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Abstrakt 

Předkládaná habilitační práce se zabývá třemi typy modulátorů delta-sigma: 

synchronními s časově diskrétními integrátory, synchronními s časově spojitými integrátory  

a asynchronními. Důraz je kladen na srozumitelné vysvětlení principu každého typu, na jejich 

vzájemné odlišnosti a na problémy spojené s návrhem takového obvodu na čipu. V rámci této 

práce jsou navrženy dva nové asynchronní modulátory delta-sigma, které mezi doposud 

publikovanými pracemi jiných autorů dosahují jedinečných vlastností. První z nich je navržen 

v moderní technologii ST Microelectronics 28 nm FDSOI se strukturou 1. řádu s filtry Gm-C. 

U druhého je zvolena struktura 2. řádu s integrátory typu RC a použita standardní technologie 

TSMC 180 µm. Parametry obou nových obvodů jsou srovnány s  již publikovanými 

asynchronními modulátory a jejich výhody jsou podrobněji diskutovány. 

Klíčová slova 

Modulátory delta-sigma, asynchronní modulátory delta-sigma, technologie CMOS, 

technologie FDSOI, návrh analogových integrovaných obvodů. 

 

 

 

 

Abstract 

This habilitation thesis deals with three types of delta-sigma modulators: synchronous 

discrete-time delta-sigma modulator, synchronous continuous-time delta-sigma modulator, and 

asynchronous delta-sigma modulator. Considerable emphasis is placed on a clear explanation 

of the principle of each type, their differences, and the problems associated with the design of 

these circuits on a chip. As part of this work, two novel asynchronous delta-sigma modulators 

are proposed. The first one, the first order architecture implemented with Gm-C loop filter is 

designed in the modern ST Microelectronics 28 nm FDSOI process. The second one, the 

second-order architecture implemented with RC loop filters is designed in the standard TSMC 

180 µm process. Both achieve unique parameters that are compared to those presented in similar 

papers related to the topic. 
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1 ÚVOD 1

1 Úvod

Ve²keré fyzikální veli£iny v reálném sv¥t¥ kolem nás mají spojitý charakter, který
ozna£ujeme jako analogový signál. Aby bylo moºné s takovým signálem dále efektivn¥
pracovat a vyhodnocovat jej v moderních digitálních systémech jako jsou mikroprocesory,
FPGA apod., je nutné vyuºít rozhraní, které tyto dva rozdílné sv¥ty propojí mezi sebou.
Takovou funkci plní p°evodník analogového signálu na digitální (dále ADC). Obvody
ADC nacházejí vyuºití v komunika£ních nebo audio systémech, p°i zpracovávání signál·
z r·zných druh· senzor· apod. Kaºdá aplikace s sebou nese speci�cké nároky na parametry
ADC jako jsou rychlost p°evodu, rozli²ení nebo spot°eba. Existuje °ada architektur ADC,
které nabízí r·zný kompromis mezi zmín¥nými parametry.

P°evodníky delta-sigma (dále DS) jsou vysoce efektivní variantou pro implementaci
ADC v technologiích CMOS. Ve srovnání s jinými typy ADC nabízejí ²irokou oblast
pouºití od aplikací s rychlostí p°evodu v desítkách S/s aº po aplikace s rychlostí p°evodu
v °ádu jednotek aº desítek MS/s, p°i£emº dosahují rozli²ení aº 24 bit· a spot°eby jiº od
desítek nW. Díky své konstrukci dosahují n¥kterých zcela výjime£ných vlastností, zejména
vykazují vynikající diferenciální a integrální nelinearitu nebo moºnost tvarování ²umu
mimo spektrum uºite£ného signálu. Dal²í výhodou je, ºe pouze minimální £ást obvodového
°e²ení je tvo°ena analogovými obvody, které jsou náchylné ke vzniku nejr·zn¥j²ích chyb
p°evodu.

Existuje mnoho struktur delta-sigma modulátor· (dále DSM), které mohou být roz-
d¥leny podle n¥kolika kritérií na:

- jednosmy£kové nebo vícesmy£kové. Jednosmy£kové DSM obsahují jeden kvantizátor,
zatímco vícesmy£kové, ozna£ované jako kaskádní nebo MASH (Multi stAge noise
SHaping) obsahují více kvantizátor·.

- s jednobitovým nebo vícebitovým kvantizátorem,

- dolní nebo pásmová propust,

- synchronní nebo asynchronní. Synchronní dále d¥lí podle realizace smy£kových �ltr·
na diskrétní (DT) a spojité (CT).

Existuje mnoho literatury týkající se synchronních DSM s £asov¥ diskrétními smy£-
kovými �ltry (dále DT-DSM). V oblasti dnes stále populárn¥j²ích synchronních DSM s
CT �ltry (dále CT-DSM) jsou vydány dv¥ knihy od autor· A. Cherry [1] a M. Ortmanns
[2] a spousta £lánk· dostupných v databázi IEEE. Naopak v problematice asynchronních
delta-sigma modulátor· (dále ADSM) není dnes k dispozici ºádná kniha, pouze n¥kolik
£lánk·.



1 ÚVOD 2

A£koliv od prvního objevu DSM v 60. letech bylo publikováno mnoho knih zabýva-
jící se elementární teorií, r·zným architekturám, matematickým popisem, nebo realizací
na tranzistorové úrovni, v¥t²ina této literatury za£íná bludi²t¥m integrál· nebo r·zných
transformací a stává se pro £tená°e nep°ehledná. Ve výsledku studium z typického publiko-
vaného £lánku nebo knihy obvykle vede mén¥ specializované jedince, kte°í mají nejasnosti
v základní teorii fungování DSM, k p°esv¥d£ení, ºe téma je nesrozumitelné a p°íli² obtíºné
na pochopení. V oblasti ADSM k dne²nímu dni neexistuje jediná komplexní publikace,
jen n¥kolik vysoce odborných £lánk·, které neobsahují dostate£ný teoretický základ pro
pochopení této problematiky.

Z vý²e uvedeného vychází motivace pro tuto práci, jejíº cíle lze rozd¥lit do dvou bod·:

- srozumiteln¥ bez sloºité matematiky vysv¥tlit princip v²ech t°í základních typ·
DSM: DT-DSM (kapitola 3), CT-DSM (kapitola 4) a ADSM (kapitola 5),

- p°edstavit dva zcela nové ADSM navrºené na tranzistorové úrovni s parametry, které
na poli aktuáln¥ publikovaných ADSM chybí (kapitola 6).

K modelování a realizaci obvod· byly pouºity programy MATLAB v2020b s nástroji
SIMULINK a SimScape, a Cadence Virtuoso 6.1.8 se simulátorem Spectre. Dva nové
ADSM byly navrºeny v technologiích ST 28nm CMOS28FDSOI a TSMC 0.18µm CMOS
General Mixed-Signal/RF.
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2 Historie p°evodník· delta-sigma

Po£átky vývoje DS ADC sahají do 40. let minulého století. Architektura DS ADC
vychází z delta modulace a diferen£ní pulzn¥ kódové modulace (PCM). Modulace delta
byla poprvé vynalezena v laborato°ích ITT ve Francii E.M. Delorainem, S. Van Mierloem
a B. Derjavitchem v roce 1946 [3], [4].

Tento princip byl �znovu vynalezen� o n¥kolik let pozd¥ji ve Philips Laboratories v Ni-
zozemí, kdy inºený°i spole£nosti publikovali v letech 1952 a 1953 v·bec první rozsáhlé
studie jednobitových i vícebitových modulátor· delta [5], [6]. V roce 1950 také C.C. Cut-
ler z Bell Telephone Labs v USA podal patent popisující diferen£ní PCM, jehoº základní
princip byl obdobný jako ten z Philips Laboratories [7]. O £ty°i roky pozd¥ji, v roce 1954,
C.C. Cutler podal dal²í patent, kde p°edstavil my²lenku p°evzorkování signálu a tvarování
²umu [8]. Cílem této práce nebyl vlastní A/D p°evod, ale �komprese� analogového signálu
pro p°enos komunika£ním kanálem. Cutler·v obvod obsahoval jiº v²echny obvody z ana-
logové £ásti DS ADC. Nebyla zde v²ak realizována digitální �ltrace a decimace, nebo´
jejich realizace by byla v dob¥ vakuových elektronek p°íli² sloºitá a nákladná.

Dal²í významný patent podal C.B. Brahm v roce 1961. Ten se ve svém patentu detailn¥
zabýval návrhem ADC s tvarováním ²umu druhého °ádu s vícebitovým kvantizérem [9].
V pr·b¥hu t¥chto let také za£aly být vakuové elektronky nahrazovány tranzistory, coº
s sebou p°ineslo mnohem více moºností pro implementaci této architektury.

Obr. 2.1: Obvod DSM prvního °ádu p°edstavený v roce 1962 [10].
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V roce 1962 auto°i Inose, Yasuda a Murakami publikovali v £asopise IRE Transactions
on Space Electronics Telemetry experimentální jednobitovou architekturu DSM v£etn¥
p°evzorkování a tvarování ²umu po vzoru Cutlera z roku 1954 [10]. Tato architektura jiº
vyuºívala pouze polovodi£ových sou£ástek, pomocí nichº implementovali DSM prvního
a druhého °ádu. Stejní auto°i vydali o rok pozd¥ji druhý £lánek, kde byla podrobn¥
popsána metoda p°evzorkování a tvarování ²umu [11]. V t¥chto dvou publikacích byl
zárove¬ poprvé pouºit termín delta-sigma. Termín delta-sigma se pouºíval aº do 70. let,
neº inºený°i z AT&T za£ali pouºívat termín sigma-delta. Od této doby se pouºívají oba
termíny.

Doposud zmín¥né publikace a patenty se zabývaly pouze DSM, kdy výstupem je jed-
nobitový pulzn¥ hustotn¥ modulovaný signál. V roce 1969 D. J. Goodman z Bell Labs
publikoval práci, v níº p°edstavil kompletní DS ADC v£etn¥ digitální �ltrace a decimace
[12]. V roce 1974 J. C. Candy ze stejné laborato°e navázal na tuto práci a publikoval DS
ADC s vícebitovým kvantizátorem, £ímº se mu poda°ilo dosáhnout vy²²ího rozli²ení [13].

Dal²ím mezníkem byl rok 1975, kdy publikovali C. J. Kikkert a D. J. Miller první
ADSM [14].

Obr. 2.2: První DT-DSM s integrátory navrºenými v technice SC publikovaný v roce 1984
[15].

Realizace vý²e popsaných obvod· je zaloºena na diskrétních sou£ástkách. Aº v roce
1977 první DSM na integrovaném obvodu publikoval Rudy J. van de Plassche. Parametry
obvodu realizovaného v bipolární technologii byly: napájení ± 7.5 V, spot°eba 27 mW,
plocha na £ipu 6,4 mm2, rozli²ení 17 bit· a vzorkovací kmito£et 200 kHz.
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V roce 1981 T. Misawa, J. E. Iwersen, L. J. Loporcaro a J. G. Ruch P°edstavili DSM
v technologii NMOS [16] a v roce 1984 K. Shenoi a B. Agrawal podali patent, kde byl
poprvé p°edstaven DSM s £ase diskrétními integrátory realizovanými v technice spínaných
kapacitor· (SC) [15]. Od této doby bylo publikováno mnoho prací s r·znými modi�kacemi
vý²e zmín¥ných obvod·.
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3 P°evodníky A/D typu delta-sigma

Tato kapitola se v¥nuje popisu principu DSM, r·zným strukturám a jejich neidealitám
v£etn¥ problém·, které souvisí s implementací obvodu na £ip. Podstata principu funkce
je pro v²echny DSM stejná, av²ak CTDSM a ADSM mají svá speci�ka, kterým se budou
v¥novat kapitoly 4, resp. 5.

Na obr. 3.1 je znázorn¥né blokové schéma DS ADC typu dolní propust.

Delta-sigma modulátor

Decimační filtr

B bitový kvantizér

Dig. filtr
Decimátor

Antialisingový 
filtr

Filtr DP

ADC

DAC
fS

xa(t)
yd(n)x(t) y(n)

B
@fS

N
@fN

fBW
fBW

OSRS/H H(z)Σ

Obr. 3.1: Blokové schéma ADC s DT-DSM

Obvod se skládá z:

- antializingového �ltru, který omezuje ²í°ku pásma vstupního signálu, aby se b¥hem
jeho následného vzorkování zabránilo aliasingu. Jak bude ukázáno v kapitole 3.3,
díky p°evzorkování jsou poºadavky na vstupní �ltr mnohem voln¥j²í neº v p°ípad¥
ADC s Nyquistovým vzorkováním.

- DSM, ve kterém dochází k p°evzorkování a kvantování analogového signálu s jiº ome-
zenou ²í°kou pásma antializingovým �ltrem. Kvantiza£ní ²um vloºeného B-bitového
kvantizátoru je tvarován pomocí vhodného smy£kového �ltru H(z) v zapojení se
zápornou zp¥tnou vazbou.

- Decima£ího �ltru - ten se skládá z digitálního �ltru a decimátoru. Digitální �ltr
vysokého °ádu má a úkol odstranit kvantiza£ní ²um nad mezním kmito£tem uºite£-
ného pásma (fBW ). Decimátor sniºuje datovou rychlost od vzrokovacího kmito£tu
DSM (fS = OSRfN) dol· na kmito£et Nyquistova vzorkování fN a zárove¬ zvy²uje
délku slova z B na N bit·, aby bylo zachováno rozli²ení.

3.1 Modulace delta

Protoºe základní my²lenka DSM vychází z modulace delta, je za ú£elem snaz²ímu
pochopení principu £innosti DSM vhodné si tento typ modulace nejd°íve vysv¥tlit.
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Modulace delta byla popsána jako reakce na poºadavek kvalitního p°enosu zvuku p°es
siln¥ zaru²ené prost°edí [11]. Jak jiº název napovídá, princip modulátoru delta je zaloºena
na kvantování zm¥ny signálu mezi dv¥ma vzorky, p°i£emº u základního typu modulátoru
delta se hodnota sousedních vzork· m·ºe odli²ovat pouze o jeden kvantovací krok [17].

kvantizér

Integrátor

fS

x(t) x(t)-z(t)

z(t)

y(n)

∫

Σ

Obr. 3.2: Blokové schéma modulátoru delta

0 , 0
0 , 5
1 , 0

- 1

0

1

- 1

0

1

0 , 0 0 0 , 2 5 0 , 5 0 0 , 7 5 1 , 0 0
- 1

0

1

T S

 x ( t )
 z ( t )

x(t
), z

(t)
x(t

) - 
z(t

)
y(n

)

� � �  [ m s ]

Obr. 3.3: �asové pr·b¥hy modulátoru delta

Modulátor delta obsahuje pouze kvantizér, integrátor a rozdílový £len. Nejjednodu²²í
variantou kvantizéru je komparátor, jehoº výstup m·ºe nabývat hodnot ±UREF . Blo-
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kovou strukturu modulátoru delta v£etn¥ názorných £asových diagram· pro vstupní si-
nusový signál ukazuje obr. 3.2, resp. 3.3 . V £ase T0 = 0 je na výstupu komparátoru
hodnota y(t) = +UREF , která se integruje b¥hem celé první periody TS a z(t) tak roste.
V rozdílovém bloku je tato hodnota z(t) ode£ítána od vstupního sinusového pr·b¥hu x(t)

a s p°íchodem nástupné hrany TS (TS,1) komparátor vyhodnotí, zda rozdíl x(t) − z(t)

je kladný nebo záporný a následn¥ nastaví na výstup odpovídající hodnotu (na obr. 3.3
x(t) < z(t) ⇒ y(t) = −UREF ). Nyní je b¥hem dal²í periody TS integrována hodnota
−UREF a z(t) klesá. S následující nástupnou hranou TS (TS,2) komparátor vyhodnotí, ºe
x(t) > z(t) a zm¥ní sv·j výstup na y(t) = +UREF . Na výstupu y(t) tedy není signál
reprezentující absolutní hodnotu jednotlivých vzork·, pouze nese informaci o tom, zda
signál zt mezi dv¥ma vzorky rostl £i klesal.

Pro správnou funkci modulátoru je nutné, aby byl °ízen vn¥j²ím vzorkovacím signálem
fS = 1/TS, jinak by do²lo k jeho samovolnému rozkmitání. �innost modulátoru delta je
tedy £asov¥ diskrétní. Lze vytvo°it linearizovaný model (obr. 3.4) a popsat jej pomocí Z-
transformace. Signál X(z) je vstupní diskrétní veli£ina a Y (z) výstupní. Parametr E(z)

pak reprezentuje velikost kvantiza£ního ²umu kvantizátoru.

Y(z)

E(z)

X(z)
Σ Σ

z-1

1 - z-1

Obr. 3.4: Linearizovaný model modulátoru delta

Pro výstupní signál Y (z) pak platí

Y (z) = X(z)(1− z−1) + E(z)(1− z−1). (3.1)

Z rovnice 3.1 lze vyjád°it p°enosovou funkci signálu STF (Signal Transfer Function)
a p°enosovou funkci ²umu NTF (Noise Transfer Function)

STF (z) =
Y (z)

X(z)

∣∣∣∣
E(z)=0

= 1− z−1, (3.2)

a

NTF (z) =
Y (z)

E(z)

∣∣∣∣
X(z)=0

= 1− z−1. (3.3)
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Funkce NTF se chová jako �ltr typu horní propust a kvantiza£ní ²um, který je ge-
nerován kvantizérem, je na nízkých kmito£tech potla£en a p°esunut na vy²²í kmito£ty.
Z rovnice 3.2 je vid¥t, ºe totéº platí i pro STF .

3.2 Modulace delta-sigma

Nevýhodou modulátor· delta je chování jako �ltr typu horní propust nejen pro NTF ,
ale i pro STF . Navíc ke správné demodulaci pot°ebují dal²í integrátor i na koncové stran¥.
Protoºe je v²ak integrace lineární operací, je moºné p°emístit integrátor ze strany demodu-
látoru p°ímo p°ed modulátor do cesty vstupního signálu jak ukazuje obr. 3.5b). S vyuºitím
pravidla o sou£tu integrál·

(∫
f(x)dx+

∫
g(x)dx =

∫
(f(x) + g(x)) dx

)
lze dva integrá-

tory z obr. 3.5b) slou£it jediného umíst¥ného za rozdílový £len tak, jak je ukázáno na obr.
3.5c).

Σ

kvantizér

Integrátor

Integrátor Filtr DP

fS

∫

∫

Σ

kvantizér

Integrátor

fS

∫
Integrátor
∫

Σ

kvantizér

fS

Integrátor

Modulátor Demodulátor

a)

b)

c)

∫

y(n)x(t) x(t)

Filtr DP

x(t)

Filtr DP

x(t)x(t) y(n)

x(t) y(n)

Obr. 3.5: P°echod od modulátoru a) delta k c) delta-sigma

Vzorové £asové pr·b¥hy DSM pro vstupní sinusový signál jsou na obr. 3.6. Na vstup
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rozdílového £lenu je, stejn¥ jako u modulace delta, p°ipojen vstupní signál x(t), kdeºto
na druhém vstupu není výstup z integrátoru ale výstup z komparátoru (y(n)). V £ase
T0 je y(n) v hodnot¥ −UREF . Signál na výstupu rozdílového £lenu ukazuje druhý graf
z vrchu (�Sumátor�). Tato hodnota je p°ivedena na integrátor, jehoº sm¥rnice výstupního
signálu není na rozdíl od modulátoru delta konstantní, ale m¥ní se. Komparátor následn¥
porovnává, zda signál na výstupu integrátoru (t°etí graf z vrchu) je v¥t²í nebo men²í neº
referen£ní hodnota, v tomto p°ípad¥ 0 a podle toho na výstup nastaví hodnotu +UREF

nebo −UREF .

0 , 0
0 , 5
1 , 0

- 2
- 1
0
1
2

- 1

0

1

0 , 0 0 , 5 1 , 0
- 1

0

1

T S

 x ( t )

Su
má

tor

 x ( t )

 x ( t )

Int
eg

rát
or

y(n
)

� � �  [ m s ]

Obr. 3.6: �asové pr·b¥hy v DSM

Jestliºe je vstupní nap¥tí x(t) = 0, pak st°ída výstupního signálu y(n) je 50 %, tzn.
po£et vzork· logických 1 a 0 (na obr. 3.6 reprezentuje hodnota -1 logickou 0) je stejný.
P°i kladném vstupním nap¥tí x(t) a sou£asnému y(n) = −UREF (logická 0 na výstupu)
nabývá rozdíl x(t) − UREF maximálních hodnot, dochází k strmému nár·stu nap¥tí na
výstupu integrátoru, rychlému p°ekro£ení prahové úrovn¥ komparátoru a zm¥n¥ výstupu
na y(n) = +UREF . Nyní je rozdíl x(t) − UREF naopak malý, výstup komparátoru klesá
pozvolna a trvá n¥kolik period, neº zpátky p°esáhne prahovou úrove¬ komparátoru. St°ída
výstupního signálu je tedy v¥t²í neº 50 % ve prosp¥ch stavu logické 1. Pokud je vstupní
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nap¥tí záporné, je situace opa£ná, tj. st°ída je men²í neº 50 %, kdy p°evaºuje po£et vzork·
s logickou 0.

Pro výstupní signál Y (z) platí

Y (z) = z−1X(z) + (1− z−1)E(z). (3.4)

Následn¥ lze pro funkce STF a NTF psát

STF (z) = z−1, (3.5)

NTF (z) = 1− z−1. (3.6)

Nyní má STF pouze zpoºd¥ní o jeden hodinový cyklus, naopak NTF se chová jako
�ltr typu horní propust a kvantiza£ní ²um, který je generován kvantizérem, je na nízkých
kmito£tech potla£en a p°esouvá se na kmito£ty, které leºí mimo zpracovávané pásmo.
Tomuto jevu se °íká tvarování ²umu.

3.3 P°evzorkování a tvarování ²umu

Jak jiº bylo zmín¥no v p°edchozích kapitolách, p°evodníky DS vyuºívají p°evzorkování,
tvarování ²umu a �ltrování digitálního signálu za ú£elem dosaºení vysokého rozli²ení.

Podle základní teorie ADC [5][6] je kvantizátor siln¥ deterministický a nelineární sys-
tém, který vná²í kvantiza£ní chybu do p°evodníku. Tato chyba (obvykle 1/2 LSB) se
v systému jeví jako ²um a omezuje rozli²ení, kterého by bylo moºné teoreticky dosáh-
nout. Protoºe chování kvantizéru v ADC je velmi komplikované na analytické vyjád°ení,
kvantizér se obvykle nahrazuje aditivní zdrojem bílého ²umu [7], coº umoº¬uje odhadnout
kvantiza£ní chybu a tím i parametry ADC. Pro N bitový ADC s Nyquistovým vzorková-
ním je uvaºována rovnom¥rn¥ rozloºená efektivní hodnota kvantiza£ního ²umu Uqrms do
kmito£tového pásma od 0 do fN/2 tak, jak je znázorn¥no na obr. 3.7a), kde fN je vzor-
kovací kmito£et. Pro vstupní signál s amplitudou odpovídající maximálnímu rozsahu, lze
pro velikost odstupu signálu od ²umu (SNR) platí

SNR = 6, 02ENOB + 1, 76 [dB], (3.7)

kde ENOB zna£í efektivní po£et bit· (e�ective number of bits).
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kvantizační šum
Uqrms = LSB/√12

Digitalní filtr

Odfiltrovaný šum

Nyquistovo vzorkování 

a)

b)

c)

fN/2 fN

fN

in out

f

P
S

D

ADC

Odfiltrovaný šum

Převzorkování fN/2 fS/2

fS

in out

f

P
S

D

ADC Dig. filtr

Převzorkování + tvarování šumu fN/2 fS/2

fS

in out

f

P
S

D

DS ADC Dig. filtr

Obr. 3.7: Spektrální výkon ²umu v uºite£ném pásmu u a) ADC s Nyquistovým vzorková-
ním, b) s p°evzorkováním (fS = OSRfN) a c) s p°evzorkováním a tvarováním ²umu.

Protoºe celkový výkon kvantiza£ního ²umu je stále stejný, pouºití vy²²ího vzorkovacího
kmito£tu fS vede k rozloºení kvantiza£nímu ²umu do ²ir²ího kmito£tového pásma tak, jak
je znázorn¥no na obr. 3.7b). To má za následek sníºení hodnoty Uqrms. Po p°ipojení
digitálního �ltru typu dolní propust na výstup ADC m·ºe být £ást kvantiza£ního ²umu
odstran¥na bez vlivu na p°ená²ený signál. To vede ke zvý²ení SNR a tedy i ENOB.
Matematicky to lze vyjád°it

SNR = 6, 02ENOB + 1, 76 + 10 log(OSR) [dB], (3.8)

kde OSR (oversampling ratio) je koe�cient p°evzorkování, pro který platí

OSR =
fN

2fBW
. (3.9)

Díky p°evzorkování lze docílit vysokého rozli²ení p°i pouºitím ADC s jinak nízkým rozli²e-
ním. Pro sníºení kvantiza£ního ²umu v uºite£ném pásmu o hodnotu odpovídající N -bit·m
rozli²ení, je pot°eba zvolit OSR = 22N . To znamená, ºe pro zvý²ení rozli²ení o 0,5-bit· je
pot°eba zdvojnásobit OSR. To je nevýhoda této metody, kdy se nejenºe zvy²ují nároky
na díl£í bloky p°evodníku, ale také se zvy²uje spot°eba obvodu. Zvý²ení rozli²ení pomocí
p°evzorkování u p°evodník·, které pracují na vysokých kmito£tech, tak m·ºe být velmi
obtíºné.
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Pro udrºení p°ijatelné velikosti OSR a moºnosti dosaºení vysokého rozli²ení mají
DSM výhodu v schopnosti tvarování ²umu pomocí vhodn¥ zvolené p°enosové funkce ²umu
(NTF ) - viz obr. 3.7c). Nap°íklad u DSM 1. °ádu lze dosáhnout zvý²ení rozli²ení o 1,5
bitu p°i) zdvojnásobení OSR.

3.4 Struktury modulátor· delta-sigma

V p°edchozích kapitolách byl popisován DSM 1. °ádu. Av²ak DSM 1. °ádu trpí pro-
blémy s vy²²ími harmonickými tóny v uºite£nému pásmu. To je zp·sobeno tím, ºe vstupní
signál kvantizítoru siln¥ koreluje se vstupním signálem a tak kvantiza£ní ²um nemá rov-
nom¥rn¥ rozloºenou výkonovou spektrální hustotou, tedy charakter bílého ²umu [18]. Do-
saºitelné rozli²ení je také nízké. Proto se v praxi DSM s jednosmy£kovými topologiemi
tém¥° nepouºívají. Jak bude ale ukázáno v pozd¥j²ích kapitolách, nacházejí uplatn¥ní v
kaskádních topologiích. U kaºdé struktury DSM v této kapitole bude uvedeno schéma se
základním uspo°ádáním smy£ek. Nutno podotknout, ºe existuje °ada jejich r·zných mo-
di�kací li²ícími se mnoºstvím a uspo°ádáním. V literaturách se tak lze setkat s pojmy jako
nap°. CIFB (cascade of integrators with feedback), CRFB (cascade of resonators with dis-
tributed feedback), CIFF (cascade of integrators with feed forward), CIDIDF (cascaded
integrator with distributed input and distibuted feedback) atd.

P°enosové funkce STF a NTF jsou upravovány pomocí p°enosových koe�cient· smy£-
kových �ltr·, které lze u DT-DSM s integrátory realizovanými v technice spínaných ka-
pacitor· (SC) jednodu²e a p°esn¥ nastavit pomocí pom¥ru kapacitor·. Samotná hodnota
koe�cient· ovliv¬uje nejen STF a NTF , ale má také vliv na velikosti nap¥tí v jednotli-
vých uzlech (vlivem kone£ného nap¥´ového rozsahu m·ºe dojít k saturaci) a potaºmo na
stabilitu celého systému. Nalezení jejich správné hodnoty není jednoduchý úkol. Za tímto
ú£elem lze vyuºít prost°edí MATLAB s prost°edím SIMULINK.

3.4.1 Delta-sigma modulátory vy²²ího °ádu

V p°echozích kapitolách byly diskutovány vlastnosti DSM (p°evzorkování, tvarování
²umu), které vedou ke zvý²ení jeho rozli²ení, resp. SNR. První p°edstavovanou metodou
zvý²ení SNR p°i zachování jednosmy£kové struktury je zvý²ení °ádu �ltru. Díky tomu
dochází k d·kladn¥j²ímu tvarování kvantiza£ního ²umu, tedy sníºení jeho spektrální hus-
toty v uºite£ném pásmu. Zvy²ování °ádu �ltru s sebou p°iná²í problémy se zaji²t¥ním
stability systému, kdy za ú£elem jejího zaji²t¥ní jsou voleny p°enosové koe�cienty s niº-
²ími hodnotami (a1, a2,...an). To má v²ak za d·sledek mén¥ agresivní p°enosovou funkci
²umu.

Na obr. 3.8a) je znázorn¥no blokové schéma DSM 2. °ádu a na obr. 3.8b) obecné
schéma DSM n. °ádu.
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Y(z)X(z)

E(z)

a1Σ Σz-1

1 - z-1 a2Σ z-1

1 - z-1

Y(z)X(z)

E(z)

a1Σ Σz-1

1 - z-1 anΣ z-1

1 - z-1

a)

b)

Obr. 3.8: Blokové schéma DSM a) 2. °ádu a b) obecný model n. °ádu

Ideální p°enosová funkce Y (z) DSM n °ádu je

Y (z) = z−nX(z) + (1− z−1)nE(z). (3.10)

Následn¥ lze pro funkce STF a NTF psát

STF (z) = z−n, (3.11)

NTF (z) =
(
1− z−1

)n
. (3.12)

Nyní má STF zpoºd¥ní o n hodinových cykl· a NTF se chová jako �ltr typu horní
propust n. °ádu. Obecn¥ lze velikost SNR vyjád°it

SNR =
3π

2

(
2B − 1

)2
(2n+ 1)

(
OSR

π

)(2n+1)

, (3.13)

kde B je po£et bit· kvantizéru a n °ád �ltru. Z této rovnice lze vy£íst, ºe vy²²ího SNR
lze dosáhnout zvý²ením OSR, zvý²ením po£tu po£tu bit· kvantiza£ního obvodu (B) nebo
zvý²ením °ádu smy£kového �ltru (n).

Pro celkový výkon kvantiza£ního ²umu v uºite£ném pásmu lze psát

Nq =

(
∆

2

)2
1

3π (2n+ 1)

( π

OSR

)2n+1

, (3.14)

kde ∆ je velikost kvantovacího kroku s hodnotou UREF/2n.
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Jak jiº bylo zmín¥no v úvodu, u DSM vy²²ích °ád· mohou mít problémy se stabilitou,
kdy se výstupy integrátor· dostávají do saturace. Zdroj [19] uvádí, ºe to nastává p°i °ádu
DSM vy²²í neº n = 2. Tento problém se v²ak m·ºe objevit také u DSM 2. °ádu p°i
vy²²ích amplitudách vstupního signálu. Za ú£elem zaji²t¥ní stability DSM vy²²ích °ád·
jsou zavedeny p°enosové koe�cienty (a1, a2,...an v obr. 3.8). Sou£in v²ech koe�cient· je
zpravidla pro dosaºení stability men²í neº jedna. Nastavením jejich správné hodnoty je
moºné zajistit i u DSM vy²²ích °ád· stabilitu, av²ak strmost NTF je men²í, coº znamená,
ºe je sníºena efektivita tvarovaní ²umu. Ve srovnání s ideálním DSM se SNR a dynamický
rozsah (DR) zmen²í.

Na obr. 3.9 jsou ukázány grafy znázor¬ující rozloºení výkonové spektrální hustoty
u DSM 1. aº 4. °ádu. Jak si lze v²imnout a jak bylo také zmín¥no v úvodu kapitoly
3.2, DSM prvního °ádu má ve spektru vy²²í harmonické tóny, které výrazn¥ degradují
dosaºitelné SNR resp. SNDR.

Obr. 3.9: Rozloºení výkonové spektrální hustoty pro DSM 1. aº 4. °ádu.
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Existuje °ada kritérií stability vytvo°ených pro r·zné typy DSM. N¥které z nich v²ak
neumoº¬ují optimalizaci p°enosových koe�cient· modulátoru a tím dosaºení maximálního
dynamického rozsahu [20], [21], [22]. Jednou z nejroz²í°en¥j²ích metod pro p°ibliºné stano-
vení stability DSM je Leehoo kritérium [20], které °íká, ºe DSM s 1-bitovým kvantizérem
bude pravd¥podobn¥ stabilní, pokud bude platit

max
(∣∣NTF (ej2πf)∣∣) < 1, 5, (3.15)

kde max
(∣∣NTF (ej2πf)∣∣) zna£í maximální hodnotu p°enosu NTF z celého kmito£to-

vého rozsahu.
V p·vodní verzi pro podmínku stability z rovnice 3.15 bylo £íslo 2 namísto 1,5. Na

základ¥ dal²ích poznatk· se v²ak £asem £íslo upravilo na zde zmín¥ných 1,5. Pro DSM °ádu
3. aº 4. m·ºou být tolerovány i o n¥co vy²²í hodnoty. Naopak pro DSM velmi vysokého
°ádu je podmínka zp°ísn¥na (< 1.4) [21]. Ilustra£ní znázorn¥ní Leeho kritéria stability je
na obr. 3.10.

P
ře
no
s 1,5

fS/20
Kmitočet

P
ře
no
s 1,5

fS/20
Kmitočet

P
ře
no
s 1,5

fS/20
Kmitočet

Stabilní Stabilní Nestabilní

Obr. 3.10: Ilustra£ní znázorn¥ní Leeho kritéria stability.

Leeho kriterium je p°ibliºné pravidlo, které není bezpodmín¥£n¥ nutné splnit k zaji²-
t¥ní stability. Proto, i kdyº je Leeovo kritérium uºite£ným vodítkem pro predikci apri-
orních nestabilit v DSM s 1 bitovým kvantizérem, musí návrhá° provést °adu dal²ích
simulací (nap°. v MATLAB SIMULINK) k ov¥°ení správného chování DSM. Metody syn-
tézy a optimalizace p°enosových koe�cient· DSM jsou rozebrány a popsány v [20], [21]
nebo [23].

3.4.2 Delta-sigma modulátory s kaskádní topologií (MASH)

Jak jiº bylo napsáno v p°edchozí kapitole 3.4.1, kv·li problém·m se stabilitou u jed-
nosmy£kových DSM vy²²ích °ád· jsou do obvodu implementovány p°enosové koe�cienty.
To v²ak má za následek výrazné sníºení DR a SNR ve srovnání s ideálním DSM. Tento
efekt významn¥ omezuje výhodu zvý²ení °ádu DSM. Moºnou cestou k dosaºení tvarování
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²umu vysokého °ádu p°i zaji²t¥ní stability systému je pouºití kaskádních struktur, také
známých jako vícesmy£kých, pop°. s vícestup¬ovým tvarování ²umu. V dal²í £ásti práce
budou tyto DSM ozna£ované jako MASH (multi stage noise shaping).

Princip funkce DSM typu MASH je ukázán na obr. 3.11. Kvantiza£ní ²um DSM n. °ádu
je získán pomocí rozdílového £lenu a následn¥ je p°eveden do digitálního tvaru ideálním
ADC. V dal²í £ásti systému je tento ²um reprezentovaný digitálním £íslem ode£ten od
výstupu Y1(z), díky £emuº se kvantiza£ní ²um obvodu vynuluje a celkový výstup Y (z)

tak kvantiza£ní ²um jiº neobsahuje.

Y(z)

Y2(z)

Y1(z)X(z)

E(z)

a1Σ Σz-1

1 - z-1 anΣ

Σ

Σz-1

1 - z-1

1/(a1a2..an)

Digitální odečítání 
šumu

ADC

H1(z)

H2(z)

Obr. 3.11: Blokové schéma DSM struktury MASH s digitálním nulováním kvantiza£ního
²umu.

Pokud jsou p°enosové funkce H1(z) a H1(z) de�novány jako

H1(z) = 1, (3.16)

H2(z) =
(
1− z−1

)n
. (3.17)

Potom celkový výstup Y (z) je

Y (z) = z−nX(z). (3.18)

Rovnice 3.18 obsahuje pouze £ást STF , kdy £ást reprezentující NTF byla z rovnice
zcela odstran¥na. Toto je v²ak ideální model, který nezohled¬uje dva zdroje chyb. Prv-
ním zdrojem chyb je nep°esné vyru²ení kvantiza£ního ²umu, kdy od ²umu obsaºeného
v Y1(z) není ode£tena p°esn¥ stejná hodnota Y2(z). K tomu dochází v p°ípad¥ neshod-
nosti hodnot koe�cient· mezi jednotlivými smy£kami. V obr. 3.11 je to nap°. neshodnost
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p°enosových koe�cient· a1, a2, ..an ve smy£ce DSM 2. °ádu a stejných koe�cient· p°ed
rozdílovým £lenem (1/ (a1, a2, ..an)), na jehoº výstupu je rekonstruovaná hodnota E(z).
Druhým zdrojem chyb je nenulový kvantiza£ní ²um ADC. Celková velikost kvantiza£ního
²umu struktury MASH tedy závisí na soub¥hu p°enosových koe�cient· (vyru²ení kvan-
tiza£ního ²umu kvantizéru v první smy²ce) a na rozli²ení pouºitého ADC (vnesení jeho
kvantiza£ního ²umu do systému).

Zmín¥ný ADC umíst¥ný v druhé smy£ce zpracovávající kvantiza£ní ²um DSM je b¥ºn¥
implementován pomocí dal²ího DSM, jehoº kvantiza£ní ²um je obsaºen ve výstupu Y (z) a
není tedy z obvodu odstran¥n, jak bylo ukázáno na ideálním modelu v úvodu této kapitoly.
Nicmén¥ pomocí této topologie lze vytvo°it strukturu DSM vy²²ího °ádu, která je tvo°ena
kombinací n¥kolika ve své podstat¥ stabilních DSM 1. nebo 2. °ádu. P°íklad DSM 3. °ádu
struktury MASH 2-1 je ukázán na obr. 3.12.

Y1(z)X(z)
a1Σ z-1

1 - z-1 a2

b1

b1-1

z-1

1 - z-1

c1

Σ

E1(z)

Σ

1/(a1a2)

Y2(z) Y(z)
a3

z-1

1 - z-1 z-1Σ

E2(z)

Σ

Σ

1/c1

Σ Σ Σz-1 Σ

z-1

Obr. 3.12: Struktura MASH 2-1.

Obvod se skládá z DSM 2. °ádu (první stupe¬), jehoº kvantiza£ní ²um je zpracováván
v DSM 1. °ádu (druhý stup¥¬), který nahrazuje ADC (viz. obr. 3.11). V digitální £ásti
je výstup Y1(z) £asov¥ sycnchronizován s výstupem DSM 1.°ádu, coº znamená zpoºd¥ní
o jeden hodinový takt. Digitální zpracování druhého výstupu Y2(z) obsahuje �ltr typu
horní propust 2. °ádu (1− z−1)

2. Pro jednotlivé výstupy Y1(z) a Y2(z) lze odvodit vztahy
3.19 a 3.20. Pro zjednodu²ení jsou uvaºovány v²echny koe�cienty s hodnotou jedna. Tedy

Y1(z) = [X(z)z−2 + E1(z)(1− z−1)2]z−1, (3.19)
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Y2(z) = [−E1(z)z−1 + E2(z)(1− z−1)](1− z−1)2. (3.20)

Celkový výstup modulátoru pak je

Y (z) = Y1(z) + Y2(z) = X(z)z−3 + E2(z)(1− z−1)3. (3.21)

Z rovnice 3.21 STF a NTF

STF (z) = z−3, (3.22)

NTF (z) = (1− z−1)3. (3.23)

Jak vyplývá z vý²e uvedených rovnic, STF má tvar zpoºd¥ní o t°i hodinové takty. Na-
opak NTF má charakter horní propusti 3. °ádu. Stejného výsledku lze dosáhnout nap°.
pouºitím struktury MASH 1-1-1 (t°i smy£ky s DSM 1. °ádu). Teoreticky je moºné zapo-
jit do kaskády libovolný po£et stup¬·. Av²ak tak, jako problémy se stabilitou limitovaly
dosaºitelné parametry jednosmy£kových modulátor·, tak u MASH je limitujícím fakto-
rem shoda mezi vzájemn¥ svázanými prvky, jako jsou nap°. p°enosové koe�cienty (kaºdý
z nich je v obvodu na obr. 3.12 dvakrát). Pokud je nap°. koe�cient b1 upravující p°enos
kvantiza£ního ²umu z prvního stupn¥ jiný neº ten, který je v digitální £ásti, dochází k
ode£tu jiné hodnoty kvantiza£nímu ²umu neº reáln¥ v prvním stupni je a tím i jeho pro-
nikání na celkový výstup. Toto pronikání kvantiza£ního ²umu z p°edchozích stup¬· m·ºe
ve výsledku i zcela znehodnotit p°ínos vy²²ího °ádu modulátoru. Z tohoto d·vodu jsou
nároky na analogové bloky v MASH DSM mnohem náro£n¥j²í, neº tomu bylo v p°ípad¥
jednosmy£kových DSM popisovaných v kapitole 3.4.1.

3.4.3 Delta-sigma modulátory s vícebitovým kvantiza£ním obvodem

Jak vyplývá z rovnice 3.13 pro OSR, dal²í moºností vedoucí ke zvý²ení SNR bez
zvy²ování OSR nebo °ádu modulátoru je pouºití vícebitového kvantiza£ního obvodu. Je
to velmi efektivní zp·sob, jak sníºit velikost kvantiza£ního ²umu a tím zvý²it SNR. To
je výhodn¥ p°edev²ím u DSM vy²²ího °ádu s velkou ²í°kou uºite£ného pásma a vysokým
vzorkovacím kmito£tem, kde dal²í zvy²ování OSR (a tedy fS) jiº není z technologických
d·vodu moºné, nebo by znamenalo nep°ijatelné zvý²ení nárok· na díl£í bloky. Druhý p°í-
nos vícebitové struktury souvisí se stabilitou. V kapitole 3.4.1 bylo napsáno, ºe za ú£elem
zaji²t¥ní stability DSM vy²²ího °ádu s jednobitovým kvantizérem jsou voleny p°enosové
koe�cienty s niº²í hodnotou, coº má za výsledek mén¥ agresivní p°enosovou funkci ²umu
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a tím pokles SNR. Pouºitím vícebitového kvantizátoru se roz²i°uje oblast stability sys-
tému a je tedy moºné koe�cienty p·vodního modulátoru upravit tak, aby byla získána
mnohem agresivn¥j²í NTF a tím do²lo ke zvý²ení SNR.

Nevýhodou DSM s vícebitovým kvantizérem je náro£n¥j²í návrh, kdy se nejedená pouze
o p°idání dal²ích obvod·, ale také zde vzniká nevýhoda spojená s vícebitovým kvantizé-
rem, resp. jeho linearitou. Na rozdíl od jednobitových kvantizátor·, které jsou ve své
podstat¥ lineární, protoºe pro kvantování se pouºívají pouze dv¥ úrovn¥, vykazují multi-
bitové kvantizátory v praxi n¥které nelinearity ve své p°enosové charakteristice, v¥t²inou
kv·li chybám soub¥hu mezi prvky obvodu, které významn¥ ovliv¬ují celkové parametry
DSM.

Na obr. 3.13 je zobrazen roz²í°ený linearizovaný model DSM 1. °ádu z obr. 3.4. Chyby
související s multibitovým kvantizérem jsou na obr. 3.13 reprezentovány chybami EA/D
(ADC) a ED/A pro p°evodník D/A (dále DAC) slouºící k zp¥tnému p°evedení digitálního
signálu. Chyba EA/D je do obvodu p°idávána ve stejném míst¥ jako kvantiza£ní ²um a tedy
její velikost je (stejn¥ jako E(z)) potla£ena díky charakteristice NTF stejn¥ jako zmín¥ný
kvantiza£ní ²um. Av²ak chyba ED/A je do p°idávána p°ímo do zp¥tné vazby - p°ímo ke
vstupnímu signálu X(z) a nepodléhá vlivu NTF .

Y(z)

E(z)

X(z)
Σ Σ

EA/D(z)

Σ
ED/A(z)

Σ

z-1

1 - z-1

Obr. 3.13: Lineární model DSM s vícebitovým kvantizérem v£etn¥ chyb ADC a DAC

Chyby DAC jsou zp·sobeny chybami soub¥hu mezi jednotlivými elementy v jeho struk-
tu°e (u DSM nej£ast¥ji kapacitory). To zp·sobuje, ºe se výstupní úrovn¥ DAC odchylují
od své nominální hodnoty. Za p°edpokladu, ºe hodnota kaºdého jednotlivého elementu
v obvodu DAC sleduje Gaussovo rozd¥lení, lze nejhor²í relativní chybu na jeho výstupu
yD/A odhadnout jako

σ

(
∆yD/A
yD/A

)
≈ 1

2
√

2B
σ

(
∆U

U

)
, (3.24)

kde B je rozli²ení DAC a σ
(

∆yD/A

yD/A

)
je relativní chyba hodnoty díl£ího elementu v ob-

vodu DAC. Podle této rovnice lze p°esnost DAC zvy²ovat pomocí vy²²ího B. Av²ak vy²²í
B s sebou p°iná²í vy²²í nároky na soub¥h díl£ích element· v DAC. To znamená pouºití
rozm¥rných sou£ástek [24] a podstatn¥ náro£n¥j²í vytvá°ení vhodné topologie na £ipu. V
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dne²ních technologiích lze dosáhnout soub¥hu dvou element· maximáln¥ kolem 0,05 aº
0,1 %, coº v²ak není dosta£ující pro dosaºení vysokého rozli²ení.

Existuje n¥kolik zp·sob·, jak zvý²it linearitu DAC v DSM a to nap°. trimováním,
digitální korekcí [25] nebo metodou DEM (dynamic element matching). Práv¥ poslední
jmenovaná je nejroz²í°en¥j²í v oblasti DSM. U DAC kaºdé díl£í výstupní hodnot¥ odpo-
vídají stejné pouºité elementy (nap°. ty stejné sepnuté kapacitory nastavující výstupní
nap¥tí). Chyba jejich hodnoty koreluje se vstupním signálem a projeví se ve spektru jako
harmonické ru²ení. Metoda DEM, jak napovídá její název, dynamicky p°epíná elementy
v DAC s kaºdým hodinovým cyklem, £ímº se transformuje jeho chyba na £asov¥ prom¥n-
nou. Za tímto ú£elem, jak je to znázorn¥no na obr. 3.14, je do obvodu p°idán digitální
blok, který °ídí výb¥r element· v DAC v kaºdém taktu podle daného algoritmu. Tímto
zp·sobem tedy bude chyba úrovn¥ v DAC, který zp·sobuje zkreslení leºící v oblasti níz-
kých kmito£t· blízko uºite£ném pásmu nebo p°ímo v n¥m, posunuta na vy²²í kmito£ty
a následn¥ odstran¥na v decima£ním �ltru.

DEM
výběr elementů 
podle algoritmu

y yD/A

U0

M = 2B - 1 M = 2B - 1

U1

UM-2

UM-1

Σ

Obr. 3.14: Dynamické p°epínání element· v p°evodníku D/A.

2
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2
5
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Obr. 3.15: Princip algoritmu DWA u t°íbitového p°evodníku D/A. �edé £tverce znázor¬ují
aktivní elementy.

Existuje n¥kolik algoritm· pro DEM [26], [27], [28], [29]. Jednou z nejznám¥j²ích a nej-
pouºívan¥j²ích je DWA (Data Weighted Averaging). Pomocí tohoto algoritmu je ²um ge-
nerovaný p°evodníkem D/A (na obr. 3.13 ED/A) tvarován pomocí funkce �ltru typu horní
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propust 1. °ádu. Princip algoritmu DWA je uveden na obr. 3.15. Díl£í elementy jsou sek-
ven£n¥ p°epínány s kaºdým hodinovým taktem. A to i v p°ípad¥, ºe na výstupu DAC
z·stává stejná hodnota.

Pomocí vý²e zmín¥ných metod lze dosáhnout vysokého SNR s nízkým OSR. V²echny
tyto metody v²ak vyuºívají pom¥rn¥ sloºité obvody, které zvy²ují nároky na plochu £ipu
a spot°ebu energie. Jak bude zmín¥no v kapitole 3.5, vícebitový kvantizér lze také uplatnit
u DSM s MASH strukturou.

3.4.4 Porovnání struktur delta-sigma modulátor·

V p°edchozích kapitolách byly p°edstaveny struktury DSM, v£etn¥ jejich výhod a ne-
výhod. V níºe uvedené tabulce 3.1 jsou pak tyto charakteristické vlastnosti shrnuty.

Tab. 3.1: Porovnání struktur DSM.

Struktura DSM Výhody Nevýhody

jednosmy£kové
jednobitový kvantizátor
nízký °ád

- stabilní
- jednoduchý obvodový
návrh

- velký vstupní rozsah
- jednoduchý návrh
decima£ního �ltru

- nízké SNR (nutnost
vysokého OSR - vy²²í
nároky na parametry
analogových obvod·

- náchylnost k vy²²ím
harmonickým tón·m

jednosmy£kové
jednobitový kvantizátor
vysoký °ád

- vysoké SNR pro
p°ijatelné OSR

- men²í citlivost na vy²²í
harmonické tóny

- jednoduchý obvodový
návrh

- problémy se zaji²t¥ním
stability

- omezený vstupní rozsah

kaskádní (MASH) - vysoké SNR pro
p°ijatelné OSR

- stabilní
- velký vstupní rozsah

- vysoké nároky na
shodnost element· mezi
smy£kami a mezi
analogovou a digitální
£ástí

- decima£ní �ltr s
vícebitovým vstupem

vícebitový kvantizátor - vysoké SNR pro nízké
OSR

- jednodu²²í zaji²t¥ní
stability u DSM vy²²ích
°ád·

- citlivost na nelinearitu
DAC, kterou je nutné
kompenzovat

- komplexn¥j²í analogové
a digitální obvody
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3.5 Publikované práce

P°ehled publikovaných prací z oblasti CT-DSM je uveden v tabulce 3.2. Prvních jede-
náct °ádk· obsahuje DSM s jednosmy£kovovu strukturou se°azené od nejniº²ího °ádu. Na
n¥ navazuje osm publikací DSM se strukturou MASH, v n¥kolika p°ípadech i s vícebitovým
kvantizérem a dv¥ jednosmy£kové struktury s vícebitovými kvantizérem.

Parametry jako ²í°ka pásma signálu (fBW ), pom¥r signál-²um (SNR), pom¥r signál-
²um a zkreslení (SNDR), dynamický rozsah (DR) a spot°eba energie jsou klí£ové metriky
výkonu, které lze pouºít k porovnání r·zných struktur. Pro lep²í srovnání jsou zavedeny
dv¥ m¥°ítka vlastností FOM1 a FOM2 (�gure of merit) [30]. První zd·raz¬uje spot°ebu
energie, zatímco druhý zd·raz¬uje efektivní rozli²ení. Men²í hodnota FOM1 a v¥t²í hod-
nota FOM2 ukazuje na DSM s lep²ími vlastnostmi. Ve v¥t²in¥ publikací z oblasti DSM
auto°i uvád¥jí pouze FOM1. Kde jej neuvedli, byl dopo£ítán pomocí rovnice 3.25 a v
p°ípad¥ FOM2 z rovnice 3.26. Ty jsou dány jako

FOM1 =
PW

2fBW2ENOB
(3.25)

FOM2 = SNDR + 10 log
fBW
PW

[dB], (3.26)

kde PW zna£í výkonovou spot°ebu. V n¥kterých publikacích auto°i pouºívají ve FOM2

namísto SNDR parametr DR [30].
V²echny DSM uvedené v tabulce jsou implementovány pomocí techniky SC. Jedná

se o vybrané publikace z posledních 13 let nacházející se v databázi IEEE, kdy jedna
práce je výrazn¥ star²í a to z roku 1991 [31]. A£koliv se jedná o velmi starou publikaci ve
staré 2 µm technologii, byla do tabulky za°azena z d·vodu mén¥ obvyklé jednosmy£kové
struktury 5. °ádu s jednobitovým kvantizérem. Jednosmy£kový modulátor s nejvy²²ím
°ádem je p°edstaven v literatu°e [32], kdy auto°i navrhli strukturu 6. °ádu. Podle rovnice
3.13 je teoretická hodnota SNR p°i pouºitém OSR = 64 rovna 188 dB. Auto°i dosáhli
hodnoty výrazn¥ niº²í a to 112,4 dB (SNDR), kdy nejen nároky na analogové bloky jsou
velmi vysoké, ale také bylo nutné zvolit mén¥ agresivní NTF z d·vodu zaji²t¥ní stabilního
systému. To v²e má vliv na výrazn¥ niº²í hodnotu SNR, resp. SNDR. U publikovaných
struktur MASH je £asto pouºit vícebitový kvantizátor. V [33] je pouºita struktura MASH
2-2 s £ty°bitovými kvantizátory a s dvojtou kvantizací. Touto strukturou bylo dosaºeno
SNR = 74,9 dB s OSR pouze 13. V·bec nejniº²í OSR pak je v [34] a to pouze 8, av²ak
dosaºené SNDR je jen 38,3 dB.
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4 Modulátory delta-sigma se spojitým £asem

V p°edchozí kapitole byly p°edstaveny obecné vlastnosti DSM, jejichº popis byl zalo-
ºen na DSM s integrátory pracující £asov¥ diskrétn¥ (DT-DSM), kdy p°enosová funkce
H(z) odpovídá analogovému diskrétnímu �ltru. Nahrazením tohoto �ltru jeho spojitou
alternativou (H(s)) lze dosáhnout podobné funkce DSM a n¥kterých výhodných vlast-
ností. Zárove¬ to v²ak s sebou p°iná²í neideality, které je p°i návrhu CT-DSM zohlednit.
V této kapitole jsou analyzovány významné rozdíly mezi DT-DSM a CT-DSM a disku-
továny neideality speci�cké pro modulátory CT-DSM. Moºné realizace smy£kových �ltr·
u CT-DSM p°edstavuje kapitola 4.4.

4.1 Vlastnosti a srovnání modulátor· delta-sigma se spojitým a

diskrétním £asem

A£koliv první DSM byly realizovány jako CT-DSM, od roku 1984, kdy byl p°edstaven
první DT-DSM s integrátory realizovanými pomocí techniky SC (viz. kapitola 2) vy²lo
velké mnoºství publikací zabývající se podobným konceptem, tj. DT-DSM s integrátory
implementovaných pomocí techniky SC, pop°. spínaných proud· ([51], [52]). D·vodem
byla p°edev²ím jednoduchost s jakou lze navrhovat monolitické SC �ltry, kdy je £asová
konstanta dána vzorkovacím kmito£tem a pom¥rem kapacitor· (nezáleºí na jejich ab-
solutní hodnot¥), které lze nastavit s vysokou p°esností. Navíc v dob¥ za£átk· DT-DSM
realizovaných pomocí technik SC byly integrátory RC realizované na IC zna£n¥ limitovány
velikostí sou£ástek, kdy p°i pr·m¥rné tlou²´ce oxidu 700 Å zabíral kapacitor o velikosti
1 pF plochu kolem 2000 µm2 [53] a jeho hodnota musela být mnohem v¥t²í neº u inte-
grátoru SC. Dal²ími d·vody byla vysoká linearita celkového systému [54]. Díky tomuto
zájmu dnes existuje velké mnoºství knih, publikací a softwaru zabývajících se vlastnostmi
DT-DSM. V posledních letech v²ak získává na popularit¥ op¥t CT-DSM a díky detailn¥
prozkoumaným DT-DSM se jejich návrh £asto odvozuje od nich. V následujícíchh podka-
pitolách jsou popsány základní rozdíly mezi CT-DSM a DT-DSM.

4.1.1 Vzorkování

Hlavním rozdílem modula£ního procesu mezi DT-DSM a CT-DSM je, ºe vzorkování
u CT-DSM probíhá uvnit° smy£ky, zatímco u DT-DSM jiº na vstupu, kde je umíst¥n
vzorkovací obvod (obr. 4.1).

Kaºdá chyba tohoto kritického bloku se u DT-DSM p°idává ke vstupnímu signálu a ná-
sledn¥ se tedy objeví i na výstupu. Naopak u CT-DSM jsou v²echny neideality vznikající
b¥hem vzorkování potla£eny p°enosovou funkcí p°edcházejících integrátor· a dochází tak
k jejich tvarování. Zejména v p°ípadech, kdy je poºadována velká ²í°ka pásma konverze,
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a) DT-DSM

b) CT-DSM
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Obr. 4.1: Blokové schéma p°evodníku a) DT-DSM a b) CT-DSM

je obtíºné navrhnout výkonný DT-DSM kv·li vysokým nárok·m na rychlý a p°esný vzor-
kovací obvod [55], [56].

Dal²í výhodou posunu vzorkování aº za integrátory je, ºe vstupní signál je na vstupu
vzorkovacího obvodu jiº �ltrován. Tím dochází k zna£nému sníºení nárok· na antiali-
singový �ltr, který lze v n¥kterých p°ípadech zcela vypustit. To m·ºe obzvlá²´ u DSM
s velkou ²í°kou pásma a nízkým OSR být jedním z hlavních d·vod·, pro£ pro realizaci
zvolit CT-DSM. S pozicí vzorkovacího obvodu také souvisí dal²í problémy DT-DSM, které
u CT-DSM odpadají, nebo jsou výrazn¥ potla£eny. Nap°. kv·li nenulovému odporu spí-
na£· v sepnutém stavu vzniká tepelný ²um, který je následn¥ navzorkován na kapacitory
a spole£n¥ se vstupním signálem se propaguje aº na výstup DSM.

4.1.2 Realizace integrátor·

Smy£kové �ltry v DT-DSM i CT-DSMmohou být bu¤ integrátory nebo v p°ípad¥ DSM
typu pásmová propust (tzv. bandpass) rezonátory. Jak jiº bylo uvedeno v p°edchozích
odstavcích, u DT-DSM jsou realizovány nej£ast¥ji technikou SC a u CT-DSM nap°. pomocí
integrátor· RC nebo Gm − C (viz. kapitola 4.4).

U DT-DSM smy£kové �ltry pracují s krátkými pulzy, jejich perioda je daná vzor-
kovacím kmito£tem fS, kdy fS = 2fBWOSR. B¥hem této krátké doby musí být obvod
schopný p°enést náboj mezi vzorkovacím a zp¥tnovazebním kapacitorem. To klade vy-
soké nároky na pouºité opera£ní zesilova£e, p°edev²ím na parametry jako jsou rychlost
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p°echodu (SR), dobu ustálení nebo ²í°ku pásma (GBW ), které limitují maximální pou-
ºitelný vzorkovací kmito£et. Naopak u CT-DSM jsou v²echny signály uvnit° jednotlivých
integrátor· reprezentovány spojitými analogovými signály, coº vede k výraznému sníºení
nárok· na pouºité opera£ní zesilova£e. Díky tomu lze ve stejné technologii p°i pouºití
CT-DSM n¥kolikanásobn¥ (3-5 krát [57]) zvý²it vzorkovací kmito£et.

Problémem u DT-DSM, který m·ºe mít výrazný vliv na sníºení dosaºitelného SNDR,
je zvln¥ní v uzlu virtuální zem¥ vznikající v dob¥ p°íchodu hodinového pulzu. V tomto oka-
mºiku dochází k p°elévání náboje mezi kapacitory a objevují se zde proudové a nap¥´ové
²pi£ky. Zvln¥ní m·ºe být také pozorováno na uzlu analogové zem¥ z d·vodu parazitního
odporu cesty, nebo v p°ípad¥ externího napájení odporu v ESD ochranách. U CT-DSM
jsou tyto problémy zna£n¥ potla£eny £asov¥ spojitou operací.

I p°es zmín¥né nedostatky smy£kových �ltr· realizovaných technikou SC, mají ve
srovnání s �ltry realizovanými £asov¥ spojit¥ n¥kolik výhod, které souvisí s rozptylem
výrobního procesu u IC. Zatímco jmenovitá hodnota sou£ástek (tzn. odpor·, kapacitor·
atd.) se m·ºe m¥nit aº o ± 20 % (záleºí na pouºité technologii), pom¥r dvou stejných sou-
£ástek vyrobených stejnými procesními kroky lze realizovat s p°esností p°ibliºn¥ ± 0,1 %.
U DT-DSM mají SC �ltry p°enosovou funkci de�novanou pom¥rem vzorkovacího a zp¥t-
novazebního kapacitoru, tedy sou£ástkami stejného typu a lze tak docílit p°enosové funkce
s malým rozptylem (± 0,1 %). V integrátorech u CT-DSM jsou �ltry nej£ast¥ji realizo-
vány jako aktivní RC nebo Gm − C. Tedy dv¥ma, resp. jednou rozdílnými sou£ástkami,
kdy u kaºdé se m·ºe jmenovitá hodnota zm¥nit aº o zmín¥ných ± 20 %. Proto musí být
u CT-DSM navrhována NTF a s ní související p°enosové koe�cienty s v¥t²í rezervou, aby
v p°ípad¥ odchylky se systém nestal nestabilní (viz. 3.15). D·leºitým parametrem je také
linearita pouºitých pasivních a aktivních komponent. Jejich nelinearita se projeví har-
monickým zkreslením ve výstupním signálu. Linearita integrátor· realizovaných pomocí
techniky SC je asi o °ád vy²²í neº u RC.

4.1.3 Kvantizér a zp¥tnovazení smy£ka

U DT-DSM i CT-DSM chyby kvantizéru podléhají, stejn¥ jako jeho ²um, procesu
tvarování. P°esto je v²ak p°i jeho návrhu pot°eba zvolit jiný p°ístup. Kvantizér u DT-
DSM pracuje ve dvou fázích φ1 a φ2, kdy kaºdá fáze trvá polovinu vzorkovací periody
(φ1 + φ2 = TS). B¥hem φ1 je navzorkován vstupní signál a následn¥ b¥hem φ2 kvantizér
nastaví na výstup ±UREF , který b¥hem této fáze integrátory navzorkují. Kvantizér má
tedy p·l periody vzorkovacího signálu na nastavení odpovídající hodnoty na výstupu.
U kvantizéru v CT-DSM je poºadavek, aby byl ideáln¥ ihned (tzn. po p°íchodu φ2),
protoºe spojité smy£kové �ltry pracují s tímto signálem okamºit¥. Více o zpoºd¥ní ve
zp¥tnovazební smy£ce je uvedeno v kapitole 4.3.1.

Srovnání CT-DSM a DT-DSM je shrnuto v tabulce 4.1.
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Tab. 4.1: Srovnání výhod CT-DSM a DT-DSM.

Výhody CT-DSM Výhody DT-DSM

- implicitní antialisingový �ltr

- tvarováním potla£ené chyby
vzorkovacího obvodu

- moºný vy²²í vzorkovací kmito£et

- niº²í nároky na rychlost opera£ních
zesilova£·

- niº²í citlivost na ru²ení

- krat²í £as simulace na tranzistorové
úrovni

- nízká citlivost na fázový neklid
hodinového signálu

- nízká citlivost na zpoºd¥ní ve
zp¥tnovazební smy£ce

- nízká citlivost na tvar signálu z DAC

- p°esn¥ de�novaná p°enosová funkce
integrátor·

- SC integrátor s vysokou linearitou

- krat²í £as simulace na blokové úrovni

- pouze kapacitní zát¥º

Mimo uvedené nedokonalosti se v praktických realizacích CT-DSM také projevují ne-
dostatky spojené s DAC jako je omezená rychlost p°eb¥hu nebo r·zné doby náb¥ºné a
sestupné hrany. V p°ípad¥, ºe tyto neideality nejsou dostate£n¥ nízké, degradují vlastnosti
celého CT-DSM.

4.2 Návrh modulátoru delta-sigma se spojitým £asem - impulsn¥

invariantní transformace

Jak jiº bylo zmín¥no v úvodu kapitoly, existuje mnoho publikací a studií související
s DT-DSM. Ty jsou díky tomu detailn¥ prozkoumány. Proto se doporu£uje zahájit ná-
vrh modulátoru CT-DSM syntézou DT-DSM mající poºadované parametry a následn¥
pokra£ovat v procesu konverze DT-DSM na CT-DSM za ú£elem získání ekvivalentního
modulátoru CT-DSM [58]. Dv¥ nejpouºívan¥j²í metody pro tuto transformaci jsou im-
pulsn¥ invariantní transformace [1], [54] a modi�kovaná Z-transformace [59], [60], [61].
Dal²í £ást kapitoly se v¥nuje popisu impulsn¥ invariantní transformace.

Princip konverze DT-DSM na CT-DSM pomocí impulsn¥ invariantní transformace je
zaloºen na úvaze, ºe hodinov¥ °ízený kvantizér u CT-DSM je £asov¥ disktrétní systém
spole£ný pro DT-DSM i CT-DSM. Vycházejíce z [59], [62], pokud DT-DSM a CT-DSM
(obr. 4.2) v £asové analýze produkují stejnou posloupnost výstupních bit·, pak budou
vzájemn¥ ekvivalentní a lze tak zaru£it, ºe na výstupu budou mít stejnou sekvenci bit·.
Jinými slovy, pokud je zaji²t¥no, ºe vstupy do obou kvantizátor· (u(n) a u(t)) jsou stejné
v okamºiku vzorkování, pak oba kvantizátory na výstupu (yn) nastaví stejnou hodnotu
a tedy stejné hodnoty jsou dále kombinovány se stejným vstupním signálem. Dva modulá-
tory jsou tedy ekvivalentní, pokud mají pro stejný vstupní signál stejný signál na vstupu
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kvantizátoru v okamºiku vzorkování. Matematicky

u(n)
!

= u(t)|t=nTS . (4.1)

Na obr. 4.2 obvod DAC funguje jako p°evodník diskrétního signálu yn na signál spojitý
y(t). Tvar pulzu y(t) závisí na p°evodní funkci DAC ozna£enou jako RDAC(s).

u(n) x(n) y(n)

y(n) x(n)

Σ H(z)

fS

DAC

DAC H(z)

u(t)

x(t) x(n)

y(n)

y(t)

y(n) y(t) x(n)x(t)

Σ H(s)
fS

DAC

DAC H(s)
fS

a) DT-DSM b) CT-DSM

Obr. 4.2: Rozpojení zp¥tnovazební smy£ky a) DT-DSM a b) CT-DSM

Vý²e popsaná podmínka pro shodnost dvou smy£ek DSM lze vyjád°it

Z−1 {H (z)} = L−1 {RDAC(s)H(s)} |t=nTS , (4.2)

kde H(z) ozna£uje p°enosovou funkci v Z domén¥ a H(s) je tomu odpovídající poºa-
dovaná spojitá p°enosová funkce.

Pro £asovou doménu lze rovnici 4.2 p°epsat na

h(n) = [rDAC(t) ∗ h(t)] |t=nTS =

∫ ∞
−∞

rDAC(τ)h(t− τ) dτ |t=nTS (4.3)

kde rDAC zna£í impulzní odezvu DAC (viz. tabulka 4.3), h(t) impulzní odezvu CT
smy£kového �ltru, h(n) celkovou DT impulzní odezvu smy£ky a symbol * zna£í spojitou
konvoluci.

Pomocí vý²e uvedené transformace lze navrhnout spojitý integrátor H(s) s konkrétní
p°enosovou funkcí DAC, jehoº NTF bude p°esn¥ odpovídat funkci NTF DT integrátoru
H(z). Níºe je uveden názorný p°íklad návrhu CT-DSM vycházejícího z DT-DSM druhého
°ádu (obr. 4.3a)). P°enosové koe�cienty jsou: a1 = a2 = 0,5 (zvoleny dle [18]). P°enosová
funkce DT integrátoru je
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H(z) =
CF
CS

z−1

1− z−1
=

anz
−1

1− z−1
=

an
z − 1

, (4.4)

kde an je p°enosový koe�cient 1. nebo 2. integrátoru (tzn. a1 nebo a2).
Pomocí rozpojení zp¥tnovazební smy£ky podle obr. 4.2 lze pro DT-DSM z obr. 4.3a)

psát

LF (z) = −a2H(z)− a1a1H
2(z) = − a2

z − 1
− a1a2

(z − 1)2 . (4.5)

Tab. 4.2: Póly smy£kových �ltr· v Z-domén¥ a jejich ekvivalenty v S-domén¥ pro obdél-
níkový tvar pulzu DAC [1]

Z-doména Ekvivalentní S-doména

1

(z − 1)

ω0

s
, ω0 =

fS
β − α

1

(z − 1)2

ω1s+ ω0

s2
, ω0 =

f 2
S

β − α
, ω1 =

1

2

fS (α + β − 2)

β − α

1

(z − 1)3

ω2s
2 + ω1s+ ω0

s3
, ω0 =

f 3
S

β − α
, ω1 =

1

2

f 2
S (α + β − 2)

β − α
,

ω2 =
1

12

fS [β (β − 9) + α (α− 9) + 4αβ + 12]

β − α

1

(z − 1)4

ω3s
3 + ω2s

2 + ω1s+ ω0

s4
, ω0 =

f 4
S

β − α
, ω1 =

f 3
S

2

β + α− 4

β − α
,

ω2 =
f 2
S

12

(β − α)2 + 2βα− 12 (β + α) + 22

β − α
,

ω3 =
1

12

β2 (α− 2) + α2 (β − 2)− 8αβ + 11 (β + α)− 12

β − α

Transformací funkce z rovnice 4.5 v Z-domén¥ do S-domény podle tabulky 4.2 lze
získat ekvivalentní CT funkci, tedy

LF (s)|DT−CT = −a2

fS
β−α

s
− a1a2

1
2
fS(α+β−2)

β−α s+
f2S
β−α

s2
. (4.6)
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Pouºitím NRZ pulzu (α = 0, β = 1, viz. tab. 4.3) u DAC vede rovnice 4.6 k

LF (s)|DT−CT = −
(
a2 −

a1a2

2

) fS
s
− a1a2

f 2
s

s2
. (4.7)

Z rovnice 4.7 lze jiº získat p°enosové koe�cienty CT-DSM k1 a k2, které jsou

k1 = a1a2, (4.8)

k2 =
(
a2 −

a1a2

2

)
. (4.9)

Správnost vý²e uvedeného postupu je doloºena simulací v MATLAB SIMULINK. Pa-
rametry DT-DSM i CT-DSM jsou fS = 1 MHz, fBW = 5 kHz, OSR = 100 a n = 1 (po£et
bit· kvantizátoru). Pro koe�cienty DT-DSM a1 = a2 = 0, 5 lze pro CT-DSM stanovit
z rovnic 3.16 a 3.17 koe�cienty k1 = 0, 25 a k1 = 0, 375. Rozloºení výkonové spektrální
hustoty obou DSM je na obr. 4.4.

y(n)x(n)u(n)
a1Σ z-1

1 - z-1 a2Σ z-1

1 - z-1

DAC

H(z) H(z)a) 

y(n)

y(t)

x(t)u(t)
k1fS k2fS

Σ 1
s Σ 1

s

DAC

H(s) H(s)b) fS

fS

Obr. 4.3: Blokové schéma a) DT-DSM 2. °ádu a b) odpovídajícího CT-DSM.
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Obr. 4.4: Rozloºení výkonové spektrální hustoty u a) CT-DSM a ) DT-DSM pro amplitudu
vstupního signálu 0,5 V.

Porovnáním výsledk· z obr. 4.4 je z°ejmá shoda mezi DT-DSM a CT-DSM. Stejným
postupem lze navrhnout DSM i vy²²ího °ádu.

4.3 Nedokonalosti spojené s DAC

Vzhledem k tomu, ºe pulzy z DAC jsou nep°etrºit¥ zpracovávány v integrátorech,
nelze s nimi zacházet jako s digitálními signály, jako tomu je v p°ípad¥ DT-DSM, kde
je d·leºitá pouze p°esnost a doba ustálení, zatímco skute£ný tvar zp¥tnovazebního pulzu
neovliv¬uje parametry systému. Zp¥tnovazební pulzy generované DAC mají významný
vliv na vlastnosti CT-DSM a to jak jejich tvar tak £asové parametry. Mezi b¥ºné typy
pulz· DAC implementovaných v CT-DSM pat°í nevratný k nule (NRZ � non return to
zero), vratný k nule (RZ � return to zero) a p·l periody zpoºd¥ní a návrat k nule (HRZ �
half return to zero). Tyto t°i pulzy jsou znázorn¥ny v tabulce 4.3. Jejich p°enosové funkce
jsou

RNRZ(s) =
1− exp (−TSs)

s
, (4.10)

RRZ(s) =
1− exp (−TSs/2)

s
, (4.11)

RHRZ(s) =
exp (−TSs/2)− exp (−TSs)

s
. (4.12)
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Tab. 4.3: Tvary výstupních pulz· DAC

NRZ RZ HRZ

α; β 0; 1 0; 0,5 0,5; 1
Tvar pulzu

TS/2

1

TS
t

D
AC

TS/2

1

TS0
t

D
AC

TS/2

1

TS0
t

D
AC

Pulzy NRZ umoº¬ují, aby p°i kaºdém cyklu byl p°enesen v¥t²í náboj neº u pulz·
typu RZ nebo HRZ, coº má za následek v¥t²í dynamický rozsah vstupního signálu a niº²í
výkonovou spot°ebu DAC, p°i£emº je zárove¬ více odolný v·£i fázovému neklidu. U im-
plementací RZ a HRZ je t°eba vstupní signál zmen²it, aby byla zachována stabilita modu-
látoru, coº má za následek sníºení dynamického rozsahu. Výhodou pouºití pulz· RZ nebo
HRZ je v²ak to, ºe umoº¬ují £áste£n¥ potla£it n¥které neideality týkající se £asování u
pulz· NRZ. Navíc pulzy typu RZ lze tvarovat, coº je uºite£né pro sníºení ²umu vná²eného
do systému hodinovým signálem, jak je vysv¥tleno dále. V této kapitole jsou popsány
neideality spojené s pulzy DAC a hodinového signálu v£etn¥ moºností jejich potla£ení.

4.3.1 Zpoºd¥ní ve zp¥tnovazební smy£ce

Kvantizér u CT-DSM je stejn¥ jako u DT-DSM °ízený hodinovým signálem. V ide-
ální p°ípad¥ by m¥l s nástupnou hranou hodinového signálu, na základ¥ vstupních dat,
bez prodlení nastavit odpovídající hodnotu na výstup a následn¥ tuto hodnotu okamºit¥
zpracovat i DAC. Jinými slovy je poºadováno nulové zpoºd¥ní mezi vstupem kvantizéru
a výstupem DAC v okamºiku p°íchodu hodinového signálu. Vlivem spínacích £as· tran-
zistor· v²ak toto zpoºd¥ní nulové není. Navíc v p°ípad¥ vícebitového kvantizéru m·ºe
vzniknout dal²í zpoºd¥ní v obvodu DEM. Toto zpoºd¥ní bude v dále v textu ozna£ováno
jako ELD podle anglického výrazu �excess loop delay�. Na obr. 4.5 je znázorn¥n ideální
(α = 0 a β = 1) a zpoºd¥ný (α = τd a β = 1 + τd) NRZ pulz, kde τd reprezentuje ELD.

Jak jiº bylo ukázáno v kapitole 4.2, p°i transformaci NTF z DT-DSM na CT-DSM je
nutné speci�kovat tvar pulzu DAC. Jakákoli odchylka od tohoto tvaru zp·sobí ELD, coº
povede k jiné NTF neº bylo p·vodn¥ po£ítáno.

Pro analýzu vlivu ELD je zpoºd¥ný pulz NRZ modelován jako sou£et dvou pulz·
� jednoho v aktuální hodinové period¥ a druhého v dal²ím hodinovém cyklu (obr. 4.5).
Podle [21], [63] rozloºení pulzu do dal²í periody hodinového signálu je ekvivalentní zvý²ení
°ádu modulátoru o jedna. To se následn¥ projeví v lep²í schopnost tvarovat ²um, kdy více
kvantiza£ního ²umu bude vytla£eno mimo pásmo. Zárove¬ to v²ak povede ke sníºení
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TS + τdTS(n-1)TS

0 t

ideální DAC

DAC se zpožděním

u
0 t

u τd

Obr. 4.5: Znázorn¥ní zpoºd¥ní signálu NRZ.

stability (systém m·ºe stát i nestabilní) a klesne maximální moºná amplituda vstupního
signálu. Ve výsledku tak dosaºitelné SNR klesne. Stejný efekt bude také u pulzu HRZ,
zatímco u pulzu RZ je citlivost na ELD zna£n¥ sníºena, protoºe impulz se v polovin¥
TS vrací do nuly a p°ípadné zpoºd¥ní (pokud není p°íli² velké) nebude zasahovat do
dal²í periody. Nicmén¥ i p°i pouºití pulzu RZ dochází vlivem ELD ke sníºení SNR. To
je v²ak moºné kompenzovat úpravou p°enosových koe�cient· integrátor· a získat tak
poºadovanou NTF .

V literatu°e je moºné nalézt mnoho r·zných technik pro potla£ení ELD [21], [1], [63],
[64], [65]. Mezi ty nejb¥ºn¥j²í pat°í:

- pouºití mén¥ citlivých pulz· (RZ),

- pouºití mén¥ citlivé struktury CT-DSM jako je nap°. DT-CT hybridní DSM, kde je
poslední integrátor realizovaný jako DT [66], [67], [64], [68],

- pouºití dal²í zp¥tné vazby p°ímo spojené se vstupem kvantizéru, £asto nazývané
cesta nultého °ádu, aby se zru²il dal²í koe�cient zavedený ELD v NTF (obr. 4.6).
Tato technika je v²ak schopna poskytnout kompenzaci pouze do jednoho taktu. Dále
má nevýhodu v tom, ºe je pot°eba dal²í DAC a suma£ní obvod, coº má za následek
zvý²enou spot°ebu energie a v¥t²í plochu na £ipu. Tento negativní dopad lze potla£it
nap°. pouºitím techniky spínaných proud· ve zp¥tné vazb¥ a následného vyuºít jed-
noduchého proudového sou£tu namísto nap¥´ového suma£ního obvodu s opera£ním
zesilova£em [64], [69].
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kompenzace ELD

u(t) y(n)
Σ ΣH(s)

DAC

ADC

DAC

Obr. 4.6: Kompenzace ELD pouºitím dal²í zp¥tné vazby.

Vliv ELD lze jednodu²e analyzovat v MATLAB SIMULINK zavedením zpoº¤ovacího
bloku do zp¥tnovazební smy£ky, pop°. vyuºít Toolbox od R. Shreiera, který navíc pro
dané zpoºd¥ní vypo£ítá p°enosové koe�cienty pro kompenza£ní zp¥tnou vazbu nultého
°ádu [21].

4.3.2 Mezisymbolová interference (ISI)

Rozdílná rychlost nástupné a sestupné hrany DAC vytvá°í dynamickou chybu ozna-
£ovanou jako mezisymbolová interference (ISI - inter-symbol interference). Tato chyba
je závislá na zpracovávaném signálu a zp·sobuje, ºe se ve výstupním spektru objevují
tóny harmonického zkreslení a dochází ke zhor²ení parametr· CT-DSM - zejména u t¥ch
pracujících s vysokými kmito£ty. Na obr. 4.7a) je znázorn¥n efekt asymetrických £as·
p°echodových hran NRZ pulz·, kdy doba nástupné hrany je limitována (ozna£ena jako
tr), zatímco sestupná je uvaºována nulová (tf = 0).

TS

tr

tr/2
t

a)

u D
AC

1 1 -1 -1

-1 1 -1 1

tu D
AC

TS TS/2

t

b)

u D
AC

1 1 -1 -1

-1 1 -1 1

tu D
AC

Obr. 4.7: Dv¥ r·zné sekvence a) NTZ pulz· a b) RZ pulz·.

Na obr. 4.7a) odpovídá vrchní sekvenci stav 1, 1, -1, -1 a spodní -1, 1, -1, 1. Protoºe
v kaºdé sekvenci je stejný po£et stav· 1 a -1, m¥l by být sou£et ploch pod pulzy 1 a
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-1 ideáln¥ také stejný a stejn¥ tím i pr·m¥rná hodnota nap¥tí uDAC rovna nule. Av²ak
to neplatí z d·vodu rozdílných £as· nástupné/sestupné hrany. Navíc pro oba znázorn¥né
pr·b¥hy se jedná o jinou hodnotu. Pro horní signál kladné pulzy trvají dobu

T1NRZ = 2TS − tr +
tr
4

= 2TS −
3tr
4
, (4.13)

a záporné pulzy

T−1NRZ = 2TS +
tr
4
, (4.14)

coº vede k celkové disproporci ∆TNRZ = T1NRZ − T2NRZ = −tr.
Stejným výpo£tem lze získat hodnotu pro spodní signál, kde je celková disproporce

rovna +2tr. Nejen, ºe zde vzniká vý²e uvedený nepom¥r mezi pulzy 1 a -1, n¥které z nich
p°esahují do dal²í periody, ale navíc jeho velikost závisí na posloupnosti pulz·. Mimo
problémy spojené s p°esahem pulzu do dal²í periody popsané v kapitole 4.3.1 dochází ke
zvý²ení hladiny ²umu a harmonického zkreslení.

Na obr. 4.7b) je stejná posloupnost bit· realizovaná signály RZ. U nich se pulzy vracejí
kaºdou periodu na nulovou úrove¬, díky £emuº mají v²echny pulzy stejné polarity shodnou
velikost. Tím je eliminována závislost na posloupnosti pulz·. Disproporce mezi pulzy -1
a 1 v²ak z·stává a projeví se jako neshodnost koe�cient· (chyba zisku) [70]. Stejných
výhod lze dosáhnout pomocí HRZ pulz·. Jinou moºností nedostatk· spojených s ISI je
pouºití pln¥ diferen£ní struktury.

τ ≤ 4TS
√
OSR

SNR
. (4.15)

Pomocí vztahu 4.15 lze ur£it maximální povolenou velikost £asové nesymetrie mezi
náb¥ºnou a sestupnou hranou pro poºadované SNR [1].

4.3.3 Fázový neklid hodinového signálu (clock jitter)

V IC se u hodinových signál·, které jsou nej£ast¥ji generovány pomocí fázového záv¥su
(PLL) nebo nap¥tím °ízeného oscilátoru (VCO), objevují problémy spojené s fázovým ne-
klidem (jitter), coº je náhodná zm¥na polohy hran hodinového pulzu, zp·sobená nap°.
vlivem tepelného ²umu, ²umu zdroje apod. Projevuje se rozdílným trváním jednotlivých
vzorkovacích period. To má za následek rozdílné mnoºství p°eneseného náboje do inte-
grátor·. Na obr. 4.8a)b) jsou znázorn¥ny NRZ a RZ pulzy s fázovým neklidem. Oblast
rozptylu hran signálu je zobrazena ²edou plochou.
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Obr. 4.8: Sekvence (1, -1, 1, 1) a) RZ a b) NRZ pulz· a sekvence (10, 11, 11, 01) c) RZ a
d) NRZ pulz· u dvoubitového DAC.

Rozptyl hran pulz· NRZ nastává pouze p°i zm¥n¥ stavu, £ímº vzniká závislost tohoto
efektu na posloupnosti pulz·, která se projeví harmonickým zkreslením. Navíc, stejn¥ jako
u ISI i zde tak vznikají problémy spojené s p°esahem pulzu do dal²í periody. U pulz· RZ
je £etnost p°echodových d¥j· konstantní, nezávislá na posloupnosti bit· a má náhodný
charakter. Nicmén¥ b¥hem periody je ve srovnání s NRZ pulzy p°enesena pouze polovina
náboje (p°i st°íd¥ 1:1), proto pro p°enos stejného náboje musí být dvojnásobn¥ zvý²ena
amplituda pulzu. Dvojnásobná amplituda a dva p°echodové d¥je b¥hem periody v²ak
zvý²í ²umový výkon £ty°násobn¥ (o 6 dB). Pro p°ípad NRZ pulz· lze pro chybu náboje
psát

∆Q = ∆IDAC∆t = ±kIFS
2B

∆t, (4.16)

kde IFS zna£í maximální rozsah proudu DAC, B je rozli²ení kvantizéru, δt £asová
odchylka od výchozí hodnoty a k zna£í o kolik LSB se zm¥nila úrove¬ výstupu DAC.
Z této rovnice vyplývá, ºe multibitové DSM jsou mén¥ náchyln¥ na fázový neklid.

A£koli pulzy NRZ dosahují lep²ích výsledk· neº pulzy RZ u jednobitových i vícebito-
vých kvantizátor·, není moºné je tvarovat. Potla£it vliv fázového neklidu na parametry
DSM je tak moºno jen zvý²ením kvality hodinového signálu, coº znamená vy²²í nároky na
p°esnost generátoru hodinového signálu. Naopak pulzy RZ umoº¬ují tvarování a mohou
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být ve výsledku vhodn¥j²ím °e²ením.
Na obr. 4.9.a) je znázorn¥n obdélníkový tvar pulzu s vyzna£ením náboje, který se

vlivem zkrácení pulzy ztratí. Na obr. 4.9b) je ukázán stejný efekt se shodným £asovým
úsekem pro signál s exponenciáln¥ klesajícím pr·b¥hem. Je patrné, ºe na obr. 4.9b dochází
k výrazn¥ men²í ztrát¥ náboje. Aby b¥hem jedné periody byl p°enesen stejný náboj jako
v p°ípad¥ obdélníkového, je v²ak pot°eba dosáhnout velkého ²pi£kového proudu.

tΔt

ΔQR
a)

ideální 
průběhi DA

C
,R

Z

tΔt

ΔQE

b)

ideální 
průběh

i DA
C

,F
SC

R

TS/2 TS

Obr. 4.9: Pr·b¥hy na výstupu DAC s vyzna£enou oblastí ztráty náboje pro a) obdélníkový
a b) SCR pulz.

V CT-DSM se pouºívá n¥kolik druh· pulz· s exponenciálním poklesem li²ících se od
sebe tvarem. Jejich zkratky jsou odvozeny od obvodové realizace takového pulzu. Jsou to:
SCR (spínaný kapacitor - rezistor), SCVR (spínaný kapacitor-prom¥nný rezistor), DSCR
(dvojitý spínaný kapacitor - rezistor) nebo FSCR (celá perioda signálu - spínaný kapacitor
- rezistor) [71].

4.4 Typy integrátor·

Na rozdíl od DT-DSM, kde jsou integrátory °e²eny technikou SC, u CT-DSM existuje
n¥kolik rozdílných typ·, které mají svoje výhody a nevýhody. U CT-DSM jsou, stejn¥
jako u DT-DSM, kladeny nejv¥t²í nároky na první integrátor, jehoº chyby (nap°. linea-
rita) dominují, zatímco s dal²ími integrátory nároky na jejich parametry klesají. Proto
se £asto p°istupuje ke smí²ené realizaci integrátor·, kdy ten první je °e²en jako RC,
který má nejlep²í linearitu a následující pak jako Gm −C mající zpravidla niº²í spot°ebu
a men²í plochu. Moºná °e²ení integrátor· v CT-DSM v£etn¥ jejich výhod a nevýhod jsou
prezentována v této kapitole.

4.4.1 Aktivní integrátory RC

Aktivní integrátory RC se °adí mezi nepouºívan¥j²í typ integrátoru v CT-DSM a to
díky své jednoduchosti, vysoké linearit¥ (jsou-li v navrhované technologii dostupné vysoce
lineární rezistory), men²í citlivosti na parazitní vlastnosti nebo vhodnosti pro obvody
pracující s nízkým napájecím nap¥tím.
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Obr. 4.10: Schéma pln¥ diferen£ního integrátoru RC.

Ideální p°enosová funkce RC integrátoru je

H(s) = kn
fS
s

=
1

sRC
, (4.17)

kde kn zna£í p°enosový koe�cient integrátoru a fS je vzorkovací kmito£et.
Za p°edpokladu, ºe má opera£ní zesilova£ vysoké zesílení, uzly na jeho vstupech tvo°í

virtuální zem (VCM). Vstupní rezistory R pak provádí p°evod nap¥tí na proud, kdy linea-
rita tohoto p°evodu závisí na parametrech R je dominantní pro celkovou linearitu integrá-
toru stejn¥ jako velikost zisku opera£ního zesilova£e. Vlivem jeho kone£ného zesílení není
nap¥tí na uzlech virtuální zem¥ konstantní, ale kolísá. Dal²í zdroje zkreslení vznikají díky
nelineární p°enosové charakteristice opera£ního zesilova£e nebo vlivem nap¥´ové závislosti
kapacitoru.

Lep²ích výsledk· lze dosáhnout zvý²ením plochy rezistor· nebo zvý²ením zesílení ope-
ra£ního zesilova£e. V p°ípad¥ pln¥ diferen£ního zapojení se s v¥t²í plochou rezistor· zlep-
²uje jejich soub¥h, kdy jeho p°ípadné neshodnosti se promítnou sudými harmonickými
sloºkami ve výstupním spektru.

Návrh integrátoru vychází ze stanovených p°enosových koe�cient· k1, k2, ..kn a pou-
ºitého vzorkovacího kmito£tu fS 4.2. Z nich lze pomocí rovnice (naho°e) vypo£ítat poºa-
dovanou £asovou konstantu RC, kdy rozloºení této hodnoty mezi R a C m·ºe ovlivnit
dal²í parametry jako je spot°eba, plocha £ipu nebo nap°. velikost ²umu. P°i volb¥ díl£ích
hodnot je také t°eba brát v úvahu soub¥h mezi R a soub¥h mezi C, který lze ovlivnit
velikostí plochy. Zatímco u kapacitor· je plocha p°ímo úm¥rná velikosti kapacity (typicky
niº²í jednotky fF/µm2 u MIM kapacitor·) tak u odpor· lze stejnou velikost v Ω rea-
lizovat pomocí r·zn¥ velkých ploch, kdy celkový odpor závisí na po£tu £tverc· a jeho
hodnota je typicky 1-2 kΩ/�). Pro minimalizaci spot°eby je vhodn¥j²í volit v¥t²í hodnoty
R. Maximální velikost R je pak ovlivn¥na velikostí jeho tepelného ²umu.
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Jak jiº bylo zmín¥no v úvodu kapitoly 4.1.2, vlivem velké rozptylu jmenovité hodnoty
R i C dochází ke zm¥n¥ koe�cient· k1, k2, ..kn a tedy zm¥n¥ NTF a m·ºe to vézt aº k
nestabilit¥ systému. Z toho d·vodu je nutné bu¤ volit NTF s dostate£nou rezervou nebo
ladit koe�cienty zm¥nou £asové konstanty RC. To je moºné bu¤ trimováním nebo vytvo-
°ením p°epínatelné sít¥ odpor· nebo kapacitor· [68], coº s sebou p°iná²í v¥t²í komplexnost
obvodu.

4.4.2 Integrátory Gm − C

Integrátor Gm − C se skládá s transkonduktan£ního zesilova£e (OTA) a kapacitoru
(obr. 4.11). Vstupní nap¥tí je p°evedeno p°esGm OTA na proud i = Gm (UINP − UINN) =

GmUIN , který pak nabíjí/vybíjí kapacitor. Velikost proudu tak ur£uje Gm, zatímco u RC
integrátoru to byla velikost odporu.

C

C

UINN UOUTP

UCM

UOUTNUINP

Gm CMFB

CP

CP

Obr. 4.11: Schéma integrátoru Gm − C s vyzna£enými parazitními kapacitami.

Ideální p°enosová funkce integrátoru Gm− C je

H(s) = kn
fS
s

=
Gm

sC
. (4.18)

Integrátory Gm−C mají ve srovnání s integrátory RC n¥kolik zna£ných výhod. Jsou
nap°íklad snadno laditelné. Zatímco u integrátor· RC bylo moºné p°ela¤ovat p°enosovou
funkci jen za cenu zna£ného zvý²ení komplexnosti obvodu, u Gm−C lze za tímto ú£elem
nap°. nahradit degenera£ní odpory v diferen£ním páru °ízenými tranzistory MOS pracu-
jících v triodovém reºimu [72]. Ve srovnání s integrátory RC nemají uzav°enou zp¥tnou
vazbu, a proto dosahují vysoké stability. Dal²í výhodou je niº²í spot°eba a plocha na £ipu.

Na rozdíl od opera£ního zesilova£e v integrátoru RC, který drºel na svých vstupech
nap¥tí virtuální zem¥, u OTA se na vstupu m¥ní nap¥tí v celém vstupním rozsahu CT-
DSM (pokud se jedná o první integrátor). Realizace takového vstupu (dvojitý diferen£ní
pár NMOS-PMOS nebo tranzistory °ízené p°es elektrodu bulk) zvy²ují komplexnost ob-
vodu. Pro maximální výstupní rozsah jsou navrhovány výstupní zdroje proudu s velkým
pom¥rem W/L, coº s sebou p°iná²í v¥t²í proudový ²um. Dal²í nevýhodou je citlivost na
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parazitní kapacity CP , které mají p°ímý vliv na zm¥nu £asové konstanty integrátoru. Dal-
²ím, nemén¥ podstatným problémem, je rozsah a linearita Gm [73], [74], [75]. Jak jiº bylo
zmín¥no a jak také je patrné z tabulky 4.5, £asto jsou CT-DSM realizovány pomocí kom-
binace dvou typ· integrátory, kdy jako první je pouºit integrátor RC s vysokou linearitou
a maximálním vstupním rozsahem a za ním následují integrátory Gm − C, u nichº jiº
nejsou poºadavky na linearitu a rozsah tak p°ísné.

4.4.3 Aktivní integrátory Gm − C

Moºným °e²ením n¥kterých nevýhod integrátor· Gm−C prezentovaných v p°edchozí
kapitole 4.4.2 je pouºití tzv. aktivního Gm − C integrátoru (obr. 4.12). V porovnáním s
obvodem na obr. 4.11 je na výstup dopln¥n opera£ní zesilova£. Zatímco p°enosová funkce
z·stává stejná (rovnice 4.11), toto °e²ení p°iná²í n¥kolik výhod.

UINN

UINP

Gm

CCP1

CP2

CP2

CP1
C

UOUTP

UCM

UOUTN

CMFB

Obr. 4.12: Schéma aktivního integrátoru Gm −C s vyzna£enými parazitními kapacitami.

Tou nejzásadn¥j²í výhodou je drºení potenciálu analogové zem¥ (UCM) na výstupu
obvodu Gm − C, £ímº jiº dále není pot°eba jej mít s maximálním výstupním rozsahem.
To je výhodné obzvlá²´ u systém· s nízkým napájecím nap¥tím. Také vliv parazitních
kapacit je potla£en. Parazitní kapacita CP1 je p°ipojena nyní do uzlu virtuální zem¥ a tak
na ní dochází pouze k malým zm¥nám nap¥tí (ideáln¥ nulovým). Parazitní kapacita CP2,
p°ipojená k výstupu opera£ního zesilova£e, je pak °ízena nikoliv obvodem Gm − C ale
opera£ním zesilova£em. Vlivem parazitních kapacit zde tedy nedochází ke zm¥n¥ integra£ní
£asové konstanty. V p°ípad¥, ºe je dal²í integrátor °e²ený op¥t jako Gm−C nebo aktivní
Gm − C, má opera£ní zesilova£ pouze kapacitní zát¥º, coº umoº¬uje pouºít jednodu²²í
strukturu neº v p°ípad¥ opera£ního zesilova£e u aktivního integrátoru RC (obr. 4.10)
s kapacitní i odporovou zát¥ºí. N¥které nevýhody jako je omezená linearita Gm závislá
na vstupním nap¥tí v²ak p°etrvávají a jsou ur£ující pro celkové rozli²ení CT-DSM. P°idaný
opera£ní zesilova£ také zvy²uje spot°ebu a plochu integrátoru.
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4.4.4 Porovnání vlastností integrátor·

Z vý²e uvedeného popisu je z°ejmé, ºe kaºdá ze struktur integrátoru má n¥které d·-
leºité výhody týkající se kmito£tového rozsahu, laditelnosti integra£ní konstanty, vlivu
nesoub¥hu atd. P°ehledné porovnání základních parametr· je v tabulce 4.4.

Tab. 4.4: Vlastnosti vybraných CT integrátor· [2]

Parametr Aktivní RC Gm − C Aktivní Gm − C

Kmito£tový rozsah +++ ++++ +++

Laditelnost + +++ +++

Citlivost na soub¥h ++ +++ ++

Linearita ++++ + +++

Dynamický rozsah +++ ++ +

Spot°eba ++ +++ +

Vhodnost pro nízké
napájení

+++ + ++

Po£et symbol· �+� ozna£uje vhodnost pro dosaºení nejlep²ích vlastností da-
ného parametru.

4.5 Publikované práce

V tabulce 4.5 jsou uvedeny publikované CT-DSM z databáze IEEE. Ty se v posledních
letech dostávají do pop°edí a jejich £etnost zna£n¥ p°evaºuje nad DT-DSM. Jak jiº bylo
zmín¥no v této kapitole, u CT-DSM jsou nároky na rychlost díl£ích analogových blok·,
jako jsou nap°. opera£ní zesilova£e, Gm−C apod., ve srovnání s DT-DSM mén¥ náro£né.
To lze také vy£íst z tabulky, kde se vzorkovací kmito£et pohybuje b¥ºn¥ ve stovkách
MHz, n¥kde dokonce v jednotkách GHz s ²í°kou zpracovávaného pásma v °ádu aº desítek
MHz. V p°eváºné £ásti publikací jsou vyuºívány integrátory RC, pop°. první integrátor
RC a dal²í Gm − C. V jednom p°ípad¥ se jedná o hybrid CT-DT struktury MASH, kdy
kvantiza£ní ²um první smy£ky je zpracováván v druhé smy£ce s integrátorem SC [68].
U ²esti z uvedených CT-DSM pouºili auto°i kompenzaci rozptylu jmenovitých hodnot
sou£ástek pomocí programovatelné matice C [68], [76], [77], [78], [79], [80], matice R
[81], [82] nebo pomocí p°ela¤ování Gm nap¥tím p°ipojeným na hradlo tranzistoru MOS
plnícího funkci degenera£ního odporu v OTA.
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5 Asynchronní modulátory delta-sigma

V p°edchozích kapitolách popsané DT-DSM a CT-DSM se od sebe li²ily realizací
integrátor· a s tím souvisejícími vlastnostmi, nicmén¥ v obou p°ípadech se jedná o syn-
chronní modulátory. V posledních letech získává na atraktivit¥ dlouho zapomenutý pln¥
asynchronní DSM (dále ADSM) p·vodn¥ vynalezen a publikován v roce 1975 C. J. Kik-
kertem a D. J. Millerem [14]. Tento modulátor má n¥kolik výjime£ných vlastností, které
jej d¥lají vhodným pro pouºití v aplikacích pracujících s vysokým kmito£tem nebo s velmi
nízkou spot°ebou. Obvod ADSM prvního °ádu je zobrazen na obr. 5.1.

Σ

komparátor
s hysterezí

Integrátor
∫

UOUT(n)UIN(t)

Obr. 5.1: Schéma ADSM 1. °ádu.

Obvod se skládá z integrátoru a komparátoru s hysterezí. Výstupem je obdélníkový
signál, jehoº ²í°ka pulzu (TPW ) a kmito£et (fN = 1/TPER) závisí na amplitud¥ vstupního
signálu, podle vztahu

D =
TPW
TPER

=
1 + u

2
, (5.1)

fC
f0

= 1− u2, |u| < 1, (5.2)

kde u vyjad°uje pom¥r mezi aktuální a maximální amplitudou vstupního signálu
(u = uin/Umax), fC je kmito£et limitního cyklu ADSM a f0 je maximální hodnota
kmito£tu fC .

Tato transformace z amplitudy na £as nepouºívá externí hodinový signál jako v p°í-
pad¥ DT-DSM nebo CT-DSM, kdy kaºdou periodu hodinového signálu je vstupní signál
kvantizéru reprezentovaný ur£itou diskrétní hodnotou a tím zavádí do obvodu kvantiza£ní
²um. Místo toho kvantizér reaguje na vstupní signál v moment¥, kdy dosáhne jeho prahové
úrovn¥. Proto není do systému zaveden ºádný kvantiza£ní ²um.

P°evod amplitudy na £as m·ºe být pomocí ADSM realizován velmi p°esn¥, ale asyn-
chronní výstup není vhodný pro dal²í digitální zpracování bez n¥jakého vzorkování. Jed-
ním z moºných °e²ení je pouºití vzorkovacího obvodu umíst¥ného na výstupu ADSM
následovaný decima£ním �ltrem, jak ukazuje obr. 5.2.
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Σ

komparátor
s hysterezí

Decimační 
filtr

Integrátor
∫

UOUT(n) UOD(n)UIN(t) fS

Obr. 5.2: Schéma ADSM v£etn¥ zpracování výstupního asynchronního signálu.

Pokud p°i tomto vzorkování má být asynchronní výstup ADSM, resp. jeho nástupné
a sestupné hrany p°esn¥ zachyceny, je nutné pouºít dostate£n¥ krátké periody vzorkovacího
signálu. Tímto vzorkováním vzniká kvantiza£ní ²um, a protoºe je vzorkování umíst¥no
mimo smy£ku ADSM, nepodléhá tvarování ²umu jako tomu bylo u DT-DSM a CT-DSM.
To vede k nutnosti pouºít extrémn¥ vysoké vzorkovací kmito£ty fS. Porovnání výstupní
spektra CT-DSM a ADSM druhého °ádu je ukázáno na obr. 5.3 a v tabulce 5.1 jsou pak
tyto dva typy modulátor· porovnány.

Obr. 5.3: Porovnání charakteristik rozloºení výkonové spektrální hustoty ²umu u a) ADSM
a b) CT-DSM 2.°ádu.

Z obr. 5.3 je u ADSM patrná absence tvarování ²umu. Podobn¥ jako u synchronních
DSM existuje parametr OSR, tak u ADSM de�nuje pom¥r mezi uºite£ným pásmem (fBW )
a maximálním kmito£tem limitního cyklu (f0) parametr ozna£ovaný jako CBR (carrier
to bandwith ratio), pro který platí

CBR =
f0

2fBW
. (5.3)

Hodnota CBR není na rozdíl od OSR konstantní, ale klesá s rostoucím vstupním
signálem. Nejv¥t²í hodnoty nabývá p°i nulovém vstupním signálu, kdy je jeho st°ída 1:1.



5 ASYNCHRONNÍ MODULÁTORY DELTA-SIGMA 46

Tab. 5.1: Srovnání výhod a nevýho ADSM a CT-DSM

ADSM Výhody CT-DSM

Spole£né - implicitní antialisingový �ltr
- niº²í nároky na rychlost opera£ních zesilova£·
- nízká spot°eba u aplikací pracující s vysokým kmito£tem
- krat²í £as simulace na tranzistorové úrovni

Výhody - jednoduchý obvod (1. °ád) - tvarování ²umu
- neobsahuje hodinový signál

Neýhody - absence tvarování ²umu - citlivost na fázový neklid,
- sloºitý dekódovací obvod - vliv zpoºd¥ní DAC
- nutnost vysokého kmito£tu
limitního cyklu

- komplexní obvod

Tato hodnota je ozna£ována jako f0 (limit cycle frequency) � viz. rovnice 5.2. U nulového
vstupního signálu obsahuje výstupní spektrum jeden tón na kmito£tu limitního cyklu f0 a
liché vy²²í harmonické. Pokud v²ak je p°ipojen sinusový vstupní signál, postranní sloºky,
jejichº velikost je daná hodnotami Besselových funkcí, se objevují kolem f0 [97]. Proto
musí být f0 dostate£n¥ vysoké, aby se jeho postranní sloºky nedostaly do uºite£ného pásma
a nesniºovaly tak SNDR. V [98] bylo odvozeno, ºe nejbliº²í postranní sloºka oscila£ního
kmito£tu ADSM k uºite£nému pásmu je na kmito£tu

f0

(
1− u2

2

)
. (5.4)

Z vý²e uvedené rovnice vyplývá, ºe pro maximální vstupní amplitudu musí být kmi-
to£et limitního cyklu alespo¬ dvakrát v¥t²í neº poºadovaná uºite£ná ²í°ka pásma.

5.1 Kvantiza£ní ²um

Jak jiº bylo zmín¥no v p°edchozích odstavcích, v samotném ADSM se kvantiza£ní ²um
nevyskytuje, av²ak následné vzorkování asynchronního výstupu z ADSM lze pohlíºet jako
na kvantiza£ní ²um. Vznik tohoto ²umu je gra�cky znázorn¥n na obr. 5.4.

Aby bylo moºné spo£ítat velikost kvantiza£ního ²umu, je nejd°íve pot°eba ur£it výko-
nové spektrum chybového signálu, které bude dále ozna£eno jako E(f). Je obtíºné ud¥lat
p°esnou analýzu, která v²ak není pot°eba, a proto je moºné p°istoupit ke níºe zmín¥ným
zjednodu²ením [99]:

- plocha A odpovídající chybovým pulz·m má náhodný charakter a je rovnom¥rn¥
rozd¥lena mezi 0 aº 2TS. Tím je zabrán¥no korelaci mezi vzorkovacím kmito£tem
fS a kmito£tem limitního cyklu fC (signál z ADSM),
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- p°esný tvar chybových pulz· není d·leºitý, d·leºitá je pouze jejich plocha. Toto
zjednodu²ení je opodstatn¥né v p°ípadech, pokud je ²í°ka uºite£ného pásma (fBW )
ve srovnání s pr·m¥rnou rychlostí opakování chybových pulz· malá. Jak je vid¥t
na obr. 5.4, chybovým signálem je sled impulz· se st°ídavou polaritou. Protoºe tvar
pulzu není podstatný, lze dva po sob¥ následující pulzy zkombinovat do jednoho,
jehoº plocha je rovnom¥rn¥ rozd¥lena mezi −2TS a 2TS.

ε

UOUT

UOD

fS

Obr. 5.4: Vzorkování asynchronního signálu z výstupu ADSM.

Na základ¥ vý²e uvedených p°edpoklad· m·ºe být chybový signál ε(t) popsán jako

ε(t) =
+∞∑

n=−∞

Anδ (t− nT0) , (5.5)

kde

− 2TS ≤ An ≤ 2TS a T0 = 2πf0. (5.6)

Podle [100] lze pro jednostranné spektrum psát

E(f) = 2f0A
2

n, (5.7)

kde

A
2

n =
1

3
4T 2

S . (5.8)

Celkový ²um v uºite£ném pásmu (fBW ) je dán

PN =
8

3
f0T

2
SfBW . (5.9)
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Výkon harmonického signálu s amplitudou vztaºenou k maximální hodnot¥ podle
u = uin/umax je

PS =

(
u√
2

)2

. (5.10)

Následn¥ lze vyjád°it SNR

SNR = 10 log

(
PS
PN

)
= 10 log

(
3

16

T0

fBWT 2
S

u2

)
. (5.11)

Maximální SNR teoreticky nastává p°i u = 1. Z této rovnice vyplývá, ºe vy²²í SNR
lze dosáhnou zvý²ením kmito£tu limitního cyklu ADSM nebo p°edev²ím krat²í periodou
vzorkování fS. Moºnosti obou variant jsou diskutovány v následujících kapitolách 5.2 a 5.3.

5.2 Kmito£et limitního cyklu

Jak jiº bylo zmín¥no na za£átku této kapitoly, kmito£et limitního cyklu je d·leºitý pa-
rametr ovliv¬ující výsledné SNR modulátoru. Jak ho lze stanovit a ovlivnit popisuje tato
kapitola. Detailn¥j²í matematické odvození pak následuje v kapitole 6, kde jsou ukázány
dva konkrétní návrhy ADSM s r·znou strukturou.

Integrátory pouºívané v ADSM jsou shodné s t¥mi prezentovanými u CT-DSM v ka-
pitole 4.4. V této kapitole bude uvaºováno základní zapojení ADSM 1. °ádu s integrátory
RC. Schéma tohoto obvodu je na obr. 5.5.

±UH UOUT

R2

R1

C

UIN

±UREF

DAC

Obr. 5.5: Schéma ADSM 1. °ádu s integrátory RC.

Obvod se skládá z integrátoru se dv¥ma vstupy, komparátoru s hysterezí s praho-
vými úrovn¥mi ±UTH a jednobitového DAC. Z rovnice 5.11 lze pro známou ²í°ku pásma
a p°edpokládaný vzorkovací kmito£et stanovit kmito£et limitních cykl· ADSM (fC). Jeho
perioda TC je de�nována jako
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TN = T1 + T2, (5.12)

kde T1 zna£í logickou úrove¬ 1 a T2 logickou úrove¬ 0 výstupního signálu UOUT .
Výstup komparátoru se nachází v logické úrovni 1 b¥hem doby, kdy se signál na jeho

vstupu pohybuje od +UTH k −UTH . Matematicky to lze popsat

T1 =
2UTHC

UIN

R1
+ UREF

R2

=
2UTHR1R2C

UINR2 + UREFR1

, (5.13)

Pro normovaný vstupní signál k maximální amplitud¥ platí

u =
UINR2

UREFR1

. (5.14)

Upravením rovnice 5.13 dosazením rovnice 5.14 je získán vztah

T1 =
2UTHR2C

UREF

1

(1− u)
, (5.15)

Stejným postupem lze odvodit vztah pro T2.

T2 =
2UTHR2C

UREF

1

(1 + u)
. (5.16)

Maximálního kmito£tu je dosaºeno p°i u = 0, pro který platí

TC =
4UTHR2C

UREF

1

(1− u2)
, (5.17)

Z vý²e uvedené rovnice je z°ejmé, ºe s nár·stem hodnoty vstupního signálu bude
docházet ke sniºování kmito£tu limitního cyklu. Na jeho velikost má také vliv zpoºd¥ní
komparátoru (τ), které se projeví posunutím jeho prahových úrovní. Lze ho vyjád°it

TC0 = 4

(
UTHR2C

UREF
+ τ

)
, (5.18)

coº ukazuje, ºe oscila£ní kmito£et s rostoucím zpoºd¥ním komparátoru klesá. Rov-
nice 5.17 pak ukazuje moºnosti, jak lze jeho velikost ovlivnit. A to: velikostí hystereze
komparátoru, velikostí R a C nebo zp¥tnovazebním p°enosovou funkcí danou hodnotou
UREF a R2. Toto platí pro uvaºované schéma z obr. 5.5 s integrátory RC. V p°ípad¥
implementace jiného typu integrátoru by se jednalo o ekvivalentní parametry.
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5.3 �asov¥ digitální p°evodníky (p°evodníky TD)

Jak jiº bylo zmín¥no, v p°ípad¥ dal²ího digitálního zpracování je nutné výstupní signál
z ADSM synchronizovat. Aby byly p°esn¥ zachyceny hrany asynchronního signálu je nutné
pouºít extrémn¥ vysokého vzorkovacího kmito£tu. To vyplývá také z rovnice 5.11, jejíº
gra�ckou podobu ukazuje obr. 5.6.

1 1 0 1 0 0 1 0 0 0

0

2 0

4 0

6 0

8 0

Obr. 5.6: Velikost SNR v závislosti na vzorkování (fS) pro fC = 1 MHz a fBW = 5 kHz.

Pro p°evod asynchronního signálu lze mimo jednoduchého £íta£e vyuºít také £asov¥-
digitální p°evodníky (TDC - time to digital converters), kterými se zabývá tato kapitola. U
n¥kterých TDC lze vyuºít cyklického zapojení, které vede ke sníºení po£tu blok· v °et¥zci
zpoº¤ovacích linek. To v²ak p°íli² navy²uje dobu p°evodu, proto cyklické varianty TDC
se dále v textu nevyskytují.

5.3.1 P°evodník TD s mezip°evodem na nap¥tí

Jako TDC první generace bývají ozna£ovány £asov¥ digitální p°evodníky vyuºívající
analogové jevy, u nichº je £asový interval nejd°íve p°eveden na nap¥tí a v druhém kroku
následuje proces digitalizace pomocí klasického ADC. Blokové schéma takového TDC je
zobrazeno na obr.5.7. P°evád¥ný signál (UT ime) je p°ipojen na generátor referen£ního pulz-
ního generátoru, kdy nástupná hrana aktivuje nap¥tí UP na výstupu. Následn¥ analogový
integrátor p°evádí tento signál na nap¥tí s nastavenou integra£ní konstantou. V okamºiku
ukon£ení aktivní úrovn¥ vstupního signálu UT ime nástupná hrana signálu UT ime restartuje
pulzní generátor, jehoº výstup p°ejde do výchozího stavu, zpravidla 0 V a je ukon£en
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proces integrace. V tento moment také dochází k p°evodu nap¥tí UINT na digitální kód.
Blok TD slouºí k £asové synchronizaci mezi cestou p°evodu UINT na nap¥tí, aby nedo²lo
k p°evedení signálu pomocí ADC p°ed ukon£ením procesu integrace.

UTime
UP UINT

UTD

YDIG
nPULZNÍ 

GENERÁTOR

Start

Stop

TD

ADC∫

TD

∆Tstart stop

YDIG

UP

UINT

UTD

UREF

UTime

TD TD

TD

Obr. 5.7: Blokové schéma a £asové diagramy TDC s mezip°evodem na nap¥tí.

Maximální £asový interval (TMAX), který lze zpracovat, je dán vztahem

TMAX = 2NTLSB, (5.19)

kde N je maximální rozli²ení ADC a TLSB je minimální £asový interval, který lze
zm¥°it.

Pro vyuºití celého rozsahu ADC je nutné správn¥ navrhnout minimální a maximální
£asový interval spole£n¥ s vhodnou integra£ní £asovou konstantou. P°estoºe je tento prin-
cip TDC jednoduchý, mezip°evod £asového intervalu na nap¥tí vná²í do p°evodního °e-
t¥zce nep°esnosti. S tím souvisí vysoké nároky na parametry integrátoru, p°edev²ím na
p°esnou hodnotu £asové konstanty. P°i realizaci takového obvodu na £ipu se sou£ástky
s velkým rozptylem jmenovité hodnoty není moºné dosáhnout vysoké p°esnosti p°evodu
bez pouºití kalibrace. Existuje n¥kolik dal²ích modi�kací tohoto TDC za ú£elem zvý²ení
rozli²ení jako nap°. vyuºití integra£ního ADC s vícesklonnou integrací nebo vyuºití dvou
TDC pro zpracování hrubého a následn¥ jemného TLSB. Nicmén¥ i zde se v obvodech
vyskytují parametry, jejichº p°esná hodnota je nezbytná pro dosaºení vysokého rozli²ení
TDC a tedy rovn¥º vyºadují kalibraci nebo p°ípadn¥ trimování. Z tohoto d·vodu není
tento typ TDC vhodný pro vyuºití v ADSM.
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5.3.2 P°evodník TD realizovaný jednoduchým £íta£em

Jako TDC druhé generace jsou ozna£ovány pln¥ digitální p°evodníky vyuºívající pouze
digitální bloky (£íta£e, klopné obvody atd.). Zde nejjednodu²²í zp·sob, jak lze realizovat
p°evod £asového intervalu na digitální kód, je pouºití £íta£e. M¥°ený pulz ozna£ený na obr.
UT ime je p°iveden na EN (enable) vstup £íta£e. P°i logické úrovni H signálu UT ime £íta£
p°i nástupné hran¥ referen£ního hodinového signálu TS inkrementuje sv·j stav. Rozli²ení
tohoto TDC závisí na period¥ TS, platí TS = TLSB.

∆T stopstart

čítač
změřený

signál
∆Tstart

∆Tstop

CLK

UTime

543210

TS

Obr. 5.8: �asové diagramy TDC s jednoduchým £íta£em.

P°evád¥ný £asový interval je vzhledem k referen£nímu hodinovému signálu TS asyn-
chronní. To zp·sobuje chybu ∆Tstart na za£átku intervalu a chybu ∆Tstop na konci p°evá-
d¥ného £asového intervalu ∆T . Pro ∆T lze psát

∆T = NTS − (TS −∆Tstart) + (TS −∆Tstop)

= NTS + ∆Tstart −∆Tstop

= NTS + εT ,

(5.20)

pro εT platí

εT = ∆Tstart −∆Tstop ∈ [−TS;TS] , (5.21)

kde N je hodnota £íta£e. Hodnoty ∆Tstart a ∆Tstop jsou £asové intervaly mezi nástup-
nou, resp. sestupnou hranou UT ime a následující nástupnou hranou TS. Mohou nabývat
hodnot ∆Tstart, Tstop ∈ [0;TS]. Maximální kvantiza£ní chyba p°evodu je tak 2TS.

P°esnost tohoto TDC lze zvý²it zvý²ením kmito£tu referen£ního hodinového signálu
fS = 1/TS, coº v²ak znamená zvý²ení výkonové spot°eby generátoru fS. Jak lze vid¥t
na obr. 5.6, pro dosaºení vysokého SNR je pot°eba velmi vysoký vzorkovací kmito£et
fS v °ádu GHz. Omezená maximální rychlost £íta£e stejn¥ jako maximální kmito£et ge-
nerátoru fS nebo obecn¥ rychlost zpracování signálu m·ºe narazit na své limity a dal²í
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zvy²ování fS tak nemusí být realizovatelné. V publikaci [101] uvádí autor pro 65 nm tech-
nologii maximální moºný kmito£et 5-10 GHz, £emuº odpovídá maximální p°esnost TDC
2TS = 100 − 200 ps.

5.3.3 P°evodník TD se zpoº¤ovací linkou

Na konci p°edchozí kapitoly 5.3.2 bylo zmín¥no, ºe maximální vzorkovací kmito£et fS
a s tím p°ímo související p°esnost TDC je limitována pouºitou technologií. Moºností, jak
zvý²it p°esnost TDC p°i zachování stejného fS je rozd¥lení periody vzorkovacího kmito£tu
TS na men²í, asynchronní intervaly. V této a i v následujících podkapitolách zabývajících se
typy TDC budou p°edstaveny obvody, u nichº je vy²²ího rozli²ení dosaºeno bez zvy²ování
vzorkovacího kmito£tu fS. Po implementaci jemného asynchronního rozsahu lze rovnici
5.20 p°epsat

∆T = NTS − (TS −∆Tstart) + (TS −∆Tstop)

= NTS + ∆Tstart −∆Tstop ε1, ε2 ∈
[
0;TLSB =

TS
k

]
= NTS +N1

TS
k
− ε1 −N2

TS
k

+ ε2.

(5.22)

Pro εT platí

εT = ε2 − ε1 ∈
[
−TS
k

;
TS
k

]
. (5.23)

Parametr k udává, na kolik men²ích interval· je rozd¥lena perioda hodinového signálu

TS a jeho zvý²ením lze docílit v¥t²ího rozli²ení TDC. Nyní TLSB =
TS
k
. Parametry N1

a N2 udávají po£et TLSB v rámci jednoho TS u náb¥ºné, resp. sestupné hrany vstupního
signálu UTime. Implementace obvodu s klopnými obvody typu D ukazuje obr. 5.9.



5 ASYNCHRONNÍ MODULÁTORY DELTA-SIGMA 54
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D

CLK

D
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D

Obr. 5.9: Implementace obvodu pro m¥°ení LSB bit· pomocí zpoº¤ovací linky.

Referen£ní hodinový signál CLK s periodou TS je p°iveden na zpoº¤ovací linku s cel-
kovým zpoºd¥ním (k − 1) τ , kdy platí TS = kτ . Tedy zpoºd¥ní mají p°esn¥ takovou veli-
kost, ºe perioda TS je rozd¥lena na k stejných díl·. Na vstupy D je p°iveden m¥°ený signál
UT ime. S p°echodem UT ime do logické úrovn¥ 1 se za£ne s nástupnou hranou CLKkτ zapi-
sovat na výstupy Q jednotlivých D klopných obvod· logická 1. B¥hem této periody CLK
je ur£ena doba ∆Tstart. V p°ípad¥, ºe je b¥hem celé periody CLK signál UT ime v logické
úrovni 1, je zapsána logická 1 na v²echny výstupy Q. To se opakuje aº do p°echodu UT ime
do logické úrovn¥ 0. Následn¥ se na výstupy Q s nástupnou hranou hodinového signálu
CLKkτ zapisuje logická 0 a b¥hem této periody CLK je ur£ena doba ∆Tstop. Ilustrativní
£asové diagramy jsou ukázány na obr. 5.10. �asové diagramy odpovídají obvodu s ²esti
zpoº¤ovacími bloky se sedmi klopnými obvody typu D (k = 7). B¥hem kaºdé periody
CLK se na výstupu DOUT (viz. obr. 5.9) objeví 3 bitové £íslo.

Uvedený TDC, vyuºívající hrubý a jemný rozsah, má výhodu v jednoduché struk-
tu°e, nízkém po£tu digitálních blok· a vysokém rozli²ení. Nevýhodou je niº²í rychlost
p°evodu, kdy zpracování jednoho £asového intervalu probíhá ve více periodách CLK. Pro
dostate£né rozli²ení TDC ur£eného pro zpracování signálu z ADSM je tak nutné pouºít
dostate£n¥ vysoký vzorkovací kmito£et fS. Dal²í nevýhodou je závislost zpoºd¥ní τ na
procesu. V publikaci [102] auto°i p°idali do obvodu z obr. 5.9 dal²í zpoº¤ovací blok (τk),
na jehoº výstupu je signál CLKkτ , který je v ideálním p°ípad¥, tj. p°i p°esn¥ navrºeném
zpoºd¥ní τ ve fázi ze vstupním CLK. Obvod navíc obsahuje fázový detektor, který po-
rovnává CLKkτ a CLK a v p°ípad¥ rozdílu pomocí nap¥tí upravuje proudové pom¥ry ve
zpoº¤ovacích blocích τ , £ímº dochází k úprav¥ zpoºd¥ní. Auto°i dosáhli rozli²ovací schop-
nosti LSB = 12,2 ps. V práci 5.9 dosáhli auto°i s vyuºitím kalibrace dosáhli LSB = 5,5 ns
p°i fS = 40 MHz

Obvod z obr. 5.9 lze po men²í úprav¥ pouºít jako rychlý paralelní p°evodník a to tak,
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Obr. 5.10: �asové diagram TDC se zpoº¤ovací linkou s k = 7.

ºe m¥°ený signál bude p°ivád¥n na zpoº¤ovací linku, která bude obsahovat (2N −2) zpoº-
¤ovacích blok·, kde N je rozli²ení p°evodníku. S p°íchodem nástupné hrany hodinového
signálu dojde k zápisu aktuálního stavu na výstupy Q klopných obvod· typu D. Výhodou
je velmi rychlý p°evod. Nevýhodou je velký po£et zpoº¤ovacích blok· a to (N2 − 2), kde
N je rozli²ení TDC. U tohoto p°evodníku je rozli²ovací schopnost limitována minimálním
realizovatelným zpoºd¥ním τ . Vzhledem ke zmín¥nému procesnímu rozptylu se pouºívají
r·zné kalibrace za ú£el dosaºení lep²ích parametr·. O n¥kterých publikovaný se lze do£íst
v [103][104][105].

5.3.4 P°evodník TD se zpoº¤ovací linkou tvo°enou invertory

Jak jiº bylo zmín¥no v p°edchozí kapitole 5.3.3, minimální hodnota LSB je omezena
zpoºd¥ním τ . To bylo tvo°eno bu�ery, které lze nejjednodu²eji vytvo°it dv¥ma sériov¥
spojenými invertory. V takovém p°ípad¥ platí τmin = 2τinv. Pokud dojde k nahrazení
bu�eru invertorem, lze dosáhnout polovi£ní hodnoty LSB a to τmin = τinv. Nelze v²ak
jednodu²e nahradit bu�ery ve schématu na obr. 5.9 invertory. Realizace vyºaduje více
modi�kací, které budou p°edstaveny níºe.

Ve zpoº¤ovací lince se invertory p°ekláp¥jí st°ídav¥ z 0−→1 (τLH) a 1−→0 (τHL).
Nedochází tedy ke stejné zm¥n¥ logického stavu jednotlivých zpoº¤ovacích prvk· jako
u zpoº¤ovací linky sloºené z bu�ery. V nominálním processu lze u invertoru dosáhnout
stejné rychlosti nástupné a sestupné hrany (τHL = τLH), av²ak vlivem n¥kterých odli²-
ných krok· výrobního procesu tranzistor· NMOS a PMOS dochází vlivem nep°esností k
rozdílným £as·m p°echodových stav· (τHL 6= τLH). Následkem toho m·ºe dojít k zhor²ení
linearity TDC. P°íklad zapojení TDC s invertory je ukázán na obr. 5.11.
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Obr. 5.12: �asování v obvodu TDC s invertory.

Obvod obsahuje dv¥ zpoº¤ovací linky se vstupními signály CLK a jeho invertovanou
verzí CLK. Protoºe ADSM jsou p°eváºn¥ navrhovány v pln¥ diferen£ní struktu°e, lze
vyuºít jejich diferen£ního výstupu. Mezi nástupními/sestupnými hranami CLK a CLK
tak není zpoºd¥ní, které by vzniklo p°i pouºití pouze jednoho výstupu a nutnosti vytvo°it
signál CLK pomocí invertoru. Klopné obvody D na obr. 5.11 reagují na náb¥ºnou hranu
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CLK, proto je hodinový signál brán st°ídav¥ z kaºdé zpoº¤ovací linky tak, aby po sob¥
následovaly nástupné hrany se vzájemným zpoºd¥ním τ , jak je znázorn¥no pro prvních
p¥t stup¬· zpoº¤ovacích linek na obr. 5.12.

Na obr. 5.12 je také ukázán vliv poklesu τHL od nominální hodnoty, následkem £ehoº
nejsou hodnoty τ stejné v celé zpoº¤ovací lince, ale nabývají dvou r·zných hodnot, které
se v lince st°ídají. Celkové zpoºd¥ní linky tvo°í krat²í £asový interval neº v p°ípad¥ no-
minálních hodnot τ . P°i realizaci dvou zpoº¤ovacích linek je rovn¥º nutné, aby celkové
zpoºd¥ní obou bylo ideáln¥ stejné, tzn. hodnoty τHL (platí také pro τLH) ve v²ech zpoº-
¤ovacích stupních m¥ly stejnou hodnotu. Dosaºení co nejlep²í shodnosti lze dosáhnout
navrºením vhodné topologie na £ipu. Dal²í moºností, jak se zbavit zmi¬ované nep°esnosti
je pouºití jen jedné zpoº¤ovací linky a klopného obvodu D typu DETFF (Double Edge
Triggered Flip-Flop)[106].

5.3.5 P°evodník TD se zkracováním ²í°ky pulzu

Minimální dosaºitelné LSB doposud prezentovaných TDC bylo omezené nejmen²ím
moºným propaga£ním zpoºd¥ním invertoru τinv. To je závislé na pouºité technologii, proto
bývá ozna£ováno jako rozli²ení technologie (TTech). Pro návrh TDC s vy²²ím rozli²ením
(niº²ím LSB) je nutné zvolit rychlej²í technologii nebo pokro£ilej²í obvodovou techniku.
Obvody TDC s rozli²ením vy²²ím neº je rozli²ení technologie (TLSB < TTech) jsou ozna£o-
vány jako p°evodníky s rozli²ením niº²í neº propaga£ní zpoºd¥ní hradla (sub-gate delay).
U t¥chto TDC se pom¥r mezi rozli²ením (TTech) technologie a jejich rozli²ením TLSB vy-
jad°uje pomocí interpola£ního faktoru IF .

Jeden z p°edstavovaných TDC s rozli²ením vy²²ím neº je TTech je zaloºen na postupném
zkracováním m¥°eného £asového intervalu (anglicky pulse-shrinking) [107], [108], [109],
[110], [111]. Názorné schéma obvodu obsahující první dva stupn¥ je na obr. 5.13a)

Na vstupy D klopných obvod· typu D je p°ipojena trvalá hodnota logické 1. Stejn¥
jako u p°edchozích TDC i zde probíhá zápis hodnoty z D na výstup Q p°i nástupné hran¥
CLK. Na zpoº¤ovací linku je p°iveden m¥°ený £asový interval. Kaºdý stupe¬ obsahuje
dva invertory, p°i£emº jeden z nich je navrºen s v¥t²ím zpoºd¥ním τLH . Díky tomu je za
kaºdým párem invertor· (Inv1, Inv2) délka pulzu zkrácena. To lze matematicky popsat

∆T ′ = ∆T + τLH1 + τHL2 − τHL1 − τLH2

= ∆T + [(τLH1 − τHL1)− (τLH2 − τHL2)] ,
(5.24)

kde ∆T ′ ozna£uje zkrácenou délku p·vodního pulse δT . Z rovnice 5.24 lze vyjád°it
nejmen²í moºný interval, který lze zm¥°it (LSB). V tomto p°ípad¥ je to hodnota o kterou
se délka pulzu zkrátila



5 ASYNCHRONNÍ MODULÁTORY DELTA-SIGMA 58

Inv1

Inv2

Inv1

Inv2

Inv1

Inv2

Inv1

Inv2

Inv1

Inv2

Inv1

Inv2

zp
ož

ďo
va

cí
 li

nk
a

UTime

Inv1..... τLH1 = τHL1  
Inv2..... τLH2 > τLH1 ; τHL2 = τHL1 

Q(D1) = 1 

Q(D2) = 1 

Q(D3) = 1 

Q(D4) = 1 

Q(D6) = 1 

Q(D7) = 1 

Q(D8) = 0 

N1 N2

n

DOUT

1

UTime

CLK

D
Q

D1

Převodník termometrického kódu na binární

CLK

D
Q

D2

Inv1 Inv1Inv2

a) b)

Inv2

∆T

Obr. 5.13: TDC se zkracováním ²í°ky pulsu: a) blokové schéma obsahující první dva bloky
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TLSB = − (τLH1 − τHL1) + (τLH2 − τHL2) . (5.25)

Nutno podotknout, ºe p°i návrhu tohoto TDC je t°eba brát v úvahu i nejkrat²í moºnou
detekovatelnou délku pulzu, kterou je schopný D klopný obvod na svém vstupu zaregis-
trovat. Nevýhodou tohoto p°evodníku je velký po£et stup¬· a tím i velká plocha na £ipu.
Obvod je moºné realizovat jako cyklický, av²ak tím je výrazn¥ zvý²ena doba p°evedu.

5.3.6 Vernier·v p°evodník TD

Jedním s dal²ích TDC s rozli²ením niº²í neº je propaga£ní zpoºd¥ní hradla je p°evodník
s Vernierovými zpoº¤ovacími linkami [108][112][113][114]. Jak je ukázáno na obr. 5.14,
obvod se skládá ze dvou zpoº¤ovacích linek.

Na první zpoº¤ovací linku s propaga£ním zpoºd¥ním τ1 je p°iveden signál Start, který
signalizuje za£átek m¥°eného pulzu. Druhý signál Stop, signalizuje konec m¥°eného pulzu.
Jeho nástupná hrana je zpoºd¥na v·£i nástupné hran¥ signálu Start o délku m¥°eného
pulzu, tedy o ∆T . Propaga£ní zpoºd¥ní (τ2) je v²ak men²í neº u první zpoº¤ovací linky.
Platí τ1 > τ2.
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Princip obvodu je znázorn¥n na obr. 5.15. M¥°ení za£íná p°íchodem nástupné hrany
signálu UT ime, resp. Start. Tento signál p°ipojený na vstupy D se okamºit¥ za£ne propa-
govat první zpoº¤ovací linkou. Jakmile signál UT ime p°ejde do stavu logické 0, aktivuje
se signál Stop p°ipojený na vstupy CLK a propaguje se druhou zpoº¤ovací linkou. Se
zm¥nou stavu, resp. p°íchodem jeho nástupné hrany na díl£ích klopných obvodech typu
D dochází k zápisu aktuálního stavu na vstupu D na výstup Q. Protoºe propaga£ní zpoº-
d¥ní druhé linky je men²í neº první (τ1 > τ2), v ur£itý £as nástupná hrana Stop signálu
dostihne nástupnou hranu Start signálu. Od tohoto okamºiku je na vstupech D v dob¥
zápisu na výstup Q, tedy v £ase nástupné hrany na CLK, jiº hodnota 0.

Hodnota LSB je zde de�nována jako

TLSB = τ1 − τ2. (5.26)

Výhoda Vernierova TDC je moºnost dosaºená vysokého rozli²ení. Nevýhodou je dlouhá



5 ASYNCHRONNÍ MODULÁTORY DELTA-SIGMA 60

doba p°evodu závislá na délce m¥°eného pulzu a také velká plocha na £ipu, která je dána
velkým po£tem stup¬· pot°ebných pro dosaºený vysokého rozli²ení. Jejich po£et N lze
jednodu²e vypo£ítat

N =
Tmax
TLSB

=
Tmax
τ1 − τ2

, (5.27)

kde Tmax je maximální délka m¥°eného £asového intervalu.

5.4 Publikované práce

Na rozdíl od synchronních DSM popisovaných v p°edchozích kapitolách, neexistuje
mnoho publikací z oblasti ADSM. V roce 1997 Engel Roza publikoval práci [99] týkající
se p°edev²ím dynamických vlastností ADSM. Následn¥ v letech 2004 - 2006 spolu s S. Ou-
zonovem vydali n¥kolik £lánk· [97], [115], [116], kde se zabývali jiº konkrétním návrhem
ADSM 1. a 2. °ádu s ²í°kou uºite£ného pásma 8 a 12 MHz . Zavést do struktury ADSM
vzorkování a tím tvarování ²umu se pokusil J. Daniels [117] nebo W. Chen [118], kdy TDC
umístil hned za kompárator p°ed uzel zp¥tné vazby. Zárove¬ pouºili vícebitový DAC. V
textu není zmínka pouºití n¥jaké DEM techniky pro potla£ení jeho nelinearity. A£ výsle-
dek p°inesl zlep²ení n¥kterých parametr·, nevznikla ºádná dal²í práce navazující na tento
koncept. Významnou práci z oblasti ADSM prezentoval v roce 2015 L. Ferreira [98], který
p°edstavil obvod s velmi nízkou spot°ebou v °ádu desítek nW p°i napájení 0,25 V s ²í°kou
uºite£ného pásma 30 Hz a SNDR = 58 dB. V obvodech vyuºil tranzistory °ízené elek-
trodou bulk pracující v podprahovém reºimu. Podobných prací s obdobnými parametry
vzniklo n¥kolik [119], [120], [121]. Pokus o vylep²ení struktury ADSM p°edstavil v roce
2016 tým autor· v £ele s W. Hussainem [122]. Motivací pro jejich práci bylo to, ºe ostré
hrany signálu z komparátoru jsou p°ímo p°ivád¥né do suma£ního bloku, tedy na vstupy
prvního integrátoru, coº vede ke zhor²ení linearity p°evodu. Jejich vylep²ení spo£ívalo v
umíst¥ní integrátoru do zp¥tné vazby, následkem £ehoº signál p°icházející na rozdílový
zesilova£ jiº neobsahoval ostré p°echody. Zárove¬ namísto komparátoru s hysterezí pouºil
klasický komparátor spojený se zpoº¤ovacími bloky. Se svou strukturou s nízkou plochou
zabírající pouze 990 µm2, ²í°kou uºite£ného pásma 2 MHz a spot°ebou 0,5 mW dosáhl
pouze SNDR = 47 dB. Stejnou strukturu prezentovali auto°i v [119] extrémn¥ nízkou
spot°ebu 20 nW s ²í°kou pásma 30 Hz a hodnotou SNDR = 35 dB.

Shrnutí vydaných publikací z oblasti ADSM je uvedeno v tabulce 5.2. Poslední dv¥
práce, z nichº jedna zatím nebyla publikována, jsou p°edstaveny v kapitole 6.
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6 Nové asynchronní delta-sigma modulátory

Jak jiº bylo zmín¥no na konci p°edchozí kapitoly a následn¥ v tabulce 5.2, v sou£asné
dob¥ je jen n¥kolik publikací týkající se návrhu ADSM, ve kterých není samotný návrh
detailn¥ji popsán a text obsahuje v¥t²inou jen sloºité matematické vztahy de�nující dyna-
mické chování modulátoru. Z t¥ch prezentovaných je p°evaºující kategorie ADSM s velmi
nízkým napájecím nap¥tím 0,25 V - 0,3 V a spot°ebou v desítkách nW. U t¥chto obvod·
pracují tranzistory MOS v podprahovém reºimu, kdy výsledná ²í°ka pásma ADSM je jen
v desítkách Hz. Motivací pro následující dva, nov¥ navrºené, ADSM je zapln¥ní mezery
v oblasti kmito£tových pásem (do 5 - 10 kHz), ve kterých byly v minulosti na Ústavu
mikroelektroniky navrhovány klasické DT-DSM pro zpracování biologických signál· nebo
signál· z vibra£ních senzor·. Oba ADSM byly navrºeny na tranzistorové úrovni s vyuºi-
tím programu Cadence Virtuoso a simulátoru Spectre. Jejich p°ednosti budou diskutovány
v níºe uvedených podkapitolách.

6.1 Asynchronní delta-sigma modulátor 1. °ádu v technologii FD-

SOI 28 nm

První p°edstavovaný ADSM vyuºívá p°ednosti technologie ST CMOS28FDSOI. Jak
napovídá název, jedná se o 28 nm technologii FDSOI (Fully depleted Silicon-on-Insulator)
od ²výcarské spole£nosti ST Microelectronics. Izolovaný kanál od substrátu p°iná²í moº-
nost °ídit tranzistor nejen p°es elektrodu gate, ale také polarizací substrátu pod tran-
zistorem, podobn¥ jako tomu je u standardních technologií p°i °ízení tranzistoru p°es
bulk. U nich v²ak je nap¥´ový rozsah zna£n¥ omezen parazitními proudy, protoºe cesta
od elektrody bulk k drain a source tvo°í PN p°echod, který je propustn¥ pólovaný. U vý²e
zmín¥ných publikací s tranzistory °ízenými p°es bulk auto°i pouºili velmi nízké napájení,
díky £emuº dokázali pracovat v tém¥° celém rozsahu. U FD-SOI technologie díky izolo-
vaném substrátu je parazitní proud prakticky nulový a tak lze vyuºít maximální rozsah
°ízení p°es bulk. Toho je vyuºito i v následujícím ADSM, který je napájen 1 V a je schopen
pracovat v plném rozsahu 0 - 1 V. Díky pouºité technologii FDSOI a svým parametr·m
jako je extrémn¥ nízká plocha, relativn¥ vysoké rozli²ení, kmito£tový nebo nap¥´ový roz-
sah, se jedná o jedine£ný ADSM, který nebyl doposud nikde nepublikovaný. P°edstavení
navrºených analogových blok· pro tento ADSM je popsáno v kapitole 6.1.2.

Schéma nov¥ navrºeného ADSM je na obr. 6.1. Obvod se skládá z integrátoru Gm−C
s obvodem pro nastavení souhlasného nap¥tí (CMFB), komparátoru s hysterezí a 1-bitový
DAC realizovaného pomocí n¥kolika tranzistor·, které jsou °ízeny z výstupu komparátoru.
Nap¥tí pro nastavování jejich pracovního bodu (nap¥tí UBP a UBN) je generováno stejným
typem tranzistoru v diodovém zapojení v bloku referen£ních signál· (není zakreslena na
schématu) a je spole£né i pro blok Gm. Tedy proudy v DAC i v Gm jsou odvozeny ze
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stejných tranzistor· a tedy jejich vzájemná neshodnost je dána pouze chybou soub¥hu.

C

C

UINN

UDD

1-b DAC

UBP

UBP,UBP

UBN

UOUTP
UCM

UOUTNUINP

Gm CMFB

MP1

MN1

MP2

MIP

MIN

MN2

Obr. 6.1: Schéma navrºeného ADSM 1. °ádu s integrátorem Gm − C.

Dal²ími vstupními parametry je ENOB > 10 (SNR = 62 dB) a ²í°ka pásma fBW
= 5 kHz. Z rovnice 5.11 a z obr. 5.6 lze zjistit, ºe kmito£et limitního cyklu fC = 1 MHz
a kmito£et vzorkování výstupního signálu z ADSM s hodnotou fS = 1 GHz odpovídají te-
oretické hodnot¥ SNR = 76 dB (ENOB = 12,3). Vlivem zpoºd¥ní komparátoru, vy²²ích
harmonických sloºek u v¥t²ích amplitud vstupního signálu (kdy u −→ 1) a dal²ích vlast-
ností reálných obvod· bude výsledné SNR men²í, proto je vhodné zvolit tuto rezervu.
Matematicky je moºné vyjád°it minimální poºadavky na parametry díl£ích blok·, av²ak
mnohem rychlej²í a efektivn¥j²í je provést analýzu na modelu vytvo°eném v programu
MATLAB SIMULINK, který v nástroji Simscape Electronics obsahuje °adu komponent
se zahrnutými reálnými vlastnostmi, nebo je umoº¬uje efektivn¥ modelovat. Tento model
byl vytvo°en a pr·b¥ºn¥ slouºí k ov¥°ování spo£ítaných parametr·.

6.1.1 Kmito£et limitního cyklu

Vyjád°ení maximálního kmito£tu limitního cyklu f0 je d·leºité pro stanovení dal²ích
parametr· jako je Gm, výstupní proud DAC nebo velikost hystereze komparátoru (±VH).
V kapitole 5.2 byl odvozen vztah pro ADSM 1. °ádu s integrátorem RC. Obdobným
zp·sobem lze vyjád°it f0 pro zde pouºitou strukturu.

Doba trvání periody výstupního signálu ve stavu logické 1 (vztaºeno k výstupu UOUTP )
ozna£ená jako T1 je dána rychlostí nabíjení C a p°íslu²nými proudy. B¥hem této periody
klesá nap¥tí na vstupu − komparátoru z hodnoty +UH k −UH a je v sepnutém stavu
spína£ tvo°ený tranzistorem MN1. Pro T1 tedy platí



6 NOVÉ ASYNCHRONNÍ DELTA-SIGMA MODULÁTORY 64

T1 =
2UHC

IC
=

2UHC

IGm − IMIN

=
2UHC

UINGm − IMIN

, (6.1)

kde IMIN je proud DAC daný v tomto p°ípad¥ tranzistorem MIN a IGm je proud
z výstupu bloku Gm. Obdobn¥ lze odvodit £as pro logickou 0 na výstupu UOUTP , ozna£ený
jako T2

T2 =
2UHC

IC
=

2UHC

IGm + IMIP

=
2UHC

UINGm + IMIP

, (6.2)

kde IMIP je proud DAC daný v tomto p°ípad¥ tranzistorem MIP

Maximální kmito£et limitního cyklu (f0) nastává pro nulový vstupní signál, nebo p°es-
n¥ji °e£eno pro signál s hodnotou odpovídající potenciálu analogové zem¥ (hodnota UCM).
To je v tomto p°ípad¥ u nesymetrického napájecího nap¥tí 0 a 1 V rovno 0,5 V.

T0 = T1 + T2 =
4UHC

IDAC
, (6.3)

kde IDAC = IMIP = |IMIN |.
Nastavení kmito£tu limitního cyklu f0 = 1 MHz lze tedy ovlivnit hodnotou C, ve-

likostí hystereze komparátoru nebo proudem DAC. S ohledem na prioritu co nejmen²í
plochy a spot°eby, které negativn¥ ovliv¬uje veliké C, resp. IDAC jsou zvoleny co men²í
na úkor velikosti hystereze komparátoru (UH). Velikost UH je limitována výstupním na-
p¥´ovým rozsahem bloku Gm, protoºe UH p°ímo ur£uje, mezi jakými hodnotami se bude
nap¥tí výstupu Gm pohybovat. Zárove¬ je pot°eba brát v úvahu zpoºd¥ní komparátoru p°i
rychlých zm¥nách na vstupu, které by v krajním p°ípad¥ mohlo vést k saturaci nap¥tí na
jeho vstupech. S ohledem na vý²e uvedené vlastnosti je zvolen C = 2 pF, IDAC = 1,2 µA
a VH = 150 mV. Tomu odpovídá teoretická hodnota f0 = 1 MHz.

Pro vstupní signál musí platit |u| < 1, kdy

u =
GmUIN
IDAC

. (6.4)

S ohledem na IDAC a poºadovanou maximální vstupní amplitudy aº po napájecím
nap¥tím musí být IGm < IDAC .

6.1.2 Analogové bloky

V této £ásti jsou popsány analogové bloky, jejichº vlastnosti byly ov¥°eny nejen pro
typické modely sou£ástek, ale také analýzou Monte Carlo s 500 b¥hy zahrnující jak rozptyl
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soub¥hu, tak vliv procesních odchylek. To v²e pro schémata s vygenerovanými parazit-
ními R a C z navrºené topologie obvodu. Vzhledem k £asové náro£nosti je výsledný model
ADSM zahrnující zmín¥né sou£ástky z parazitní extrakce simulován jen v typickém pro-
cesu.

Transkondukta£ní zesilova£ (Gm)

Velikost transkonduktance Gm bloku vyplývá z navrºeného IDAC , kdy pro maximální
hodnotu vstupního signálu by m¥l být výstupní proud IGm < IDAC , tzn.

UINGm < IDAC , (6.5)

kde hodnota UIN je vztaºená k analogové zemi, která je pro nesymetrické napájecí
nap¥tí posunuta na UCM = UDD/2 = 0,5 V. Z toho vyplývá Gm < 2, 4 µA/V .

Vstupy transkondukta£ního zesilova£e jsou p°ipojeny p°ímo na vstup ADSM, proto je
poºadavek na maximální vstupní rozsah. Naopak poºadovaný výstupní rozsah je ur£en
velikostí prahových úrovní komparátoru a pohybuje se mezi ±UH a tedy nemusí být v ce-
lém napájecím rozsahu. P°esto zde není nap¥´ový prostor pro pouºívání kaskod. Schéma
navrºeného Gm stupn¥ na tranzistorové úrovni je na obr. 6.2.

UINNUINP
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M7M9 M10M8
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UOUTP UOUTN
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UCMFB

UBP

UDD

UBN

Obr. 6.2: Schéma navrºeného Gm stupn¥ na tranzistorové úrovni.

Vstupní diferen£ní pár je tvo°en tranzistory M1 a M2 °ízené p°es elektrodu bulk. Pro-
toºe transkonduktance takto °ízeného tranzistoru je malá, je do obvodu p°idán druhý
pár tranzistor· NMOS M3 a M4, na jejichº elektrod¥ source se objeví nap¥tí dané jako
UDD − UGS3, resp. UDD − UGS4. U t¥chto tranzistor· lze UGS3 ovlivnit zm¥nou nap¥tí na
jejich bulku, tedy zm¥nou vstupního nap¥tí. Následn¥ se tato zm¥na propaguje na gate M1

a M2 a dochází tak k °ízení t¥chto tranzistor· i p°es elektrodu gate. Pro transkonduktaci
takového diferen£ního páru platí
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gm(DP ) = gmb + gm
∆UGS3

∆UIN
, (6.6)

kdy transkonduktance m·ºe být dále zvý²ena pom¥rem proudových zrcadelB = M7/M9,
resp. M8/M10. Za ú£elem linearizace Gm je do obvodu p°idán rezistor RD. Rovnici 6.6 lze
pak p°epsat na

Gm =
Bgm(DP )

1 + gm(DP )RD

. (6.7)

S ohledem na proudovou spot°ebu je B = 2, aby vstupním diferen£ním párem protékaly
polovi£ní proudy a bylo dosaºeno niº²í spot°eby. Výhodou navrºené struktury obvodu
Gm je maximální vstupní a výstupní rozsah. Minimální pouºitelné napájecí nap¥tí je
limitováno na

UDD(min) = UDS10(sat) + UGS1 + UGS3 ≈ 2UTH + 3UDS(sat). (6.8)

kde UDS(sat) je minimální nap¥tí mezi drain a source pro udrºení tranzistoru v reºimu
saturace. Dv¥ prahové nap¥tí ve vztahu zna£n¥ limitují minimální VDD a aby bylo moºno
pouºít VDD = 1 V, je u t¥chto tranzistor· NMOS zvolena verze s niº²ím prahovým nap¥tím
(tzv. medium VTH), které jsou dostupné v pouºité technologii.

UOUTP

UCM

UCMFB

UOUTN

UBP

UDD

M4

M2M1

M5 M6 M8M7

M9

M3 M14

M12M11

M15 M16 M18M17

M19M10
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Obr. 6.3: Schéma navrºeného obvodu CMFB na tranzistorové úrovni.

Pro nastavení souhlasného nap¥tí na výstupu je navrºen obvod CMFB (common mode
feedback). Aby byl schopen pracovat s maximálním nap¥´ovým rozsahem signálu, nabízí
se ze známých moºností pouºít nap¥´ový d¥li£ mezi výstupy VOUTP a VOUTN . Výstupní
nap¥tí d¥li£e pohybující se s velmi malým rozptylem kolem hodnoty UCM by následn¥
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mohlo být vyhodnoceno klasickým diferen£ním párem. Av²ak díky malým proud· v ob-
vodu Gm a t°íd¥ A, by odpory musely být p°íli² veliké, aby neodebíraly podstatnou £ást
proudu z výstupu. Proto byl navrºen obvod CMFB s diferen£ním párem shodným s Gm

s výjimkou absence lineariza£ního odporu RD. Schéma obvodu CMFB je na obr. 6.3.
Jedna ze simulací ov¥°ují správnou £innost bloku Gm je uvedena na obr. 6.4.
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Obr. 6.4: Graf znázor¬ující a) výstupní proud bloku Gm a b) odchylky od ideálního pr·-
b¥hu v závislosti na vstupním diferen£ním nap¥tí.

Na obr. 6.4a) je znázorn¥n pr·b¥h výstupního proudu IGmP obvodu Gm. Na výstup
byl p°ipojen odpor 100 kΩ pro simulaci chování obvodu v o£ekávaném nap¥´ovém rozsahu
de�novaným prahovými úrovn¥mi komparátoru ±UH . Na obr. 6.4b) pak k°ivka reprezen-
tuje odchylku IGmP od ideální hodnoty.

Komparátor s hysterezí

Zapojení komparátoru vychází ze stejné struktury jako p°edcházející dva obvody. Jeho
schéma je na obr. 6.5. Na rozdíl od bloku Gm nemá základní struktura diferen£ní výstup.
Ten je vytvo°en z jednoho výstupu pomocí invertor·. Hystereze je do struktury zavedna
pomocí £erven¥ vyzna£ené zp¥tné vazby s tranzistory M23 a M24, které slouºí jako spína£e.

V p°ípad¥ stavu kdy UOUTP = 0 V a UOUTN = UDD, je sepnut tranzistor M23, za-
tímco M24 je v nevodivém stavu. Proudy procházející diferen£ním párem (IM1 a IM2) jsou
v blízkosti prahového nap¥tí stejné, nicmén¥ £ást proudu IM2 není proudovým zrcadlem,
tvo°eným tranzistory M8-M10, p°enesena do výstupního uzlu (UV 1), ale je odebírána skrz
M6 a M23. Protoºe je M24 nevodivý, proud IM1 je do výstupního uzlu p°enesen celý a na-
p¥tí a UV 1 je staºeno k zemi (IM16 > IM10). Nyní pro zm¥nu stavu do UOUTP = UDD

a UOUTN = 0 V je nutné, aby proud IM10 byl v¥t²í neº IM11 a to stále za stavu, kdy je
jeho £ást odebírána skrz IM6 a IM23. Nap¥tí UINN musí být vy²²í neº UINP práv¥ o hod-
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Obr. 6.5: Zapojení komparátoru na tranzistorové úrovni.

notu hystereze (UH), aby bylo dosaºeno IM10 > IM16. Jakmile je tato podmínka spln¥na,
dojde k p°eklopení výstupu, sepnutí tranzistoru M24 a rozepnutí M23.

Na obr. 6.6a) je výstup z £asové analýzy se zm¥n¥nou hodnotou na ose X, kdy namísto
£asu byl vybrán UINP a na obr. 6.6b je ukázáno zpoºd¥ní komparátoru.
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Obr. 6.6: Výsledky analýz z Cadence Virtuoso: a) hysterezní k°ivka a b) zpoºd¥ní.

Z obr. 6.6b je vid¥t d·sledek £asového zpoºd¥ní komparátoru o velikosti 49 ns proje-
vující se poklesem kmito£tu limitního cyklu z 1 MHz na 882 kHz (viz. rovnice 5.18).

Parametry navrºeného asynchronního modulátoru delta-sigma

Po vytvo°ení topologie obvodu byla provedena extrakce parazitních R+C a na tomto
modelu prob¥hla charakterizace obvodu. Velikost plochy na £ipu je pouze 0,017 mm2,
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p°i£emº nejv¥t²í plochu zapírají dva 2 pF kapacitory (kaºdý segment 6x6 µm).

Obr. 6.7: Topologie ADSM 1. °ádu v technologii STMicroelectronics CMOS28FDSOI.

Na obr. 6.8 je výstup £asové analýzy pro nulový vstupní signál (UIN = UCM), kdy
dosahuje maximálního kmito£tu limitního cyklu. Ten byl navrhován na 1 MHz, z d·vodu
zpoºd¥ní komparátoru jeho hodnota klesla na 909 kHz. Simulace ukazuje hodnotu T0 =
1,12 µs, coº odpovídá f0 = 893 kHz. To koresponduje s vypo£ítanými hodnotami. Men²í
odchylka v °ádu desítek ns u ode£tu T0 m·ºe být zp·sobena rozdílnou rychlostí nástupné
a sestupné hrany signálu nebo nastavením kroku maximálního kroku £asové simulace.
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Obr. 6.8: �asový pr·b¥h UOUTP pro nulový vstupní signál.

Pro vyhodnocení SNDR byla nastavena £asová analýza na 20 ms pro r·zné amplitudy
a kmito£ty vstupního signálu. P°i pouºitém vzorkování TS = 1 ns obsahoval výstupní
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soubor 20 milion· vzork·. Na obr. 6.9 je ukázáno rozloºení výkonové spektrální hustoty
²umu pro amplitudy vstupního signálu 0,15 V a 0,4 V. P°i hodnot¥ 0,15 V je ²um v oblasti
kmito£tu limitního cyklu na hodnot¥ cca 930 kHz. U amplitudy 0,4 V dochází k posunu
toho ²umu na niº²í kmito£ty od cca 150 kHz. Zárove¬ se ve spektru objevuje výrazná t°etí
harmonická sloºka vstupního signálu. Její vliv je také vid¥t na obr. 6.10a), který ukazuje
závislost SNDR na kmito£tu vstupního signálu pro vý²e uvedené dv¥ amplitudy 0,15 V
a 0,4 V.

Obr. 6.9: Rozloºení výkonové spektrální hustoty pro signál o vstupní amplitud¥ a) 0,15 V
a b) 0,4 V.
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Obr. 6.10: Závislost SNDR na a) kmito£tu vstupního signálu a b) na jeho amplitud¥.

Zatímco u hodnoty 0,15 V se SNDR v celém rozsahu kmito£tového pásma pohybuje
v rozsahu 76 ± 2 dB u amplitudy 0,4 V dosahuje u vy²²ích kmito£t· SNDR = 88 dB,
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zatímco u niº²ích, kdy fIN < fBW/3, dochází k poklesu na 70 dB. To je zp·sobeno
posunem t°etí harmonické sloºky do zpracovávaného kmito£tového pásma.

Vyhodnocení parametr· navrºeného ADSM je uvedeno v tabulce 6.1 a porovnání s ji-
nými ADSM lze nalézt v tabulce 5.2.

Tab. 6.1: Dosaºené parametry ADSM 1. °ádu.

Parametr Hodnota

Technologie FDSOI 28nm
UDD 1 V
Plocha 0,0017 mm2

Integrátory Gm − C
Kmito£et lim. cyklu (f0) 893 kHz
�í°ka pásma (fBW ) 5 kHz
SNDR 76,5 dB
DR 75 dB
Spot°eba 32 µW
FOM∗1

1 0,56 pJ/krok
FOM∗1

2 159 dB
∗1 Po£ítáno dle rovnic 3.25 a 3.26.

Navrºený ADSM vyniká v extrémn¥ malé plo²e, kdy v²echny pasivní prvky integrátor·
(v tomto p°ípad¥ C) jsou integrovány na £ipu. Niº²í plochy auto°i dosáhli v [122]. Jejich
struktura v²ak není pln¥ diferen£ní, proto obsahuje pouze jeden kapacitor (o velikosti
233 fF). Výhodou p°edstaveného ADSM je také jeho velký nap¥´ový vstupní rozsah a vy-
soké SNDR. Oproti n¥kterým ADSM zmín¥ným v tabulce 5.2, má o °ád vy²²í spot°ebu,
ale o dva °ády vy²²í ²í°ku pásma. Svými parametry nemá v sou£asné dob¥ p°ímého konku-
renta v publikovaných pracích. Výjimkou je ADSM prezentovaný v dal²í kapitole nebo ten
v publikaci [118], kde se v²ak jedná o krátký £lánek bez uvedení n¥kterých podstatných
informací.

6.2 Asynchronní delta-sigma modulátor 2. °ádu v technologii TSMC

180 nm

Druhý p°edstavovaný ADSM vychází z publikace z roku 2020 v £asopise MDPI Sensors
(Q2) [124] a jeho cílovou aplikací je zpracování biomedicínských signál·. Tento ADSM je
navrºen ve standardní technologii TSMC 0,18 µm s pouºitým napájením 1 V. Na rozdíl
od publikovaného £lánku tato kapitola p°edstavuje jinou metodu výpo£tu kmito£tu limit-
ního cyklu, která je obecn¥ náro£n¥j²í neº tomu bylo v p°ípad¥ ADSM 1. °ádu uvedená
v kapitole 6.1.1. Obvod vyuºívá integrátory RC, coº s sebou p°iná²í niº²í poºadavky na
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vstupní rozsahy pouºitých opera£ních zesilova£·, av²ak ty nyní musí být schopny praco-
vat s odporovou zát¥ºí tvo°enou následujícím integrátorem. V p°ípad¥ tohoto ADSM je
pouºito stejné vzorkování TS = 1 ns, díky £emuº je dosaºeno niº²ího SNDR neº v publiko-
vané práci. Kv·li absenci tvarování ²umu vy²²í °ád modulátoru nep°iná²í vy²²í dosaºitelné
SNDR, ale je moºno nezávisle na sob¥ nastavit hloubku modulace a kmito£et limitního
cyklu. Schéma zapojení obvodu je na obr. 6.11.

UINN UOUTP

UOUTNUINP

C1

R1

R2

R2

R1

C1

C2

R3

R4

R4

R3

C2

Obr. 6.11: Schéma navrºeného ADSM 2. °ádu s integrátory RC.

Obsahuje dva opera£ní zesilova£e ve t°íd¥ A/AB s obvodem CMFB, komparátor s hys-
terezí a implementovaným DAC, kdu +UREF = UOUTP a −UREF = UOUTN . V²echny tyto
analogové bloky budou na tranzistorové úrovni popsány v kapitole 6.2.2.

6.2.1 Kmito£et limitního cyklu

V p°ípad¥ modulátoru 2. °ádu je sloºit¥j²í odvodit vztah pro výpo£et mezního kmi-
to£tu. V následující kapitole bude p°edstavena jednoduchá metoda pro jeho stanovení,
která se doposud v publikacích neobjevila. Vychází ze základního faktu, ºe st°ída na vý-
stupu 1. a 2. integrátoru je stejná. Nejd°íve je odvozen vztah pro dobu periody T1, kdy se
výstup ADSM (UOUT ) nachází v logické úrovni 1. Pro referen£ní vstupy integrátor· platí

UR1(t) =

+UREF kdyº UOUTP (t) = −UDD,

−UREF kdyº UOUTP (t) = +UDD,
(6.9)

UR2(t) =

+UREF kdyº UOUTP (t) = +UDD,

−UREF kdyº UOUTP (t) = −UDD.
(6.10)

B¥hem periody T1 se nachází vstup UR1 v hodnot¥ −UREF a vstup UR2 v hodnot¥
+UREF . Ze vstupního signálu UIN a rychlostí nástupu obou hran lze stanovit st°ídu.
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Stejnou st°ídu musí mít oba integrátory, tedy pom¥r jejich rychlostí p°eb¥hu pro stejnou
úrove¬ UOUT musí být totoºný. Na rozdíl od prvního integrátoru, kde v²echny vstupní
parametry jsou známé, u druhé integrátoru je vstup UY 1 práv¥ hledaný parametr, který
ovlivní pom¥r rychlostí p°eb¥hu druhého integrátoru. A£koliv má tento signál trojúhelní-
kový pr·b¥h, jeho rozptyl není pro výpo£et d·leºitý, ale jen jeho st°ední hodnota. Tedy

SR1R

SR1F

=
SR2F

SR2R

, (6.11)

po dosazení

UIN

R1
− UREF

R2

UIN

R1
+ UREF

R2

=
UY 1

R3
+ UREF

R4

UY 1

R3
− UREF

R4

, (6.12)

kapacitory C1 a C2 se z rovnice vykrátí, a proto nejsou jiº uvedeny. Z rovnice 6.12 lze
vyjád°it UY 1

UY 1 = −R2R3UIN
R1R4

. (6.13)

Dal²í postup je obdobný jako u ADSM prvního °ádu, kdy vstupním signálem nyní je
UY 1. B¥hem doby T1 signál na výstupu druhého integrátoru, resp. vstupu komparátoru
klesá od +VH k −VH . Doba pot°ebná k této zm¥n¥, tj. 2VH , odpovídá T1. Tedy

−R2R3UIN

R1R3R4
+ UREF

R4

C2

T1 = 2VH , (6.14)

potom

T1 =
2UHC2R1R4

R1UREF −R2UIN
. (6.15)

Obdobn¥ lze vypo£ítat dobu T2

T2 =
2UHC2R1R4

R1UREF +R2UIN
. (6.16)

Jak jiº bylo zmín¥no, maximální kmito£et limitního cyklu nastává p°i nulovém vstup-
ním signálu (UIN = 0 V), kdy je st°ída signálu 1:1. Pro nosný kmito£et platí

T0 =
4UHC2R4

UREF
. (6.17)
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Vztah pro T0 je tedy stejný jako v p°ípad¥ ADSM 1. °ádu (rovnice 6.3). Zvý²ením
°ádu modulátoru nedochází ke zvý²ení kmito£tu limitního cyklu a kv·li absenci tvarování
²umu s sebou ani nep°iná²í zvý²ení SNDR, av²ak umoº¬uje nezávisle na sob¥ nastavit
hloubku modulace a kmito£et limitního cyklu. Lze tak docílit men²ího poklesu kmito£tu
limitního cyklu pro vy²²í amplitudy.

6.2.2 Analogové bloky

V této £ásti jsou popsány analogové bloky, jejichº vlastnosti byly ov¥°eny nejen pro
typické modely sou£ástek, ale také analýzou Monte Carlo s 500 b¥hy zahrnující jak rozptyl
soub¥hu, tak vliv procesních odchylek. To v²e pro schémata s vygenerovanými parazit-
ními R a C z navrºené topologie obvodu. Vzhledem k £asové náro£nosti je výsledný model
ADSM zahrnující zmín¥né sou£ástky z parazitní extrakce simulován jen v typickém pro-
cesu.

Opera£ní zesilova£

Na opera£ní zesilova£e pouºité v integrátorech RC jsou z hlediska vstupního rozsahu
kladeny niº²í poºadavky, protoºe signál na jejich vstupu se pohybuje v blízkosti potenciálu
virtuální zem¥, kdy velikost �uktuace kolem této hodnoty je dána zesílením opera£ního
zesilova£e v otev°ené smy£ce. Pouºití integrátoru Gm−C je v tomto p°ípad¥ mén¥ vhodné,
protoºe p°i poºadovaném nap¥´ovém rozsahu je zna£n¥ obtíºné navrhnout obvod se vstup-
ním diferen£ním párem °ízeným elektrodou bulk, jako tomu bylo u ADSM v technologii
FDSOI. Moºným °e²ením by bylo navrhnout komplementární diferen£ní pár s tranzistory
NMOS i PMOS, av²ak by to s sebou p°iná²elo nár·st plochy, spot°eby obvodu a hor²í
linearitu. Nevýhodou integrátoru RC je odporová zát¥º na výstupu prvního integrátoru.

Schéma navrºeného opera£ního zesilova£e je ukázáno na obr. 6.12. Jedná se o dvou-
stup¬ovou strukturu s diferen£ním párem tvo°eným tranzistory PMOS se sníºeným UTH .
Druhý stupe¬ t°ídy A/AB je tvo°en celkem £ty°mi tranzistory a pro zaji²t¥ní stability je
pouºit kapacitor C s odporem RM . Výhodou této struktury ve srovnání s b¥ºným pro-
vedením ve t°íd¥ A je men²í spot°eba, rychlej²í rychlost p°eb¥hu nebo vy²²í zatíºitelnost
výstupu.

Pro nastavení souhlasného nap¥tí slouºí druhý diferen£ní pár s odporovým d¥li£em na
vstupu. Výhodou tohoto obvodu je, ºe na vstupu diferen£ního páru je nap¥tí udrºováno na
hodnot¥ UCM pouze s malými �uktuacemi. Nevýhodou je zmín¥ný odporový d¥li£, který
p°edstavuje zát¥º pro opera£ní zesilova£. Proto jsou navrºeny odpory s velkou hodnotou
500 kΩ. Bodeho diagram ukazuje obr. 6.13.
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Obr. 6.12: Schéma opera£ního zesilova£e navrºeného pro integrátory RC.
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Obr. 6.13: Bodeho diagram opera£ního zesilova£e.

Diferen£ní pár pro nastavení souhlasného nap¥tí je tvo°ený, stejn¥ jako u vstupního
diferen£ního páru opera£ního zesilova£e, tranzistory se sníºeným prahovým nap¥tím.

Komparátor s hysterezí

Schéma zapojení komparátoru vyuºívající kladnou zp¥tnou vazbu je na obr. 6.14. Ob-
vod se skládá ze dvou diferen£ních pár·. První, tvo°ený tranzistory M1 a M2 je klasický
vstupní diferen£ní pár s aktivní zát¥ºí b¥ºn¥ pouºívaný v opera£ních zesilova£ích. Druhý
s tranzistory M6 a M7 slouºí k rozvaºování prvního diferen£ního páru za ú£elem zave-
dení hystereze. Jak bylo odvozeno v kapitole 6.2.1, hystereze byla s ohledem na ostatní
parametry zvolena UREF = ± 90 mV. Na rozdíl od ADSM realizovaným v technologii FD-
SOI se vstupním nap¥´ovým rozsahem v plném napájecím rozsahu, je zde vstupní rozsah
omezen na

〈
0;UDD − UDS5(sat) − UTH1

〉
. Podle Corner analýzy je nejhor²í moºný p°ípad
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0 - 620 mV. Pro dosaºení tohoto rozsahu jsou pouºity vstupní tranzistory (a také M3,
M4) se sníºeným prahovým nap¥tím (medium VTH). Stejn¥ jako u opera£ního zesilova£e
i zde jsou vstupní tranzistory typu PMOS a to s ohledem na pouºitou nwell technologii,
kdy elektrody bulk jsou spojeny se source, aby nedocházelo ke zm¥n¥ prahového nap¥tí
v závislosti na vstupních signálech vlivem bulk efektu. Pro vy²²í zesílení je druhý stu-
pe¬ tvo°ený invertorem, za kterým následují dal²í invertory pro vyvá°ení dvou navzájem
invertovaných výstup·, které zárove¬ slouºí jako referen£ní nap¥tí pro integrátory.

UBP

UDD

M1

M3 M4

M5

M2

UINP UINN
M6

M8

M7

M12 M14 M16

M11 M13 M15

UOUTP

UOUTN

M10

M9

Obr. 6.14: Schéma navrºeného komparátoru s hysterezí.

V p°ípad¥ vstupních signál· komparátoru UINP = UDD a UINN << UINP V jsou
výstupy ve stavu UOUTP = UDD a UOUTN = 0 V. Ve vstupním diferen£ním páru je M1

zav°ený a M2 pln¥ otev°ený. U druhého diferen£ního páru je výstup UOUTP p°ipojen na
gate M6 a tento tranzistor je p°i vý²e uvedených podmínkách uzav°en. Naopak M7 má na
hradle hodnotu 0 V a m¥l by jím protékat proud daný proudovým zdrojem M8 a následn¥
se p°i£ítat k proudu IM2. Protoºe je v²ak M3 a tím pádem i M4 zav°ený, je tento proud
nulový. V tomto stavu má komparátor nulovou spot°ebu. V p°ípad¥, ºe za£ne nap¥tí
UINP klesat a dosáhne hodnoty UINN nacházel by se komparátor bez zavedené hystereze
na prahové úrovni. Av²ak díky p°ipojenému proudu IM8 je nutné, aby UINP klesl je²t¥
níºe a do²lo k vyrovnání proud· IM3 a IM4. Matematicky to lze vyjád°it

VH =
(
√
ID3 + ID11 −

√
ID3 − ID11)√

µCOX(W/L)1

. (6.18)

Na obr. 6.15a) je výstup z £asové analýzy se zm¥n¥nou hodnotou na ose X, kdy namísto
£asu byl vybrán UINP a na obr. 6.15b je ukázáno zpoºd¥ní komparátoru.
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Obr. 6.15: Výsledky analýz komparátoru v Cadence Virtuoso: a) hysterezní k°ivka a b)
zpoºd¥ní.

Z obr. 6.15b je vid¥t d·sledek £asového zpoºd¥ní komparátoru o velikosti 45 ns proje-
vující se poklesem kmito£tu limitního cyklu z 1,4 MHz na 1,1 MHz (viz. rovnice 5.18).

Parametry navrºeného asynchronního modulátoru delta-sigma

Stejn¥ jako u ADSM 1. °ádu (kapitola 6.1.2) byla nejd°íve provedena extrakce para-
zitních R + C a na tomto modelu prob¥hla charakterizace obvodu. Velikost plochy na
£ipu je 0,054 mm2, p°i£emº nejv¥t²í plochu zabírají pasivní prvky: odpory v integráto-
rech a opera£ních zesilova£ích a kapacitory. Kapacitory typu MIM (metal-insulator-metal)
se nacházejí mezi metalem 5 (resp. 5,5) a metalem 6. Pro úspory plochy jsou pod nimi
umíst¥ný zmín¥né odpory nacházející se naopak v nejniº²ích vrstvách.

Obr. 6.16: Topologie ADSM 2. °ádu v technologii TSMC 0,18 µm.
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U tohoto ADSM jsou referen£ní nap¥tí (±UREF ) dané p°ímo napájecím nap¥tím
(UDD), a proto, na rozdíl od ADSM 1. °ádu z kapitoly 6.1.2, je p°edpokládáno UDD jako
p°esné referen£ní nap¥tí. Hodnoty pasivních sou£ástek jsou: R1 = R2 = 550 kΩ, R2 = R4

= 500 kΩ.
Na obr. 6.17 je výstup £asové analýzy pro nulový vstupní signál (UIN = UCM), kdy

dosahuje maximálního kmito£tu limitního cyklu. Ten byl navrhován na 1,4 MHz, ale z d·-
vodu zpoºd¥ní komparátoru jeho hodnota klesla na 1,1 MHz. Z výstupu simulace na obr.
6.17 byla ode£tena hodnota T0 = 1, 01 µs, coº odpovídá f0 = 990 kHz. Výsledná hodnota
je je²t¥ o 100 Hz niº²í neº ta vypo£ítaná, která zahrnuje také zpoºd¥ní komparátoru. To
je zp·sobeno n¥kolika faktory. Hodnota odporu R4 je 510 kΩ namísto 500 kΩ z d·vodu
rozd¥lení jeho topologie na více shodných segment· se st°edov¥ symetrickým proloºením
s odporem R3 pro dosaºení co nejlep²í shodnosti. Dal²ími moºnými p°í£inami, av²ak s mi-
noritním vlivem, jsou reáln¥ niº²í hodnota ±UREF daná úbytkem nap¥tí na výstupních
tranzistorech komparátoru a parazitní R a C. Zárove¬ se ve spektru objevují sudé i liché
harmonické sloºky vstupního signálu. Jejich vliv je také vid¥t na obr. 6.19, který uka-
zuje závislost SNDR na kmito£tu vstupního signálu pro vý²e uvedené amplitudy 0,15 V
a 0,4 V.
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Obr. 6.17: £asový pr·b¥h UOUTP pro nulový vstupní signál.

Pro vyhodnocení SNDR byla nastavena £asová analýza na 10 ms pro r·zné amplitudy
a kmito£ty vstupního signálu. P°i pouºitém vzorkování TS = 1 ns obsahoval výstupní
soubor aº 10 milion· vzork·. Na obr. 6.18 je ukázáno rozloºení výkonové spektrální hustoty
²umu pro amplitudy vstupního signálu 0,15 V a 0,3. U hodnoty 0,15 V je hranice ²umu
v oblasti kmito£tu limitního cyklu na hodnot¥ cca 900 kHz. U amplitudy 0,4 V dochází
k posunu hranice tohoto ²umu na hodnotu cca 300 kHz (pro srovnání u ADSM 1.°ádu to
bylo 150 kHz).
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Obr. 6.18: Rozloºení výkonové spektrální hustoty pro signál o vstupní amplitud¥ a) 0,15
V a b) 0,4 V.
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Obr. 6.19: Závislost SNDR na a) kmito£tu vstupního signálu a b) na jeho amplitud¥.

U hodnoty 0,15 V se SNDR v celém rozsahu kmito£tového pásma pohybuje v roz-
sahu 85 ± 2,5 dB (je zde mírný pokles p°i vstupu druhé harmonické sloºky do psáma)
u amplitudy 0,4 V dosahuje u vy²²ích kmito£t· SNDR = 96 dB, zatímco u niº²ích, kdy
fIN < fBW/2, dochází k poklesu pod 80 dB. To je zp·sobeno posunem harmonických
sloºek do zpracovávaného kmito£tového pásma.

Vyhodnocení parametr· navrºeného ADSM je uvedeno v tabulce 6.2 a porovnání s ji-
nými ADSM lze nalézt v tabulce 5.2.
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Tab. 6.2: Dosaºené parametry ADSM 2. °ádu.

Parametr Hodnota

Technologie TSMC 0,18 µm
UDD 1 V
Plocha 0,054 mm2

Integrátory RC

Kmito£et lim. cyklu (f0) 990 kHz
�í°ka pásma (fBW ) 10 kHz
SNDR 83,5 dB
DR 80 dB
Spot°eba 290 µW
FOM∗1

1 1,17 pJ/krok
FOM∗1

2 159 dB
∗1 Po£ítáno dle rovnic 3.25 a 3.26.

Navrºený ADSM vyniká svým rozli²ením aº 13,5 bit· (SNDR = 83,5 dB) v pásmu
10 kHz, kdy vzhledem k bezpe£né vzdálenosti ²umu spojeného s kmito£te limitního cyklu
lze pásmo s minimální ztrátou SNDR roz²í°it na 20 dB a vyuºít jej i v audio aplikacích.
Plocha je asi 30x v¥t²í neº u prezentovaného ADSM 1. °ádu vlivem velkých pasivních
prvk· v integrátorech RC a v dvoustup¬ovém opera£ním zesilova£i. Lep²í linearita inte-
grátor· s sebou p°iná²í vy²²í rozli²ení. jak jiº bylo zmín¥no v p°edchozí kapitole, nejblíºe
z prezentovaných ADSM jiných autor· je ten od W. Chena [118] (struktura s tvarováním
²umu), av²ak neobsahuje mimo dosaºeného SNDR, ²í°ky pásma a kmito£tu limitního
cyklu ºádné dal²í údaje.

Tato kapitola ukázala dva nové ADSM 1. a 2. °ádu s parametry z oblastí, které zatím
ºádný publikovaný ADSM jiných autor· nenabývá.
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7 Záv¥r

A£koliv o základních principech modulátor· delta-sigma existuje celá °ada literárních
pramen·, v¥t²ina z nich £tená°e od prvních stránek zahltí nep°ehlednými matematickými
vzorci a grafy, na£eº £tená° nabude dojmu, ºe daná problematika je p°íli² sloºitá, a£koliv
pravda je zcela opa£ná. V posledních letech se dostávají op¥t do oblasti zájmu modulátory
s integrátory pracujícími spojit¥ v £ase. Ty lze dál rozd¥lit na synchronní (CT-DSM) a
asynchronní (ADSM). V kategorii synchronních existují dv¥ knihy, av²ak zna£ná £ást ob-
sahu se odvolává na teorii diskrétních modulátor·, které jsou za mnoho let zájmu v¥decké
komunity detailn¥ prozkoumány. Samotný návrh CT-DSM také vychází z transformace
p°enosových funkcí DT-DSM. Proto i v této práci jsou p°ehledným zp·sobem popsány
vlastnosti CT-DSM, postup jejich návrhu a také problémy, se kterými se návrhá° setká.
Posledním typem modulátoru zkoumaným v této práci je ADSM, který se v posledních le-
tech rovn¥º dostává do pop°edí zájmu v¥decké komunity. K dne²nímu dni v²ak neexistuje
jediná komplexní publikace zabývající se popisem jeho základních vlastností a problém·
spojených s návrhem. V této kategorii je napsáno pouze n¥kolik £lánk· typov¥ velmi po-
dobných, nebo´ °ada z nich pochází od stejného autorského týmu. Za tímto ú£elem jsem
sepsal kapitolu o ADSM, kde jsou uvedeny v²echny podstatné v¥ci týkající se principu
£innosti s ohledem na návrh obvod·.

V¥decký p°ínos práce navazuje na tuto dosud nep°íli² probádanou a publika£n¥ slabou
oblast ADSM. Protoºe v¥t²ina existujících prací z týmu L. Ferreiry je zam¥°ena na ADSM
s extrémn¥ nízkou spot°ebou (desítky nW), napájecím nap¥tím (0,25-0,3 V) a tím i souvi-
sející malou ²í°kou pásma (desítky Hz), zam¥°il jsem se na oblast, ve které jsme na Ústavu
mikroelektroniky °e²ili jiné ADC, tj. ²í°ka pásma v °ádu jednotek kHz s rozli²ením více neº
10 bit·. Tyto ADC byly navrºeny pro zpracování signál· ze senzor· (nap°. vibra£ní) nebo
biomedicínské aplikace. První p°edstavený ADSM 1. °ádu s integrátorem Gm−C vyuºívá
moderní technologii od ²výcarské spole£nosti ST Mictroelectronics FDSOI 28 nm. Krom¥
zmín¥né kmito£tové oblasti (pásmo 5 kHz) a vysokého rozli²ení (12,5 bit·), vyniká velmi
malou plochou (0,0017 mm2) a velkým nap¥´ovým rozsahem (1 V), p°i£emº má jen velmi
malou spot°ebu (32 µW). Druhý p°edstavený ADSM vychází z na²í publikace z minulého
roku s n¥kolika zm¥nami. Jedná se o strukturu 2. °ádu s integrátory RC, kdy byla pouºita
dnes zna£n¥ roz²í°ená technologie mezi v¥deckou komunitou TSMC 0,18 µm. Stejn¥ jako
u 1. °ádu i zde je pot°eba vycházet z kmito£tu limitního cyklu, který byl zde novým zp·-
sobem odvozen a vysv¥tlen postup návrhu. Mimo v¥t²í plochu a spot°ebu nabízí obdobné
parametry jako první ADSM v technologii FDSOI, av²ak s vy²²ím rozli²ením 13,5 bit·.
P°i charakterizaci obou navrºených ADSM byl pro synchronizaci pouºit signál s periodou
1 ns. V práci bylo ukázáno, ºe niº²í perioda synchroniza£ního (vzorkovacího) signálu s se-
bou p°iná²í zvý²ení rozli²ení ADSM. Ostatní auto°i v·bec neuvádí tento podstatný údaj
a tak není ani v p°ehledové tabulce 5.2 uveden.
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Výsledky práce budou pouºity p°i výuce p°edm¥t· na Ústavu mikroelektroniky a po-
skytnuty student·m p°i p°íprav¥ jejich záv¥re£ných prací. Na nov¥ navrºené ADSM bude
navázána dal²í publika£ní £innost..
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Seznam zkratek

A/D analogov¥ - digitální
ADC analogov¥-digitální p°evodník
ADSM asynchronní delta-sigma modulátor
CT £asov¥ spojitý
CT-DSM delta-sigma modulátor s £asov¥ spojitými integrátory
DAC digitáln¥-analogový p°evodník
DR dynamický rozsah
DS delta-sigma
DSM modulátor delta-sigma
DT £asov¥ diskrétní
DT-DSM delta-sigma modulátor s £asov¥ diskrétními integrátory
ENOB efektivní po£et bit·
HRZ p·l periody a návrat k nule
MASH struktura vícestup¬ové modulace ²umu
NRZ nevratný k nule
NTF p°enosová funkce ²umu
OSR koe�cient p°evzorkování
RZ vratný k nule
S/H vzorkovací obvod
SNDR odstup signál-²um zkreslení
SNR odstup signál-²um
STF p°enosová funkce signálu
TDC £asov¥-digitální p°evodník
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