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Povzetek

Razvoj mikroelektronike v zadnjih letih je omogo¢il izdelavo kompleksnih integriranih
vezij, ki na eni silicijevi rezini zdruZujejo ulinkovita analogno-digitalna vezja, zmogljiv
digitalni signalni procesor, komunikacijska in nadzorna vezja. Zaradi moZnosti integracije
celotnega merilno-komunikacijskega sistema in moZnosti izraduna razli¢nih parametrov
energetskega omreZja s pomocjo digitalne obdelave signalov temelji sodobna izvedba
zmogljivih Stevcev elektrine energije na metodi loCenega zajema analognih signalov
napetosti in toka in njihovi pretvorbi iz analogne v digitalno obliko.

Sodobne podmikronske tehnologije CMOS so prilagojene predvsem optimalnemu
delovanju digitalnih vezij, zato imajo odpornost sigma-delta modulatorja na preklopni Sum
elementov v vezju, odpornost na vpliv neZelenih parazitnih elementov in odpornost na visoke
tolerance elementov velik vpliv pri izbiri optimalne arhitekture analogno-digitalnega
pretvornika. Osnovni elementi analognega dela zavzemajo v primerjavi z osnovnimi elementi
digitalnega dela precej veliko povrSino, hkrati pa se neucinkovito skalirajo v tehnologije
manjSih dimenzij, zato Zelimo analogno-digitalno pretvorbo opraviti z najpreprostej$im
sigma-delta modulatorjem — sigma-delta modulatorjem 1. reda.

V tem delu pokazemo, katere lastnosti gradnikov merilnega sistema vplivajo na to¢nost
izmerjene elektri¢ne energije. Ena od lastnosti sigma-delta modulatorjev je kvantizacijski
Sum; spekter kvantizacijskega Suma modulatorja 1. reda je diskreten ter mo¢no odvisen od
amplitude in frekvence vhodnega signala. Na to&nost meritve vpliva predvsem harmonska
komponenta kvantizacijskega Suma na osnovni frekvenci tokovnega signala, ki po mnoZenju s
solezno frekvenéno komponento napetostnega signala neposredno vpliva na izmerjene
rezultate. Simulacije celotnega analogno-digitalnega sistema pokaZzejo, da Sum, ki ga dodamo
vhodnemu signalu, zmanjsa vpliv kvantizacijskega Suma, vendar pa v merilni frekvenéni pas
vnese merilno negotovost. S pomo¢jo simulacije dolo¢imo optimalni nivo vhodnega Suma kot
kompromis med preostalo napako meritve elektricne energije in raztrosom merilnih
rezultatov.

Z modeliranjem neidealnosti osnovnih gradnikov sigma-delta modulatorja izboljSamo
sistemski simulacijski model celotnega analogno-digitalnega sistema. Ker digitalno
procesiranje moduliranih signalov izvedemo s povrsinsko uéinkovitimi gradniki, izvedenimi v

sigma-delta prostoru (kjer je frekvenca preklopov digitalnih struktur pet velikostnih redov



ve¢ja od frekvence merjenega signala), lahko vpliv parametrov digitalnih elementov na
dobljeni rezultat analiziramo le s pomog&jo dolgotrajnih simulacij. Cas izvajanja simulacij
pospeSimo z u¢inkovitim simulacijskim modelom sigma-delta struktur, za analizo filtrov v
sigma-delta prostoru pa izpeljemo 3¢ malosignalni model digitalnega sigma-delta integratorja.

Sistemske simulacije celotnega sistema podajo osnovne karakteristike analognih
sklopov, te pa so vodilo pri izbiri arhitekture in pri izracunu sestavnih elementov izvedbe v
tehnologiji CMOS. Na osnovi Sumnih razmer v vezju modeliramo Sumne vire celotnega
analognega vezja, z modelom vhodnega Sumnega vira z Gaussovim Sumnim generatorjem pa
na osnovi sistemske simulacije potrdimo, da vezje deluje v optimalnih Sumnih razmerah.

Enokanalni sigma-delta modulator nadgradimo v veckanalni multipleksirani sigma-delta
modulator. Predstavljena sta principa hitrega in po¢asnega multipleksiranja merilnih kanalov,
s sistemsko simulacijo pa pokaZzemo, da izvedba s sigma-delta modulatorjem 1. reda ni
primerna za pofasno multipleksiranje signalov. Multipleksirani sigma-delta modulator za
hitro multipleksiranje izvedemo z nadgradnjo analognih sklopov enokanalnega modulatorja,
kjer predstavimo tudi ustrezno vezje za krmiljenje stikal v multipleksiranem sistemu in nekaj
multipleksiranih digitalnih struktur.

Rezultati simulacij kaZejo, da predstavljeni analogni sklop ustreza zahtevam Stevca
elektricne energije IEC razreda 1. Predstavljeno integrirano vezje smo izvedli v 0.35um
tehnologiji CMOS znanega proizvajalca integriranih vezij, rezultati testiranj Stevcev
elektri¢ne energije, izdelanih s predstavljenim enofaznim integriranim vezjem, pa potrjujejo

rezultate simulacij.

Kljuctne besede: sigma-delta modulacija, kvantizacijski Sum, Sumna analiza, merjenje
elektri¢ne energije, digitalna obdelava signalov, digitalni filtri, simulacije v meSanem

nacinu, multipleksiranje signalov
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Abstract

Due to recent developments in the field of microelectronics, efficient analog structures,
high performance analog-to-digital converters, digital communication circuits and a powerful
digital signal processor can be integrated together in a relatively small space on a single
silicon chip. The design of a modern electronic watt-hour meter is based on architecture,
where current and voltage signals are sampled separately, converted into their digital form
and further processed in the digital domain, mainly for the possibility to calculate various
parameters of the power distribution system by an integrated digital signal processor.

Modern submicron CMOS technologies are optimized for a digital design. To overcome
the effects of reduced quality of analog building blocks, analog-to-digital converters, based on
sigma-delta modulation should be employed. The robustness of sigma-delta modulators
against circuit noise, unwanted parasitic elements and tolerances, is a key factor when
choosing optimal architecture of an analog-to-digital converter of an electronic watt-hour
meter. Compared to digital cells, analog building blocks do not scale well to smaller
geometries of current CMOS technologies, so it is desirable to convert signals from analog to
digital domain by the simplest form of a sigma-delta modulator, the first order sigma-delta
modulator.

In this work, the influences of various sub-circuit non-idealities to the measured
electrical energy are shown. When current signal is multiplied by voltage signal, measurement
error depends primarily on the noise component that has the same frequency as the input
current signal. One of the properties of a sigma-delta modulator is its quantization noise; the
spectrum of the first order modulator’s quantization noise is discrete and depends
significantly on the amplitude and frequency of its input signal. Some quantization noise
spectral components are generated at the frequency of the input signal and consequently
affects the result.

As confirmed by system simulations, input noise with Gaussian distribution
substantially reduces the effect of quantization noise, but introduces uncertainty into
measurement bandwidth. Based on this conclusion, optimum input noise level is determined
by system simulation as a compromise between remaining measurement error and spreading
of measured results. System simulation is further refined by involving various non-idealities

of building blocks into the system model.

iii



Modulated signals are processed by area efficient digital blocks, implemented in sigma-delta
domain. Simulation of these processing elements is a very time consuming task (the clock
frequency of digital blocks is five orders of magnitude greater than input signal frequency), so
effective simulation models of digital blocks are developed in order to decrease simulation
time. A small-signal model of a digital sigma-delta integrator is also introduced.

Basic requirements of analog blocks are obtained from system level simulation results.
Concerning these requirements, an adequate CMOS architecture of an analog block is chosen
and the properties of its components are calculated to fulfill the required characteristics of the
circuit. In order to determine equivalent input noise, various noise sources of an analog circuit
are calculated. Optimum input noise level is confirmed by a system simulation, where input
noise is approximated by a Gaussian noise source.

A single-channel sigma-delta modulator is upgraded to a multi-channel multiplexed
sigma-delta modulator. The results of fast and slow type multiplexing of input channels are
obtained by a system simulation and it is decided that the first order sigma-delta modulator is
not suitable for the implementation of a circuit with slow type multiplexing. On the other
hand, upgraded analog circuits of a single-channel sigma-delta modulator were found out as
adequate for the implementation of a multi-channel fast type multiplexed sigma-delta
modulator. Finally, an appropriate switch control circuitry is shown, together with
multiplexed digital structures.

As proved by simulations, IEC class 1 watt-hour meter could be constructed using
shown analog circuits. An integrated circuit was fabricated in 0.35um CMOS technology, a
watt-hour meter application was build using this integrated circuit and the results of its tests

comply with the simulations.

Keywords: Sigma-delta modulation, Quantization noise, Noise analysis, Electrical
energy measurement, Digital signal processing, Digital filters, Mixed-mode simulation,

Signal multiplexing
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1 UVOD

1.1 Merjenje elektricne energije

Porabo elektri¢ne energije merimo na mestu odjema energije iz javnega elektri¢nega
omreZja s Stevci elektriCne energije. Obi¢ajno so odjemalci z manj$imi priklju¢nimi moc¢mi
(gospodinjski odjem posameznih stanovanj v ve¢stanovanjskem bloku, manjSe individualne
hiSe) priklju¢eni na enofazni odjem, odjemalci z ve¢jo priklju¢no moc¢jo (tako gospodinjski,
kot industrijski odjem) pa so na elektrodistribucijsko omreZje prikljuceni s trifaznim
odjemom. Tema dvema tipoma prikljucitve sta namenjena dva razli¢na tipa Stevca elektri¢ne
energije — enofazni Stevec in trifazni Stevec.

Uvedba elektronskega Stevca elektri¢ne energije je omogocila nove moZnosti zajema in
obdelave merjenih elektri¢nih veli¢in. Lofeno merjenje toka v vodniku in napetosti na
porabniku z analogno-digitalnim pretvornikom je odprlo pot digitalni obdelavi signalov, ki s
klasi¢nim elektromehanskim Stevcem, oziroma z elektronskim Stevcem na osnovi Hallovega
elementa ni bila mogoc¢a.

Sodobni Stevci elektriCne energije poleg osnovnega merjenja porabljene delovne energije
omogoc¢ajo tudi izraun jalove in navidezne energije v posamezni fazi sistema, izraun
efektivnih vrednosti toka in napetosti, pojavljajo pa se tudi zahteve po harmonski analizi
merjenih napetosti in tokov. Z dodatnim merjenjem toka v ni¢elnem vodniku elektronski
Stevci zagotavljajo tudi doloceno za$éito proti kraji elektri¢ne energije.

Vsa dodana funkcionalnost pa komplicira izvedbo 3tevca. Z dodano tarifno napravo,
komunikacijskim modulom, LCD zaslonom in nadzornim mikroprocesorjem, postane Stevec
kompleksen sistem za zajem, obdelavo in posredovanje merjenih veli¢in. Seveda mora biti
vsa ta funkcionalnost izvedena na ¢im cenej$i nacin, brez degradacije to¢nosti in skrajSanja
Zivljenjske dobe Stevca. Le pod tak$nimi pogoji je izdelan Stevec Se lahko konkurencen na

trgu.



1.2 Tehnologija CMOS

Tehnologija CMOS izdelave integriranih vezij je danes izredno razSirjena in izpopolnjena.
MnoZica proizvajalcev ponuja mnoZi¢no proizvodnjo uporabnisko naértanih integriranih vezij
(ASIC, application specific integrated circuit) po zelo konkurenénih cenah, deloma tudi zaradi
napredka na podro¢ju tehnologije izdelave integriranih vezij, ki omogofa vedno manjse
osnovne gradnike integriranega vezja. Zaradi ni¢elnega vhodnega toka v krmilna vrata in
kratkih preklopnih Casov transistorjev porabijo osnovna logi¢na vezja zelo malo energije, to
pa hkrati z manjSanjem osnovnih gradnikov omogo¢a zelo veliko integracijo elementov.

Transistorji v tehnologiji CMOS imajo tak$ne lastnosti, da omogocajo izdelavo analognih
vezij. Z MOS transistorji lahko sestavimo operacijske ojaCevalnike z zelo visoko vhodno
upornostjo, zaradi ¢esar se kondenzatorji, priklju¢eni na takSne vhode, ne praznijo. MOS
transistorje lahko uporabimo kot stikala, ki imajo ob izklopu prav tako zelo visoko upornost.
Sodobni analogni CMOS procesi omogocajo izdelavo ve¢ razli¢nih tipov kondenzatorjev, s
kapacitivnostjo od nekaj 100 fF pa vse do nekaj 10 pF, z natan¢no definiranimi medsebojnimi
geometrijami. TakSni kondenzatorji so Se posebej pomembni pri raznih SC (switched
capacitor) vezjih. Z dodatnimi plastmi lahko izdelamo upore vseh velikostnih razredov, od
difuzijskih uporov z upornostjo nekaj ohmov, do uporov z upornostjo nekaj MQ, ki jih
izvedemo v plasti polisilicija z visoko plastno upornostjo. V tehnologiji CMOS, oziroma v
razSirjeni tehnologiji BiCMOS, lahko izdelamo tudi diode in bipolarne transistorje, vendar ti
elementi v teh tehnologijah nimajo tako dobrih lastnosti, kot v pravih bipolarnih tehnologijah.

Tehnologija CMOS je v preteklih desetletjih zacela prevladovati tudi pri analognih
integriranih vezjih, saj je prav tako kot v digitalnem, tudi v analognem svetu osnova za cenena
in zmogljiva vezja. Ceprav imata bipolarna in GaAs tehnologija e vedno svojo trzno niso, je
CMOS proces z moznostjo integracije tako analognih, kot digitalnih vezij na istem substratu,
postal edini nacin za cenovno ugodno realizacijo kompleksnih meSanih analogno-digitalnih
integriranih sistemov.

Hkrati z razvojem tehnologije je napredovala tudi metodologija nadrtovanja analognih
vezij. Vezja, kjer nekaj deset transistorjev pri relativno visoki napetosti in ob veliki porabi
energije obdeluje predvsem zvezne signale majhnih amplitud, so postopoma nadomestila
vezja, ki pri nizki napetosti in pri majhni porabi energije obdelujejo diskretne signale

relativno visokih amplitud.



Nasteti razlogi so vplivali na odlo€itev, da integrirano vezje Stevca elektriCne energije
izvedemo v tehnologiji CMOS, saj je vodilo mnoZi¢ne proizvodnje v pogojih popolne

konkurence, ob zagotovljeni kvaliteti in Zivljenjski dobi, predvsem cena kon¢nega izdelka.

Pri odlo¢itvi za tehnologijo CMOS smo izhajali iz naslednjih kriterijev:

- Konkuren¢na cena izdelave integriranega vezja v velikih koli¢inah, hkrati pa moZnost
izbire med ve¢ proizvajalci (tudi kot drugi vir, »second source«)

- MoiZnost integracije analognega in digitalnega dela na istem vezju

- Majhna poraba energije

- Nizka napajalna napetost, kar hkrati z majhno porabo energije omogoca izdelavo
cenejSega napajalnika

- MozZnost integracije celotnega sistema v sistem na integriranem vezju

1.3 Problemi sistema na integriranem vezju

Razvojem na podro¢ju mikroelektronike z manjSanjem transistorjev omogo¢il, da sistem,
zgrajen iz ve¢ loCenih integriranih vezij, zdruZimo na enem samem integriranem vezju.
Taksno integrirano vezje predstavlja zakljucen sistem v malem, vsebuje pa tako procesor, ve¢
tipov pomnilnika, vhodno-izhodne enote, uporabni§ko nalrtane digitalne in analogne
podsklope, ne nazadnje pa lahko sistem vsebuje tudi kompletno sistemsko programsko
opremo.

Korak k »sistemu na integriranem vezju« — System on a Chip (SoC) je zdruZitev funkcij
zajema in obdelave merjenih veli¢in na enem samem analogno-digitalnem integriranem vezju.
S tem pristopom razbremenimo osrednji mikroprocesor, ki tako prevzame le vlogo upravitelja
sistema, v nekaterih izvedbah S$tevcev z mehanskim Stevilénikom pa je mozZno tudi

samostojno delovanje tak$nega merilnega vezja brez podpore mikroprocesorja.



Pri realizaciji sistema na integriranem vezju se sre¢amo z naslednjimi problemi:

a) velik vpliv Suma digitalnega dela na merilni del

MnoZica digitalnih preklopnih elementov povzro¢a Sum, ki se prenasa po skupnem
substratu integriranega vezja, ta Sum pa moti delovanje ob¢utljivih analognih sklopov.
Tokovni sunki, ki jih povzrocajo preklopi CMOS celic na napajalnih linijah, prav tako
vplivajo na delovanje analognih sklopov. Pri zasnovi sistema zato uvedemo arhitekture z
zmanjS$ano generacijo Suma v digitalnem delu, v analognem delu pa vpliv digitalnega Suma
zmanjSamo z diferencialnimi strukturami vezij. Sodobne mikroelektronske tehnologije
omogoc¢ajo medsebojno locitev posameznih sklopov z uvedbo elektri¢no lo¢enih »otofkov«
na skupnem substratu, najnovejSe tehnologije silicija na izolatorju (silicon on insulator — Sol)

pa lahko ta problem skoraj v celoti odpravijo.

b) visoka poraba energije
Mnozica digitalnih elementov porabi relativno veliko energije, ve¢ja poraba energije pa
zahteva mocnejsi in s tem kompleksnejsi napajalnik. Integrirano vezje naj zato omogoca

izkljucitev trenutno neaktivnih sklopov, tako v digitalnem, kot tudi v analognem delu.

¢) prostorske zahteve na integriranem vezju

Analogni deli vezja zasedajo relativno veliko prostora, ve¢kanalno merjenje pa porabo
prostora Se pove€a. Z uvedbo multipleksiranja posameznih kanalov na digitalnem in
analognem delu lahko zmanjSamo tako porabo prostora, kot porabo energije, s tem pa

zmanj$amo tudi Sum v vezju.

d) neprakti¢na funkcionalna simulacija celotnega analogno-digitalnega sistem
Funkcionalna simulacija sistema s klasi¢énimi analognimi simulatorji in digitalnimi
simulatorji na nivoju logi¢nih vrat (verilog, VHDL) postane pri kompleksnih vezjih,
sestavljenih iz mnoZice elementov, precej neprakticna. Ena od moZnosti je modeliranje
delovanja celotnega vezja v C++, takSen opis pa s prevajalnikom prevedemo direktno v

optimizirano strojno kodo procesorja, na katerem poganjamo simulacijo.



2 OSNOVE NACRTOVANJA VLSI VEZIJ

2.1 Pasivni elementi v MOS tehnologiji

Upor in kondenzator sta elementa s Sirokim podro¢jem uporabe pri nacrtovanju analognih
vezij, zato je zaZeleno, da izbrani CMOS proces omogoca tudi izdelavo pasivnih elektronskih
komponent. Zal pa najnovejSe generacije podmikronskih tehnologij CMOS na zadetku ne
omogocajo izdelave zmogljivih analognih vezij. Zadnje generacije tehnologije CMOS so v
prvi vrsti namenjene izdelavi digitalnih vezij, ponujajo pa le optimizirane PMOS in NMOS
transistorje. Lahko traja vec let in ve¢ nadgradenj procesa, da novi CMOS proces v popolnosti
omogoci izdelavo pasivnih elektronskih komponent, s tak$nim dodatkom pa proces postane
t.im. »analogni proces«. Kljub temu pa nacrtovalci analognih vezij tvegajo, da se lastnosti
pasivnih elektronskih elementov drasti¢no spremenijo prakti¢no ¢ez noc.

Povsem digitalni procesi v dolo¢eni meri omogocajo izdelavo nekaterih analognih
sklopov, vendar le z uporabo posebnih uporabni$ko na¢rtanih struktur. Problem pri tak§nem
pristopu pa je variabilnost parametrov naértanih struktur, saj v standardnem digitalnem

procesu tak3ne strukture niso predvidene.

2.1.1 Upor

Uveljavljeni analogni procesi ponujajo ve¢ vrst uporov [1, str. 645-650], ki se medsebojno
razlikujejo po plastni upornosti kvadratka, temperaturni odvisnosti, linearnosti in medsebojni
skladnosti (matching) sosednjih elementov. Upore v grobem delimo na plastne upore, kamor
Stejemo razne vrste polisilicijevih plastnih uporov, in difuzijske upore, kjer je upor izveden v

enem od n+ ali p+ aktivnih podrocij, oziroma v n-well podro¢ju.



upor tip upornost napetostna | temperaturna | medsebojno
Rsh odvisnost odvisnost ujemanije

NPLUS difuzijski srednja nizka srednja dobro

P-body difuzijski visoka srednja srednja dobro

LV/HV difuzijski visoka srednja srednja dobro

N-well

Silicided plastni nizka zanemarljiva | srednja slabo

N+ Poly

Unsilicided | plastni srednja zanemarljiva | majhna slabo

N+ Poly

Unsilicided | plastni srednja zanemarljiva | majhna slabo

P+ Poly

Unsilicided | plastni visoka zanemarljiva | srednja slabo

HIPO Poly

Tabela 1: Lastnosti difuzijskih in plastnih uporov v VLSI vezjih

2.1.1.1 Plastni upor

V CMOS procesih polisilicij tvori krmilno elektrodo MOS transistorjev, v samo-
poravnanem (self-aligned) CMOS procesu, kjer podro¢ja izvora in ponora dopiramo $ele po
izdelavi krmilne elektrode, pa polisilicij dopiramo §e s P, oz N dopantom. S tem dodatno
zniZzamo upornost polisilicija na nekaj 100 €/o, odvisno od dopantov v procesu. Sodobni
digitalni CMOS procesi $e dodatno zniZajo upornost polisilicija (s katerim izdelamo krmilno
elektrodo) s pomoc¢jo dodatne tanke plasti titanovega silicida ali volframa, nanesene vrh
polisilicija. Tak8na plast, imenovana »silicidna plast« zniZa upornost polisilicija na nekaj
10 /0. Cisti digitalni CMOS proces brez dodatnih mask tako omogoéa samo izdelavo
polisilicijevih plastnih uporov z upornostjo nekaj 10 /c. Omenimo $e upornosti metalnih
kovinskih povezovalnih plasti z upornostjo nekaj 10 mQ/o, vendar teh plasti za izvedbo

uporov v analognem svetu ne uporabljamo.

Slika 1: Polisilicijev plastni upor




Analogni CMOS procesi dodajo digitalnemu CMOS procesu nekaj dodatnih mask, s katerimi
lahko izvedemo linearne upore vecjih upornosti. Glede na to, da lahko upornost silicidne
plasti odstopa tudi do £50 % se upori s silicidno plastjo le redko uporabljajo v analognih
vezjih. Z dodatno masko lahko prepreimo nanos silicida na polisilicij, s ¢imer dobimo
strukturo, prikazano na sliki 1, lahko pa dodamo posebno plast Sibko dopiranega polisilicija

(t.im. hiPoly), s katero izvedemo plastne upore z upornostjo nekaj kQ/o.

2.1.1.2 Difuzijski upor

Pri izdelavi difuzijskih uporov v . CMOS procesu izvedemo upore v podroCju n+ ali
p+difuzije, v n-well procesu pa imamo dodatno na voljo §e podro¢je n-well difuzije. N-well
difuzija nam s tipi¢no plastno upornostjo 1kQ/o omogoca izdelavo uporov z vi§jo upornostjo,
vendar se lahko upornost zaradi parametrov procesa med posameznimi rezinami spreminja

tudi za nekaj deset odstotkov.

Slika 2: Napetostna odvisnost difuzijskega upora

Slabost difuzijskih uporov sta predvsem njihova napetostna odvisnost oz. nelinearnost, ki je
posledica tvorbe osiromasenega podro¢ja med substratom in telesom upora. S spreminjanjem
napetosti na uporu se spreminja tudi Sirina osiromaSenega podro¢ja, to pa s spreminja
debelino telesa upora d (slika 2) in s tem upornost upora R (enacba 2.1). S spreminjanjem
debeline osiromasene plasti se spreminja tudi dokaj velika parazitna kapacitivnost takSnega

upora.

L
Bl (2.1)
D



Ce privzamemo, da sta substrat in telo upora homogeno dopirana, lahko iz enalb
polprevodniSkega spoja izpeljemo debelino osiromaSene plasti xg (enacba 2.2). Tak3no
enatbo lahko uporabimo zgolj kot pribliZek, saj so plasti obi¢ajno dopirane nehomogeno,
tak3$ne enacbe pa niso vedno analiti¢no resljive. Poleg tega proizvajalci vezij profile dopiranja
obravnavajo kot poslovno skrivnost, zato lahko napetostno odvisnost upora izratunamo le s
pomocjo proizvajal¢evih simulacijskih modelov. Debelina osiromasene plasti je odvisna od
dopiranja substrata Nsyp, dopiranja telesa upora N, difuzijske napetosti diode PN spoja Vp in

napetosti med uporom in substratom Uk.

. _JE Ny, (V,+U,) 54
R
q NR(NR+NSUB) (22

Kljub nelinearnosti pa nekatere difuzijske upore uporabljamo v vezjih, kjer zahtevamo dobro
medsebojno skladnost (matching) uporov. Vpliv nelinearnosti na signal zmanjSamo z uporabo
vhodnih signalov nizkih amplitud, pri katerih se modulacija osiromaSene plasti izraza v

manjsi meri.

2.1.2 Kondenzator

Z uvedbo dodatnih mask v CMOS procesih izvedemo nekaj razli¢nih vrst kondenzatorjev
[1, str. 650-653], z razli¢nimi karakteristikami. Razli¢ni tipi kondenzatorjev se medsebojno
razlikujejo po kapacitivnosti na enoto povrSine, parazitni kapacitivnosti proti substratu in
nelinearnosti (napetostna odvisnost).

V analognih CMOS tehnologijah proizvaj;ilci najveckrat ponujajo »polisilicij-difuzija« tip
strukture, saj lahko kondenzator s takSno strukturo izdelajo le z eno dodatno masko (dodatna
maska n+ difuzije s katero izdelajo spodnjo ploskev kondenzatorja). TakSen kondenzator ima
zaradi Sirjenja osiromasSene plasti na meji med polisilicijem in oksidom ter zaradi Sirjenja
osiromaSene plasti na meji med difuzijo in oksidom, nekaj napetostne odvisnosti, ima tudi
dokaj veliko parazitno kapacitivnost proti substratu, med 10 in 20 % lastne kapacitivnosti.

Nekateri CMOS procesi (procesi z moZnostjo izdelave EEPROM struktur) ponujajo
strukture tipa »polisilicij-polisilicij«, ki zahtevajo dodatno masko in dodatne korake v procesu
za izdelavo druge polisilicijeve plasti. Lastnosti takSnega kondenzatorja so priblizno enake

kondenzatorju »polisilicij-difuzija«.



Napredni analogni CMOS procesi ponujajo kondenzatorje, izvedene s kapacitivnostjo med
polisilicijem in kovinsko plastjo, oziroma med dvema kovinskima plastema. Obe izvedbi
zahtevata dodaten nanos tankega oksida na spodnjo plo§¢o kondenzatorja. Dodatna plast
silicida na polisiliciju prepreuje nastanek osiromaSene plasti, zato lahko obe strukturi
dosegata nelinearnosti reda nekaj ppm. Parazitna kapacitivnost polisilicjevega kondenzatorja
je reda 10-20 % lastne kapacitivnosti, medtem ko je parazitna kapacitivnost kondenzatorja z

dvema kovinskima plo§¢ama le nekaj odstotkov lastne kapacitivnosti.

2.2 MOS transistor

2.2.1 Osnovne enacbe

Tok Ip v kanalu NMOS transistorja definira enacba [3],[4]:

w 1
I, =ﬂncaxz[(ucs_UT)UDS"EUf)s] (2.3)
V enacbi (2.3) u, predstavlja mobilnost elektronov, C,, kapacitivnost oksida pod krmilno
elektrodo na enoto povriine. Z W in L opiSemo S$irino in dolZino podro¢ja pod krmilno
elektrodo, Ugg je napetost krmilne elektrode proti izvoru, Ups pa napetost ponora proti izvoru

(slika 3).

p-substrat

Slika 3: Struktura MOS transistorja



Enacba (2.3) ima maksimum pri d/p/0Ups = 0, iz &esar sledi Ups = Ugs - Ur , s tem pa

definiramo tok nasicenja:
1 14
Ly == 1.C— WU =Uy ) (2.4)
2 L
S povecevanjem napetosti Ups preko Ugs — Ur preide transistor v podroc¢je nasi¢enja, inverzna
plast pod krmilno elektrodo se pred ponorom pres§cipne v to¢ki L' = L - AL. Za majhne AL

lahko zapiSemo:

1 /L 1+AL/L
= = (2.5)
L-AL 1-AL/L L
Privzemimo odvisnost AL/L = AVpg in vstavimo L' v enatbo toka nasienja (2.4):
1 W
ID =Eouncox Z(UGS _UT )2 (1""1"005) (2'6)

V enacbi (2.6) oznacuje A koeficient modulacije kanala. Modulacija kanala povzrodi, da je
naklon karakteristike toka nasienja razli¢en od ni¢, tok nasi¢enja je odvisen od relativne
spremembe dolZine kanala pri podanem Upgs. Iz enatbe (2.5) sklepamo, da je A za daljse
kanale manjsi.

V primeru, ko velja U, << 2(U,, —U., ), deluje transistor globoko v linearnem podroé&ju.

V tem primeru enacbo (2.3) poenostavimo v:

w
1, =dunC0xZ(UGS _UT)UDS 2.7

Tok Ip v enacbi (2.7) je linearno odvisen od napetosti preko transistorja Upg, zato lahko

transistor nadomestimo z linearnim uporom z upornostjo:

R = 1
bs — W (2.8)
ﬂnc Z(UG _UT)
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2.2.2 Ucinek potenciala substrata (body effect)

V analizi delovanja NMOS transistorja smo Ur podali kot napetost, kjer je kanal
invertiran, torej je »toliko n-tipa, kot je substrat p-tipa«. Ker smo predpostavili Usz = 0 V,

lahko zapiSemo:

Qe

ox

Up =V +2Ve +

(2.9)

Pri tem Vs oznaéuje razliko potencialnih nivojev (difuzijsko napetost) krmilne elektrode in

substrata, C,, oznaCuje kapacitivnost krmilne elektrode na enoto povrSine, Qu, pa celoten

Q.dep = v 4q€si VF INsub (2 I 0)

V enacbah (2.9) in (2.10) Vr predstavlja potencialni nivo substrata:

naboj v osiromaSenem podro¢ju:

V. =(kT/q)log(N,,, /N.) (2.11)

V primeru negativnega potenciala substratne sponke, mora naboj krmilne elektrode izniCiti
veCji naboj v osiromaSene plasti, preden se formira kanal. S tem, ko Up pada, se poveCuje

Quep, po enacbi (2.9) pa tudi Uz. Spremembo Ur definira enacba (2.12):

Uy =Upy+ 7(J|2VF +Ug| —\/|2VF|) 2.12)
Koeficient u¢inka potenciala substrata y je s tem definiran:

Y=+29€,N, /Cox (2.13)

11



2.2.3 Enacbe malosignalnega MOS modela

Pri majhni spremembi napetosti priklju¢kov MOS transistorja okrog delovne toCke lahko
model MOS transistorja za izmeni¢ne vhodne signale poenostavimo z njegovim
malosignalnim modelom [2, str. 50-56]. Malosignalni MOS model je veljaven le za
transistorje v podro¢ju nasi¢enja.

Malosignalni model idealnega MOS transistorja pri nespremenjenem Ups izvedemo z
napetostno krmiljenim tokovnim virom med izvorom in ponorom, krmiljenim z napetostjo
med krmilno elektrodo in izvorom. Transkonduktanco g,, izraunamo iz enacbe (2.3):

al, 14

0. = #Coo U5 =Ur) (2.14)

Em =

Enacbi (2.14) in (2.3) zdruZimo v:

{ W
8m = ﬂnC,,x-i—ID (2.15)

Zaradi modulacije dolZine kanala se Ip spreminja s spreminjanjem Ups. Tak$no zvezo lahko
modeliramo z linearnim uporom, vezanim med ponorom in izvorom. Izhajamo iz enacbe
(2.6):
Yo = 1 — ] - (2.16)
dl,, /U w

1 Al
Elun Cox Z(UGS _UT )22' b

Modeliramo $e vpliv substratnega potenciala Usz na Ip. Izhajamo iz enacbe toka nasic¢enja

(2.4) in enacbe uc¢inka substrata (2.12):

dl, w ¥y
8 = = rxcox_ U ! (2.17)
" U & L( @ T)z,}va +Ug

Enacbo (2.17) lahko poenostavimo z upoStevanjem enacbe (2.14):

gm = !’N—= ) m
o= v, +U, s (2.18)
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Enacba (2.18) kaZe, da je napetostno krmiljen tokovni vir g,,,Ups vezan paralelno napetostno
krmiljenim tokovnim virom g,,Ugs. Ker sta oba vira istega predznaka, lahko zaklju¢imo, da
ima dvigovanje potenciala krmilne elektrode isti uinek kot dvigovanje potenciala substrata.

Slika 4 prikazuje vse elemente nizkofrekvenénega malosignalnega MOS modela.

G — 3 ¢ oD
S

" O—9

Slika 4: Elementi nizkofrekvencnega malosignalnega MOS modela

2.2.4 Kapacitivnosti v MOS transistorju

Medsebojne kapacitivnosti priklju¢kov MOS transistorja so odvisne od reZima delovanja
transistorja. Csp in Cpp oznaCujeta kapacitivnost zaporno polariziranega p-n spoja proti
substratu. Cgp in Cgs oznaCujeta kapacitivnosti do krmilne elektrode, obe pa se moc¢no
spreminjata glede na reZim delovanja. Globoko v linearnem podro¢ju delovanja je
kapacitivnost krmilne elektrode WLC,, porazdeljena priblizno enako med Cgp in Cgs, v
nasiCenju pa Cgp zaradi uCinka preSCipnjenja kanala definira predvsem kapacitivnost
prekrivanja krmilne elektrode z difuzijo ponora WC,,. Kapacitivnost Cgs je v nasi¢enju zaradi

razmer v kanalu in posledicno nehomogenega elektricnega polja priblizno enaka

2WL,,C,. [3+WC,, .

Tc e8 Tc

p-substrat sz 08

Slika 5: Kapacitivnosti v MOS transistorju
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2.2.5 Sumni viri v MOS transistorju

V MOS transistorju sta prevladujo¢a Suma vira I/f Sum in termi¢ni Sum [3, str. 332-345].
Termiéni Sum je posledica upornosti kanala v aktivnem podro¢ju. V linearnem podrocju z
upostevanjem enacbe (2.8) termi¢ni Sum izrazimo kot Sum upora kanala Rps:

I’ =4kTg, =1’°—T (2.19)

Ds
V enacbi (2.19) g4 predstavlja konduktanco pri Ups = 0 V, zato v tem primeru veljata tudi
enacbi (2.7) in (2.8). Enacbi (2.8) in (2.14) kaZeta, da pri transistorjih z dolgim kanalom velja
enakost g,,=1/R4=gas. Enacbo (2.19) lahko zapiSemo tudi kot:

17 =4kTy, (2.20)

Koeficient y je odvisen od razmer v kanalu, saj pri transistorjih v nasi¢enju razmere v kanalu
niso homogene. Koeficient ocenimo na vrednost 2/3 za transistorje z dolgim kanalom, pri
majhnih geometrijah se vrednost koeficienta povecuje.

Eden od razlogov za 1/f Sum so razmere na meji med silicijem in silicijevim dioksidom.
Na kristalni meji se atomi v silicijevem kristalu ne morejo pravilno povezati na svoje sosede,
zato se pojavijo dodatna energijska stanja v prepovedanem pasu polprevodnika. Na povrSini
so prisotni atomi kisika, razne raze od poliranja, ne¢istoce in ostale nepravilnosti, vse to pa
vpliva na naklju¢ne generacije in rekombinacije na kristalni meji. Tak$ni naklju¢ni pojavi

povzro¢ajo 1/f Sum, ta Sum pa modeliramo kot napetostni vir v seriji s krmilno elektrodo:

C.WL f

(2.21)
V enacbi (2.21) je K procesno odvisna konstanta, s katero pribliZno dolo¢imo Sumno moc.

Konstanta K je mo¢no odvisna od parametrov procesa, razlikuje se Ze pri razlicnih SarZzah

istega procesa, lahko tudi med posameznimi elementi na isti rezini.
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2.2.6 MOS transistor kot stikalo

MOS transistor lahko uporabimo kot stikalo zaradi dveh lastnosti [4]: (a) lahko je
vkljucen, ¢eprav preko njega ne tee noben tok in (b) napetosti ponora in izvora nista vezani
na napetost krmilne elektrode. Poleg tega tok preko MOS transistorja teCe v obe smeri. Za
razliko od MOS transistorja bipolarni transistorji nimajo teh lastnosti, zato izvedbe
vzorcevalnih stikal z bipolarnimi transistorji potrebujejo kompleksna dodatna vezja.

Zaradi lastnosti MOS transistorjev lahko MOS stikala uporabimo kot stikala brez ni¢ne
napetosti v »vzor¢i in drZi« (sample and hold) vezjih (slika 6). Kadar je stikalo vkljuceno,
izhodna napetost sledi vhodni napetosti, pri izklju¢enem stikalu pa napetost na kondenzatorju

ostane enaka vhodni napetosti v trenutku izklopa.
CK

ves T V.., V°—"_"1—° v,,
T T
(@ = ) =

Slika 6: Vzoréevalno vezje

(b

V primeru, ko vhodno napetost priblizamo krmilni napetosti, lahko razmere v vezju z NMOS

transistorjem opiSemo z enac¢bo:

v, 1 w
d;m = ID] = E,UHCM Z(VDD - Vouf - UT )2

Cr 2.22)

Zanemarimo ucinek potenciala substrata in privzemimo, da je izhodna napetost V,,, v trenutku

t =0 enaka 0 V. Iz enacbe (2.22) izpeljemo:

v 1

aut

=Vpp=U; -

2°*C; L V—Us: &
Enacba (2.23) kaZe, da v primeru, ko izhodno napetost NMOS stikala V,, priblizamo
Voo - Ur, napetost krmilne elektrode zmanjSamo do nivoja, ko polnilni tok kondenzatorja

pade do zanemarljivih vrednosti. Transistor takrat pride v podro¢je pod pragovno napetostjo,
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kjer tecejo le Se majhni parazitni tokovi. Za tipi¢ne rezime delovanja MOS stikal privzamemo,
da napetost V,,, ne preseZe Vpp - Ur.

Enacba (2.23) kaZe tudi na omejitev MOS stikal. Ko vhodni signal priblizamo Vpp - U,
izhod NMOS transistorja ne more ve¢ slediti vhodu, ker se upornost MOS stikala v tem
primeru precej pove¢a. Za normalno delovanje stikala mora biti MOS transistor dale¢ v
nasi¢enju, torej mora biti vhodna napetost precej manj$a od Vpp - Ur. Podobno velja za
PMOS stikala: pri krmilni napetosti 0 V se upornost stikala znatno poveca, ko se vhodni
signal zmanjSa pod |Url PMOS transistorja.

Hitrost vzorcenja je odvisna od dveh faktorjev — upornosti vklju¢enega MOS stikala in
kapacitivnosti priklju¢enega kondenzatorja. Da dosezemo visoke hitrosti vzoréenja,
uporabimo transistorje z visokim W/L razmerjem in majhne vzor¢ne kondenzatorje. Hkrati je
po enabi (2.8) upornost transistorja odvisna tudi od napetosti vhoda. Upornost stikal,
sestavljenih z NMOS transistorjem, se tako ve¢a, ko se izhodni signal priblizuje Vpp-Ur. Ta
pojav dodatno daljSa ¢asovno konstanto polnjenja kondenzatorja, saj vhodno obmocje signala
dodatno omeji hitrost vzorcenja.

Za razliko od NMOS stikal upornost PMOS stikal pada, ko vhodno napetost priblizuje
Vpp. Ce vezemo dve komplementarni MOS stikali v tim. »transmission gate« strukturo
povecamo vhodno obmocje signala, saj upornost stikala sedaj sestavlja paralelna vezava
PMOS in NMOS transistorja:

R =R

on.eq

R, ., (2.24)

Seveda moramo tak$no stikalo krmiliti s komplementarnima krmilnima signaloma CK in /CK

s pravilno sinhroniziranimi prehodi.

2.3 Problemi pri na¢rtovanju konéne geometrije elementov

Ze med nadrtovanjem analognih vezij upo§tevamo vpliv neidealnosti procesa pri izdelavi
kon¢ne geometrije elementov [1, str. 631-676],[2, str. 82-124]. Med litografijo so dimenzije
kon¢ne geometrije posameznih struktur podvrZzene raznim dvodimenzionalnim efektom, ti pa
povzrotijo, da se dimenzije fizi¢nih elementov razlikujejo od nacrtanih. Primeri teh vplivov
so npr. lateralna difuzija in neZeleno jedkanje posameznih plasti pod zasc¢itno SiO, masko ter
degradacija Sirine kanala transistorja s p+ difuzijo (t.im. channel-stop difuzija). Na kon¢ne

dimenzije vplivajo tudi pogoji na robu elementa, na samo karakteristiko elementa pa med
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drugimi tudi neenaka povrSina in razli¢ni gradientni pojavi na povrSini vezja (npr. razli¢na
debelina oksida, tudi vpliv razli¢ne temperature).

Zaradi vseh teh vplivov je absolutna vrednost parametrov elementa mo¢no odvisna od
procesa in se lahko spreminja tudi do £20 %. Nacrtovanje preciznih analognih sklopov zato
zahteva arhitekture vezij, kjer so lastnosti vezja definirane z razmerji med njegovimi elementi,
variacija vrednosti elementov pa ne sme biti kriti¢na za delovanje vezja.

Elementi bodo kar najbolj skladni takrat, ko vecje elemente sestavimo iz ve¢ enotskih
elementov. Za kar najboljSo skladnost morajo biti tudi razmere na robu vseh enotskih
elementov enake, kar pomeni dodajanje neuporabljenih (dummy) elementov na robovih

strukture (slika 7).

Slika 7: Dodajanje elementov na robovih strukture

Gradientne pojave izni¢imo s prepletanjem enotskih elementov v t.im. common-centroid

strukturo. Na tak nacin deloma izni¢imo gradientne pojave tako v x kot v y smeri (slika 8).
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Slika 8: Slika common-centroid strukture
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2.4 Operacijski ojacevalnik

Operacijski ojacevalniki so klju¢ni elementi v analognih in meSanih analogno-digitalnih
sistemih. Operacijski ojaCevalniki razlicno kompleksnih izvedb v vezjih izvajajo razli¢ne
funkcije, od generacije enosmernih napetosti, do visokofrekvenénega ojacanja in filtriranja
signala. Nacrtovanje operacijskih oja¢evalnikov je zahtevno delo, predvsem zaradi zahtev po
Cedalje niZjih napajalnih napetostih in manjSih geometrijah, ki jih prinaSajo vedno nove
generacije tehnologij CMOS.

Operacijski ojac¢evalnik definiramo kot »diferencialni ojacevalnik z visokim oja¢anjemx.
Realno pa takSnega vsestransko uporabnega, idealnega bloka ni, saj je vsak operacijski
ojacevalnik v vezju prilagojen to¢no dolo¢eni nalogi in skrbno naértan glede na zahteve
posameznega podsistema, v katerem deluje. Lastnosti operacijskega ojaCevalnika
predstavljajo kompromis med razliénimi parametri, zato moramo pri nalrtovanju vedeti,

kateri kompromisi Se omogoc¢ajo zadovoljive karakteristike delovanja celotnega sistema.

2.4.1 Znacilnosti operacijskega ojacevalnika

Ojacanje: Odprtozan¢no ojacanje operacijskega ojaCevalnika definira toCnost sistema s
povratno zanko, v katerega je operacijski ojacevalnik vkljucen. Z visokim odprtozanénim

ojac¢anjem tudi zmanjSamo vplive nelinearnosti operacijskega ojacevalnika.

Malosignalna karakteristika: Malosignalna karakteristika je klju¢nega pomena pri visokih
frekvencah. S povecevanjem frekvence delovanja se odprtozantno ojacanje pri¢ne
zmanj3evati, kar v sistemu s povratno zanko povzro¢i znatne napake ojacanja, hkrati pa tudi

poveca vpliv nelinearnosti ojac¢evalnika.

Prehodni pojavi: Zaradi razli¢nih nelinearnih vplivov z malosignalno karakteristiko ne
moremo podati odziva operacijskega ojacevalnika na hitre spremembe vhodnega signala.
Hiter odziv je pomemben pri delovanju operacijskega ojacevalnika v SC vezjih, kjer je
operacijski ojaevalnik (s kon¢no izhodno impedanco) obremenjen z relativno veliko

kapacitivnostjo, ob tem pa mora slediti hitrim spremembam signala na vhodu.
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Izhodno signalno obmocdje: Zahteve po visoki dinamiki sistema zahtevajo tudi visoko
dinami¢no obmod¢je operacijskih ojagevalnikov. Zelimo, da analogna vezja obdelujejo

relativno visoke amplitude signalov pri nizkem lastnem Sumu.

Linearnost: Karakteristika ojaéanja ojacevalnika v odprti zanki je lahko precej nelinearna.
Vpliv nelinearnosti zmanj§amo z uporabo diferencialnih vezij, s katerimi izni¢imo sode
harmonske komponente, lahko pa nelinearnost zmanjfamo s pomoc¢jo visokega

odprtozan¢nega ojacanja, s katerimi sistem v zaprti zanki doseZe zadovoljivo linearnost.

Sum in ni¢na napetost: Sum in ni¢na napetost dolo¢ata minimalni nivo signala, ki ga lahko
obdela operacijski ojaevalnik. Na Sumno karakteristiko in ni¢no napetost vpliva kar nekaj
elementov. Tak3ni elementi zahtevajo relativno velike mirovne tokove, skupaj z relativno

velikimi na¢rtanimi dimenzijami.

Ob¢utljivost na motnje v napajalnih linijah: Ojaevalniki so lahko vstavljeni v meSane
analogno-digitalne sisteme, kjer so prikljueni na napajalne linije z veliko Suma. Sum
napajalnih linij ne sme degradirati signala, najve¢jo imunost na ta Sum pa doseZemo s

popolnoma diferencialnimi topologijami operacijskih ojacevalnikov.
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2.4.2 Diferencialna stopnja

Slika 9: Diferencialna stopnja

Ce privzamemo, da je vezje na sliki 9 simetri¢no, lahko ob upostevanju, da sta vhodna
transistorja v diferencialni stopnji v nasi¢enju, zapiSemo [2, str. 142-146]:
Vi =Vina =Ugsi —Usgsa (2.25)

L

Iz enacbe (2.4) izpeljemo Ugs, vstavimo v (2.25) in izra¢unamo:

2 2
(le _sz)- =ﬁ([ss _ZV IDlIDZ) (2.26)
#ﬂ ox
L

Nadalje sledi iz (2.26):

1 w
I —1p= E-uncox _(le “sz)

4]
> S (Vs —Vio) (2.27)

_(
W ‘
1C, —

n G.YL

Ce zapiSemoAV =V, —V,, in Al=I, —1,,, lahko iz enatbe (2.27) izratunamo

transkonduktanco vhodne stopnje v mirovni to¢ki:

Ay e Wi, AV, =0 (2.28)

aA‘/m - tun ox L
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Iz enatbe (2.28) ob upostevanju V,, -V,.,=R,Al =R,G, AV, zapiSemo enacbo

napetostnega ojacanja v mirovni tocki:

{ w
}Av‘ = RD Jun Co: Z‘{SS (2.29)

Za malosignalno analizo vezja vpeljemo koncept polovi¢nega vezja. Privzemimo, da je
diferencialna stopnja popolnoma simetri¢na, krmiljena s popolnoma simetri¢nim vhodnim

signalom AV =V,

inl — mz

S tak$nim signalom skupne to¢ke izvorov ne premaknemo,

obravnavamo jo lahko kot virtualno maso. Vezje v tem primeru razdelimo na dve simetri¢ni

polovici, za katere velja:

Vau.'l " VauIZ = o
4% = - Vi = e (2.30)
Iz enacb (2.30) zapiSemo:
Vst Vinsi
out out: — = — R (231)
2V Av gm D

mn

(Bremenske upore diferencialne stopnje lahko nadomestimo s PMOS tokovnimi generatorji.)

S pomocjo delitve vezja na dve polovici zapiSemo enacbo ojacanja:

rp) (2.32)

A =-8. (’LN

: a4 voul

Lc
9.V« DB
1)

Slika 10: VF malosignalna shema diferencialne stopnje

V,_HLJ
“I+
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Pri visokofrekven¢ni malosignalni vhodni pol dolo¢a vsota kapacitivnosti Cgs in z

Millerjevim efektom mnoZene Cgp:

1

@, =
Ry [CGS ¥ (1+ ngD) CGD] (2.33)
Izhodni pol izraunamo:
P 1
our |:RD||[ CGD + CGS 1 ]}[ CGDCGS . CDBJ (234)
Cop 8Emi Cop +Cos

Celotno prenosno funkcijo izratunamo iz enacb (2.33) in (2.43):

Vour (S)= - ngD
Vi 14— J14- (2.35)
wf’n mour

Vezje ima poleg dveh polov tudi ni¢lo na pozitivni strani s-ravnine, ki je posledica direktne

sklopitve vhoda na izhod preko kondenzatorja Cgp. Nahaja se na relativno visoki frekvenci

@, =+gm/CGD .
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2.4.3 Kaskodna stopnja

Slika 11: Kaskodna stopnja

Kaskadna vezava stopnje s skupnim izvorom in skupno krmilno elektrodo imenujemo
»kaskodna« topologija [6, str. 343-357]. Transistor M; (vhodni transistor) generira
malosignalni tok proporcionalen vhodni napetosti V;,, transistor M, (kaskodni transistor) pa
vodi tok do Rp. Kaskodna stopnja povefa napetostno oja¢anje ojacevalnikov in poveca
izhodno impedanco tokovnih virov. Zagotavlja hitrost vezave stopnje s skupnim izvorom (s
tem, da zmanjs$a vpliv Millerjevega pojav) in vhodno impedanco vezave s skupno krmilno
elektrodo.

Kaskodna stopnja zmanj$a izhodno signalno obmocje. Za delovanje transistorja M> v

podro¢ju nasi¢enja, moramo zagotoviti V, , >V, —=U,,, oziroma pri pogoju, da tudi transistor

M; deluje na robu nasi¢enja, V, >V, +U, —U,, .
ROUT

I
rOf

Slika 12: Izrafun izhodne upornosti kaskode
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Ce obravnavamo kaskodo kot vezje s skupnim izvorom in degenerirnim uporom r,;, lahko

zapiSemo ekvivalentno izhodno upornost z enacbo:
Raur = [l +(gm2 +gmb2) rn?,] For +’;2 (236)

M, in M; delujeta v podro¢ju nasicenja, zato napetostno ojacanje Ay = GnR,. 1z enacbe (2.36)

zapiSemo:
Av = (ng + gme) roErolgml (2 37)
Vao
C Ro
GD2 Y

Il +—oV
| out
Vbo—-"—|H M2 J_ CDBZ+CL

| =
CGsz X i
GmH
Rs |A
= {1 I|: Mf J_Cosf+csaz
vm =0631 I

Slika 13: VF malosignalna shema kaskodne stopnje

Visokofrekven¢ni model kaskodne stopnje ponazorimo s tremi poli, vsak pol lahko pripiSemo
posameznemu vozlis¢u (slika 13). Millerjev pojav za Cgp; je definiran z ojacanjem med

vozli¢ema A in X, ki je za majhne vrednosti Rp definiran kot —g,,/(g,. +&,4.)- Pol, ki

pripada tocki A lahko s tem priblizno podamo z [1, str 185-187]:

1
@ =

PA
RS|:C651 +[1+__<ggx_l ]CGDI} (2.38)
gmz + gmb?_

Pole, ki pripadajo ostalim vozli§¢em pa podamo z:

_ 8mz t Emsa
2Cspy + Cpyy + Copy + Cpgy

(2.39)

wP,X

1
w =
o RD (CDB?. £ CL + CGDZ)

(2.40)
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Enacbe (2.37 — 2.40) zdruZimo v enacbo (2.41) prenosne karakteristike kaskode:

Vour (S)_,_ _(gm2 Ex gmbl) I;Z';]gm]

v =
" £1+.E_J[1+ = .][1.,. . _S_J (2.41)
wp.A a)p.X a)p.i"

2.4.4 Povratna zanka skupnega nacina

Popolnoma diferencialni operacijski ojacevalnik zahteva povratno zanko skupnega nacina
(common mode feedback), ki je nujna za stabilizacijo srednje to¢ke diferencialnega izhoda
[1, str. 314-324]. V operacijskih ojaCevalnikih z visokim ojaCanjem je bremenski upor
diferencialne stopnje izveden s tokovnim generatorjem P-tipa, ki uravnoteZi tok s tokovnim
generatorjem N-tipa tako, da je mirovna delovna to¢ka izhoda na sredini. Ker tokova tokovnih

generatorjev Ip in Iy teCeta skozi notranjo izhodno impedanco ojalevalnika, definirata

mirovno izhodno napetost kot (I, -1, )(RP"RN). Razlika tokov je odvisna od tehnoloskih

parametrov procesa, zato je lahko izhodna napetost tako visoka, da potisne P ali N tokovni vir
iz podrocja nasi¢enja v linearno podrocje. Diferencialno vezje brez povratne vezave ne more
dolo¢iti mirovne toc¢ke diferencialnega izhoda, zato moramo vpeljati vezje povratne zanke
skupnega nacina. Tak3no vezje primerja izmerjeno napetost skupnega nac¢ina diferencialnega
izhoda z referen¢no vrednostjo ter glede na odstopanje od referenéne vrednosti vpliva na
mirovno delovno tocko diferencialnih izhodov.
Kot senzor izhodne napetosti skupnega na¢ina vpeljemo uporovni delilnik, priklju¢en med
izhodni napetosti pozitivne in negativen veje. V tem primeru velja:
Vowcit = (Rlvour] + szomz)/(Rl + Rz) (2.42)
Tezava pri izvedbi senzorja z uporovnim delilnikom je v tem, da moramo vrednosti uporov R;
in R, izbrati veCje, kot je izhodna impedanca operacijskega ojacevalnika, saj z njima
manjSamo odprtozanéno ojacanje operacijskega ojafevalnika. Obic¢ajno je upornost obeh
uporov v obmoc¢ju nekaj MQ, zato je takSen naCin primeren za tehnologije CMOS, ki
omogocajo izvedbo uporov z dodatnimi visokouporovnimi plastmi.
Visokim vrednostim uporov se izognemo z vpeljavo dodatnih sledilnih (source follower)

transistorjev na izhodnih sponkah. Tak3$na izvedba omeji diferencialno izhodno napetost
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signala, saj se lahko zaradi omejenega toka tokovnih generatorjev sledilni transistor pri visoki
diferencialni izhodni napetostih popolnoma izkljuéi. S tem pa izhodna napetost V,,,cm ni veé
na srednjem nivoju.

V SC vezjih lahko izhodno napetost skupnega na¢ina tipamo s pomocjo kondenzatorjev.
Napetost vzoréimo v diskretnih ¢asovnih intervalih, z vzor¢eno napetostjo pa preko povratne

vezave skupnega nacina vplivamo na srednjo toc¢ko izhoda.

2.5 SC vezja

Procesiranje signalov v diskretnem ¢asu s SC (switched capacitor, stikalo-kondenzator)
vezji je najpogostejSi nafin procesiranja analognih signalov v tehnologiji MOS. Pri izvedbi
filtrov uporabljamo SC vezja zaradi njihovega to¢nega frekvencnega odziva, dobre linearnosti
in velikega dinami¢nega obmocja. Frekven¢ni odziv SC filtra je dolo¢en predvsem z
razmerjem med kondenzatorji v vezju, to pa je za velikostni razred to¢nejSe kot je to¢nost RC
¢asovnih konstant elementov v integriranih vezjih. Frekven¢na karakteristika SC vezja s tem
postane odvisna le od frekvence vzorCenja, oz. od takta vezja. Frekvence takta nastavimo na
zelo to¢no vrednost s pomocjo kristalnih oscilatorjev.

SC vezja omogocajo izvedbo mnoZico signalno-procesnih blokov [5]: poleg integratorjev
lahko izvedemo Se razlicne ojaCevalne stopnje, napetostno krmiljene oscilatorje in
modulatorje.

SC vezja najuspesneje izvedemo v MOS tehnologiji. Analogno procesiranje v diskretnem
¢asu zahteva mnoZico stikal, hkrati pa zahteva visoko vhodno impedanco vzoréevalnih vezij.
MOS tehnologija zadosti obema zahtevama, saj omogoca izvedbo preprostih stikal, vhodne
stopnje operacijskih ojaevalnikov pa lahko izvedemo z zelo visoko vhodno impedanco.
Preprosta stikala v MOS tehnologiji omogocajo visoko upornost v izkljuCenem stanju,
relativno nizko upornost v vklju¢enem stanju, stikala nimajo ni¢ne napetosti v vklju¢enem
stanju, poleg tega pa napetosti izvora in ponora nista vezani na napetost vrat.

Nekatere analogne nadgradnje MOS procesov omogocajo tudi izvedbe visoko linearnih
kondenzatorjev kot strukturo z dvema plastema polisilicija (Poly Capacitor), ali kot strukturo

z dvema kovinskima plastema (MIM Capacitor).
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3 SIGMA-DELTA MODULATOR

Za natan¢no analogno-digitalno pretvorbo nizkofrekven¢nih signalov ¢edalje ve¢ aplikacij
uporablja analogno-digitalne pretvornike na osnovi sigma-delta modulacije. Ti modulatorji s
prevzorfenjem signala zmanjSajo zahteve po to¢nosti in kvaliteti elementov analognega dela
(zahteve po medsebojni skladnosti transistorjev in zahteve po visokih ojaanjih operacijskih
ojaCevalnikov) na racun poveCanja digitalnega procesiranja signala v digitalnem delu A/D
pretvornika. TakSen pristop je nadvse primeren za izvedbo v modernih podmikronskih
tehnologijah, kjer lahko na vse manj3i povrsini izvedemo zapleteno digitalno vezje, medtem
ko je kvaliteta izvedbe analognega dela omejena z vedno niZjimi napajalnimi napetostmi ter
vedno slabsimi karakteristikami transistorjev (efekti kratkega kanala v MOS transistorjih [1,
str. 39-41]), ki so prilagojene predvsem optimalnemu delovanju digitalnih vezij.

fS
x(t) Y,
Integrator ~ ——» A/D —>
+
D/A |«
kvantizator
X, U, |~ L y=q(u)
- B z! >@—.—->
+ :
e

Slika 14: Sigma-delta modulator 1.reda in njegov linearni model

Slika 14 prikazuje blokovno shemo in linearni model sigma-delta modulatorja 1. reda. Kot bo
pokazano v nadaljnji analizi, z uvedbo povratne zanke zmanjSamo vpliv kvantizacijskega
Suma v signalnem pasu, saj v tem primeru poloZaji ni¢el prevajalne funkcije Suma Nrg(z)
ustrezajo polom prevajalne funkcije signala Srp(z). V primerjavi s kvantizatorjem se v
signalnem pasu kvantizacijski Sum modulatorja 1. reda pri podvojitvi vzoréne frekvence
zmanjSa za 9 dB (vendar izgubimo 5 dB zaradi uvedbe povratne zanke) (enatba 3.43),
medtem ko se kvantizacijski Sum sigma-delta modulatorja drugega reda pri podvojitvi

vzor¢ne frekvence zmanjSa za 15 dB, zaradi uvedbe povratne zanke v strukturo pa izgubimo
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13 dB. Vzor¢ne frekvence ne moremo neomejeno poveéevati, saj smo omejeni z izhodno
odzivnostjo (slew-rate) ojaCevalnika, upornostjo stikal in z minimalno kapacitivnostjo
kondenzatorjev, pa tudi s porabo vezja, saj frekvenco delovanja modulatorja povedujemo s
povecanjem mirovnega toka ojacevalnika. Ne nazadnje modulatorje visjih redov izvedemo na
vedji povrsini silicija.

Zaradi povratnih zank z nelinearnimi elementi (kvantizatorji) je stabilnost modulatorjev
visjega reda tezko dolocljiva, takSni sistemi so lahko stabilni samo v dolofenem pasu
vhodnega signala [2, 3, 4]. Enobitni D/A pretvorniki z dvema nivojema (izvedeni s
primerjalnikom) v povratni zanki so sami po sebi linearni, vendar se v praksi pokaze, da je
linearnost odvisna od stabilnosti referenénih napetosti in stabilnosti referenéne frekvence
takta [S].

Sigma-delta modulator prvega reda lahko izvedemo s SC (switched-capacitor, sikalo-
kondenzator) pristopom. Prednosti takSnega pristopa so predvsem neobc¢utljivost na stabilnost
referenénega signala ure (clock jitter) in neobcutljivost na strmino, oz. obliko izhodne
napetosti operacijskega ojaCevalnika v integratorju - vsaj dokler zagotovimo, da izzvenijo
prehodni pojavi. Poleg tega lahko z razmerjem med signalnim in referenénim kondenzatorjem
izvedemo skaliranje vhodnega signala proti referenci, s tem pa na ratun zmanj$anja obmocja
vhodnega napetostnega signala izboljSamo Sumno karakteristiko A/D pretvornika [6].

Vezje bo delovalo kot del ve¢jega integriranega sistema, zato moramo posebno pozornost
posvetiti Sumu, ki je posledica delovanja digitalnih preklopnih elementov vezja. Tak$nemu
okolju ustreza diferencialna izvedba analogno-digitalnega pretvornika, s skrbno nadrtanim
popolnoma diferencialnim ojacevalnikom [7]; pasivne elemente (upori, kondenzatorji) pa

izvedemo s posebnimi tehnikami naértovanja kon¢ne geometrije [8, 9, 10, 11].
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3.1 Analiza kvantizacijskega Suma kvantizatorja in sigma-delta
modulatorja

Analizo kvantizacijskega Suma sigma-delta modulatorja povzamemo po literaturi [12, 13],
kjer je obdelan Sum kvantizatorja za enosmerne in sinusne vhodne signale. Avtor v [12]
analizira normalizirano napako kvantizatorja e =§ s pomocjo karakteristicnih funkcij in

razvoja napake e v Fourierjevo vrsto v obliki:

1 2z
e=e(u)= —e 4 3.1
;2@3 3.1)

ZapiSimo $e Fourierjevo vrsto za e

. » 1 1 mig
= = —4 —
e’ =elu) 2t 227 (3.2)
M=2 e
A=1

: 0.5 :
obmodje brez
prekrmiljenja

Slika 15: Kvantizacijska napaka dvonivojskega kvantizatorja

Izhod dvonivojskega kvantizatorja v dolo¢enem trenutku zavzema najblizjega od dveh
izhodnih nivojev, pri tem je medsebojna razdalja med nivoji enaka A. Ce privzamemo, da je
kvantizacijska napaka omejena v obmo¢&ju +A/2, omejimo vhodni signal kvantizatorja v
obmocju A, to obmocje pa ozna¢imo kot obmocje brez prekrmiljenja kvantizatorja.

Normirano vhodno napetost kvantizatorja u/A zapiimo v obliki r=|r |+(r), kjer je | r]

najvi§ja celoSteviléna vrednost, enaka ali manjsa r, z (r) pa oznafimo ostanek v obmocju
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0< ( r) < 1. Kvantizacijsko napako dvonivojskega kvantizatorja (slika 15) lahko v tem primeru

=%—<i>. Za vhodno sekvenco u,;—A<u, <A, pri

zapiSemo iz e=q(u)-u kot e= 2

£
A
kateri napaka e, ostane v obmo&ju +A/2, zapi§emo Fourierjevo vrsto napake e:
1 Ju, 1 P
e =——(—2)=) —
"2 \a) &€ (3.3)

Zanima nas povprecna vrednost napake, drugi moment in avtokorelacija signala napake. Za

kvazi-stacionarne procese lahko definiramo povpredje:

m, = Efe, _LI_I}}.,NZE (3.4)

kjer z E(e,) oznaimo matemati¢no upanje spremenljivke e,. Avtokorelacijo izraCunamo:
R.(k)=Efe,e,.} 3.5)

iz tega pa izratunamo povpre¢no moc¢:

R.(0)=E{e} (3.6)
Mocnostni spekter izratunamo s pomocjo Fourierjeve transformacije avtokorelacije:

5.(f)= YR, (n)e " 3.7)

n=-eco

Ce vstavimo enacbo (3.3) v enacbe (3.4), (3.5) in (3.6), lahko rezultate prikazemo kot &lene
enodimenzionalne (3.8a) ali dvodimenzionalne (3.8b) karakteristitne funkcije
[14, str. 523]:
_ | 2zt

@, ()= E{e 4 } (3.8a)

q»{”(s,z):i:‘{ez’“['?’"ﬁ] }; k £0 (3.8b)
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Povpre¢no vrednost, drugi moment in avtokorelacijo e, zapiSemo:

Bl = 22;!5, V) (3.92)
1#0
b g &0 @
(H
g.;;z:nzm (A (3.9¢)

V primeru sinusnega vhodnega signala u, = Asin(na, + @), lahko podobno kot v enacbi (3.3)

zapiSemo e, v obliki Fourierjeve vrste:

1 qugsin[nahﬂv]

€, = ——
gzﬂﬂ (3.10)

S pomocjo enacb (3.8b) in (3.9¢) izpeljemo [12, 15] mo€nostni spekter kvantizacijskega Suma

v obliki enacbe (3.11): L Z’“:S 2T

kjerje 4, = <(2n -1,/ 2}:) normalizirana frekvenca med [0,1) in

a.11)

¥
A
Dy [2:: . z] 193

spektralne komponente pri frekvenci 4,.
Iz enacb (3.11) in (3.12) vidimo, da je spekter kvantizacijskega Suma diskreten, vsebuje vse

lihe harmonske frekvence vhodnega sinusnega signala. Mo¢ signala posamezne spektralne

komponente je na kompleksen na¢in odvisna od amplitude vhodnega sinusnega signala.
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X u, q(u
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Slika 16: Ekvivalentna modela sigma-delta modulatorja 1. reda

Podobno analiziramo kvantizacijski $um sigma-delta modulatorja 1. reda (slika 16). Vhodni
signal kvantizatorja zapiSemo kot vsoto originalnega vhodnega signala x, in signala
kvantizacijske napake ¢,. V glavno vejo vstavimo zakasnitev, ki je lastna kvantizatorju, s tem

dobimo diferen¢no enac¢bo:

u, = xfl—] - Eﬂ—l = un—l + xn—l - q(un—l) = 1’2"" (31 3)

n

Ker velja u, = g(u,)—&,, lahko iz enacbe (3.13) izpeljemo diferen¢no enaébo sigma-delta

modulatorja 1.reda:

qlu)=x,_,+¢€,—¢€,, (3.14)

Podobno kot pri analizi kvantizatorja iz enacb (3.13) in (3.14) izrazimo e,:

e=qlu)-u= e = & _ qlu,)—u, = q(x, —Sn_l) Xy —e_; n=12,. (3.15)
A A A

Ce privzamemo, da kvantizatorja ne prekrmilimo, velja e =%—<%>, s tem lahko enacbo

(3.15) zapiSemo v rekurzivni obliki:

=1/2
@ =Y (3.16)
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Iz enacbe (3.16) s pomocjo enacbe y, = %- e, = <X—"‘A“— + % -~ yn_,> izrazimo e,;
1 /m Elx
= ——{ —44 Tk
"y <2 ;Q (3.17)

Enac¢ba (3.17) je podobna enacbi napake kvantizatorja (3.3). S tem, ko postavimo kvantizator

v povratno zanko skupaj z integratorjem, lahko u, v enacbi kvantizatorja (3.3) nadomestimo z

n-1 1
s, =Z[5+%] (3.18)

vsoto:

Iz enacbe (3.18) izpeljemo karakteristi¢ne funkcije ES:

®,()= Efeme 2 |
(3.19)

e

Podobno kot v primeru kvantizatorja analizirajmo sinusni vhodni signal x, = Acos (naJU ). Ob

St ju fi 1
upostevanju formule n 1 sin[na:g,+ % J
Zcoskcq, ==
k=0 2

@y

2sin—
lahko enacbo (3.18) zapiSemo v obliki:

=1 x\ n A o,
s, =Y | —+-% |=—+—+asin -2
: g(z A] 27 2 l("w" 2]

A 7
IAsinl  2gin
2 2

(3.20)
=

Glede na enacbo (3.20) pri¢akujemo rezultat, ki bo podoben rezultatu kvantizatorja s sinusnim

vhodom. Po podobnem postopku, kot v primeru kvantizatorja, izracunamo dvodimenzionalno

karakteristi¢no funkcijo:
0 (i+1)=2N-1 321)
a0GN=] .. . ) ;
®,0(i.1)= IR N gimken (1) ) (2700i)J ,, (270 ((+1)=2N

m
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S pomocjo poenostavitve y, =%—en ter enaCb (3.8) in (3.9) izpeljemo iz enacbe (3.21)

avtokorelacijo signala napake [12]:

R, (k)= Y ™ (=1)"c,(mf + 3 M 1)"c (m) (3.22)

V poenostavljenem primeru, ko je amplituda vhodnega sinusnega signala A enaka

polnemu obmocju (»full-scale«, FS) kvantizatorja, izraCunamo avtokorelacijo sekvence y, v
obliki: .

R (k)= ) S,/ (3.23)

m=—oa

kjer S,, izrazimo z:

m=0

3
Il

2N (3.24)

in A, z:

A, = (3.25)
<m &> m=2N -1

Enacbe (3.24) in (3.25) opisujejo pomembno lastnost sigma-delta modulatorja 1.reda: spekter
izhodnega signala je diskreten, pri frekvenci 4, ima amplitudo S,. Spekter izhodnega
signala je tako odvisen od frekvence vhodnega signala @y in vsebuje vse harmonike vhodne
frekvence. Slika 17 prikazuje amplitudni spekter moduliranega signala frekvence 50 Hz pri
amplitudi vhodnega signala 1/1000 maksimalne vhodne amplitude in pri frekvenci vzorenja
modulatorja 500 kHz. Amplitudna napaka pri 50 Hz je torej posledica soleZzne spektralne

komponente kvantizacijske napake modulatorja.
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Slika 17: Amplitudni spekter moduliranega signala pri vhodnem signalu 0.001 FS

Zanima nas tudi vpliv konstantnega vhodnega signala na kvantizacijsko napako, saj v realnih
vezjih konstantni vhodni signal predstavljajo razne ni¢ne (offset) napetosti. V primeru, ko je
vhod v sigma-delta modulator 1. reda x,, = x za vse x v obmocju brez prekrmiljenja, lahko u, v

enacbi kvantizatorja (3.3) nadomestimo z vsoto s, =n/f, kjer velja

1 x
=|—+— 3.26
p=(2+3) (326)
Po enacbi (3.1) razvijemo s, v Fourierjevo vrsto. Vrsto vstavimo v enacbo (3.4) in s pomoc¢jo

enacbe (3.8b) zapis§imo dvodimenzionalno karakteristi¢no funkcijo s,:

{k]( ) m—l " 2 (in+1(n+k)B) ot i=-l
v l,l — ll e_; xlin n -
P, g 2, 0 P (3.27)

n=l

Iz enacbe (3.9¢) tako sledi:

Re(k)=z[i] o 127P, (3.28)
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Ce primerjamo enacbo (3.28) z ena¢bo (3.23) ugotovimo, da je spekter kvantizacijske napake

pri konstantnem vhodnem signalu diskreten, z amplitudami:

0 n=0
5 = 1 (3.29)
" IE*—jE' n=#()
m
pri frekvencah: {
- B, = <n(—+ £J> (3.30)
2 A *

Glede na enacbo (3.30) pri¢akujemo pri frekvenci vzoréenja 500 kHz najve¢jo frekvenéno

- komponento v okolici 50Hz pri vhodnem signalu x/4 = 0.0001 FS.

Slika 18 prikazuje amplitudni spekter moduliranega signala pri vhodnem izmeni¢nem
signalu z amplitudo 0.001 FS in dodanem enosmernem signalu 0.0001 FS. Napaka na 50 Hz
komponenti se minimalno spremeni, opazne pa so spremembe amplitud ostalih frekven¢nih

komponent.

B.0@12 T T T 1 I T T

L] 1
line 1

8.881 - =

@.8088 -~ -

B.080806 -~ 1

A [FS]

9.0004 -~ -1

a.e882 s

8 188 z2es 388 400 See €00 780 =151} 900 lo0e
f [Hzl

Slika 18: Amplitudni spekter moduliranega signala pri izmeni¢nem vhodnem signalu z dodano enosmerno
komponento
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Spremembo napake na osnovni harmoni¢ni komponenti vhodnega izmeni¢nega signala v
odvisnosti od ni¢ne napetosti signala prikazuje slika 20. Napaka je posledica vpliva
harmonskih komponent kvantizacijske napake pri kvantiziranju majhne enosmerne napetosti
ter njihovih zgibov na osnovno frekvenco vhodnega signala. Relativno visoka ni¢na napetost
prakti¢no odstrani vpliv kvantizacijske napake na osnovni harmonski komponenti vhodnega
signala, problem pa predstavljajo ni¢ne napetosti v podro¢ju od -0.002 do 0.002 FS, saj so

ni¢ne napetosti prakti¢nih izvedb ravno v tem obmocju.

Yo § e

e [%]

Il 1 ] 1
-8.086 -@.804 -8.8e82 %] B.882 0.804 B.0886
offset L[FS1

Slika 19: Vpliv ni¢ne napetosti signalne verige na amplitudno napako osnovne frekvenéne komponente
vhodnega signala

Vpliv kvantizacijske napake kvantiziranja ni¢ne napetosti na osnovno harmonsko
komponento zmanj$amo z dodanim Sumom, kot bo prikazano v 4. poglavju. Slika 20 kaZe
kvantizacijsko napako na osnovni komponenti vhodnega signala v primeru, ko vhodnemu
signalu dodamo Sum z normalno (Gaussovo) porazdelitvijo z efektivno vrednostjo

o = 0.002 FS. Vsaka tocka v grafu prikazuje povpreéje 10 simulacij.
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Slika 20: Vpliv ni¢ne napetosti signalne verige na amplitudno napako osnovne frekven¢ne komponente
vhodnega signala pri dodanem vhodnem Sumu s ¢, = 0.002 FS

39



3.2 Vpliv reda sigma-delta modulatorja

Podobno kot enacbo (3.13) sigma-delta modulatorja 1. reda zapiSemo diferenéno enacbo
sigma-delta modulatorja 2. reda:

U, =% ;—~26 y+&,.4 (3.31)

Izhod iz modulatorja 2. reda zapiSemo:

qlu,)=¢,-2¢,,+¢€,,+x,, (3.32)

Pri sigma-delta modulatorju vi§jega reda lahko kvantizacijska napaka preseze +A/2 tudi pri

vhodnih signalih v obmocju +4. Ce privzamemo, da z vhodnim signalom ne prekrmilimo

kvantizatorja, lahko analizo poenostavimo s tem, da normalizirani kvantizacijski Sum

e= # —% obravnavamo kot naklju¢no spremenljivko z enako verjetnostjo, da leZi kjerkoli

v obmo¢ju +A/2. S tem srednjo kvadrati¢no vrednost Suma zapiSemo [17]:
e, . = L] e’de=—

Ob vzorCenju kvantiziranega signala pri frekvenci vzordenja f, =1/7 se vsa mo¢ signala

zgiba v frekven¢ni pas med O in f/2. Za beli Sum napake velja:

E( f):.em(fi} —e, 27 (3.34)

Pri pogoju, da je vhodni signal omejen v frekventnem pas med O in f), lahko mo¢

kvantizacijskega Suma v signalnem pasu ocenimo:

fo zfo eZ
= 2 =g | 240 (= Zms 3.35
P [ =i o) 2o 639
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Slika 21: Linearni model sigma-delta modulatorja 1.reda

- ]z prenosne funkcije linearnega modela na sliki (21) lahko s poenostavitvijo, da sta signalni
vhod x, in vhod kvantizacijske napake e, dva neodvisna vhoda [1, str. 531-573], izpeljemo

- prenosno funkcijo signala S, (z) in prenosno funkcijo kvantizacijske napake N, (z):

S (2)= f;(é)) - 1f1£rz()z) (3.36)
NTF(Z)‘_‘ Y(Z)_" :

E(z) 1+H(z)

Prenosna funkcije kvantizacijske napake prvega reda naj ima ni¢lo pri z = 1, torej bo
kvantizacijski Sum filtriran z visokoprepustnim filtrom. Ker so ni¢le prenosne funkcije
kvantizacijske napake v enacbi (3.36) ekvivalentne polom prevajalne funkcije signala, lahko

H(z) izvedemo z integratorjem s prenosno funkcijo:

|
H(z)= ey (3.37)

Enacbi (3.36) s tem postaneta:

_Ye) _ V-1 _ o
X(z) 1+1/(z-1)

- Y(Z) - 1 = 4

T E(z) 1+1(z-1) =1-x

Srr (Z)
(3.38)

NTF(Z)

Zanima nas oblika prenosne funkcije |NTF (f ], torej vzemimo z = ¢’ = ¢/**/%in zapisemo:

N (f)=1-e"¥"% o Ny (f) = ZSin[%J (3.39)

5

Mot kvantizacijskega Suma v signalnem pasu zapisemo iz enacb (3.35) in (3.39):

. 312 1

5

o fo a2 2
P= [S2(F N (FY df = | =) ff{Zsin[%]] df (3.40)
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pri f, << f,,o0z. pri OSR >>1 lahko sin(7f/f,) aproksimiramo s 7f/f, :

S G CAIEAS [
120 3 I 36 \OSR

Mo¢ maksimalnega sinusnega vhodnega signala, ko kvantizator §e ne preide v nasicenje,

zapiSemo:

AV
F=]| —=
f (2\6] (3.42)

Iz enacb (3.41) in (3.42) izratunamo maksimalno razmerje signal/Sum (SNR) sigma-delta

modulatorja 1. reda z enobitnim kvantizatorjem:

SNR_,, = 1010g(%J = lOlog( 29 J + BOIog(OSR) (3.43)

xa

¢

Enac¢ba (3.43) kaze, da sigma-delta modulator 1. reda pri podvojitvi vzoréne frekvence

izboljSa razmerje signal-Sum za 9dB, oziroma dobimo 1.5 bita na oktavo.

Y,

Slika 22: Linearni model sigma-delta modulatorja 2. reda

Sigma-delta modulator 2. reda (slika 22) izvedemo z dvema integratorjema, ki definirata

prenosno funkcijo kvantizacijskega Suma:

NTF(Z)=%%=(1—Z“ y (3.44)
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S podobnim postopkom, kot pri sigma-delta modulatorju 1. reda izraunamo mo¢ signala

kvantizacijske napake sigma-delta modulatorja 2. reda:

Nl 1Y
f=" (OSR) (3.45)

Enacbo (3.43) zapiSemo za modulator 2. reda:

SNR__. =10log Lt =1010g(l—52j+5010g(OSR) (3.46)
P 2z
Enacba (3.39) ponovno kaZe lastnost sigma-delta modulatorjev 2. reda. Modulator 2. reda
pri podvojitvi vzoréne frekvence izboljSa razmerje signal-Sum za 15dB, oziroma 2.5 bita

na oktavo.

Pri modulatorjih vi§jega reda lahko izberemo tudi druga¢no prenosno funkcijo kvantizacijske
napake Nrg. Zelimo, da ima Nty v signalnem pasu kar se da visoko duSenje, torej naj ima
izven signalnega pasu kar najve€je ojacanje. HevristiCni pristop k nalrtovanju stabilnih
sigma-delta modulatorjev viSjega reda omeji maksimalno ojac¢anje NTF funkcija na manj kot
1,5. S temi podatki lahko z enim od programskih paketov za nacrtovanje SC filtrov
izratunamo optimalne vrednosti kondenzatorjev SC filtra [19, str. 648-887], [20], s katerimi

realiziramo NTF-
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3.3 Vpliv neidealnosti elementov

<4

F1 e F2
Vine—X) I I X —
F2% jéi F1 i
FLY F2 —b CK
o—®— Cr Fo
Vret o—(X) I I % X
F1

F1*Y §F2

Slika 23: SC izvedba sigma-delta modulatorja

Velina sigma-delta analogno digitalnih pretvornikov v preteklih desetletjih je bila
izvedena s SC (switched capacitor, stikalo-kondenzator) pristopom. SC pristop se je izkazal s
svojo robustnostjo in zdruZljivostjo z ve¢ino VLSI procesov, poleg tega pa je SC pristop zelo
dobro raziskan in podrobno obdelan s staliS¢a neidealnosti v vezju. Odlocitev za SC

realizacijo je skoraj samoumevna, predvsem zaradi prednosti SC pristopa:

® neobcutljivost na tresenje signala takta in neobcutljivost na obliko izhodne napetosti
ojacevalnika, ko izzvenijo vsi prehodni pojavi

e vecina VLSI CMOS procesov omogoca izvedbo linearnih kondenzatorjev

® preprosta simulacija

¢ nicle in poli filtrov povratnih zank so definirani z razmerjem med kondenzatorji

Slabosti SC pristopa:

® za visoke SNR zahteva velike vhodne kondenzatorje — k7/C Sum
® ker so pravi vzorCevalniki, lahko visokofrekvenéni Sum vpliva v signalnem
frekvenénem pasu

® neZelene tokovne konice pri polnjenju kondenzatorjev



3.3.1 Vpliv neidealnosti integratorja

Integrator kot osnovni element sigma-delta modulatorja opiSemo s prenosno funkcijo
(3.37). Zanima nas, kako na to prenosno funkcijo vplivajo karakteristike operacijskega
ojaCevalnika v integratorju, kot so konfno ojacanje, kon¢na pasovna §irina in izhodna

odzivnost (slew-rate) ojacevalnika.

2

—1.
A(s —0
F F, V(A6

=

Slika 24: K izra¢unu vpliva neidealnosti elementov

Pri analizi vpliva kon¢nega ojaanja ojalevalnika A, operacijski ojaCevalnik v integratorju

nadomestimo z napetostno krmiljenim napetostnim virom. Podajmo izhodiS¢ne enacbe

integratorja [21]:
v(r)=—iv,,(r) (3.47)
v, ()= v (e)+v(r) (3.48)
Clve(t,)-ve(t, )= C.b()-v, ()] (3.49)

Iz enacb (3.47)-(3.49) dobimo prenosno funkcijo integratorja v 2z prostoru [22],
[23, str. 108-113] v obliki:

v(z) ¢ pz
H —_0 -5 i
(2) V(o) € _p (3.50)
P

Upostevamo, da za ve¢ vhodov velja V(z)C, =ZC,.Vf(z). Enacbo (3.50) zapiSemo v
i=l

diferen¢ni obliki, ki bo osnova pri analizah funkcionalnega modela:
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; (& C
V,= —g’—ng" + P{%Vm + gf Vref}z_l 3.31)

5

, C, C
0= 22 2 i) v, ) 652

5

V enacbah (3.50) do (3.52) p; in p, predstavljata stati¢ne napake v zaprtozan¢nem sistemu v

fazi integriranja in fazi vzor€enja, definirane z:

o, = b
"1+ AS (3.53)
= _HB,
Y1+ AL, (3.54)

Bi in B, sta faktorja povratne vezave. Brez upoStevanja parazitnih kapacitivnosti jih zapiSemo:

3.55

" c (3.55)
YO+ €y, HC g

B =1 (3.56)

Pri analizo vplivov neidealnosti integratorja upoStevamo naslednje simulacijske pogoje:

Vzoréna frekvenca fs =500 kHz
Referenéna napetost Vig=0.6 V
Velikost enotskega kondenzatorja Cyp=0.75 pF
Integracijski kondenzator C=10GC
Kondenzator signalne veje Cinp=4.0Cy
Kondenzator referen¢ne veje Crs=1.0GC
Frekvenca signala Sfsig=50Hz
Nizkofrekvenéni signalni pas fo=1kHz

Tabela 2: Simulacijski pogoji analize vplivov neidealnosti integratorja
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Razmerje mo¢i signalne komponente na izhodu modulatorja proti vsoti moc¢i ostalih
komponent v nizkofrekvenénem signalnem pasu (Signal-to-Noise-and-Distortion-Ratio),

SNDR [36] IzraCunamo iz mo¢i posameznih frekven¢nih komponent FFT analize:

SNDR =1010g|:P![jZ_]:Pk + Nivl’k} Ijl (3.57)
k=1 k=s+1

torej kot razmerje signalne moci P, referencne komponente proti vsoti mo¢i vseh ostalih

komponent v nizkofrekvenénem signalnem pasu fj.

Slika (25) prikazuje SNDR krivulje sigma-delta modulatorja 1 reda pri razli¢nih ojacanjih
operacijskega ojaCevalnika za vhodne signale amplitud od -80 dB celotnega obmo¢ja do
maksimalne amplitude vhodnega signala. NajboljSe rezultate dobimo pri ojacanju
operacijskega ojacevalnika nad 90 dB.

............. E 80
70
60
X 50
F —e—20dB
o - 40 | -=—40dB
S, y
& “ 20 60dB
e . // : 9008
(73] /" - 20 |—x—120dB
r —o—
/ / | 140dB
T T T T f 0
-80 40 -30 -20 -10 )
- -10
C 20
Ain/AFS [dB]

Slika 25: SNDR krivulja sigma-delta modulatorja 1.reda pri razli¢nih ojatanjih operacijskega
ojatevalnika
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Ce privzamemo operacijski ojaéevalnik z enim dominantnim polom (pg), bo odziv integratorja

na nov vhodni vzorec eksponenten, s asovno konstanto ki jo sploSno zapiSemo [16, str. 348]:

@, = Ayp, (3.58)
Zcim
2.Cs

1+ (3.59)

1
T=—
a)l'
Cim predstavlja m-ti vhodni kondenzator in Cy n-ti kondenzator v povratni zanki. Enacbo

(3.59) lahko ob upostevanju enafbe (3.55) zapiSemo z dominantnim polom p. zaprto-

zanénega sistema:
(3.60)

S pomocjo enacbe (3.64), ki opisuje prenosno funkcijo operacijskega ojacevalnika operacijski

z enim dominantnim polom

As)- 1w/f((f)) T
Fo (3.61)
razSirimo enacbo (3.47) v:
v(,):_ivg(,)_LdL(‘) (3.62)
A @, dt

S podobnim postopkom kot v [21] izpeljemo enacbo prevajalne funkcije integratorja ob

upostevanju kon¢nega ojacanja Ay in kon¢ne pasovne §irine wg:

H(z)= V.(z) _ Cs p(1-6)z"

- C (3.63)
V;(Z) C I_E[I_Q[I_BJ_DZ—I

i

Enacba (3.63) je podobna enacbi (3.50). Parameter 6; predstavlja preostalo napako

prehodnega pojava v fazi integriranja, zapiSemo jo kot:

11 -
6, = exp . = exp —pd; (3.64)

i i

S t; ozna¢imo cas, ki je na voljo za integriranje.
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Iz enacbe (3.63) zapiSemo diferen¢no ena¢bo izhoda integratorja:

. C, C
vo(rn)= %[1—9‘;(1—%}}1’0(:”_1)4' pj(l_ex{ gp vinp(tn—l)+7r€fvref tﬂ—] )} (365)

& i

Prvi Clen predstavlja odziv integratorja na lastno shranjeno vrednost, drugi pa je odziv

| integratorja na vhodne vzorcevane napetosti.

I ”/' ; 40

g f/ ;
& " e
% n :20

' v ' g
80 70 80 50 -40 30 20 -0 @

Ain/AFS [dB]

| Slika 26: SNDR krivulje sigma-delta modulatorja 1.reda pri razli¢nih frekvencah dominantnega pola

Slika 26 kaZe eno izmed lastnosti sigma-delta modulatorja 1. reda. SNDR karakteristika
idealnega modulatorja je neodvisna od pasovne Sirine operacijskega ojacevalnika, dokler
izhod integratorja deluje v linearnem (slew-free) podro€ju. Pri simulaciji smo ojaCanje
operacijskega ojacevalnika v integratorju nastavili na 94 dB.

Za analizo vpliva izhodne odzivnosti (slew rate) ojaCevalnika privzamemo visoko

odprtozan¢no ojaCanje ojaCevalnika Ay. S tem se faktorja p; in p; v enacbi (3.58) pribliZata

vrednosti 1. Enacbo (3.65) z upoStevanjem enacbe (3.64) zapiSemo kot odziv integratorja v

¢asovnem prostoru:

v, (t)=V, +V, [1 - CXP[— Pu piﬂ (3.66)
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Skupno vhodno vzoréeno napetost izrazimo iz enacbe (3.51) kot vsoto vseh prispevkov:

C 2
v’:'n = %v:'np + ?nfvref (367)

Izhod operacijskega ojacevalnika (slika 27) na vzbujanje z vhodno stopnico V;, najprej
omejeno linearno raste do dolocenega Casa t4, dokler izhod oja¢evalnika ne preide v linearno

podrogje delovanja. Ce izena¢imo naklona obeh podroéij pri t = 4, lahko izradunamo #;:

Vi o= SREL (3.68)

- P
Vo _ Pi.

Va=8R-t, +V, =>td=SR
Pu

exp

(3.69)

08 y
/7
/ /
0.6 Z ——SR=inf
/ £ SR = 5V/us
Fd

0 ! I 1 T J i
0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 0,6

t [us]

Slika 27: Casovni odziv ojadevalnika na vhodno stopnico pri razliénih SR (¢, = 1.28e-7 s)

Glede na 14 iz enacbe (3.69) integrator deluje v treh podrocjih delovanja:
ta<0 : integrator vedno deluje v linearnem podrogju.
0<tz<t; :izhod integratorja izraunamo po enacbi (3.66)

ta> 1 : integrator vedno deluje z omejeno izhodno odzivnostjo
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Slika 28: SNDR krivulje sigma-delta modulatorja 1.reda pri razli¢nih SR operacijskega ojafevalnika

Slika 28 prikazuje razlitne SNDR krivulje sigma-delta modulatorja 1.reda pri razli¢nih
dviZnih hitrostih izhoda operacijskega ojacevalnika. OjaCanje operacijskega ojacevalnika 94
dB in izbrani dominantni pol 100 Hz v tej sliki definirata Sirino enotskega ojacanja

operacijskega ojaCevalnika na 5 MHz. Optimalni SR oja¢evalnika naj bo okrog 5 V/us.

3.3.2 Vpliv neidealnosti stikal

Stikala v signalni poti vplivajo na signal s svojo upornostjo in temperaturno odvisnostjo
upornosti, poleg tega pa vplivajo Se s presluhom krmilnega signala in injeciranjem naboja
kanala v signalno pot.

Stikala v MOS tehnologiji so izvedena z vezavo PMOS in/ali NMOS transistorjev.
Upornost MOS stikala v grobem podaja enacba (2.8). V SC vezjih nas zanima povezava MOS
stikala s kapacitivnim bremenom ter posledi¢no ¢asovna konstanta polnjenja kondenzatorja.
Glede na [19, str. 41-43] MOS stikalo deluje v ve¢ reZimih delovanja, zato je upornosti stikala

s kapacitivnim bremenom odvisna od vhodnega signala.
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V trenutku, ko stikalo vklju¢imo, zacne te¢i tok polnjenja kondenzatorja, napetost vps je
visoka, s tem pa je visok tudi tok ip skozi stikalo. V tem trenutku je torej upornost Rpg
majhna. Ko pa se napetost na kondenzatorju priblizuje vhodni napetosti, se tok i; ob¢utno
zmanjSa. Izhodna napetost se le poCasi poveCuje, skupaj z njo pa se povecuje tudi Rps.
Konc¢no tok ip povsem preneha in Rpg se poveéa na konéno vrednost.

Ker se upornost Rps med prehodnim pojavom precej spreminja, izberemo pri izracunu
upornosti stikala poloviéno vrednost kon¢ne ups. V tem primeru je vrednost ¢asovne
konstante polnjenja kondenzatorja pribliZzno RpsC;, kar pa Se vedno ne upoSteva pocasnega
priblizevanja izhodne napetosti kon¢ni vrednosti (»rep« prehodnega pojava). Ta pojav lahko

zanemarimo, ¢e je ¢as preklopa stikala med 5 in 7 RpsC;. Enacba (2.8) s tem postane:

1
Rpsn = w Z (3.70)
ﬂncox Z[UGS R _‘_g&]
1
Rpsp = W (v +v, (3.71)
ﬂpcm'z ? _(UG.S‘ _Ur)

Enacbi (3.70) in (3.71) kaZeta, da zmanjSanje napajalne napetosti pove€a upornost stikala,
torej je upornost stikala odvisna od signala. Stikala generirajo neZeleno harmonsko
popacenje signala. To popacenje lahko do neke mere zmanjSamo z uporabo »transmission-
gate« strukture, stikala tega tipa tudi zmanj$ajo presluh krmilnega signala na signalno pot.
Kon¢na upornost stikal vpliva na ojaanje in pole prevajalne funkcije integratorja (3.50),
(3.63), saj je prenos naboja sedaj odvisen tudi od RC ¢asovnih konstant v vzorcevalni veji
integratorja. Zaporedne upornosti stikal v isti fazi zdruZimo v skupno upornost R, prevajalna

funkcija sistema s tem postane:

H(z)= V,(2) = Cs p,(1-6)1-86,)z"

Vi) € 1-xz 47 B
Pri tem sta parametra y; in y, definirana z izrazoma:
Pi ﬂ& Pi l+pr;{1(l_ﬂf) Pi
=~L+0A4+6]|]1 - -~ : e
o [ 1+4 p, 144 e, e

e 20 1{2a)Jrae(Bon | Zoa(2a)]| anm
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Preostanek napake prehodnega pojava v fazi vzorCenja 6; in v fazi integriranja ¢; zapiSemo:

8.=¢ex L
«~ Sk k€, (3.75)
6 = GXP[— p t—] (3.76)
' “p1+4) '

Parametra 4; in A, pa izrazimo z: i
A =— p,RC; (3.77)

Py
A =01-)1-p) (3.78)

Upornost stikal se s temperaturo spreminja, vpliv temperature pa lahko zmanjSamo z ustrezno
arhitekturo integratorja — z loéeno signalno in referen¢no vejo vzorlevalnega vezja, kar bo

prikazano v poglavju o izvedbi modulatorja.

Slika 29: Vpliv injeciranja naboja

Poseben problem predstavljata injeciranje naboja kanala v signalno pot (slika 29) in presluh
krmilnega signala stikal. Koli¢ino naboja v inverzni plasti definira enacba (3.79):

Q.. =WLC,, (VDD -V,

n

-U,) (3.79)

Pri izklopu transistorja prekinemo kanal, naboj kanala pa preide preko izvora in ponora v
transistorjevo okolico. Nekaj naboja pri izklopu steCe na vzorCevalni kondenzator, kar

povzroci napako:
_WLC, Wy —V, —U;) (3.80)
kC

AV
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Parameter k (deleZ celotnega naboja kanala, ki ste¢e na kondenzator) je kompleksna funkcija,
odvisna od razli¢nih vplivov. Nanj vplivata predvsem impedanca izvora in ponora transistorja
proti signalni masi ter prehodni Cas krmilnega signala. V najslabSem primeru se lahko celoten

naboj prenese na kondenzator, kar po enacbi (3.80) povzroc¢i napako vzoréenja:

C VDD_UT) (3.81)

5

o,

Vow =V, —AV 2V, =K_ﬂ(1+ WLCMJ_ WLC, (

5

Enacba (3.81) kaZe, da injecirani naboj povzro¢i le napako ojacanja in enosmerno odmi¢no
napetost. Ce pa upostevamo tudi vpliv potenciala substrata na Ur (enacba 2.12) dobimo

rezultat:

Ve = Vm[l o B J + }’MCM V2Vp +V, — WEC o (VDD —Upo + Ni) (3.82)
CS CS CS

Nelinearna odvisnost Ur od vhodnega signala V;, povzro¢i nelinearno odvisnost injeciranega
naboja, to pa je vzrok nelinearni prenosni karakteristiki integratorja. Vplive injeciranega
naboja lahko zmanj§amo s posebnimi tehnikami krmiljenja stikal, kar bo opisano v poglavju o
izvedbi sigma-delta modulatorja.

Presluh krmilnega signala na signalno pot je posledica kapacitivnosti Cgp in Cgs. Ce v
pribliZznem izraunu privzamemo, da se ti dve kapacitivnosti med delovanjem ne spreminjata,

je napaka, povzroc¢ena zaradi presluha, dolo¢ena s kapacitivnim delilnikom:

AV =V W(‘Z(CGDC*_ C)GS )c (3.83)
GD + GS + 5

Nelinearnost kapacitivnosti Cp in Cgs podrobneje obravnava poglavje 2.2.4.

3.3.3 Vpliv neidealnosti kondenzatorjev

Diferencialna vezja so liho simetrina, velja f(-x)=—f(x), zato so vse sode

komponente Taylorjeve vrste takSnega vezja enake 0:

y(t):a|x(t)+a3x3(t)+a},x5(f)+... (3.84)

54



Enacba (3.84) kaZe, da idealno diferencialno vezje, vzbujano z diferencialnim signalom ne
generira sodih harmonskih komponent, ne glede na vzrok. Ker mo¢i harmonskih komponent s
frekvenco padajo, lahko analizo poenostavimo na nelinearni vpliv tretje lihe harmonske
komponente.

Poleg parazitnih kapacitivnosti je klju¢na neidealnost kondenzatorjev njihova napetostna
odvisnost. Nelinearno napetostno odvisnost naboja na kondenzatorju lahko glede na prej$nje

ugotovitve modeliramo z enacbo:
g=CV+CyV’ (3.85)

Vpliv nelinearnega kondenzatorja obravnavamo glede na to, kje se ta kondenzator nahaja.
Nelinearnost referencnega kondenzatorja v vlogi 1-bitnega DA pretvotnirnika v povratni
zanki modulatorja na samo karakteristiko modulatorja ne vpliva, saj se kondenzator lahko
nabije le na dva razli¢na napetostna nivoja, karakteristika med dvema nivojema pa je sama po
sebi linearna.

Nelinearnost vzorénega kondenzatorja direktno vpliva na vzor&eni signal. Ce nelinearnost
kondenzatorja opiSemo z enatbo (3.85), je razmerje osnovne harmonske komponente

vzorcenega signala amplitude A z njegovo tretjo harmonsko komponento dolo¢eno z:

(3.86)
S/D = Sy 40
4C,

Nelinearnost integracijskega kondenzatorja prav tako povzro¢i harmonsko popaéenje, zaradi
intermodulacije harmonskih komponent s kvantizacijskim Sumom pa $e dodatno poslabSa
Sumno karakteristiko modulatorja. Povratna zanka modulatorja (»noise-shaping loop«) sicer
oba vpliva zmanjSa s prenosno funkcijo integratorja, zato ima nelinearnost integracijskega
kondenzatorja, preslikana na vhod modulatorja, precej manjsi vpliv od nelinearnosti vhodnega

kondenzatorja

3.3.4 Vpliv neidealnosti primerjalnika

Poleg hitrosti primerjanja sta najpomembnejSa parametra primerjalnika niCna napetost in
histereza preklopne tocke. Ker je primerjalnik zadnji element v sigma-delta modulatorju,

njegovo odmi¢no napetost Vozcomp, preraunamo na vhod po enacbi (3.87):

Vos.inpur = Vos.mmp /&nt (3.87)
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Pri ve&stopenjskih sigma-delta modulatorjih predstavlja A;,, v enacbi (3.87) zmnoZek vseh
ojacanj posameznih integratorjev v verigi.

Histereza primerjalnika povzroci, da je rezultat primerjave odvisen od prejSnjih rezultatov.
Tak8no pomnjenje vnaSa dodatne sistemske pole v sistemsko prevajalno funkcijo, to pa
degradira karakteristiko signalne in Sumne prevajalne funkcije.

Ceprav bodo neidealnosti primerjalnika zmanjSane s karakteristiko povratne zanke
modulatorja, lahko na modulatorjevo karakteristiko vpliva metastabilnost primerjalnika.
Metastabilno stanje nastopi, ko je vhodni signal v primerjalnik tako majhen, da primerjalnik
ne preklopi pravocasno v eno od diskretnih izhodnih stanj. Pri tako majhnem signalu ni
pomembno, ¢e primerjalnik izbere O ali 1, saj bo rezultirajo¢i kvantizacijski Sum priblizno
enak pri katerikoli odlo¢itvi. Pomembno je, da je rezultat izbran v Casu, ki 3¢ zagotovi

pravilno delovanje D/A pretvornika v povratni zanki modulatorja.

3.3.5 Vpliv neidealnosti napetostne reference

Izhod iz D/A pretvornika v povratni zanki modulatorja je produkt digitalnega vhoda,
krmiljenega s primerjalnikom, in napetosti napetostne reference. TakSno mnoZenje v
Casovnem prostoru pomeni konvolucijo v frekvenénem prostoru. Ce ima spekter izhodne
napetosti napetostne reference kakr$nokoli frekventno komponento, se bo ta komponenta
modulirala s frekvenénimi komponentami izhodnega digitalnega bitnega toka sigma-delta
modulatorja. Problemati¢ne so predvsem diskretne frekvenéne komponente (spektralne &rte)
bitnega toka, saj demodulirajo frekvence v njihovi okolici v nizkofrekvenc¢no podrocje.
Spektralne ¢rte v bitnem toku so lahko posledica sekalnika signala (chopper), s katerimi
izlo€amo enosmerno komponento, zato morajo biti frekvence krmilnih signalov sekalnikov Se
posebej skrbno izbrane, izhod napetostne reference pa mora biti dodatno glajen z izhodnim

kondenzatorjem.

3.3.6 Vpliv notranjih Sumnih virov v sigma-delta modulatorju

Termi¢ni Sum v elementih je posledica naklju¢nega toka nosilcev zaradi termi¢ne
energije. V SC vezju obravnavamo izvore termi¢nega Sum v stikalih, sam termi¢ni Sum ima

konstantno (t.im. belo) moc¢nostno gostoto v Sirokem frekvenénem pasu. Frekvencni pas
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termi¢nega Suma je omejen z RC konstantami preklapljanih kondenzatorjev in s frekvenénim

pasom operacijskega ojaCevalnika.
fs
T

Slika 30: K izrafunu Suma vzor&evalnega SC vezja

Za izratun termiCnega Suma SC vezje poenostavimo v vezje s serijsko vezavo upora,
kondenzatorja in s frekvenco f; periodi¢no vkljudevanega stikala (slika 30). Ce je vzor&na
frekvenca f; precej vi§ja od frekvencnega pola vezja (I/wRC), se ves termi¢ni Sum zgiba v
frekvencni pas od 0 do f/2. Izhajamo iz enacbe Johnsonovega Suma 4kTRAf iz katere

zapiSemo celotno mo¢ ekvivalentnega Sumnega vira:

T 4kTR kT
= dr =2
v JI +(@RC) F="c (3.88)
Celotna Sumna mo¢ se zgiba v frekven¢ni pas med 0 do f/2 z mo¢nostno gostoto:
s(f)=2L (3.89)

1.€

V SC vezjih v vsakem taktnem ciklu termi¢ni Sum vzor¢imo dvakrat (faza vzorCenja in faza

integriranja), zato velja:

s()=2L (3.90)

1.G

Moc¢nostna gostota Suma po enacbi (3.90) je enaka mocnostni gostoti Suma ekvivalentnega

upora R, =1/ f,C v frekvenénem pasu 0 do f,/2:

4T
S(f)=4kIR,, =7c (3.91)

Sigma-delta modulator sestavljata dva vhodna kondenzatorja, eden v signalni in eden v

referenéni veji. Mo¢nostna gostota termi¢nega Suma SC strukture je torej definirana:

=ty (3.92)

fs i Ci
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Termiéni Sum operacijskega oja¢evalnika je odvisen od transkonduktanc posameznih

elementov ojatevalnika, ki prispevajo k celotnemu Sumu ojadevalnika. Sum transistorjev,
preracunan na krmilno elektrodo, je enak S(f )=8kT/ng [8, str. 212], mo¢nostno gostoto
Sumnega vira na vhodu S7B pa izraunamo iz topologije ojadevalnika in mejne frekvence
enotskega ojacanja ojacevalnika f;.

Po vzortenju se celotni termi¢ni Sum ojacevalnika zgiba v signalni pas 0 do f,/2, celotna
mocnostna gostota vzoréenega termi¢nega Suma ojacevalnika je tore;j:

S(f)= 2?3 (3.93)

1/f Sum transistorjev v stikalih ne prispeva k celotnemu Sumu modulatorja, saj 1/f Sum
povzro¢ajo fluktuacije Stevila nosilcev v kanalu [16, str. 355], torej element v katerem tok ne
tece, k celotnemu Sumu ne prispeva. V SC vezjih je I/f Sum predvsem problem operacijskih
ojacevalnikov.

Za razliko od termi¢nega Suma s konstantno spektralno gostoto, je I/f Sum najvecji pri
nizkih frekvencah, zato ga z viSanjem vzor¢ne frekvence ne zmanjSamo. Ena od moZnosti za
zmanjSanje //f Suma operacijskega ojacevalnika je veCanje povrSine vhodnih transistorjev, pri
tem pa zmanjSamo Sum za 3dB z vsako podvojitvijo povrSine transistorja. UCinkovitejsa
metoda manjSanja //f Suma je vpeljava ni¢enega (»auto-zeroed«) integratorja, kjer vrednost
1/f Suma prejsnje polperiode odStejemo od vrednosti Suma trenutne polperiode. TakSen pristop
zmanj3a I/f Sum za faktor 1— 7, tak pristop se tudi lepo vkljucuje v koncept SC vezij.

Skupni Sum, preraunan na vhod sigma-delta modulatorja viSjega reda je zaradi ojacanja
integratorjev v signalni verigi odvisen predvsem od termi¢nega Suma stikal in Suma

operacijskega ojacevalnika v prvem integratorju.
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3.4 Decimatoriji

Frekven¢ni spekter izhodnega signala modulatorja je sestavljen iz frekvenénega spektra
vhodnega signala ter iz visokofrekven¢nih komponent izven signalnega frekvenénega pasu
(visokofrekvencni kvantizacijski Sum in visokofrekvenéni Sum vezja). Digitalni decimacijski
filter poleg zniZanja frekvence izhodnih digitalnih besed tudi nizkoprepustno filtrira signal, s
tem pa dusi visokofrekven¢ne komponente izhodnega signala modulatorja.

Decimacijski filtri zniZajo visoko frekvenco izhodnih vzorcev f; v nizki lo¢ljivosti
(obic¢ajno enobitna) v 10 do 12 bitno paralelno besedo nizke frekvence fp. Ker se Sumne
komponente v bliZini fp in vecCkratnikov fp preslikajo v nizkofrekven¢ni signalni pas, je
zazeleno, da ima decimacijski filter pri teh frekvencah ni¢le prenosne funkcije.

Sinc" decimacijski filtri sestavljajo druzino digitalnih filtrov s frekven¢no karakteristiko,
podobno funkciji sinc(zfy/fp). NajpreprostejSe vezje, s katerim izvedemo sinc' funkcijo je
preprosto »accumulate-and-dump« vezje [24] z enim digitalnim akumulatorjem. Tak8no vezje
s frekvenco f; integrira vhodne digitalne vzorce x;, vsako branje izhodne vrednosti y; z

decimacijsko frekvenco fp pa notranjo spremenljivko akumulatorja postavi na vrednost nic:

Nk-1

Yo % Z (3.94)
N (i~

Decimacijsko razmerje N predstavlja celo$tevilsko razmerje med frekvenco vhodnih vzorcev

in decimacijsko frekvenco:

N = /. (3.95)

fo

Prevajalno funkcijo tak$nega filtra zapi§emo:

N-1 _ N
H)=Y&) 1§ . 11 - (3.96)
X(z) NG NI1-
Frekven¢no karakteristiko filtra izraéunamo z uvedbo z = ¢/
- sinc(mfNT')
Hle"™ )= oy (3.97)

31nc(7g‘T )
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Glede na potek frekvenCne karakteristike visokofrekven¢nega kvantizacijskega Suma
ugotovimo, da je optimalni red sinc decimacijskega filtra za 1 vi§ji od reda modulatorja
[25, str. 551-552]. Rast duSenja visokih frekvenc filtra naj bo vec¢ja od rasti frekvencne
karakteristike kvantizacijskega Suma; na ta nacin visokofrekventni Sum duSimo Ze pri
relativno nizki frekvenci.

Sinc™ decimacijsko vezje visjega reda lahko uginkovito izvedemo kot kaskadno vezavo

sinc vezij niZjega reda [26, 27, 28, 29] ali z direktno izvedbo [30, 31].

3.4.1 Digitalni filtri v sigma-delta prostoru

Procesiranje signalov v sigma-delta prostoru omogoc¢a direktno procesiranje visoko-
frekven¢nih enobitnih signalov, ne da bi frekvenco signala predhodno zmanjsali na
Nyquistovo frekvenco. Pri procesiranju signalov v sigma-delta prostoru ne potrebujemo
digitalnega decimatorja, z uporabo preprostih digitalnih struktur (sigma-delta mnoZzilnik in
seStevalnik) pa se kompleksnost digitalnega dela precej zmanj3a. Digitalno vezje tako vsebuje
manj preklopnih elementov, s tem pa generira manjSe tokovne konice in posledi¢no manjsi
Sum v vezju.

Digitalne filtre v sigma-delta prostoru ucinkovito izvedemo s pomocjo ponovne
modulacije internih stanj z digitalnim sigma-delta modulatorjem [32]. Namesto kompleksnih
digitalnih sigma-delta modulatorjev drugega reda lahko uporabimo t.im. »bitstream«
generatorje, oz. digitalne sigma-delta generatorje prvega reda, s podobno strukturo kot v
[33, str. 140-142].

Osnovni procesni element v sigma-delta prostoru je preprosto vezje polnega seStevalnika
delta signalov, »delta full adder« (DFA), predstavljenega v [34] kot procesni element za delta
modulirane signale (slika 31). Enako vezje lahko uporabimo tudi za procesiranje sigma-delta

moduliranih signalov [35].
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Slika 31: Polni seStevalnik delta signalov

S serijo medsebojno povezanih DFA vezij lahko izvedemo dvokvadrantni [35] in
Stirikvadrantni mnoZilnik sigma-delta signalov, prikazan na sliki 32a.

3.4.2 Stirikvadrantni sigma-delta mnozilnik
Izhodno sekvenco delta modulatorja za analogni vhodni signal x(¢) zapiSemo:
x,}=..X , X, X,,..., X, ={-1+1} (3.98)
MnoZilno konstanto a Stirikvadrantnega mnoZilnika zapiSemo v obliki:
a=02"+a,2” +...+ @277 (3.99)

V enacbi (3.99) a; zavzema dve diskretni vrednosti, -1 ali +1, za vsak i = 1,2,...,q. Produkt

@ - x(t) lahko s pomogjo te enadbe zapisemo:

- x(t) = (@ x(0)+ (@x(t)+ (.. + (@ x(e)2” ).s e p (3.100)

Vpeljemo e posebno sekvenco {1,}, v kateri velja I, = -I,; in kjer I, zavzema dve diskretni

vrednosti: -1 ali +1. Ta sekvenca definira delta sekvenco konstantne funkcije i(z) = 0.
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N-ti ¢len izhodne sekvence vsote DFA vezja S, =(X,,Y,) izratunamo iz lastnosti (7) DFA

n?

vezja [34], kjer velja:

o
R

{x,.r)k=1{r,. x,)}

Ix,.x,).z = {x,.(v,.2 )}

{x,.x,)}={x,}

{x,-x,)}=1,}

{x,~r)t={-x,.1)}

{(x il )} je delta sekvenca vhodnega signala 2™ x(t)

{(Xn k- ¢ )} je delta sekvenca vhodnega signala 2™ [x(t)i y(t)]

TETEE

>

=~
Nt Nt o v e gt

Delta sekvenco {P,} produktaa - x(¢) izradunamo iz ena¢be (3.100):

Rt = (aan‘(aZXn’(“"(aan’In )'))) (310])

iz Cesar sledi:

p=(a"(a2.(..(4.1,)..))

) (3.102)
A" =aX,

V digitalni izvedbi lahko ¢leni v sekvencah zavzemajo le vrednosti 1 in O (namesto +1 in -1).

Ker v digitalnih izvedbah velja (— X 4 }=X . » lahko enacbo (3.102) zapi§emo v obliki:

P=(4"(a2(..(a°.1).)

AD = X, o=-1
! X, o=+1

n

(3.103)

V enacbi (3.103) z X , 0znafimo binarno inverzijo ¢lena X,,. Paralelno mnoZilno konstanto a

lahko nadomestimo s pocasi se spreminjajo¢im signalom y(z), zapisanim v obliki enacbe
(3.99). Enacbo (3.103) izvedemo z DFA vezjem, kot je prikazano na sliki 32a.
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Slika 32: Stirikvadrantni mnoZilnik sigma-delta signalov

Vhodi v polni seStevalnik so medsebojno v celoti zamenljivi, zato lahko s preureditvijo

vhodov (slika 32) mnoZilnik izvedemo s serijsko vezavo N-bitnega polnega seStevalnika in N-

bitnega registra. Ti dve makro-celici sta na voljo kot optimizirana struktura v t.im. »datapath«

knjiZnicah kon¢nih geometrij elementov.

Preurejena struktura omogoca izvedbo optimiziranega funkcionalnega modela. Struktura,

prikazana na sliki 32b predstavlja N-bitni akumulator, optimizirani funkcionalni model pa

lahko zapiSemo v nekaj vrsticah C++ kode [37]:

void delta_add: :update(int A,
s += I;
s += A & _bitmask;
P=1l(s & (_bitmask + 1));
s &= _bitmask;

};

in

A
A

X ?7 Y 1 ~¥;
&= _bitmask;

X je v tem primeru serijski bitni tok, Y pa paralelna beseda.

int I) {
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3.4.3 Generator sigma-delta sekvenc

Z nekaterimi poenostavitvami lahko s Stirikvadrantnim sigma-delta mnoZilnikom
izvedemo t.im. generator sigma-delta sekvenc. Ce z vhodno sigma-delta sekvenco kodiramo
maksimalno konstantno vrednost, potem velja X,=I, s ¢imer lahko enatbo (3.103)
poenostavimo v:

p,=(8.(6,.(...(8,.1,)...))

0, o, =-1 (3.104)
; a, =+1

Paralelni vhod v N-bitni digitalni generator sigma-delta sekvenc opisuje binarno Stevilo v
obliki enacbe (3.99):
B=B2"+p2"%+...+ B,27° (3.105)

V enacbi (3.105) B; oznacuje bit z najvecjo tezo (MSB). Binarno N-bitno $tevilo S tako kodira

maksimalno simetri¢éno obmocje:
N .
=¥ -1)2* <Y @2t <+ 27 -1)f2" (3.106)
i=1
Za visoke N (10 in ve€) so meje obmocja generatorja sigma-delta sekvenc prakti¢no enake +1.

Na ta na¢in dvobitna vrednost =11 na vhodih dvobitnega digitalnega sigma-delta generatorja
generira sekvenco {...,1,1,1,1,1,1,1,0,...}, medtem ko vrednost f=00 na vhodih istega sigma-
delta generatorja generira sekvenco {...,0,0,0,0,0,0,0,1,...}.

Ni¢no sekvenco {/,} na izhodu digitalnega sigma-delta generatorja doseZemo z
izmeni¢nim menjavanjem vrednosti 100..0 in 11..1 na N-bitnem paralelnem vhodu
generatorja sigma-delta sekvenc. To pa je ravno vrednost na paralelnem izhodu N-bitnega
digitalnega akumulatorja v vlogi N-bitnega integratorja sigma-delta sekvence, ko na njegov

enobitni vhod priklju¢imo ni¢no sekvenco 7, =1...,0,1,0,1,...}.




3.4.4 Digitalni sigma-delta integrator

Digitalni sigma-delta integrator sestavimo iz N-bitnega digitalnega akumulatorja

zaporedno vezanega na paralelni vhod N-bitnega sigma-delta generatorja sekvenc (slika 33).

©
ﬂ erm tok

Slika 33: Digitalni sigma-delta integrator

Zahtevam prevzoréenja zadostimo s frekvenca takta sigma-delta struktur, ki je vsaj nekaj

velikostnih razredov vecja, kot je Nyquistova frekvenca vhodnega signala. V tem primeru

lahko integrator s prevajalno funkcijo H(z)=1/ (1 = z'l) pretvorimo iz ¢asovnega v frekvenéni
prostor z bilinearno transformacijo z™' = (2f,, — s)/2f.u +5):

f clk 1 f clk

Ha(s)= s 2 s

(3.107)

Izhodna vrednost N-bitnega digitalnega generatorja sigma-delta sekvenc je omejena z ena¢bo
(3.106), medtem ko je maksimalna predznaena vrednost N-bitnega akumulatorja enaka

+(2¥'~1). Da zadostimo enatbi (3.106) moramo prevajalno funkcijo sigma-delta

integratorja normirati s faktorjem (2¥™' —1). Enaba (3.107) s tem postane:

H (S)= chz 1 (2N_I)

! s o) 2 (3.108)

V prakti¢nih izvedbah, kjer je N > 10 lahko enacbo (3.108) poenostavimo v

e AN
B s (3.109
Degradaciji signala zaradi preliva vrednosti notranje spremenljivke akumulatorja se izognemo
z omejevanjem maksimalne notranje vrednosti integratorja z dodanim digitalnim
omejevalnikom (limiter). Prehodne pojave ob vklopu filtra, sestavljenega iz predstavljenih
integratorjev, pa lahko skrajSamo s postavitvijo zafetne vrednosti notranje spremenljivke

akumulatorja ob vklopu na srednjo vrednost, to je 100...0.
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Podobno kot v poglavju 4, tabela 3 prikazuje simulirano napako odcitkov energije v

odvisnosti od frekvence vhodnega signala. Frekven¢na odvisnost je posledica filtra (slika 7,

poglavje 4), realiziranega z gradniki v sigma-delta prostoru. Amplitudo procesiranega sigma-

delta signala v simulaciji nastavimo na 0.1 FS. Rezultati v frekvenénem obmo¢ju 40 — 65 Hz.

kaZejo na zelo dobro frekven¢no karakteristiko filtra.

Signalna frekvenca [Hz] e [%]:
40 -0.057
45 -0.017
50 0.001
55 0.005
60 0.002
65 -0.020

Tabela 3: Simulirana frekven¢na odvisnost napake
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4 Merjenje elektricne energije

Prvi instrument za merjenje elektriCne energije je patentiral Thomas Alva Edison,
temeljil pa je na elektrolitskem naCinu, kjer je elektri¢ni tok prenasal baker iz ene elektrode,
potopljene v raztopino bakrove soli, na drugo, porabljeno elektri¢no energijo pa je dolo¢il s
tehtanjem plo$¢. Zgodovina je polna bolj ali manj domiselnih in§trumentov za merjenje
elektriéne energije, leta 1897 pa je George Hookman predstavil indukcijski Stevec elektri¢ne
energije, ki $e danes predstavlja enega najbolj uporabljenih na¢inov merjenja.

Z razvojem elektronike v sredini 20. stoletja se je pricel tudi razvoj elektronskega
Stevca. Prvi elektronski Stevci, ki so se pojavili v zaletku 70. let, so temeljili na TDM
principu. Podobno, kot v 19. stoletju, se je pojavilo nekaj razli¢nih na¢inov mnoZenja toka in
napetosti [2]: TDM princip, Hallov mnozilnik [3], stohasti¢ni mnoZilnik, kjer napetost in tok s
primerjalnikom pretvorimo v zaporedje ni¢el in enic, samo mnoZenje pa izvedemo s pomocjo
logi¢nih  operacij, parabolitni mnoZilnik na osnovi matematicne enacbe
(a+ z’;v)2 —(a—- b)2 =4ab in digitalni na¢in mnoZenja z lo€enim zajemom signala napetosti in
toka s pomocjo A/D pretvornika.

Locen zajem signala toka in napetosti z analogno-digitalnim pretvornikom omogoca
digitalno obdelavo signala, tako pa lahko poleg porabljene energije, izraCunamo Se razli¢ne
parametre energetskega omreZja [4]: frekvenco faznih napetosti, temenske vrednosti napetosti

in tokov, efektivne vrednosti in popacenje (THD) napetosti in tokov, itd.

4.1 Merjenje delovne moci z loéenim merjenjem u(t) in i(t)

V idealnih razmerah izmeni¢no napetost in tok preko impedance Z podamo z ena¢bama (4.1)

[S]: x
u(t)="U cos(ayt + )

. 4.1)
i(t)=Icos(aw,t + B)
Trenutna mo¢, p(t) je definirana:
p(t):u(r)i(t)=%cos(a—ﬂ)+%cos(2%r+a+ﬁ) 4.2)
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Povpre¢no mo¢ v ¢asovni periodi T, T = k - 2z podamo:

T ) -~

5 1 2 _ur _ Ul (4.3)
P= i !u(r)z(r)dt e cos(a - B) = 3 cos @
Standardni delovna in jalova mo¢ sledita iz enacbe (4.3):

P= Qosgﬂ Ul cos @

[a*]

= (4.4)
g= Qsm(ﬂ =Ulsin@

2

U in I predstavljata efektivne vrednosti napetosti in toka. Pri vzorCenju toka in napetosti v

diskretnih ¢asovnih periodah povpre¢no moc¢ (4.3) zapiSemo z vsoto N zmnozkov:

Y u(ikls)

j=0

P= (4.5)

L
N
4.1.1 Vpliv parametrov u(t)in i(t) na izracun delovne mog¢i

Amplitudi napetosti in toka nastopata v osnovnih enacbah moci (4.4). Zanima nas, kako
na izraun povpreéne moci v ¢asovni periodi vplivajo harmonske komponente in enosmerna

ni¢na (offset) komponenta v signalu toka in napetosti. Periodi¢na signala u(1) in i(t) zapiS§imo

kot Fourerjevo vrsto, ob tem pa privzemimo, da je kot med signaloma «(z) in i(t) enak 0°.

ult +Z(ﬁk coska)ot)
e (4.6)
i(6)=1,+ (7 coskay)
k=1
Povpre¢no mo¢ izraunamo po enacbi (4.3), upostevajmo da je I in(kt)dt =
0
= Tl g U, f
Pag [u@)i()d =1, + 4.7)
0 k=1

Enacba (4.7) kaZe, da k povpre¢ni mo€i v periodi T prispevata zmnoZka obeh ni¢nih napetosti

ter zmnoZek amplitud soleZnih harmonskih komponent.

70



4.2 Generacija impulzov in umerjanje stevcev

Po definiciji je energija W enaka integralu trenutne mo¢i v &asu od #; do t:

W= Ip(t)dr- f (0)i(¢)ar 4.8)

V enacbo (4.8) vstavimo enacbo (4.2):

UI cos(:p) UI

5 _[cos( 2a,t + @)dt 4.9)

1

Ob predpostavki, da bo ¢as merjenja fy (od t; do t;) enak veckratniku periode osnovne
frekvence, postane drugi ¢len enacbe (4.9) enak 0:

1 .~ o
W=EU0-IU-cos(q))-tM =U,-1,-cos(¢)-t, (4.10)

Integral mo¢i v enacbi (4.8) lahko izra¢unamo tudi numeri¢no:

N oy
W=3u-iA, Ar='2T @.11)

i=l

Stevce elektri¢ne energije umerjamo z etalonskim §tevcem po primerjalni metodi. Za razder

to¢nejsi etalonski Stevec (razreda 0.05 ali 0.02) primerja izmerjeno elektri¢no energijo po

enacbi (4.10) z izmerjeno energijo testirane naprave. Izmerjeno energijo testirane naprave
merimo na kalibracijskem impulznem izhodu (LED), vsak impulz pomeni dolo¢eno koli¢ino
(kvant) izmerjene energije.

S pomocjo Stevilske enacbe (4.12) iz frekvence impulzov f,, pri nazivni moc¢i P,
izraunamo konstanto §tevca C, v [imp/kWh], kar je obifajna enota pri umerjanju Stevcev
elektri¢ne energije:

3.6-10°- f,
¥ =—P—';fﬂ (412)

n

Konstanto $tevca umerjamo pri nazivni napetosti U, in nazivnem toku I,.
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Stevee razreda 1 in 2 obravnava mednarodni standard IEC 62053-21 [6], ki v toCki 4.6
postavlja zahteve po tofnosti Stevca pri spremembah razlicnih vplivnih veliin (sprememba
amplitude toka, amplitude napetosti, frekvence, faznega kota, harmonskih komponent toka in
napetosti, sprememba temperature).

Stevce umerjamo po primerjalni metodi [6], zato relativno napako merjenega Stevca
zapiSemo kot:

3=ML.100 [%] (4.13)

ref
Wpur predstavlja energijo, ki jo je registriral testni Stevec elektriCne energije, W, pa
predstavlja referenéno energijo, registrirano z etalonskim Stevcem. Referen¢no energijo
izmerimo z merilno negotovostjo etalonskega Stevca, ki je vsaj za razred bolj3a, kot je razred
merjenega Stevca elektri¢ne energije.

Standard v toc¢ki 4.6.5 zahteva, da proizvajalec Stevca elektricne energije navede
minimalno $tevilo impulzov, da zagotovi relativno toénost meritve na vsaj 1/10 razreda Stevca
v razli¢nih testnih tofkah. Ta zahteva je pomembna pri majhni obremenitvi, saj je raztros
merilnih rezultatov najvec¢ji pri majhnih amplitudah bremenskih tokov.

Standardne deviacije impulzov na kalibracijskem izhodu ne poznamo, zato za izracun
obmodja zaupanja vzorca izmerjenih impulzov uporabimo Studentovo porazdelitev
[7, str. 67]:

U=xt (4.14)

£

Po enacbi (4.12) vsak impulz predstavlja dolocen paket energije, torej lahko z enacbo (4.14)
izraunamo povpreéno vrednost posredno izmerjene energije v merilni periodi. Stevilo
impulzov N v merilni periodi predstavlja Stevilo meritev, s pa standardno deviacijo N vzorcev
posredno merjene energije. Po priporo€ilu EA-4/02 [8] naj bi bile meje celotne negotovosti
podane z verjetnostjo priblizno 95%, s tem pa lahko iz enaCbe (4.14) izracunamo Stevilo
impulzov (oziroma Stevilo vzorcev N) ter maksimalni raztros impulzov, da zadostimo IEC
standardu 62053-21 in priporo¢ilu EA-4/02. Stevec elektri¢ne energije generira impulze s
frekvenco f, zato nam vecje Stevilo vzorcev N pomeni tudi daljSi ¢as meritve, s tem pa daljsi

Cas testiranja Stevca.
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4.3 lzracun dinamike tokovnega in napetostnega kanala stevca

IEC standard za Stevce dolo¢enega razreda predpisuje maksimalno dovoljeno odstopanje
izmerjenih rezultatov. Medtem, ko standard predvideva +10 % spremembo prikljuéene
napetosti (raz$irjena zahteva je -20 % do -10 % in +10 % do +15 %, v tem obmo¢ju je napaka
lahko trikratna), kjer mora biti izmerjena energija Se v razredu Stevca, pa na tokovnem vhodu
standard zahteva deklariran maksimalni tok /,,, in minimalni tok 0.1 I, kjer meritve $tevca $e
ustrezajo deklariranemu razredu. V obmo¢ju 0.05 I, do 0.1 I, je za Stevce razreda 1 in 2

dovoljena za 0.5 % vecja napaka (slika 34).

pl%]

Slika 34: Obremenilne krivulje Stevcev elektriéne energije s podanimi mejami, I, =2 A

Dinamika napetostnega kanala znaSa po IEC od 80 % nazivne napetosti U, do 115 % U,,
medtem ko dinamika tokovnega kanala obsega obmodje od 5% I, do I,.. Proizvajalci
- oznacijo Stevec z maksimalnim tokom 100 A in nazivnim tokom 10 A kot Stevec 10I1100.
Minimalno dinamiko tokovnega kanala ozna¢imo kot razmerje med 5 % I, in Ly, za Stevec

1011100 torej znasa:
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Umin — O'SU" =0_8_=1144
1.15U, 1.15 @.15)

0.057, 0.05-10

Imin =
1

=1:200

max

4.4 Vpliv Suma tokovnega in napetostnega kanala na raztros
impulzov

Signala u(t) in i(t), ki nastopata v enacbi (4.2), lahko zapiSemo kot vsoto sinusnega

signala u,(t) in naklju¢nega signala u,(). Trenutno mo¢ p(t) zapiSemo:
p()=a(e)i (¢)=u(e)i (2)+ e, ()i, () + e, (2)i, (£)+ e, (2)i, (2)] (4.16)

Prvi ¢len v enacbi (4.16) predstavlja trenutno delovno mo¢ p, (f)=u,(t)is(f), ostali ¢leni pa

predstavljajo prispevek Suma p,(1):
p(0)=1,0)i, (0) + 0, (0);, )+, (1), (¢) (4.17)

Pri izraunu prispevek Suma p,(f) po enacbi (4.17) k povpre¢ni moci, ko gre ¢as ¢ proti
neskonénosti, vsakega od ¢lenov funkcije p,(t) obravnavajmo kot nakljuéno spremenljivko X
s porazdelitveno funkcijo Px(x). Prvi moment funkcije p,(f) v enacbi (4.17) dolo¢a njeno

povpreéno vrednost:

E(X)= TxPX (x)dx (4.18)

Povpre¢ne vrednosti X +Y vsote dveh spremenljivk X +Y izraunamo iz [9, str. 519-523]:

T x)dx+ IyP (y)dy X+Y (4.19)

Za povprecno vrednost produkta dveh spremenljivk X in Y velja:

X = I o (x, y)dxdy (4.20)
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Ce sta naklju¢ni spremenljivki X in Y statisti€no neodvisni, velja:
Py (x,y)= Py (x)P, (x) 4.21)
Enacbo (4.20) za statisti¢no neodvisni spremenljivki torej zapiSemo:
XY= j:xPX (x)dxj:yP,, (y)dy=X-Y (4.22)

Privzamemo, da so si spremenljivke v enacbi (4.17) statisticno neodvisne. S pomo¢jo enacb

(4.18), (4.19) in (4.22) izpeljemo povprecno vrednost p,(t) ko ¢ limitira proti o<:
R=0, T,+0, T,+U, I, “23)

Iz enacbe (4.23) lahko razberemo, da v primeru, ko sta povpre¢ni vrednosti lTn in E enaki 0,
tudi povpreéna vrednost P, limitira proti .

Zanima nas srednja kvadratna vrednost o’ oz. varianca enatbe (4.17). Varianco dolota
enacba (4.24):
o =(x -Xf (4.24)

V primeru, da je povpreéna vrednost spremenljivke X enaka 0, je varianca enaka drugemu
momentu E(X?) [9, str. 516].
Podobno kot v primeru srednje vrednosti vsote (4.19) lahko definiramo tudi srednjo

vrednost kvadrata vsote naklju¢nih spremenljivk X in Y:

(X +YP =X>+Y*+2X ¥ (4.25)

Ce sta spremenljivki medsebojno statisticno neodvisni, po enacbi (4.22) velja:

(X+¥YP=X2+Y*+2X ¥ (4.26)
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Predpostavimo srednji vrednosti LT,, in I, enaki 0. Po enacbi (4.23) je v tem primeru tudi

srednja vrednost Fn enaka 0, zato je varianca p, enaka drugemu momentu p,. UpoStevamo

enacbo (4.26) in dobimo varianco p,:

2 2
o.=U,1,)+WU, 1)+, 1,) (4.27)

Za produkt statisti¢no neodvisnih spremenljivk velja enacba (4.22). Enacbo (4.27) lahko s tem

zapiSemo:

I} (4.28)

mm‘

_z
H

S o

2 w2 2
o, =U; -1+

Srednje vrednosti X spremenljivk ena¢be (4.28) naj bodo enake 0. V tem primeru drugi

moment spremenljivke X nadomestimo z njeno varianco (enacba 4.24):

2 _ y2
gr=X (4.29)
Varianca predstavlja kvadrat RMS vrednosti signala:
1 T
X*=X2 =— sz(:)dr (4.30)

(rms) =
]

‘--i

Enacbo (4.28) z upoStevanjem enacbe (4.30) zapiSemo:

O = Wbt F Unomarfatrmoy  Unimssbntrme (4.3D)
Obicajno sta signalni poti napetostnega in tokovnega kanal enaki (npr. oba kanala sta
izvedena z enakim analogno-digitalnim pretvornikom), tudi amplitudi Suma i, in u, sta majhni
in medsebojno primerljivi. Zanima nas varianca zmnoZka pri nazivni napetosti U, in pri
bremenskem toku 0.001 . (1% I,). Signal napetosti je v tem primeru na 90% polnega
obmocja, signal toka pa na 0.1% polnega obmocja. Iz podanih podatkov ocenimo prispevke

posameznih ¢lenov enacbe (4.31):

2
i o (0'9'52’““ J (0.0027.. ) +(0.0020 . ){%J +(0.0020_ F(0.0021_ )
o,=081-10°U, I, +1.0-10°U; I} +16.0-10°U} I"
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Iz ocene €lenov enacbe (4.31) vidimo, da je raztros izmerjenih rezultatov odvisen predvsem

od prispevka prvega ¢lena. Raztros merilnih rezultatov pri navedenih pogojih je torej odvisen

predvsem od Suma v tokovnem kanalu Stevca elektri¢ne energije:
2 2 I?Z 2

2 . _ ;
ap = U ms)lntrmsy = ) Lnrms)

(4.32)

Na sliki 35 je prikazan normalizirani histogram 1000 rezultatov pri amplitudi napetosti
0.9 U,y in amplitudi toka 0.001 [,,,. Signaloma je bil dodan Gaussov Sum s ¢ = 0.002 U,y
0z. 0= 0.002 I,y

8.1 T T
' ' ' line 1 ——

B.08 *1
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) 1
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Slika 35: Histogram Suma po mnoZenju dveh sinusnih signalov z dodanim Sumom
Signalno mo¢ produkta u, (r)iI (t) izraCunamo po enacbi (4.33):

Bfwim o f[u (2), (t)]"dr—{g] +(3—T 3({’/}"‘)2 (4.33)

Razmerje signala proti Sumu (SNR) med mo&jo produkta u (¢)i () in Suma izratunamo iz

enacb (4.32) in (4.33):

P &
SNR, = 101og[ S J = 1010g[3 5 ) (4.34)
o’

p i7

nirms)
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Stevec elektri¢ne energije prikazuje porabljeno energijo v &asovni enoti T. Porabljena energija

W torej predstavlja integral trenutne moci p(f) (enacba 4.16) v Casu:

T
W= [plt)ds (4.35)

0

Rezultati meritev so razsejani v okolici prave srednje vrednosti W. Varianco izmerjenih
rezultatov [10, str. 26-29] podaja enacba (4.36)
0.2

ol =—2 4.36
¥ apT (4.36)

kjer je apz varianca signala ki mu merimo srednjo vrednost, B pasovna Sirina signala in 7" ¢as
integriranja. UpoStevamo, da se Sum v vzorfevalnih sistemih zgiba v frekvencni pas

B = f, /2, &as meritve N vzorcev pa traja T = N/ f, . Ena&ba (4.36) tako zapiSemo:

C}'Z

N =—L 4.37
] (4.37)
Za Zeleno to¢nost rezultatov po priporocilu [8], to je 95% od¢itkov v obmoc¢ju Zelene napake

e (oziroma v obmocju 20 ), izratunamo maksimalno varianco rezultatov iz enacbe (4.13).

Rezultati so pri sinusnih vhodnih signalih v €asu 7>>2m razsejani v okolici povprecne

vrednosti E =UI /2 z

(20, ) =€ {%J (4.38)

Iz enacb (4.32), (4.37) in (4.38) zapiSemo enacbo za minimalno §tevilo merilnih vzorcev N:

-
N =3 tngms (4.39)
et I?

Cas integriranja lahko ob podani pasovni §irini §uma izratunamo tudi direktno iz enacbe
(4.36), iz katere je tudi razviden ucinek integriranja. PodaljSanje ¢asa integriranja za faktor n

bo zmanjSalo varianco rezultatov izmerjene energije za Jn . Slika 36 prikazuje znacilni
¢asovni potek merilne napake, pridobljene pri funkcionalni simulaciji elektri¢nega Stevca. V

tem primeru sta bili amplitudi vhodnih signalov v enaka sigma-delta pretvornika prvega reda
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U= 0.9 FS in [;,= 0.001 FS. Obema signaloma je bil dodan Gaussov Sum s o = 0.002 FS.

Prikazana napaka je izracunana po enacbi (4.13).

line 1

e [%]

t [s]

Slika 36: Potek napake e v ¢asu

4.5 Vpliv kvantizacijskega suma A/D pretvornika

Tako kot harmonske komponente signala toka in napetosti, se po enacbi (4.7)
medsebojno mnoZijo tudi posamezne frekventne komponente kvantizacijskega Suma
analogno-digitalnega pretvornika tokovne in napetostne veje (enacba 3.23). Analiti¢ni izratun
komponent diskretnega spektra kvantizacijskega Suma sigma-delta pretvornika prvega reda je
mogo¢ le za sinusne signale v polnem vhodnem obmocju (FS) pretvornika; frekvencne
komponente kvantizacijskega Suma za vhodne signale niZjih amplitud pa lahko izra¢unamo le
s pomo¢jo numeri¢ne analize rezultatov funkcionalne simulacije sigma-delta modulatorja.

Iz rezultatov numeri¢ne analize s pomoc¢jo Fourierjeve transformacije je razvidno, da so

pri sinusnem vhodnem signalu z amplitudo v polnem vhodnem obmocju amplitude
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generiranih harmonskih komponent zanemarljive (slika 38). Ko pa vhodna amplituda pada
proti 1/1000 polnega obmocja, postanejo amplitude kvantizacijskega Suma primerljive z
amplitudo signala. Izhodni signal sigma-delta modulatorja postane popacen s harmoni¢nim
Sumom. Amplitudni spekter izhoda iz modulatorja pri izmeni¢nem vhodnem signalu z
amplitudo 0.001 FS je prikazan na sliki 37, kjer je razvidno, da se nekaj harmoni¢nega Suma

generira tudi na osnovni frekvenci SOHz.

@8.00812 T T T T T T T

I 1
line | ———

8.0881 -

6.0688 - =

B.08086 2

A [FS]

B.00084 -

5] 188 28 388 408 588 688 708 =1=1] 998 1888
f [Hz1]

6.0002

Slika 37: Amplitudni spekter izhoda modulatorja pri sinusnem signalu A;, = 0.001 FS

Pri mnoZenju dveh signalov z diskretnim frekven¢nim spektrom bodo k povpre¢ni vrednosti
zmnozka (pri pogoju, da je Sasovna perioda T >> k7 ) prispevale le soleZne komponente. Ce
privzamemo, da ima eden od signalov — napetostni signal — le osnovno frekven¢no
komponento, bo ta spektralna »konica« pri mnoZenju izlo¢ila le solezno frekvenco na

tokovnem kanalu. Enacba (4.7) s tem postane:

T » A 3
J'u t)i t)dt-—-U 1, ZU =U,l +U';' (4.40)
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Obicajno je napetostni kanal filtriran z visokoprepustnim filtrom, s katerim izlo¢imo

enosmerno komponento Uy. Enacbo (4.40) s tem poenostavimo v:

(4.41)
kar predstavlja povpre¢no mo¢ na bremenskem uporu.

Zanima nas ocena prispevka zmnoZkov soleZnih harmonskih komponent kvantizacijskega

Suma v tokovnem in napetostnem kanalu v mejnem primeru pri amplitudi napetostnega

signala U;, = 0.9 FS in amplitudi tokovnega signala /;, = 0.001 FS.

L] 1
line 1

8.0081 -

8.0001 - &

le-85 -

A [FS1]

le-06 =

1e-87 -
'_u_,___,_.—_n—'—‘—'—"

1e-08 | J,.—*”"' .

le-09 .

le-18 1 I | ] ] L ] 1 1
2] 188 200 300 4008 500 6008 700 808 988 1008

f [Hz]

Slika 38: Amplitudni spekter izhoda modulatorja v napetostnem kanalu pri sinusnem vhodnem signalu z
amplitudo 4;, = 0.9 FS
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Slika 39: Amplitudni spekter izhoda modulatorja v tokovnem kanalu pri sinusnem vhodnem signalu z
amplitudo A;, = 0.001 FS

Ce privzamemo, da so vse harmonske komponente kvantizacijskega $uma napetostnega
kanala (slika 38) in tokovnega kanala (slika 39) v signalnem frekventnem pasu enakih
amplitud, hkrati pa privzemimo najbolj neugoden primer, ko sta dve soleZni harmonski
komponente iste faze, lahko iz enacbe (4.7) zapiSemo povprecno moc:

P= (4.42)

Oy 0, ,$ Vsl
2 2 & 2

M=

-~
|¢

V enacbi (4.42) predstavlja N Stevilo harmonskih komponent kvantizacijskega Suma v

signalnem pasu, z U o.x 9znac¢imo amplitudo K-te harmonske komponente kvantizacijskega

Suma v napetostnem kanalu (ocenimo jo na 0.01:107°FS), z fQ‘K pa oznacimo amplitudo

K-te harmonske komponente kvantizacijskega Suma v tokovnem kanalu (ocenimo jo na

0.1-107°FS).
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Maksimalno relativno napako izmerjene povpre¢ne moci, ki jo povzrofajo harmonske

komponente kvantizacijskega Suma, ocenimo z enacbo (4.43):

P=

L?lfl [1+ (N_l) ﬁQ.KiQ,KJ (4 43)

2

Relativno napako, ki jo pri vhodnem signalu frekvence 50 Hz povzroajo harmonske
komponente kvantizacijskega Suma, sestavlja v signalnem pasu 1 kHz prispevek (N —1)=19

harmonskih komponent:

7.1, 1+ 19-0.01-107FS-0.1-10FS
0.9FS -0.001FS

U,
2

P=

(1+21.11-10°)

Iz ocene lahko zapiSemo, da je prispevek produktov harmonskih komponent kvantizacijskega
Suma zanemarljiv. Enacba (4.41) je torej dober priblizek enacbe (4.43). Vhodni Sum z
normalno (Gaussovo) porazdelitvijo, dodan vhodnemu signalu, dodatno zmanjSa amplitude
harmonskih komponent kvantizacijskega Suma (slika 40), vpliv Suma na raztros merjenih
rezultatov pa za ta primer analiziramo v poglavju 4.4.

Enacbo (4.41) vstavimo v enacbo (4.13). Ce privzamemo, da je merjena amplituda

napetostnega kanala enaka amplitudi referen¢ne napetosti, lahko zapiSemo:

U1,-U,,1 I~
o= 2 " Duglirg o0 Ll g0 [g] (4.44)
Ul,ref ]l‘l'ﬂf I[ ref |

~

Potek merilne napake je odvisen od poteka merilne napake na tokovnem kanalu. Za t.im.
obremenilno krivuljo (load curve) izmerimo pogreSke v nekaj toc¢kah, razporejenih od

V tabeli 4 so zbrani rezultati numeri¢ne analize napake modela sigma-delta modulatorja
1. reda pri vhodnih signalih frekvence f; = 50 Hz in amplitudah od 1/1000 FS do 1/10 FS.
Vzor¢na frekvenca je f; = 500 kHz, izhod modulatorja pa je bil analiziran s Fourierjevo
transformacijo s 500k vzorci. Zaradi nadaljnjega digitalnega procesiranja (mnoZenje)

uposStevamo samo napako modulatorja tokovnega kanala na 50 Hz frekven¢ni komponenti.
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Ain [FS] e [%], 50Hz
0.0005 -22.668
0.001 -5.570
0.002 -1.845
0.005 -1.424

0.01 -0.426

0.02 -0.104

0.05 -0.017

0.1 -0.005

Tabela 4: Simulirana amplitudna napaka na 50Hz frekvenéni komponenti

Iz tabele 4 je razvidno, da modulator 1. reda ne zadoS¢a sedanjim zahtevam elektronskega
Stevca elektriCne energije. Napaka takSnega Stevca bi bila prevelika in dinami¢no obmodje

tak$ne naprave bi bilo samo 1:100.
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Vpliv Suma, dodanega vhodnemu signalu, na kvantizacijsko napako

Cistemu sinusnemu vhodnemu signalu lahko dodamo razline ravni $uma. Zaradi
nelinearnega elementa v povratni zanki sigma-delta modulatorja (primerjalnik) vpliva Suma
ne moremo izraziti analiticno, zato pa lahko njegov vpliv analiziramo s pomo¢jo numeri¢ne

analize rezultatov funkcionalne simulacije.

a.8a812 T T T T T T T T
line 1
8.0801 -
B.08088 - -
P
L @.@006 -
a
8.08804 -
8.8082 -
| i A
| L
| |
|
a by b 1 1 1 1 1
5] 188 200 308 408 580 608 788 8608 11] 1686

f [Hz1]

Slika 40: Amplitudni spekter izhoda modulatorja pri sinusnem signalu A;, = 0.001 FS z dodanim Sumom

Na sliki 40 je viden vpliv dodanega Suma na spekter izhodnega signala sigma-delta
- modulatorja 1. reda. Sinusnemu vhodnemu signalu z amplitudo A;, = 0.001 FS in s frekvenco
50 Hz smo dodali Sum z normalno (Gaussovo) porazdelitvijo z efektivno vrednostjo
i, = 0.002 FS. Dodan Sum zmanjSa kvantizacijsko napako na 50 Hz komponenti, vendar
doda merilno negotovost v merilni frekven¢ni pas. Raztros in srednjo vrednost napake na 50
Hz frekven¢ni komponenti prikazuje slika 41, tudi v tem primeru je vzoréna frekvenca sigma-
delta modulatorja f; = 500 kHz, izhod modulatorja pa je bil analiziran s Fourierjevo

transformacijo s 500k vzorci.
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Slika 41: Normirani histogram napake na 50 Hz komponenti

Raztros napake se pribliZzuje normalni porazdelitvi. Srednja vrednost napake na sliki 41 znaSa
pri populaciji 1000 vzorcev -0.06 %, standardna deviacija populacije pa znaSa 0.683 %. Za
primerjavo lahko navedemo napako iz tabele 4, ki pri brezSumnem sinusnem vhodnem
signalu amplitude 0.001 FS zna3a -5.57 %. V tabeli 5 je zbran vpliv razli¢nih Sumnih nivojev

v kombinaciji z razli¢nimi amplitudami vhodnega signala A,

Ain=0.001 FS Anm=0.002 FS A, = 0.005 FS
o [FS] z [%] o, [%] el%l | o,[%] e[%] o, [%]
0.1m 211 1.89
0.2m -1.19 1.52
0.5m -0.54 0.87
1m -0.17 0.68 0.05 047 -0.08 0.24
2m -0.06 0.69 0.02 0.33 -0.01 0.14
5m -0.05 1.24 0.03 0.57 0.01 0.21
10m 0.03 2.7

Tabela 5: Vpliv razli¢nih nivojev dodanega Suma
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Iz tabele 5 je razvidno, da dodani Sum zmanj$a povpre¢no napako sigma-delta modulatorja 1.
reda, vendar raztrese merilne rezultate. Iz tabele 5 izberemo Zeleni nivo dodanega Suma kot
kompromis med disperzijo rezultatov in preostalo povpre¢no napako. NajboljSe rezultate
pri¢akujemo pri izbiri dodanega Suma z efektivno vrednostjo

oin = 0.002 FS.

4.6 Funkcionalna simulacija Stevca elektri¢ne energije

Pri pogoju, da so amplitude posameznih frekvenénih komponent v napetostnem kanalu
precej manjSe od amplitud vhodnega signala, nam po enacbi (4.40) k celotnem raztrosu
rezultatov izmerjene energije prispeva le komponenta Suma na osnovni 50 Hz harmonski
| komponenti tokovnega signala.

S funkcionalno simulacijo celotnega analognega in digitalnega dela elektronskega
Stevca elektri¢ne energije [12] analiziramo vpliv posameznih parametrov vhodnega signala na
rezultate meritev. Modulirane digitalne signale vodimo v model digitalnega signalnega

procesorja (slika 42), izmerjene rezultate pa analiziramo s statisti¢cnimi metodami.

ut
(=
i

)
@ A

Slika 42: Osnovni bloki digitalnega $tevca elektriéne energije
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Digitalni filter v vlogi decimatorja in pasovnega filtra izvedemo z digitalnimi strukturami v

sigma-delta prostoru. Z optimizacijo koeficientov filtra dosezemo kar najbolj ravno

amplitudno karakteristiko v frekvenénem pasu od 45 — 65 Hz. Simulacije in analize izvedemo

s simulacijskimi parametri, navedenimi v [12], nekaj rezultatov simulacij pa je zbranih v

tabeli 6, ki prikazuje rezultate 100 »od¢itkov« izmerjene energije pri razlicnih amplitudah

tokovnega kanala. Izbrani nivo Suma je o;, = 0.002 FS.

Ain [FS] e [%] o, %]
0.001 -0.217 0.235
0.002 -0.056 0.178
0.005 0.0007 0.062
0.01 0.0096 0.025

Tabela 6: Rezultati simulacije pri razli¢nih amplitudah tokovnega kanala

Zanimiv je tudi vpliv razli¢nih Sumnih nivojev vhodnega Suma na rezultate Stevca elektri¢ne

energije, predstavljen v tabeli 7. Signalu amplitude 0.001 FS dodajamo razli¢ne nivoje Suma.

V tem primeru je statisti¢éno obdelanih 1000 od¢itkov.

O [FS]  [%] o, [%]
0.001 -0.179 0.349
0.002 -0.243 0.248
0.005 -0.264 0.404
0.01 -0.211 0.693

Tabela 7: Rezultati simulacij pri razli¢nih nivojih vhodnega Suma

Slika 43 prikazuje histogram 10000 energijskih od¢itkov pri vhodnem signalu amplitude

A;, = 0.001 FS in dodanem Sumu ¢;, = 0.002 FS.
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Slika 43: Histogram napak od¢itane energije

Histogram na sliki 43 je Crtast zaradi omejene bitne resolucije digitalnih struktur, saj pri
majhnih vhodnih signalih od¢itki izmerjene energije zavzamejo le konéno Stevilo diskretnih
vrednosti. Omejena bitna resolucija digitalnih struktur vnasa razli¢ne nelinearne vplive v
delovanje meSanega analogno-digitalnega sistema, te vplive pa lahko uspe$no karakteriziramo

le s pomoc¢jo funkcionalne analize celotnega sistema.
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5 Prototipna analogna vhodna stopnja enofaznega Stevca

5.1 Operacijski ojacevalnik z diferencialnim izhodom

Popolnoma diferencialni operacijski ojaCevalnik je osnovna in najpomembnej$a
komponenta sigma-delta modulatorja. Medtem, ko so teoreticne meje delovanja analogno-
digitalnega pretvornika odvisne od reda in arhitekture modulatorja (frekven¢ni spekter
kvantizacijske napake), prevzorfenja (SNDR karakteristika) in izhodnega decimacijskega
filtra, so skrajne meje delovanja doloCene z neidealnostmi analognih komponent. Vzoréno
frekvenco dolo¢a izhodna odzivnost (slew rate) operacijskega ojacevalnika, dinami¢no
obmoc¢je pa omejujejo termi¢ni Sum vzorCevalnih kondenzatorjev, preostale napetosti in
notranji Sumi elementov integratorja.

Posebna izvedba popolnoma diferencialnega operacijskega ojatevalnika je ojatevalnik z
uravnoteZenim izhodom [1]. Pri popolnoma diferencialnem operacijskem ojac¢evalniku v [2]

je pomembna zgolj razlika izhodnih napetosti V,, =V, =V ,, medtem ko je srednja vrednost
izhodnih napetosti V,, =(V,,+V,,)/2 ni natanéno definirana. V,, naj ne bi vplivala na

pravilno delovanje sistema, zato je v nekaterih konstrukcijah ojaevalnika tudi signalno
odvisna. Diferencialni ojacevalnik z uravnoteZenim izhodom pa srednjo tofko delovanja
izhodov postavi na natanko doloeno, signalno neodvisno vrednost V. Ce postavimo Vjy na
V,» /2, lahko izni¢imo vpliv spreminjanja srednje to¢ke izhoda na razli¢ne neidealnosti, npr.
¢e ima naslednji sklop v signalni verigi omejeno toleranco na spremembe srednje tocke
izhoda (npr. regenerativni primerjalnik sigma-delta modulatorja).

Operacijski ojacevalnik z diferencialnim izhodom za pravilno delovanje potrebuje vezje
sofazne povratne zanke (»common mode feedback circuit«). Navadno je to vezje nelinearno
[3]. s tem pa izhodi oja¢evalnika niso ve¢ simetri¢ni okrog V.. Ta problem reSimo z uporabo
detektorja srednje tocke, sestavljenega iz linearnih uporov, ali v primeru vzor¢nih vezij z
ekvivalentnim SC vezjem.

Ena izmed zahtev za tak ojaCevalnik je, da je sposoben krmiliti tako kapacitivna
bremena (v integratorju), kot tudi uporovna bremena (v predojaCevalniku), kar pogojuje
njegovo nizko izhodno impedanco. Ker bo vezje obdelovalo tako vzorCene, kot tudi zvezne

signale, bo vezje sofazne povratne zanke izvedeno z linearnimi upori. Pri nacrtovanju

91



»univerzalnega« sklopa odpade tudi potreba po nacrtovanju dveh konénih geometrij

operacijskega ojaCevalnika, Zal pa se dvojno delo prenese na nartovalca elektri¢ne sheme.

5.1.1 Struktura operacijskega ojacevalnika

V prakti¢nih izvedbah SC vezij uporabljamo popolnoma diferencialne ojacevalnike, saj
dosegajo zelo dobro odpornost na napajalne motnje, poleg tega pa pri isti napajalni napetosti
zagotavljajo dvakrat veCjo amplitudo izhodnega signala kot podobna vezja z enopolnim
izhodom. Sumna mo& nekoreliranega Suma v posamezni veji diferencialne strukture se
seSteva v skupno Sumno mo¢, zato diferencialne strukture pri dvakrat vedji amplitudi
izhodnega signala izboljSajo razmerje signal-Sum (SNR) za 3 dB. Simetrija popolnoma
diferencialne strukture v veliki meri izni¢i sode komponente popacenja ne gleda na njihov
nastanek [4, str. 452-454], saj izkazujejo vhodno-izhodno Kkarakteristiko, simetri¢no na
izhodidte: f(-x)=-f(x). Iz razvoja takine funkcije v Taylorjevo vrsto vidimo, da

diferencialno vezje, krmiljeno z diferencialnim signalom ne more generirati sodih harmonskih

komponent:

y(t)=ax(t)+ax(t)+ax’(t)+... (5.1)

Skupna to¢ka vhodnega signala popolnoma diferencialnega operacijskega ojafevalnika je
lahko razli¢na od skupne to¢ke izhodnega signala. Tako lahko s PMOS vhodno diferencialno
stopnjo obdelujemo tudi vhodne signale s skupno tocko okrog Vi, kar je pomembno pri
predojacevalniku tokovnega signala.

Gleda na vse zahteve, je dvostopenjski operacijski ojacevalnik izveden kot
dvostopenjska diferencialna struktura s P-MOS diferencialno vhodno stopnjo, kaskodno

izhodno stopnjo in uporovnim vezjem sofazne povratne zanke. Vezje je prikazano na sliki 44.

5.1.2 Sinteza operacijskega ojacevalnika

Sinteza operacijskega ojaevalnika temelji na osnovni sintezi popolnoma
diferencialnega operacijskega ojacevalnika, izvedenega v 2.4 pum MOS tehnologiji [5]. V tem
delu so prikazane osnovne enacbe napetostnega ojacanja diferencialne in kaskodne stopnje,

izracun maksimalnega obmocja vhodnega in izhodnega signala ter izracun kompenzacijskega
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kondenzatorja. Na osnovi izraunov so bile opravljene simulacije, operacijski oja¢evalnik pa
je bil uporabljen v ve¢ uspesnih vezjih' v 2.4 in 0.7um tehnologiji CMOS.

Operacijski ojacevalnik iz [S] bomo prenesli v sodobno 0.35 um tehnologijo CMOS in
analizirali vse parametre, ki vplivajo na karakteristiko sigma-delta modulatorja. V ojacevalnik
bomo uvedli tudi ukrepe za zmanjSanje vpliva 1/f Suma in ukrepe za zmanjSanje ni¢ne
napetosti vhodnih transistorjev diferencialne stopnje s pomocjo sekanja (»chopping«)
vhodnega signala.

AV

[2]2]

2SO
o

Slika 44: Struktura popolnoma diferencialnega ojatevalnika

Dvostopenjski ojacevalnik na sliki 44 sestavljata PMOS transistorja vhodne diferencialne
stopnje M; in M s pripadajo¢ima bremenskima transistorjema M3 in My. Tokovni generator
diferencialne vhodne stopnje je izveden s transistorjem Ms. Kaskodna izhodna stopnja
ojaCevalnika je izvedena z vhodnim transistorjem kaskodne stopnje M7 s pripadajoéim
kaskodnim transistorjem M7, aktivno breme pa je izvedeno s transistorjema Ms in M¢s. Vezje
sofazne povratne zanke je podobno vezju diferencialne ojacevalne stopnje, sestavljeno pa je iz
transistorjev (Mg, Mo, M9, M;;, M;2) in detektorja sofazne delovne toCke, sestavljenega iz
uporov R; in R,. Signal napake detektorja sofazne delovne tofke krmili aktivna bremena

diferencialne vhodne stopnje preko transistorja M;;. Na ta nacin se izognemo direktnemu

! Sigma-delta analogno-digitalni pretvornik 2. reda, diferencialno TDM mnoZilno vezje
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injeciranju toka v vezje diferencialne stopnje, vendar s tem lahko doseZemo le razmeroma
omejeno ojacanje sofaznega ojacevalnika. Kljub temu smo izbrali pristop brez direktnega
injeciranja toka, saj zagotavlja kar najmanjSo ni¢no napetost v diferencialnem nacinu.
Ojacevalnik je stabiliziran s standardno Millerjevo kompenzacijo, izvedeno s transistorjem
Cec. S kondenzatorjem C4 sklopimo visokofrekvenéni substratni Sum, ki ga pobirajo upori, z
njim tudi dodatno stabiliziramo zanko za regulacijo sofazne delovne tocke. Substrat vhodnih
transistorjev M; in M; je vezan na elektrodo izvora, s ¢imer izbolj§amo njuno medsebojno
ujemanje in s tem manjSo diferencialno ni¢no napetost ojaCevalnika, hkrati pa zmanjSamo
presluh Suma Vpp linije na signalno pot.

Vo )/ (Vm+ - vin— ) )

zato lahko po metodi analize pol-vezja analiziramo le eno od zrcalno simetri¢nih vej. Slika 45

Vezje je zrcalno simetriéno, z diferencialnim ojatanjem A, = (V

our+

prikazuje malosignalni model ene od vej oja¢evalnika.

5.1.2.1 Diferencialno ojacanje

Diferencialno ojacanje ojacevalnika zapiSemo po enacbi (2.32) in enacbi (2.37) kot produkt

ojatanja diferencialne stopnje in kaskodne stopnje:

Tas3 )] [gm? (Rmm‘l

R, )] (5.2)

A, =ALA, = [gml(rd'sl

V enacbi (5.2) prvi Clen enaCbe predstavlja ojacanje diferencialne stopnje, drugi ¢len pa
ojacanje kaskodne stopnje z aktivnim bremenom. Izhodno upornosti kaskodne stopnje z

aktivnim bremenom zapiSemo iz enacbe (2.36):

Rmurl = rds? (1 + gmc?rdsc? ) + ra‘sr?

Rmui‘2 = 'rdsé (1 + gmcﬁrdscﬁ )+ rdscﬁ

(5.3)

Izhodna upornost kaskode je precej ve¢ja od izhodne upornosti transistorja v vezavi s

skupnim izvorom. Ce privzamemo g, >>1, lahko iz enacbe (5.3) zapiSemo

R

out

= 8,11 ss7 - Kaskodni transistor torej pove¢a impedanco za faktor g, .7, .

94



Malosignalna frekvenéna analiza:

Vn:i

&

Vv
nt
i - » _
in
Ci g

gmf Vfﬂ L m7 vr.l' 1
" L

go‘s?

+,
gd'sf gds&

.||?)_"—-.

|
C‘:c
Slika 45: Pol-vezje diferencialnega vezja ojatevalnika

Parazitne kapacitivnosti MOS transistorjev v posameznih vozli3¢ih operacijskega

ojacevalnika zapiSemo:

e =ngl+Cdbl+ng3+Cdb3+C +ng-,

gs?

nl

C,= ng? + Cdb? +Cy, +C (5.4)

gsc7

C',=C,+ ngc? +Cper + ngcﬁ + Capes

V enacbi (5.4) Cp, predstavlja ekvivalentno bremensko kapacitivnost [6] ojalevalnika v fazi
integriranja F (slika 23). Izhod ojacevalnika dodatno bremenimo s kapacitivnostmi na izhodu
integratorja — kapacitivnost spodnje ploS¢e integracijskega kondenzatorja C,,, vhodna
kapacitivnost primerjalnika C.,mp 1n kapacitivnost kondenzatorja v detektorju sofazne delovne

tocke Cy

= ( sig +Cref +C£p I
Coy+Cos +Cp +C,

+C,, +C,n +C, (5-5)

L bp comp

Ci, v enacbi (5.5) predstavlja vhodno kapacitivnost v operacijski ojaCevalnik

S pomocjo malosignalnega modela vezja zapiSemo vozliS¢ne enacbe. UpoStevamo, da

'r ou,z) dolo¢a bremenski

i

ojacanje druge stopnje (kaskodne stopnje) pri pogojuR, = R, < (rmfl

upor sofazne povratne vezave R;.

gdsl +gds3 +SCnI +SCC 0 _SCC an _gmlvrin
8 m7 8mer + 8aser T 841 T5C,3 — 8asc ‘| Vs |= 0
- SCC - gmr'}' i gdsc? gdsc? + GL + SCIL+SCC vouf 0
(5.6)
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Iz enacbe (5.6) zapiSemo kompleksno prevajalno funkcijo vezja:

A, = Your _ = B e = V¥, )
Vi Y|1Y22Y33 +(Y|3Y2| '_Yllyzs)yaz _Y13Y22Y3| (3:2)

m

Kjer ¢len Y,, predstavlja element admitan¢ne matrike v x vrstici in y stolpcu.

Analiza enacbe (5.7) pokaZe, da ima vezje poleg dominantnega pola v vozliS¢u n,,
doloc¢enega s kompenzacijskim kondenzatorjem Cg¢, Se dva pola in dve ni¢li pri visokih
frekvencah. Problemati¢na je ni¢la na desni strani s ravnine [7, str. 434-442], ki je posledica
sklopa vhodnega signala na izhod preko kompenzacijskega kondenzatorja. Ta niCla oZi
pasovno §irino ojaevalnika, zato jo lahko z uvedbo dodatnega kompenzacijskega upora R¢
zaporedno kompenzacijskemu kondenzatorju C¢ popolnoma odpravimo, oz. lahko z niclo
kompenziramo enega od nedominantnih visokofrekven¢nih polov. V nalem vezju pa
simulacije pokaZejo, da uvedba kompenzacijskega upora razdeli enega od realnih
nedominantnih polov v dva kompleksna pola, poleg tega pa potisne ni¢lo na levi strani proti
niZjim frekvencam. Ker tudi brez dodatnega kompenzacijskega upora ojaevalnik doseZe
Zelene karakteristike (pasovna Sirina, fazna varnost), kompenzacijskega upora v ojacevalnik

ne bomo vstavili.

5.1.2.2 Izhodna odzivnost

V realnem operacijskem ojafevalniku se odziv na vhodno stopnico razlikuje od
linearnega prehodnega pojava v linearnih RC vezjih. Izhodna napetost operacijskega
ojacevalnika se pri znatnih spremembah vhodnega signala nekaj ¢asa spreminja po premici s
konstantnim nagibom, preden spet preide v podrocje linearnega prehodnega pojava.

Tokovni generator vhodne stopnje zagotavlja tok Iss, ki se deli med vhodna transistorja
M; in M;. Vzbujanje vhodov ojacevalnika z relativno visoko diferencialno vhodno napetost
V., >>V, pa lahko povzrodi, da se M; popolnoma zapre, ob tem ko se M, popolnoma odpre.
Pri zaprtem M; lahko tok skozi bremenski transistor M3, ki ga je prej zagotavljal M; pritece le
skozi serijo kaskodnih transistorjev Ms, Mcs in M7 ter skozi kompenzacijski kondenzator Ce.
Ce privzamemo, da je napetost na krmilni elektrodi M, konstantna, potem tok skozi

kompenzacijski kondenzator povzro¢i, da izhodna napetost V,,, raste linearno z naklonom:
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Poleg internega kompenzacijskega kondenzatorja moramo za korekten izradun upoStevati tudi
polnjenje bremenskega kondenzatorja C';. s preostalim tokom transistorja Ms Za polnjenje
bremenskega kondenzatorja je na voljo le tok tokovnega generatorja Mg, zmanjSan za tok Ip,,
ki v tem trenutku teCe skozi kompenzacijski kondenzator. Posledi¢no napetost na krmilni
elektrodi M; pade, kar zmanjSa tok skozi transistor M7;. Za polnjenje bremenskega
kondenzatorja C'; je tako na voljo skoraj celoten tok 1, —1,,:

O

SR = _ps
et C (5.8)

Strmina naklona izhodne napetosti, 0z. izhodna odzivnost operacijskega ojac¢evalnika je torej:

SR = min(SR,,,SR,,,) (5.9)

5.1.2.3 Sumna karakteristika

Vse napetostne Sumne vire transistorjev lahko seStejemo v ekvivalentni vhodni napetostni

Sumni vir z mo&nostno gostoto:

n A ! 2
. = S L 5.10
_all) Z .,,n(f)[ AUJ (5.10)

V enabi (5.10) z S, .(f) oznadéimo mo&nostno gostoto ekvivalentnega vhodnega

eqin
napetostnega Sumnega vira transistorja M;, z A,, ojaCanje od sponke s Sumnim virom do
izhodne sponke, A, pa predstavlja ojaanje ojaCevalnika. Ce privzamemo visoko ojaCanje prve
stopnje, potem lahko zanemarimo prispevek Sumnih virov druge, kaskodne stopnje.
Ekvivalentna mocnostna gostota vhodnih transistorjev je Ze izraCunana na vhodu
operacijskega ojalevalnika, prispevek ekvivalentnih vhodnih napetostnih Sumnih virov
bremenskih transistorjev vhodne stopnje pa preraunamo na izhod diferencialne stopnje po
enacbi:
AL 1)

Vis3 )zvﬂ’zfi,l'n (f)"‘ g:m (rd.\'Z[

SM 3IM d0ut (f) = g:ﬂ (rdsl
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Iz enacbe (5.11) izraCunamo mocnostno gostoto ekvivalentnega napetostnega Sumnega vira

operacijskega ojaCevalnika tako, da delimo mocnostno gostoto na izhodu s kvadratom

E
I3l -

oja¢anja diferencialne stopnje g2, (r;,l

2
Seq.:‘n (f)= ZSMl.in (f)+ 2 g;d V,njrs,m (f) (5.12)

ml

V enacbo (5.12) vstavimo enacbi termi¢nega Suma (2.20) in //f Suma (2.21) transistorja. Tako

dobimo kon¢no ena¢bo mo¢nostne gostote Suma operacijskega ojacevalnika:

2 23m3J+ 2K, 1+ 2Ky 1 g, (5.13)

S. .-,,(f)=2-4kr{ + = e
‘i‘" 3gml 3g:rl Cor(WL)l f COI(WL)3 f gri!

Iz enacbe (5.13) razberemo, da s povefanjem g,;, oziroma z zmanjSanjem g,3; zmanj$amo

vpliv termi¢nega Suma, vpliv I/f Suma, ki prevladuje pri nizkih frekvencah pa zmanj§amo s
povedanjem povrSine WL MOS transistorjev. Ker je g, proporcionalen /I,W /L, po ena¢bi

(5.13) ugotovimo, da moramo za nizkoSumno delovanje kar najbolj podaljSati dolZine

transistorjev v vlogi tokovnih generatorjev.

5.1.2.4 Vhodna kapacitivnost

Za izra¢un vhodne kapacitivnosti na vhodu Vj,; priklju¢imo Vj,..na signalno maso, v tem
primeru pa skupne toCke izvorov vhodnih transistorjev V. ne smemo ve¢ obravnavati kot

virtualno maso, saj je izmeni¢na napetost skupne tocke izvorov v tej vezavi vy=v;,+/2.

Vn 1 Vnz

gm‘.f (vinf-vc)

Slika 46: Vpliv C,, na vhodno kapacitivnost

Izmenicni tok iz vhodne tocke te€e preko Cg,;, nato pa se preko skupne tocke izvorov zakljuci
preko C,,; na signalno maso. Ker velja Cgs = Cyy, prispeva Cgy vhodnih transistorjev (zaradi
kapacitivnega delilnika od vhoda proti signalni masi k kapacitivnosti vhoda) priblizno C,,/2.

Vhodni tok zapiSemo: - sC,,

I1 = vi’n+ T (5 14)
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Slika 47: Vpliv C,; na vhodno kapacitivnost

Izmeni¢ni tok vhoda V,, lahko tece tudi preko Cgy; proti signalni masi izhoda diferencialne
stopnje. Privzemimo, da se tokrat skupna tofka izvorov vhodnih transistorjev tokrat ne
spreminja (obravnavamo jo kot virtualno maso). Ce napetost v,; zapiSemo s priblizkom

V. == &.Vins /G, lahko tok iz skozi C,q; zapiSemo:

i, = vl.n,(ngdl[l i -‘?GL'J (5.15)

1

G; v enacbi (5.15) predstavlja skupno prevodnost v vozli§¢u n;. Iz enab (5.14) in (5.15)

zapiSemo enacbo za vhodno kapacitivnost s priblizZkom:

_ C 51 g1
Cy _?"'ngi(]'l'aj (5.16)

Vhodna kapacitivnost je torej priblizno polovica Cg, k vhodni kapacitivnosti pa prispeva Se

C,4, povecana s faktorjem Millerjevega efekta ojacanja prve stopnje.

5.1.2.5 Obmocje vhodnega signala

Za pravilno delovanje vhodne stopnje moramo zagotoviti delovanje vseh transistorjev v

nasi¢enju. Za izra¢un minimalnega vhodnega signala lahko zapiSemo:

Upsms +Upsanymt = Uinmin T Ugs i (5.17)

UpoStevamo, da je U g(,,) =Ugs — Uy, enagba (5.17) s tem postane:

Uipmin =Upsus + UDS{sur),Ml ~Ugsnt =Upsus —Uran (5.18)
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Iz enacbe (5.18) je razvidno, da lahko pri vhodni stopnji, izvedeni s PMOS vhodnimi
transistorji, minimalno vhodno napetost pribliZamo negativni napajalni napetosti, pa bodo vsi

MOS transistorji Se vedno v nasicenju.

Za izracun maksimalne vhodne napetost nastavimo enacbo:

Uinmax =Vop =Urm1 =Ubssar s (5.19)

Pri maksimalni vhodni napetost moramo zagotoviti, da vhodni transistor deluje v podrocju
nasicenja, ob tem pa mora tudi transistor tokovnega generatorja delovati v podro¢ju nasicenja.
5.1.2.6 Obmocje izhodnega signala

Za pravilno delovanje ojaCevalnika morajo izhodni transistorji delovati v podrocju
nasiCenja v vseh pogojih delovanja. Vezje sofazne povratne zanke postavi srednjo tocko
izhoda na Vpp/2, isto vezje pa tudi zagotavlja simetri¢nost pozitivnega in negativnega izhoda

operacijskega ojacevalnika okrog Vpp/2. Obmocje izhodnega signala je tako dolo¢eno z:

Uﬂu! = VDD - 2 max (Vdssar.M 7 + Vdsmf.MC? * Vdssa-'.M 6 T vdssa.'.MC()) (520)
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5.1.2.7 Ojacevalnik sofazne povratne zanke

M, :“_I M”]:" .'vx'a’HE M‘IHI
BETS R YT
R HH

s~0

Slika 48: Ojadevalnik sofazne povratne zanke

Srednjo toCko izhoda ojacevalnika s popolnoma diferencialno strukturo definira Sele
sofazni ojaCevalnik (slika 48), ki s povratno vezavo dolo€i in stabilizira izhodni signal.
Ojacevalnik sofazne povratne zanke meri skupno tocko izhodne napetosti preko uporov R; in
R, na izhod pa vpliva preko tokovnih generatorjev M; in M, v vhodni diferencialni stopnji
ojacevalnika.

Ojacevalnik sofazne povratne zanke ima lastno ojacanje, vhodno in izhodno obmocje
signala ter lastni Sum. Da zagotovimo pravilno delovanje osnovnega diferencialnega
ojatevalnika, mora biti pasovna Sirina pomoZnega ojacevalnika sofazne povratne vezave
najmanj tolik8na, kot je pasovna firina ojaCevalnika diferencialnega nacina. Odprtozan¢no
ojaCanje ojatevalnika sofazne povratne zanke naj bo kar se da visoko, zaZeleno pa je, da
ojacevalnik ne vpliva na maksimum in minimum vhodne in izhodne napetosti.

Zahtevam po visokem ojafanju in pasovni $irini ojacevalnika zadostimo s tem, da
diferencialno in sofazno signalno pot zdruZimo Ze v prvi — vhodni stopnji popolnoma

diferencialnega operacijskega ojacevalnika [1]. Lastnosti sofazne vhodne stopnje naj bodo
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enake vhodni stopnji diferencialnega nacina, sofazna vhodna stopnja naj bo torej enaka
diferencialni vhodni stopnji. Ojaevalnik sofazne povratne zanke je sestavljen iz vhodnih
PMOS transistorjev Mg in My s pripadajo¢im tokovnim generatorjem M, in bremenskima
transistorjema M,y in M;;. Sofazni signal vpliva preko transistorjev M; in My diferencialne
stopnje na srednjo tocko izhoda, signalna pot sofaznih signalov pa deli izhodno stopnjo ter
kompenzacijsko vezje s signalno potjo diferencialnega signala.

V diferencialnem nacinu Zelimo kar se da majhno ni¢no komponento, zato signala
sofazne povratne zanke ne bomo preprosto sestevali kot tok na bremenskih transistorjih [1],
pac¢ pa bomo s tem signalom krmilili delovno to¢ko bremenskih transistorjev diferencialne
stopnje. S tak$nim vezjem sicer doseZemo nekaj manjSe ojacanje v sofazni povratni zanki,
vendar lahko tako pasovno S§irino, kot tudi ojacanje, neodvisno nastavimo s parametri
transistorjev Mo in M;; v ojacevalniku sofazne povratne zanke. Ker vsako vozli§¢e takSnega
ojatevalnika v karakteristiko popolnoma diferencialnega ojacevalnika prinese tudi
nedominantni pol, je optimizacija dveh medsebojno prepletenih ojacevalnikov -
diferencialnega in sofaznega - zahtevno delo, pri katerem moramo izbirati med mnoZico
kompromisov.

Malosignalno analizo lahko povzamemo po malosignalni analizi diferencialnega dela.
Transistor M;;, vezan kot dioda v tokovnem zrcalu M3;+M,, zrcali izmeni¢ni tok sofaznega
ojaCevalnika v diferencialno stopnjo, sofazni signal pa nadaljuje do izhoda po isti poti, kot
diferencialni signal. Pri malosignalni analizi sofaznega ojafevalnika veZemo vhoda
diferencialne stopnje in referenéni signal AGND na izmeni¢no maso. Celotno malosignalno

ojacanje sofaznega ojaCevalnika s tem zapiSemo:

rrau.r 2 )] (5 2 1)

A, i = A = [gmll(rdsllurdsg )] [gm (rr:ou.rl

Ojacanje po enacbi (5.21) je podobno ojacanju po enacbi (5.2), le ojacanje prve stopnje je
definirano z ojacanjem g,,;;.

Ceprav je pri ojadevalniku velina sofazne signalne poti deljene s signalno potjo
diferencialnega signala, pa nedominantni poli in ni¢le vplivajo na vsako signalno pot drugace.
Ob vsaki spremembi elementov moramo ojacevalnik simulirati tako v diferencialnem, kot tudi
sofaznem nacinu delovanja. Pozorni moramo biti na fazno varnost, saj lahko ojacevalnik
zaniha v kateremkoli na¢inu. V predstavljenem ojacevalniku je fazna varnost sofaznega
ojaCevalnika nekoliko manjSa (kar lahko pri vzbujanju ojacevalnika s sofaznim signalom

povzroci nekaj sofaznega prenihaja), vendar je $e vedno v mejah stabilnega delovanja.
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5.1.3 lzvedba operacijskega ojacevalnika

Kompleksnost analognega nacrtovanja se skriva v vec¢dimenzionalnem prostoru
medsebojno povezanih parametrov analognega bloka. Sprememba enega od parametrov nujno
vpliva tudi na druge (npr. viSanje frekven¢ne meje ali odprtozan¢nega ojacanja vpliva na
tokovno porabo, manjSanje nivoja I/f Suma z veCanjem vhodnih transistorjev vpliva na
vhodno kapacitivnost, itd...), zato mora nalrtovalec na osnovi analiz vpliva posameznih
parametrov elementov vezja in na osnovi izkuSenj sklepati kompromise, dokler ne doseze

zadovoljivih karakteristik delovanja analognega bloka.

Okvirni postopek naértovanja operacijskega oja¢evalnika poteka po naslednjih korakih:

a) Glede na zahtevano odprtozan¢no ojacanje in dovoljeno porabo izraCunamo tokove v
diferencialni stopnji in izhodnih kaskodnih stopnjah. Znani tokovi omogo¢ajo izra¢un
Sirin transistorjev diferencialne stopnje in §irin transistorjev kaskodne stopnje, tako da
doseZzemo Zeleno malosignalno ojacanje. UpoStevamo, da je tok kaskode ojaevalnika
razreda A tudi maksimalni izhodni tok bremena. Bremenska kapacitivnost v
kombinaciji z izhodnim tokom dolo¢a zunanjo izhodno odzivnost ojacevalnika, tok
diferencialne stopnje pa skupaj s kompenzacijskim transistorjem dolo¢a interno
strmino spremembe izhodnega signala.

b) Glede na Zeleno obmocje izhodne napetosti in mirovni tok kaskode optimiziramo
Upssa: kaskodnih transistorjev s spreminjanjem njihove Sirine. Spreminjanje Sirine
vpliva na ojacanje kaskodne stopnje, spreminjanje parazitnih kapacitivnosti pa vpliva
na polozZaj nedominantnih polov.

¢) Zeleno obmocje vhodne napetosti in sofazno vhodno napetost definira Upgs,
tokovnega generatorja diferencialne stopnje in Upg,q aktivnih bremen.

d) Termi¢no Sumno karakteristiko dolo¢a razmerje g, vhodnega transistorja z g
aktivnega bremena, na //f Sum pa vpliva povrSina WL vhodnega transistorja.

e) Vhodna kapacitivnost je odvisna od parazitnih kapacitivnosti povrSine WL vhodnega

transistorja in njegovega malosignalnega ojadanja.
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Optimizacija vezja zahteva precej ponovitev opisanega postopka. Sodobna nacrtovalska
orodja omogocajo doloeno avtomatsko optimizacijo vezij v okviru izbranega prostora
posameznih parametrov elementov vezja in kriterija, ki ga dolo¢i naCrtovalec [8]. Poleg tega
naértovalska orodja omogoc¢ajo t.im. »what-if« analizo vezja, s katero analiziramo vpliv
parametra dolo¢enega elementa v vezju na ostale parametre vezja.

Poseben problem predstavlja izvedba kon¢ne geometrije vezja. Avtomatsko generirane
kon¢ne geometrije analognih vezij ostajajo zgolj Zelja nacrtovalcev, saj orodja omogocajo le
postavitev nekaj elementov preprostega vezja glede na predlogo (template), ki jo pripravi
nacrtovalec. Dobrodo3la pomo¢ so »gate router« orodja, ki glede na listo povezav poveZejo
transistorje v celici. Zal pa nobeno od teh orodij ne dosega kvalitete ro¢no izdelane konéne
geometrije izkuSenega nacrtovalca, zato so primerna zgolj za hitro izdelavo prototipnih vezij.

Iz izdelane konéne geometrije nadrtovalska orodja izraunajo parazitne kapacitivnosti
posameznih transistorjev, izraCunajo tudi kapacitivnosti posameznih povezav do substrata ter
medsebojne sklopne kapacitivnosti povezav, z izratunanimi vrednostmi pa lahko ponovimo

analize vezja in s tem potrdimo karakteristike delovanja analognega bloka.

5.1.4 Povzetek rezultatov simulacij

V tabeli 8 so zbrane velikosti transistorjev operacijskega ojaCevalnika, izvedenega v

0.35um CMOS tehnologiji, v tabeli (9) pa so zbrane nekatere lastnosti operacijskega

ojacevalnika.

Transistor W/L (um)
MI1, M2 150.0/5.0
M3, M4 60.0/2.4

M5 184.0/1.2
M6, M'6 368.0/1.2
MCé6, M'C6 368.0/1.2
M7, M'7 120.0/1.2
MC7, M'C7 120.0/1.2
M8, M9 150.0/5.0
M10, M11 100.0/4.0
MI12 184.0/1.2

Tabela 8: Optimalne velikosti transistorjev operacijskega ojac¢evalnika
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Ag 89.3 dB
1, 6.26 MHz
PM, 61°

SR 15 V/us
CC in C'C 2 pF

Cain C)s 0.44 pF
R; in R> 100 kQ
Vop 3V
Lkaskode 90 uA

Lot 590 uA
Pmr 1.77 mW
Vino (pri 1 MHz) | 36 nv//HZ

Tabela 9: Ostale lastnosti operacijskega ojacevalnika

5.2 SC vhodno vezje

Zaradi zahtev po temperaturni stabilnosti delovanja analogno-digitalnega pretvornika v
Stevcu elektri¢ne energije, bomo SC vhodno vezje izvedli z dvema loéenima vejama: signalno
vejo, ki vzor¢i vhodno napetost, in referencno vejo, ki vzor€i temperaturno stabilizirano
referen¢no napetost. Enacbo integratorja na sliki 23, izvedenega z dvema vhodnima vejama,
zapiSemo: 3 c e

Ko S U, = 2 e By y,.={_l;x<0 (5.22)
V enacbi (5.22) predstavlja x pomoZno notranjo spremenljivko integratorja, y pa izhod sigma-
delta modulatorja, ki ga preko D/A pretvornika vodimo v povratno zanko. Enacba (5.22) kaze,
da bo notranja spremenljivka integratorja x omejena le pod pogojem, ¢e bo absolutna vrednost

vhodne napetosti u, zadostovala pogoju:

u|< %U,ef (5.23)

5

Ce z velikostjo vhodnega signala zadostimo ena¢bi (5.23), potem lahko z razmerjem
kondenzatorjev C,/C, navidezno pove¢amo amplitudo vhodnega signala v samem sigma-delta

modulatorju brez uporabe dodatnega predojacevalnika:

u =—uy (5.24)
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Stikala v SC vezju so izvedena z MOS transistorji, zato upoStevamo, da v vkljuenem stanju v
vezju predstavljajo majhno serijsko upornost. Zacetno podroc¢je delovanja stikala je odvisno
od napetosti na MOS stikalu v izklju€enem stanju. V primeru, ko velja U,, >U; —U,,
za¢ne MOS stikalo prevajati v podro¢ju nasi¢enja. Kasneje napetost med ponorom in izvorom
pade glede na polnjenje oz. praznjenje kondenzatorja, stikalo pa konéno preide v linearno
podrogje. Tok nasi¢enja transistorja v stikalu v ¢asu 7y, omeji hitrost spremembe napetosti na

kondenzatorju z:

SR = 1ow (5.25)
Cs
t = UDS
slew S R (5 26)

V linearnem podro¢ju se napetost na kondenzatorju spreminja s Casovno konstanto 7, odvisno

od velikosti kondenzatorja in vsote vseh serijskih upornosti stikal v veji:
i i }
=Y R-E=F G (5.27)
Cas, v katerem napetost na kondenzatorju doseZe kon¢no vrednost z napako ¢ definira enacba:

t= rln[lj (5.28)
£

Poseben problem SC vezij predstavljata presluh krmilnega signala MOS stikal na signalno pot
in injekcija naboja kanala v okoliSke kondenzatorje. Naboj kanala (ki je odvisen od krmilne
napetosti Ugs) steCe ob izklopu stikala izpod krmilne elektrode skozi izvor in ponor
transistorja v okoliSke kondenzatorje, s tem pa povzroCa napako vzorenja na vzorcevalnih
kondenzatorjih. Injecirani naboj se spreminja glede na vhodno napetost stikal, s tem pa v
signalno pot vnasa signalno odvisna popacenja.

Vplive presluha krmilnega signala, kot tudi vpliv injeciranega naboja, zmanjSamo z
diferencialno izvedbo SC vezja. Ce sta si pozitivna in negativna polovica vezja enaki, potem
vplivi presluha in injekcije naboja ne bodo degradirali signala. Kljub temu pa signalno odvisni
injecirani naboja povzro¢a harmonsko popacenje signala, ¢etudi se diferencialni veji SC vezja
popolnoma ujemata. V diferencialni strukturi presluh krmilnega signala in injekcija naboja

tudi premika sofazno toCko signala na vhodih v operacijski ojacevalnik.
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Vpliv presluha krmilnega signala v veliki meri odpravimo z modificirano »transmission
gate« CMOS strukturo stikal. Ce izena¢imo Sirino W PMOS in NMOS transistorja v
modificiranem stikalu, lahko zmanjSamo spremembo napetosti na vzorénem kondenzatorju
(enacba 5.29). Upostevamo, da ima krmilni signal PMOS transistorja obrnjeno fazo krmilnega
signala NMOS transistorja, zato lahko zapi§emo:

W,C.,. W.C,

ov (5.29)

AV=V,, —— 2% —~—
== WNCov + CS a8 WPCov i CS

Glede na enacbi (3.75) injekcija naboja povzro¢a napako ojacanja, dodatno ni¢no napetost in
popacenje signala. Medtem, ko napaka ojacanja in dodatna ni¢na napetost ne vplivata na
delovanje sistema (napako oja¢anja odpravimo z umerjanjem, ni¢no napetost pa odpravimo z
dodatnimi ukrepi v analognem in digitalnem delu sistema), pa popacenje signala direktno
vpliva na pravilnost meritve. Kljub temu, da diferencialna struktura mo¢no zmanjSa vplive

injeciranega naboja, uvedemo dodatne zakasnjene faze krmilnih signalov vhodnih stikal.

5.2.1 Signalna veja vhodnega SC vezja

Slika 49: Signalna veja vhodnega SC vezja

S signalno vejo vhodnega vezja na sliki 49 Zelimo vzorciti signal tako okrog Vs, kot
tudi okrog Vpp/2. Osnovna ideja izvedbe vezja je v tem, da vzorfimo signal s paralelno
vezavo dveh vzordevalnih kondenzatorjev, v fazi integriranja pa kondenzatorja lo¢imo. Na ta
nacin naboj lo€eno integriramo v pozitivni in negativni veji diferencialnega integratorja. Z
vezjem zmanjSamo vpliv sofaznih motenj na vhodu v SC vezje, hkrati pa vezje deluje v vseh
Zelenih reZimih delovanja.

Parazitne kapacitivnosti med plo§¢ami kondenzatorja in substratom so v fazi vzoréenja

prikljucene paralelno k vhodom. Ob vklopu v fazi integriranja naboj parazitne kapacitivnosti
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spodnje plosc¢e preko stikali S3 in S7 steCe v signalno maso, zato na signal nima vpliva. Naboj
parazitne kapacitivnosti med zgornjo plo§¢o vzorevalnega kondenzatorja in substratom pa v
fazi integriranja spreminja napetost skupnega nacina na vhodu operacijskega ojacevalnika,
poleg tega pa malenkost spremeni ojaCanje integratorja (naboj je odvisen od napetosti
vhodnega signala). Kljub temu, da je parazitna kapacitivnost zgornje plo§e v MiM tipu
kondenzatorjev zelo majhna ter linearna, Zelimo ¢im manjs$o spremembo napetosti skupnega

nacina, zato v sumacijsko toCko integratorja priklju¢imo zgornje plos¢e kondenzatorjev.
Zaradi zahtev sistema naj vezje pravilno deluje v dveh reZimih:

a) Vi —300mV <V, < Vi + 300 mV (nesimetricen, oz. single-ended signal, 300 mV)
b) Vpp/2 =300 mV < V;, < Vpp/2 + 300 mV (simetri¢en diferencialni signal, 600 mV)

V fazi vzoréenja (F;) preko stikal S;, Sy Ss in Sg prikljué¢imo napetost vhodnih sponk na
kondenzatorja C, in C,. Kondenzatorja sta na zaCetku faze vzorCenja prazna, zato je njuna
napetost v trenutku vklopa enaka 0 V. Nadomestno RC vezje v fazi vzorfenja (slika 50)

uporabimo za analizo razmer na stikalih.

Slika 50: Nadomestno vezje vzoréne veje v fazi F1

Konduktanca NMOS transistorja v linearnem podro¢ju delovanja je podana z enacbo (5.30):

w
gd‘s =ﬂcox—(UGS _UT)=1UC

w
! A

—WVpp = Vs — UT) (5.30)
V enacbi (5.30) Vs predstavlja napetost izvora, oz. napetost signala na stikalu. Pri tipi¢ni
vrednosti Ur (v standardnih CMOS tehnologijah okrog 0.7 V) in pri napajalni napetosti

Vop = 3 V, je maksimalna amplituda vhodnega signala do 2.3 V, kar pri Vagap = 1.5V
pomeni razpon vhodnega signala V;, = £0.8 V.
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Analizirajmo vezje glede upornosti stikal R;,=1/g4 v najbolj neugodnih pogojih delovanja.
Krmilna napetost stikal, izvedenih z NMOS transistorjem, bo najmanjSa v reZimu delovanja
(b), pri maksimalni vhodni napetosti. V tem primeru je napetost Vg na stikalu §; enaka Vpp/2
+ 300 mV, kar pomeni krmilno napetost okrog 1.2 V. Pri tipi¢nih Ur zna3a efektivna krmilna
napetost na krmilni elektrodi stikala U, = Ugs - Ur priblizno 0.5 V.

Relativno visoka minimalna krmilna napetost na stikalu pomeni, da stikala minimalnih
dimenzij Se vedno ustrezajo minimalnemu c&asu polnjenja vzorfevalnega kondenzatorja
(enacbi 5.27 in 5.28). Minimalne dimenzije pomenijo minimalno injekcijo naboja kanala v
signalno pot, hkrati pa tudi minimalno porabo prostora na siliciju. Izognemo se tudi posebnim
CMOS procesom, s katerimi izvedemo transistorje z nizkimi Ur, kompliciranim »bootstrap«
izvedbam stikal [9] in vezjem za generacijo dodatnih vi§jih napetosti za krmiljenje stikal [10].

Arhitektura vhodnega vezja v povezavi z relativno visoko krmilno napetostjo stikal
zagotavlja, da nobeno od stikal ne bo delovalo v podro¢ju nasi¢enja, saj za transistorje v
vsakem od stikal velja U s <U; — U,

Naboj, ki ga injecirajo stikala Sz, S3, S7 in Ss v signalno pot, signala ne popaci, saj so
napetosti na stikalih ob izklopu vedno enake: Vaignp za diferencialni par Sz in S7 in napetost
virtualne mase operacijskega ojaCevalnika v integratorju za diferencialni par S in Ss.
Injecirani naboj bo zaradi konstantne napetosti ob izklopu vedno enak (enacba 3.80), poleg
tega pa pri diferencialni izvedbi vezja injecirani naboj soleZnih parov stikal predstavlja
sofazni signal.

Naboj, ki ga injecirajo stikala §;, Sy, Ssin Ss, vpliva na vzorceni signal (enacba 3.80), saj
napetosti na stikalih ob izklopu v razli¢nih trenutkih niso enake. Kljub temu bo pri krmiljenju
stikal S; in S5 z zakasnjenimi krmilnimi signali ob izklopu velika ve¢ina naboja stikal Sy in Sg
stekla preko vhodnih stikal S; in S5 v nizkoohmske vhodne napetostne generatorje. Naboj
kanalov stikal S; in S5 ob izklopu prav tako stee v vhodne generatorje, saj je signalna pot
proti kondenzatorjem Ze prekinjena. Poleg tega vpliv injeciranega naboja stikal Sy in Sg tudi v
tem primeru zmanjSuje diferencialna izvedba vezja, saj na vzorfeni signal v primeru
diferencialne izvedbe vpliva le razlike injeciranega naboja med obema vejama.

Simulacije vezja kaZejo, da se v skrajnih to¢kah vhodnega signala (Vpp/2 + 300 mV in
Vpp/2 — 300 mV) integrirani naboj na integratorju zaradi injeciranega naboja stikal
zanemarljivo razlikuje (simulacije razlike sploh ne pokaZejo), kar so potrdile tudi meritve

linearnosti na prototipih integriranega vezja.

109



5.2.2 Referenc¢na veja vhodnega SC vezja

Referen¢na veja vhodnega SC vezja glede na izhod sigma-delta modulatorja (y,) po

enacbi (5.22) injecira pozitivni ali negativni paket naboja g, v integrator:

+1
Q‘r:yn'CrUref’ yn={ (531)

Slika 51: Referentna veja vhodnega SC vezja

Diferencialna izvedba vezja na sliki 51 omogoca izvedbo referenéne veje z eno samo
temperaturno stabilizirano napetostno referenco. V fazi vzoréenja F; preko vhodnih stikal S;,
Ss in pomoZnega stikala S; na referencno napetost zaporedno priklju¢imo kondenzatorja
pozitivne in negativne veje diferencialnega vezja. Na ta nain nabijemo vhodna kondenzatorja
pribliZzno na polovico referenéne napetosti, v fazi integriranja F, pa naboj na kondenzatorjih
preko stikal S, 83, Ss in S7 poSljemo v integrator. Ker z referen¢no vejo vzoréimo »single-
ended« referentno napetost, je prednost takSne izvedbe v vecji simetriCnosti naboja
kondenzatorjev pozitivne in negativne veje. Injeciranje negativnega naboja v integrator
izvedemo z dodatnima stikaloma S’ in S, s katerima naboj pozitivne veje referenénega vezja
integriramo v negativni veji integratorja (in obratno v negativni veji), pare stikal S; in Ss,
oziroma S” in S's pa vklju¢ujemo glede na izhod iz primerjalnika.

Tudi v tem vezju injecirani naboj stikal S3, S5, Ss in S7 ni problematiéen, saj so (podobno
kot v signalni veji vhodnega SC vezja) napetosti stikal vedno enake, s tem je tudi injecirani
naboj vedno enak. Injecirani naboj vhodnih stikal §;, S4 in S5 se prav tako ne spreminja, saj se
tudi vhodna referenéna napetost ne spreminja. Injecirani naboj le malo spreminja referen¢no
napetost integratorja (enacba 5.22), pomembno pa je, da je vpliv injeciranega naboja povsem

neodvisen od izhodnega signala modulatorja y,.
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sSwi1

Slika 52: Nadomestno vezje referenéne veje v fazi F1

Pri vhodni referenéni napetosti U,s= 1.2 V in napetosti napajanja Vpp = 3 V tudi v tem vezju

za vsa stikala, izvedena z NMOS transistorji, velja U, <U;, —U,, zato vsi transistorji

vedno delujejo v linearnem podro¢ju. Nadomestno RC vezje je prikazano na sliki 52.

5.2.3 Ukrepi za zmanjSanje injeciranega naboja v signalno pot

Zaradi relativno visoke krmilne napetosti stikal in relativno dolgega ¢asa, ki je na voljo
za polnjenje kondenzatorjev, lahko celotno SC vezje izvedemo samo z NMOS transistorji
minimalnih dimenzij. V literaturi [4, str. 418-420] pa je prikazan zanimiv pristop k
zmanjS$anju tako presluha krmilnega signala stikal, kot tudi zmanj$anju injeciranega naboja
stikala. Ce paralelno k NMOS transistorju dodamo $¢ PMOS transistor, se injecirana naboja

PMOS in NMOS transistorja deloma izni¢ita:

Agqy =kyWyLyC,, (VDD —Wa UTN) (5.32)
Agp = k,W,L,C, (V,, —|Urs|) (5.33)

Ceprav deleZa naboja, ki teeta proti kondenzatorju (k,, k,) nista enaka, in éeprav popolna
kompenzacija naboja velja le za eno vrednost Vj,, bo injecirani naboj v vsakem primeru
manjsi.

ZmanjSanje presluha krmilnega signala stikal (enatba 5.29) temelji na predpostavki, da
sta parazitni kapacitivnosti C,, PMOS in NMOS transistorjev enaki. Poleg presluha krmilnega
signala preko Cgg v transistorju, je pomemben tudi presluh krmilnega signala iz krmilne linije

v integriranem vezju na signalno linijo. V primeru, da sta krmilni liniji PMOS in NMOS
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transistorja skupaj, se zmanjSa vpliv presluha preko parazitnih kapacitivnosti povezav vezja,
saj sta si fazi krmilnih signalov nasprotni, s tem pa se njun vpliv do neke mere iznici.

Enacba (5.32) kaZe, da uvedba diferencialnega vezja odpravi vpliv injeciranega naboja
le v primeru ¢e sta vhodni napetost V;,, in Vj,, enaki. Ce obravnavamo injeciranje naboja v

diferencialnih vezjih kot sofazno motnjo, lahko zapiSemo:

qu - Agn = WLCm [(V =V )+ (UTp - UTH )J=

inp inn

(5.34)
=WLC o [(V,-,,P e V,-m-, )+ (\ﬁv}? + Vfﬂp - ’\/ZVF + Vt’mﬂ )]

Vpliv injeciranega naboja ni popolnoma izniCen, vendar se zmanjSata ni¢na napetost in

nelinearna komponenta vzorcenega signala.

5.2.4 Temperaturna kompenzacija SC vezij

Ker signalna in referenéna veja nista enaki, lahko temperaturna odvisnost upornosti
stikal in temperaturna odvisnost kondenzatorjev povzro€ita napako vzorcenja, ¢e prehodni
pojav ne izzveni v celoti. Iz nadomestne sheme signalne veje po enacbi (5.27) zapiSimo

¢asovno konstanto v fazi vzoréenja:

R
t=R,-C,_ =[RSWI+RSWS+42“’2—]-2C

a (5.35)
Enako zapiSemo Se ¢asovno konstanto referencne veje v fazi vzorenja:
=R +C. =(R R sl C
= eq Leg T SW1 i SWS * SW4 5 (5°36)
Casovni konstanti (5.35) in (5.36) bosta enaki ob pogojih:
Rewis
Rgy s = b:l
R
Ry, , =W (5.37)
4
R r
Rgyas = Roys, = %
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V fazi integriranja naj velja:

=

swas = Rgya,

=

SWis — st 3r

~

SWes — st 6r

=

sw1s = Rswr,

Razli¢ne upornosti lahko izvedemo z veanjem Sirine preklopnega transistorja stikala:

R r
Rgy\ = Tl = 8usis = 481, =@ Wy, =4Wy,

5.2.5 lzvedba nastavljivega oja¢anja

Slika 53: Izvedba nastavljivega ojatanja v integratorju

Enacbo (5.22) lahko obravnavamo v razsirjeni obliki:

Cit+Cst.:.+C, & +Lx20
X =xn+ = un__Uref'yn‘ yn=
o C -1;x<0

i i

V enacbi (5.40) naj velja

(5.38)

(5.39)

(5.40)

(5.41)

Enacba (5.40) kaZe, da lahko z dodajanjem kondenzatorjev v signalni veji izvedemo ojaCanje

signala v integratorju. Paziti pa moramo na temperaturno kompenzacijo, zato Sirine stikal
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uskladimo z ve€anjem kapacitivnosti. Problem vklju¢evanja dodatnih kondenzatorjev lahko
enostavno re§imo s paralelno vezavo vezij signalne veje (slika 53), kjer stikala dodatnih
signalnih vezij krmilimo glede na izbrano ojacanje. Z vecanjem Stevila kondenzatorjev
ve¢amo bremensko kapacitivnost operacijskega ojacevalnika, zato moramo delovanje vezja

skrbno preveriti in simulirati v vsaki to¢ki ojacanja.

5.3 Integrator s CDS ni¢enjem

A(s) D>——o
+

Slika 54: Integrator s CDS nienjem

Izra¢un Sumne moci elektronskih komponent integratorja razdelimo na izracun Sumne
moci operacijskega ojaevalnika in izraCun Sumne mo¢i SC stopnje, oz. k7/C Sum:

+Nsw =(th+NI.-f)

N; =N os T Nsw (5.42)

OpAmp

5.3.1 CDS nic¢enje Suma

Eden od na¢inov ni¢enja ni¢ne napetosti in po€asi spreminjajo¢ih se Sumnih komponent
je niCenje CDS (»correlated double sampling«). CDS vzorCevalnik v prvi fazi vzor€i
oja¢evalnikov Sum in ni¢no napetost, v naslednji fazi — fazi ni¢enja - pa vzoréeno napetost
odSteva od Suma in ni¢ne napetosti prejSnje faze. S postopkom ni¢enja bo enosmerna ni¢na
napetost odstranjena, nizkofrekven¢ni (//f in nizkofrekvenéne komponente termi¢nega Suma)
Sum pa bo filtriran z visokoprepustno frekvenéno karakteristiko in s tem mo¢no zmanjs$an pri
nizkih frekvencah. Ker je CDS proces vzor¢enja, zaradi podvzorCenja povzro€i zgibanje
Sirokopasovnega Suma v signalni pas [11, str. 1586].

Proces ni¢enja poteka v dveh fazah — fazi vzorCenja Suma in ni¢ne napetosti in v fazi

procesiranja, kjer je kompenzirana stopnja na voljo za procesiranje signalov. U¢inkovitost
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procesa niCenja enosmerne ni¢ne napetosti in odstranjevanja vpliva nizkofrekventnega Suma
je tako odvisna od korelacije med vzoréenim Sumom v fazi vzorCenja in Sumom v fazi
procesiranja signala [12, 13].

Za oceno vpliva CDS vzorCenja na I/f Sum zapiS§imo izhodno napetost ni¢enja kot

razliko dveh vzoréenih napetosti, prvo napetost vzoréimo v ¢asu n7-7/2, drugo pa v ¢asu nT:
v, (nT)=v,(nT)—v,(nT -T/2) =  Hgplz)=1-2" (5.43)

Enacbo (5.43) zapiSemo v frekvenénem prostoru in izratunamo prenosno funkcijo:

(s)
(s)

=

H(s)=2t2 = (1-¢~") (5.44)

=~

Upostevajmo enakost [14, str. 221-225], kjer veljal — ™72 = ¢~/ (¢** — ¢~7/* )=

= ¢~ 2sinh(jal /4) = e*2 jsin(aT /4):
2
. (T o Af
e JaT /4y sln[—) — 481[12[‘-—] =4sin’| =
o @ : o (5.45)

Enac¢ba (5.45) ima ni¢lo v izhodis¢u pri w = 0, s katero odpravimo ni¢no napetost

H(F) =

ojacevalnika, Sum pa zmanjSamo po Kkarakteristiki filtra z enacbo (5.45). Preostali Sum I/f

komponente v signalnem pasu ocenimo po enacbi:

_ﬂH lf(f (5.46)

Nicenje ni¢ne napetosti je izvedeno z uvedbo dodatnega kondenzatorja Ccps, s katerim
zadrZimo vzor€eno ni¢no napetost [15] (slika 54). Kondenzatorja Cs in C predstavljata
vzoréni in integracijski kondenzator, Ccps pa poleg ni¢enja ni¢ne napetosti in //f Suma tudi
kompenzira napake ojaCanja in fazne napake integratorja pri nizkih frekvencah. Napaki
nastaneta kot posledica neZelenega pola integratorja pri zelo nizki frekvenci zaradi kon¢nega

ojacanja operacijskega ojaCevalnika [15].
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Prevajalno funkcijo integratorja na sliki 54 zapiSemo:

__ Hw _  Hl»
[1-m(@)le ~ 1-m(w)- j6(w)

H(w) (5.47)

Iz analize prevajalne funkcije vezja [16] lahko ob pogoju A >> I in wT << I s pomocjo

enacbe (5.47) zapiSemo napako ojacanja (5.48) in fazno napako integratorja (5.49):

m(a))z_i 1+&+&9§.
A c C (5.48)
1 C,
T

Z uvedbo ni¢enja z dodatnim CDS kondenzatorjem kompenziramo frekven¢no odvisnost
amplitudne napake, fazno napako integratorja pa zmanj$amo iz 1/A, na 1/ A . Amplitudna
napaka bo s tem postala neodvisna od frekvence, fazna napaka pa bo neodvisna od
spremembe Cs pri spremembi nastavljivega ojaCanja. Fiksna amplitudna napaka m(w) ne
predstavlja posebnega problema, saj z umerjanjem Stevcev zajamemo tudi napako ojacanja

integratorja.

5.3.2 Sum operacijskega ojaéevalnika

Sum operacijskega ojaevalnika je sestavljen iz termi¢nega $uma in 1/f Suma. Celotni
Sum, izraCunan na vhodu operacijskega ojaCevalnika, pretvorimo na vhod integratorja, kjer ga
bomo lahko primerjali s Sumom vzor¢evalnih stikal in vhodnim signalom.

Sum operacijskega ojadevalnika pretvorimo na izhod integratorja z obratnim faktorjem

povratne zanke S, =C/ (C+C,) (enatba 3.48), tako dobljeni izhodni Sum pa z obratno

vrednostjo ojacanja integratorja go=Cg/C pretvorimo na signalni vhod integratorja [6]:

NOp!lmp = (th + Nl-f )CD ' {’%J (SLJ (5.50)
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5.3.2.1 Nicenje Sirokopasovnega termi¢nega Suma:

Moc¢nostno gostoto Sirokopasovnega termi¢nega Suma operacijskega ojacevalnika

izraGunamo po enacbi (5.13):

2 2g
S =8,.,=2-4T +Z8m3
W) =840 [ PR ] (5.51)

Vpliv vzorenja Sirokopasovnega Suma (5.51) s CDS ni¢enjem podamo z enacbo [13]:

vy = 3 hlt—mT,) v, ()= v, (nTs)]

m=—oa

1, 0<r<T,
h(I)E{ H (5.53)

(5.52)

Cas Ty predstavlja trenutek vzoréenja (sample time), Ty pa predstavlja ¢as zadrZevanja (hold
time) signala. Ob predpostavki, da je vy stacionarni naklju¢ni proces z mo¢nostno gostoto

S(f), zapiSemo moénostno gostoto §,:

- 2 n

S.(f)= 2|H,(f) Sﬁ,(f—T—J (5.54)
n=—co S

Mocnostna gostota (5.54) predstavlja izvorni moc¢nostni spekter Suma ter isti spekter,

premaknjen za mnogokratnike vzor¢ne frekvence, mnoZene s kvadratom prevajalne funkcije v

tem pasu. Prevajalno funkcijo izraunamo s Fourierjevo transformacijo enacbe (5.52) ob

upostevanju (5.53):

P ) |
H, (f)*T[e % sinc[m;—h'}—e"’w"sinc( ) )jl (5.55)

7, S
2 [Ty ’ sin@ _sin 8 . l-cosa@ 1-cosf )
() ) o

V enacbi (5.56) velja a = 2n:’1’§—”, B=2A4T,.
5

oziroma:
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Enacbo (5.54) lahko podamo kot vsoto prispevkov Suma osnovnega frekvenénega pasu in

prispevek komponent zgibov:

T

. n=—ea
OSROVAL pas n=0

5. (F)=[Ho () . (F)+ iw,,(ffs,{f -i] 557)

Prenosna funkcija osnovnega frekven¢nega pasu Hy(f), izpeljana iz (5.55) za n = 0 in pri
pogoju nfTy << 1 predstavlja enacbo diferenciatorja z ni¢lo v izhodiS¢u. Ker za majhne x velja

sinc(x) = x, lahko zapiSemo:

!HD(fXEWH (.38)

Ceprav je oblika preostalih prevajalnih funkcij odvisna od razmerja T3/Ts, lahko za nizke

frekvence pri T; > Ty podamo oceno enacbe (5.56):

|H“(f}2 = {%sino (=fT, )} , n#0 (5.59)

Ce smatramo ojadevalnikov Sum kot idealno nizkoprepustno filtriran signal belega Suma z

mocnostno gostoto S, v pasovni Sirini B, lahko prispevke zaradi podvzor¢enja Suma ocenimo

kot NS, , kjer N predstavlja celoStevil¢ni faktor podvzorCenja, definiran kot 2B7:

< n
> s,h[ f- T—] =2BT.S, (5.60)
b

n=—oo

Enacbi (5.60) (v kateri odStejemo komponento pri n = 0) in (5.59) vstavimo v (5.57). Pri

konstantni mo¢nostni gostoti velja S, (F)= S 0 » Zato zapiSemo:

2
S - (F) = [;_HJ (2BT, —1)S,,,sinc? (7T ) (5.61)

§

Enacbo (5.61) lahko razSirimo za primer, ko je Sirokopasovni Sum nizkoprepustno filtriran.
Termi¢ni Sum operacijskega ojaCevalnika je nizkoprepustno filtriran z nizkoprepustno
karakteristiko operacijskega ojaCevalnika v zaprti zanki s polom pri frz. Ekvivalentno
pasovno Sirino nizkoprepustno filtriranega filtra s polom pri f¢; tako zapiSemo [17, str. 320]:

| ¢ % 5.62
fCL2 ()

= T ———-df = —_———
B 6[1 L ( f fa_ )2 f CL afCtan( fa J

0
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Frekvenco pola fc; zapiSemo kot produkt faktorja povratne zanke integratorja f; in mejne

frekvence operacijskega ojadevalnika f, = g, /(22C,.):

a=Bf =B 23?’“' (5.63)

C

Enacba (5.61) s tem postane:

fo.‘d—fh (f) [ ] (@CCL ) Msincz(ﬂTs) (5.64)

Ty

5.3.2.2 Nicenje 1/f Suma

Izhajamo iz //f komponente mo¢nostne gostote Sumnega vira:

2K; 1 2K, lgfd
Sl = D T L F e

(5.65)

Ocenimo Sum v frekven¢nem pasu 0 do fi/2:

e 2K 2K (g ]2 £./2
Ny,= |Sydf = ol 1 aa ln(i'—) 5.66
J 5[ ol [ Co (WL)1 Cau (WL)a Emi 0 ( )

Enacba (5.66) kaze na neskonéno moc¢ //f Suma v signalnem pasu. Neskonéna mo¢ pomeni,

da opazujemo vezje v zelo dolgih obdobjih, v tem ¢asu pa lahko zelo poCasne Sumne
komponente zavzamejo tudi precej velike amplitude. Vendar pa tako po€asnih komponent ne
moremo loCiti od termiCnega lezenja, vplivov staranja in kon¢no od ni¢ne napetosti
ojaCevalnika. V obi¢ajnih aplikacijah tako pocasnih frekvencnih komponent signali ne
vsebujejo, zato po¢asno spreminjanje Suma s frekvenco, niZjo od minimalne frekvence
signala, ne vpliva znatno na kvaliteto samega signala.

Podobno kot v analizi termi¢nega Suma lahko zapiSemo prispevke komponent zgibov pri

1/f Sumu. Mo¢&nostno gostoto S, (f) 1/f suma omejenega z nizkofrekvencnim filtrom s polom

pri fe, podamo v obliki: f
k

f 2
1
m( +fa]

B F =8y (5.67)
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Frekvenca f; predstavlja zgornjo mejno frekvenco 1/f Suma, kjer mo¢nostna gostota //f Suma

postane enaka mocnostni gostoti termi¢nega Suma S, ,. Prispevek komponent zgibov, I/f

Suma izpeljan iz enacbe (5.67) je tako [13]:

2

& 2 ;

S fota-1/ f (f) = 2[}&} SwofiTs |:1 + ln(g JfaTs H sinc” (ﬂfTs ) (5.68)
5

Mocnostno gostoto zgibov 1/f Suma dodamo enacbi (5.54) . Celotno mo¢nostno gostoto po

procesu ni¢enja tako zapiSemo v kon¢ni obliki kot vsoto prispevkov mocnostne gostote

osnovnega pasu ter mo¢nostne gostote zgibov termi¢nega in 1/f Suma:

Sz (f) = ‘Hn (f ]2 S, (f)+ Sfaid—m + Sfa.fd—l_."f (5.69)

Zaradi podvzorCenja Suma s frekvenco vzor¢enja f; se Sumna karakteristika zgiba v frekvencni
pas 0 — f/2. Mocnostni gostoti Suma v osnovnega pasu priStejemo mocnostne gostote

posameznih zgibov:

Seps(f)= iSz(f -Ti} (5.70)

Skupno mo¢ Suma ni¢enega operacijskega ojac¢evalnika v signalnem pasu izraCunamo:

52

W+ Nyg ) oo = [Sens(F)df (5.71)

0

5.3.3 Sum SC stopnje

Sum SC stopnje je posledica upornosti stikal, ki vzor¢ijo vhodno napetost na
kondenzatorjih. Kondenzatorji ne generirajo Suma, vendar akumulirajo Sum ostalih virov.
Kadar je kondenzator prikljuéen na uporovni Sumni vir velja, da je generirani Sum filtriran s
preprostim RC nizkoprepustnim filtrom, skupna Sumna mo¢ v ekvivalentnem Sumnem pasu je

torej po enacbi (5.62):

5 1
Ny =V (f {%]fo = (4kTR{§J(ﬁJ
_kT (5.72)

N =
SW C
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Pri vzorCenju k7/C Suma z vzor¢no frekvenco f;, se vsa Sumna mo¢ preslika v frekven¢ni pas
od 0 do f/2. Mo¢nostno gostoto Suma v enostranski predstavitvi v nizkofrekven¢nem
signalnem pasu pri dveh vzoréenjih Suma v periodi tako zapiSemo:

Ny, _ 4kT

st(f)= Af _f;_C (5.73)

Upostevajmo, da k celotnemu Sumu prispeva akumuliran Sum na vseh kondenzatorjih v
diferencialnem vezju. V posamezni periodi takta Sum stikal vzor¢imo tako v fazi vzoréenja,
kot tudi v fazi integriranja, zato ima Sum le »direktno« komponento [18, str. 500-512].
Poseben primer so CDS kondenzatorji, kjer Sum stikal vzor¢imo le v fazi vzoréenja F;, v fazi
integriranja pa Sum drZimo na kondenzatorju. Ce m predstavlja razmerje &asa vkljucenega
stikala proti Casu periode takta (»duty cycle ratio«), potem velja, da je ¢as drZanja signala

$uma CDS stikal na CDS kondenzatorju 7=(1-m)T. Iz [18, str. 500-512] zapi$emo

moc¢nostno gostoto Suma CDS stikal (enostranska predstavitev):

2(1—-m) kT

s CDS

Ssw.cos (f) =m-4KkT - Ry, + sinc? ([1 - m]"f[‘s ) (5.74)

Enacbo skupnega akumuliranega Suma kondenzatorjev pri nizkih frekvencah (f < f;) tako

zapiSemo kot mo¢nostno gostoto:

4T 1 (-m) 1
Send )= { + +y +m-4kTRy, (5.75)

fs Cref 2C'C'EJS n sig.n

V enacbi (5.75) upoStevamo Sumne prispevke tako referentnega kondenzatorja, kot tudi vseh
z izbiro nastavljivega ojaCanja aktivnih vzor¢nih kondenzatorjev signalne veje. Obicajno je
zadnji ¢len enacbe (5.75) zelo majhen v primerjavi z ostalimi, zato ga lahko zanemarimo. Pri

diferencialni izvedbi integratorja upoStevamo Sum kondenzatorjev obeh vej, zato:
Sswar (F)=2-Sg (f) (5.76)

Diferencialna izvedba integratorja omogofa dvakrat vi§jo amplitudo signala, zato

diferencialna izvedba izbolj$a razmerje SNR za V2.

121



5.4 Predojacevalnik tokovnega kanala

Z vefanjem Stevila vzorCevalnih kondenzatorjev povefujemo ojaCanje integratorja,
hkrati pa povecujemo tudi bremensko kapacitivnost C; (enacba 5.5) do tocke, ko izhod
ojacevalnika zaradi omejene dviZne hitrosti ne more ve¢ slediti hitrim spremembam vhoda. Za
dosego Zelenega ojacanja moramo glede na nivo vhodne napetosti vhodni signal ojaditi z
dodatnim predojacevalnikom tokovnega kanala. Predojacevalnik dvigne nivo vhodnega
signala, s ¢imer lahko izkoristimo celotno vhodno dinami¢no obmocje integratorja.

Predojacevalnik izvedemo z diferencialnim ojacevalnikom enake strukture, kot je
ojacevalnik v integratorju. Za popolnoma diferencialne oja¢evalnike velja, da lahko sofazno
vhodno napetost Ve in postavimo na nivo, ki je razliCen nivoju izhodne sofazne napetosti
Vemow- Z upori Ry, Rz, R; in Ry nastavimo diferencialno ojacanje, hkrati pa upori tvorijo
napetostni mostic¢ek (slika 55). Zanima nas sprememba diferencialne izhodne napetosti glede

na medsebojno neujemanje uporov mosticka.

— n

Slika 55: Mosti¢ek uporov predojaevalnika

Pri V;, = 0 in ob predpostavki, da je ojacanje diferencialnega ojaCevalnika zelo veliko, lahko

zapiSemo enacbi:

'd ’ 1 l
¥, W=V —=a =V, — =0
1+-2 1+-*
R, R, (5.77)
V,+V,
2 = VCM Jout

Iz enacbe (5.77) izpeljemo diferencialno izhodno napetost:
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& 1+}é"
Vd{f = Vp _Vn = 2 -VCM,om : - 2
2+ 5 - R, 2+ s + R,
Rl 3 Rl 3
kar je:
By By
Var =2 Vo o] — 5" (5.78)
jy J Somiar S Ttk -
RI R3

S parcialnim odvajanjem (5.78) po razmerju (R2 /R]) ali (R4 /R;.,) izratunamo obcutljivost

izhodne napetosti na spremembo upornosti:

14 R
an‘f B R,
R = 4'VCMﬂua‘ 3
a( 2'] (2 + & + &J
R
! K B (5.79)
R
1+ i
BVd,-f -4 R,

'VCM.our R R 2
(2 +- 2+ 4J
R

| 3

Enacbi (5.79) kaZeta na precej veliko obc¢utljivost na neskladnost uporov. Pri Stirikratnem
ojacanju predojacevalnika (R, /R, = R, /R, =4) so ob&utljivosti:
aVv

e

(R, /R,) (5.80)
8Vdf

L I Y

a(R4 /R, )

Spremembe razmerja (R2 / R,) za 1 % torej generira ni¢no napetost 20 mV. Za kar najbolj3

medsebojno skladnost zahteva predojacevalnik v taksni vezavi precizne difuzijske upore z

veliko povrsino.
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5.4.1 Odstranjevanje ni¢ne napetosti s sekanjem signala

Pri zveznih signalih lahko preostalo ni¢no napetost in 1/f Sum ojacevalnika zmanjSamo s
sekanjem vhodnega signala. Za razliko od ni¢enja s katerim od nacinov vzorevanja
neZelenega signala (npr CDS), pri sekanju vhodni signal moduliramo na lihe harmonike
visokofrekven¢ne modulacijske frekvence izven obmo¢&ja I/f Suma (f > f;), po ojacanju pa

signal demoduliramo nazaj v osnovni signalni pas (slika 56).

r

I fH

Slika 56: Moduliranje I/f Suma s sekanjem signala

Medtem, ko je vhodni signal moduliran dvakrat (0z. moduliran in demoduliran), pa sta ni¢na
napetost in Sum operacijskega ojaCevalnika modulirana le enkrat in s tem prestavljena na lihe
harmonike frekvence sekanja f.. Ker je signal sekanja pravokotne oblike s periodo 7, lahko

mocnostni spekter sekanega Sirokopasovnega Suma zapiSemo:

Scs(f)=(%] i :—QSN[)"—?:] (5.81)

n=—eco
n=2K-1

Ob pogoju, da je pasovna Sirina ojafevalnika vsaj f. >> % lahko prispevek Sirokopasovnega

termi¢nega Suma v signalnem pasu fg < % ocenimo z [11]:

Schop~rh (f )

in

Stho (5.82)

Modulacija s sekanjem signala minimalno vpliva na Sirokopasovni termi¢ni Sum, saj ga le
periodi¢no invertira. Ker ga ne vzor¢i, niti ga ne drZi, se parametri Suma v ¢asovnem prostoru

ne spremenijo. Prispevki zgibov posameznih komponent v osnovnem pasu se zaradi
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modulacije sicer seStevajo, vendar so ti prispevki mnoZeni z l/ n*, torej njihov vpliv zelo
hitro pada.
Prispevek 1/f komponente v signalnem pasu ocenimo s pomocjo podatka o frekvenci fi

1/f Suma:

Schap-l__-’f (f)= S.‘nﬂﬁ (5.83)
g
Enacbo (5.83) vstavimo v (5.81) in izraCunamo prispevek [11]:
S gyt F) £0.85258 ./, T (5.84)
ZdruZimo enacbi (5.82) in (5.84):
Serop ()= o1 +0.8525 £,T) (5.85)

Enacba (5.85) kaze, da v primeru, ¢e je frekvenca sekanja pribliZno enaka zgornji mejni
frekvenci f; 1/f Suma, je povefanje mocnostne gostote Suma v signalnem pasu manjSe od
6 dB.

Po enacbi (5.10) najvedji delez k celotnemu Sumu ojacevalnika prinesejo vhodni
transistorji, zato je dovolj, ¢e sekamo samo Sum vhodne diferencialne stopnje [19, str. 26-28].
V tem primeru postavimo modulacijska stikala na vhod operacijskega ojacevalnika,
demodulacijska stikala pa med izhod diferencialne stopnje in izhodno stopnjo (slika 57). Ker
skozi stikala ne te¢e tok, lahko uporabimo transistorje minimalnih dimenzij. Poleg tega je I/f
Sum posledica fluktuacij Stevila nosilcev naboja v kanalu, zato transistor, ki ne vodi toka
nima 1/f tokovnega Suma [4, str. 355]. Torej tudi stikala, izvedena s transistorji minimalnih

dimenzij, na I/f Sum operacijskega ojacevalnika ne vplivajo.

Slika 57: Sekanje signala vhodne stopnje operacijskega oja¢evalnika
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TakSen nacin sekanja Suma in ni¢ne napetosti diferencialne stopnje ne zahteva ojacevalnika z
visokim dviznim Casom, saj ne preklapljamo niti kompenzacijskih, niti bremenskih
kondenzatorjev. Minimizirati moramo le mrtvi ¢as med preklopoma faz, da prepreCimo

»odskakovanje« izhodov operacijskega ojacevalnika med preklopom.

5.5 Sekanje signala celotne tokovne signalne verige

Neusklajenost dimenzij uporov povratne vezave povzro¢i dodatno ni¢no napetost v
mosti¢ku predojacevalnika (glej prejSnjo to€ko), to ni€no napetost pa lahko prav tako
moduliramo s sekalnikom signala celotne signalne verige [20]. Demodulacijska stikala
vstavimo v operacijski ojaCevalnik integratorja, saj podobno kot pri vgnezdenem sekalniku
signala vhodne stopnje predojacevalnika tokovnega kanala, sekamo le signal do izhodne
stopnje operacijskega ojacevalnika. S tem odpade zahteva po visoki izhodni odzivnosti

operacijskega ojaevalnika v integratorju.
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Slika 58: Sekalnik signala celotne signalne verige
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Modulacijska stikala sekalnika vstavimo povsem na zaCetek tokovne signalne verige

modulatorja [21] (slika 58). Na ta na¢in s sekalnikom zmanjSamo:

- ni¢no napetost kot posledica neusklajenosti uporov povratne vezave predojacevalnika
- preostalo ni¢no napetost predojacevalnika (z vgnezdenim sekalnikom signala)
- preostanek napake zaradi injeciranja naboja stikal integratorja

- ostale vplive integriranega vezja (Sum) na diferencialno signalno poti

Ker stikala sekalnika sekajo signal s precej manjSo frekvenco (2 kHz) od vzor¢ne frekvence
(500 kHz, oz 1 MHz), lahko zanemarimo vpliv injeciranja naboja stikal. Problem pa
predstavlja nelinearnost in signalna odvisnost upornosti vhodnih stikal. Ceprav skozi stikala
tece tok, je njihov prispevek k //f Sumu zanemarljiv (simuliranih -140dB s frekvenco kota
nekaj Hz); tudi ta Sum se modulira s frekvenco sekalnika in s tem zadusi.

Nelinearnost stikal odpravimo z vecanjem S§irine transistorjev, s Cimer manjSamo
njihovo upornost. Ker stikala preklapljajo signal okrog Vss, izvedemo stikala z NMOS
transistorji. Poleg tega je amplituda vhodnega signala relativno majhna (+/- 300 mV), saj sta
tako maksimum in minimum signala omejena z za3¢itnimi »back-to-back« diodami na vhodu
integriranega vezja. Relativno majhen vhodni signala s srednjo tofko pri Vss in visoka
napetost na vratih NMOS stikala zagotavljata nizko nelinearnost sistema zaradi nelinearnosti

stikal.

5.6 Sinhroni primerjalnik

Sinhroni primerjalnik [22] na sliki 59 je del digitalno-analognega pretvornika v povratni
zanki modulatorja. D/A pretvornik, sestavljen iz primerjalnika, referencnega kondenzatorja in
generatorja referenéne napetosti, pretvarja modulatorjev digitalni izhod nazaj v analogno

obliko, primerno za primerjavo z analognim vhodom.
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Slika 59: Sinhroni primerjalnik

Ena najpomembnejs$ih prednosti sigma-delta modulatorja je, da lahko v njihovo
povratno zanko vstavimo D/A pretvornike z nizko resolucijo, vendar z veliko linearnostjo.
Tako mora biti linearnost 4-bitnega D/A pretvornika v povratni vezavi 16-bitnega sistema
enaka linearnosti preostalih 16-bitnih komponent. To pa obi¢ajno ni dosegljivo brez dodatne
kalibracije.

Zahteve po linearnosti so razlog, da tipi¢ni sigma-delta modulator v povratni zanki
vsebuje 1-bitni D/A pretvornik. Pretvornik s samo dvema stanjema je Ze sam po sebi linearen,
kljub temu pa vrsta neidealnosti D/A pretvornika vpliva na karakteristiko sigma-delta
modulatorja [23, str. 356-360]:

- Neidealnosti generatorja referenne napetosti: Spektralne komponente na izhodu

generatorja referentne napetosti se mnozZijo s spektralnimi komponentami toka bitov v
povratni vezavi. Ker spekter toka bitov v povratni vezavi ni bel, se lahko posamezne
spektralne komponente modulirajo s spektralnimi komponentami referenCnega
signala, kar lahko povzro¢i neZelene frekven¢ne komponente v signalnem pasu.

- Vpliv odvzema naboja na signal reference: Velikost naboja in ¢as, v katerem je odvzet

s signala reference morata biti enaka v vsakem ciklu takta, neodvisno od stanja D/A
pretvornika. Neodvisnost zagotavlja konstrukcija referencne veje (slika 51).

- Vpliv prenosa naboja v integrator: Naboj na kondenzatorjih referencne veje se mora

vedno enako prenesti v integrator, ne glede na stanje primerjalnika in ne glede na cas,

kdaj primerjalnik doseZe preklop stanja.
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Krmiljenje D/A pretvornika izvedemo s sinhronim primerjalnikom [22] (slika 59). Sinhroni
primerjalnik sestavljajo: razelektritvena (discharge) vhodna transistorja M; in M,
NMOS flip-flop vezje, sestavljeno iz transistorjev M3 in My, PMOS flip-flop vezje,
sestavljeno iz transistorjev M7 in M;, naelektritvena (precharge) PMOS transistorja My in M
in proZilna transistorja Ms in M, sta, vezana na ponor M3 in M,. Vezava na ponor NMOS
transistorjev flip-flopa ima prednost pred vezavo transistorjev na izvor v tem, da se s tem
poveca hitrost regeneracije N-MOS flip-flopa. Poleg tega proZilna transistorja opravljata
vlogo bremena flip-flop vezja, hkrati pa izolirata transistorje NMOS flip-flopa od izhoda in s
tem zmanj$ata vhodno kapacitivnost vezja. Inverter na izhodu zagotavlja enako obremenitev
na izhodih.

Dinamiéno delovanje vezja lahko razdelimo v interval ponastavitve (reset) in primerjalni
interval. V intervalu ponastavitve, ko je F; na nizkem nivoju, sta proZilna transistorja
izklju¢ena, naelektritvena transistorja pa vklju¢ena. Oba izhoda PMOS flip-flopa sta v tem
intervalu na visokem nivoju, oba izhoda NMOS flip-flopa pa v nizkem nivoju, saj ju drZita
razelektritvena NMOS transistorja.

V primerjalnem intervalu, ko F; preide iz nizkega v visoki nivo, za¢ne teci tok iz PMOS
flip-flopa preko proZilnih transistorjev v NMOS flip-flop, del tega toka pa tefe skozi
razelektritvena transistorja. Ker so krmilne elektrode razelektritvenih transistorjev vezane na
vhodno napetost, bo tok skozi razelektritvena transistorja razli¢en. Od trenutka, ko napetost na
ponorih transistorjev NMOS flip-flopa preseZe pragovno napetost, se na izhodu NMOS flip-
flopa pojavi velika napetostna razlika, ta pa se 8e poveca, ko naraste ojaCanje flip-flopa.
Napetostna razlika se prenese preko proZilnih transistorjev na PMOS flip-flop, z izhodom
flip-flopa pa proZimo inverterje na izhodu vezja.

Glede na vhodno napetost bo ob proZenju vezja eden od obeh izhodov presel iz visokega
stanja v nizko. Invertirana izhoda sinhronega primerjalnika vodimo v SR flip-flop, izveden z
digitalnimi NOR celicami (tabela 10), s Q izhodom SR flip-flopa (ki predstavlja digitalni

izhod modulatorja) pa krmilimo polariteto stikala na vhodu integratorja.

S R Ons1

0 0 On

0 1 0

1 0 1

1 1 (prepovedano)

Tabela 10: Stanja NOR SR flip-flopa
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Nic¢na napetost primerjalnika ni problemati¢na, saj se primerjalnik nahaja pred izhodom
signalne verige sigma-delta modulatorja. Njegova ni¢na napetost, preratunana na vhod se deli

z ojaCanjem integratorja, torej:

V = Vos.mmp /‘4int (586)

o5,in

Pomembno je tudi, da primerjalnik nima histereze, oziroma kakr§negakoli pomnjenja prejs$nje
vrednosti. Histereza pomeni, da je stanje primerjalnika odvisno od njegovega prejSnjega

stanja, to pa vnaSa dodatne pole v prenosno funkcijo sigma-delta modulatorja.

5.7 Generator krmilnih signalov stikal

%
o

Slika 60: Vezje za generacijo neprekrivanih signalov

Osnova generatorja krmilnih signalov stikal je razSirjeno standardno vezje [25] za generiranje
neprekrivnih (non-overlapped) signalov F; in F,, skupaj z zakasnjenima F;p in F3p. na sliki
60. Dva dodatna signala CF; in CF; potrebujemo za krmiljenje primerjalnika, saj primerjalnik
prozimo na sredini faze integriranja, ko prehodni pojavi integratorja Ze izzvenijo

(slika 61).
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Slika 61: Krmilni signali faz F, in F,

Signali sekalnika morajo biti stabilni v vsaki od faz F; in F», zato lahko prehodi med stanji A
in B sekalnika potekajo le v mrtvem ¢asu med koncem prve faze, ko zakasnjeni signal Fp
preide v nizko stanje in za¢etkom druge faze, ko nezakasnjeni signal F preide iz nizkega

stanja v visoko (slika 62).

Slika 62: Preklop stanj sekalnika

Signale sekalnika, sinhronizirane na ustrezno fazo, skupaj s signali nastavitev parametrov

delovanja (npr. ojatanja) vodimo v logi¢no vezje (slika 63), s katerim krmilimo posamezne
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transistorje v stikalih. Signale vgnezdenega sekalnika in signala predojaevalnika proZimo v
mrtvem ¢asu med fazo vzor¢enja (F;) in fazo integriranja (F;), s ¢imer maskiramo prehodni

pojav pri preklopu sekalnika.

nastavitve Vﬂm
Fro’on F:‘Fw’Fz’on ; T
chop A,Bl
== =P QI = s SwW,Sw,
[3ef > =
—>clk —
£
Vv

SSA

Slika 63: Generacija krmilnih signalov stikal

Zakasnilno vezje za izvedbo zakasnitve neprekrivnega signala izvedemo s kombinacijo
Sibkega inverterja na vhodu zakasnilnega vezja in moc¢nega inverterja z veliko vhodno

kapacitivnostjo na izhodu vezja (slika 64).

in out

NMOS

C

inv

Slika 64: Generator zakasnitvenega signala

Na ta nacin verigo inverterjev zamenjamo s povrsinsko precej manjSim vezjem, preklopni ¢as
vezja s preklopno tocko pri napetosti Vpp/2 pa znasa priblizno:
t,. =0.693:R,,,; ‘' C,

(5.87)
t; =0.693- Ryyos - C

nv

133



5.8 Protizgibni vhodni filter

Da prepre¢imo zgibanje signala v okolici frekvence vzoréenja v signalni pas, na vhod

signalne verige dodamo preprost protizgibni (antialiasing) RC nizkoprepustni filter (slika 65).

R

1
{ } ? ©

Vin? L J_
C
T

V;’n—e — =

Slika 65: Protizgibni vhodni filter

Pol filtra postavimo okrog frekvence 10 kHz:

1
. S— 5.88
T 27(R, + R,)C -89
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6 Multipleksirana vhodna stopnja trifaznega Stevca

Trivialni pristop k izvedbi trifaznega Stevca je izvedba s trojnim enofaznim merilnim
sklopom (v vsaki fazi sklop vsebuje po dva analogno-digitalna pretvornika), kar je energetsko
in prostorsko potratna reSitev. V sigma-delta modulator zato uvedemo multipleksiranje
signalov, vendar pa morajo karakteristike integriranega vezja ob tem Se vedno ustrezati IEC
standardu [1] za Stevce razreda 1 oz. 2.

Multipleksiranje signalov lahko izvedemo z nizkofrekvenénim multipleksiranjem
vhodov, kjer vsakemu vhodu pripada dolo¢eno ¢asovno okno, v katerem obdelujemo signal
na tem vhodu [2]. Kanale preklapljamo s frekvenco nekaj kHz, med preklopi pa shranimo
notranja stanja integratorja in decimatorja, za kar potrebujemo ustrezno Stevilo integracijskih
kondenzatorjev in ustrezno Stevilo registrov decimatorja [3].

L=01 ;
2 | :

10,1

VWQ—Q—

Slika 66: Multipleksirani integrator z eno signalno vejo
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Skrajni primer multipleksiranja predstavlja visokofrekventno multipleksiranje signalov, kjer
preklapljamo ob vsakem vzorfenju vhodnega signala. Vhode posameznih kanalov v
modulator preklapljamo sinhrono s preklapljanjem integracijskih kondenzatorjev,
multipleksirani kanali pa si delijo referenc¢no vejo, operacijski ojacevalnik in primerjalnik v
sigma-delta modulatorju. Pri visokofrekven¢nem multipleksiranju posamezen kanal potrebuje
le svoj integracijski kondenzator ter svoj 1-bitni register, v katerega se shrani vrednost izhoda
primerjalnika. Glede na zahteve presluha med kanali lahko multipleksirano izvedbo sigma-
delta modulatorja izvedemo v izvedbi s skupno signalno vejo (slika 66), lahko pa vsak kanal

vsebuje lastno signalno vejo (slika 67).

C

o Il

| l

i o] N\
i ; + -
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1

C

ref+
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5

Slika 67: Multipleksirani integrator z ve¢ signalnimi vejami
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6.1 Vpliv multipleksiranja na merjeni signal

Pri po¢asnem multipleksiranju (slika 68) vsakega od kanalov vzor¢imo dolo¢en ¢asovni

interval T, dolo¢en z razmerjem med Stevilom vzorcev in frekvenco njihovega vzoréenja f;:

1
Ty =N- 7 6.1)
)
A T |
TN E
e tl ;—
T NO N1 N2 N3

Slika 68: Poasno multipleksirano vzor&enje

Nizkofrekven¢ni vhodni signala mnoZimo s periodi¢nim signalom f(z)= f(z + T, ), Kjer je Ty

perioda multipleksiranja:
(6.2)

Periodi¢ni signal izvedemo z vlakom pravokotnih pulzov s periodo Ty in dolZino pulza Ty:

1, 0<t<T,

0, T,<t<T, (6.3)

f(r)={

Signal vzorenja, opisan z enacbo (6.3) v ¢asovnem prostoru zapiSemo kot Fourierjevo vrsto z

realnimi koeficienti:

&, =21 .gitig| g on (6.4)
TM TM

Spekter funkcije (6.3) v frekven¢nem prostoru je torej diskreten, koeficienti a, imajo vrednost

0 pri nT, =T, . Pri vzor¢enju (moduliranju) s funkcijo (6.3) se frekvencni spekter signala

zgiba okrog diskretnih frekvenénih komponent modulacijske funkcije. Perioda cikla

> : . 1
multipleksiranja T tako omeji maksimalno frekvenco vhodnega signalana @, ,, = ZJ:F ;
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Pri vzor€enju v diskretnih ¢asovnih intervalih lahko ¢asovna intervala Ty in Ty normiramo s
¢asom vzoréenja. Razmerje predstavlja Stevilo vzorcev:

7

N
T

TM
M _ M
T (6.5)

=N,
Multipleksirano vzor¢enje signala s funkcijo (6.3), kjer je ¢as vzor¢enja Ty celosteviléni del

Casa periode Ty, lahko obravnavamo kot podvzoréenje (downsampling) z razmerjem L:

L=— (6.6)
N
Podvzor¢enje, kjer ohranimo le vsak L-ti vzorec, povzro€i razSiritev originalnega spektra
signala za faktor L. Da se izognemo zgibanju signala nazaj v signalni pas, moramo pred
podvzoréenjem spekter vhodnega signala omejiti na £, /(2L), oziroma moramo vhodni signal
vzor¢iti z L-krat vis§jo frekvenco, kot je minimalna vzor¢na frekvenca.
Multipleksirano vzorfenje, kjer v c¢asovnem intervalu enega vhoda L-vhodnega
multipleksiranega sistema vzor¢imo N vzorcev, omeji Nyquistovo frekvenco vhodnega
signala na: £

O = 27['2_&_'5 6.7)

Iz enacbe (6.4) lahko izberemo, da bo mo¢ multipleksirano vzoréenega signala v primerjavi z

nemultipleksiranim vzoréenjem manjsa za faktor (T,, /T, )’ = L.

Slika 69 prikazuje amplitudni spekter multipleksirano vzorcenega signala s frekvenco
50 Hz pri frekvenci vzor¢enja 512 kHz. Okno 4-kanalnega (L = 4) multipleksiranega

vzorfenja posameznega kanala je N=256 vzorcev. Vidne so ni¢le po enacbi (6.3) pri

koeficientih a,, kjer je n=48,12,..., oz. pri frekvencah @, =27 %,k =1,2,3,... Vidne so

tudi komponente zgibov osnovnega signala okrog viSjih harmonskih komponent frekvence

multipleksiranja f, /M .
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Slika 69: Amplitudni spekter multipleksiranega vzoréenja pri L =4, N = 256, f,, = 512 kHz.

Ocenimo, kak$no napako prinese multipleksirano vzorcenje signala u(z) in i(z). Privzemimo,
da signal napetosti vzor¢imo ob Casu ¢, signal toka pa v ¢asu 7+7y. Enacbo (4.2) zapiSemo v

obliki:

p(t)=Usin (o,¢) I sin[o,(+T,)+ @] (6.8)
Iz enacbe (6.8) sledi: .
Ul

plt)= ?[cos(gv+ T, )-cos2ax + 9+ T, ) (6.9)

Povpre¢no vrednost mo¢i v ¢asu ¢ izraCunamo iz enacbe (6.9):

~

o Ui
P= _[[...]dt= ?cos(geHw,TN] (6.10)
0

L
T
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Vzoréenje u(t) in i(t) v razli¢nih Casih vnese maksimalno napako, definirano po IEC standardu

[1] kot napako pri faznem kotu 60°:

_ cos(7/3)—cos(z/3+ w,T,)
cos(7/3)

= 1-2cos[z(i/3+2£,,Ty )] 6.11)

6.2 Princip pocasnega multipleksiranja

Pocasno multipleksiranje kanalov, kjer med posameznimi kanali preklopimo relativno
pocasi glede na vzor¢no frekvenco, je primerno za klasi¢no strukturo digitalnega obdelave
signala [4]. Signal multipleksiramo pred sigma-delta modulatorjem, dobljene paralelne besede
iz decimatorja pa kasneje obdelujemo s pomoc¢jo DSP ali sploSnonamenskega procesorja pri
relativno nizki frekvenci.

Nizkofrekvenéni decimirani vzorec izratunamo kot vsoto Np vzorcev izhoda sigma-
delta modulatorja, mnoZenih z ustrezno ute?no funkcijo okna. Stevilo procesiranih vzorcev
(oz. okno) je dolo¢eno z razmerjem med frekvenco f; vhodnih vzorcev x; in frekvenco fp

izhodnih vzorcev y

.
Ny== 6.12
fo (6.12)

Z redom decimacijskega filtra, ki je za ena vecji od reda sigma-delta modulatorja, zagotovimo
dovolj digitalne resolucije za SNR razmerje, ki ga zagotavlja modulator [5], zato pri izvedbah

z modulatorjem 1. reda vpeljemo sinc? decimacijski filter. Izbrani sinc? filter ima prenosno

sinc(ﬂ' i}
IH(F)|= fo 6.13)
sinc[fz LJ

5

funkcijo definirano z:

Red sinc decimacijskega filtra dolotimo z uteZno funkcijo, sinc? filter izvedemo s trikotno

uteZno funkcijo. Enaébo (6.13) zapiSimo v diskretnem frekvenénem prostoru:

-Np 2
)= [71—2 ’ ] (6.14)
L=z
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Digitalni filter, opisan z enacbo (6.14) ima impulzni odziv trikotne oblike z obsegom 2Np
zaporednih vhodnih vzorcev. Izhodni vzorec yx sinc? decimacijskega filtra zapiSemo kot

trikotno uteZeno vsoto 2Np vhodnih vzorceyv x;:

Npk+(Np=1) Npk+(2Np-1)
ne= S-Nx+ S [Nyk+2)-ilx, (6.15)
i=Npk i=Np (k+1)

V splo$nem velja, da filter R-tega reda zahteva uteZeno vsoto (RNp) vhodnih vzorcev, torej je

maksimalno decimacijsko razmerje doloeno z:

_ (RN,)

b R (6.16)

Enacbo (6.15) ilustrira slika 70.
W)

A

5T

Slika 70: UteZi sinc’ filtraza N = 8

Sinc® filter lahko sestavimo iz binarnih $tevcev in binarnih sedtevalnikov [6], strmejSe
karakteristike filtra pa izvedemo [7] z uporabo Hanningove, Hammingove, Blackmannove,

itd. uteZne funkcije.
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Slika 71: Po¢asno 4-kanalno multipleksiranje z neprekrivnim sinc’ decimacijskim filtrom
Z izbiro dovolj velikega R in Np je Sum v signalnem pasu dovolj majhen za sprejemljivo

razmerje signal-Sum (SNR). V tem primeru lahko zviSamo decimacijsko razmerje tako, da

opustimo vse, razen R-tega izhodnega vzorca decimatorja (kjer je R red sinc filtra). S tem
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pristopom lahko decimator izvedemo kot neprekrivni (non-overlaped) FIR filter (slika 71).
Ker se ves Sum zgiba v konéni signalni pas, je posledica opus¢anja izhodnih vzorcev R*-krat
vi§ja Sumna mo¢ v nizkofrekven¢nem signalnem pasu, poleg tega pa se R-krat zmanjSata

frekvenca izhodnih vzorcev f,'= f,/R in pasovna Sirina decimiranega signala. Sum je

dodatno filtriran s karakteristiko FIR sinc filtra.
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Slika 72: Amplitudni spekter s prekrivnim sinc” filtrom
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Slika 73: Amplitudni spekter z neprekrivnim sinc’ filtrom

Sliki 72 in 73 prikazujeta amplitudna spektra prekrivnega in neprekrivnega sinc” FIR filtra pri
decimacijskem razmerju Np = 64 in frekvenci vzor¢enja f; = 512kHz. Vhodni signal v sigma-
delta modulator 1. reda smo v obeh primerih generirali z Gaussovim Sumnim generatorjem S

o=0.005 FS.
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Ce izena¢imo $tevilo vzorcev (RNp) v Casu decimacijskega okna (Tgn) neprekrivnega FIR
sinc® decimacijskega filtra s Stevilom vzorcev (N) v ¢asu okna multipleksiranega kanala (Ty),
lahko en sam digitalni filter [8] delimo med vse multipleksirane kanale [9]. Zaradi
»accumulate-and-dump« strukture decimacijskega sinc? filtra lahko vsako L-to decimacijsko
okno pripiSemo L-temu kanalu, s tem bo vsak L-ti izhodni vzorec pripadal L-temu kanalu. V
tem primeru multipleksirano vzorfenje ponovno obravnavamo kot podvzor¢enje izhodnih
vzorcev, kar po enacbi (6.7) povzroci zoZenje frekvencne skale izhodnih decimiranih vzorcev

za faktor 1/L:
- (6.17)

max 2R L
Vpliv zaCetne vrednosti integratorja na izhodni vzorec decimatorja je majhen (upada z
daljSanjem Casovnega okna multipleksiranega kanala, poleg tega pa vpliv zacetnega vhodnega
vzorca v decimator dodatno zmanjSamo z uteZno funkcijo FIR filtra), zato nam pri poasnem
multipleksiranju kanalov integracijskega kondenzatorja sigma-delta modulatorja ni treba

ponastaviti.
Frekvenéna karakteristika multipleksiranega sinc? filtra se ohranja, saj v enacbi (6.13)

nastopata samo decimacijska frekvenca in vzor¢na frekvenca. Multipleksiranje zmanj$a
frekvenéno mejo vhodnega signala za faktor 1/L, hkrati pa za faktor I/ I’ zmanj$a mo¢&

vzorCenega signala v osnovnem pasu. UpoStevamo multipleksiranje v enacbi (6.13) da

dobimo prenosno funkcijo multipleksiranega sinc? filtra.

; sinc(:r fi]
(—] - (6.18)
sinc[ﬂ'i]
§

L
Sliki 74 in 75 prikazujeta amplitudni spekter decimiranega izhoda enega kanala

|H(L)(f1 =

multipleksiranega 2- in 4-vhodnega (L = 2, oz. L = 4) sigma-delta modulatorja 1. reda.
Frekvenca vzorCenja f; = 512 kHz, izhodna frekvenca decimiranih vzorcev fp = 8 kHzf22,
decimator je izveden kot neprekrivni sinc® FIR filter 2. reda (R = 2). Vhodni signal sestavljata
sinusni signal frekvence 50 Hz z amplitudo A = 0.001 FS in Gaussov Sum s o= 0.005 FS. Iz
slik je razvidno zmanjSanje frekvenéne meje izhodnih vzorcev po enacbi (6.17) in zmanjSanje

moci vzoréenega signala po enacbi (6.18).

* 8 kHz z vsakim drugim izpu$&enim vzorcem pri R=2
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Slika 74: Amplitudni spekter izhoda decimatorja multipleksiranega sigma-delta modulatorja 1. reda pri
L=2
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Slika 75: Amplitudni spekter izhoda decimatorja multipleksiranega sigma-delta modulatorja 1. reda pri
L=4

Tako kot v primeru nemultipleksiranega sistema, nas tudi pri multipleksiranem sistemu
zanima vpliv vhodnega Suma na kvantizacijsko napako sigma-delta pretvornika. V tabeli 11
so zbrani statisti¢éno obdelani rezultati 500 simulacij v nekaj karakteristi¢nih delovnih to¢kah
pri frekvenci vzorcenja f; = 512kHz. Tudi tukaj je izhodna frekvenca decimiranih vzorcev
Jfo = 8kHz/2, decimator je izveden kot neprekrivni sinc’> FIR filter 2. reda (R = 2).
Multipleksiramo 4 kanale (L = 4), vhodni signal pa sestavlja sinusni signal frekvence 50 Hz
razli¢nih amplitud z razliénimi nivoji dodanega Gaussovega Suma. IzraCunajmo napako
(normirano na rezultat pri amplitudi vhodnega signala A = (0.1 FS) na povpre¢ni amplitudi

50 Hz komponente.
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A, = 0.001 FS A;n = 0.005 FS Ay =0.01 FS
o [FS] z (%] o, %] e [%] o,[%] |el%] o, [%]
1m -21.92 35.71 -0.474 0.91 0.103 0.56
2m -22.61 35.02 -0.097 1.29 -0.023 0.58
5m -0.59 11.58 -0.088 2.12 0.033 1.20
10m 0.58 10.59 0.190 2.68 0.125 1.72

Tabela 11: Vpliv razli¢nih nivojev dodanega Suma na kvantizacijsko napako 50 Hz komponente

Sliki 9 in 10 kaZeta, da sigma-delta modulator 1. reda ni primeren za 4-kanalni multipleksirani
sistem s po¢asnim multipleksiranjem. Napaka na 50 Hz komponenti je prevelika, poleg tega
pa za zadovoljivo SNR razmerje potrebujemo visoke decimacijske faktorje, kar pri Zelenih

relativno nizkih frekvencah vzorcenja preve¢ omeji frekvenéni pas vhodnega signala.

6.3 Princip hitrega multipleksiranja sigma-delta signalov

Skrajni primer multipleksiranega vzor¢enja dobimo, ko je ¢asovni interval enega vhoda
L-vhodnega multipleksiranega sistema enak Casu enega vzorca (slika 76), torej pri N=1. Tudi
v tem primeru multipleksirano vzorCenje raztegne frekventno os vhodnega signala na
posameznem kanalu za L, multipleksirano vzoréenje obravnavamo kot podvzoréenje vhodnih
vzorcev. Da prepre¢imo zgibanje, moramo tudi pri hitrem muitipleksiranju omejiti spekter

vhodnega signala na f’= f, /2L, oziroma moramo vhodni signal vzor&iti z L-krat vi§jo

frekvenco.

Y

Slika 76: Hitro multipleksirano vzoréenje

Iz ugotovljenega lahko izpeljemo osnovna idejo izvedbe hitrega multipleksiranega vzor¢enja.

Lastnosti nemultipleksiranega vzorenja se ohranijo, ¢e L-kratno multipleksirani signal

147



vzor&imo L-krat hitreje. Ce ob tem notranje spremenljivke vezja, tako analogne kot digitalne,
shranimo ob vsakem preklopu kanalov, bomo po preteku celotnega cikla multipleksiranja
dobili L neodvisnih vrednosti, primernih za nadaljnjo digitalno obdelavo. Slika 77 prikazuje

strukturo multipleksiranega integratorja s primerjalnikom in L enobitnimi izhodnimi registri.

Slika 77: Multipleksirani integrator s primerjalnikom in izhodnimi registri

Princip hitrega Casovnega multipleksiranja lahko izvedemo tudi v digitalnem filtru [10].
Multipleksirane digitalne strukture si delijo kompletno strukturo vezja, v ustreznem ¢asovnem
oknu pa aktiviramo le tisti del pomnilniSke strukture, ki hranijo notranje vrednosti
pripadajo¢ega kanala.

Hitro multipleksiranje analognega in digitalnega dela nam omogo¢a, da z menjavo
pomnilniskih struktur v analognem in digitalnem delu z njihovimi L-kratno multipleksiranimi

ekvivalenti enokanalno izvedbo vezja na preprost nafin nadgradimo v Casovno
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multipleksirano L-kanalno izvedbo. Ob tem se lastnosti analogne in digitalne strukture

ohranjajo, upostevati pa moramo vpliv multipleksiranja na frekvencni pas vhodnega signala.

6.4 Digitalne multipleksirane strukture

Z digitalnimi multipleksiranimi strukturami izvedemo navidezno sofasno obdelavo
izmerjenih rezultatov. Izmerjeni rezultati nastajajo v realnem Casu z relativno visoko
frekvenco in so v obliki enobitnih vhodnih signalov priklju¢eni na vhode multipleksirane
strukture. Stevilo navidezno so¢asno obdelanih kanalov (L) je dolo&eno z enabo (6.6).

Digitalno procesiranje signalov v sigma-delta obliki se je izkazalo kot prostorsko
najvarénejSa izvedba digitalnega dela enofaznega Stevca elektriCne energije. Pri uvedbi
multipleksiranja v digitalni del bi radi ohranili vse lastnosti enokanalnega digitalnega
signalnega procesorja (arhitektura, frekven¢na karakteristika filtrov). Z zamenjavo osnovnih
pomnilniskih gradnikov digitalnih struktur (D register) z njihovim multipleksiranim
ekvivalentom lahko celotno enokanalno digitalno vezje na preprost nafin pretvorimo v
vec¢kanalno multipleksirano izvedbo.

Trivialni multipleksirani ekvivalent osnovne digitalne pomnilniSke celice je kar vezje L
tak$nih pomnilniskih celic, vezanih preko L-kanalnega digitalnega demultiplekserja na
skupno vhodno linijo in preko L-kanalnega multiplekserja na skupno izhodno linijo. Vpis v
posamezno pomnilni§ko celico v tem primeru reguliramo s sinhronim preklopom vhodnega
demultiplekserja in izhodnega multiplekserja.

Taksna reSitev je prostorsko precej potratna, zato multipleksirano pomnilnisko celico
izvedemo s strukturo na sliki 78. Strukturo sestavljajo vrata G;, ki omogoc¢ajo sinhrono
ponastavitev (reset), demultiplekser DMX, ki usmeri vhodni podatek v enega od stati¢nih
pomnilnikov MSR, ter multiplekser MUX, ki prepise shranjeni podatek iz enega od stati¢nih
pomnilnikov MSR v pomoZni stati¢ni pomnilnik SSR. Posamezni kanal tako sestavljajo:
vpisovalnik My, kot del demultiplekserja DMX, stati¢ni pomnilnik /5/Ly in vpisovalnik Sy, ki
je del multiplekserja MUX.
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Slika 78: 4-kanalna multipleksirana pomnilna celica

Stati¢ni pomnilnik /y/Ly je sestavljen iz medsebojno povezanega para inverterjev [11]. Ker
ima inverter Ly v povratni zanki 8-krat ve¢jo impedanco kot vpisovalnik My, zmore
vpisovalnik spremeniti stanje v pomnilniku Iy tudi, ko je novo stanje druga¢no od vpisanega.
Vsak vpisovalnik je izveden kot tristanjski inverter, kar dodatno zmanj$a tokovno porabo
(slika 79).
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Slika 79: Tristanjski inverter
Del posameznega multipleksiranega pomnilniSkega bloka je tudi generator krmilnih impulzov

BUF prikazan na sliki 80. Vezje za generacijo krmilnih impulzov vzbujamo z globalnimi

signali MC, (slika 81), generiranimi iz taktnega signala CLK.
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Slika 81: Krmilni impulzi multipleksirane pomnilniSke celice

6.5 Dinamic¢na poraba digitalnih multipleksiranih struktur

Eden od pomembnih vplivov, ki ga upostevamo pri nartovanju meSanih analogno-
digitalnih integriranih vezij, je Sum, ki nastane zaradi injeciranja nosilcev v substrat vezja
[12]. Lastnost digitalnih multipleksiranih struktur so manjSi tokovni sunki na napajalnih
linijah (saj naenkrat prozimo le M/L pomnilniskih struktur), s tem pa tudi manjsi preklopni
Sum v integriranem vezju. Ce privzamemo, da v multipleksiranem vezju v dolofenem
trenutku poleg N deljenih logi¢nih preklopnih vezij preklopi Se M/L pomnilniskih struktur,
lahko zapiSemo faktor zmanj$anja konic napajalnega toka:

N+M

Foat 0
N+M/L (6.19)
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V enacbi (6.19) smo upostevali, da je dinami¢na poraba N logi¢nih preklopnih vezij enaka,
kot ¢e N/L deljenih logi¢nih vezij vzbujamo z L-krat vi§jim taktom.
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Slika 82: Simulacija pre¢nih tokov pomnilniske celice
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Dodatno zmanjSanje pre¢nih tokov doseZemo =z wuporabo tristanjskega inverterja
(slika 79). Ce zagotovimo, da se vhodni signal D spreminja samo takrat, ko signala
multipleksiranega vpisovanja G in G, nista aktivna, lahko precne tokove inverterja u¢inkovito
zmanj$amo, saj je v vertikalni verigi MOS transistorjev eden od transistorjev vedno izkljucen.

Slika 82 prikazuje simulacijo pre¢nih tokovnih impulzov pri vzbujanju multipleksirane
pomnilni§ke celice na sliki 78. Signala ENN in ENP (oziroma G, in G v sliki 79) krmilita
krmilna vrata NMOS in PMOS transistorjev vhodnega demultiplekserja M, (izvedenega s
tristanjskim inverterjem na sliki 79), signal D pa spreminjamo takrat, ko je inverter izklju¢en.

Slika 82 v predzadnjem grafu prikazuje negativne tokovne sunke na ponoru PMOS
transistorja (XMPI.M1.D) in pozitivne tokovne sunke na ponoru NMOS transistorja
(XMN1.M1.D). Tokovni sunki, ki so posledica polnjenja parazitnih kapacitivnosti in polnjenja
vhodne kapacitivnosti pomnilne celice, pri napajanju 1.5 V dosegajo amplitudo 30 pA, sam
prehodni pojav pa izzveni v 1 ns. Pre¢ni tok celice je pri tem zanemarljiv.

Spodnja slika prikazuje prehodni pojav pri preklopu statinega pomnilnika In/Ly.
Prikazani pre¢ni tok NMOS transistorja v inverterju Iy se prekine v zelo kratkem ¢asu, kar je
posledica majhnih dimenzij in s tem majhnih parazitnih kapacitivnosti transistorjev v celicah

IN in LN.

6.6 Multipleksiranje analogne vhodne stopnje

Multipleksiranje vhodne analogne stopnje lahko izvedemo pred vhodnimi vzor¢evalnimi
kondenzatorji (slika 66, v tem primeru lahko izvedemo multipleksiranje tudi pred vhodnimi
predojacevalniki), lahko pa multipleksiramo samo integrator s pripadajofim primerjalnikom
in referen¢no vejo (slika 67).

Pri hitrem multipleksiranju analognih struktur zahtevamo, da prehodni pojavi v
analognih strukturah izzvenijo v asu Ty. Medtem, ko prehodni pojavi pri pofasnem
multipleksiranju niso kriti¢ni, saj je vpliv prehodnega pojava v relativno dolgem Casu Ty
dodatno maskiran z uteZno funkcijo decimacijskega filtra, pa prehodni pojavi analognih
struktur pri hitrem multipleksiranju predstavljajo velik problem.

Prehodni pojav preklopa predojacevalnika analogne stopnje pri hitrem multipleksiranju
mora izzveneti v precej kratkem Casu Ty = Ts, za kar potrebujemo zelo zmogljiv, s tem pa

prostorsko in energijsko potraten predojaCevalnik vhodnih signalov (slika 83).
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Slika 83: Predojadevalnik vhodne stopnje pri hitrem multipleksiranju vhodov
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Tudi v multipleksiranem sistemu Zelimo kot senzor toka uporabiti tuljavice Rogowski.
Induktivni senzor s parazitnimi kondenzatorji stikal tvori nihajni krog, ki ga vzbujamo z
vklju¢evanjem stikal posameznega multipleksiranega kanala. Izvedba z multipleksiranjem na
vhodu predojacevalnika zato za takSen tip senzorja ni primerna.

Prehodni pojavi pri hitrem multipleksiranju induktivnega senzorja in prehodni pojavi pri
preklopu multipleksiranega predojacevalnika so razlog za uvedbo loCenega predojaCevalnika
v vsakem kanalu. Na ta na¢in induktivni senzor lo¢imo tako od vplivov visokofrekventnega
multipleksiranja, kot tudi od vplivov vzorenja z vzorCevalnimi kondenzatorji. Prednost
uvedbe lo¢enega predojacevalnika je tudi manj$i medsebojni vpliv kanalov, saj prehodni
pojavi v posameznem kanalu niso ve¢ odvisni od stanja prejSnjega kanala ob zakljucku

njegove Casovne periode.
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Slika 84: Nesimetri¢no vzoréenje signala predojatevalnika
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Uvedba loc¢enih predojatevalnikov omogoca nesimetri¢no vzorCenje izhodnega signala. Pri
takSnem vzoréenju je Cas samega vzorcenja lahko L-krat dalji, kot Cas integriranja signala
(slika 84). Tak sistem vzorenja Se dodatno sprosti zahteve po hitrosti odziva
predojacevalnika, zato lahko uporabimo manj zmogljive in s tem prostorsko in energijsko
manj potratne predojacevalnike.

Operacijski ojacevalnik v integratorju pri L-kratnem multipleksiranem sistemu deluje z
efektivno frekvenco vzoréenja, ki je za L vi§ja od frekvence vzoréenja posameznega kanala.
Prehodni pojavi operacijskega ojaCevalnika v integratorju morajo izzveneti L-krat hitreje, da
Se doseZemo karakteristike enokanalnega merjenja. Ker na$ sistem vzor¢i posamezen kanal
pri 512 kHz, v 4-kanalnem multipleksiranem sistemu integrator deluje z efektivno frekvenco

2 MHz, tak$no povecanje pa lahko doseZemo s preprostim pove€anjem napajalnega toka.

6.7 Injeciranje naboja v integracijske kondenzatorje

Podoben pojav, kot pri preklapljanju vzoréevalnih kondenzatorjev, se pojavi pri izklopu
integracijskih kondenzatorjev. Integracijski kondenzator izklopimo iz povratne vezave
operacijskega ojacevalnika ob koncu faze integriranja v ciklu posameznega kanala. Ker je ena
stran kondenzatorja priklju¢ena na izhodno sponko integratorja, je velikost injeciranega
naboja ob izklopu stikala nelinearno odvisna od napetosti na stikalu. Vpliv injeciranega

naboja zmanjSamo z zakasnjenim izklopom stikala na izhodni sponki integratorja.
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Slika 85: ZmanjSanje injeciranja naboja v integracijske kondenzatorje

Na zacetku cikla s stikali A,, in Ap, vklju¢imo integracijski kondenzator med vhodni in
izhodni sponki operacijskega ojaevalnika, ob izklopu integracijskega kondenzatorja pa
najprej izklju¢imo stikalo A,,, sledi mu izklop stikala Ap,,. Na ta na¢in signalno odvisni naboj
kanala pod krmilno elektrodo tranzistorja stee v nizkoohmsko izhodno sponko operacijskega
ojacevalnika. Stikalo B,, sklene zgornjo plo§¢o neaktivnega integracijskega kondenzatorja na
napetost srednje tocke Vignp. Na ta nalin stabiliziramo napetost kondenzatorja, ker pa je
napetost Vagnp priblizno enaka napetosti v sumacijski to¢ki, se na ta nadin tudi izognemo
polnjenju in praznjenju (sicer majhnega) parazitnega kondenzatorja med zgornjo plo3co
integracijskega kondenzatorja in substratom (oz. Vss). Vpliv krmilnega signala, ki preko
parazitnega kondenzatorja Cgp spremeni shranjeni naboj na kondenzatorju, zmanjSamo z

diferencialno strukturo integratorja.
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Slika 86: Krmiljenje stikal integracijskih kondenzatorjev

6.8 Generacija neprekrivnih signalov multipleksiranega sistema

Moznost kratkosti¢enja kondenzatorja v posameznem kanalu prepre¢imo z uporabo
neprekrivnih krmilnih signalov F;, Fp, F> in F;p, pri multipleksiranem na€inu pa z uporabo
neprekrivnih krmilnih signalov multipleksirane stopnje prepre¢imo tudi medsebojni kratek
stik posameznih kanalov v sumacijski to¢ki. S pravilnim vklju¢evanjem stikal prepre¢imo tudi
medsebojni kratek stik med integracijskimi kondenzatorji pri preklapljanju integracijskih
kondenzatorjev posameznih kanalov.

Za generacijo krmilnih signalov imamo na voljo $tiri medsebojno zakasnjene signali, ki
pri preklopu signala takta CLK iz 0 v 1 sledijo zaporedju F, ,F,, \,F, T,F,, T, pri preklopu
signala takta iz 1 v 0 pa v zaporedju F, \,F, \.F, T,F,, T (slika 61). Krmilne signale
multipleksiranega integratorja A, Ap, in B, prikazane na sliki 86, generiramo z vezjem na

sliki 87.
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Slika 87: Vezje za generacijo neprekrivnih krmilnih signalov multipleksiranega integratorja

Signale posameznih vzor&evalnih vej: Fipm, F2m in F2p,, generiramo z IN vrati, s katerimi
maskiramo neZelene impulze (slika 88) skladno z aktivnim signalom izbire SEL,. Slika
prikazuje tudi izvedbo signala F;,, saj tega signala ne moremo generirati iz maskirnega
signala SEL,F, ki je Ze sam po sebi sinhroniziran na F;. Generirani signali so prikazani na

sliki 89.
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Slika 88: Vezje za generacijo multipleksiranih krmilnih signalov signalne veje
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Slika 89: Krmilni signali posameznih vzortevalnih vej
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7 Rezultati

7.1 Simulacije operacijskega ojacevalnika

S pomocjo rofnega ali avtomatskega postopka optimiziramo posamezne elemente

operacijskega ojaCevalnika glede na Zelene parametre (poglavje 5.1.3). Za vhodne parametre

izberemo parametre, dobljene s sistemsko analizo vplivov (poglavje 3.3):

e diferencialno ojacanje A4

¢ mejno frekvenco ojacanja f;

® izhodno odzivnost SR

e fazno varnost v diferencialnem naéinu PM,
® bremensko kapacitivnost c’

e Sumno karakteristiko

Cilj optimizacije je izracun optimalnih dimenzij transistorjev popolnoma diferencialnega

operacijskega ojacevalnika s strukturo na sliki 90 z minimalnimi dimenzijami in z minimalno

porabo mo¢i. Ostale zahteve podaja tabela 12.

Parameter Definicija Vrednost

Ay Diferencialno ojacanje 80 dB

fi Mejna frekvenca ojaCanja 5 MHz

SR Izhodna odzivnost 5 V/us

PMy Fazna varnost 63°

Cy Integracijski kondenzator 4 Cop=3pF
| Cinp Kondenzator signalne veje 1,2,4 Cp=0.75 pF, 1.5pF, 3 pF
| Crer Kondenzator referenCne veje 1 Cp=0.75 pF

Ci Vhodna kapacitivnost ojalevalnika 1.2 pF

Cr Bremenska kapacitivnost, enacba (5.5) | 2.31 pF, 2.62 pF

Tabela 12: Zahtevane lastnosti operacijskega ojatevalnika

* Maksimalno bremensko kapacitivnost izraunamo po enacbi (5.5). Bremenska kapacitivnost se spreminja s
spreminjanjem vrednosti kondenzatorja Cy pri nastavljivem ojafanju, preveriti moramo delovanje operacijskega
ojacevalnika pri vsaki vrednosti Cs. Vrednost enotskega kondenzatorja Cy je 0.75pF.
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Zaletni pribliZzek posameznih parametrov izracunamo s pomocjo enacb (5.2) do (5.21). Po
postopku, opisanem v poglavju 5.1.3, v vsaki iteraciji spremenimo nekaj parametrov
posameznih komponent ter s simulacijo ovrednotimo vpliv spremembe na Zeleno
karakteristiko operacijskega ojaCevalnika. Simulacija posamezne iteracije s katerim od
programskih paketov za simuliranje vezij [1] Ze upoSteva parazitne elemente posameznih
komponent.

V postopku optimizacije upostevamo tudi povratno informacijo o parazitnih elementih,
dobljenih iz kon¢ne geometrije vezja (post-layout back-annotation) [2]. Na ta nain se s

simulacijo kar najbolj pribliZamo parametrom realnega vezja.
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.
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Slika 90: Struktura popolnoma diferencialnega ojatevalnika

Glede na izhodno odzivnost (slew rate) najprej izberemo napajalni tok izhodne stopnje. Na
osnovi definiranega napajalnega toka dolo¢imo ojacanje izhodne kaskodne stopnje, s tem pa
definiramo velikost izhodnega transistorja in poloZaj nedominantnega pola. Nedominantni
pol, ki je odvisen od geometrije kaskodne stopnje, postavimo na Zeleno frekvenco enotskega
oja¢anja. Kompenzacijski kondenzator in diferencialno ojafanje definirata ojafanje prve
stopnje, ob tem pa moramo upostevati Se tokovno zmogljivost notranjih tokovnih virov glede

na notranjo strmino naklona. Obmo¢je vhodne in izhodne napetosti ter Sumno karakteristiko
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preverimo, ko zadostimo zahtevani malosignalni karakteristiki ojaCevalnika. Parameter, ki je
izven Zelenega obmoc¢ja, korigiramo s spremembo geometrije ustreznih transistorjev,
degradacijo ostalih parametrov pa preverimo s simulacijo.

V tabeli 13 so zbrane optimalne velikosti transistorjev popolnoma diferencialnega
operacijskega ojacevalnika (slika 90), ki jih dobimo po nekaj iteracijskih korakih. Ostale

lastnosti operacijskega ojacevalnika so zbrane v tabeli 14.

Transistor W/L (um)
M1, M2 150.0/5.0
M3, M4 60.0/2.4
M5 184.0/1.2
M6, M'6 368.0/1.2
MC6, M'C6 368.0/1.2
M7, M'7 120.0/1.2
MC7, M'C7 120.0/1.2
M8, M9 150.0/5.0
M10, M11 100.0/4.0
M12 184.0/1.2

Tabela 13: Optimalne velikosti transistorjev operacijskega ojafevalnika

A, 89.3 dB
7 6.26 MHz
PM, 61°

SR 15 V/us
Ce in C'C 2 pF
Cain C'a 0.44 pF
R;inR; 100 kQ
Vop 3V
Ikaskode 90 uA

Lot 590 uA
P 1.77 mW
Vi (pri IMHZ) | 36 nv//Hz

Tabela 14: Lastnosti operacijskega ojacevalnika
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S tranzientno simulacijo preverimo izhodno odzivnost (slew rate) operacijskega ojacevalnika
pri  hitri spremembi vhodnih signalov. Rezultati simulacije testnega vezja
(slika 91) so prikazani na sliki 92, prikazujejo pa vhodna signala 77 in 75, odziv posameznih
izhodov na vhodni signal, tok aktivnih transistorjev kaskode (M7 in M'7, v grafu imenovana
M28 in M29) ter tok transistorjev tokovnega generatorja kaskode (M6 in M'6, v grafu
imenovana M23 in M25).

L L ]

sz

Slika 91: Simulacijsko okolje operacijskega ojafevalnika

164



v

.60
.55
.50
.45
.40

e e = = N = S S

.35

l:iOI-'HNNh’h!q

oL owmowmow

|
o

.0e-4

.2e—4

o O o & N O

N

o
|

'S

17-Jun-2005 File : difamp P_test_trans.cou

11:56:59 ELDO v6.3_1.1 (Production version)
oV(T1l) +V(T2)
‘:_H IIIIII|IIIIIIIll|IIIIIII'IIII'IIIFIIII|IIIIIIIII|IIIIIIIII]IIIIIIIJIrHIIIIIIIIIIII!IIII[IIIHIIII'
0.0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 1.0e-5
-]
VAEliENY)) + V (OUTP)
;[IIIII]IIIIIIIIIII||II||IIII:IIIIIIIIII|II-II1IIII|IIIIIFTI1|II[IIIIIIIII’IIIIIII!IIIIIIIII'IIIIIIII‘I’|
0.0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 1.0e-5
8
© I(XI20.XM28 .M1.D) #I(XI20.XM29.M1.D)
:|' IIIIIIIlIIilIIIII]IIIJIIIIIIIIIIIIIII|Il||i|IllllliIIIIIIIIIIIIIIII|IIIIIIIIIIIIIIIIIII|I|-IllIrII|
0.0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 1.0e-5
-]
oI (XI20.XM23.M1.D) +I(XI20.XM25.M1.D)
|
blllllil'lllllllll'lllll!IIII[IIIIIIIIIIIIJII1II|IIIIIIIlI[IIIlIIIII'IIIIIIIII|IIIIIIIII|IlIIIIIII|
0.0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 1.0e-5

Slika 92: Tranzientna analiza operacijskega ojatevalnika

165



22-Jun-2005 File : difamp P_test.cou
14:20:10 ELDO v6.3_1.1 (Production version)

dB - VDB (OUTN) + VDB (OUTP)
100] S .

80 — o e

== «1_
SOI.

40&. T

20 T
0 — e

i B -

-20 S
| | | | | 1] ii|
le+07 1le+08

Hz

| | 11 | [ Al L [ |
1e+00 1le+01 1e+02 le+03 le+04 1le+05 1e+06

deg ~ VP (OUTN) + VP (OUTP)
50 o

0 : + e — — ~

-50 - S A,
-100 £
-150 |-
-200 — o T
-250 _— B S =
-300 — ) ' TS | N,
-350 -

~400 511wl |

1e+00 1le+01 1e+02 ~1e+03

dB DB (INOISE)
-100, -

$

1e+05 le+06 ie+'oi—1e+g§'
z

| |
~ 1le+04

T

|
-110|
-120

-130

-140

-150 |-

—150L Lol
T1e+00 1Ie+01

Ie+04 le+05 le+08 1e+07 1e+08
Hz

Te+02 ~Te¥03
Slika 93: Izmeni&na analiza operacijskega ojatevalnika
Slika 93 prikazuje rezultate izmenic¢ne analize operacijskega ojacevalnika. Zgornja dva grafa
prikazujeta malosignalno izmeni¢no ojacanje in fazno karakteristiko ojacevalnika. Graf

malosignalnega ojacanja prikazuje ojaanje posamezne izhodne veje diferencialnega

ojacevalnika, skupno diferencialno ojacanje je za 6dB viSje.
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Spodnji graf v sliki 93 prikazuje Sumno gostoto, preraunano na vhod operacijskega
ojatevalnika. Iz grafa ocenimo frekvenco totko prevoja Sumne gostote //f Suma (fi) na

priblizno 20 kHz.

7.2 Simulacije SC vhodne stopnje

Pri SC vhodni stopnji opazujemo vpliv injeciranega naboja v signalno pot. Vpliv lahko
ocenimo s testnim vezjem (slika 94), kjer z idealnim integratorjem integriramo naboj
kondenzatorjev SC vhodne stopnje, vzoréen v dveh skrajnih totkah vhodnega signala.
Napetost idealnega integratorja po integriranju naboja obeh vzorcev predstavlja zgolj oceno
celotnega vpliva nesimetrije SC vezja, saj je takSna simulacije zaradi odStevanja dveh

relativno velikih vrednosti z zelo majhno medsebojno razliko razmeroma netoc¢na.
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Slika 94: Ocena vpliva injeciranega naboja SC vezja

167



Slika 95 prikazuje simulacijo predlaganega SC vezja. Skupni injecirani naboj (kot posledica
injeciranja naboja kanala in posledica presluha signala ure) je zanemarljiv, saj ima pri tako
majhnih razlikah teZave Ze simulator vezij. Razmerje nabojev signala in injeciranega naboja je

v opisanem, najslabSem primeru, skoraj 18000:1.
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Slika 95: Simulacija vpliva injeciranega naboja SC vezja
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Delovanje temperaturne kompenzacije vhodnega SC vezja preverimo s tranzientno analizo
vezja na sliki 96. Na vhode referen¢ne in signalne veje priklju¢imo enosmerno napetost in
opazujemo obliko prehodnega pojava napetostne razlike vhodnih vozlis¢ (4 — A") v referenéni
in signalni veji pri vklopu krmilnega signala F;, oz. razliko izhodnih vozlis¢

(B —B'") v referenéni in signalni veji pri vklopu krmilnega signala F).
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Slika 96: Simulacija temperaturne odvisnosti vhodnega SC vezja
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Vezje bo temperaturno kompenzirano ko dosezemo, da sta obliki prehodnega pojava pri
vklopu in izklopu stikal referen¢ne in signalne veje enaki. Slika 97 prikazuje napetostne
razlike vozlis¢ (4 - A") referencne veje (difinr) in signalne veje (difins) pri prehodnem
pojavu po vklopu stikal, krmiljenih s signalom F;p. Obliki signala sta si podobni, torej je

temperaturna kompenzacija vhodnih stikal dosezZena.
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Slika 97: Prehodni pojav pri vklopu vhodnih stikal
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Slika 98 prikazuje napetostne razlike vozliS¢ (4 - A") referenéne veje (difoutr) in signalne
veje (difouts) pri prehodnem pojavu pri vklopu stikal, krmiljenih s signalom F,. Tudi tukaj

sta si obliki podobni, kar potrjuje, da sta tudi izhodni stikali temperaturno kompenzirani.
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Slika 98: Prehodni pojav pri vklopu izhodnih stikal
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7.3 Simulacije sinhronega primerjalnika

Pri simulaciji delovanja sinhronega primerjalnika (slika 99) prozimo vhod F; s
pravokotnim prozilnim impulzom, hkrati pa spreminjamo napetosti na vhodih Vj,+ in Vj,.. Ko
je prozilni signal F; na nizkem nivoju, sta transistorja Ms in My izkljuCena, transistorja My in
M pa drzita izhoda S in R na nizkem nivoju ter bistabilno celico M7/M;g v neaktivnem stanju.

Ob prehodu prozilnega signala F; iz nizkega v visoko stanje, preko proZilnih
transistorjev priklju¢imo bistabilno celico M3/M, na napajalno napetost Vpp. V tem trenutku
tok enega od prozilnih transistorjev M;/M, premakne bistabilno celico iz astabilne tocke, temu

pa sledi tudi P-MOS bistabilna celica M;/Mj.

Slika 99: Sinhroni primerjalnik

Slika 100 prikazuje to¢ki 4 in B vezja v primeru, ko je napetost na vhodu ¥+ manjsa od
napetosti na vhodu V;,.. Takoj po prehodu prozilnega signala F; v visoko stanje vezje preide
iz astabilne delovne tocke v eno od stabilnih stanj. Predstavljeno vezje preklopi v eno od

stabilnih stanj Ze 15 ns po prehodu proZilnega signala v aktivno stanje.
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Slika 100: Potek signalov pri proZenju sinhronega primerjalnika
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7.4 Sumne razmere v integratorju

Sumne razmere v integratorju izrafunamo s pomog¢jo enaéb v poglavju 5.3, s podatki iz

malosignalne karakteristike operacijskega ojaCevalnika (slika 93) in podatkov iz tabele 15:

Nivo termi¢nega Suma pri IMHz Vo = 36nV/Hz
Zgornja mejna frekvenca 1/f Suma fi=20kHz
Mejna frekvenca ojacevalnika fi=6.26 MHz
Faktor povratne zanke integratorja (enacba 3.46) | f; =0.67, 0.44
Frekvenca vzorcenja CDS nicenja fs=512kHz
Razmerje Tw/Ts Ty=05Ts

Tabela 15: Podatki pri izratunu Sumnih razmer integratorja“

Enacbi (5.62) in (5.63) podata ekvivalentno Sumno pasovno S$irino integratorja pri dveh

razli¢nih podanih faktorjih povratne zanke (f; in f,):

B,= %ﬂ..z g (7.1)

Iz enacbe (7.1) za Cj,, = 0.75pF in C;, = 3pF izratunamo B, = 6.58 MHz in
B> = 4.32 MHz. Po ena¢bi (5.60) k skupni mo¢nostni gostoti Suma v osnovnem pasu prispeva
N = 2BTs komponent: o
Z S| F | 2&1/2
= th T, f, th0 (7.2)
Iz enacbe (7.2) sledi N; =25 in N, = 16.
Slika 101 prikazuje osnovno prevajalno funkcijo (n = 0) in nekaj zgibnih prevajalnih
funkcij ni¢enja CDS po enacbi (5.56) pri Ty / Ts = 0.5.

4 Faktor povratne zanke (f;) v tabeli je podan pri C,,= 0.75 pF in C;,, = 3 pF
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[Hn(f)|

0,1

0 T - T T T
0,00E+00 1,00E+06 2,00E+06 3,00E+06 4,00E+06 5,00E+086

flHz]

Slika 101: Osnovna in nekaj zgibnih prevajalnih funkcij ni¢enja CDS

Slika 102 prikazuje celotno Sumno mo¢nostno gostoto po ni¢enju CDS, kjer je:

s, (f)= 2 H,(r) ,,,[f——} (1.3)

n=—BT; s

S,(f) v enatbi (7.3) definiramo kot Sumni vir s konstantno mo&nostno gostoto Syuo V

frekven¢nem pasu £ B :
0 f<-B
Srh (f)= Sn‘x()’ =B f <B (74)
0 f>B
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Rezultat, prikazan na sliki 102 dokazuje, da je enacba (5.60) dober priblizek za izraCun
mocnostne gostote Suma v nizkofrekvenénem signalnem pasu tudi v primeru, ko je Ty
primerljiv 7s. Na sliki 102 je maksimalna gostota Sumne moci pri C;,;=0.75 pF enaka

5.99 S,,, medtem ko je maksimalna gostota Sumne moci po enacbi (5.64) enaka 5.79 §,,,.

£ 4

= — Cinp = 0.75 pF
> — Cinp = 3.0 pF
=

U T T T 1
0,00E+00 1,00E+06 2,00E+06 3,00E+06 4,00E+06 5,00E+06

f [Hz2]

Slika 102: Gostota Sumne mod¢i terminega Suma po nifenju CDS
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Slika 103 prikazuje gostoto Sumne mo¢i ni¢enega 1/f Suma s fx = 20 kHz. Prispevek Sumne
moc¢i ni¢enega //f Suma k celotni Sumni moc€i je v primerjavi s Sumno mocjo ni¢enega

termi¢nega Suma v signalnem pasu zaradi nizkega fx prakti¢no zanemarljiv.

0,0025

0,002 \

0,0015

0,001 -

0' T T T T ]
0,00E+00 1,00E+06 2,00E+06 3,00E+06 4,00E+06 5,00E+06

f [Hz]

Vii2(F) / Vino?

Slika 103: Gostota Sumne mod&i 1/f Suma po ni¢enju CDS

Sumne vire z gostoto $umne mo&i, prikazano na sliki 102 in 103, vzor&imo s frekvenco f;.
Slika 104 prikazuje skupno gostoto Sumne moci po vzoréenju s f;. Pri vzoréenju se prispevki

posameznih zgibov zgibajo v frekven¢ni pas 0 Hz — fi/2.
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no
[47]

— pred vzoréehjen?;
- po vzoréenju

VinZ(f) / Vino®
N
> h

=
|
., \Lﬁ\\“‘

1,00E+07  -5,00E+06  0,00E+00  500E+06  1,00E+07
f [Hz]

Slika 104: Gostota Sumne mo¢i skupnega Suma po vzoréenju

Skupno Sumno mo¢ pretvorimo na signalni vhod integratorja po enacbi 5.50. Faktorja
povratne vezave f3;; sta podana z enacbo (3.48), pri Ciy, = 0.75 pF in Cj,, = 3 pF pa znaSata
0.67 in 0.44. Ojacanje integratorja pri podanih Cj,, in C; znaSa go= Ci,,/ Ci = 0.25, oz. 1.0.

Mocnostno gostoto ni¢enega Suma po vzorcenju (S, ) lahko v signalnem pasu obravnavamo

1 2 i g
= - N - 5
d [)BJ (80] Ve

Faktor F v enacbi (7.5) sestavljata dva c¢lena. Prvi predstavlja ojacanje operacijskega

kot konstantno vrednost.

ojacevalnika v povratni zanki, z njim preracunamo vhodni Sum operacijskega oja¢evalnika na
izhod, drugi pa predstavlja obratno vrednost ojacanja integratorja, s katero pretvorimo Sum na

izhodu integratorja na njegov signalni vhod.

Ai/Amo | Cup [PF] | By[MHz] |/ g0 Sens/Vis | Vopampl nV/¥Hz ] ‘
1 0.75 6.58 0.67 0.25 21.28 991.14
4 3.0 4.32 0.44 1.0 15.18 317.94

Tabela 16: Prispevek Sumnih virov ojafevalnika k gostoti Sumne moéi integratorja
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Mocnostno gostoto Suma stikal podaja enacba (5.73). Analizirajmo dva primera; prvega z

enim samim vhodnim kondenzatorjem (Ci,, = 0.75 pF) in drugega pri vkljuCenem ojacanju,

(Cinp =

3.0 pF), oziroma ko je Cj, sestavljen iz treh loCenih kondenzatorjev

(C,, =[2C,]+2-C,). Tzratunamo mognostno gostoto Suma pri f; = 512 kHz, T = 300 °K,

k=1.3810% JK'I, m= 0.5 v frekven¢nem pasu med 0 in f5/2.
1. primer:
2
5. (F)= T[] J=m) 1 =4kT(L+O.12S LJ
f s Cref 2CCDS Csig f § Co Co Co (7'6)
2.primer:
akr( 1 (1-m) 1 4T(1 0125 1 2
Sew ()= l) +) = (—+ P —] 1.7)
f,r Cref 2CCDS n Csig.n f 5 CG C{) 2C{) CD
Zaradi diferencialne strukture vezja velja:
st.di,r =2-Sew (7.8)
Ain/Ainio | Crer [PFI Ccps [PF] | Ciig1 [PF] | Ciig2 [PF] | Ciigs [PF] Vi [nV/ vJHz |
1 0.75 0.75 0.75 - - 423.06
4 0.75 0.75 0.75 0.75 15 552.56

Tabela 17: Prispevek Sumnih virov SC vezja k gostoti Sumne mo¢i integratorja

Gostote Sumnih mo¢i Sumnih virov integratorja preraCunamo na vhod integriranega vezja z

obratnim faktorjem ojacanja predojacevalnika A, = 4:

Virzll,fﬂpui‘ = ?( (fpdmp * VSZW.dt}') (7.9)
il
AindAino Vopamp [0V/Hz ] Viw.ar [(0V/vHz ] Vintinpu [0V/~/Hz ]
1 991.14 423.06 269.42
4 317.94 552.56 159.38

Tabela 18: Gostota Sumne mo¢i integratorja, preratunana na vhod integriranega vezja
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7.5 Sumna analiza predojaéevalnika

PredojaCevalnik izvedemo z operacijskim ojaCevalnikom z lastnostmi, zbranimi v
tabeli 14, v signalno verigo pa je vezan po vezavi na sliki 58. I/f Sum operacijskega
ojaCevalnika v signalnem pasu zmanjSamo s sekanjem signala (chopping), kot je
predstavljeno na sliki 57.

Povecanje gostote Sumne moci v signalnem pasu pri sekanju signala ovrednotimo po
enacbi (5.84). Za frekvenco sekanja signala izberemo 16384 Hz, ta frekvenca je nekoliko
manj$a od zgornje mejne frekvence //f Suma (20 kHz). Po enacbi (5.85) izraCunamo gostoto

Sumne modi v signalnem pasu:

Snrmp (f): Smu(l s 0-8525fkT1-)= 2.265 (7.10)

Celotno gostoto Sumne moci diferencialnega predojacevalnika z dodanimi upori povratne

vezave izraCunamo iz:

Vrz (f) = z(vnz.zouk * VRE.SDk )+ S(‘.ﬁlap (f) (7.11)

Ekvivalentna pasovna Sirina Suma predojacevalnika pri faktorju povratne zanke f = 4 znaSa:

_x1

Bzﬁ

f, = 2.45MH; (7.12)

Zaradi vzorCenja Sirokopasovnega termi¢nega Suma z vzoréno frekvenco f; = 512 kHz,

izraCunamo gostoto Sumne moc¢i vhodnega Sumnega vira po enacbi (7.13):

vpgamp Jdnput = VTl.faa’d = 2BT5VT2 (7 13)
Vchop VR, 200k VR, 50k Vr Vpamp, input
[nV/vHz ] [nV/v/Hz ] [nV/+/Hz ] [nV/VHz ] [nV/+Hz ]
54.30 aLI7 28.77 106.11 324.92

Tabela 19: Gostota Sumne mo¢i predojaevalnika, preracunana na vhod integriranega vezja
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7.6 Model vhodnega suma z Gaussovim sumnim generatorjem

Ce privzamemo, da je gostota Sumne mo&i vhodnega Sumnega vira konstantna v

ekvivalentni Sumni pasovni §irini 0 — f/2, lahko vhodni Sumni vir nadomestimo z Gaussovim

Sumnim generatorjem, vzoréenim s frekvenco f;. Kvadratni koren srednje kvadratne vrednosti

Sumnega generatorja v pasu od 0 — fi/2 izraCunamo po:

f5/2
A { V 2df = ‘ (7.13)

+V2 (7.14)

ml mput pamp input

Aind/Ainto Vim,:‘npur [nV/ vHz ] Vpamp.:'nput [HV/ vHz ] | Vrl I'IV/ vHz ] VN'"""‘ [MV ]

1 269.42 422.09 0.21611
324.92

4 159.38 361.90 0.18529

Tabela 20: RMS vrednost ekvivalentnega vhodnega Sumnega vira v frekvenénem pasu 0 - f,/2

RMS vrednost vhodnega Sumnega vira (Vi) normirajmo na maksimalno vrednost

vhodnega signala (Vi,rs). S tem lahko RMS vrednost Sumnega vira izrazimo v enotah

maksimalnega dosega vhodnega signala sigma-delta modulatorja [FS]. Ker je srednja

vrednost Sumnega vira enaka 0, ponazarja RMS vrednost vira standardno deviacijo vzorcev

Gaussovega generatorja (0):

V V
O,[FS]= N ,rms - N,rms
Vinrs {qu.sn J (7.15)
Al‘npur
Ainpur Viersp [mV] Vinrs [mV] VN, rms [MVims] o [FS]
4 37.5 0.21611 0.0014602
1200/2
16 150 0.18529 0.0049411

Tabela 21: Normiran vhodni $um sigma-delta modulatorja
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Glede na rezultate analize iz poglavja 4 (tabela 22) se lahko prepri¢amo, da se RMS vrednost

izra¢unanega vhodnega Sumnega generatorja nahaja v optimalnem podroéju:

Ain=0.001 FS A;, = 0.002 FS Ajn=0.005 FS
o [FS] e [%] o, [%] e [%] o, [%] e [%] o, (%]
0.Im -2.11 1.89
0.2m -1.19 1.52
0.5m -0.54 0.87
Im -0.17 0.68 0.05 0.47 -0.08 0.24 38
2m -0.06 0.69 0.02 0.33 -0.01 0.14
5m -0.05 1.24 0.03 0.57 0.01 0.21
10m 0.03 2.17

Tabela 22: Vpliv razli¢nih nivojev dodanega Suma

7.7 Literatura k 7. poglavju

[1] MentorGraphics Corp., eldo, wurl: http://www.mentor.com/products/ic_nanometer

design/simulation/eldo, 19. 9. 2005

[2] Synopsys: Star-RCXT, url: http://www.synopsys.com/products/avmrg/star rext ds.html

19. 9. 2005
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8 lzvedba enofaznega integriranega vezja
v 0.35 um tehnologiji CMOS

Slika 105 prikazuje mikrofotografijo dveh sigma-delta modulatorjev (v tokovnem in
napetostnem kanalu), izvedenih v standardni 0.35 pm tehnologiji CMOS z MiM
(metal2 — metal2bis) kondenzatorji.

%. il

Slika 105: Mikrofotografija analognega vhodnega vezja

Posamezen sklop modulatorja sestavljajo ro¢no vstavljeni in povezani osnovni elementi
(transistorji, kondenzatorji in upori), generirani s pomocjo internih generatorjev kon&nih
geometrij osnovnih struktur. Z rofnim vstavljanjem in povezovanjem lahko kar najbolj
izkoristimo razpoloZljivi prostor, ob tem pa moramo upoSstevati vplive presluhov med linijami
ter ostale medsebojne vplive elementov vezja. Ro¢no povezovanje je zahteven optimizacijski
postopek s teZavnim spreminjanjem elementov v kon¢ni geometriji, kjer lahko Ze samo
sprememba velikosti enega transistorja povzro¢i zelo veliko ro¢nega prevezovanja linij in
prestavljanja ostalih elementov. Pri na¢rtovanju analognega dela smo uporabili le 3 kovinske

plasti.

Na sliki 105 razpoznamo osnovne gradnike:
1: Diferencialni oja¢evalnik modulatorja napetostne veje
2: Diferencialni ojacevalnik modulatorja tokovne veje

3: Polje kondenzatorjev integratorja in SC vezja napetostne veje

4: Polje kondenzatorjev integratorja in SC vezja tokovne veje
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5: Stikala SC vezja napetostne veje

6: Stikala SC vezja tokovne veje

7: Sinhroni primerjalnik napetostne veje s pripadajo¢im digitalnim vezjem
8: Sinhroni primerjalnik tokovne veje s pripadajo¢im digitalnim vezjem

9: Generator krmilnih signalov

V predstavljeni CMOS tehnologiji lahko posamezne elemente vezja medsebojno lofimo s
pomocjo N-well pregrad, ki segajo vse do pokopane plasti. Na ta na¢in ustvarimo medsebojno
elektrino izolirane »otoke«, v katere vstavimo posamezne sklope ali elemente vezja.
Napajanje posameznih sklopov in prednapetosti zai¢itnih struktur izvedemo z zvezdno
vezavo, kjer napajalne linije posameznih sklopov zdruZimo $ele v priklju¢ni to¢ki Vppa, oz.
Vssa prikljuckov. Obcutljivo analogno vezje zahteva svoje napajalne prikljucke, lo¢ene od
digitalnega napajanja ter napajanja mo¢nostnih struktur v vhodno-izhodnem delu vezja, saj s

tem preprec¢imo, da bi preklopni Sum digitalnih struktur vplival na signalno pot.

Izdelano vezje je zaprto v cenovno ugodnem plastiénem TSSOP ohiSju z 20 prikljucki.
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8.1 Testiranje vezja

Pri testiranju integrirano vezje Stevca elektriCne energije preklopimo v ved razliénih
testnih reZimov delovanja. V reZimu testiranja sigma-delta modulatorjev digitalni signal iz
izhoda sinhronega primerjalnika vodimo direktno na eno izmed digitalnih izhodnih sponk

vezja.

FPGA

STPMO1 _ spi

R .

SD

—

USB

Slika 106: Elementi sistema za zajem signala SD modulatorja

Visokofrekven¢ni digitalni vlak impulzov zajamemo z vezjem FPGA, ki posamezne bite
zacasno shrani v statiéni RAM pomnilnik, nato pa jih preko vodila USB posljemo v osebni
raunalnik (slika 106). Komunikacijo z integriranim vezjem, obdelavo in prikaz rezultatov

izvedemo s pomocjo lastnega, namensko razvitega programskega paket Delta. FFT analiza v

185



okviru programa Delta temelji na visoko zmogljivi knjiZznici FFTW [1], vzorce digitalnega
vlaka impulzov pa lahko shranimo in dodatno analiziramo s programskim modulom v paketu
Octave [2]. Za velikoserijsko proizvodnjo integriranih vezij smo k digitalni testni napravi
Teradyne J750 dogradili podobno vezje, programski modul s FFT analizo in kriterijem za
izloCanje slabih vezij pa smo vstavili v kontrolni program nadzornega rafunalnika. S tem
lahko izvedemo izlo¢anje slabih vezij na popolnoma digitalen naéin, brez uporabe zahtevnih

(in dragih) analognih testnih sklopov.

" SD FFT TEST

1E-01

TSRS - peian-gasie , e e S i TR

1e-05- | VUL I RN T ST

O 200 400 600 SO0 1000 1200 1400 1500 1800 2000 2200 2400 2500 2800 3000 3200 3400 3600 3600 4000
FrequencyHz

Slika 107: Uporabniski vmesnik programa za testiranje integriranih vezij

Slika 107 prikazuje uporabniSki vmesnik programa za ro¢no, oz. laboratorijsko testiranje
integriranih vezij. Program iz spektra izraCuna nekaj kriterijskih spremenljivk, na podlagi
podanih mejnih vrednosti pa lo¢i dobra vezja od slabih. Na sliki 107 je pri frekvenci 2048 Hz
vidna s frekvenco poCasnega sekalnika modulirana komponenta ni¢ne napetosti celotne

analogne signalne verige.
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8.2 Eksperimentalni rezultati

Testno vezje izvedemo na osnovi tiskanega vezja prototipnega enofaznega Stevca
elektri¢ne energije z induktivnim tokovnim senzorjem. Na ta nacin integrirano vezje vstavimo
v kar najbolj realno delovno okolje. Referen¢na vhodna signala tokovne in napetostne veje sta
generirana s standardnim tokovnim in napetostnim generatorjem, ki ga tudi sicer uporabljamo
v proizvodnem postopku umerjanja Stevcev. Ker integrirano vezje vsebuje notranji napetostni
stabilizator, poleg tega pa generira tudi vse referenéne napetosti, ki jih potrebuje pri
delovanju, lahko meritev obremenilne krivulje prototipnega vezja izvedemo z minimalnim
Stevilom dodanih zunanjih elementov — poleg blokirnih kondenzatorjev, dveh tuljavic in
gonilnikov LED diod, dodamo le Se nekaj pasivnih elementov v protizgibnem vhodnem filtru
in napetostni uporovni verigi (slika 109)°.

Referen¢na napetost in tok sta generirana z nastavljivim virom MTE PPS 60.3, pogresek
izmerjene energije pa merimo z etalonskim merilnikom pogre$ka Iskraemeco TEMP-100
(slika 108). Integrirano vezje krmilimo preko vmesnika na paralelnem izhodu osebnega

raCunalnika z lastnim programom Delta, s katerim tudi beremo vrednosti registrov vezja.

@PPS 60.3 _ oo |
| | 000 i E
) 000 e [ sp ]!
- o000 - 4= LR [ EE
DDDDDD " ¥ :__123456 |__Ef
[ F"
TEMP-100 o
N @
‘ 080 = _ F’LI|£|N
L 0.01% ' O de
RS232-1,2
-l—l
" FPGA A
parallel o

Slika 108: Merilna shema testiranja prototipnega enofaznega Stevca elektri¢ne energije

* Levo zgoraj je prikazan generator visoke napetosti za programiranje OTP bloka.
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Slika 109: Testno vezje z dvokanalnim tokovnim vhodom in generatorjem V,
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Sestavni del integriranega vezja enofaznega Stevca elektri¢ne energije je poleg opisanega
analognega sklopa tudi digitalni sklop z zmogljivim digitalnim signalnim procesorjem in SPI
vmesnikom, integrirano vezje pa vsebuje tudi sklop za enkratni vpis (OTP, one-time-
programmable) kalibracijskih parametrov. Signalni procesor, izveden v tim. fiksnem oz.
»hardwired« nac¢inu, v realnem Casu izracunava delovno energijo, jalovo energijo, efektivne
vrednosti toka in napetosti, rezultati izra¢unov pa so dostopni v obliki frekvenéne modulacije
pulznega izhoda (oz. LED diode) ali direktno v registrih, do katerih dostopamo preko
standardnega SPI vmesnika.

Kot senzorje toka uporabimo dva induktivna tokovna senzorja (tuljavici Rogowski s 300
ovoji in obc¢utljivostjo 0.14 mV/A), vezana po shemi na sliki 109. Ostali testni parametri so

zbrani v tabeli 23:

U, 230V

Iy 10 A

| - 120 A

Joig 52 Hz

C; 64000 imp/kWh

Tabela 23: Parametri meritve prototipnega Stevca

Meritve obremenilne krivulje izvedemo pri treh razli¢nih faznih kotih bremenskega toka:

a. Napetost U, in tok I, sta v fazi, ¢=0°, cos(¢)=1.0
b. Induktivno breme, @, = 60°, cos(w,.m, ) =0.51
)=0.5C

c. Kapacitivno breme, @.,, =-60°, cos( "
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Slika 110 prikazuje obremenilno krivuljo pri merjenju delovne energije pri treh razli¢nih
faznih kotih bremenskega toka®. Na sliki so podane tudi maksimalne meje pogreska Stevcev

elektri¢ne energije razreda 1 po IEC standardu.

—e—cos fi=1
—— cos fi=0.51
—k—cos fi=0.5C|

In[%]

Slika 110: Obremenilna krivulja $tevca pri merjenju delovne energije

Stevec elektriéne energije je namenoma umerjen v odstopanju +0.1 %. Dvig karakteristike pri
10 % I, je posledica presluha prikljuéene napetosti na tokovni merilni senzor. Pri tokovih pod
2 % I, opazimo mejo delovanja sigma-delta pretvornika l.reda v povezavi z digitalnim
signalnim procesorjem, saj se v tem obmodju napaka znatno poveca. Ce upostevamo, da je
absolutni maksimalni doseg vhodnega signala 1800 % 1, (180A), vrednosti na sliki 110

ustrezajo rezultatom funkcionalne analize Stevca elektri¢ne energije iz tabele 6 v poglavju 4.7.

® Maksimalni tok v grafu je 600 % I, ker merilna oprema ni zmogla vegjih tokov.
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Podobno kot slika 110 prikazuje slika 111 obremenilno krivuljo pri merjenju jalove energije.

3 ——sin fi=1

0o i

E —&—sin fi=0.5
—&—sin fi=0.5C

In[%]

Slika 111: Obremenilna krivulja Stevca pri merjenju jalove energije
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Slika 112 prikazuje frekven¢no odvisnost pogreSka meritve pri razliénih nastavljenih
bremenskih tokovih. Frekven¢na odvisnost je v vseh tockah enaka, pri majhnih vhodnih
tokovnih amplitudah pa zaznamo vpliv locljivosti digitalnega dela. Frekven¢na karakteristika
ustreza tabeli 3 v poglavju 3.4.4. Dvig karakteristike pri majhnih tokovih je posledica prej

omenjenega presluha prikljucene napetosti na tokovni senzor.

...... ® 1=0,5A
| —a—1=10A
| | —m—1=10And
| | —e—I=10A<cap
—% |-60A

P[%]

Slika 112: Frekvenéna odvisnost pogreSka izmerjene energije pri razli¢nih bremenskih tokovih
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Slika 113 prikazuje pogreSek izmerjene energije pri spremembi amplitude merjene napetosti.
Tudi tukaj je opazen minimalen vpliv priklju¢ene napetosti pri nizkih amplitudah tokovnega

kanala, sicer pa zaradi nizke dinamike napetostnega vhoda ne pri¢akujemo velikih vplivov.
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Slika 113: Odvisnost pogreska izmerjene energije od prikljutene napetosti

8.3 Literatura k 8. poglavju

[1]

FFTW home page, url: http://www.fftw.org, 19. 9. 2005.
[2]

Octave home page, url: http://www.octave.org, 19. 9. 2005
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9 lzvedba multipleksiranega integriranega vezja

v 0.35 um tehnologiji CMOS

Na osnovi ugotovitev iz poglavja 6 nadgradimo enofazno vezje v multipleksirano

ve¢fazno vezje. Osnovne lastnosti sestavnih delov multipleksiranega vezja so:

lo¢en predojacevalnik v posameznem kanalu (Slika 84 v poglavju 6.6)
lo¢ene signalne veje posameznega kanala (Slika 67 v poglavju 6)
multipleksirani integrator (Slika 77 v poglavju 6.3)

generator neprekrivnih impulzov multipleksiranega sistema (poglavje 6.8)

Slika 114: Mikrofotografija multipleksiranega analogno-digitalnega pretvornika

Slika 114 prikazuje mikrofotografijo Stirikanalnega multipleksiranega integriranega vezja z

lo¢enim merjenjem napetosti in toka. V zgornji vrsti levo so vidni tokovni predojacevalniki,

pod njimi se nahaja sklop kondenzatorjev posameznega tokovnega kanala (skupaj s stikali in

digitalnim krmilnim vezjem), desno pa vidimo sklop kondenzatorjev, stikal in krmilnega
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vezja posameznega napetostnega kanala. Dva operacijska ojacevalnika (po eden v tokovnem

in napetostnem kanalu) in generatorji taktnih signalov se nahajajo v sredini vezja.

9.1 Eksperimentalni rezultati

Multipleksirano vezje testiramo s podobnim merilnim sistemom, kot enofazno merilno
vezje (sliki 108 in 109). Ker v tem primeru testiramo le analogni vhodni sklop s sigma-delta
modulatorjem, digitalni sklop v celoti izvedemo v vezju FPGA. Z referenénim merilnim
inStrumentom izratunamo pogreSek pri merjenju elektri¢ne energije na osnovi generiranih
LED impulzov, poleg tega pa izvedba digitalnega dela v vezju FPGA omogoc¢a natancen
vpogled tako v vrednosti integriranih mo€i, kot tudi v vrednosti ostalih merjenih vrednosti.

Zaradi napake pri na¢rtovanju kon¢ne geometrije (vezava napajalnih napetosti digitalnih
izhodov na substrat in za3¢itne elemente analognih vhodov) so rezultati le omejeno uporabni,
saj se digitalni vzorci posameznih digitalnih izhodov (tokovnih CSDO-CSD3 in napetostnih
VSDO0-VSD3) preko substrata in zas¢itnih struktur sklopijo na ob¢utljivo analogno signalno
pot. Obremenilne krivulje v spodnjih delovnih to¢kah zato izkazujejo preveliko napako
(slika 115).

\ ——sinfi=1
N ——sin fi = 0.5l

ﬁ sin fi = 0.5C

In[%]

Slika 115: Obremenilna krivulja multipleksiranega modulatorja v fazi R pri ojaéanju 32
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Tokovna senzorja smo izvedli s tuljavicami z obcutljivostjo 0.14 mV/A, zato notranje

ojacanje integriranega vezja nastavimo na 32. Ostali parametri so zbrani v tabeli 24:

Vzorec 1

U 230V

/A 10A

y S 120 A

Seie 52 Hz

C. 64000 imp/kWh

Tabela 24: Parametri meritve prototipnega multipleksiranega vezja pri ojatanju 32

Izmerjena napaka pri nizkih tokovih se zmanjSa, ko notranje oja¢anje integriranega vezja

nastavimo na 8. V tem primeru kot senzor toka na vhod priklju¢imo tokovni transformator z

obcutljivostjio 0.84 mV/A.

116 prikazuje

obremenilno krivuljo vzorca

§t. 1 pri nastavljenem ojacanju 8. Zaradi vecje obcCutljivosti senzorja nazivni tok I,

deklariramo pri 1 A.

e [%]
(=)
v
]

—+—sinfi=1

i 8iN fi = 0.5l
sin fi = 0.5C

In [%]
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Slika 116: Obremenilna karakteristika multipleksiranega modulatorja v R fazi pri ojatanju 8




Slika 117 prikazuje vpliv prikljuéene napetosti na meritev energije v fazi T trifaznega sistema.
Napetostno vejo faze T priklju¢imo na nazivno napetost 230 V, v tokovno sponko pa vodimo
nazivni tok 10 A. Prikazan je vpliv ostalih faznih napetosti, priklju¢enih na napetostne veje
merilnih sistemov ostalih faz, na izmerjeno energijo. Meritve so potekale na vzorcu §t. 2, ki je

kazal nekoliko spremenjeno osnovno karakteristiko obremenilne krivulje faze T.

&
1~L

-l

e [%]

In [%]

Slika 117: Vpliv napetosti sosednjih faz trifaznega sistema na pogresek izmerjene energije v fazi T

Na sliki 117 vidimo, da napetost v fazi S trifaznega sistema na pogreSek izmerjene energije
nima vpliva, medtem ko napetost v fazi R na meritev pogreSka izmerjene energije vpliva s
faktorjem pod 1 %. PribliZzno enak rezultat dobimo tudi pri meritvi vpliva tokov ostalih faz

trifaznega sistema na pogresek izmerjene energije v fazi T(slika 118).
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Slika 118: Vpliv tokov sosednjih faz trifaznega sistema na pogresek izmerjene energije v fazi T

Izmerjeni pogreski so posledica presluha priklju¢ene napetosti in prikljucenih tokov sosednjih
faz trifaznega sistema na merilne senzorje. Vpliv tokov sosednjih faz trifaznega sistema lahko
pripiSemo presluhu med primarnimi tokovnimi ovoji priklju¢nice in induktivnimi senzorji
sosednjih faz, v manjSi meri pa presluhu kanalov med integracijskimi kondenzatorji
tokovnega kanala v multipleksiranem integratorju. Tudi vpliv napetost lahko pripiSemo
kapacitivnemu spoju napetostnih vej posameznih faz in induktivhemu spoju tokov, ki jih
povzro¢a prikljuena napetost, na tokovne senzorje sosednjih faz trifaznega merilnega

sistema, ter deloma presluhu kanalov v multipleksiranem integratorju napetostnega kanala.

198



Vegja amplituda napetosti sosednjih faz pri manjSem toku osnovne faze moc¢neje vpliva na
pogreSek izmerjene elektriCne energije; posledica napetosti U, je parazitni tok [y v
induktivnem tokovnem senzorju. PogreSek meritve energije izratunamo po ena¢bah (4.10) in
(4.13) in je enak:
I ~ -~ ~
=] (i, cosp+1y, cosy,) ) 1-w,, i 08
100 [%] 9.1)

COS
e= J00= a1
W, I, cosg

Izmerjeni vplivi sosednjih faz v trifaznem sistemu kaZejo, da moramo kompenzirati zunanje
medsebojne vplive sosednjih faz trifaznega sistema. Kompenzacijo izvedemo s
kompenzacijskimi sklopi v digitalnem signalnem procesorju, z istimi sklopi pa lahko
kompenziramo tudi morebitni presluh kanalov v multipleksiranem sistemu. Matriko
kompenzacijskih faktorjev medsebojnih vplivov faz trifaznega sistema v digitalnem
signalnem procesorju izvedemo z mreZo vezav Stirikvadrantnih sigma-delta mnoZilnikov

(poglavje 3.4.2) in seStevalnikov v sigma-delta prostoru.

R —=

y

1,5

e [%]

——It = 100%
—8— It = 5%

0,5

0,5
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Slika 119: Napetostna odvisnost pogreska izmerjene energije v fazi T

Slika 119 prikazuje napetostno odvisnost izmerjene energije v fazi T pri razli¢nih nastavljenih
bremenskih tokovih (5 % in 100 % I,). Podobno kot v enofaznem sistemu je tudi v

multipleksiranem trifaznem sistemu vpliv napetosti lastne faze minimalen.
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10 Sklep

10.10 predstavijenem delu

V tem delu smo podrobno obdelali teoreticna in prakti¢na izhodi¥¢a, ki omogocajo
izvedbo optimalne arhitekture analognega dela elektri¢nega Stevca razreda 1. Prikazali smo
izvedbo Stevca elektriéne energije z dvema sigma-delta modulatorjema 1. reda in u¢inkovitim
digitalnim signalnim procesorjem, izvedenem v sigma-dela prostoru.

Kvantizacijska napaka sigma-delta modulatorjev 1. reda vpliva na spekter izhodnega
moduliranega signala. S povzetkom teoreti¢ne analize sigma-delta modulatorja 1. reda smo
pokazali, da pri majhnih vhodnih sinusnih signalih kvantizacijska napaka znatno spremeni
amplitudo osnovne harmonske komponente moduliranega signala. Z analizo vplivov
neidealnosti sestavnih elementov smo podali minimalne lastnosti gradnikov za dosego
zahtevanih lastnosti modulatorja. Predstavili smo gradnike vezij v sigma-delta prostoru
(Stirikvadrantni mnoZilnik, tudi kot sestavni del sigma-delta integratorja) in izpeljali
malosignalni model digitalnega sigma-delta integratorja. U¢inkovit model gradnikov v C++
jeziku omogo¢i hitro simulacijo, s katero preverimo vpliv parametrov posameznih gradnikov
na karakteristike celotnega analogno-digitalnega sistema.

Predstavili smo princip merjenja elektri¢ne energije z lo¢enim merjenjem napetosti in
toka ter vpliv parametrov (amplituda, harmonske komponente, fazni kot) posameznega kanala
na izmerjeno energijo. Prikazali smo vpliv Suma tokovnega in napetostnega kanala na raztros
izmerjenih odcCitkov elektri¢ne energije. V merilni sistem smo uvedli sigma-delta modulator 1.
reda in prikazali vpliv kvantizacijske napake modulatorja na pogreSek izmerjene energije.

Vpliv vhodnega Suma na amplitudo osnovne harmonske komponente moduliranega
signala smo simulirali z razli¢nimi nivoji vhodnega Suma, dodanega izmeni¢nemu vhodnemu
signalu. Ugotovili smo, da Gaussov Sum, dodan vhodnemu signalu, ob&utno zmanjSa vpliv
kvantizacijske na osnovno harmonsko frekvenco moduliranega signala. Ta ugotovitev nam je
omogocila izvedbo Stevca elektri¢ne energije s sigma-delta modulatorji 1. reda, optimalno
frekvenco vzorcenja modulatorja in minimalni nivo vhodnega Gaussovega Suma pa smo
dolocili kot kompromis med preostalo napako meritve in raztrosom izmerjenih od¢itkov

elektri¢ne energije.
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Operacijski ojacevalnik s popolnoma diferencialno strukturo je kljuéni element
integratorja. Lastnosti sestavnih elementov ojac¢evalnika smo izracunali glede na zahtevane
karakteristike, dobljene s pomocjo sistemskih simulacij. Signalno in referenc¢no vejo SC vezja
smo izvedli z novo arhitekturo, ki omogoc¢a vzor¢enje vhodnega signala s srednjo napetostjo
pri Vgs ali Vpp/2, hkrati pa smo s skaliranjem referen¢ne napetosti navidezno dvignili
amplitudo vhodnega signala. Dodaten dvig amplitude smo izvedli z vpeljavo paralelnih
vzor¢evalnih kondenzatorjev, prikazali smo tudi temperaturno kompenzacijo predstavljenega
SC vezja. Za zmanjSanje vpliva I/f Suma smo v integrator uvedli ni¢enje CDS. Analizirali
smo vpliv ni¢enja CDS na Sirokopasovni termi¢ni Sum operacijskega ojacevalnika, ogledali
smo si tudi vire Suma v SC vezju.

Diferencialni predojacevalnik je sestavni del signalne verige tokovnega kanala.
Neskladnost uporov povratne vezave predojadevalnika generira ni€no napetost signalne
verige, zato smo vpeljali odstranjevanje preostalega ni¢nega signala celotne signalne verige z
nizkofrekven¢nim sekalnikom signala. V tem poglavju smo si ogledali 8¢ vezja sinhronega
primerjalnika, generatorja krmilnih signalov stikal in preprost protizgibni vhodni filter.

Enokanalni sigma-delta modulator 1. reda smo nadgradili v ve€kanalno multipleksirano
strukturo. Predstavili smo princip hitrega in poc¢asnega multipleksiranja ter njun vpliv na
frekven¢no karakteristiko merjenega signala. Pri po¢asnem multipleksiranju smo prikazali
vpliv prekrivnega in neprekrivnega decimacijskega filtra na frekven¢no karakteristiko
merjenega signala. Predstavili smo multipleksirani integrator, primeren za hitro
multipleksiranje signalov. Ogledali smo si nekaj pripadajo¢ih digitalnih multipleksiranih
struktur ter ustrezno vezje za generiranje krmilnih signalov stikal v multipleksiranem
integratorju.

Predlagane analogne strukture smo preverili s simulacijami, s katerimi smo tudi dodatno
optimizirali izraCunane parametre vezja. Povzeli smo nekaj kljuénih simulacij diferencialnega
operacijskega ojacevalnika, SC stopnje in sinhronega primerjalnika; s temi simulacijami smo
tudi potrdili zahtevane karakteristike posameznih sklopov. Posebno pozorno smo obdelali
Sumne razmere v vezju, saj so bile ugotovitve osnova za izratunan skupnega vhodnega Suma.
Z modelom skupnega vhodnega Suma z Gaussovim generatorjem smo potrdili, da je Zeleni
Sum vezja v optimalnem podro¢ju pri vseh nastavljenih ojacanjih vhodnega signala.

V zadnjem delu smo predstavili konéno geometrijo enokanalnega in Stirikanalnega
multipleksiranega analognega vhodnega dela ter na€in testiranja integriranega vezja s FFT
analizo. Celotno enofazno integrirano vezje (analogni in digitalni del skupaj na istem vezju)

smo testirali v prototipnem vezju s polno funkcionalnostjo elektronskega Stevca. Rezultati
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testiranje vezja na standardni merilni opremi so pokazali, da je enofazno integrirano vezje

primerno za vgradnjo v Stevce razreda 1.

Na kratko smo predstavili tudi rezultate testiranja multipleksiranega analognega

vhodnega dela, vendar zaradi nekaterih nedoslednosti pri izdelavi konéne geometrije prvo

prototipno vezje Se ni primerno za vgradnjo v Stevce elektri¢ne energije.

10.2 Sklep

Enofazno vezje, predstavljeno v tem delu je temelj nove druZine elektronskih Stevcev

elektri¢ne energije. Vezje omogoca izdelavo Stevcev elektricne energije IEC razreda 1,

podpira pa vse vrste tokovnih senzorjev: induktivni (Rogowski) senzor, tokovni transformator

in tokovni soupor.

10.3Moznosti za nadaljnje delo
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V merilno verigo bomo uvedli sigma-delta pretvornike vi§jega reda. V nadaljnjem
delu bomo s pomocjo simulacije raziskali vplive posameznih parametrov sigma-delta
modulatorjev vi§jega reda na izracune digitalnega signalnega procesorja (izvedenega z
gradniki v sigma-delta prostoru). Rezultati analize bodo osnova za optimalno izvedbo
modulatorja vi§jega reda z minimalno porabo napajalnega toka, pri minimalni povrSini

in minimalni frekvenci vzor¢enja.

Rezultati meritev multipleksiranega vezja kaZejo na presluh med posameznimi fazami
multipleksiranja. V nadaljnjem delu bomo preu¢ili vplive presluba v vezju in podali
ukrepe za njegovo odpravljanje. Ker ima presluh v integriranem vezju podobne
karakteristike kot presluh na tiskanem vezju, bo ucinkovit sistem za odpravljanja
presluha v samem integriranem vezju omogo¢il tudi poenostavitev’ zunanje

kompenzacije medfaznih vplivov.

Velikosti osnovnih elementov v digitalnih vezjih se z vsako generacijo obcutno
zmanjSajo, medtem ko dimenzije elementov analognih vezij temu manjSanju ne
sledijo. V nadaljnjem delu bomo raziskali moZnost, da digitalni sklop trifaznega vezja

izvedemo na svojem siliciju v drobnejsi tehnologiji, lo¢en od analognega sklopa. Na ta



na¢in bomo digitalni sklop izvedli v cenejsi, popolnoma digitalni tehnologiji na manjsi
povrsini, medtem ko bo analogni sklop izveden loceno v tehnologiji, prilagojeni

analognim aplikacijam.

Zaradi vse vecjega elektromagnetnega onesnaZenja moramo precizna merilna vezja
vedno bolj zas¢ititi proti elektromagnetnim motnjam, prenos signalov po tiskanem
vezju od senzorja do integriranega vezja postaja vedno vecji problem. V nadaljnjem
delu bomo raziskali moZnost, da signale s preprostimi analogno-digitalnimi
pretvorniki pretvorimo v digitalno obliko ¢im bliZe senzorja, po tiskanem vezju pa na
daljSe razdalje vodimo zgolj digitalne signale. Na ta nain bo senzor skupaj z

obcutljivim analognim delom lo¢en od motenj okolice s skupno za$¢itno strukturo.

V zadnjem c¢asu proizvajalci ponujajo zelo zmogljiva procesorska jedra, katerim
uporabniki lahko dodajo svoja periferna vezja. V nadaljnjem delu bomo raziskali
moznost, da procesorskemu jedru dodamo digitalni signalni procesor enofaznega ali
vetfaznega vezja, oziroma da lo¢imo digitalno funkcionalnost na hitro obdelavo
signalov, ki jo izvaja namenski signalni procesor in po¢asno obdelavo signalov, ki jo

prevzame procesorsko jedro.
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Izvirni prispevki k znanosti

Po mnenju avtorja so izvirni prispevki k znanosti naslednji:

1. Izvedba filtrov v sigma-delta prostoru

V poglavju 3.4.3 prikazemo poenostavitve, s katerimi Stirikvadrantni sigma-delta
mnozilnik poenostavimo v generator sigma-delta sekvenc, v poglavju 3.4.4 pa to strukturo
nadgradimo v sigma-delta integrator s serijskim vhodom in serijskim izhodom. Z ena¢bo
(3.109) definiramo frekvenco pola sigma-delta integratorja, kar nam omogoca izvedbo filtrov

v sigma-delta prostoru, kot je npr. filter na sliki 42.

2. Izvirna analiza Sumnih prispevkov k izracunu elektri¢ne energije

V poglavju 4.4 z analizo vpliva Suma v posameznem kanalu podamo standardno
deviacijo produkta signala napetosti in signala toka (enacba 4.31). Na osnovi podane enacbe
ugotovimo, da je standardna deviacija rezultatov meritev elektrine energije pri obicajnih
delovnih pogojih Stevca elektri¢ne energije odvisna predvsem od Suma v tokovnem kanalu
(enacba 4.32). Enacba (4.43) dodatno opisuje prispevke posameznih frekvenénih komponent

kvantizacijskega Suma modulatorjev v napetostnem in tokovnem kanalu.

3. Dolocitev optimalnega nivoja Suma v merilnem kanalu

Spekter kvantizacijskega Suma sigma-delta pretvornika je diskreten, predvsem pri
majhnih izmeni¢nih vhodnih signalih se nekaj harmoni¢nega Suma generira tudi na frekvenci
vhodnega signala. S pomoc¢jo simulacije ocenimo vpliv Suma na amplitudo osnovnega
harmonika merjenega signala (tabela 4). PokaZemo tudi, da vhodni Sum zmanjSa vpliv
kvantizacijskega Suma na 50 Hz komponenti (slika 40), vendar pa doda merilno negotovost v
merilni frekvenéni pas (slika 41). S pomo¢jo simulacije dolo¢imo optimalni nivo viwdnega
Suma (tabela 5), s pomoc¢jo simulacije celotnega sistema (slika 42) pa analiziramo vpliv

vhodnega Suma na raztros merilnih rezultatov elektri¢ne energije (tabeli 6 in 7).
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4. Izvedba signalne in referencne stopnje SC vezja

Sliki 49 in 51 prikazujeta novo konstrukcijo signalne in referenéne veje SC vezja, s
katero lahko vzor¢imo signal tako okrog Vss, kot tudi Vpp/2. Zaradi porazdelitve naboja v
vzorCevalnih kondenzatorjih konstrukcija dvakrat poveca razmerje naboja vhodnega signala
proti naboju referenéne napetosti, torej s predlagano konstrukcijo doseZzemo dvakratno

ojacanje vhodnega signala brez skaliranja referen¢ne napetosti.

5. Temperaturna kompenzacija nastavljive vzoréevalne stopnje

V poglavju 5.2.4 pokaZemo temperaturno kompenzacije predlagane konstrukcije. Slika
53 predstavlja novo temperaturno kompenzirano konstrukcijo vzor¢evalnih kondenzatorjev, s
katero dosezemo nastavljivo razmerje naboja vhodnega signala proti naboju referen¢ne

napetosti, tako doseZemo navidezno ojacanje vhodnega signala.

6. Izvedba multipleksiranega integratorja

Slika 67 predstavlja konstrukcijo SC vhodne stopnje multipleksiranega integratorja, ki
omogoca hitro vecCkanalno multipleksiranje, skupaj z nesimetri¢énim vzoréenjem
predojacevalnika (slika 84). Slika 77 predstavljata konstrukcijo multipleksiranega integratorja
z zelo majhnim medsebojnim vplivom kanalov. Sliki (87) in (88) predstavljata vezji za
generacijo neprekrivnih krmilnih signalov (slika 86 in 89) multipleksiranega modulatorja, s
katerimi prepre¢imo kratek stik kondenzatorjev tako med fazo vzor¢enja in fazo integriranja,

kot tudi pri preklopu med multipleksiranimi kanali.
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Abstract

This paper presents a design of a precise electronic watt-hour meter implemented with first-order sigma—delta analog-
to-digital converters. An efficient digital signal-processing circuit is introduced into the design where the whole signal
processing is performed directly on an oversampled signal, eliminating the necessity for a decimation filter. It is shown that
Gaussian noise, added to the input signal of sigma—-delta modulators, decorrelates quantization error of first-order sigma—delta
modulators and thus substantially reduces measurement error at low-signal amplitudes. The effect of added noise is analyzed
by extensive behavioral simulations for various input signal amplitudes and for various input noise levels. The results show
that IEC accuracy class 0.5 can be achieved with first-order sigma—delta converters and digital signal processing in the

sigma—delta domain.
© 2005 Elsevier GmbH. All rights reserved,
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1. Introduction

An integrated, accurate electronic watt—hour meler re-
quires precise analog to digital converters and relatively
complex digital signal-processing circuitry in order to sat-
isfy accuracy requirements over its entire measurement
range. By taking into account the specifics of electric energy
measurement, some design parameters of watt—-hour meter
subcircuits can become less stringent. The idea of the imple-
mentation of a watti~hour meter, implemented with two first-
order sigma—delta (X' A4) converters, is based on the following
facts: (a) input signal amplitude of one of the two convert-
ers 1s close to its full-scale input range, (b) inherent noise
of analog elements inside switched-capacitor £ 4 modulator
decorrelates otherwise discrete quantization noise spectrum
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of the first-order £4 modulator, and (c) product of two fil-
tered signals from ZA modulators is integrated over rela-
tively long time interval.

Oversampled ZA4 modulators are usually interfaced to a
digital signal processor at a Nyquist rate by a decimation
filter. When digital processing is done directly on an over-
sampled XA signal, a decimation filter could be eliminated
and the complexity of digital circuit could be reduced. An
efficient approach to implement IIR filters in £4 domain
is presented in [1,2], where all internal state variables are
remodulated by a digital ¥4 modulator. Instead of using
complex second-order digital 24 modulator to perform re-
modulation, simple first-order digital 4 bitstream genera-
tor similar to [3] is used at this work. A series of bitstream
adders [4], connected as two-quadrant delta multipliers [5,6]
are introduced as the scalers of feedback XA signals into
the filter structure, further reducing required silicon area of
a digital signal-processing circuit.
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Fig. 1. Main parts of an electronic wati-hour meter.

Analog interface circuitry of a conventional electronic
watt-hour meter employs higher-order 24 modulators that
occupy a large part of an integrated circuit area. To re-
duce the size, it is recommended to use the simplest form
of analog subcircuits, with their non-idealities compensated
by digital signal processing. The simplest form of a 4
modulator used in an analog interface is the first-order A
modulator [7]. Based on its simplicity, stability [8], and
low power consumption, a strong motivation to construct
a precise watt—hour meter using first-order £4 modulators
emerges.

In the following sections, architecture of an electronic
watt-hour meter is presented. After a brief system overview,
its digital signal processor is described. A two-quadrant delta
multiplier is extended into a full four-quadrant 24 multiplier
that can be used to multiply modulated digital representa-
tions of u(f) and i(r) signals. The same multiplier structure
can be used as a bitstream generator in the £ A integrator.
These two blocks, an 24 integrator and a two-quadrant delta
scaler, represent basic building blocks in the implementation
of a digital filter in the £4 domain.

In the second part. performance degradation due to the
quantization error of a first-order 24 modulator is analyzed.
Following this analysis, a decorrelation of quantization error
when Gaussian noise is added to the input signal is presented.
Behavioral simulations with various noise levels added to
the input signal are performed and an optimum noise level
is chosen as a compromise between remaining error and
spreading of simulated results. This noise is generated by
appropriate size of an input switched capacitor. Our simu-
lated and measured results show that required accuracy can
be achieved by using first-order £A modulators connected
to simple digital filters, implemented in £A domain.

2. System overview

Main parts of a digital electronic watt-hour meter are
shown in Fig. 1. Input AC signals u(f) and i(f) that corre-
spond to measured AC voltage and AC current, are routed
to first-order A modulators. Their outputs are processed
by two equivalent digital filters. Filtered signals from the
voltage and current channel are multiplied together in the
four-quadrant XA multiplier and the product is integrated

in final integrator. The integrated value is used to calculate
measured energy in regular time intervals,

The presented watt—hour meter uses a di/dr current sensor
(Rogowski coil). To compensate the frequency dependency
of a current sensor, additional integration of a current signal
is needed in the signal path before multiplication with the
voltage signal. A setup, where voltage signal is taken in its
serial form from the first integrator of a voltage channel
filter and where current signal is taken in its parallel form
from the second integrator of a current channel filter is used.
In this setup, the voltage signal is integrated once, and the
current signal is integrated twice, so frequency dependency
of a current sensor is eliminated. The signal frequency band
from 45 to 65Hz is relatively low when compared to the
clock frequency of a digital part, therefore digital integrators
can be treated as ideal integrators.

The modulator in the current channel of a watt—hour me-
ter operates over large dynamic range. Its input signal am-
plitude ranges from the modulator full scale (FS) down to
m'm of FS. Al each operating point, an average value of
measured energy should not exceed the declared percentage
error of 0.5% in case of IEC accuracy class 0.5 [9], which
is a difficult goal to achieve with first-order £4 modulators.

3. Four-quadrant ZA multiplier

The basic processing element in the sigma—delta domain
is a simple circuit, called “delta full adder” (DFA), intro-
duced as a processing element for delta modulated [5] and
sigma—delta modulated [4] signals. A series of connected
DFAs could be used to construct a four-quadrant 24 multi-
plier circuit, similar to a two-quadrant delta multiplier [6].

The multiplication constant % of a four-quadrant multiplier
could be written in the form of

=027+ 027 0,277, (1

where o; = —1 or +1, foreach i =1, 2. ..., g. Concerning
Eq. (1), the product « - x () could be written as

g-x()= (aux(?‘) + (fx?x(f)+
& ( o (a,,.x(r}z"') . ) 2—')2*1) 3

A special sequence {/,} is introduced, where [, = —1,_
and where [, takes two discrete values of +1 and —1. This
sequence is defined as an idle delta sequence of a constant
function i (t) = 0.

From the properties of DFA [6], where nth member of
its output sequence is labelled as S, = (X, ¥,;) and where
[(X,. £Y,)] is a delta sequence of 27! [x (1) & y(1)]. a delta
sequence {P,} of the product o - x(r) can be determined
from Eq. (2) as

o= (A0, (4. (o (49.8)..).

A Y= 0 (3)
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Fig. 2. The core of a multiplier circuit.

In the digital implementation, members of the sequence take
values of 1 and 0 instead of +1 and —1. In digital domain
(—X,) = X, and the Eq. (3) could be written in the final
form:

By= (A0, (A0, (oo (AP ) ) )

A;[:‘ll — [ Xy, op=-1,

X”. J’.;=+]. (4)

In Eq. (4). X,, marks a binary inversion of a sequence mem-
ber X,,. The parallel multiplication constant % can be substi-
tuted by a slowly varying signal y(r), represented in the form
of (1), with negligible error. The core of a four-quadrant £4
multiplier is shown in Fig. 2.

An interesting application of a four-quadrant X4 mul-
tiplier is a digital A pattern generator [3]. If the mput
sigma—delta sequence {X,,) of a four-quadrant £A multiplier
encodes a maximum constant value, X,, = | and the inputs
of (4) could be simplified as follows:

A::‘}z!o. -11:2—".

I, wp=+1. ()

The parallel input (5) to an N-bit digital 2 4 pattern generator
represents a binary number with a maximum symmetrical
range that can be used:

— (2" - 1) j2l< ia,z—" <+ (2” - I) 1, (6)

i=l1

For a large N, the range practically equals =4 1. As an ex-
ample, if a binary value 11 is applied to the input of 2-bit
2 A pattern generator, a pattern of {....1.1,1,1,1,1,1.,0,...]
is generated, and a value 00 applied to the same pattern

+ ZA
- J —lp
z one-bit

Fig. 3. Sigma-delta integrator.

generator generates a pattern of {....0,0,0,0,0,0,0,1,...}. Idle
output pattern can be achieved by applying a sequence of
alternating 100...0 and Ol1...1 to the input of a £A pat-
tern generator. This is exactly the parallel output value of
an N-bit digital accumulator, which acts as an N-bit in-
tegrator of the sigma—delta stream, when an idle stream
{1,) =1{....0.,1.0,1,...) is applied to its input.

4. Digital £A integrator

A digital X4 integrator could be constructed by connect-
ing the output of an N-bit accumulator to the parallel input
of an N-bit A4 pattern generator (Fig. 3).

In order to satisfy oversampling requirements, the clock
frequency of A structures should be much higher than the
Nyquist frequency of an input signal. In this case, an inte-
grator with a transfer function H(z) =1/ (1 —z~') could
be approximated in the s-domain via bilinear transformation
' =Qfuk — )/ fax +5) as

Jelk

Ha(-?]:“S—+ ""&

1
275 &
The parallel input value of an N-bit £4 pattern generator
is limited by Eq. (6). However. a maximum value that N-
bit accumulator can hold equals to £ (2V=! — 1). To satisfy
Eq. (6), transfer function of X4 integrator should be scaled

by(2V-! — 1)~

N
)‘a‘;,(:.‘)%'ﬁ’i : (2 ])‘

s @) 2P ®

For practical realizations, where N > 10, Eq. (8) can be sim-
plified to
fox 1 !
Hi(5) % oy == — 9)
2¥-1=1)s -5

In order to avoid severe signal degradation during transient
response, a limiter which prevents an overflow of an accu-
mulator internal value should be added. It is also recom-
mended to set accumulator initial value to 100...0 during
power-up to shorten its transients.

5. Digital filter implementation

The main part of the digital signal processor is a digi-
tal filter (Fig. 4), implemented in the sigma—delta domain.
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Fig. 4. Digital filter structure.

This filter attenuates high-frequency quantization noise and
eliminates both signal DC offset and DC offset of an analog
interface. The architecture of a simple harmonic oscillator
(SHO) with an integral feedback was considered as an op-
timum between silicon area and filter performance.

A continuous-time transfer function of such filter follows
the equation:

!
_’f+~j;j;+wf;x :z;.—oc[ x(r)dr. (10)
0

The transfer function (10) can be written in s-domain:

(1/1112)8

s34+ (y/11)s? + (@3 [rit2)s + (2/111213) (5

Hg) =

where 1, represents the time constant of an integrator n. By
employing non-uniform integrator widths (1), 13 and t3),
where 7; can be calculated from Eq. (9), the designer has the
opportunity to separately change integrator widths and/or
feedback coefficients (7, mﬁ and «) to reach the desired filter
performance.

In case of an electronic watt—hour meter, the filter is opti-
mized to achieve maximally flat amplitude characteristic in
the signal band of 45-65 Hz. The phase characteristic is not
critical when equal filter structure is used in both channels
of a watt-hour meter, as only phase difference between volt-
age and current signals on the inputs of final four-quadrant
multiplier is important.

6. Effect of quantization noise

The spectrum of a first-order sigma—delta modulated sig-
nal is discrete and non-white as it comprises all harmonics
of the input signal frequency g [10]. For a full-scale AC
input signal, the power of generated harmonics is negligible.
As the input amplitude is reduced, amplitudes of generated
harmonics become comparable to the amplitude caused by
an input signal, so output signal becomes distorted with har-
monic noise. Generated harmonic component with the same
frequency as the input signal affects the measured result of
a watt-hour meter.
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= 1 =
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Fig. 5. Amplitude errors at fundamental frequency.

When two signals with discrete spectrums are multiplied
by each other, only the product of two corresponding fre-
quency components contributes to the average sum. As the
voltage channel 24 modulator operates with a full-scale
input signal, the output signal from this modulator com-
prises only fundamental frequency component. This spectral
“spike” rejects all other harmonic components on the cur-
rent signal when the product of voltage and current signal
is averaged over the time interval 7. The average of a prod-
uct, neglecting the harmonic components of voltage signal,
can be simplified when T is multiple of the signal period
(T =2-n/fy) into

N

. ]fT Uglx Uyl
P=— u(t)i(t)ydr = = —, 12)
T Jo g 2 2 (

Exact amplitudes of generated harmonics can be calculated
only for full-scale input sinusoid. For non-full-scale input
AC signals, no analytical result exists, and amplitudes of
harmonic components can be obtained only by a numerical
analysis of output patterns.

Fig. 5 shows simulated amplitude error of a £4 modu-
lator, caused by generated harmonic component on funda-
mental frequency for various input signal amplitudes. Input
signal frequency was set to fp = S0Hz and its amplitude
ranged from 0.0005 full-scale (FS) up to 0.1 FS. A sampling
frequency fs =500 kHz was used and the output from mod-
ulator was analyzed by Fourier transformation with 500k
sample window. As it can be seen from Fig. 5, first-order X4
modulator would not satisfy the requirements of a modern
watt—hour meter. An error at lower operation points is too
big, and the dynamic range of such device would be barely
1:100.

7. Effect of input Gaussian noise

Due to a non-linear element (a comparator) in the feed-
back loop of a £4 modulator, an effect of input noise can
only be analyzed by a behavioral simulation. For the pur-
pose of simulation, an inherent thermal noise of analog
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Table 1. Effect of various input noise levels

Noise RMS (FS)  Aj, = 0.001 FS

Ain = 0.002FS

Ajp = 0.005FS

Avg. Aoyt (FS) 7 (Aout) (FS)

Avg. Aout (FS)

7 (Aou) (FS) Avg. Agy (FS) @ (Aou) (FS)

0.1e-3 9.6958e—4 1.7127e-5
0.2e-3 9.7919¢e—4 1.9337e-5
0.5e-3 9.8814e—4 1.3772e-5
le-3 9.9238¢e—4 1.2308e—5 2.0025¢—-3 1.7419e—5 4.9803e—3 2.0041e—5
2e-3 9.9728e—4 1.4807e—5 2.0005¢—3 1.4856e—5 4.9932¢—3 1.5980e—5
5e-3 9.9721e—4 2.7389%e-5
10e-3 1.0044e—3 4.8051e—5

components and a sampling noise of sampling capacitors
were modeled as a Gaussian noise, added to the input sig-
nal. Various noise levels can be applied to the input signal.
The results of simulations show that input noise decorrelates
harmonic noise, caused by quantization error, from funda-
mental frequency. Unfortunately, added noise introduces un-
certainty in the measurement bandwidth, so optimum noise
level should be chosen as a compromise between remain-
ing average amplitude error and spreading of output ampli-
tude values, where output signal amplitudes are calculated
in several time intervals 7.

Spreading of simulated results can be approximated by
a normal distribution. Table 1 summarizes the effect of a
Gaussian noise for various noise levels added to the input
signal. The same simulation parameters as in Section 6 were
used with different random seed value in each simulation
run. An average and a standard deviation of the modulator
output amplitude at fundamental frequency were obtained
by statistical analysis of 500 simulated results,

It can be concluded that input signal noise substantially
reduces the average amplitude error of modulator output
at fundamental frequency. The introduced uncertainty will
be lowered by averaging the output signal of the multiplier
in the final integrator. As the variance of results 6Z(Aout)
is inverse proportional to the integration time 7, standard
deviation of measured results will be reduced by./n when
integration time is increased by a factor of n.

In actual circuits, inherent thermal noise of analog com-
ponents and &7/C noise of the input switched capacitors is
used as a noise source. This is favorable for a design because
smaller capacitors consume less silicon area while produc-
ing adequate noise levels.

8. Simulation results

Behavioral simulations with bit-accurate digital models
of the whole mixed analog-digital system were performed
under conditions summarized in Table 2 .

A final calculated result of each simulation run (Wpyt)
was compared to its theoretical value W,y and an error was

Table 2. Behavioral simulation conditions

Analog clock 512k samples/s

Digital clock 4.096 MHz

Voltage input amplitude 0.9FS

Current input amplitude 0.001-0.01 FS

Current channel noise Normal, RMS value = 0.002 FS

Current sensor di/d:

Measuring period 10 seconds, 15 second ignored
due to filter transient

Calibration point 0.1FS

-0.1 4

Error [%]

0 0.005 0.01 0.015
Input signal amplitude [FS]

Fig. 6. Simulated results for various current amplitudes.

calculated as

. Wout — Wier 100 [%]. (13)
Wiet

Several simulation runs were performed with different cur-
rent channel input signal amplitudes. A resulting error char-
acteristic, “load curve”, is well below the declared error, as
the average error is less than 0.5% in each operating point. A
different random number generator seed was used for each
simulation.

Simulated results for various current input amplitudes,
statistically analyzed on 100 results, are shown in Fig. 6.
The average error and the standard deviation, represented in
the form of error bars, are both decreasing with the increase
of the input current amplitude.
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Fig. 7. Simulated results for different noise levels,

Average error [%]
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Fig. 8. Simulated frequency dependency.

The effect of different noise levels added o input signal is
also of interest. This effect is summarized on 1000 samples
in Fig. 7, where signal amplitude is 0.001 FS and noise RMS
level ranges from 0.001 FS up to 0.01 ES. In this case, the

average error is the lowest with input noise RMS level of

0.001 FS, but standard deviation is slightly higher than with
noise RMS level of 0.002 FS. Otherwise, standard deviation
of error is increased by increasing input noise.

In Fig. 8, simulated percentage error versus signal fre-
quency is shown. Current channel input amplitude was set to
0.1 FS in this case. The results show an excellent frequency
characteristic, achieved by separate tuning of the design pa-
rameters of the filter.

As a proof of the concept, a prototype watt—hour meler
was constructed using two first-order Z4 modulators with
input switched capacitor of 0.75pF. The digital part was
implemented in FPGA, and Rogowski coil was used as a
current sensor. The prototype was tested on the standard
calibrating equipment.

The measured results in Fig. 9 show that used X4 mod-
ulator (low-noise first-order £4 modulator) does not gener-
ate required noise level, therefore standard deviation of the
measured results is lower than simulated. The average error
is slightly bigger than simulated, and it is believed that a
current sensor and PCB signal lines pick up a voltage cor-
related environmental noise. It can be concluded that. by
introducing a 4 modulator with higher noise level and by

o

Error [%]

S o ©
(23] = na
L 4 1

0.005 0.01 0.015
Input amplitude [FS]

o

Fig. 9. Measured results for various current amplitudes,

careful shielding of sensor and signal lines, even lower av-
erage error could be achieved.

Based on the simulated results, a noise with RMS value
of 0.002 FS was chosen as an optimum noise value for the
2 A modulators of the presented watt—hour meter.

These simulations were performed with digital models
that are accurate to every bit. On the other hand, relatively
simple analog models could be enhanced with other analog
non-idealities [11] in order to analyze their effect on an
overall system performance.

9. Conclusion

The results of behavioral simulations of a mixed analog-
digital system show that 1EC class 0.5 electronic watt—hour
meter with dynamic range of more than 1:1000 can be de-
signed using relatively low-frequency first-order £4 modu-
lators when a small amount of noise is added to their input
signals. Although it is not possible to analyze the system
exactly due to various non-linear elements and non-lincar
effects in analog and digital part of the system, it is possible
to predict the system response (o input noise by analyzing
results of many simulation runs. The results also show that
simple digital filters, implemented with digital 24 structures
and a £A four-quadrant multiplier can be used for digital
processing, to obtain acceptable results with low power op-
eration in a small silicon area.
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