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1 Úvod 
Výkonnost současných digitálních systémů a obecně číslicového zpracování signálů 

je omezována vlastnostmi vstupního digitálního signálu, který je výstupem digitálně-
analogových (D/A) převodníků. Konvenční A/D a D/A převodníky s vysokým rozlišením, 
jako jsou převodníky s postupnou aproximací a flash převodníky, pracují se vzorkovacím 
kmitočtem odpovídající Nyquistově teorému a většinou nevyužijí neobyčejně vysokých 
rychlostí dosažitelných s VLSI technologiemi. 

Sigma-Delta (Σ∆) převodníky založené na analogově-digitálním převodu jsou vysoce 
efektivní alternativou pro získání převodníků s vysokou rozlišovací schopností. Jsou nezbytné 
v aplikacích, kdy je třeba signály s malou až střední šířkou pásma převést na digitální signály 

s velkým rozlišením. Σ∆ data převodníky využívají číslicového zpracování signálů a VLSI 
technologie k poskytnutí vysoké výkonnosti a nízké citlivosti na nedokonalostech 

analogových součástek a šumových podmínkách. Velké pozornosti Σ∆ převodníkům se 
věnuje v oblasti smíšených integrovaných obvodů pro radiofrekvence. V současné době 
výzkum předurčuje jejich uplatnění jako vysokorychlostní, vysokorozlišovací, 
nízkopříkonové rozhraní mezi analogovými a digitálními obvody. 

Bylo vyvinuto spousta struktur Σ∆ modulátorů. Odlišují se od sebe např. počtem 

a upořádáním Σ∆ smyček, přičemž každá smyčka může být různého řádu, a 

výslednou rozlišovací schopností. Dále je možno rozdělit Σ∆ modulátory podle rozlišení 
použitého D/A převodníku ve zpětné vazbě na jednobitové a vícebitové. Volba mezi 
jednobitovou nebo vícebitovou variantou D/A převodníku má výrazný vliv na výsledné 

chování a vlastnosti Σ∆ modulátoru. Obecně lze říci, že modulátory s vícebitovým převodem 
vykazují větší stabilitu oproti jednobitovým modulátorům vyšších řádů. 

Jedním z výrazných problémů vícebitové struktury Σ∆ je použití D/A převodníků ve 
zpětné vazbě. Neideální chování dílčích obvodů D/A převodníku a neshodnosti mezi jeho 
elementy způsobené v průběhu výrobního procesu integrovaných obvodů vedou k 
nelineárnímu charakteru převodní charakteristiky. To je provázeno vznikem šumu, jehož 
složka je nelineární funkcí vstupního signálu. Dochází ke vzniku harmonického zkreslení (viz 
Obr. 1:), jež klade vyšší omezení na dosažitelné SFDR (spurious-free-dynamic-range) [1]. 
Proto se na linearitu D/A převodníku musí klást vysoké požadavky. Jako D/A převodníky se 
nejčastěji používají různé implementace obvodů se spínanými kapacitory a proudově řízené 
D/A převodníky. Na základě potřeby D/A převodníků s vlastnostmi blížícími se ideálním 
převodníkům bylo vyvinuto několik metod kompenzace jejich nelinearit. Mezi ně patří např. 
element trimming, digital correction, dual quantisation architectures a zejména technika 
označovaná v zahraniční literatuře jako DEM (Dynamic Element Matching). 

Ve speciálním případě, jako jsou tzv. převzorkovávací převodníky, mezi než 

převodníky Σ∆ patří, lze využít faktu, že výstup převodníku je následován kmitočtovým 

filtrem, který odstraňuje vysokofrekvenční složky signálu. U Σ∆ modulace je průvodním 
jevem tzv. noise-shaping, což je tvarování spektra kvantovacího šumu směrem k vyšším 
kmitočtům, díky sigma-delta smyčce, která působí jako horní propust pro tento šum. Proto 
převedením statických chyb D/A převodníku do širokopásmového šumu lze tyto chyby ve 
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větší míře odstranit. Tento způsob konverze statických chyb převodníku je základem většiny 
algoritmů používaných ve výše zmíněné technice DEM. 

 

Obr. 1: Příklad spektrální hustoty energie výstupu vícebitového sigma-
delta modulátoru 2. řádu  
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2 Cíle práce 
Cílem páce je zvolit optimální variantu řešení, s jejíž pomocí lze docílit splnění 

zvýšených požadavků na rozlišení (16 bitů), případně na šířku zpracovávaného pásma (20-
50 kHz), již navrženého Sigma-Delta A/D převodníku, který je součástí systému rozhraní 
optického senzoru pro automobilový průmysl [4]. Je realizován v podobě plně diferenčního 
obvodu, v technice spínaných kapacitorů. Kromě standardních signálových a řídících vstupů 
má tento modulátor další dva digitální vstupy. Jeden pro řízení vstupního zesílení převodníku 
a druhý jako offsetový vstup, jehož nastavením odečítáme od vstupního signálu polovinu Voff, 
tj. toto rozšíření umožňuje využít plný rozsah kvantovacího obvodu i pro signály, jež nabývají 
pouze kladných hodnot. 
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3 Sigma-Delta A/D převodníky 
Sigma-Delta převodníky se řadí mezi skupinu převzorkovávacích převodníků, 

tj. vzorkují převáděný signál kmitočtem fS několikanásobně vyšším, než jak je tomu u 
převodníků pracujících s Nyqusitovým vzorkovacím kmitočtem fN. Poměr mezi vzorkovacím 
kmitočtem převzorkovávacího převodníku a Nyqusitovým kmitočtem je označován jako 
převzorkovávací poměr OSR (z angl. oversampling ratio). Nyqusitův kmitočet je dán podle 
Nyquistova teorému dvojnásobkem šířky pásma zpracovávaného signálu fb. 

 
2
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Funkce Sigma-Delta analogově-digitálního převodníku je ilustrována na Obr. 2:, kde 
je znázorněno jeho blokové schéma. Hlavními bloky podle obrázku jsou: 

� antialiasingový filtr, který zajišťuje odstranění frekvenčních složek vyšších, než je 
polovina vzorkovacího kmitočtu, aby nedocházelo k jevu zvanému aliasing. 

� Sigma-Delta modulátor, který v sobě spojuje jak proces převzorkování tak i jev 
zvaný tvarování šumu (angl. noise-shaping). Šumem se zde myslí šum kvantizační, 
který je přidán k užitečnému signálu jeho kvantizací. Odstupem užitečného signálu 
od tohoto kvantizačního šumu, tzv. poměrem signál-šum SNR (z angl. signal-to-noise 
ratio) je udáno dosažitelné rozlišení převodníku a je jedním z výkonnostních 
parametrů pro popis kvality SD převodníku.  Aplikací smyčkového filtru H(z) před 
kvantizačním blokem a přidáním zpětné vazby kolem filtru vede právě k vytvoření 
převodníku s tvarováním šumu. Kombinací tohoto jevu a převzorkování lze 
dosáhnout významného zlepšení SNR. 

� Decimátor, jehož úkolem je převést M-bitové digitální slovo kvantovacího obvodu na 
kmitočtu fS na N-bitové slovo na kmitočtu nižším. Nejnižší možný výstupní kmitočet 
je roven Nyquistově kmitočtu fN. 

 

Obr. 2: Blokové schéma obecného Sigma-Delta analogově-digitálního 
převodníku 

 

3.1 Definice výkonnostních parametrů pro Σ∆Σ∆Σ∆Σ∆ modulátory 

Pro posuzování výkonnosti Sigma-Delta modulátorů se v praxi zavedli a používají 
tyto následující parametry: 

� Poměr signál-šum (SNR) 

Sigma-Delta 
modulátor 

Antialiasingový 
filtr 

Decimátor x(t) y[n] 
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SNR převodníku je roven poměru energie signálu ku energii šumu, které jsou měřeny 
na výstupu převodníku pro určitou amplitudu vstupní signálu. Maximální hodnota SNR, které 
převodník může dosáhnout, se nazývá špička poměru signál-šum (SNRp) 

� Poměr signál-šum a zkreslení (SNDR) 

SNDR převodníku je definován jako poměr energie signálu k energii šumu a složek 
zkreslení, které jsou měřeny na výstupu převodníku pro určitou amplitudu vstupního signálu. 
Maximální hodnota SNDR, které převodník může dosáhnout, se nazývá špička poměru signál-
šum a zkreslení (SNDRp) 

� Dynamický rozsah na vstupu (DRi) 

DRi je poměr mezi energií nejvyššího vstupního signálu, který může být aplikován 
bez výrazného snížení kvality převodníku, a energií nejmenšího možného detekovatelného 
vstupního signálu. Hranice výrazného snížení kvality převodníku je definována bodem, kde 
SNR je 6 dB pod hodnotou SNRp. Nejmenší možný detekovatelný vstupní signál je určen 
úrovní šumu převodníku. 

� Dynamický rozsah na výstupu (DRo) 

DRo je definován jako poměr mezi maximální a minimální hodnotou energie na 
výstupu. Je přesně roven SNRp. 

� Efektivní počet bitů (ENOB) 

ENOB dává poznatek o tom, jaký počet bitů by byl vyžadován u ideálního 
kvantiovacího obvodu, aby dosáhl stejné kvality jako převodník. Toto číslo také zahrnuje 
složky zkreslení a může být vypočteno jako 

 
1,76

6,02
pSNDR

ENOB
−

=  (2) 

� Hladina přetížení (OL) 

OL je definována jako relativní vstupní amplituda, při níž je SNR degradováno o 6 
dB v porovnání k SNRp. 

 
 
Typický průběh výkonnostní charakteristiky Sigma-Delta převodníku s vyznačením 

významných bodů a výše zmiňovaných parametrů je ukázán na Obr. 3: 
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Obr. 3: Typická charakteristika Sigma-Delta A/D převodníku 

3.2 Ideální Sigma-Delta A/D převodník 

 Ideální Sigma-Delta analogově-digitální převodník je definován vlastnostmi sigma-
delta modulátoru. Přenosová funkce signálu STF(z) ideálního dolno-propustného modulátoru 
n-tého řádu je jednoduchá se zpožděním n-tého řádu a přenosová funkce šumu NTF(z) je 
ideální dolno-propustní funkce n-tého řádu. Tomu odpovídají tyto rovnice v z-doméně: 

 ( ) nSTF z z−=  (3) 

 ( ) ( )11
n

NTF z z−= −  (4) 

 
  Podle [1] lze pro špičku poměru signál-šum SNRp ideálního Sigma-Delta 

převodníku odvodit vztah 

 ( )( )
(2 1)

3
2 1 2 1

2

n

B
p

OSR
SNR n

π

π

+
   

= − +   
   

, (5) 

kde OSR je poměr převzorkování, B je počet bitů kvantovacího bloku a n je řád 
modulátoru. Z tohoto lze vyčíst, že SNR převodníku lze zlepšit zvýšením převzorkovávacího 
poměru OSR, zvýšením počtu bitů B kvantovacího bloku a zvýšením řádu smyčkového filtru 
H(z). 

3.3 Jednosmyčkové topologie Sigma-Delta modulátorů 

Na Obr. 4: je znázorněn model sigma-delta smyčky n-tého řádu s modelem 
kvantovacího obvodu s proměnným zesílením ki popsaným v [3]. Zde se velikost ki mění 

DRi 

SNDR 
SNR 

OL 

SN
D

R
p 
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R

p 

Vref 

Předčasné 
přetížení 
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, S
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D
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  [
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podle úrovně kvantovaného signálu a je definována poměrem výstupního signálu ku signálu 
vstupnímu. Na Obr. 5: je ukázka průběhu závislosti proměnného zesílení ki na úrovni 
vstupního signálu. Tento model dává lepší představu o stabilitě navržené topologie. 

Tradiční analýzou lze pro přenosovou funkci signálu tohoto modelu odvodit obecný 
vztah 

 
( )

( )

1

1

1 1

( )
1

n
n

i i
i

nn
n i

i j
i j

k H z a
STF z

k a H z

=

− +

= =

⋅ ⋅

=

+ ⋅

∏

∑∏
. (6) 

 

Obr. 4: Model jednosmyčkového Sigma-Delta modulátoru n-tého řádu 
s proměnným zesílením kvantovacího obvodu ki podle [3] 

 

 

Obr. 5: Průběh proměnného zesílení kvantovacího obvodu v závislosti 
na úrovni vstupního signálu 

Souhrnně lze podle výsledků analýz a simulací provedených v [1] o 
jednosmyčkových topologiích Sigma-Delta modulátorů říci následující. 

�  SD modulátory 1. řádu 

Modulátory 1. řádu jsou přirozeně stabilní. Pouze pokud vstupní signál přeroste 
hodnotu referenčního napětí použitého ve zpětnovazebním D/A převodníku, signál uvnitř 
smyčky poroste neomezeně. Proto se bod přetížení rovná jedné. Pokud se kvantovací obvod 

X(z) 
a1H(z) H(z) ki an   

Y(z) 
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dostane do stavu přetížení, převodník se vždy vrátí zpět do svého stabilního režimu, pokud 
úroveň vstupního signálu klesne pod úroveň referenčního napětí. 

Nevýhodou sigma-delta modulátorů 1. řádu je, že se v pásmu zájmu objevují další 
nežádoucí tóny. Proto se v praxi v podobě jednosmyčkových topologií téměř nepoužívají. 
Jejich uplatnění nachází své místo v případě kaskádových topologií, které jsou stavěny 
kaskádou sigma-delta modulátorů nižších řádů, i prvního. U těchto topologií se modulátory 
1. řádu používají ve druhých či třetích stupních kaskády. 

� SD modulátory 2. řádu 

Obecně lze říci, že stabilita systému modulátoru 2. řádu je zajištěna do té doby, 
dokud velikost koeficientu a1 je menší než jedna. Velikostí koeficientů ai s omezením na a1 
lze významně ovlivnit dosažitelné SNRp. K nalezení optimální kombinace obou koeficientů 
lze dojít opakovanými simulacemi pro výpočet SNRp. Se zvyšováním počtu bitů kvantizéru se 
zlepšuje i charakteristika modulátoru. Obecně se s větším počtem kvantovacích hladin snižuje 
citlivost na lineární degradaci (SNR0.25) při malých vstupních signálech, zvyšuje se úroveň 
přetížení OL, zvyšuje se špička poměru signál-šum SNRp a oblast stability systému je větší. 
Pokud se systém dostane do stavu přetížení, pak se z něj vždy vrátí do stavu stabilního. 

� SD modulátory vyšších řádů 

Obecně pro modulátory vyšších řádu platí, že jejich stabilitu nelze zajistit žádnou 
sadou koeficientů. Simulace také naznačují, že v porovnání s hodnotami získanými ze vztahu 
(5) pro ideální modulátor, jejich výkonnost s rostoucím řádem klesá. 

3.4 Kaskádové topologie Sigma-Delta modulátorů 

Jak bylo naznačeno v sekci o jednosmyčkových topologiích, s rostoucím řádem 
dochází k degradaci výkonnosti a nastávají problémy s udržením stability systému a snižuje 
se úroveň přetížení. Zejména pro jednobitové topologie toto vede k požadavku na malé 
koeficienty, což má za následek degradaci SNRp v porovnání s ideálním modulátorem n-tého 
řádu. 

Těmto problémům, lze předejít užitím kaskádových topologií. Ty dovolují kombinaci 
tvarování šumu vyšších řádů s přirozenou stabilitou modulátoru 2. řádu. Skládají se z kaskády 
modulátorů nižších řádů. Každý stupeň kaskády převádí kvantizační chybu stupně 
předcházejícího. Kombinací digitálních výstupů všech stupňů s patřičnou přenosovou funkcí 
v digitální oblasti může být kvantizační chyba všech stupňů až na poslední eliminována. 
Pouze kvantizační šum posledního stupně zůstává viditelný na výstupu, který je tvarován 
všemi integrátory v kaskádě. 

Na základě simulací lze obecně říci, že kaskádové topologie Sigma-Delta modulátorů 
nabízejí výraznou výhodu oproti jednosmyčkovým topologiím vyšších řádů. Nicméně jedna 
významná nevýhoda může jejich výkonnost limitovat. Operace kaskádových topologií je 
založena na eliminaci kvantizačního šumu všech stupňů, kromě stupně posledního. Tato 
eliminace je dokonalá pouze tehdy, jsou-li analogová přenosová funkce Sigma-Delta 
převodníku a digitální přenosová funkce dokonale přizpůsobeny. Díky několika efektům, jako 
je neshoda kapacitorů, konečné zesílení OTA zesilovačů a jiných, analogová přenosová 
funkce nezůstává ideální. Vždy proto nějaký kvantizační šum prvního stupně může být 
viditelný až na výstupu modulátoru. Tento jev je označován jako prosakování šumu (angl. 
noise-leakage). Z důvodů předcházení této degradaci jsou specifikace na analogové stavební 
bloky mnohem kritičtější v porovnání s jednosmyčkovými topologiemi. 
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4 Studie vhodného řešení 

4.1 Výchozí architektura Sigma-Delta A/D převodníku 

Výchozí architektura Sigma-Delta modulátoru na blokové úrovni je zobrazena na 
Obr. 6:. Tento převodník je navržen jako součást rozhraní optického senzoru pro 
automobilový průmysl [4]. Jeho dosažené rozlišení je 13 bitů při OSR = 180. Vzorkovací 
kmitočet převodníku je 4 MHz, čemuž odpovídá šířka zpracovávaného pásma fb = 11,1 kHz. 
Je implementován v podobě plně diferenčního obvodu v technice spínaných kapacitorů. 
Kromě standardních signálových a řídících vstupů má tento modulátor další dva digitální 
vstupy. Jeden pro řízení zesílení převodníku pro změnu hodnoty koeficientu a1 (viz obr), což 
v praxi znamená změnu velikosti vzorkovacích kapacitorů u prvního integrátoru a druhý jako 
offsetový vstup, jehož nastavením odečítáme od vstupního signálu polovinu Voff, tj. toto 
rozšíření umožňuje využít plný rozsah kvantizéru i pro signály, jež nabývají kladných hodnot. 

 

 

Obr. 6: Model jednosmyčkového Sigma-Delta modulátoru n-tého řádu 
s proměnným zesílením kvantizéru ki podle [3] 

Pro výstupní signál z modulátoru lze odvodit vztah 

( )
( )( )

( ) ( )( )
( ) ( )

( ) ( )( )

212
1 3 3 4

1 2 1 2
3 3 2 3 3 2

1

1 2 1 1 1 2 1 1
qoff z E za a z X z a a V

Y z
a z a a z a z a a z

−−

− − − −

−−
= +

+ − + + − + − + + −
(7) 

V Tabulka 1 je výčet zvolených hodnot koeficientů modulátoru, pro které je 
navržen. Jak je vidět, z potřeby aplikace převodníku je vhodným obvodovým řešením možno 
měnit vstupní zesílení modulátoru ve čtyřech hodnotách. 

Tabulka 1: Hodnoty zvolených koeficientů Sigma-Delta modulátoru 

a1 a2 a3 a4 
0,25 
0,5 
1,0 
2,0 

0,5 1,0 0,5 

H(z) H(z) 

a4 

a2 
X(z) 

Voff 

Eq(z) 

Y(z) 

a3 

a1 
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Jak je z obrázku patrné, jedná se o jednosmyčkovou topologii 2. řádu s jednobitovým 

kvantováním. Pro tento modulátor je v prostředí MATLAB sestaven model na úrovni 
diferenčních rovnic, s jehož pomocí lze chování tohoto systému modelovat a simulovat. 
Příklad výstupního spektra pro vstupní sinusový signál s amplitudou Vin = 0,67FSR a 
kmitočtem fin = 1,46 kHz a průběh simulovaného SNR na amplitudě vstupního sinusového 
signálu při kmitočtu na hranici kmitočtového pásma zájmu jsou znázorněn na Obr. 7:. 
Špičková hodnota SNRp = 88,25 dB při amplitudě vstupního signálu -5 dB plného vstupního 
rozsahu. Podle vztahu (5) pro výpočet SNRp ideálního modulátoru odpovídá 13 bitovému 
rozlišení hodnota odstupu signálu od šumu nejméně 80,02 dB. 

 

 

(a) (b) 

Obr. 7: Výstupy simulace chování modulátoru – model nezahrnuje žádné 
vedlejší jevy, kromě saturace OTA. Spektrum na výstupu modulátoru 
(a), průběh SNR v závislosti na úrovni vstupního signálu Vin 

 

4.2 Volba vhodné topologie 

Cílem této práce je s využitím stávajícího modulátoru, který byl představen předešlé 
sekci 4.1, navrhnou modulátor nový, který bude vyhovovat novým požadavkům.V  

 
Tabulka 2 jsou vyčteny požadavky na výkonnost nového modulátoru. Z tohoto 

hlediska jsou pevnými vstupními parametry zejména kmitočet vzorkování, pro který byly 
dílčí analogové bloky původního sigma-delta modulátoru navrženy. Snahou je, pokud 
simulace se zahrnutím některých neideálních jevů v modelu integrátoru, přepoužít co největší 
množství již navržených, nalyoutovaných a funkčně ověřených částí původního modulátoru. 
Z původního obvodového řešení, by se měl také zachovat offsetový vstup. 
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Tabulka 2: Základní požadavky a vstupní parametry na nový Sigma-Delta modulátor 

Rozlišení >16 

SNDR [dB] > 98 dB 

fb [kHz] 20 – 50 kHz 

fs [MHz] 4 MHz 

 
Požadavky na nový převodník jsou dány především zvýšením dosažitelného rozlišení 

na 16 bitů, tedy ve zvýšení SNR nad 98 dB. Možností jak tohoto zlepšení je několik. Jak již 
bylo řečeno dříve, zvýšením řádu či zvýšením počtu kvantovacích úrovní kvantizéru lze 
dosáhnout lepších hodnot SNRp.  V Tabulka 3 je s použitím vztahu (5) pro výpočet SNRp 
modulátoru n-tého řádu, s B-bitovým kvantováním v ideálním případě souhrnně 
zaznamenáno, jakého rozlišení, resp. odstupu signálu od šumu SNRp je daná topologie 
schopna dosáhnout. Požadavek na zpracovávané pásmo fb = 20 – 50 kHz není kritickým. 
Z výsledků je zřejmé, že zvýšíme-li rozlišení kvantizéru z jednoho bitu na 4, pak jsme schopni 
s 2-bitovou rezervou dosáhnou požadovaného rozlišení i při OSR = 90, čemuž odpovídá šířka 
zpracovávaného pásma  fb = 22,22 kHz, a to stále bez zvýšení řádu modulátoru. Pro šířku 
zpracovávaného pásma blíže k horní hranici požadovaného intervalu by bylo nutné již zvýšit 
řád topologie. To má za následek návrh více nových analogových stavebních prvků, než 
v případě zavedením více-bitového kvantování. 

Tabulka 3: Hodnoty dosažitelného SNRp pro ideální SD modulátor podle vztahu (5) 

F s  [MHz]

n

OSR

f BW  [kHz]

B 1 4 5 1 4 5 1 4 5 1 3 4

SNR p  [dB] 101,6 125,2 131,5 86,6 110,1 116,4 71,5 95,0 101,4 96,1 113,0 119,6

ENOB 16,6 20,5 21,5 14,1 18,0 19,0 11,6 15,5 16,5 15,7 18,5 19,6

3

44,44

4

11,11 22,22

45180 90

2

 
 

S ohledem na možnost využít již navržený a funkčně ověřený Sigma-Delta 
modulátor, je jako vhodná alternativa zvolena jednosmyčková topologie modulátoru 2. řádu 
se 4-bitovým kvantováním. Tato volba sebou přináší další požadavky na obvodové prvky a 
také návrh nových bloků (vnitřní A/D a D/A převodník, obvody řešící obecnou citlivost 
vícebitových modulátorů na nelineární chování vnitřního zpětnovazebního D/A převodníku, 
aj.). 

Jinou alternativou by mohla být jednobitová kaskádová topologie 2-1, která vede 
k modulátoru 3, řádu. První stupeň by byl tvořen stávajícím modulátorem 2. řádu, druhý 
stupeň by musel být navržen. Podle [1] je zlepšení SNRp oproti hodnotám daným vztahem (5)  

4.2.1 Nalezení vhodných koeficientů ai 
Vzhledem k tomu, že obecně podle [1] zvýšením počtu kvantovacích úrovní 

rozšiřujeme oblast stability systému, je možné koeficienty původního modulátoru upravit tak, 
abychom získali mnohem agresivnější přenosovou funkci pro kvantizační šum a tím zvýšili 
SNRp, kterého je modulátor schopen dosáhnout. 

Na Obr. 8: je blokové schéma modulátoru. Oproti původní topologii se tato nová liší 
tím, že původní koeficienty a1, a2 jsou spojeny v jeden a1, tím se původní koeficient a3 
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druhého integrátoru přejmenoval na a2 a zisk a4 pro offsetový vstup na a3. Pro výstupní signál 
modulátoru v z-doméně a příslušnou přenosovou funkci signálu a kvantizačního šumu lze 
odvodit 

 

( )
( ) ( )

( )( )

( )
( ) ( )

( )

1 2
32

2 1 2

2

2
2 1 2

1 1 2

1

1 1 2

i
off

i i

q
i i

a a k
Y z X z a V

a k a a k z z

z
E z

a k a a k z z

= −
+ − + − +

−
+

+ − + − +

 (8) 
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( ) ( )

2
1 2

1 2
2 2 11 2 1 1

i

i i

a a k z
STF z

a k z a k a z

−

− −
=

+ − + + −  
, (9) 

 ( )
( )

( ) ( )

21

1 2
2 2 1

1

1 2 1 1i i

z
NTF z

a k z a k a z

−

− −

−
=

+ − + + −  
, (10) 

kde konstanta ki představuje proměnný zisk kvantizéru podle modelu představeném v 
sekci 3.3. 

 

Obr. 8: Blokové schéma nového modulátoru 

 
Tato topologie byla opět modelována na úrovni diferenčních rovnic a simulována 

s pomocí programu MATLAB. Na Obr. 9: je zobrazen plošný 3D graf a jemu odpovídající 
konturový graf simulovaných hodnot SNRp v závislosti na hodnotách obou koeficientů ai. Je 
vidět, že zvýšením hodnot obou koeficientů lze dosáhnout mnohem agresivnějších 
přenosových funkcí pro šum, což vede k vyšším hodnotám SNRp, než které dává obecný vztah 
(5) pro ideální modulátor. Pro další simulace a výpočty byla zvolena kombinace koeficientů 
a1 = 0,8 a a2 = 2,4. 

H(z) H(z) 

a3 

a1 a2 
X(z) 

Voff 

    

Eq(z) 

Y(z) 
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(a) (b) 

Obr. 9: Plošný graf SNRp v závislosti na a1, a2 (a) odpovídající konturový 
graf SNRp v závislosti na a1, a2 

Pro dané ai byl simulován i průběh SNR v závislosti na úrovni vstupního signálu. 
Jeho průběh je na Obr. 10:. Odečtené SNRp = 108,24 dB při úrovni vstupního signálu –2 dB 
plného rozsahu. V porovnání s původním modulátorem se úroveň přetížení zlepšila přibližně 
o 3 dB. 

(a) (b) 

Obr. 10: Spektrum na výstupu modulátoru (a) Průběh SNR v závislosti na 
úrovní vstupního signálu 
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4.2.2 Vliv konečného zesílení OTA zesilovačů 
Pro ideální případ integrátoru v technice spínaných kapacitorů platí přenosová 

funkce ve tvaru 

 ( )
1

11
S

I

C z
H z

C z

−

−
=

−
. (11) 

Tento vztah platí jen za předpokladu, že zesílení OTA zesilovačů, jež jsou součástí 
integrátorů je nekonečné. V reálné praxi tomu tak není. Je-li stejnosměrné zesílení rovno A0, 
pak pro přenosovou funkci pro jednoduchý model integrátoru s konečným zesílením platí [1] 

 ( )
1

2

12

1

1

S

I

C z
H z

C z

ρ
ρ

ρ

−

−

=

−

, (12) 

kde ρ1 a ρ2 jsou statické chyby uzavřené smyčky zpětné vazby a fdc1 a fdc2 jsou 
kapacitní faktory zpětné vazby během vzorkovací a integrační fáze. Jsou dány podle 
následujících vztahů 
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+
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 (13) 

Tento jednoduchý model integrátoru je implementován do popisu pomocí 
diferenčních rovnic při simulaci vlivu konečného zesílení OTA na výsledném SNDR 
modulátoru. Na Obr. 11: je znázorněn průběh závislosti SNDR na velikosti zesílení obou OTA 
zesilovačů. Při simulaci je vždy jeden OTA nastaven jako ideální, tj. s nekonečným A0, 
u druhého je jeho zesílení rozmítáno v konečných hodnotách. Tento graf dává mimo 
informace o požadavcích na dílčí OTA také informaci o tom, který z integrátorů výrazněji 
ovlivňuje výsledné chování celého modulátoru. Na základě této simulace lze usuzovat, že 
topologie je citlivější na vlastnostech zesílení druhého OTA; požadavky na stejnosměrný zisk 
pro oba OTA zesilovače jsou A0 > 60 dB. 



 

 16 

 

Obr. 11: Průběh simulované závislosti SNDR na konečném zesílení 
dílčích OTA 

Konečné zesílení OTA představuje ne jednu, ale dvě chyby v přenosové funkci 
oproti ideálním integrátoru. Jednak redukuje zesílení integrátoru a posouvá pól přenosové 
funkce z dc bodu (z = 1). 

4.3 Vliv dominantního pólu 

Další nadstavbou předcházejícího modelu je uvažování tzv. dominantního pólu 
uzavřené smyčky zpětné vazby, který významnou měrou ovlivňuje dobu ustálení. V tomto 
případě je konečné A0 modelováno jako 

 0
0

mg
A

g
= , (14) 

kde gm je transkonduktance a g0 konečná výstupní vodivost OTA. Přenosová funkce 
pro takto modelovaný integrátor dostává tento tvar 

 ( )
( ) 1

2 2

12 1
2

1 2

1

1 1 1

S

I

zC
H z

C
z

ρ δ

ρ ρ
δ

ρ ρ

−

−

−
=

  
− + −  

  

, (15) 

kde ρ1 a ρ2 mají stále tentýž význam. Parametr δ2 představuje tzv. chybu ustálení 
(settling error) během integrační fáze a je dán výrazem 

 2
2

2

exp m

S

g

C

τ
δ

ρ

 
= − 

 
, (16) 
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kde τ2 představuje čas k dispozici během integrační doby φ2. První zlomek 
v argumentu exponenciální funkce pro δ2 odpovídá právě dominantnímu pólu uzavřené zpětné 
vazby, tj. 

 2
m

dcl
S

g
p

C
=  (17) 

Na  

 

Obr. 12: Průběh simulované závislosti SNDR na kmitočtu fdclp 
dominantního pólu uzavřené zpětné vazby 

Z průběhu simulované závislosti je patrné, že pro potřebné SNDR by s rezervou mělo 
postačit, když kmitočet dominantního pólu bude větší než 1,5 násobku vzorkovacího kmitočtu 
fs.   

4.4 Vliv dominantního pólu, šířky pásma a Slew-Rate OTA zesilovače 

Dalším faktorem limitujícím výsledné SNDR navrhovaného sigma delta modulátoru 
je rychlost přeběhu (slew-rate) OTA. Tento negativní jev je modelován formou 
prezentovanou v [8]. Vývoj napětí na výstupním uzlu integrátoru během n-té integrační 
periody je dán vztahem 
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kde τ představuje časovou konstantu OTA, tj. 



 

 18 

 
1

2 GBW
τ

π
=  (19) 

a Us je hodnota vstupního napětí na konci vzorkovací periody. 
Strmost této křivky dosahuje svého maxima v čase t = 0, což dává 

 ( ) ( )2 2
max

1S s
o

I

C Ud
u t

dt C
ρ δ

τ
= − . (20) 

Hodnota daná výrazem (20) je hraniční podmínkou pro dva případy, které mohou 
nastat: 

1) Strmost je menší než SR OTA zesilovače. Potom vývoj výstupního napětí v čase  
není omezeno rychlostí přeběhu a je popsáno právě rovnicí (18) 

1) Strmost je větší než SR OTA zesilovače. V tomto případě je OTA ve stavu zvaném 
„slewing“, tj. první část časového průběhu napětí u0(t < t0) je lineární se strmostí 
danou právě SR limitaci OTA 
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 (21) 
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. (22) 

Pro vyhovění podmínce spojitosti funkce v čase t0 dostáváme 

 ( )0 2 21S s

I

C U
t

C SR
ρ δ τ= − − . (23) 

Na Obr. 13: je výsledek simulace vlivu SR na dosažitelné SNDR sigma delta 
modulátoru. Volba rychlosti přeběhu větší než 20 V/µs by měla splnění požadavků zajistit.  

 

Obr. 13: Průběh simulované závislosti SNDR na hodnotě SR OTA 
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4.5 Vliv offsetu komparátorů kvantovacího obvodu na výsledné SNDR 

Jako další parametr přibližující model modulátoru reálnému chování je studován vliv 
offsetu komparátorů (resp. DNL) kvantovacího obvodu - A/D převodníku – na výsledné 
SNDR. Simulovaný vliv je zobrazen na Obr. 14: Pro pokles SNDR o méně než 3 dB by offset 
na vstupech komparátorů neměl být větší než 0,3 násobek ULSB. 

 

Obr. 14: Průběh simulované závislosti SNDR na offsetu komparátorů 
kvantovacího bloku, offset je normován k hodnotě ULSB 

4.6 Šum v Sigma-Delta modulátorech 

Tvarovaný kvantizační šum není pouze jediným zdrojem šumu, který omezuje 
maximální dosažitelný poměr signál-šum sigma-delta převodníků. V reálném obvodě se 
kromě něj uplatňuje tepelný šum a také tzv. 1/f šum. 

Každý integrátor je zdrojem nějakého šumu, a proto přispívá svojí mírou k celkové 
úrovni šumu modulátoru. Dá se ukázat [1], že šum prvního integrátoru je dominantním 
zdrojem šumu v obvodu. Šum integrátoru, je-li realizovaný technikou spínaných kapacitorů, 
je určen tzv. kT/C šumem, který závisí na velikosti vzorkovací kapacity CS. Pro první 
přiblížení o požadované velikosti vzorkovací kapacity integrátoru v diferenčním provedení lze 
užít vztahu 
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2

,

2

2 4
ref s

kT
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OL V OSR C
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kT

⋅ ⋅ ⋅
= ⋅ . (24) 

Obr. 15: dává představu o rozložení jednotlivých příspěvků tří významných zdrojů 
šumu na výstupu sigma-delta modulátorů. Kvantizační šum dominuje na vysokých 
kmitočtech, zatímco 1/f šum je viditelný jen při velmi nízkých kmitočtech. Úroveň šumu 
v kmitočtovém pásmu zpracovávaného signálu je dána kT/C šumem. Obecně lze říci, že 
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relativní úroveň kvantizačního šumu a šumu obvodu je důležitá pro velikost spotřeby energie 
obvodu. Pokud je celkový šum v kmitočtovém pásmu signálu menší než kvantizační šum 
v tomtéž pásmu, pak je energií plýtváno, protože jsou velikosti vzorkovacích kapacitorů 
předimenzované. Naopak pokud šum obvodu dominuje, pro stejné požadavky by vyhovoval 
nižší řád modulátoru. To vede závěru, že pro dosažení nízké spotřeby převodníku by šum 
obvodu v kmitočtovém pásmu signálu měl být přibližně roven kvantizačnímu šumu v tomtéž 
pásmu. 

 

Obr. 15: Příklad spektrální hustoty energie různých zdrojů šumu přítomných na 
výstupu v Sigma-Delta modulátorech 

  

(a) (b) 

Obr. 16: Vliv kT/C šumu: Spektrum na výstupu modulátoru (a) Průběh SNR 
v závislosti na úrovní vstupního signálu 

Na Obr. 16: je výsledek simulace vlivu kT/C šumu. 

kT/C šum 

PSD 

log(f) 

kvantizační 
šum 

1/f šum 

fBW Fs 
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4.7 Implementace integrátoru s vícebitovou zpětnou vazbou 

Zpětná vazba v sigma-delta převodních může být implementována několika různými 
způsoby. Vzhledem k volbě více-bitové architektury modulátoru, jsou zde představeny pouze 
vícebitové topologie. 

Na Obr. 17: a, b jsou schémata dvou možných implementací diferenčního integrátoru 
technikou spínaných kapacitorů s implementovanou zpětnou vazbou více-bitového D/A 
převodníku. Vzhledem k volbě techniky spínaných kapacitorů se jako vhodná alternativa pro 
typ vnitřního převodníku hodí kapacitorový převodník. Lze použít buď systém s jedním 
referenčním napětím, které je použito jako vstup do invertující i neinvertující větve viz Obr. 
17: a. O tom, jak budou obě větve připojeny k diferenčnímu integrátoru rozhoduje výstupní 
signál z kvantizéru v podobě termometrického kódu.  

Jinou cestou je použití dvou symetrických referenčních napětí, která mohou být 
připojena k oběma vzorkovacím kapacitorům, aby tak zajistila funkci zpětné vazby. Tato 
topologie stejně jako ta předešlá poskytuje různá zesílení na vstupu a ve zpětné vazbě. Jde-li o 
situaci, kdy je CS větší než CFB, pak je kapacita CS  rozdělena na dvě paralelní části. Obě 
kapacity jsou použity pro vzorkování signálu a jen jedna část pro zpětnou vazbu D/A 
převodníku. Pro více-bitovou implementaci je pak dílčí kapacita rozdělena na paralelně 
spojené jednotkové kapacity CU, jejichž řízeným připojováním termometrickým kódem na Vref 
či –Vref je zajištěna funkce D/A převodníku. 

 

 

 

(a) (b) 

Obr. 17: Realizace integrátorů technikou spínaných kapacitorů 
s implementací vícebitové zpětné vazby 

Druhá topologie má oproti první tu výhodu, že díky sdílení stejné kapacity pro 
vzorkování a pro zpětnou vazbu je počet použitých kapacitorů a spínačů poloviční. To vede 
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k polovičnímu množství energie kT/C šumu a poloviční velikosti kapacitorů pro stejné 
SNRkT/C. Další výhodou je rychlejší ustálení přenosu náboje. 

Nevýhodou topologie se symetrickým referenčním napětím se dvěma polaritami je 
nutnost obvodů pro generování a oddělování referenčních napětí, jež jsou více složité. 
Dochází zde k signálově závislému přesunu náboje z referenčního oddělovače (buffer), což 
může vést ke generaci zkreslení. Proto musí být věnována velká pozornost referenčnímu 
oddělovači, aby zajistil dostatečné podmínky pro ustálení (settling). 

 

4.7.1 Vliv nedokonalého D/A převodníku 
Více-bitové architektury Sigma-Delta modulátoru skýtají jedno velké omezení. 

Vnitřní D/A převodník je implementován ve zpětné vazbě, jeho výstup je odečítán od 
vstupního signálu na integrátoru a je tím tak k užitečnému signálu přidán. To se projevuje 
zkreslením a na výstupu modulátoru se objevují složky tohoto zkreslení, které významně 
degradují dosažitelné SNR. 

Těmto problémům lze předejít užitím několika obvodových řešení, z nichž dnes 
nejpoužívanějšími jsou techniky označované DEM (z angl. Dynamic Element Matching). Ty 
používají různých algoritmů pro rotaci používaných elementů (jednotkových kapacitorů) 
převodníků a tím dochází k linearizování převodníku v čase, ve spektru to znamená, že se 
tóny harmonického zkreslení posunou směrem k vyšším kmitočtům. 

V předešlé práci [5] je důkladněji analyzována metoda označovaná DWA (z angl. 
Data Weighted Averaging). Ta zajišťuje spektrální tvarování šumu generovaného D/A 
převodníkem  prvního řádu. Na Obr. 18: je ukázán vliv nelineárního D/A převodníku na 
spektrum signálu na výstupu pro vstupní sinusový signál.  

  

(a) (b) 
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 (c) 

Obr. 18: Vliv nelineárního D/A převodníku: Spektrum na výstupu modulátoru bez 
DWA (a), s DWA (b). Průběh SNDR v závislosti na úrovní vstupního 
signálu  

Obr (a) ukazuje PSD bez implementace DWA. Spektrum kromě složky signálu 
obsahuje další kmitočtové složky harmonického zkreslení. Obr (b) ukazuje PSD 
s implementací DWA. Obr. (c) udává porovnání SNDR. 

Tato metoda je použita pro simulaci vlivu nedokonalého D/A převodníku bez 
implementace a s implementací kompenzační metody. Na Obr. 19: je znázorněn průběh 
SNDR v závislosti na σ neshodnosti elementů D/A převodníku bez implementace DWA a 
s implementací DWA vždy jen v jedné ze zpětnovazebních cest, přičemž ta druhá pracuje 
s ideálním D/A převodníkem. Tím lze odhalit citlivost dílčích integrátorů na přídavný rušivý 
signál způsobený nelineárním převodníkem. Z průběhu je patrné, že výrazně větší citlivost na 
nelinearitu zpětnovazebního D/A převodníku má první integrátor. Pro zaručení splnění 
požadavků na odstup signál-šum by podle simulace mělo postačit v případě prvního 
integrátoru σ = 0,3 %, pro druhý pouhé σ = 4-5 %. 

Požadavkem na shodnost s požadavkem na kT/C šum je tedy v případě D/A 
převodníku se dvěma referenčními napětími určena velikost jednotkové kapacity CU.  
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Obr. 19: Graf simulované citlivosti modulátoru a jeho dílčích integrátorů 
na neshodnosti jednotkových elementů převodníku 
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5 Návrh SD modulátoru na tranzistorové 
úrovni 

Základní parametry: 
• Napájecí napětí    3,3 V 
• Vzorkovací kmitočet   4 MHz 
• Odstup signál-šum   98 dB (návrh o 6 dB větší) 

Podle dat získaných v sekci 4.2.1-4.7.1 je přistoupeno k návrhu modulátoru na 
tranzistorové úrovni. 

5.1 Návrh OTA zesilovačů 

Je snahou využít stávajících OTA zesilovačů, které byly navrženy pro původní 
jednobitový modulátor. Jsou implementovány plně diferenčně. V této fázi je nutné ověřit, zda 
tyto navržené vyhovují novým požadavkům. Tyto požadavky jsou 

Tabulka 4: Požadavky na OTA zesilovače 

Parametr Značka Hodnota 

Zesílení otevřené smyčky AOL ≥ 80 dB 

Rychlost přeběhu SR ≥ 20 V/µs 

Šířka pásma GBW ≥ 14,3 MHz  

 
Z simulací OTA plynou tyto parametry 

Tabulka 5: Navržené paramtry OTA zesilovačů 

Parametr Značka Hodnota 

Zesílení otevřené smyčky AOL  94,35 dB 

Rychlost přeběhu SR  20 V/µs 

Šířka pásma GBW  64,71 MHz  

Fázová rezerva PM  83,1° 

Rezerva zisku GM  12,6 dB 

Výstupní DC proud Iout  80 µA 

 
Z Tabulka 5 je vidět, že se všemi parametry jsme v toleranci danými simulacemi 

modelu integrátoru. Parametr SR je velmi blízko hodnotě, kdy už může docházet ke zhoršení 
výsledného SNDR. Kritickým bodem v návrhu je také vstupní kapacita A/D převodníku 
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z pohledu druhého integrátoru, jehož výstupy jsou zatíženy 16 diferenčními páry na jeden 
výstup. Maximální kapacita, kterou lze jeden výstup zatížit je rovna přibližně 4 pF. 

5.2 Návrh kvantovacího bloku – Flash AD převodník 

Jako realizace kvantovacího bloku v topologii Sigma-Delta modulátoru je zvolen 4-
bitový Flash AD převodník. Tento obvod je řešen plně diferenčně, tak jak je znázorněno na 
Obr. 20:. Sestává se z odporové referenční sítě generující 15 komparačních napěťových 
úrovní, patnácti plně diferenčních komparátorů (viz Obr. 21:). 

Celý AD převodník je synchronizován se strukturou Sigma-Delta modulátoru dvěma 
hodinovými signály φ1 a φ2, které jsou odvozeny od hodinových signálů použitých k realizaci 
integrátorů se spínanými kapacitory. Toto řešení má původ ve volbě typu obvodové realizace 
komparátoru. 
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Obr. 20: Schéma Flash AD převodníku 

5.2.1 Návrh komparátoru pro A/D převodník 
Na základě studie článků [6][7] je pro realizaci komparátoru zvolena architektura 

podle Obr. 21: Skládá se ze dvou diferenčních párů MPdiff1a, b a MPdiff2a, b zajišťujících 
plně diferenční zpracování, tzv. „CMOS latch“ obvodu, který je tvořen n-kanálovým klopným 
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obvodem MNlatcha, b s párem n-kanálových přenosových tranzistorů MNSWa, b pro 
taktování a  n-kanálového spínače MNres pro resetování, p-kanálového klopného obvodu 
MPlatcha, b s p-kanálovými přednabíjecími tranzistory MPSWa, b. Dále jsou zde dva p-
kanálové spínače MPdiffSWa, b, φ1 a φ2 jsou dva nepřekrývající se hodinové signály. Obvod 
pracuje ve dvou časových intervalech – interval resetovaní φ2, regenerační interval φ1. 

Během fáze resetování protéká proud přes sepnutý spínač MNres, který zajišťuje 
vyrovnání napětí předchozích logických úrovní. Jakmile se ustálí vstupní informace, resp. 
vstupní stupeň se ustálí na své rozhodovací úrovní, vytvoří se mezi drainy tranzistorů 
MNlatcha, b napětí úměrné rozdílu vstupních napětí. Toto napětí hraje roli jak počáteční 
nerovnováha pro následující fázi regenerace. Přibližně ve stejnou dobu je i p-kanálový klopný 
obvod resetován přednabíjecími tranzistory MPSWa, b. Výsledkem je, že se CMOS „latch“ 
nachází v stabilním stavu s vysokým ziskem. Regenerace je započata v okamžiku rozepnutí 
spínače MNres. Význam spínačů MPdiffSWa, b v drainech tranzistorů diferenčních páru je 
stejný, jako v [7]. 

Velikosti navržených tranzistorů jsou v 
 

Obr. 21: Schéma „latched“ komparátoru použitého ve Flash AD převodníku 

Ze simulací na systémové úrovni je kladen požadavek na offset komparátoru 

 0,3off LSBU U= , 

což pro případ 6σ znamená ofset menší než 3 mV. Na offsetu komparátoru se největší 
měrou podílejí vstupní diferenční páry. Z hodnot technologických parametrů odpovídající 
i3t80 technologii pak pro plochu hradla vychází Adiff ≥ 10 µm2. Z důvodu zajištění co největší 
rychlosti obvodu je snahou držet délku kanálu tranzistoru co nejkratší. Zvolena je délka 
Ldiff = 2Lmin. Na Obr. 22: je výstup simulace Monte-Carlo. Jak je vidět, rozptyl diferenčního 
napětí na vstupu jednoho páru je cca 2 mV. Střední hodnota –54 µV odpovídá chybě 
způsobené simulační metodou, kdy dochází k nárustu napětí o 50 µV na jednu periodu 
hodinového signálu. 
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Tabulka 6: Velikosti tranzistorů navrženého komparátoru 

Tranzistor Rozměr W/L 

MPdiff1a, b, MPdiff2a, b 60/0,7 

MNlatcha, b 14/0,7 

MPlatcha, b 42/0,7 

MNres 2,2/0,35 

MPdiffSWa, b 1,4/0,35 

MNSWa, b 0,7/0,7 

MPSWa, b 1,4/0,35 

 
 

 

Obr. 22: Výstup MC analýzy pro stanovení offsetu komparátoru 

Kapacita Cgs mezi gatem a sourcem vstupního tranzistoru je dána přibližně 

 ,

2

3gs gs AC A C≈ ⋅ , (25) 

kde A je plocha hradla, Cgs,A je technoligická konstanta, pro i3t 4,7 fF/µm2. V tomto 
případě je tedy tato kapacita rovna přibližně 130 fF. Z pohledu druhého integrátoru jsou jeho 
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výstupy zatíženy kapacitou 16-krát větší, tj. 2,08 pF. To je téměř dvakrát menší hodnota, než 
hodnota přibližně určená v části 5.1. 

5.2.2 Návrh A/D převodníku 
Blokově je struktura navrhovaného převodníku znázorněna na Obr. 20: Referenční 

úrovně pro komparaci jsou generovány na rezistorové síti, jež je sériovým spojením rezistorů 
tytéž velikosti. Krajní terminály jsou pak připojeny ke zdrojům referenčních napětí 
Urefp = −Urefn = 525 mV. Napětí jsou vztažena k analogové zemi, jež leží uprostřed napájecího 
napětí 3,3 V, tj. UAGND = 1,65 V. 

Pro návrh velikosti rezistorů použitých v referenční síti je limitujícím faktorem 
kapacitní vazba mezi vstupy převodníku a uzly referenční sítě. Kapacitní vazba je způsobena 
kapacitou gate-source obou tranzistorů vstupního diferenčního páru. Tuto vazbu lze popsat 
např. podle [9] jako 

 
4 2

stř
vst vst síťtot n

vst

U
f C R

U

π Φ
= = , (26) 

kde Cvst je celková vstupní kapacita, Rsíťtot je maximální hodnota celkového odpor 
rezistorové sítě, fvst je kmitočet vstupního signálu, Ustř je napětí ve středu sítě, Uvst je vstupní 
napětí a Φ je množství vstupního signálu prostupujícího vazbou v LSB. 

Pro signál zpracovávaný vzorkováním o kmitočtu 4 MHz je hraniční hodnota Rsíťtot 
stanovena na 19,2 kΩ. 

Rezistory jsou vzhledem k požadavkům na dobrý „matching“ a velikosti celkového 
odporu zvoleny typu PPORXW s typickou hodnotou R□ = 240 Ω/□. Hodnota rezistoru na 
jedno LSB je vytvořena zapojením tří základních rezistorů paralelně. 

Tabulka 7: Parametry základního rezistoru pro tvorbu sítě 

 Parametr hodnota 

R□ 
typ: 240 Ω/□ 
max: 300 Ω/□ 

w 2 µm 

nsq 10 
Runit 

l 20 µm 

 
Takto vytvořená síť má pro nejhorší případ celkovou hodnotu 16 kΩ. Tomu 

odpovídá rozptýlený výkon 69 µW. 

5.3 Návrh algoritmu DWA 

Podle studie provedené při předchozí práci [5] je navržen s pomocí jazyka VHDL 
digitální obvod řešící problém nelinearity digitálně-analogového převodu, který velmi 
výrazně degraduje výsledné SNDR generací vyšších harmonických  v pásmu zájmu. 
Topologie dříve navržená je pozměněna tak, aby vyhovovala konkrétnímu návrhu 
modulátoru. 
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Počet rotovaných bitů termometrického kódu je zvýšen z původních 15 na bitů 
šestnáct, kterými jsou přepínány jednotkové kapacitory v digitálně-analogovém převodníku. 
Celý digitální blok je synchronizován se zbývajícími bloky pomocí dvou hodinových signálů 
φ1 a φ2 a to tak, že na jeho výstupu se objevují aktuální data souběžně s integrační fází, tj. s φ2. 

Blokové schéma digitální části Sigma-Delta modulátoru je na Obr. 23: Sestává se 
z bloku převádějící termometrický kód z analogově-digitálního převodníku na kód 1-z-n, 
následně na kód binární, který je využit jednak k výpočtu nové hodnoty pro indexovací vektor 
a také je binární reprezentací modulovaného signálu. 

 

Obr. 23: Blokové schéma digitálního bloku realizujícího DWA algoritmus 

5.4 Generátor hodinových signálů 

Ke generaci signálů řídících spínání kapacitorů, řídících komparátory analogově-
digitálního převodníku a signálů synchronizujících blok realizující DWA algoritmus je 
použito zapojení podle Obr. 24: Tento generátor je řízen pouze jedním externím signálem. Od 
něj jsou odvozeny dva základní nepřekrývající se signály φ1 a φ2  jež řídí spínání CMOS 
spínačů v integrační i vzorkovací fázi. Pro minimalizace jevu injekce náboje jsou od těchto 
dvou signálu odvezeny jejich kopie se zpožděním sestupné hrany. Průběhy signálu je možno 
vidět na Obr. 25:.Error! Reference source not found. 

Doba, kdy se obě fáze hodinových signálů překrývají v nule je přibližně 9 ns. Doba, 
o kterou je zpožděna sestupná hrana odvozených signálů φ1d a φ2d  je přibližně 4 ns. 
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Obr. 24: Generátor řídících hodinových signálů 

 



 

 32 

 

(a) 

 

(b) 

Obr. 25: Průběhy signálů na výstupu generátoru řídících signálů 
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5.5 Sigma-Delta modulátor 

Velikost vzorkovací kapacity je odvozena od kT/C šumu a požadavku na přesnost 
jednotkových kapacit D/A převodníku. 

Velikost Cs daná omezením kT/C šumu podle (24) je znázorněna v Tabulka 8. 

Tabulka 8: Hodnoty kapacitoru Cs 

Podmínky rozlišení Cs 

16 2,8 pF 

17 11,4 pF 

t =125°C 
OSR = 90 

OL =1 
 18 45,5 pF 

 
Omezení na velikost jednotkové kapacity Cu je podle odstavce 4.7.1 musí vyhovovat 

podmínce neshodnosti σCu ≤ 0,3 %. Z technologických parametrů potom platí pro minimální 
plochu Amin ≥ 24,3 µm2, tj. pro typickou hodnotu C□ = 1.5 fF/ µm2 kapacita Cu = 36,5 fF. 
Z toho je patrno, že mnohem výraznější omezení je kladeno výkonem kT/C šumu. 

Velikosti použitých kapacitorů viz Tabulka 9. Na Obr. 26: je daná topologie 
modulátoru. Jak je vidět, je použit D/A převodník představený v odstavci 4.7, kde je 
vzorkovací kapacitor rozdělen na 16 dílčích jednotek, které jsou ve fázi φ1 použity jako 
vzorkovací kapacitor a ve fázi φ2 jako zpětnovazební D/A převodník, který odečítá převedený 
signál na náboj od náboje úměrného vstupnímu signálu. 

Tabulka 9: Zvolené velikosti kapacitorů 

Kapacitor velikost 

Cu 187,5 fF 

Cs 3 pF 

Ci1 3,75 pF 

Ci2 1,25 pF 
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Obr. 26: Blokové schéma zapojení modulátoru 

Na Obr. 27: je schéma driveru pro řízení spínaní jednoho elementu D/A převodníku. 
Řídící signály jsou odvozeny od konkrétního výstupního bitu A/D převodníku a jsou 
synchronizovány se systémem hodinovým signálem φ2a, který je lehce zpožděn oproti signálu 
φ2. Počet elementů, do nichž je vzorkovací kapacitor rozdělen, musí být roven počtu 
zpětnovazebních signálů, tj. v tomto případě16. 

&
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Obr. 27: Driver pro řízení jednoho elementu D/A převodníku 
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6 Výsledky simulace navrženého SDM 
Simulace jsou provedeny s pomocí Spectra simulátoru. Nejprve je simulován 

modulátor s jednobitovým kvantováním. Spektrální hustota energie signálu spolu 
s odpovídajícím PDM streamem na jednu periodu je na Obr. 28: Odpovídající SNDR je 
přibližně 67 dB při vstupním signálu 15 dB pod úrovní plného rozsahu. To odpovídá přibližně 
80 dB pro vstupní signál 3 dB pod úrovní plného rozahu, tj. ekvivalentní počet bitů je 
13.Error! Reference source not found. 

(a) (b) 

Obr. 28: Simulovaný průběh PDM streamu na výstupu modulátoru 
s jednobitovým kvantováním a jeho PSD na výstupu 

V dalším kroku je simulován stejným postupem sigma-delta modulátor se 4-bitovým 
kvantováním. Výsledek simulace je na Obr. 29: Zde můžeme pozorovat, že v návrhu došlo 
k zanedbání nějakého parametru. Nejen že odstup signál šum je menší než 40 dB, ale ve 
spektru se objevují jak sudé, tak liché harmonické. To lze přisuzovat tomu, že zpětný D/A 
převod není lineární, má velké THD. 
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Obr. 29: Simulovaný průběh PDM streamu na výstupu modulátoru a jeho 
PSD na výstupu 
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7 Závěr 
Nové požadavky na dosažitelné rozlišení 16-ti bitů (SNDR > 98 dB) a na šířku 

zpracovávaného pásma fb = 20-50 kHz vedou nutně k redukci převzorkovávacího poměru. 
Důvodem je možnost využít stávající stavební bloky navržené pro vzorkovací kmitočet 
fS = 4 MHz. Tuto situaci lze řešit buď zvýšením řádu modulátoru, nebo zavedením 
vícebitového kvantování (viz Tabulka 3). Podle výše provedené studie je 
zvolena implementace vícebitového kvantování do současné topologie Sigma-Delta 
modulátoru 2. řádu. Pro tuto variantu řešení je s pomocí simulací nalezena optimální dvojice 
koeficientů (zisků integrátorů) přenosové funkce šumu a signálu (viz Obr. 9:). Průběh SNR 
v závislosti na úrovni vstupního signálu idealizovaného modelu obvodu nezahrnující žádné 
parazitní jevy jsou pro zvolené ai na Obr. 10: Simulované SNRp = 108,24 dB při Vin = -
2 dBFS, což dává téměř 2-bitovou rezervu. 

Pro stanovení požadavků na dílčí OTA zesilovače tvořící integrátory je vytvořen 
model reálného integrátoru, který zahrnuje SR, dominatní pól uzavřené smyčky zpětné vazby 
a také konečné zesílení OTA zesilovačů. Výsledky simulace v prostředí MATLAB jsou 
konfrontovány s navrženými parametry OTA. 

Jako kvantovací obvod je zvolen Flash A/D převodník s 17 úrovněmi, tj. s 16 bity 
termometrického kódu. 

Simulace chování navrženého modulátoru ukazuje na nedostatky v návrh dílčích 
bloků. Předpokladem je, že za výsledné chování modulátoru může zpětnovazební D/A 
převodník. 

7.1 Úkoly k případnému dalšímu řešení 

� Vyřešit problém generace vyšších harmonických ve spektru na výstupu signálu – 
najít zdroj tohoto chování 

� Stanovit požadavky pro návrh decimačního filtru, realizovat decimační filtr 
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