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Samenvatting

Wegens de technologische schaling in geavanceerde sub-micron processen,
gebeurt steeds meer signaalverwerking in het digitale domein. Dit vereist
analoog-naar-digitaal (A /D) omzetters die niet alleen zeer nauwkeurig moeten
zijn, maar ook aan hoge snelheid moeten kunnen opereren. Door economis-
che factoren, moeten deze omzetters bovendien geintegreerd worden op
dezelfde chip als de digitale verwerkingseenheid. ¥A-modulatie is een con-
versiemethode om zeer nauwkeurige analoog-naar-digitaal omzetters (ADCs)
te implementeren. De methode combineert het effect van overbemonster-
ing met dat van ruiskneding, door het gebruik van een resonant lusfilter.
Afhankelijk van de implementatie van het lusfilter, ontstaat ofwel een XA~
modulator in discrete-tijd (DT) of continue-tijd (CT).

3 A-modulatoren in discrete-tijd zijn ondertussen vrij matuur geworden,
door hun implementatie met geschakelde condensator circuits. De laatste
tijd, is er in de wetenschappelijke wereld een verhoogde interesse ontstaan
voor Y A-modulatoren in continue-tijd. Een belangrijke reden hiervoor is
net de technologieschaling. CT XA-modulatoren zijn beter verenigbaar
met kleinere technologieén, omdat hoog performante schakelaars niet langer
noodzakelijk zijn voor hun implementatie. Bovendien treedt het effect van
frequentie vouwing niet op, door het continue-tijdskarakter van de lus. Dit
zorgt ervoor dat de signaalbandbreedte voor CT Y A-modulatoren kan wor-
den uitgebreid tot in het brede MHz bereik.

Een belangrijk voordeel van de CT Y A-modulator, is het impliciete anti-
frequentieverwarrings filter. Door de werking in continue-tijd, bevat de sig-
naal transfer functie inherent onderdrukking op hoge frequenties. Alhoewel,
in de meeste gevallen bevat deze functie ook een piek in de transitie van de
signaalband naar hoge frequenties, die de modulator kan oversturen. Zeker
voor ADCs gebruikt in communicatie standaarden is dit ongewenst gedrag.
De transitieband piek is gecorreleerd aan de topologie van het lusfilter. Een
lusfilter in terugkoppelingstopologie (Engels: feedback, FB) heeft algemeen
gezien de laagste transitieband piek, een lusfilter in voorwaartse topologie
(Engels: feedforward, FF) de hoogste.
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Samenvatting

Tot nu toe, is er in de literatuur geen duidelijke ontwerpstrategie voor 3 A-
modulatoren in continue-tijd naar voor geschoven. Ondanks het feit dat er
een wiskundige equivalentie kan gedefinieerd worden tussen de ruis trans-
fer functies (Engels: noise transfer function, NTF) van zowel CT als DT
modulatoren, toch kunnen de ontwerpstrategieén voor DT modulatoren niet
zonder meer aangewend worden. De lus van een X A-modulator in continue-
tijd is meer onderhevig aan parasitaire effecten, die enkel van tweede orde
zijn voor DT modulatoren. Een belangrijk effect is dat van bijkomende
lusvertraging (Engels: excess loop delay, ELD) in het terugkoppelpad, wat
ervoor zorgt dat de orde van de NTF zal stijgen. Op die manier ontstaat een
beperking op het ontwerp, want het aantal ontwerpparameters is niet langer
toereikend om elke mogelijke NTF te implementeren. Ook is er het effect
van een parasitaire pool in de transfer functie van de integrator. In een RC-
actieve implementatie van de integrator wordt deze parasitaire pool gevormd
door de lusbandbreedte van de lokale terugkoppeling rond de operationele
versterker. Bovendien zijn sommige van de parameters van het continue-
tijd systeem model onderhevig aan variaties. Bijvoorbeeld zullen proces
variaties hoofdzakelijk de nauwkeurigheid van de integrator coéfficiénten
van het lusfilter beinvloeden.

In dit werk worden 2 nieuwe ontwerpstrategieén voor CT Y. A-modulatoren
geintroduceerd. Beide richten ze zich op multibit kwantisatie, voor YA-
modulatoren in continue-tijd met een lage overbemonsteringsfactor (En-
gels: oversampling ratio, OSR). In beide strategieén wordt een nominaal
continue-tijd systeem gedefinieerd, dat meteen al sommige van de para-
sitaire effecten, eigen aan CT X A-modulatie, bevat. In de eerste strategie,
wordt het Nyquist criterium aangewend om robuuste stabiliteit te kwan-
tificeren. Deze robuustheid wordt slechts geoptimaliseerd voor de nominale
modulator, zonder parameter variaties. De ontwerpstrategie resulteert in
robuuste modulatoren, in het bijzonder voor modulatoren met beperkte
controle.

In de meeste gevallen kunnen de parameter variaties vrij goed op voor-
hand afgelijnd worden. In een tweede ontwerpstrategie, introduceren we
een nieuw robuustheidsgetal, het S-getal, dat de variaties op sommige pa-
rameters mee in rekening brengt. Hierdoor zal de resulterende modulator
een gegarandeerde performantie halen, ook wanneer de parameter variaties
in het spel komen. Daarnaast laat het S-getal ook toe de performantie
criteria uit te breiden. Niet alleen stabiliteit is nu een mogelijk ontwerpcri-
terium, maar er worden ook voorbeelden gegeven die de jitter-gevoeligheid
optimaliseren alsook de transitieband piek van de signaal transfer functie.

Voor Y A-modulatoren met een zeer hoge verwerkingssnelheid, ontstaat er
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Samenvatting

een probleem bij het gebruik van multibit kwantisatie. Zowel de multi-
bit terugkoppel digitaal-naar-analoog omzetter (DAC), als de kwantisatie-
eenheid worden zeer uitdagend qua circuit implementatie. Tijdsencodering
werpt zich op als een veelbelovende techniek om de grootste problemen van
multibit kwantisatie te vermijden, terwijl toch multibit performantie be-
houden blijft. Hierbij wordt de multibit amplitude kwantisatie vervangen
door een kwantisatie in de tijd. Hierdoor wordt deze techniek beschouwd
als uitermate geschikt in de hedendaagse sub-micron technologieén die uit-
blinken in hun verbeterde tijdsresolutie. Een overzicht van tijdsencoderende
technieken uit de literatuur wordt gegeveven: het gebruik van een VCO-
gebaseerde kwantisatie-eenheid en het gebruik van een pulsbreedte modu-
latie (Engels: pulsewidth modulation, PWM) terugkoppel DAC.

Verder wordt er aandacht geschonken aan synchrone zelf-oscillerende CT
Y A-modulatoren. Bij deze modulatoren wordt tijdsencodering gecombi-
neerd in zowel de kwantisatie-eenheid als de terugkoppel DAC. Deze oploss-
ing vereist slechts een 1-bit kwantisatie-eenheid of comparator evenals een
1-bit terugkoppel DAC, wat een belangrijke reductie vormt in de circuit
complexiteit. Een opzettelijke zelf-oscillatie, op een gehele fractie van de
klokfrequentie, wordt in de XA lus geinstalleerd. De ingangsspanning mod-
uleert de uitgangsoscillatie in pulsbreedte. Hierdoor hoeven de componenten
in het lusfilter enkel signalen op de gereduceerde zelf-oscillatie frequentie
verwerken. Een extra voordeel van een zelf-oscillerende 3A-modulator is
zijn verbeterde jitter gevoeligheid. In tegenstelling tot bij een conventionele
CT X A-modulator, is het jittervermogen in de signaalband niet afhankelijk
van de agressiviteit van het lusfilter. Daarentegen is er een vaste bijdrage
doordat het uitgangssignaal in elke oscillatieperiode 2 keer omschakelt.

Een tweede orde prototype van een zelf-oscillerende CT Y. A-modulator werd
ontworpen. In dit ontwerp is een extra toevoeging de eindige impulsrespons
(Engels: finite impulse response, FIR) terugkoppel DAC. Deze zorgt ervoor
dat de jitter gevoeligheid verder verlaagd wordt en relaxeert ook de vereisten
op de slewrate van de eerste operationele versterker in de lus. De prototype
modulator toont een dynamisch bereik van 66 dB voor een 5 MHz band-
breedte. Door de lage circuitcomplexiteit, is de oppervlakte van de kern
van de modulator slechts 0.025 mm?.






Summary

Due to technology scaling in deep sub-micron technologies, more and more
signal processing is performed in the digital domain. This requires high-
accuracy analog-to-digital (A/D) and digital-to-analog (D/A) converters
with a higher conversion speed. Because of economic benefits, these con-
verters should be integrated on the same chip as the digital processing core.
YA modulation is a conversion scheme to implement high-accuracy analog-
to-digital converters (ADCs). It combines the effects of oversampling and
noise shaping by means of a resonant loop filter. Depending on the imple-
mentation of the loop filter, either a discrete-time (DT or a continuous-time
(CT) XA modulator results.

Discrete-time A modulators have become very mature because of the im-
plementation with switched capacitor circuits. In the last decade, a renewed
interest for continuous-time XA modulators has appeared in the research
field. An important driver for this is technology scaling. CT XA modulators
are more compatible with smaller technology nodes, as high performance
switches are no longer required. In addition, the lack of frequency folding
due to the continuous-time nature of the loop, provides the possibility of
extending the signal bandwidth into the wide MHz range.

An important advantage of a CT XA modulator is the implicit anti-aliasing
filter. Due to the continuous-time operation, the signal transfer function
(STF) inherently contains suppression for higher frequencies, before the
sampling operation occurs in the quantizer. However, peaking can still oc-
cur in the transition from the signal band to higher frequencies. This could
overload the modulator. Certainly for ADCs used in communication stan-
dards, this is undesired behaviour. The out-of-band peaking is correlated
to the loop filter topology. A feedback topology generally has the lowest
out-of-band peaking, the feedforward topology has the strongest.

So far, no clear design strategy for CT XA modulators has been reported in
literature. Although a mathematical equivalence can be defined between the
noise transfer functions (NTFs) of both CT and DT modulators, the well-
known design strategies for DT modulators cannot be applied as such. The
loop of the CT YA modulator is more sensitive to several parasitic effects,
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Summary

which are only of second order for DT modulators. An important effect
is that of excess loop delay (ELD) in the feedback path of the modulator,
which will increase the order of the modulator’s NTF. This leads to a con-
strained design, where the number of design parameters no longer suffices to
implement any NTF possible. Also, parasitic poles in the integrator transfer
functions occur in reality. In an RC-active implementation for the integra-
tors, a parasitic pole appears due to the gain-bandwidth product (GBW)
of the opamp feedback loop. On top of that, some of the continuous-time
system-model parameters are usually prone to variations. For example, pro-
cess variations will mainly influence the accuracy of the loopfilter integrator
coefficients.

In this dissertation, two new design strategies for CT XA modulators are
proposed. Both of them focus on multibit quantization, for CT YA modula-
tors with a low oversampling ratio (OSR). In both of the design strategies, a
nominal continuous-time system is defined, which already includes some of
the parasitic effects specific to CT XA modulation. In a first design strategy
we use the Nyquist criterion to install a stability robustness figure-of-merit.
The robustness is only optimized for the nominal modulator, without any
parameter variations. The design strategy provides robust modulator solu-
tions, particularly for constrained designs.

In most cases, the parameter variations can be well defined a-priori. In
a second design strategy, we introduce a new figure of merit, the S-figure
which does take into account the a-priori knowledge of the variation spread.
As a result, a guaranteed performance of the modulator is obtained, even
when subjected to variations. Next to this, the S-figure is also interesting,
because it allows to define more general performance requirements. Design
examples are given to control not only stability robustness but also the
modulator’s jitter performance or the STF out-of-band peaking.

For very high-speed ¥ A modulators, multibit quantization tends to become
cumbersome in deep sub-micron technologies. Both the multibit feedback
DAC and the quantizer become hard to realize. Time-encoding is employed
as a promising technique to avoid the main issues from multibit quanti-
zation, while preserving multibit performance. Essentially, the multibit
quantization is replaced by a quantization in time. As such, this solution is
considered to be very well suited for today’s ultra deep sub-micron technol-
ogy, which should be able to provide ample time resolution. An overview of
techniques already presented in literature is given, like VCO-based quanti-
zation or the use of a pulsewidth modulation (PWM) feedback DAC.

Further attention is given to synchronous self-oscillating CT YA modula-
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tors. Here, time-encoding is combined in both the quantizer and the feed-
back DAC. This solution only requires a single-bit quantizer (comparator)
and a single-bit feedback DAC, which is an important reduction in design
complexity. A deliberate self-oscillation is installed in the XA loop, at a
rational fraction of the clock frequency. The input will modulate the out-
put oscillation in a PWM fashion. As a result, the loopfilter building blocks
only have to process signals at the lower self-oscillation frequency. An ex-
tra benefit of a self-oscillating YA modulator is its jitter performance. In
contrast to a conventional CT YA modulator, the in-band jitter does not
rely on the loopfilter’s aggressiveness, but instead it is fixed as the output
signal merely toggles twice per self-oscillation period.

A second order self-oscillating CT YA modulator prototype was designed.
An additional key element in this design, is the use of a feedback finite-
impulse-response digital-to-analog converter (FIRDAC) which further re-
duces the jitter sensitivity and relaxes the slewing requirements of the first
operational amplifier in the loop. The prototype modulator achieves a dy-
namic range (DR) of 66 dB for a 5 MHz bandwidth. Due to the low com-
plexity of the circuit, the modulator core area is only 0.025 mm?.
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