retardo, ecuacién (2.11), se recomienda que se trabaje en la eliminacién del desacople de la
senal de entrada por medio de la capacitancia cgq1.

Dados los bloques funcionales del FA, se recomienda un anélisis de latencia en el sistema,

buscando asi la sincronizacion de las senales en las diferentes etapas de procesamiento del FA.
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Apéndice A

Flipped voltage follower current

sensor

El escalado de los procesos de fabricacion ha forzado el desarrollo de topologias que traba-
jen con bajos voltajes de alimentacién. Para el espejo de corriente, una de las celdas basicas
en el disenio de circuitos integrados analégicos, en el 2002 Ramirez [19] presenta un circuito
que se caracteriza por su alta conductancia de entrada. En la figura A.1 se presenta la celda
bésica del flipped voltage follower (FVF'). En el 2005 Ramirez presenté el desempeno del FVF
como etapa de salida clase AB y como sensor de corriente, FVFCS. A continuacién se desa-
rrollan las diferentes expresiones que describen el comportamiento del FVEFCS como sensor

de corriente, asi como su respuesta en frecuencia.

Figura A.1: Celda bésica del FVFCS [19].

73



74 Apéndice A. Flipped voltage follower current sensor

A.1. Expresiones en pequena senal

Las expresiones que describen el comportamiento del FVFCS en pequena senal son pre-
sentadas a continuacion. En la figura A.2 se presenta el esquema en pequenia senal del FVFCS.
El transistor M3 provee al FVFCS de una realimentacién paralelo-paralelo, por lo que se debe

tener cuidado en el diseno del FVFCS para garantizar su estabilidad.

~w—| |

f»
é\/) li % Js ? gmlvgsl % Jds1 ¢ ngVgsl % Jdss %
e

Figura A.2: Esquema en pequenia senal del FVFCS.

En la ecuacién (A.1) se presenta la conductancia de entrada del FVFCS, donde gn; vy
Jdsi son respectivamente la transconductancia y la conductancia de salida del transistor i;
en estas expresiones se esta despreciando el efecto cuerpo. La ganancia del lazo estd dada
por (A.2) y la conductancia de entrada modificada por el lazo de realimentacién esta dada

por la ecuacién (A.3). La conductancia de salida del FVFCS esta dada por la ecuacién (A.4)

Gin,OL = 9m3 + Gds3 + Gds1 (A1)
~ dmi1
AB~ — B+ 9ds39ds1 (A'2)
gdm3

gm1 Im19m3
gin,crL = gin,oL (1 + |AB|) = (gm3 + gass + stl) Gagi N T Guagi (A.3)

+ gm3 gB + 9dm3
Gout = Gdsb + 9B (A4)

En la ecuacién (A.3) se puede observar que la conductancia de entrada del FVFCS se
incrementa debido al lazo de realimentacién dado por Ms. Es por eso que se debe incrementar
la ganancia de lazo para mejorar el sensado de corriente del F'VEFCS. Al mismo tiempo se puede
observar en la ecuacién (A.4) que la conductancia de salida estd limitada por el espejo de senal,
suponiendo que gp es mucho mayor que gq45. Sin embargo, si la corriente de salida es sensada
por el nodo de entrada de corriente de un FVFCS, la relacion de conductancias permite que

el transistor M5 se comporte como una buena fuente de corriente. Se debe remarcar que para
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A.2. Expresiones en frecuencia media 75

el buen comportamiento del FVFCS como sensor y como fuente de corriente, la conductancia
de salida de la fuente de corriente de polarizacién debe ser muy alta.

Dadas las expresiones de sensado y entrega de corriente, se procede a desarrollar la expre-
sion de su copia. En el diagrama A.3 se presenta el flujo de senal del FVFCS como espejo de
corriente. En este diagrama se considera el efecto de la conductancia de la fuente de corriente
(g9s) vy de la carga (gr.). El primer bloque del diagrama corresponde a la divisién de corriente
en el nodo de entrada. El voltaje vgs1 estd dado por la corriente de M3 y la conductancia
del nodo, de donde se considera la realimentacién local dada por Ms. El lazo del FVFCS se
cierra con la senal transducida por M; hacia el nodo de entrada. Finalmente, la senal de salida
estd dada por la senal de Ms, la cual pasa por el divisor de corriente dado por la conductancia

de salida del espejo y la carga.

gdsa -

i

gm3+gd33 M3 1
> —> Vgsl
Om3t0dsatJas1t0s OstJds3
Om1 [
o Ims
~—] < Oms [
iy g.t9s%Jdss m

Figura A.3: Diagrama de flujo en pequena senal del espejo de corriente tipo FVFCS.

io

i
9m5(gm3 + 9ds3)9L
[9m1(gm3 + gds3) + 9m3(29ds3 + 9B) + (9dss + 9B)(gast + 9ass + 9s) + G3e3)[9dss + 9B + g1
~ 9m5(gm3 + 9ds3) Jr (A5)
Im1(gm3 + 9ds3) + 9m3(29ds3 + 9B) + 95(9dss + 9B) 9dss + 9B + 9L '

A.2. Expresiones en frecuencia media

Al considerar el efecto de la frecuencia en el comportamiento del F'VFCS se debe incluir las
capacitancias parasitas de los dispositivos. En esta seccion se va a desarrollar las expresiones

para frecuencias en las cuales solo es notable el efecto de las capacitancias compuerta-surtidor
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76 Apéndice A. Flipped voltage follower current sensor

(¢gs) en el el comportamiento del circuito, como se muestra en la figura A.4. Con estas ecua-

ciones ya se puede observar los compromisos de estabilidad en la realimentacion del FVFCS.

@ ¢ “OmaVi % Jds3 g
— T Cgs1tCyss
@ % Os ? gmlvgsl % ¢ ngVgsl gdsS %

L
Figura A.4: Esquema del FVFCS en media frecuencia.

Jds1 gs3

En la ecuacién (A.6) se presenta la admitancia de entrada del FVFCS. La ganancia de
lazo se presenta en la ecuacién (A.7) y la admitancia de entrada modificada por el lazo de
realimentacién estd dada por la ecuacién (A.8). La conductancia de salida del espejo tipo
FVFCS esta dada por la ecuacién (A.9).

Yin 0L = 9m3 + 9ds3 + gds1 + 5Cgs3 (A.6)
gmi1
AB ~ — (A7)
+ —gd“(gi]ﬂjscgsg) + S(Cgsl + 6935)

Y;n,CL = Y;n,OL (1 + |Aﬁ’)

Im1
~ (gm3 + 9ds3 + gds1 + 5Cgs3) -

gB + gdsg?;?sﬂ +s <Cgsl + Cgsb + - 30953)

gmi1 (ng + 50953) A8
~ g + 9ds39ds1 + S(C +¢ ) ( : )
B Gm3 gsl gsb

Jout = gds5 + 9B (A9)

En la ecuacién (A.8) se puede observar que la admitancia de entrada tiene un cero y
un polo, ecuaciones (A.10) y (A.11) respectivamente, donde pyy,, ;] < 2[y;,. .- Debido a la
ubicacién del polo respecto al cero, la admitancia de entrada se reduce degradando el sensado
de la corriente de entrada. En la conductancia de salida no ve el efecto de las capacitancias

de cys.
gms3

A.10
Covs (A.10)

Z[)/in,CL] ~
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9ds39ds1

Plincrl & m (A.11)

El desarrollo de la expresién de la copia de corriente para frecuencia media se hace a
partir del diagrama de flujo de la figura A.5. En este diagrama se puede observar que las
capacitancias cgs solo se encuentran en el lazo del FFVFCS y no en la salida del espejo. La
ecuacién (A.12) presenta la funcién de transferencia del espejo y su polinomio caracteristico
estd dado por la ecuacién (A.13). Este polinomio contiene dos polos complejos conjugados,

los cuales deben ser cuidadosamente ubicados para que el sistema sea estable y el retardo de

grupo sea constante hasta la frecuencia de trabajo.

Jds3 ~
i
Om3*Jdss M3 1
> —>V951

gm3+gds3+gdsl+gs+scgs:3 gB+gd53+S(Cgsl+Cgss)
gml ~

o Ims

~] ~ Oms [
io O.+t98%dss m

Figura A.5: Diagrama de flujo en frecuencia media del espejo de corriente tipo FVFCS.

Z.0 gms (gm3 + gds3)

o’ N dm1 (gm3 + gds3) + gm3 [2gd53 + S(Cgsl + Cgs5) + gB] o

gL
. (A.12)
+9s [gds3 + s(cgs1 + ¢gs5) + 98] Gdss + 9B + 9L

520gs3(cgsl + CgsS)
+5[(gm3 + gS)(cgsl + 0985)]
+09m1(9m3 + 9ds3) + 9m3(294s3 + 9B) + 95(9ds3 + 9B) (A.13)

A.3. Expresiones en alta frecuencia

Al subir la frecuencia de trabajo, nuevos elementos pardsitos intervienen en el comporta-

miento del circuito. En esta seccién se considera el funcionamiento del espejo de corriente tipo
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78 Apéndice A. Flipped voltage follower current sensor

FVFCS en frecuencias donde todas las capacitancias parasitas de los transistores dejan de ser
despreciables. En el esquema de pequena senial de la figura A.6 se observa cada una de estas ca-
pacitancias. Debido a que a estas frecuencias la cantidad de términos no permite una facil inter-
pretacion de las expresiones, se define admitancias equivalentes: Y1 = g1 +5(cgs3+Csp3+Cdb1),
Y3 = gas3 + 5Cag1, Y5 = gass + scaps, C1 = Cgs1 + Cgs5 + Cig3 + a3 ¥ YB = gB + 5CB.

C
98 FCs dg5 Os Cg
. L
@ gdS3 T Cdgl Cgsl+cg55

i
- 0

“OmaVi

f»
<\f> I %gs ? Om1Vgs1

Figura A.6: Esquema del FVFCS en alta frecuencia.

= +C
c dg3

Qas1 T +%533b3+cdb1 *Cabs ¢ OmsVgs1 % Qds5 T Caps % O
L

W\

-

En este rango de frecuencias existe un lazo adicional de realimentacién debido a cgg5.
Este lazo, serie-paralelo, tanto la admitancia de entrada como la admitancia de salida. En la
ecuacion (A.14) se presenta la admitancia de entrada en lazo abierto del FVFCS, la ganancia
de lazo que modifica la admitancia de entrada se presenta en la ecuacién (A.15). Suponiendo
que los transistores estan debidamente saturados en inversién fuerte, y dado que la ganancia
del lazo paralelo-paralelo es del orden de g¢,,/gqs, la aproximacién AB > 1 es vélida y es
usada para simplificar el calculo de la admitancia de entrada. De este modo, la admitancia de
entrada modificada por la ganancia del lazo del FVFCS esta dada por la ecuacién (A.16). Se
puede apreciar el efecto del lazo serie-paralelo solo se presenta en la admitancia de salida del

lazo paralelo-paralelo.

}/in,OL =gm3+Y1+Y3 (A14)
AB = gmlgm?)(Y'S +Yp + SCng) o
[9m3(YB + s(cags + cap3)) + gas3 (Y1 + scag)](Ys + YB)
1
(A.15)
+gm3(Ys + 2YB + s(cdg3 + can3)) + gass(Y1 + Scag1)]scdgs
YVin,CL = va,OL(l + |A6|) ~
(gm3 + Y1 + Y3)gm19m3(Ys + YB + scags) o
[9m3(YB + s(cags + cav3)) + 9gas3(Y1 + scag1)](Ys + YB)
1
(A.16)

+gm3(Ys + 2YB + s(cags + cap3)) + gass(Y1 + 5¢qq1)]5Cags
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La admitancia de salida es modificada principalmente por el lazo serie-paralelo. . Ademaés
se debe tener en cuenta que, en comparacion con el calculo de la admitancia de entrada, el
efecto del lazo paralelo-paralelo solo se ve en la admitancia de salida del lazo serie-paralelo,
pues en este caso el lazo del FVFCS esta cerrado. A partir de esto, se calcula la admitancia
de salida del lazo serie-paralelo abierto, ecuacién (A.17). La ganancia de este lazo se presenta
en la ecuacién (A.18), la cual se calcula rompiendo el lazo en el nodo de salida y considerando
la carga de la realimentacion. Por simplicidad la carga debido al FVFCS en lazo cerrado se
aproximé a gm1 + sCp. Adicionalmente, para frecuencias no muy altas la ganancia del lazo
serie-paralelo es aproximadamente la unidad, por lo que no se usa la aproximaciéon AG > 1.
Teniendo en cuenta estas consideraciones, se calcula la expresion de la admitancia de salida

modificada por el lazo de cq445, la cual se presenta en la ecuacién (A.19).

(Y5 + YB)(gml +Yp+ 801) + (gml + Y5+ 2Yp + Scl)scdg5

y . A.17
out,OL gm1 + Ys + S(Cl + Cdg5> ( )
4 gms(Ys + Y + scag5) (A.18)
(Ys +YB)(gm1 + YB + sC1) + (gm1 + Y5 +2Yp + 5C1)scags .
Y;)ut OL
Yourcr = 9%
out,CL 1+ |Aﬁ|
(Y5 + YB)(gm1 + YB + 5C1) + (gm1 + Y5 + 2V + sC1)scags) e
[(gm1 + gms)(gms + S¢dgs) + (2gm1 + gms + scags)(Ys + 2V + sC1) + (Y + sCh)
1
(A.19)

(3YB + 2Y5 + sC1)]scags + (gm1 + gms + Y + sC1)(gm1 + YB + sC1) (Y5 + YB)

En la figura A.7 se presenta el diagrama de flujo de senal del espejo tipo FVFCS. A
diferencia de los diagramas anteriores, donde la salida y la entrada estaban vinculadas solo por
vgs1, en este diagrama se puede apreciar el aporte de la realimentaciéon por cys5. Resolviendo

el diagrama de flujo de senal de la figura A.7 se obtiene la ecuacién (A.20).

2 gms(9gms + Y3)g1

i [(gm1 + gms +YB + 5(C1 + cdgs))(gms + Y3)

+(gm3 + 2Y3 + Y + sC1)(Ys + Y + g1)

+(gms + Y3 + Ys + 2V + 5(C1 + cags)) (Y1 + scags + Gs))|scags

+[(gm1 + Y + sC1)(gms + Y3) + gms (Y + sC1 + Y3)

A.20
+(Yl+QS)(Y3+YB+801)+Y1(Y3+YB"|‘801)](K’J+YB+9L)( )
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Figura A.7: Diagrama de flujo en alta frecuencia del espejo de corriente tipo FVFEFCS.
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Apéndice B

Par diferencial cruzado

En la figura B.1 se presenta el esquema en gran senal del par diferencial cruzado. Este
esquema fue propuesto en 1968 por Gilbert [22] para lograr la multiplicacién de senales en
cuatro cuadrantes. El esquema original se orienté a procesos de tecnologia bipolar, sin em-
bargo su adopcién a procesos de tecnologia CMOS fue directa. En 1985 Babanehzad [27]
presentd una de las primeras adaptaciones de este circuito a la tecnologia CMOS.

El funcionamiento del multiplicador estd basado en que las senales de los factores sean
diferenciales, usando la técnica de multiplicaciéon de Cuadrado-octavo, ecuacién (B.1). Esta
técnica se puede implementar en CI mediante el esquema de la figura B.1. En este circuito
uno de los factores diferenciales es sensado por las compuertas de los pares diferenciales (V4
y Ve—), mientras que el otro factor diferencial es sensado por los surtidores, ya sea en modo

voltaje o en modo corriente.

ry =g [+ 9+ (o +9P — (-2 =)~ (@ — v (B.1)

En las ecuaciones (B.2)-(B.5) se presenta la corriente de los transistores de los pares di-

ferenciales cruzados. A la salida del nicleo del multiplicador se obtiene la ecuacién (B.6),

Figura B.1: Esquema en gran senal del par diferencial cruzado.
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82 Apéndice B. Par diferencial cruzado

donde se cumple a técnica de Cuadrado-octavo de la ecuacién (B.1). Sin embargo la expre-
sion analitica de la corriente drenador-surtidor del transistor MOS es de tercer orden, si se
considera la modulacién del canal. En la ecuacién (B.7) se presenta esta ecuacién, donde \ es

el parametro de modulacién de canal.

COIE n

Ipn = =255 51(Vey = Va = Vi)? (B.2)
COZI/' mn

Ipy = Sy (V- V) (B3
CO.T n

Ipg = =289 (Ve = Vi = Vi)? (B-4)
OO:L‘ n

Ipio = a S10(Vey — Vi — V)2 (B.5)

I, =1,y —I,— = (Ip7+ Ip9) — (Ips + Ip10) (B.6)

Cofin
Ip = =M S, (Vs — Vin)*(1 + AVps) (B.7)

2

Visto desde la senal sensada por los surtidores de los pares, cada transistor del multipli-
cador es un elemento de conductancia variable, dada principalmente por g,,. Si g,, esta dada
por la ecuacién (B.8), esta es funcién directa de los voltajes V. ,. Dado que los voltajes V.
y V. son senales diferenciales, cada una varia de forma simétrica, como se muestra en las
ecuaciones (B.9) y (B.10). A partir de esto se construye la ecuacién (B.11), donde Spg, es
la relacion de aspecto de los cuatro transistores del nicleo del multiplicador. Esta ecuacion
permite ver que la conductancia total vista desde los surtidores de los pares diferenciales del

multiplicador es constante.

9m = /anoxS(VGS - Utn) (BS)
‘/c:‘/c—l-_‘/c—:‘/c‘i‘Ac_‘/c_Ac (Bg)
Va:Va+ _Va— :Va+Aa—Va—Aa (BlO)

Gm,Par = gm7 + 9ms8 + gm9 + gmio =

anom
2

Spar (Ver = Vs 4 Vey = Vae 4+ Vie = Vg + Vi = Vo) = dgm (B.11)

B.1. Distorsion por sensado de corriente

Suponiendo que el circuito trabaja en pequena senal y que el voltaje V, = Vo — V._ es

constante y diferente de cero, se construye el esquema en pequena senal de la figura B.2. A
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oL T CL @ @ oL T CL

“Om7Va Ods7 “OmgVa Jass “OmaVe Jaso “Om10Vb Jds10

ngS7 lcgss lCQSQ lcgslo

* im+ gA T CA im. gA T CA

Figura B.2: Esquema en pequena senal del par diferencial cruzado de la figura B.1

partir de este esquema se obtienen las ecuaciones para calcular la variacién de los voltajes v 4
en funcién de la corriente i, = Gy — .

Si los transistores del nucleo tienen las mismas dimensiones, se puede suponer que la
transconductancia de compuerta (g,,) vy la conductancia del canal (gg4s) son iguales. Bajo
estas aproximaciones se obtienen las ecuaciones (B.12) y (B.13). Si se reduce la variacién de
vs,q se reduce la distorsion del producto. Para lograr esto se debe buscar que el producto que
acompana a i, sea pequenio. Con el fin de que la conductancia de carga en los surtidores

ayude a reducir la distorsiéon se debe cumplir que g4 > gn,.

im
. o e = B.12
sthad = et T 0 T S (g + Gas + a) + 25(2¢gs + ca) R

I
Vg = Vg — Vgt = — B.13
smat = T at 2(gm + gas + ga) + 25(2¢4s + ca) (B.13)

En las ecuaciones (B.12) y (B.13) no se presenta dependencia a la carga en los drenadores.
Para poder encontrar una dependencia de v,, a la carga en los drenadores se modifican las
condiciones bajo las cuales se resuelve el sistema de ecuaciones: se supone que los g,,s son
diferentes y los gg4ss son iguales. De este modo se obtiene el polinomio caracteristico del par
cruzado, ecuacién (B.14), y los voltajes vs 4, ecuaciones (B.15) y (B.16). Estas ecuaciones per-
miten evaluar el efecto de la carga en los drenos y en los surtidores del nicleo del multiplicador
sobre la distorsién del producto. Con el propésito de reducir la variacién de los voltajes vs 4 se
debe tener transistores exactamente iguales, de modo que se cancele sus transconductancias.
Sin embargo se debe tener en cuenta los efectos de mismatch, los cuales no permiten que haya

una cancelacién completa entre las transconductancias de los transistores. Es por esto que se
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84 Apéndice B. Par diferencial cruzado

debe disenar las cargas del niicleo del multiplicador con conductancias de salida grandes (g4

Y 91)-

Dpar(s) = (9L + 2945 + scr)-
(QQA + 9m7 + 9ms + gm9 + gmio + 494s + 5(0957 + Cgss + Cgs9 + Cgs10 + CA))
= (QL + 29d5 + SCL) (GPar + 4gds + 4Cgs7Par)
= (91 + 2das + scr) Ypar  (B.14)

9m7 — gms F (91 + 2945 + scr.)

Ust,at = Im Dpar(s) (B.15)
ar
. 9m9 — gmio F (9L + 294s + scr)
B — B.16
Us—,a+ im DPar(S) ( )

B.2. Distorsién por sensado de voltaje

Debido a que el nucleo del multiplicador puede sensar tanto voltaje como corriente por el
surtidor de sus transistores, se evaltia también la distorsién para el sensado de voltaje. En la
figura B.3 se presenta el esquema en pequena senal del nicleo de la figura B.1, el cual tiene
conectado en los surtidores fuentes de voltaje con su admitancia de salida. Al igual que en
el andlisis de distorsién por sensado de corriente se supone que V., = V., — V,_ es constante
y diferente de cero. De este modo, a partir de este esquema se obtienen las ecuaciones para

evaluar la dependencia de los voltajes v, en funcién del voltaje vy, = V4 — Vp—.

O T CL @ @ oL T CL

“Om7Va Jds7 “OmsVa Jass “OmoVb Jdso “Om1oVb Jds10

lcgs7 lcgss lcgsg lcgsm

Figura B.3: Esquema en pequena senal del nticleo del multiplicador sensando voltaje.

Suponiendo que los transistores del nticleo son iguales, las g,,s y las g4ss son iguales, y se

resuelve el sistema de ecuaciones a partir de estas aproximaciones. La solucién a este sistema
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B.3. Funciones de transferencia 85

se presenta en las ecuaciones (B.17) y (B.18), donde vs, presenta una relacién directa a ga.
Segun esta ecuacién para reducir la variacién de v, se debe reducir g4, contradiciendo la

conductancia de salida de una fuente de voltaje ideal.

Vs+,a+ = +Um g4 (B17)
2(2gm + 2g4s + gA) + S(Cgs7 + Cgs8 + Cgs9 + Cgs10 + CA)

gA
2(2gm + 2g4s + gA) + S(Cgs7 + Cgss + Cgs9 + Cgs10 + CA)

Debido a esa contradiccién y por no verse el efecto de la admitancia de carga de los dre-

Vs—,a+ = +Um (B18)

nadores se resuelve el sistema de ecuaciones bajo condiciones diferentes: g,,s diferentes y ggs
iguales. En las ecuaciones (B.19) y (B.20) se presenta la solucién para estas condiciones. Estos
voltajes tienen el mismo polinomio caracteristico de la distorsién por sensado de corriente y
el numerador es multiplicador por g4. Si se considera la cancelacién parcial de los g,,s en el
numerador debido a mismatch, las variables de disefio principales son g4 y ¢gr. En el denomi-
nador, ecuacién caracteristica del ntcleo del multiplicador, se tienen estas mismas variables
de diseno, sin embargo en el denominador se presenta la suma de las cuatro transconduc-
tancias de compuerta del niicleo del multiplicador. Esto permite deducir que al aumentar las
conductancias g4 y gz, la variacién de v, 4 se va a reducir. Esta deduccion si es coherente con

la conductancia de salida de una fuente de voltaje.

9A(Gm7 — 9ms F (gL + 2945 + scr))
DPar(S)

(B.19)

Ust,a+ = Um

gA(ng — gm10 F (gL + 2gds + SCL))
DPar(S)

Para poder ver de forma directa la dependencia de los voltajes v., a las admitancias de

(B.20)

VUs—,a+ = Um

carga, se simplifica el polinomio Dp,,(s). Esta simplificacién es posible dado que la suma
de las transconductancias es constante, como se muestra en la ecuacién (B.11), y que las

capacitancias cys son iguales.

9A(Gm7 — gms F (g1 + scr, + 29gas))
g1, + scr + 29as) (294 + sca + 4gm + scgs)

Vs+,a+ = Um( (B21)

9A(gms — gm1o F (9L + scr + 294s))
gL + scr + 294s) (294 + sca + 4gm + scys)

Vst a+ = Um( (B22)

B.3. Funciones de transferencia

En el desarrollo de los voltajes de distorsion de las secciones anteriores se obtuvo los

voltajes de salida de los multiplicadores vsy. A partir de estos voltajes se puede calcular
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86 Apéndice B. Par diferencial cruzado

la transferencia a las corrientes de salida i,+ = wvs+yr, que son las variables de interés en
la evaluacién del producto. Por simplicidad y aprovechando la simetria del multiplicador,
se presenta la funcién de transferencia hacia el voltaje vsy, a partir de la cual se puede
extrapolar la funcién de transferencia para vs_ reemplazando los subindices de los parametros
complementarios. Primero se presenta la ecuacion del voltaje vsy para el multiplicador con
sensado de corriente, ecuacién (B.23).

Im7 — Ims8

Vs = I ———— B.23
+ DPar(S) ( )

Comparando el esquema de la figura B.2 con la ecuacién (B.23) y teniendo en cuenta que
im = tm+ — tm—, se puede deducir que g7 ¥ gms son los factores de las corrientes 4,1 € ip,—
respectivamente. De este modo quedan implicitas las corrientes de entrada dentro de la funcion
de transferencia. Recordando que i,4+ = vs+yr, se puede obtener la funcién de transferencia
desde las corrientes de entrada al nticleo del multiplicador al voltaje de salida del mismo, dada
por la ecuacién (B.24). El subindice im indica que es la funcién de transferencia por sensado
de corriente.

Heypim = (gm7 — gms) (gL + scL) (B.24)

DPar(S)

Establecida la funcién de transferencia en el multiplicador con sensado en corriente se

hace lo propio para el multiplicador con sensado en voltaje. En la ecuacién (B.25) se presenta
el voltaje de salida del esquema de la figura B.3. Recordando que vy, = Umy — Um— ¥
comparando la ecuacién (B.25) con el esquema de la figura B.3, se puede deducir que los
factores gagm7 v gagms corresponden a los voltajes vy,4+ v vpy,— respectivamente. De este
modo quedan implicitos los voltajes de entrada en la funcién de transferencia. Calculando
esta funcién de transferencia al igual que en el caso para sensado por corriente, se obtiene

la ecuacién (B.26). El subindice vm indica que es la funcién de transferencia por sensado de

voltaje.
gA(Qm? - gm9)
Vsp = U=~ B.25
. " DPar(S) ( )
9a(gm7 — 9me) (gL + scr)
H = B.26
s+,vm DPar(S) ( )
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