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Реферат 
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Об’єкт дослідження є аналогово-цифрові перетворювачі малої потужності в 

наномасштабній КМОН як система взаємопов’язаних складових та їх властивостей. 

Предмет дослідження є процес програмного забезпечення модернізації 

телефонної мережі та реалізація дельта-модулятора. 

Метою роботи є дослідження програмного забезпечення процесу 

модернізації телефонної мережі загального користування на базі SIP-адаптера, 

обмежень, які загалом існують у звичайних пасивних модуляторах ∆Σ з ковпачком 

та звичайних аналого-цифрових перетворювачів (АЦП). Запропоновано та 

впроваджено топології для подолання цих обмежень. Представлено реалізацію 

дельта-модулятора. Запропоновано пропозиції щодо майбутніх досліджень. 

Для розв’язання поставлених задач використовуються основні положення 

методів аналізу даних, теорії, топології, системного аналізу. 

Наукова новизна одержаних результатів полягає у наступному: 

1. Удосконалено дельта-модулятор quasi-LC, який забезпечує пряму 

реалізацію алгоритмів в цифровій області за рахунок доданого незалежного 

додаткового шляху зворотнього зв’язку та нульового каскаду. 
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2. Запропоновано та впроваджено топології для подолання обмежень у 

процесах. 

3. Запропоновано дельта-модулятор quasi-LC, який забезпечує пряму 

реалізацію алгоритмів в цифровій області. 

4. Розроблено пропозиції та рекомендації щодо досліджень. 

Практичне значення одержаних результатів.  

Для поліпшення шумопоглинання та стабільності запропонованого 

модулятора до інтегратора 2-го ступеня додано незалежний додатковий шлях 

зворотнього зв’язку та нульовий каскад. 

Для проведення дослідження було розглянуто та запропоновано цифровий 

інтенсивний, керований подіями, квазірівневий (quasi-LC) дельта-модулятор з 

алгоритмом адаптивного дозволу (AR), який забезпечує стиснення даних за 

допомогою глобальної залежної від сигналу середньої частоти дискретизації та 

досягає адаптивного дозволу через цифрофе багаторівневе вікно порівняння. Це 

дає змогу подолати компроміс між динамічним діапазоном та вхідною смугою 

пропуску, яка існує для звичайних АЦП. 

Представлений дельта-модулятор може значно зменшити споживану 

потужність шляхом передачі, обробки та зберігання даних. 
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Перелік скорочень 

ДРМ - Дипломна робота магістра 

ІС - Інформаційна система 

ІТ - Інформаційна технологія 

БД - База даних 

СКБД - Система керування базами даних 

АЦП (ADC – advanced direct connect) - Аналого-цифровий перетворювач 

ЦАП (DAC – digital to analog converter) - Цифро-аналоговий перетворювач 

КМОН (CMOS) - Комплементарна структура метал-оксид-напівпровідник 

VCO - Генератор, керований напругою 

КТ (CT) – Компаратори 

ΣΔ (Delta Sigma) - Сигма-дельта модулятор 

SW-CAP - Комутований конденсатор 

АЧХ - Амплітудно-частотна характеристика 

AR (augmented reality) - Доповнена реальність 

SAR (specific absorption rate) - Питомий коефіцієнт поглинання електромагнітної 

енергії 
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Вступ 

 

Дипломна робота магістра присвячена дослідженню обмежень, які загалом 

існують у звичайних пасивних модуляторах ∆Σ з ковпачком та звичайних аналого-

цифрових перетворювачів (АЦП). Запропоновано та впроваджено топології для 

подолання цих обмежень. Представлено реалізацію дельта-модулятора. 

Запропоновано пропозиції щодо майбутніх досліджень. 

Для поліпшення шумопоглинання та стабільності запропонованого 

модулятора до інтегратора 2-го ступеня додано незалежний додатковий шлях 

зворотнього зв’язку та нульовий каскад. Представлено цифровий інтенсивний 

квазірівневий перехресний (quasi-LC) дельта-модулятор АЦП з алгоритмом 

адапптивного дозволу (AR) для бездротових мереж IoT, в якому мінімізація 

середньої частоти дискретизації для розріджених вхідних сигналів може значно 

зменшити споживану потужність шляхом передачі, обробки та зберігання даних. 

Запропонований модулятор забезпечує стиснення даних за допомогою 

загальнозалежної середньої частоти дискретизації, що залежить від сигналу та 

адаптивну роздільну здатність через цифрове багаторівневе вікно порівняння, яке 

долає компроміс між динамічним діапазоном (DR) та вхідною смугою 

пропускання, яка існує для звичайних АЦП. 

Актуальність теми. Постійно зростаючі вимоги до мереж Інтернету речей 

(IoT) сприяють новітнім тенденціям енергоефективного проектування систем на 

аналоговому інтерфейсі, аналого-цифровому перетворювачі (АЦП), РЧ-модуляторі 

(TX) та процесорі цифрових сигналів (DSP). Це додатково мотивовано відносно 

повільним розвитком технологій накопичення енергії та сподіваннями споживачів 

їх експлуатації протягом тривалого часу. Для досягнення доступних 

широкомасштабних інтеграцій, одночасно використовуючи поліпшену цифрову 

енергоефективності, мережі IoT необхідно реалізовуватись в глибокій 

наномасштабній технології КМОН (CMOS). Однак досить складно та енергоємно 

впроваджувати високопродуктивні підсилювачі та компаратори безперервного 

часу (CT), які, як правило,  є необхідними елементами для більшості звичайних 
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аналого-цифрових перетворювачів (АЦП) в глибоких наномасштабних КМОН, 

враховуючи низький власний коефіцієнт підсилення транзисторів та знижену 

напругу живлення. Тому пасивні та цифрові інтенсивні топології АЦП є 

доступними альтернативами глибоких наномасштабних КМОН для підвищення 

загальної енергоефективності. 

Для застосувань, що вимагають високої роздільної здатності та вдалої 

лінійності Delta-Sigma АЦП (∆Σ АЦП) можуть бути підходящим варіантом, 

оскільки вони можуть розслабити інтерфейсну фільтрацію згладжування та 

зменшити шум квантування в діапазоні за допомогою методів передискретизації та 

формування шуму. Для сприяння низькій потужності можуть бути задіяні пасивні 

інтегратори, що містять лише перемикачі та конденсатори. 

У дипломній роботі продемонстровано  модулятор ∆Σ з пасивним 

комутованим конденсатором (sw-cap) на основі обертання конвеєрного розподілу 

заряду в КМОН 28 нм, що не тільки усуває будь-які міжступеневі ефекти 

навантаження, які завдають шкоди традиційним пасивним модуляторам ∆Σ, але 

також пом’якшує вимоги до встановлення та покращує загальну 

енергоефективність.  

Для програм, що мають справу з розрідженими сигналами та вимагають 

низької середньої роздільної здатності та стисненого розміру вихідних даних, АЦП 

рівня перетину (LC) можуть бути підходящим варіантом, оскільки вони можуть 

виробляти залежну від входу середню частоту дискретизації, тим самим 

зменшуючи енергоспоживання RF TX та DSP відповідно для передачі та обробки 

даних. 

У дипломній роботі представляється цифровий інтенсивний, керований 

подіями, квазірівневий (quasi-LC) дельта-модулятор з алгоритмом адаптивного 

дозволу (AR). Запропонований дельта-модулятор quasi-LC квантує сигнал 

залишкової напруги за допомогою квантора залишків, що забезпечує пряме 

впровадження алгоритмів LC та AR у цифровій області. Запропонований 

модулятор забезпечує стиснення даних за допомогою загально залежної середньої 

частоти дискретизації, що залежить від сигналу та адаптивну роздільну здатність 
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через цифрове багаторівневе вікно порівняння, яке долає компроміс між 

динамічним діапазоном (DR) та вхідною смугою пропускання, як представлено у 

звичайних АЦП LC. 

Квантування залишків спочатку впроваджено як sub-ADC Successive 

Approximation-Register (SAR) для кращої енергоефективності, а потім також він 

реалізований як підсинхронний АЦП на основі регулятора напруги (VCO) для 

досягнення вищої DR та середньої частоти дискретизації  для низько амплітудних 

та повільно змінюваних сигналів. 

Мета і задачі роботи. Мета роботи полягає у дослідженні програмного 

забезпечення процесу модернізації телефонної мережі загального користування на 

базі SIP-адаптера, обмежень, які загалом існують у звичайних пасивних 

модуляторах ∆Σ з ковпачком та звичайних аналого-цифрових перетворювачів 

(АЦП). Запропоновано та впроваджено топології для подолання цих обмежень. 

Представлено реалізацію дельта-модулятора. Запропоновано пропозиції щодо 

майбутніх досліджень. 

Для досягнення поставленої мети необхідно розв’язати наступні задачі 

дослідження: 

1. Провести аналіз та розробку пасивних модуляторів. 

2. Провести аналіз системного рівня дельта-модулятора. 

3. Представити реалізацію дельта-модулятора. 

4. Розробити та вдосконалити пропозиції щодо досліджень. 

Об’єкт дослідження – аналогово-цифрові перетворювачі малої потужності в 

наномасштабній КМОН як система взаємопов’язаних складових та їх властивостей. 

Предмет дослідження – процес програмного забезпечення модернізації 

телефонної мережі та реалізація дельта-модулятора. 

Методи дослідження, застосовані для вирішення поставлених завдань: для 

розв’язання поставлених задач використовуються основні положення методів 

аналізу даних, теорії, топології, системного аналізу. 
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Наукова новизна одержаних результатів. В результаті проведеної роботи 

були отримані такі положення наукової новизни: 

1. Удосконалено дельта-модулятор quasi-LC, який забезпечує пряму 

реалізацію алгоритмів в цифровій області за рахунок доданого незалежного 

додаткового шляху зворотнього зв’язку та нульового каскаду. 

2. Запропоновано та впроваджено топології для подолання обмежень у 

процесах. 

3. Запропоновано дельта-модулятор quasi-LC, який забезпечує пряму 

реалізацію алгоритмів в цифровій області. 

4.   Розроблено пропозиції та рекомендації щодо досліджень. 

Практичне значення одержаних результатів. Для поліпшення 

шумопоглинання та стабільності запропонованого модулятора до інтегратора 2-го 

ступеня додано незалежний додатковий шлях зворотнього зв’язку та нульовий 

каскад. 

Для проведення дослідження було розглянуто та запропоновано цифровий 

інтенсивний, керований подіями, квазірівневий (quasi-LC) дельта-модулятор з 

алгоритмом адаптивного дозволу (AR), який забезпечує стиснення даних за 

допомогою глобальної залежної від сигналу середньої частоти дискретизації та 

досягає адаптивного дозволу через цифрофе багаторівневе вікно порівняння. Це 

дає змогу подолати компроміс між динамічним діапазоном та вхідною смугою 

пропуску, яка існує для звичайних АЦП. 

Представлений дельта-модулятор може значно зменшити споживану 

потужність шляхом передачі, обробки та зберігання даних. 

Апробація результатів дипломної роботи магістра та публікації. 

Основні наукові та практичні результати  

Структура та обсяг роботи. Дипломна робота магістра складається з 

завдання, реферату, змісту, переліку скорочень, вступу, 4 розділів, висновків, 

практичних рекомендацій, переліку посилань із 72 найменувань та 2 додатків. 

Загальний обсяг дипломної роботи магістра становить 75 сторінок, з них 65 
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сторінок основного тексту та 2 сторінки додатків. У роботі наведено 14 рисунків та 

1 таблиці. 

Розділ 1.  

Мотивація та передумови впровадження АЦП 

 

1.1 Мотивація даного дослідження 

 

Бездротові сенсорні пристрої лежать в основі широкої екосистеми Інтернету 

речей (IoT), в якій радіочастотний передавач (TX) [3, 52] та цифрова обробка 

сигналів (DSP) домінують у бюджеті споживача енергії [58, 67]. Зважаючи на 

відносно повільний розвиток технології накопичення енергії та необхідність 

продовження часу очікування бездротових вузлів бездротових датчиків, які 

працюють від акумуляторів на аналоговому інтерфейсному аналого-цифровому 

перетворювачі, необхідно підкреслити високу енергоефективність АЦП (ADC) на 

рівні RF TX та DSP. 

Застосовуючи наномасштабну технологію КМОН, бездротові вузли датчиків 

у великомасштабному масиві датчиків можуть досягти як заощадливої інтеграції, 

так і чудової цифрової енергоефективності. 

Однак через низький власний коефіцієнт посилення транзисторів та знижену 

напругу живлення в глибокиих наномасштабних КМОН досить складно 

впровадити високопродуктивні безперервні підсилювачі та компаратори. Як 

правило, це вимагає прийняття багатоступеневих топологій підсилювачів, часто 

єнергоємних і вимагаючих надзвичайно ретельної конструкції для зменшення 

проблем.  

Отже, пасивні та цифрово інтенсивні АЦП топології є домінуючою 

тенденцією проектування в глибоких наномасштабних КМОН для досягнення 

високої енергоефективності. 

У широкій системі IoT для різних застосувань вбудовані АЦП вимагають 

різних специфічних конструкцій. Для таких програм, як аудіо, що потребують 

високої роздільної здатності та вдалої лінійності, АЦП Delta-Sigma (∆Σ ADCs) 



14 
 

можуть бути підходящим варіантом. Застосовуючи методи надмірної вибірки та 

техніки формування шуму, можна знизити інферфейсну фільтрацію згладжування 

та стримати внутрішньосмуговий шум квантування. 

Для програм, що мають справу з розрідженими сигналами, такими як 

біосигнали, та вимагають стисненого розміру вихідних даних для зменшення 

потужності, споживаною передачею даних [34], обробкою та обладнанням для 

зберігання даних, АЦП рівня перетину (LC) може бути вдалим варіантом, так як 

вони мають залежну від входу середню частоту дискретизації.  

Таким чином, є сенс дослідити шляхи впровадження ∆Σ АЦП та LC АЦП з 

пасивними та цифровими інтенсивними топологіями в глибоких наномасштабних 

КМОН для досягнення низького енергоспоживання. 

 

1.2 Вплив наномасштабної КМОН на впровадження АЦП 

 

1. Напруга живлення та порогова напруга. 

Протягом останніх 50 років розміри транзисторів постійно зменшувались д 

глибоких нанометрів, а кількість транзисторів подвоювалася кожні два роки, як 

зображено на дорожній карті  ITRS 2.0, що відповідає закону Мура [35]. У міру 

того, як технологія масштабується, зменшення напруги живлення неминуче 

випливає через наслідки залежного від часу діелектричного пробою та 

впорскування гарячого носія. Масштабування порогової напруги порівняно 

повільніше, ніж напруги живлення, що в основному пов’язано з тим, що струм 

транзистора залежить від порогової напруги. В зв’язку з цим виявлено, що для 

обмеження струму транзисторів порогова напруга не може бути прямолінійно 

масштабованою [51].  

При масштабуванні напруги живлення та відносно повільному 

масштабуванні порогової напруги операційні підсилювачі, що використовують 

методи каскоду, не можуть бути використані для реалізації з високим коефіцієнтом 

посилення. Завдяки ефекту модуляції довжини каналу транзисторів, власний 
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коефіцієнт посилення транзисторів погіршується, коли довжина каналу 

масштабується.  

Для досягнення високих показників необхідно застосовувати 

багатоступеневі каскадні конструкції. Однак вони споживають електроенергію і 

потребують компенсації частоти. Крім того, довжину каналу також можна 

збільшити, щоб поліпшити вихідний опір, але не без шкоди для швидкості. 

2. Витік. 

У наномасштабній КМОН не можна нехтувати витоками затвора. Це 

пов’язано з тим, що витікання тунельних воріт, що є основним фактором витоку 

затвора, деградує в міру розрідження оксиду затвора [6, 48, 65]. Витік затвора та 

струм відключення перемикачів можуть призвести до втрати інформації в 

ланцюгах комутованого конденсатора (sw-cap). 

3. Відповідність. 

Відповідно до джерела [20], для параметра P, що представляє (наприклад, 

порогову напругу або провідність), дисперсію (тобто потужність) різниці ∆P між 

двома пристроями можна описати як: 

 

𝜎𝛥𝑃
2 =

𝐴𝑝
2

𝑤𝐿
 

(1.1) 

Де Ар – коефіцієнт узгодження, пов’язаний з процесом, σ∆P – стандартне 

відхилення параметра P та W, L -  це відповідно ширина та довжина пристроїв. По 

мірі масштабування процесів транзистори та пасивні пристрої мають кращі 

властивості узгодження при обмеженні фіксованої площі, що може поліпшити 

лінійність АЦП у випадку, якщо вона обмежена відповідністю між пристроями. 

4. Власна швидкість. 

 Максимальна частота відсікання транзисторів залежить від швидкості 

насичення носіїв заряду та ефективної довжини каналу [41]. Отже, із 

масштабуванням ефективної довжини каналу буде покращено максимальну 

частоту відсікання. Для досягнення кращого узгодження та більш високого 
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вихідного електричного імпедансу, ефективну довжину каналу потрібно 

збільшувати з компромісом швидкості. 

5. Цифрова енергоефективність. 

Для наномасштабного КМОН цифрові схеми можуть досягти вищої 

енергоефективності. Споживана потужність цифрових схем може бути виражена 

як 𝑃𝑑𝑖𝑔 = 𝛼𝐶𝐿𝑉𝐷𝐷
2 𝑓𝐶𝐿𝐾, де α – ймовірність комутації, CL – загальний конденсатор 

навантаження, VDD – напруга живлення, а fCLK – тактова частота. Завдяки 

масштабуванню транзисторів CL та VDD можуть бути зменшені. Отже, 

споживання енергії для тієї ж реалізації буде зменшено. Поліпшення цифрової 

енергоефективності також є однією з основних причин просування транзисторного 

масштабування.  

 

1.3 Техніка впровадження АПЦ Delta-Sigma з низьким рівнем 

потужності в наномасштабній КМОН 

 

∆Σ модулятори, орієнтуючись на високу швидкість, вважають краще 

використовувати CT топології, в той час як ∆Σ модулятори, орієнтуючись на високу 

роздільну здатність, спрямовані на топології дискретного часу (DT), оскільки вони 

покладаються на відповідні вдалі властивості пасивних пристроїв.  

Для модуляторів ∆Σ можна досягти високої роздільної здатності, 

застосувавши топології високого порядку, високий коефіцієнт корисної частоти та 

багатоступеневу топологію формування шуму (MASH). 

У наномасшатбному КМОН через труднощі з реалізацією операційних 

підсилювачів та відносно високе енергоспоживання багатоступеневих 

підсилювачів були введені різні методи для зменшення кількості та 

енергоспоживання операційних підсилювачів в ∆Σ АЦП. Вони включають техніку: 

- комутованих операційних підсилювачів,  

- техніку спільного використання підсилювачів, 

- техніку заміни операційних підсилювачів, 

- інтегратори на основі регулятора напруги (VCO) та пасивні інтегратори. 
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Таким чином, дані техніки зменшують енергоспоживання. 

Комутована техніка операційного підсилювача. 

Операційні підсилювачі всередині інтеграторів працюють лише під час 

відповідної фази інтеграції, в той час як вони просто споживають статичну 

потужність. Натомість операційні підсилювачі можуть бути відключені під час 

інших фаз, для того щоб зменшити споживання енергії. 

Це можна зробити, зарядивши конденсатор для відбору проб на наступному 

етапі та інтегрувавши його протягом тієї ж фази [7, 21, 40, 41]. Однак час 

спрацьовування комутованих операційних підсилювачів зменшує доступний час 

встановлення сигналу, а отже, збільшує вимогу до смуги пропускання [7]. 

Техніка спільного використання операційних підсилювачів. 

Техніка спільного використання операційних підсилювачів може ділити 

операційні підсилювачі між складовими інтеграторами та суматорами під час 

різних фаз усередині модулятора ∆Σ. Тому його можна використовувати для 

підвищення енергоефективності системи [7, 42, 44, 46, 47]. Однак окремий 

підсилювач у роботі надмірно обмежений специфікаціями шуму та врегулювання 

інтегратора 1-го ступеня, які є досить непотрібними для наступних двох етапів [47]. 

Для належного розподілу операційних підсилювачів між різними каскадами 

також слід використовувати складну логіку управління синхронізацією. Крім того, 

через віртуальний наземний вузол спільних операційних підсилювачів система 

страждає від ефекту пам’яті спільних операційних підсилювачів, що погіршить 

продуктивність системи. 

Техніка заміни операційного підсилювача. 

Техніка заміни операційного підсилювача намагається замінити операційні 

підсилювачі альтернативними блоками, такими як детектори перетину нуля [9, 38], 

динамічні компаратори [17, 64], інвертори [11, 30, 72], та кільцеві підсилювачі [36, 

50]. ∆Σ модулятори з детекторами, що перетинають нуль, можуть навряд чи досягти 

високої роздільної здатності через перевищення напруги, що спричинене 

затримками від переходу нуля до стабільного результату виявлення. В той час як 

точність модуляторів ∆Σ, що використовують інтегратори на основі динамічних 



18 
 

компараторів та інверторів, в основному погіршується через їх обмежений 

коефіцієнт посилення постійного струму та зміщення, яке передається на вхід.  

Для кільцевих підсилювачів вони страждають від мертвої зони, а також 

поганої стабільності. Більше того, через їх нелінійну природу та кілька діючих 

областей, досить складно розробити стабільний кільцевий підсилювач. 

Інтегратори на основі регулятора напруги (VCO) та пасивні інтегратори. 

Альтернативний метод полягає у використанні інтегратора на основі VCO 

для заміни звичайних інтеграторів, що потребують високопродуктивних 

операційних підсилювачів [2, 5, 60, 69, 70]. Однак, коли вводяться великі сигнали, 

лінійність генератора погіршується, що вимагає калібрування та в іншому випадку 

обмежує точність АЦП. 

Пасивні інтегратори. 

Привабливою альтернативою активним інтеграторам, які незмінно 

використовують енергоємні операційні підсилювачі, є «пасивні інтегратори».  

Реалізація КТ використовує петльовий фільтр із міжступеневими 

підсилювачами з низьким коефіцієнтом підсилення та пасивними інтеграторами, 

виготовленими лише з резисторів та конденсаторів [39]. Інша реалізація КТ 

використовує топологію MASH для отримання форми вищого порядку шумуЮ 

також використовуючи пасивні інтегратори та міжступеневі підсилювачі з низьким 

коефіцієнтом підсилення [37]. 

Однак через надмірну заповненість площі ця архітектура не підходить для 

смуг пропускання нижче 1 МГц. Реалізація sw-cap також використовує 

міжступеневі підсилювачі з низьким коефіцієнтом підсилення з відкритим циклом 

[18]. Крім того, він застосовує метод нульової компенсації NTF та додає 

позитивний зворотний зв’язок пасивним інтеграторам для переміщення полюсів 

інтеграторів ближче до постійного струму [19]. Посилення постійного струму та 

пропускна здатність підсилювачів з низьким коефіцієнтом підсилення в 

інтеграторах впливатимуть на продуктивність та стабільність системи. 

Модулятори sw-cap ∆Σ вбудовують повністю пасивний фільтр низьких 

частот (ФНЧ) [8, 9, 10, 68]. Топології демонструють чутливість до паразитної 
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ємності на вході  компаратора з точки зору шумових характеристик та стабільності 

контуру [43, 44]. Виходячи з обговорення вище, можна зазначити, що пасивний 

інтегратор є привабливою технікою порівняно з активним інтегратором у 

технології глибоких нанометрів КМОН, тому його можна використовувати для 

реалізації пасивних модуляторів ∆Σ для малопотужних програм. 

 

1.4 АЦП для стиснених зондуючих програм 

 

Більшість сигналів, що сприймаються в природі, демонструють 

розрідженість у деяких сферах, наприклад біосигнали, які включають тривалі 

періоди вмісту з низьким рівнем скорочення та короткі періоди інформації з 

високим рівнем скорочення. 

Стиснене зондування – це техніка обробки сигналів, для того щоб 

скористатись розрідженістю сигналу з метою ефективного зменшення необхідної 

кількості відліків сигналів, зменшуючи тим самим енергоспоживання передачі та 

обробки даних, які традиційно домінують над енергоспоживанням пристроїв IoT 

[48]. Існують різні методи для досягнення стисненого зондування, які можуть бути 

застосовані відповідно до різних частин вузлів датчика, включаючи аналоговий 

інтерфейс АЦП та ЦСП, як показано на рис. 1. 1. 

 

 

 

 

Рис. 1.1. Звичайний вузол датчика. 

Стиснене зондування, досягнуте в аналоговому інтерфейсі. 

Ця методика застосовує алгоритм стисненого зондування до аналогових 

інтерфейсових схем, а потім АЦП із швидкістю суб-Найквіста оцифровують дані, 

отримані із стисненням [15, 25]. Однак складне обладнання в інтерфейсі, 

включаючи конвеєрний програмований комутаційних конденсатор із 

програмованим перетворювавчем-конденсатором, що множить ЦАП/інтегратори 
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та АЦП з низькою швидкістю Найквіста. Це також призводить до складного та 

енергоємного відновлення сигналу на стороні приймача. 

Стиснене зондування, досягнуте в АЦП. 

Адаптивно-найквістичні та адаптивні передискретизаційні АЦП були 

використані для отримання біопотенціалу, які застосовують адаптивний механізм 

дискретизації шляхом регулювання частоти дискретизації АЦП на основі 

швидкості наростання вхідних сигналів [51]. Однак регулювання знаходиться між 

двома частотами, тим самим обмежуючи ефективність зниження середньої частоти 

дискретизації. 

Стиснене зондування, досягнуте в ЦСП. 

Альтернативний метод застосовує алгоритм стисненого зондування до 

наступного ЦСП після того, як АЦП дискретизації Найквіста перетворює 

сприйнятий сигнал у цифровий домен, щоб стиснути цифрові виходи перед 

передачею [52-54]. Для цієї архітектури слід застосовувати відповідний алгоритм 

відновлення сигналу на стороні приймача. Хоча АЦП Найквіста, такі як АЦП з 

послідовно-наближеним реєстром (SAR) можуть досягати кращої ефективності, 

також слід враховувати енергоспоживання відповідного алгоритму стисненого 

зондування, реалізованого наступним ЦСП. 

Вибірка, що перетинає рівень (LCS) є привабливою альтернативою 

вищезазначеним методам [12, 13, 32, 39 55]. У цьому випадку вхідний сигнал 

відбирається та перетворюється лише тоді, коли він перетинає певні порогові рівні 

[59]. Отже, середня частота дискретизації АЦП LC залежить від сигналу, що на 

відміну від рівномірного АЦП вибірки. АЦП LC мають дві загальні топології: на 

основі дельта-модулятора та на основі спалаху (відповідно показано на рис. 1.2а та 

1.2b) [67-72]. Як правило, вони застосовують високоефективні компаратори КТ як 

порогові детектори, роздільна здатність порогового рівня та коливання затримки 

поширення обмежують їх точність [73]. 



21 
 

 

Рис. 1.2. Звичайні АЦП на основі дельта-модулятора (а) та спалаху (b) 

 

Висновок до розділу 1 

 

Відповідно до всіх визначень, можна зробити висновок, що при 

масштабуванні транзисторів напруга живлення одразу зменшиться, а порогова 

напруга зменшиться відносно повільніше. Власний коефіцієнт підсилення та витік 

затвора також погіршуються.  

Отже, труднощі з реалізацією високопродуктивних операційних 

підсилювачів збільшуються. Для застосувань з низьким енергоспоживанням 

потрібно використовувати топології АЦП, які не використовують багатоступеневі 

енергоємні операційні підсилювачі. Крім того, для наномасштабного КМОН 

покращуються відповідні властивості, швидкість та цифрова енергоефективність, 

що робить його придатним для пасивних та цифрових конструкцій. Отже, нові 

пасивні та цифрові інтенсивні АЦП топології повинні бути введені для того, щоб 

зменшити споживання енергії, як це необхідно ля глибоких наномасштабних 

КМОН. 

Можна зазначити, що пасивний інтегратор є привабливою технікою 

порівняно з активним інтегратором у технології глибоких нанометрів КМОН, тому 

його можна використовувати для реалізації пасивних модуляторів ∆Σ для 

малопотужних програм. 

Стиснене зондування – це техніка обробки сигналів, для того щоб 

скористатись розрідженістю сигналу з метою ефективного зменшення необхідної 

кількості відліків сигналів, зменшуючи тим самим енергоспоживання передачі та 

обробки даних, які традиційно домінують над енергоспоживанням пристроїв IoT. 

Існують різні методи для досягнення стисненого зондування, які можуть бути 
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застосовані відповідно до різних частин вузлів датчика, включаючи аналоговий 

інтерфейс АЦП та ЦСП. 

Адаптивно-найквістичні та адаптивні передискретизаційні АЦП були 

використані для отримання біопотенціалу, які застосовують адаптивний механізм 

дискретизації шляхом регулювання частоти дискретизації АЦП на основі 

швидкості наростання вхідних сигналів. 

Альтернативний метод застосовує алгоритм стисненого зондування до 

наступного ЦСП після того, як АЦП дискретизації Найквіста перетворює 

сприйнятий сигнал у цифровий домен, щоб стиснути цифрові виходи перед 

передачею. 

Отже, середня частота дискретизації АЦП LC залежить від сигналу, що на 

відміну від рівномірного АЦП вибірки. АЦП LC мають дві загальні топології: на 

основі дельта-модулятора та на основі спалаху. 
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Розділ 2. 

Модулятор Delta-Sigma з пасивним комутованим конденсатором, його 

властивості та призначення 

 

2.1 Модулятор Delta-Sigma з пасивним комутованим конденсатором на 

основі «конвеєрного» обертання з розподілом заряду в 29-нм КМОН 

 

Представлений модулятор ∆Σ з ковпачком, заснований на принципі 

обертання зарядом. Це дозволяє заряджати інтегруючі конденсатори наступних 

каскадів тим самим конденсатором вибірки, але не впливаючи на попередню 

ступінь інтегратора. 

Це дає змогу уникнути ефектів міжступеневого навантаження, таким чином, 

в кінцевому підсумку покращуючи ефективність формування квантування-шуму. 

Для покращення стійкості модулятора та еквівалентного коефіцієнта посилення 

компаратора (тобто співвідношення між вихідними та середньоквадратичними 

значеннями компаратора) додається ступінь занулення та додатковий незалежний 

шлях зворотнього зв’язку. Ці дії покращують ослаблення шуму в діапазоні 

квантування.  

Для того, щоб забезпечити можливість роботи при високому коефіцієнті 

передискретизації (OSR), пом’якшуючи вимогу до встановлення та максимізуючи 

енергоефективність, використовується метод «конвеєрної розробки». Він досягає 

вимірюваного відношення сигнал/шум і спотворення (SNDR) 81,1 дБ і виміряного 

DR 83.6 дБ з пропускною здатністю сигналу 80 кГц при 40,96 мс/с, споживаючи 

101,5 мкВТ. 

У всіх опублікованих модуляторах sw-cap ∆Σ з пасивними ФНЧ конденсатор 

дискретизації наступного каскаду інтегратора заряджається інтегруючим 

конденсатором попереднього етапу [56–58]. Це називається міжступеневим 

навантаженням та має згубний вплив зсуву полюса петлевого фільтра на більш 

високу частоту і призводить до внутрішнього зворотнього зв’язку між каскадами, 

що погіршує ефективність формування шуму. 
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Через значне ослаблення в пасивному модуляторі ∆Σ порядок роботи 

пасивних контурних фільтрів, як правило, обмежується двома та задовільним 

відношенням сигнал/ квантування / шум (SQNR), можна досягти лише за 

допомогою досить високої потужності, що накладає ще більш жорсткі вимоги до 

встановлення фільтра. Для модулятора ∆Σ вищого порядку з пасивними 

інтеграторами міжступеневі підсилювачі з відкритим контуром є вдалими 

кандидатами для послаблення сигналу згасання [39, 41]. 

Більш того, техніка підвищення коефіцієнта підсилення sw-cap, може бути 

використана для отримання коефіцієнта підсилення напруги низької частоти за 

допомогою правильної зміни способу підключення конденсаторів дискретизації 

(тобто паралельно або послідовно) під час різних фаз експлуатації. Однак це 

погіршить ефект міжступеневого навантаження. 

 

2.2 Системний аналіз ∆Σ модулятора 

 

Структурна схема одноконтурного модулятора ∆Σ наведена на рис. 2.1. Він 

складається з циклічного фільтра, квантора з кроком квантування ∆ та ЦАП 

зворотного зв’язку. Модулятори ∆Σ досягають високої роздільної здатності 

завдяки застосуванню методів передискретизації та формування шуму. Помилка 

квантування, породжена квантовачем, можна вважати рівномірно розподіленою 

між - 
∆

2
 та 

∆

2
 , а отже потужність похибки квантування є 𝑒𝑞

2 =
𝛥2

12
. У частотній області 

помилка квантування може трактуватися як білий шум, який порівну 

розподіляється по смузі частот дискретизації. Виходячи з цього припущення, 

можна отримати двосторонню спектральну щільність потужності шуму 

квантування Seq, де fS – частота дискретизації. 

 

 

 

 

 H(z) ∆ 

 

V in 

Петльовий 

фільтр 
Квантор 

DAC 

Y out 
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Рис. 2.1. Структурна схема модулятора ∆Σ 

𝑠𝑒𝑞 =
𝛥2

12 ⋅ 𝑓𝑠
 

(2.1) 

Техніка передискретизації передбачає дискретизацію сигналів з частотою 

дискретизації fS, яка перевищує частоту дискретизації Найквіста (тобто в два рази 

більше смуги пропускання сигналу fB).  

Отже, OSR  можна виразити як 0𝑆𝑅 =
𝑓𝑠

2𝑓𝐵
. Техніка передискретизації має дві 

основні переваги. Це пом’якшує вимоги до скачування на фронтальному фільтрі 

згладжування. Більше того, він розподіляє потужність шуму квантування в 

ширшому діапазоні частот дискретизації та зменшує внутрішньосмуговий шум 

квантування до 
𝛥2

12∗0𝑆𝑅
 , таким чином покращуючи відношення сигнал/ шум (SNR). 

З блок-схеми, що зображена на рис. 2.1 функція передачі сигналу (STF) і 

функція передачі шуму квантування (NTF) можуть бути виражені як: 

(2.2) 

𝑆𝑇𝐹(𝑧) =
𝐻(𝑧)

1 + 𝐻(𝑧)
 

(2.3) 

𝑁𝑇𝐹(𝑧) =
𝐻(𝑧)

1 + 𝐻(𝑧)
 

Де 𝐻(𝑧) – передавальна функція петлевого фільтра. Дані рівняння (2.2) та (2.3) 

показують, що сигнал та шум квантування мають різні функції передачі. Ретельно 

розробляючи контурний фільтр 𝐻(𝑧), на вхідний сигнал можна трохи впливати, 

тоді як шум квантування може фільтруватися через високі частоти, що може 

додатково послабити внутрішньополосний шум квантування і, отже, підвищити 

точність системи. 

 

  

V in 

 H1(z)  H2(z) 
 

G 
 

Y OUT 

𝑧−1 

Ecmp Eq 
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Рис. 2.2. Лінійна модель модулятора ∆Σ другого порядку CIFB 

 

2.3. Активні модулятори Delta Sigma з активним комутованим 

конденсатором другого порядку 

 

Лінійна модель звичайного модулятора низьких частот у формі зворотного 

каскаду інтеграторів (CIFB), що включає ФНЧ, реалізований з використання двох 

інтеграторів та компаратора з еквівалентним коефіцієнтом підсилення G і 

поводиться як 1-бітний квантор. Це показано в рис. 2.2. 

Оскільки, ця система зворотного зв’язку із замкнутим циклом має два 

полюси, вона умовно стабільна залежно від коефіцієнта посилення H1,2(z), 

параметра шляху зворотного зв’язку β та амплітуди вхідного сигналу. STF та NTF 

можуть бути виражені як: 

(2.4) 

𝑆𝑇𝐹(𝑧) =
𝐻1𝐻2𝐺

1 + 𝐻1𝐻2𝐺𝑧
−1 + 𝛽𝐻2𝐺𝑧

−1
 

(2.5) 

𝑁𝑇𝐹(𝑧) =
𝐻1𝐻2𝐺

1 + 𝐻1𝐻2𝐺𝑧
−1 + 𝛽𝐻2𝐺𝑧

−1
 

 

Де 𝛽 – коефіцієнт зворотного зв’язку з виходу модулятора на 2 ступінь. 

Функція передачі кожного інтегратора, присутнього в циклі, може бути виражена 

як: 

(2.6) 

H1,2(𝑧) =
k ⋅ 𝑧−1

1 − α ∗ 𝑧−1
 

 

Де К – коефіцієнт посилення, тоді як α – полюс інтегратора. Для активних 

інтеграторів термін К головним чином залежить від співвідношення між 

конденсатором вибірки CS1 та інтегруючим конденсатором CH1 навколо 
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операційного підсилювача, тоді як він включає всі неідеальні можливості 

інтегратора, такі як обмежений коефіцієнт підсилення та пропускну здатність 

використовуваного операційного підсилювача, а також паразитний конденсатор CP 

навколо входу операційного підсилювача. Коефіцієнт α теоретично знаходиться в 

точці постійного струму ( z = 1). Однак на це також впливає обмежений коефіцієнт 

посилення постійного струму операційного підсилювача та паразитні 

конденсатори. 

Якщо враховувати лише паразитний конденсатор CP і обмежений коефіцієнт 

посилення постійного струму, коефіцієнт посилення К може бути виражений як 

К =
𝐶𝑠1

𝐶𝐻1
⋅

1+𝐺𝐴+𝐶𝑝/C𝐺𝐻1

1+𝐺𝐴+𝐶𝑆1|𝐶𝐻1+𝐶𝑝|𝐶𝐻1
 , тоді як α можна виразити як 

α =
GA

1+GA+Cs11/CH1 +𝐶𝑝/CH1 

 , де GA – коефіцієнт підсилення з відкритим 

контуром використовуваного підсилювача. Полюс у лінійній частотній області 

можна отримати: 

(2.7) 

𝑓−3 𝑑𝐵 ≈
𝑓𝑠

2𝜋
⋅ (

𝐶𝑠1/𝐶𝐻1

1 + 𝐺𝐴 +
𝐶𝑠

𝐶𝐻1
+ 𝐶𝑝/𝐶𝐻1

) 

Отже, коефіцієнт підсилення використовуваного операційного підсилювача 

повинен бути достатньо великим, щоб розмістити полюс всередині смуги 

пропускання сигналу. Однак відомо, що важко реалізовувати операційні 

підсилювачі з високим коефіцієнтом посилення через низький власний коефіцієнт 

посилення та знижену напругу живлення вдосконаленої КМОН, тому каскадна 

структура повинна бути засвоєна. На жаль, йде більше споживання енергії, що 

потребує більше компенсації частоти. 

 

2.4. Модулятори Delta Sigma з пасивним імпульсним конденсатором 

другого порядку 

Пасивний інтегратор дозволяє видалити з системи високоефективні 

операційні підсилювачі, що сприяє зменшенню енергоспоживання модулятора 
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[43]. Пасивні інтегратори вбудовують лише конденсатори та перемикачі КМОН, 

тому підходять до глибоких наномасштабних процесів КМОН.  

Оскільки, пасивний інтегратор заснований на техніці розподілу заряду, 

паразитна ємність у вузлах між відбірним конденсатором CS1 та утримуючим 

конденсатором CH1 (Nt та VOUT1) може дещо вплинути на передавальну функцію. 

Враховуючи, що дію цих паразитів на вузол VOUT1 можна трактувати як варіацію 

CH1, що єдиним значущим паразитом є конденсатор CP у вузлі Nt. Отже, при CP>0 

передавальна функція пасивного інтегратора виглядає наступним чином [47]: 

(2.8) 

𝐻1(𝑧) =

1
𝛾 + 𝑃 + 1

⋅ 𝑧−1

1 −
𝑟

𝑟 + 𝑝 + 1
⋅ 𝑧−1

 

Де коефіцієнт конденсатора інтегратора γ = CH1/CS1, ρ = CP/CS1 і коефіцієнт 

підсилення інтегратора К представлений терміном 
1

𝛾+𝜌+1
 , тоді як реальний полюс 

z = 𝑒−2𝜋𝑓 − 3 ⅆ𝐵 ∕ 𝑓𝑠 знаходиться 
1

𝛾+𝜌+1
 в z - площині. 

Це вказує на те, що ненульовий коефіцієнт ρ призводить як до незначних 

втрат посилення, так і до зсуву полюса трохи в сторону від постійного струму. 

Полюс у лінійній частотній області можна отримати: 

(2.9) 

 

f−3 ⅆB ≈
fs

2π
⋅ (

1

𝛾 + 𝜌 + 1
) 

Де fS – частота дискретизації. Для досягнення достатнього ослаблення 

внутрішньосмугового шуму квантування та кращого компромісу з OSR у режимі 

високої роздільної здатності, f – 3dB слід розташовувати в смузі, а отже f−3 ⅆB  ≤

𝑓𝑠

20𝑆𝑅
 та 

1

𝛾+1
≤

𝜋

𝑜𝑠𝑅
. Наприклад, для OSR 256 значення має бути > 80. 

Для активних модуляторів ∆Σ важливим компромісом є різниця між 

продуктивністю (наприклад SNR) та динамікою циклу (наприклад рівнем 

перенавантаження OL). Хоча, великі параметри циклу К та коефіцієнт зворотного 
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зв’язку 𝛽 дозволяють системі посилити свій SNR, вони призводять до більшого 

ризику нестабільності та погіршують OL, тобто нормалізовану вхідну амплітуду, 

коли SNR зменшується на 3 дБ від свого піку. 

Для пасивних ∆Σ модуляторів, навпаки, К = 1, щоб переміщати полюс 

інтегратора в діапазон, забезпечуючи таким чином ослаблення шуму квантування 

в діапазоні. 

Дійсно, в пасивних ∆Σ модуляторах коефіцієнт підсилення петлі 

«накладається» всередині компаратора (тобто коефіцієнт посилення контуру 

постійного струму забезпечується компаратором), що призводить до невеликого 

коливання сигналу напруги всередині петлевого фільтра, таким чином 

забезпечуючи можливість системи досягти більш високого значення OL, яке може 

бути більше за 1, а також мати кращу лінійність. 

Однак відсутність коефіцієнта посилення в циклічному фільтрі призводить 

до того, що система стає більш вразливою до шумового зв’язку та струму стоку 

вимикачів КМОН-перемикачів. 

Запропонований пасивний Delta Sigma модулятор другого порядку. 

Спрощена схема запропонованого модулятора ∆Σ другого порядку на основі 

обертання із розподілом заряду представлена на рис.2.3. Він містить фільтр низької 

частоти нескінченного імпульсного відгуку (IIR) другого порядку (IIR2), 1-бітові 

ЦАП зворотного зв’язку та компаратор.  

Сам фільтр IIR2 був натхненний схемою обертання з розподілом заряду та 

зображений на рис.2.3 [53, 54]. Це повністю пасивна топологія, яка уникає 

експлуатаційних або будь-яких активних підсилювачів і використовує лише 

конденсатори та перемикачі КМОН. Це цілеспрямовано запобігає будь-які 

міжетапні ефекти навантаження. 

Протягом Ф1, VIN відбирається на конденсаторі CS, а потім протягом Ф2 

верхня пластина CS з’єднується з верхньою пластиною CH1, викликаючи розподіл 

заряду між CS і CH1. Тому в кінці Ф2 CS і CH1 зберігають однакову інформацію 

про напругу. Отже, замість того, щоб використовувати CH1 для зарядки CS2, а 
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потім приймати CS2 для зарядки CH2. IIR2 використовує CS для безпосередньої 

зарядки CH2. 

Коли стверджується Ф3, CS підключається до верхньої пластини CH2, за 

допомогою якої інформація про напругу, що зберігається в CS, ідентична 

інформації про напругу, що зберігається в CH1, в кінці Ф2, переходить до CH2 без 

втрат заряду в CH1. На відміну від каскадних пасивних інтеграторів sw-cap, 

каскадні пасивні інтегратори в IIR2 мають спільний конденсатор вибірки CS між 

каскадами.  

З цієї причини IIR2  не виявляє ніяких ефектів міжступеневого 

навантаження, незважаючи на те, що використовуються два каскадні пасивні 

інтегратори.
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Рис. 2.3 Фільтр IIR2 на основі обертання з розподілом заряду (а). Запропонований 

пасивний модулятор ∆Σ другого порядку (b) та його тимчасова діаграма (с). 

На запропонованому рівні модулятора протягом Ф1 різниця напруг між 

вхідним сигналом VIN і 1-бітовим ЦАП зворотного зв’язку, керованим 1-бітовим 

виходом квантора, Y і Y, відбирається на конденсаторі CS. 

Враховуючи, що коливання сигналу напруги на вході попереднього 

підсилювача є досить малим (від десятків до кількох сотень мкВ), заряд пам’яті 
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всередині КС наприкінці Ф3_1 є досить малим, щоб не впливати на осідання нового 

зразка. Протягом Ф2 інформація про заряд, що зберігається на CS і CH1, 

передається та оновлюється, що представляє дію пасивного інтегратора 1-го 

ступеня. Ф3_1 та Ф3_2 – це дві фази Ф3, що не перекриваються. Протягом 3_1 

верхні пластини CS, CH2 і конденсатор зворотного зв’язку CFB з’єднані між собою, 

щоб розділити свої заряди. 

Це, у свою чергу, представляє дію інтегратора 2-го ступеня з додатковим 

незалежним шляхом зворотного зв’язку. Компаратор порівнює коливання напруги 

на вході попереднього підсилювача і генерує вихід системи Y/Y на нижньому 

фронті Ф3_1. Під час Ф3_2 верхні пластини CH2 і CH2_Z з’єднані між собою. Це 

додає нуль до передавальної функції інтегратора 2-го ступеня, що сприяє 

стабільності. Для того, щоб мінімізувати вхідний шум і максимізувати коефіцієнт 

посилення компаратора, перед звичайним компактним динамічним фіксатором 

використовується каскад попереднього підсилювача. 

Враховуючи паразитичний конденсатор CP на вузлі з’єднання між 

конденсатором CS вибірки та конденсатором утримання, передавальна функція 

інтегратора 1-го ступеня H1 (z) ідентична (2.8), тоді як передавальна функція 

інтегратора 2-го ступеня H2 (z) може бути виражена як: 

(2.10) 

𝐻2(𝑧) =
[1 − (1 − 𝜍)𝑧−1] ⋅

𝜌
𝛾 + 𝑝 + 1 + 𝛽

𝑧
−1

1 − (1 − 𝜍
1 + 𝑝+ + 𝛽

𝛾 + 𝜌 + 1 + 𝛽
)

𝑧
−1  

Де 𝛾 – CH2/CS, 𝛽 – CFB/CS, 𝜌 – CP/CS, а 𝜍 – CH2 / (CH2 + CH2_Z), що впливає 

на положення нуля передавальної функції. Термін 𝜍
1+𝑝++𝛽

𝛾+𝜌+1+𝛽
 в знаменнику можна 

розглядати як показник того, наскільки віддалений полюс від одиничного кола 

(z=1). Розташування полюса, таким чином, визначається γ, β, ρ та ζ. Зменшуючи ζ, 

полюс можна перемістити ближче до одиничного кола.  

Оскільки модулятор ∆Σ є нелінійною системою, коефіцієнт посилення 

компаратора G можна лише за допомогою моделювання запропонованого 
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модулятора 𝐺𝑒𝑠𝑡 =
1

𝐻1(−1)𝐻2(−1)
. 𝐺𝑒𝑠𝑡 може досягати високого значення за 

допомогою збільшення γ. 

 

2.5. Оптимізація параметрів дельта-модулятора 

 

Для досягнення цільової точності в 13 біт за смуги пропускання 80 кГц та 

припускаючи модулятор ∆Σ другого порядку, мінімальний OSR становить 128. Для 

того, щоб забезпечити достатній запас від потенційних невідповідностей, таких як 

шум та струми витоку, було прийнято OSR 256. Для більш сильного ослаблення 

внутрішньосмугового шуму квантування нулі NTF повинні знаходитися в межах 

смуги пропускання сигналу. З припущенням, що CH1 = CH2, γ (CH1,2/CS) повинен 

бути більше 80 при OSR 256. 

Конденсатор CH2_Z зміщує полюс інтегратора 2-го ступеня в напрямку 

постійного струму і додатково додає нуль до системи, покращуючи стабільність. 

Якщо ζ встановлено на ½, а ρ встановлено на 0, похибка полюса  𝜍
1+𝑝++𝛽

𝛾+𝜌+1+𝛽
  

зменшиться наполовину, збільшуючи таким чином SNR АЦП. Варто відзначити 

компроміс між 𝜍 і площею модулятора, тобто зниження 𝜍 = CH2 / (CH2 + CH2_Z) 

практично здійснюється шляхом значного збільшення CH2_Z. 

Завдяки введеному конденсатору CFB може бути реалізований один 

додатковий шлях зворотного зв’язку з коефіцієнтом зворотного зв’язку 𝛽 

(CFB/CS). Якщо 𝛽 дуже малий, здатність системи послаблювати шум зменшується, 

оскільки полюси NTF наближається до смуги пропускання сигналу. 

З іншого боку, при достатньо великому 𝛽 поведінка АЦП буде нагадувати 

роботу модулятора ∆Σ другого порядку, коли 𝛽 все ще менше або порівняно зі 

значенням H1 (z) на низьких частотах. Аналогічним чином, це буде нагадувати 

модулятор ∆Σ першого порядку на високих частотах, коли 𝛽 набагато більше 

значення H1(z). Щоб встановити 𝛽 на відповідне значення, таке, що запропонована 

система діє як система другого порядку, а полюси NTF розташовані навколо 
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𝑓𝑠 4⁄  для врахування стійкості, 𝛽 має бути порівняним з 𝐻1(0) =
1

𝛾
. При такому 

значенні коливання вихідного сигналу першого каскаду інтегратора було б 

порівняним із коливанням вихідного ЦАП 1-бітного зворотного зв’язку що, у свою 

чергу, зменшило б коливання вихідного сигналу інтегратора 2-го ступеня, і, отже, 

еквівалент G збільшився б, приводячи до вищої лінійності АЦП, навіть у 

повномасштабному режимі. Більш того, більший G дозволяє додатково послабити 

внутрішньосмуговий шум квантування. 

Внутрішній шлях зворотного зв’язку, реалізований з CFB, який 

використовується для досягнення більш високого G без прийняття більшого 𝛾 і 

зсуву полюсів модулятора в бік більш низьких частот, дозволяє послабити 

компроміс між потужністю шуму квантування в діапазоні і площі.

 

Рис.2.4. SNDR запропонованого АЦП, отриманий за допомогою 

моделювання, проти γ, ζ, β та ρ при OSR 256. 

Чутливість пропонованого модулятора до параметрів γ, ζ, β та ρ можна 

вивчити за допомогою моделювань поведінкового моделювання, на що вказують 



35 
 

тенденції на графіках ADC SNDR (Рис.2.4). Припускаючи CH1=CH2, 𝛽 =
1

𝛾
 , ρ = 0 

та ζ = 0,5. Із збільшенням 𝛾, SNDR збільшується поступово. Це відбувається до тих 

пір, поки 𝛾 не досягне 100. Згодом SNDR залишається майже постійним близько 95 

дБ, таким чином виправдовуючи вибір 𝛾 = 100 у цій конструкції і, маючи на увазі 

β = 0,01. SNDR досягає свого максимуму при ζ = 0,5. 

Порівняно з системою, яка не має додаткового каскаду зворотного зв’язку 

(𝛽 = 0), коефіцієнт шумовіддачі пропонованого модулятора значно вищий (до 35 

дБ для B від 0,5 до 0,6). Через обмеження площини та фізичного розташування 

вибране значення для ζ = 0,5, що означає, що CH2_Z має дорівнювати CH2. 

Моделювання поведінкового моделювання показує, що максимум SNDR 

відбувається при β = 0,01, і він швидко падає, коли β  0,009, тоді як зменшується 

більш поступово для β > 0,015. Враховуючи дію паразитного конденсатора CP, 

SNDR погіршується лише на 3 дБ при ρ = 0,4. 

 

Рис. 2.5. Сузір’я нульового полюса NTF запропонованого АЦП при різних 

значеннях  β. 
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Рис. 2.6. Діаграми STF та NTF запропонованого модулятора (fs = 40.96 МГц). 

Еквівалентний внутрішній коефіцієнт підсилення компаратора G можна 

отримати шляхом обчислення середньоквадратичного значення вхідної напруги 

компаратора, з якого можна отримати функції передачі сигналу та шуму. На рис. 

2.5. показаний кореневий локус полюсів та нулі NTF при зміні β. Коли β 

збільшується, полюси зміщуються від смуги пропускання сигналу (0,9878 в z-

області, отриманої з 𝑧 = 𝑒−2П𝑓−3 ⅆ𝐵 ∕ 𝑓𝑠) до β = 0,01 тоді  як при β = 0,2 один полюс 

знаходиться навколо смуги пропускання сигналу, завдяки чому система поводиться 

як модулятор першого порядку. Це підтверджує попереднє обговорення того, що 

для β потрібно встановити значення, порівнянне з 
1

𝛾
 для того, щоб гарантувати, що 

система працює як другий порядок і забезпечує кращу форму шуму. Завдяки 

поведінковому моделюванню, описані оптимізовані параметри конституції 

становлять γ = 100, β = 0,01 та ζ = 0,5, оскільки вони мають призвести до SNDR 95 

дБ, що забезпечує достатній запас для шуму та струму витоку. 

Порівняно з ∆Σ модулятором другого порядку, запропонований 1-бітовий 

модулятор дозволяє уникнути шкідливого міжступеневого ефекту навантаження, 

використовуючи обертання з розподілом заряду. Крім того, його оптимізують 

шляхом отримання оптимального вибору системи параметрів γ, ζ, β та за 

допомогою поведінкового моделювання. Як наслідок, він може досягти показників 

SNDR, які можна порівняти до активних та гібридних топологій у повністю 

цифровій реалізації, і тому піддається наномасштабній технології. Для отриманого 

значення G, величини функцій передачі сигналу та шуму наведені на рис.2.6. NTF 

містить два нулі в межах смуги пропускання сигналу 80 кГц, близько 32 кГц і 64 

кГц для частоти дискретизації 40,96 МГц. Досягнути ослаблення 84 дБ для 

внутрішньосмугового шуму квантування. 

 

2.6. Впровадження схеми та «конвеєрний» фільтр низьких частот 
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Як показано на рис.2.3 для запропонованого пасивного ФНЧ потрібні три 

фази. Вихід модулятора оновлюється з вищим фронтом Ф3_1. Отже, досягнення 

вищої OSR та кращого ослаблення шуму в діапазоні квантування вимагає вибору 

більш високої fS, що, в свою чергу, скорочує тривалість робочих фаз модулятора, 

ставлячи тим самим більш жорсткі вимоги щодо часу встановлення негативно-

експоненціальних перехідних процесів напруги. 

Для того, щоб пом’якшити вимоги до часу встановлення для цільового OSR 

та роздільної здатності, запропонований модулятор використовує техніку 

«конвеєрної розробки» шляхом чергування чотирьох паралельних вхідних етапів 

вибірки. Часова діаграма керуючих сигналів показана на рис.2.7. Пасивні вихідні 

термінали ФНЧ, VH2N і VH2P, підключені до компаратора, реалізовані як каскад 

тактового попереднього підсилювача та динамічного фіксованого компаратора. 

 

 

Рис.2.7. Часова діаграма запропонованого пасивного ∆Σ модулятора. 

«Конвеєрна техніка». 

Враховуючи цільову OSR та пропускну здатність сигналу (80 кГц у цій 

конструкції), можна отримати частоту дискретизації fs. Сигнали керування Ф1, Ф2, 

Ф3 та Ф4 є  неперекриваючими тактовими частотами з частотою fs /4, тоді як clk1 

та clk2 також є неперекриваючими годинниками, що працюють на fs. Висхідні 

ребра Фk (k=1,2,3,4) синхронні з висхідними ребрами clk1. 
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Протягом Ф1 конденсатор CS, що належить до стадії дискретизації, 

початкова фаза якої Ф1, відбирає різницю напруги між вхідним сигналом та 1-

бітовим виходом ЦАП зворотного зв’язку, а потім він ділить свій заряд з 

конденсатором CH1 під час фази Ф2, а також з CH2 і CFB під час фази Ф3_1. 

Подібним чином, конденсатор CS на сусідній стадії дискретизації, початкова 

фаза якої Ф2, також відбирає різницю напруги між вхідним сигналом та 1-бітовим 

виходом ЦАП зворотного зв’язку під час фази Ф2, потім він ділить свій заряд з CH1 

протягом Ф3, і з CH2 і CFB протягом Ф4_1. 

Зрештою, конденсатори CS на етапах відбору проб, початкові фази яких 

становлять Ф3 та Ф4, виконують однакому послідовність операцій. Оскільки CH2 

і CH2_Z поділяються між різними фазами, операція розподілу заряду між ними 

контролюється clk2. Тому вихід модулятора оновлюється на кожній новій фазі, а 

не на кожній Ф3_1. 

Вимикачі. 

Нелінійний опір перемикачів не викликає проблем із запропонованою 

топологією, яка базується на перерозподілі заряду (теплова рівновага). До тих пір, 

поки опір перемикачів буде настільки низьким, щоб гарантувати повне осідання в 

межах часу (тобто низька похибка відстоювання), тоді нелінійність опору 

перемикачів не є практичним питанням. Крім того, коливання сигналу всередині 

петлевого фільтра знаходиться в невеликому діапазоні навколо загальнорежимної 

напруги, за винятком етапу дискретизації та 1-бітового ЦАП зворотного зв’язку, 

тому лінійність опорів вимикачів є достатньою. Враховуючи, що конденсатор 

відбору проб CS набагато менший, ніж конденсатор CH утримання, етап відбору 

проб може легко досягти відносно більш високої точності встановлення, що знімає 

важливість з приводу нелінійного опору перемикачів. Таким чином, немає 

необхідності застосовувати будь-які методи підвищення частоти для контролю 

значення опору та, отже, використовуються затвори передачі. 

Невідповідність розгляду. 

Вибіркові конденсатори CS реалізовані з використанням конденсаторів 

металооксид-метал (МОМ) 200 fF, тоді як інтегруючий конденсатор CH1,2 
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складається із 100 одиниць CS, що покращує відповідність. Засноване на 1000-

прогодному моделюванні Монте-Карло, локальна невідповідність між CS дорівнює 

0,05%. Щоб врахувати додатковий запас, для моделювань поведінкового 

моделювання враховано точність 0,1%, що показує стандартне відхилення SNDR 

1,3 дБ для запропонованого модулятора. Будь-яке відхилення CFB від його 

номінального значення може розглядатися як варіація параметра β (номінально 

дорівнює 0,01), що можна допустити, якщо між 0,009 і 0,015, відповідно до рис.2.4, 

отже паразитний конденсатор, доданий до CFB, повинен бути ретельно розмірним 

на етапах схематичного проектування та проектування.  

Конденсатор  CFB реалізований у вигляді серії з 10 одиниць 17 fF, щоб 

зберегти локальну невідповідність приблизно 0,05%. Паразитна ємність на верхній 

пластині CFB знаходиться в діапазоні від 1,02 fF до 1,25 fF, як спостерігається при 

моделюванні PVT. 

Отже, β можна контролювати приблизно від 0,0136 до 0,0148, таким чином 

забезпечуючи досить інваріантний SNDR, як показано на рис.2.4. 

Зменшення витоків. 

Через пасивну реалізацію, прийняту для «конвеєрного» контурного фільтра, 

коливання напруги сигналу всередині нього відносно низькі (наприклад, до 100 

мкВрм на вході попереднього підсилювача компаратора). Це робить топологію 

більш чутливою до струму комутаторів КМОН, який погіршується в 

наномасштабній КМОН. Однак такі малі коливання напруги дозволяють спростити 

конструкцію перемикачів у запропонованому ФНЧ, які є всіма затворами передачі, 

за винятком тих, що знаходяться в тракті зворотного зв’язку. Що стосується впливу 

струму витоків вимикачів КМОН-перемикачів, враховуючи той факт, що малі 

коливання напруги сигналу означають майже нульові падіння напруги на 

конденсаторах CH1 і CH2, вплив струму витоку більший, коли один термінал 

затворів передачі підключений до VREFP або VREFN (наприклад, майже половина 

подачі подається від VREF), тоді як він менший, коли підключений до VREF. 

Отже, необхідний механізм зменшення витоків, щоб мінімізувати згубний 

вплив на роботу модулятора. 
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Тактовий підсилювач. 

Компаратор складається з каскаду попереднього підсилювача, за яким слід 

динамічний фіксатор порівняння. Перший служить для пом’якшення зміщення та 

шуму (включаючи віддачу) останнього. Тому можна припустити, що вхідний шум 

Ecmp і зміщення в основному вносять попередні підсилювачі. Подібно до 

петлевого фільтра sw-cap та цифрової логіки, динамічний компактний компаратор 

споживає лише динамічну потужність, тоді як підсилювач є єдиним компонентом 

системи, який розсіює статичну потужність.  

Спосіб підвищення його енергоефективності представлений 

використовуваною технікою «конвеєрної обробки», яка дозволяє працювати 

компаратору протягом кожної фази. Однак попередній підсилювач все ще 

перебуває в режимі очікування протягом половини кожної фази.  

Для зменшення витраченої потужності протягом цього періоду, топологія, 

обрана для попереднього підсилювача, як показано на рис. 2.8, складається з 

безперервного часового каскаду, за яким слідує тактовий підсилювач, який 

приймає техніку комутованого підсилювача і справді вимикається під час простою 

напівфази [18-21]. 

 

Рис.2.8. Тактовий підсилювач 

Для досягнення кращої ізоляції між пасивним контурним фільтром та 

активністю комутації нижчого компаратора 1-й каскад підсилювача є 

безперервним, а синхронізована топологія використовується для 2-го ступеня 

попереднього підсилювача. 

Чотирифазний генератор сигналів. 
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Рис.2.9. Чотирифазний генератор сигналу 

Генератор сигналу, показаний на рис.2.8(а), складається з чотирьох D-

тригерів (DFF). При включенні DFF скидаються на «1000». Потім код обертається 

на один крок протягом кожного тактового циклу. Це генерує чотири фази 

керуючого сигналу. Однак ця структура страждає від ризику порушення часу 

утримання, і «1» у циклі може бути перезаписаний на «0», що призводить до 

недійсного контролю синхронізації всередині системи. У цій реалізації прийнятий 

генератор сигналу, показаний на рис.2.9(b) [47]. Він включає два DFF, які 

запускаються різними краями ref_clk2, таким чином уникаючи порушення часу 

утримання. 

Запропонований АЦП реалізований у технології низької потужності КМОН 

28-нм TSMC. На мікросхемі в Додатку А показано центральний АЦП, який займає 

площу 0,059 𝑚𝑚2 і виконаний з пасивним контурним фільтром sw-cap та 1-бітовим 

квантовачем, а також тактовим буфером та вихідним тестовим операційним 

підсилювачем. 

 

Висновок до 2 розділу 
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Було представлено пасивний модулятор ∆Σ другого порядку, що 

використовує техніку обертання із розподілом заряду для придушення ефекту 

міжступеневого навантаження у фільтрі петлі sw-cap. Незалежний додатковий 

шлях зворотного зв’язку та додатковий етап, що вводять нуль у передавальній 

функції, додаються до 2-го ступеня пасивного ФНЧ та оптимізуються за 

допомогою моделювань поведінкового моделювання, щоб збільшити ослаблення 

шуму в діапазоні квантування.  

Запропонована методика «конвеєрної обробки», при якій чотири паралельні 

каскадні етапи відбору проб sw-cap з чергуванням за часом, щоб одночасно 

послабити обмеження часу встановлення напруги внутрішніх вузлів та поліпшити 

енергоефективність модулятора. 

При OSR 256, запропонований модулятор досягає SNDR 81,1 дБ за смуги 

пропускання сигналу 80 кГц, розсіюючи при цьому 101,5 мкВт і займаючи 0,059 

𝑚𝑚2. 
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Розділ 3 

Дельта-модулятор квазірівневого переходу, його властивості та 

призначення 

 

3.1 Дельта-модулятор квазірівневого переходу з адаптивним дозволом на 

основі квантування залишків 

 

Представлений дельта-модулятор з адаптивною роздільною здатністю (AR), 

який квантує свій залишок напруги Vres за допомогою суб-АЦП з низькою 

роздільною здатністю (надалі також іменований як «квантор залишків»). 

Це дозволяє прямо реалізувати алгоритми перетину рівнів LC та AR в 

цифровій області, які можуть бути реалізовані як логічно синтезовані з високою 

цифровою ефективністю. На відміну від звичайних АЦП LC, запропонований 

дельта-модулятор використовує алгоритм LC у цифровій області вибірки, що є 

причиною прийняття термінології «quasi-LC». 

Тенденцією розвитку високоінтегрованих бездротових сенсорних пристроїв 

є впровадження аналогових інтерфейсних RF TX і DSP в наномасштабі КМОН-

технології [25, 28]. 

Запропонований quasi-LC дельта-модулятор відповідає даній меті та 

забезпечує просту і цифрову інтенсивну реалізацію стисненого зондування. 

AR quasi-LC дельта-модулятор. 

Модулятор складається з аналогової частини, яка включає 7-бітний ЦАП 

зворотного зв’язку з sw-cap, субтрактор (тут-дискретизований ЦТ на основі подій, 

але, як правило, це може бути КТ), попередній підсилювач та 4-бітний квантор 

залишків і цифрову частину, що містить синтезовану логік та спеціальний 

цифровий розділ. Прийнято 7-розрядний ЦАП із зворотним зв’язком sw-cap, 

оскільки АЦП LC можуть досягти нижчої середньої частоти дискретизації для 

розріджених сигналів порівняно з їх аналогами, використовуючи рівномірну 

дискретизацію з низькою роздільною здатністю, що зазвичай менше 8 біт. Після 

вузла віднімання попередній підсилювач, який складається з двох каскадних 
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підсилювачів з низьким коефіцієнтом підсилення, використовується для посилення 

залишкового сигналу Vres на 4 рази для компенсації втрат посилення пасивного 

від’ємника та для керування 4-бітовим квантовачем залишків. 

Синтезована логіка служить для цілей багатопорогового порівняння (таким 

чином, назва AR Comp) сигналу квантованого залишку, крім того, використовуючи 

алгоритми LC та AR, та виконуючи підрахунок вгору/вниз (U/D CNT) для генерації 

двійкового цифрового управління для ЦАП із зворотним зв’язком sw-cap. ЦАП 

зворотного зв’язку sw-cap і субстрактор ініціюються шиною CLK на основі подій, 

що генерується шляхом зчитування системного CLK із подіями перетину рівня, 

сформованими в AR Comp. 

AR Comp порівнює оцифрований Vres з кількома цифровими пороговими 

рівнями. Коли напруга залишку Vres знаходиться в межах 𝑉𝐶𝑚 ± 𝐿𝑆𝐵𝐷𝐴𝐶 ∕ 4 (1/4 – 

коефіцієнт підсилення пасивного від’ємника), де VCM – напруга загального 

режиму від’ємника, а LSBdac - LSB sw-cap ЦАП, вихід QOUT квантора залишків 

залишається на рівні 8, і AR Comp не виявляє переходів рівня. 

Коли Vres перевищує цей діапазон, це вказує на перетин одного з десяти 

цифрових рівнів (3,4,…7 і 9,10,…13). Це активує подію та активує шину CLK на 

основі подій. На відміну від звичайного дельта-модулятора LC, запропонований 

модулятор оцифровує залишок дельта-модулятора Vres, використовуючи суб-АЦП 

з низькою роздільною здатністю, що дозволяє виконувати алгоритм AR-LC у 

цифровій області. 

Отже, реалізація AR у запропонованій топології потребує квантування 

залишків та синтезованої цифрової логіки, що майже не затратно з точки зору 

апаратних ресурсів [61, 63]. 

Представлений дельта-модулятор AR використовує новий метод вибірки 

quasi-LC. Подібно до методики дискретизації LC, quasi-LC дискретизація 

дискретує вхідний сигнал Vin лише тоді, коли він перетинає один з порогових 

рівнів. Однак, оскільки алгоритм LC виконується в дискретованому цифровому 

домені, дискретований вхід (𝑉𝑖𝑁(𝑡𝑗), 𝑡𝑗)(𝑡𝑗 = 𝑛|𝑓𝑠) є дискретним у часовій області 

та синхронним до системного годинника. 
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Порівняння зі звичайними АЦП LC. 

Звичайні АЦП, як правило, без годинника, а наступний цифровий блок 

викликається подіями з компараторів КТ. Добре відомими перевагами звичайних 

АЦП LC є: швидкість в плані оновлення вихідних даних для реагування на вхідні 

зміни, вхідна швидкість потоку та динамічне споживання енергії, менша помилка 

квантування в діапазоні та в ідеалі відсутність псевдонімів [68]. 

Принцип роботи. 

Для звичайних АЦП LC вхідний сигнал Vin або напруга залишків Vres 

вводяться в детектори порогового рівня, реалізовані як компаратори KT. Якщо 

один з порогових рівнів перетнуто, генерується відповідний сигнал події, який 

містить інформацію про синхронізацію та інформацію про напругу. Цей сигнал 

події використовується для керування лічильником вгору/вниз і для відновлення 

сигналу. Інформація про синхронізацію знаходиться в домені безперервного часу, 

що означає, що АЦП не можуть безпосередньо взаємодіяти з DT DSP. Однак для 

представлених quasi-LC АЦП, напруга залишкової напруги Vres відбирається і 

оцифровується квантовачем залишків, а оцифрований Vres вводиться в AR Comp в 

дискретизованому цифровому домені, який зміщує алгоритм LC в цифровий домен. 

Невід’ємна передискретизація, що залежить від введення. 

Перші дві переваги, швидка реакція та вхідна швидкість бітової швидкості та 

динамічне споживання енергії, зумовлені властивою їм вхідною залежністю 

передискретизації. Дійсно, у прикладі синусоїдального сигналу, перетвореного з 

фіксованою роздільною здатністю, коефіцієнт передискретизації АЦП ЦТ LC може 

бути виражений як: 

(3.1) 

0𝑆𝑅𝐶𝑇−𝐿𝐶 =
𝑓𝑂𝑢𝑡

2 ⋅ 𝑓𝑖𝑛
=

𝐴ⅈ𝑛, 𝑝𝑝

𝐹𝑆
⋅ 𝑁𝑙𝑒𝑣𝑒𝑙 

Де 𝑓0𝑢𝑡 - середня частота дискретизації, 𝑓𝑖𝑛 – частота синусоїдального входу, 

𝐴ⅈ𝑛, 𝑝𝑝 – вхідна амплітуда від піку до піку, FS – повномасштабний діапазон АЦП, 

а  𝑁𝑙𝑒𝑣𝑒𝑙 – кількість рівнів квантування LC АЦП, що відповідає 2N для дельта-

модулятора з N-бітовим ЦАП зворотного зв’язку та кількості компараторів для 



46 
 

топології спалаху. Отже, залежний від сигналу 0𝑆𝑅𝐶𝑇−𝐿𝐶 знаходиться в діапазоні 

[0, рівень N]. Для запропонованого quasi-LC-дельта-модулятора варто зауважити, 

що з точки зору чорної скриньки він нагадує роботу звичайного АЦП CT LC, 

оскільки він також передискретизує вхідні сигнали з коефіцієнтом 

передискретизації, який залежить від входу, таким чином реагуючи на вхід 

змінюється майже відразу, досягаючи швидкості передачі даних на вході та 

динамічного споживання енергії. 

 

3.2 Системний аналіз дельта-модулятора quasi-LC AR та динамічний 

діапазон (DR) 

 

Два каскадні підсилювачі з низьким коефіцієнтом підсилення в 

попередньому підсилювачі функціонують як RC LPF другого порядку, функція 

передачі z-домену може бути виражена як: 

(3.2) 

𝐻𝐿𝑝𝐹(𝑧) =
𝐺𝐴 ⋅ (1 − 𝑝1) ⋅ (1 − 𝑝2)

(1 − 𝑝1𝑧−1) ⋅ (1 − 𝑝2𝑧−1)
 

Де 𝐺𝐴 – загальний коефіцієнт посилення постійного струму попереднього 

підсилювача, тоді як p1 і p2 – домінуючі полюси, що генеруються двома 

каскадними підсилювачами з низьким коефіцієнтом положення. Визначивши α як 

співвідношення між LSB  ЦАП sw-cap (LSBdac) та LSB квантування залишків суб-

ADC (LSBdac - ADC) номінальна одиниця, функція передачі z-домену функціонує 

на системному виході Dout шуму квантування EQ квантування залишків (NTF) 

шуму ERA попереднього підсилювача (NTFra) та вхідного сигналу Vin (STF) 

можуть бути виражені як: 

(3.3) 

𝑁𝑇𝐹(𝑧) =
𝐷𝑂𝑈𝑇

𝐸𝑄
=

1

1 − 𝑧−1 + 𝑧−1 ∙ 𝛼 ∙ 𝐺𝑆 ∙ 𝐻𝐿𝑃𝐹(𝑧)
 

(3.4) 
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𝑁𝑇𝐹𝑅𝐴(𝑧) =
𝐷𝑂𝑈𝑇

𝐸𝑅𝐴
=

𝛼 ∙ 𝐻𝐿𝑃𝐹(𝑧)

1 − 𝑧−1 + 𝑧−1 ∙ 𝛼 ∙ 𝐺𝑆 ∙ 𝐻𝐿𝑃𝐹(𝑧)
 

(3.5) 

𝑆𝑇𝐹(𝑧) =
𝐷𝑂𝑈𝑇

𝑉𝐼𝑁
=

𝛼 ∙ 𝐺𝑆 ∙ 𝐻𝐿𝑃𝐹(𝑧)

1 − 𝑧−1 + 𝑧−1 ∙ 𝛼 ∙ 𝐺𝑆 ∙ 𝐻𝐿𝑃𝐹(𝑧)
 

Де 𝐺𝑠 – коефіцієнт підсилення від’ємника, який безпосередньо передує 

підсилювачу (що дорівнює ¼ у даній схемі). Будь-яке невідповідність між LSBdac 

та LSBsub – ADC може трактуватися як помилка посилення, що описується 

значенням 𝛼, відмінним від 1. 

Полюси ФНЧ розташовані на номінальній частоті p0 10 мГц, що значно 

перевищує пропускну здатність сигналу 1,42 МГц і майже на порядок нижче, ніж 

частота CLK (fCLK). 

Величини NTF і STF, припускаючи, що коефіцієнт посилення тракту сигналу, 

визначаються як Gtotal = 𝛼 ⋅ 𝐺𝑠 ⋅ 𝐺𝐴, є одиницею. 

Оскільки внутрішньосмуговий NTF дорівнює 0дБ, нижній діапазон шуму 

вихідного спектра модулятора залежить лише від LSBsub – ADC та вибраного 

коефіцієнта передискретизації (враховуючи, що потужність шуму квантування в 

смузі від квантора залишків обернено пропорційна йому). 

Динамічний діапазон (DR). 

DR звичайного дельта-модулятора LC і DR запропонованого quasi-LC 

дельта-модулятора – обидва обмежені верхнім значенням роздільної здатності 

ЦАП і зворотного зв’язку. У спалахах LC АЦП спалах DR замість цього залежить 

від співвідношення між найбільшим ∆max та найменшим ∆min  пороговими 

інтервалами квантора напруги. 

Якщо послідовні порогові рівні в топології на основі спалаху однаково 

розташовані, тоді DR обмежується кількістю використаних компараторів. У 

дельта-модуляторі найменша амплітуда пікового максимуму сигналу (Vin, min), 

яку можна виявити, знаходиться в діапазоні [∆min, ∆min +1], тобто він 1 до 2 

LSBDAC, залежно від загального сигналу -режим напруги (Vin, CM). 
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Дійсно, якщо Vin, CM лежить посередині двох послідовних рівнів ЦАП 

зворотного зв’язку (VDAC,i і VDAC,i+1), тоді Vin, min дорівнює ∆min, тоді як якщо 

Vin, CM не однаково розташовані на VDAC,i і VDAC,i+1, то Vin, min збільшується 

лінійно, оскільки відстань між Vin, CM та одним із двох порогів зменшується. 

Отже, він обмежений 2 ∆min. 

Тому подібно до звичайних АЦП LC CT, запропонований quasi-LC дельта-

модулятор демонструє варіацію DR на 6 дБ, за умови Vin, CM вхідного сигналу. 

Однак навіть у цьому відношенні AR можна розглядати як засіб поліпшення 

динамічного діапазону LC АЦП. Тому схема AR допомагає подолати компроміс 

між динамічним діапазоном та пропускною здатністю сигналу [61]. 

 

3.3 Алгоритм адаптивного дозволу (AR) 

 

Алгоритм AR  виконує мету подальшого зменшення середньої частоти 

дискретизації, щоб зменшити потужність, споживану для обробки та бездротової 

передачі даних з вузла IoT. Він використовується, регулюючи порогові інтервали 

на основі активності вхідного сигналу (тобто похідної), не жертвуючи діапазоном 

продуктивності АЦП [57]. Повільно мінливий вхідний сигнал перетворюється з 

найкращою роздільною здатністю (∆min), тоді як швидкозмінний сигнал 

перетворюється з найгрубішою роздільною здатністю (∆max). Для АЦП LC смуга 

пропускання АЧХ є рівною для сигналів, які вони можуть відстежувати. АЦП LC 

не обмежені смугою пропускання в тому сенсі, що їх вузьке місце в смузі 

пропускання не відображається їх частотною характеристикою та вони обмежені 

максимальною швидкістю зниження сигналу. Спеціальних визначень пропускної 

здатності LC АЦП немає. Визначити максимальну швидкість наростання можна за 

допомогою 2𝜋 ⋅ 𝐵𝑤 ⋅ 𝐴−3 𝑑𝐵, де можна отримати смугу пропускання сигналу. 

Отже, специфікація максимально допустимої затримки циклу tL,max дельта-

модулятора LC без алгоритму AR, отже має фіксовану роздільну здатність ∆ (рівну 

∆min), можна отримати: 

(3.6) 
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𝑡𝐿𝑚𝑎𝑥 =
𝛥

2𝜋 ⋅ 𝐵𝑤 ⋅ 𝐴−3𝑑𝐵
 

Отже, пропускна здатність сигналу є верхньою межею при: 

 

(3.7) 

𝐵𝑊𝑚𝑎𝑥 =
𝛥

2𝜋 ⋅ 𝑡𝐿𝑚𝑎𝑥 ⋅ 𝐴−3𝑑𝐵
 

Пряма пропорційність роздільної здатності АЦП LC свідчить про те, що 

використовуючи AR до найгрубішого значення ∆max, 𝐵𝑊𝑚𝑎𝑥 і максимальна 

швидкість знищення, яку можна відстежити, може поширюватися на коефіцієнт  

L = ∆max/∆min (далі – фактор AR). 

Впровадження алгоритму AR. 

Спосіб реалізації AR у звичайному дельта-модуляторі CT і LC полягає у 

адаптивній настройці, змінюючи час, інтервал порівняння (тобто різниця між 

верхнім і нижнім порогами порівняння двох компараторів, які сприймають 

залишкову напругу VH та VL), на основі похідної вхідного сигналу [61, 63]. 

Однак це призводить до накладних витрат на обладнання. Логічно, що 

запропонований quasi-LC дельта-модулятор замінює два компаратори дельта-

модулятора CT, кожен із змінними в часі порогами, компараторами 2L, кожен з 

фіксованим порогом.  

Для наномасштабних КМОН-технологій використання високоефективних 

компараторів КТ, які зазвичай застосовують багатоступеневу топологію для 

досягнення достатнього виграшу, ймовірно призводить до більш високого 

споживання статичної енергії. 

Оскільки CLK застосовується до квантора залишків, пропускна здатність 

сигналу запропонованого quasi-LC дельта-модулятора обмежується тим фактом, 

що максимальний зсув напруги, який ЦАП зворотного зв’язку здатний забезпечити 

в Tclk, відповідає грубій роздільній здатності, дозволеній AR схемі ∆max. Це 

означає, що добуток ∆max ·  𝑓𝐶𝐿𝑘 представляє максимальне абсолютне значення 

похідної сигналу, яке АЦП здатний обробляти, не вносячи очевидних спотворень. 
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Розглядаючи вхідний синусоїдальний сигнал −3ⅆ𝐵𝐹 з частотою, рівною BW, 

пропускну здатність АЦП можна розрахувати як: 

(3.8) 

𝛥𝑚𝑎𝑥 ⋅ 𝑓𝐶𝐿𝑘 = max {
𝛿

𝛿𝑡
[𝐴

−3𝑑𝑏
· 𝑠ⅈ𝑛(2𝜋 · 𝐵𝑊 · 𝑡)]} 

(3.9) 

𝐵𝑊 =
𝛥 max ⋅ 𝑓𝐶𝐿𝑘

2𝜋 ⋅ 𝐴−3𝑑𝐵
=

𝐿 ⋅ 𝛥𝑚𝑖𝑛 ⋅ 𝑓𝐶𝐿𝑘

2𝜋 ⋅ 𝐴 − 3ⅆ𝐵
 

Де L встановлено як 5.  

Подібно до аналогів КТ, алгоритм AR забезпечує розширення смуги 

пропускання на коефіцієнт L порівняно з топологією з фіксованою роздільною 

здатністю. Варто також зазначити, що з огляду на мінімальну роздільну здатність 

запропонованого quasi-LC-дельта-модулятора можна розраховувати досить точно, 

що на відміну від дельта-модуляторів CT LC, де затримка циклу є натомість 

нелінійною функцією похідної вхідного сигналу і тому, не є постійною. 

 

Висновок до 3 розділу 

 

У порівнянні зі звичайними АЦП  LC, представлений AR quasi-LC АЦП 

зберігає переваги швидкої реакції на оновлення вхідних даних, середньої частоти 

дискретизації, що залежить від вхідного сигналу та енергоспоживання, а також 

меншої похибки в діапазоні. Внаслідок прийняття рівномірного місцевого відбору 

проб у квантовачі залишків, представлений дельта-модулятор quasi-LC AR 

втрачає характеристики без накладання. Однак це вводить дві унікальні переваги: 

уникнення компараторів КТ і синхронізація з місцевим годинником, що 

забезпечує прямий інтерфейс з DT DSP. 

За допомогою аналізу на рівні системи посилення шляху проходження 

сигналу Gtotal може впливати на NTF, вихідний діапазон STF та лінійність 

системи, тоді як домінуючі полюси попереднього підсилювача можуть також 

впливати на зовнішні STF та NTF. 
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З точки зору реалізації алгоритму AR, представлений дельта-модулятор 

зміщує реалізацію в цифровий домен і зменшує апаратну складність. У рамках 

програм моніторингу в реальному часі, порівняння між запропонованими  

quasi-LC АЦП та рівномірними перетворювачами вибірки Найквіста (тобто АЦП 

SAR, враховуючи їх сучасну енергоефективність) було проведено кількісно, що 

порівняно з АЦП SAR із стиснутим алгоритмом, реалізованим в DSP, 

представлений дельта-модулятор може бути життєздатною альтернативою. 

Аналіз DR приходить до висновку, що DR LC-АЦП на базі дельта-

модулятора обмежується роздільною здатністю ЦАП із зворотним зв’язком, тоді 

як DR на основі спалаху залежить від кількості компараторів КТ всередині. 
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Розділ 4 

Дельта-модулятор квазірівневого переходу з адаптивною роздільною 

здатністю з квантовачем залишків на основі SAR та VCO 

 

4.1. Квантор залишків на основі SAR 

 

У запропонованому quasi-LC АЦП квантователь залишків перетворює 

посилену напругу залишку в 4-бітове цифрове слово (QOUT). Вибір 4 бітів 

залежить від обраного фактора AR (L=5), що вимагає 10 порогових рівнів. 

Тактова частота 80 МГц обрана, щоб дозволити вирішити всі 4 біти (тобто 

гарантувати, що вихідний тригер RDY готовий до перетворення, завжди 

стверджуватися протягом тактового періоду), і враховуючи розумний запас часу, 

щоб впоратися з варіаціями процесу. Квантор залишків реалізований як 

асинхронний АЦП SAR верхньої пластини з роздвоєним двійково-зваженим 

ємнісним ЦАП (крім конденсаторів LSB C0, які не розділяються), як показано на 

рис. 4.1. 

 

Рис. 4.1. Квантор залишків на основі SAR 

Вибір послідовної апроксимаційної топології покладається на її простоту, 

податливість до масштабування та найсучаснішої енергоефективності. 

Одиничний конденсатор ємнісного ЦАП залишкового квантора-це МОМ-

ковпачок 4,5 fF від PDK, тоді як перемикачі відбору проб – це прості затвори 

передачі. Враховуючи низьку роздільну здатність суб-АЦП, а також низьку 
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амплітуду посиленого VRES (значно нижче повномасштабного діапазону АЦП), 

перемикання завантаження не потрібно. Порівняльник реалізований як простий 

етап засувки, тоді як логіка SAR складається лише з тригерів TSPC та логічних 

затворів. Через передискретизацію (fCLK становить близько 56*БВ), внесок 

потужності шуму квантування залишкового квантора в пропонований LC ADC 

SNR становить: 

(4.1) 

𝑆𝑁𝑅𝑆𝐴𝑅 𝑑𝐵̇ = 6,02𝑁 + 1.76 + 10 𝑙𝑜𝑔 (
𝑓𝐶𝐿𝑘

2 ⋅ 𝐵𝑤
) 

Де N – роздільна здатність ЦАП із зворотним зв’язком sw-cap 

запропонованого дельта-модулятора (N=7 у цій реалізації). Для BW=1,42 МГц, 

SNRsar = 58 дБ, що насправді є верхньою межею SNR запропонованого quasi-LC 

АЦП. Звичайний АЦП LC з рівною пропускною здатністю вимагав би дисперсії 

затримки шлейфу  ∆te нижче 173 пс для досягнення того ж SNR, що досить складно 

отримати за допомогою багатоступінчастої топології компаратора, і його потрібно 

було б компенсувати за допомогою смуги пропускання і енергоспоживання 

компараторів. 

Наприклад, 4-ступінчастий компаратор в LC АЦП, може досягти дисперсії 

затримки приблизно 150 пс із смугою пропускання 200 МГц, коли АЦП перетворює 

повномасштабну вхідну синусоїду 20 МГц [71].  

У запропонованому модуляторі шум квантування квантора залишків домінує 

над SNR на частотах сигналів у верхньому діапазоні смуги пропускання сигналу, 

тоді як для низьких вхідних частот, замість цього в ADR SNR переважає похибка 

напруги, викликана поточним витоком вимикачів всередині від’ємника sw-cap. 

Результати вимірювань. 

Представлений дельта-модулятор quasi-LC AR реалізований у 28-нм КМОН 

TSMC LP і займає площу 0,0126 𝑚𝑚2. Мікрофотографія чіпа показана на Додатку 

Б.  

Основний модулятор складається з ЦАП з зворотним зв’язком sw-cap і 

від’ємника, попереднього підсилювача, квантування залишків та синтезу. 



54 
 

Підтримуючі схеми включають вхідний тактовий буфер, інтерфейс SPI, вихідні 

OPA та LVDS TX. Вихідні контрольні OPA реалізовані на товстих затворних 

транзисторах, що працюються на живленні 1,8 В. 

 

4.2. Вимірювання алгоритму AR 

 

Частота ЕКГ-сигналу дійсно збільшена для того, щоб візуалізувати роботу 

алгоритму AR в областях похідної високого сигналу (грубіша роздільна здатність 

для похідних високого сигналу і точніша роздільна здатність при низьких 

похідних). 

Виміряний 7-розрядний цифровий двійковий вихід Dout та вихід EBout на 

основі подій показані на рис. 4.2, демонструють, що алгоритм AR вмикається лише 

тоді, коли вхідний сигнал швидко змінюється. Як видно, коли ∆˜ (інформація про 

напрямок включена в UD) стає вище 1 або нижче -1 (наприклад, між Q і R та 

інтервалами R і S). 

 

Рис.4.2. Вимірюваний цифровий вихід (Dout) та вихідні сигнали на основі 

подій (∆˜  та CNG) на прикладі схеми сигналу ЕКГ, що генерується з довільним 

генератором сигналу. 
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Більше того, CNG тригер подій залишається низьким, коли не відбувається 

перетин через рівень. 

Для того, щоб підкреслити переваги AR, виміряна середня частота 

дискретизації шини сигналу EBout для синусоїдального входу -3 dBFS  і порівняно 

з алгоритмом AR, частота оцінки якого 𝑓𝐸𝐵,𝑜𝑢𝑡 вихід добре апроксимується: 

(4.2) 

𝑓𝐸𝐵,𝑜𝑢𝑡 = 2 ⋅ 𝑓ⅈ𝑛 ⋅
𝐴𝑖𝑛1

𝑝𝑝

𝐹𝑠
⋅ 2𝑁 

Де N – роздільна здатність ЦАП із зворотним зв’язкоv sw-cap, рівна 7. 

Алгоритм AR починає працювати, коли частота вхідного сигналу >280 кГц. 

Це може зменшити середню частоту дискретизації на 3× на краю смуги 

пропускання (~ 1,4 МГц). З іншого боку, для вхідних частот <100кГц, виміряна 

середня частота дискретизації трохи перевищує її теоретичне значення (тобто дві 

криві не перетинаються), знову ж таки, через струм витоку на вузлі Vres, який, крім 

того, що трохи погіршує продуктивність АЦП, також спричиняє «помилкові» події 

перетину рівня.  

Слід пам’ятати, що окрім очевидної переваги щодо зменшення частоти 

дискретизації, використання алгоритму AR забезпечує більш широку смугу 

пропускання сигналу, яка в іншому випадку була б обмежена лише 280 кГц. 

 

4.3 Квантор залишків на основі VCO 

 

RVCO у квантовачі залишків на основі VCO, показаному на рис. 4.3, 

складається з 16 псевдодиференціальних каскадів затримки з 2× пасивною 

(резистивною) фазовою інтерполяцією, що дає в цілому 32 диференціальні фази 

[22, 67]. 



56 
 

 

Рис. 4.3. Схема RVCO 

Кожна комірка затримки втрачає струм через регульоване напругою джерело 

струму, де паралельно підключені 24 вхідні транзистори, що дозволяють 

здійснювати грубе управління коефіцієнтом підсилення VCO Kvco та центром 

частоти вільного ходу, керованим KVCOctrl<15:0>. 

Вихідні фази RVCO відбираються за допомогою спеціальних тригерів 

підсилювача сенсу, тоді як апаратне забезпечення для цифрової диференціації та 

першого підрахунку реалізовується за допомогою стандартного цифрового потоку 

синтезу, що призводить до простого та зрозумілого впровадження. Результат 

квантування залишків на основі VCO y[n] може бути виражений як [106]: 

(4.4) 

𝑦[𝑛] =
ℕ𝑝ℎ

2𝜋
(∆ 𝜙𝑥[𝑛] + 𝜙𝑞[𝑛 − 1] − 𝜙𝑞[𝑛]) 

Де Nph – кількість вихідних фаз RVCO всередині квантора залишків (32 у цій 

схемі), (∆ 𝜙𝑥[𝑛] – зміна фази VCO за один тактовий період через посилену напругу 

залишку, а 𝜙𝑞 – помилка квантування фаз. ∆𝜙𝑞[𝑛], у свою чергу, може бути 

виражений як: 

(4.5) 

𝛥𝜙𝑥[𝑛] = 2𝜋𝐾𝑉𝐶𝑂𝐺𝐴𝑉𝑅𝐸𝑆[𝑛]̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅𝑇 𝐶𝐿𝐾 

Де KVCO є коефіцієнтом підсилення VCO, Ga – коефіцієнтом постійного 

посилення попереднього підсилювача, а Tclk – тактовим періодом квантування на 

основі VCO. Отже, LSB квантування на основі VCO є 𝐿𝑆𝐵𝑠𝑢𝑏 −𝐴𝐷𝐶 =

𝑓 𝑐𝑙𝑘/(𝐾𝑣𝑐𝑜𝑁𝑝ℎ𝑎𝑠𝑒).  
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Щоб отримати 𝐿𝑆𝐵𝑠𝑢𝑏 −𝐴𝐷𝐶, Kvco потрібно вставити на 4 · fCLK вольт і 

будь-яке відхилення від цього співвідношення можна розглядати як варіацію α. 

Результат вимірювання. 

Запропонований quasi-LC дельта-модулятор, реалізований в TSMC 28-нм LP 

КМОН, займає площу 0,022 𝑚𝑚2. Вихідні контрольні OPA реалізовані на товстих 

затворних транзисторах і працюють на живленні 1,8 В. Виміряний вихідний спектр 

для повномасштабного синусоїдального вхідного сигналу 300,06 кГц, досягаючи 

SNDR та SFDR 53,07 дБ та 63,32 дБ відповідно.  

За допомогою вбудованої мікросхеми DFT, що розриває петлю дельта-

модулятора, вихідний спектр автономного квантовача залишків на основі VCO з 

вхідним сигналом – 18 дБВ на 150,32 кГц (яка є амплітудою, яка ініціює повне 

коливання на виході квантователя залишків на основі VCO). 

SNDR і SNR запропонованого модулятора в порівнянні з амплітудою вхідної 

синусоїди 300,06 кГц, що передбачає DR більше 50 дБ. Це значно більше, ніж у 

quasi-LC модулятора AR, який не проявляє властивого розмивання і чий DR, 

обмежений роздільною здатністю ЦАП із зворотним зв’язком sw-cap, що 

обмежується до 42 дБ.  

Енергоспоживання представленої роботи може бути додатково оптимізовано 

за рахунок зменшення кількості фаз у квантовачі залишків на основі VCO. 

 

4.4 Порівняння між АЦП quasi-LC із квантовачем залишків на основі 

SAR та з квантовачем залишків на основі VCO 

 

Quasi-LC АЦП із квантовачем залишків на основі SAR можуть отримати 

вигоду від вхідної залежності середньої частоти дискретизації та сппоживання 

енергії. Більш того, оскільки АЦП SAR мають найсучаснішу енергоефективність, 

quasi-LC можуть досягти кращої енергоефективності, коли SAR–АЦП приймається 

як квантор залишків. Оскільки АЦП SAR менш чутливі до варіацій процесу, ніж їх 

аналоги на основі VCO, quasi-LC АЦП з квантовачем залишків на основі SAR 

потребують меншої налаштованості. 
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Quasi-LC АЦП з квантовачем залишків на основі VCO містять властивості, 

що допомагають досягти їм більш високого коефіцієнту опору та уникнути 

погіршення SNDR на низьких частотах, спричинених витоками всередині 

від’ємника sw-cap. Однак це відхилення погіршує залежність quasi-LC АЦП від 

середньої частоти дискретизації та споживання енергії від вхідної діяльності. 

 

Висновок до розділу 4 

 

У даному розділі були представлені дельта-модулятори quasi-LC на основі 

SAR та VCO. Аналізувався вплив витоків субтрактора на поведінку системи 

загалом. Представлені попередній підсилювач та квантування залишків на основі 

SAR. Подано логічний потім синтезованого цифрового блоку. Дані SNDR  проти 

вхідної амплітуди також узгоджують з обговоренням DR. Крім того, алгоритм AR 

також перевіряється за допомогою результату вимірювання карти сигналу ЕКГ із 

покращеною швидкістю та середньою частотою дискретизації в порівнянні з 

вхідними частотами, демонструючи, що середня частота дискретизації 

зменшується в три рази на краю смуги пропускання сигналу модулятора за 

допомогою алгоритму AR.  

Тому вхідне енергоспоживання, вплив змін процесу та варіації постачання 

також досліджують за допомогою різних вимірювань. 

Вимоги до експлуатаційних характеристик та продуктивності цього 

квантування залишків на основі VCO (як правило, розглядається як основний 

внесок у нелінійність у традиційному автономному АЦП на базі VCO), можуть 

значно пом’якшитись у запропонованому quasi-LC дельта-модуляторі. 

Дійсно, затухання в квантовачі залишків на основі VCO, ефекти якого 

можуть бути відфільтровані, не тільки пом’якшує вплив витоків від’ємника  

sw-cap на продуктивність системи, але також збільшує DR системи та ї середню 

частоту дискретизації для вхідних сигналів з низькою амплітудою. 

Практичні рекомендації 
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Зважаючи на всі запропоновані інновації, можна запропонувати такі 

пропозиції для майбутніх дослідників: 

– Модулятор ∆Σ пасивного багатоступеневого формування шуму 

(MASH). Для зменшення шуму в діапазоні квантування. 

– Пасивний ∆Σ модулятор на основі конвеєрного обертання з розподілом 

зв’язку з пасивним коефіцієнтом посилення.  

Може уникнути ефекту міжступеневого навантаження. Для того, щоб 

скористатися перевагами уникнення ефекту та генерувати пасивний 

коефіцієнт, можна застосовувати техніку посилення sw-cap. 

– Дельта-модулятор AR quasi-LC з квантовачем залишків адаптивного 

відбору проб.  

Адаптивна техніка дискретизації може також застосовуватися до 

квантору залишків рівномірної вибірки для адаптивної вибірки VRES 

на основі сигналу CNG на основі подій, що може додатково 

масштабувати споживання енергії відповідно до вхідної активності, 

таким чином покращуючи енергоефекивність. 

– Дельта-модулятор AR quasi-LC з від’ємником КТ.  

Потрібно додатково дослідити активний від’ємник КТ. Він може не 

тільки керувати квантовачем залишків безпосередньо без допомоги 

попереднього підсилювача, але і керувати навантаженням 

конденсатора. Це може спростити логіку цифрового управління. 

– Дельта-модулятор quasi-LC з регульованими полюсними петлями. 

Домінуючі полюси P1 та P2 впливають на пік зовнішнього діапазону 

STF та NTF, і тому, впливають на фільтрування поза смугами.  

– Дельта-модулятор quasi-LC з генератором дизеру, реалізований в 

синтезованому цифровому блоці. SNDR quasi-LC АЦП і залишком на 

основі SAR погіршується на низьких частотах через витік у від’ємнику 

sw-cap.  

Щоб уникнути ефекту витоку та збільшити коефіцієнт шуму, генератор 

розсіювання може бути реалізований з цифровим лічильником. Цей 
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лічильник підраховує кількість циклів після останньої події, і якщо це 

число не перевищує фіксований поріг, можна активувати нову подію 

для оновлення субтрактора. 
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Висновки 

 

Дипломна робота присвячена дослідженню малопотужних АЦП з пасивними 

та цифровими інтенсивними топологіями в наномасштабній КМОН для програм 

Internet-of-Things (IoT), відповідно, що вимагають високої роздільної здатності та 

низької/середньої роздільної здатності, де виникають труднощі при застосуванні 

звичайних високопродуктивних підсилювачів безперервного часу (КТ), 

враховуючи низький власний коефіцієнт посилення об’ємних транзисторів та 

знижену напругу живлення. Даним дослідженням присвячений 1 розділ дипломної 

роботи. 

У 2 розділі для подолання обмежень, спричиненими наномасштабною 

КМОН, була розроблена пасивна реалізація АЦП Delta Sigma (∆Σ) для програм IoT 

з високою роздільною здатністю. Звичайні пасивні ∆Σ модулятори, а також 

міжступеневі ефекти навантаження були проаналізовані, тоді як обертання з 

розподілом заряду було застосовано до пасивного дельта-модулятора, щоб 

запобігти будь-яким міжетапним ефектам навантаження. В інтегратор 2-го ступеня 

були додані незалежний шлях зворотного зв’язку та ступінь занулення, щоб 

додатково послабити внутрішньосмуговий шум квантування та поліпшити 

стабільність системи, тоді як конвеєрна техніка застосовувалась фільтром IIR 

другого порядку на основі обертання розподілу заряду для збільшення довжини 

фази. 

У 3 розділі для реалізації АЦП переходу рівня (LC) для програм, що мають 

справу з розрідженими сигналами та вимагають стисненого зондування, а також 

для скасування ефектів, спричинених варіаціями затримки розповсюдження 

компараторів КТ, було представлено ADC на основі рівня квантування залишків з 

адаптивною роздільною здатністю (AR) квазірівневого перехрещення quasi-LC. Ця 

топологія зміщує реалізацію алгоритмів LC та AR у цифровий домен, що робить її 

доступною для наномасштабної КМОН.  

Аналіз представленої топології на системному рівні проводився не лише для 

отримання функцій передачі шуму сигналу та квантування (STF та NTF 
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відповідно), відповідної чутливості до коефіцієнта посилення тракту сигналу Gtotal 

та домінуючих полюсних частот попереднього підсилювача P1 та P2, але також для 

дослідження реалізації AR алгоритму всередині цієї топології. Більше того, 

представлену топологію також кількісно порівнювали з АЦП з рівномірною 

вибіркою, такими як АЦП з послідовним апроксимаційним регістром (SAR), слідом 

за стиснутим зондуючим ЦСП, з урахуванням однакової швидкості відгуку на 

вхідні зміни, які більші або рівні відстані ∆ між сусідніми рівнями. 

У 4 розділі також було досліджено теоретичний динамічний діапазон (DR) 

LC АЦП. Представлена топологія дельта-модулятора quasi-LC AR була реалізована 

за допомогою квантовача залишків на основі SAR та осцилятора, керованою 

напругою (VCO). Реалізація з квантовачем залишків на основі SAR забезпечує 

хороше енергоспоживання, яке залежить від вхідного сигналу, середню частоту 

дискретизації. Однак він страждає від витоку затвора комутаторів КМОН всередині 

від’ємника з комутованим конденсатором (sw-cap) і має відносно невеликий DR, 

обмежений роздільною здатністю ЦАП зворотного зв’язку.  

Для того, щоб зменшити наслідки витоку комутаторів та поліпшити DR, був 

застосований квантор залишків на основі VCO. Власне і викликаний 

невідповідністю, дизеринг може збільшити середню частоту дискретизації 

низькоамплітудних та повільно змінюваних сигналів. Крім того, на відміну від 

звичайних АЦП VCO, зо страждають від нелінійності, ця реалізація дуже доречна 

до нелінійності RVCO. 
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УДК 004.31 

ІВАНОВ О. В., ЛИЧАК Д. О., НІЧЕПОРУК А. О. 
Хмельницький національний університет 

 

ДОСЛЯДЖЕННЯ ПАСИВНОГО СИГМА-ДЕЛЬТА МОДУЛЯТОРА 

ДРУГОГО ПОРЯДКУ 
 

В роботі представлено архітектуру пасивного дельта-сигма модулятора з комутованим конденсатором, 

яка базується на техніці обертання із розподілом заряду, та яка дозволяє усунути міжступеневі ефекти 

навантаження, які є негативним чинником для традиційних пасивних модуляторів. Для поліпшення придушення 

шуму та стабільності роботи запропонованого модулятора до інтегратора 2-го ступеня додано незалежний 

додатковий шлях зворотного зв’язку та нульовий каскад. 
Ключові слова:Модулятор, Сигма-дельта модуляція, Компаратор, Фільтр 

 

IVANOV O. V., LYCHAK D. O., NICHEPORUK A. O.  
Khmelnytskyi National University 

 

INVESTIGATION OF SECOND-ORDER PASSIVE SIGMA-DELTA 

MODULATOR 
 

The ever-increasing demands on the Internet of Things and portable devices are contributing to the development of the latest trends 

based on energy-efficient system design. This is further motivated by the relatively slow development of energy storage technologies and 

consumer expectations for their operation over time. To achieve low-cost large-scale integration, along with the use of acceptable digital 

energy efficiency, the Internet of Things and portable devices are usually integrated into deep nanoscale CMOS technology. However, it 

is quite difficult to implement high-performance operational amplifiers and comparators, which are necessary elements for most analog-

to-digital converters (ADCs), in deep nanoscale CMONs, given the low natural gain of transistors and low supply voltage. Therefore, 

passive ADC topologies are an alternative to deep nanoscale CMOS to increase the overall energy efficiency of portable devices and the 

Internet of Things. 

The paper presents the architecture of a second-order passive modulator which uses the technique of the charge-sharing rotation 

to suppress the effect of interstage loading in the circuit filter of a capacitor with switched condensation. An independent additional 

feedback path and an additional zero-input stage are added to the 2-nd stage of the low-pass filter and optimized by behavioral simulation 

to increase noise attenuation in the quantization range and improve stability. 

Keywords: Modulator, Sigma-delta modulation, Comparator, Filter 

 

Вступ. Постійно зростаючі вимоги до мереж Інтернету речей (IoT) та портативних пристроїв сприяють 

розвитку новітніх тенденцій, що засновані на енергоефективному проектуванні систем. Це додатково мотивовано 

відносно повільним розвитком технологій накопичення енергії та сподіваннями споживачів на їх експлуатацію 

протягом тривалого часу. Для досягнення недорогої широкомасштабної інтеграції, разом із використанням 

прийнятної цифрової енергоефективності, мережі Інтернету речей та портативні пристрої зазвичай інтегруються в в 

глибоку наномасштабну технологію КМОН (deep nanoscale  CMOS  technology). Однак, досить складно впровадити 

високопродуктивні операційні підсилювачі та компаратори, які є необхідними елементами для більшості аналого-

цифрових перетворювачів (АЦП), в глибокі наномасштабні КМОН, враховуючи низький власний коефіцієнт 

підсилення транзисторів та занижену напругу живлення. Тому пасивні топології АЦП є альтернативою глибоких 

наномасштабних КМОН для підвищення загальної енергоефективності портативних пристроїв та мереж Інернету 

речей. 

Сигма-дельта модуляція. Для точної обробки електричних сигналів використовуються цифрові методи, 

однак вимірювані фізичні величини, будь-які процеси у природі, людська мова являються аналоговими. Тому 

відповідні їм електричні сигнали, що отримуються в результаті зчитування (вимірювання), повинні пройти етап 

перетворення до цифрового виду. Перетворення здійснюється за допомогою аналогово-цифрових перетворювачів 

(АЦП), серед яких сигма-дельта АЦП, що володіють підвищеною точністю [3].  

На рис. 1 наведено узагальнену структурну схему сигма-дельта модулятора. Розглянемо детальніше принцип 

її роботи. 

Аналоговий вхідний сигнал (1) надходить на вираховувач, де з нього віднімається вихідний сигнал 

однобітного ЦАП зворотного зв'язку (що формує напругу + Vref або -Vref), після чого отриманий сигнал (2) 

надходить в інтегратор. Інтегратор накопичує різницю між аналоговим вхідним сигналом (1) і вихідним сигналом 

однобітного ЦАП зворотного зв'язку (+ Vref або -Vref). Сигнал з виходу інтегратора (3) надходить на компаратор, 

який порівнює цей сигнал з нульовою опорною напругою. Вихідний стан компаратора (4) по такому сигналу 

фіксується D-тригером (5) для передачі на вихід модулятора через дискретні часові інтервали. Вихід D-тригера являє 

собою цифровий однобітний вихід сигма-дельта-модулятора. Цей вихідний сигнал також надходить на однобітний 
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ЦАП зворотного зв'язку, який може формувати тільки дві напруги (як правило, в якості ЦАП використовується 

аналоговий комутатор, що перемикає вихід між джерелами опорних напруг + Vref і -Vref). Швидкість передачі 

вихідного потоку однобітних даних визначається тактовою частотою модулятора. 

Результат роботи сигма-дельта-модулятора є потік цифрових даних, який синхронізується тактовим сигналом 

модулятора. Середнє значення цих даних (обчислене в цифровий області) відповідає вхідному аналоговому напрузі. 

Це середнє значення обчислюється як відношення числа одиничних бітів до числа нульових бітів у вихідному потоці 

сигма-дельта-модулятора протягом заданого кількості періодів тактового сигналу.  

 

 
Рис. 1. Узагальнену структурну схема сигма-дельта модулятора 

 

У наномасшатбному КМОН через труднощі з реалізацією операційних підсилювачів та відносно високе 

енергоспоживання багатоступеневих підсилювачів були введені різні методи для зменшення кількості та 

енергоспоживання операційних підсилювачів в сигма-дельта АЦП. Зокрема, вони включають наступні техніки: 

− комутованих операційних підсилювачів,  

− техніку спільного використання підсилювачів, 

− техніку заміни операційних підсилювачів, 

− інтегратори на основі регулятора напруги (VCO) та пасивні інтегратори. 

Комутована техніка операційного підсилювача. Операційні підсилювачі всередині інтеграторів працюють 

лише під час відповідної фази інтеграції, в той час як вони просто споживають статичну потужність. Натомість 

операційні підсилювачі можуть бути відключені під час інших фаз, для того щоб зменшити споживання енергії. 

Це можна зробити, зарядивши конденсатор для відбору проб на наступному етапі та інтегрувавши його 

протягом тієї ж фази [4-7]. Однак час спрацьовування комутованих операційних підсилювачів зменшує доступний 

час встановлення сигналу, а отже, збільшує вимогу до смуги пропускання [4]. 

Техніка спільного використання операційних підсилювачів. Техніка спільного використання операційних 

підсилювачів може ділити операційні підсилювачі між складовими інтеграторами та суматорами під час різних фаз 

усередині сигма-дельта модулятора. Тому його можна використовувати для підвищення енергоефективності 

системи [4, 8, 9]. Однак окремий підсилювач у роботі надмірно обмежений специфікаціями шуму та врегулювання 

інтегратора 1-го ступеня, які є досить непотрібними для наступних двох етапів [9]. 

Для належного розподілу операційних підсилювачів між різними каскадами також слід використовувати 

складну логіку управління синхронізацією. Крім того, через вузол заземлення спільних операційних підсилювачів 

система страждає від ефекту пам’яті спільних операційних підсилювачів, що погіршує загальну продуктивність всієї 

системи. 

Техніка заміни операційного підсилювача. Техніка заміни операційного підсилювача намагається замінити 

операційні підсилювачі альтернативними блоками, такими як детектори нульового перетину [10], динамічні 

компаратори [11], інвертори [12] та кільцеві підсилювачі. Сигма-дельта модулятори з детекторами нульового 

перетину, можуть навряд чи досягти високої роздільної здатності через перевищення напруги, що спричинене 

затримками переходу від нуля до стабільного результату виявлення. В той час як точність сигма-дельта модуляторів, 

що використовують інтегратори на основі динамічних компараторів та інверторів, в основному погіршується через 

їх обмежений коефіцієнт посилення постійного струму та зміщення, яке передається на вхід.  

Для кільцевих підсилювачів, основним недоліком їх використання є погана стабільність. Більше того, через 

їх нелінійну природу та кілька діючих областей, досить складно розробити стабільний кільцевий підсилювач. 

Інтегратори на основі регулятора напруги (VCO) та пасивні інтегратори. Альтернативний метод полягає у 

використанні інтегратора на основі регулятора напруги для заміни звичайних інтеграторів, що потребують 
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високопродуктивних операційних підсилювачів [13, 14]. Однак, при надходженні великих сигнали, лінійність 

генератора погіршується, що вимагає калібрування та, в загальному, обмежує точність АЦП. 

Тому з метою усунення міжступеневих ефектів, які є негативним чинником для більшості традиційних 

пасивних модуляторів запропоновано структуру пасивного сигма-дельта модулятор другого порядку, що базується 

на техніці обертання із розподілом заряду.  

Структура та принцип роботи пасивного сигма-дельта модулятор другого порядку. Спрощена схема 

запропонованого модулятора ∆Σ другого порядку на основі обертання із розподілом заряду представлена на рис.1. 

Запропонований модулятор містить фільтр низької частоти другого порядку (IIR2), 1-бітний ЦАП із зворотнім 

зв'язком та компаратор. 

Принцип роботи IIR2 фільтра заснований на дослідженні представленому у роботі [1, 2]. Це повністю пасивна 

топологія, яка уникає використання експлуатаційних або будь-яких активних підсилювачів і використовує лише 

конденсатори та перемикачі із КМОН структурою, що в свою чергу дозволяє запобігти будь-яким міжетапним 

ефектам навантаження. Протягом Ф1, VIN відбирається на конденсаторі CS, а потім на протязі Ф2 верхня пластина 

CS з’єднується з верхньою пластиною CH1, викликаючи розподіл заряду між CS і CH1. Тому в кінці Ф2 CS і CH1 

зберігають однакову інформацію про напругу. Отже, замість того, щоб використовувати CH1 для зарядки CS2, а потім 

приймати CS2 для зарядки CH2, IIR2 використовує CS для безпосередньої зарядки CH2. Коли заявляється Ф3, CS 

підключається до верхньої пластини CH2, за допомогою якої інформація про напругу, що зберігається в CS, ідентична 

інформації про напругу, що зберігається в CH1 в кінці Ф2, переходить до CH2 без втрат заряду в CH1. На відміну від 

каскадно-пасивних інтеграторів SC, каскадно-пасивні інтегратори в IIR2 використовують один конденсатор 

дискретизації CS між каскадами. З цієї причини IIR2 не проявляє будь-яких міжетапних ефектів навантаження, 

незважаючи на те, що використовуються два каскадні пасивні інтегратори. 

На представленому рівні модулятора, протягом Ф1, різниця напруг між вхідним сигналом VIN та виходом 1-

бітового ЦАП зворотного зв’язку, що керованим 1-бітовим виходом квантування, Y та Y відбирається на 

конденсаторі CS.  

Враховуючи, що коливання сигналу напруги на вході попереднього підсилювача є досить малим (від десятків 

до кількох сотень мкВ), заряд пам’яті всередині CS наприкінці Ф3_1 є досить малим, щоб не впливати на осідання 

нового зразка. Протягом Ф2 інформація про заряд, що зберігається на CS і CH1, передається та оновлюється, що 

реалізує дію пасивного інтегратора 1-го ступеня. Ф3_1 та Ф3_2 – це дві фази Ф3, що не перекриваються. Протягом 

Ф_1 верхні пластини CS, CH2 і конденсатор зворотного зв’язку CFB з’єднані між собою, щоб розділити свої заряди. 

Це, у свою чергу, представляє дію інтегратора 2-го ступеня з додатковим незалежним зворотним шляхом. 

Компаратор порівнює коливання напруги на вході попереднього підсилювача і генерує вихід системи Y/Y на 

нижньому краю Ф3_1. Протягом Ф3_2 верхні пластини CH2 і CH2_Z а з'єднуються між собою. Це додає нуль до 

передавальної функції інтегратора 2-го ступеня, що сприяє стабільності. Для того, щоб мінімізувати вхідний шум і 

максимізувати коефіцієнт підсилення компаратора, перед звичайним компактним динамічним фіксатором 

використовується каскад попереднього підсилювача. Враховуючи паразитний конденсатор CP на вузлі з'єднання між 

конденсатором вибірки CS та стримуючими конденсаторами, передавальна функція інтегратора 1-го ступеня H2(z)  

та 2 ступеня H2(z) може бути виражена наступними виразами: 

 

𝐻1(𝑧) =

1
𝛾 + 𝑃 + 1

⋅ 𝑧−1

1 −
𝑟

𝑟 + 𝑝 + 1
⋅ 𝑧−1

 (1) 

 

𝐻2(𝑧) =
[1 − (1 − 𝜍)𝑧−1] ⋅

𝜌
𝛾 + 𝑝 + 1 + 𝛽

𝑧−1

1 − (1 − 𝜍
1 + 𝑝+ + 𝛽

𝛾 + 𝜌 + 1 + 𝛽
)

𝑧−1  
(2) 

де γ – CH2/CS, β – CFB/CS, ρ – CP/CS, а ς – CH2 / (CH2 + CH2_Z), що впливає на положення нуля для передавальної функції.  

Вираз ς
1+p++β

γ+ρ+1+β
 в знаменнику можна розглядати як показник того, наскільки віддалений полюс від одиничного 

кола (z=1). Розташування полюса, таким чином, визначається γ, β, ρ та ζ. Зменшуючи ζ, полюс можна перемістити 

ближче до одиничного кола.  
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Рис. 1. Фільтр IIR2 на основі обертання з розподілом заряду (а), запропонований пасивний модулятор другого порядку (b) та його 

тимчасова діаграма (c) 

 

Висновки. В роботі представлено архітектуру пасивного модулятора другого порядку, що використовує 

техніку обертання з розподілом заряду для придушення ефекту міжступеневого навантаження у фільтрі контуру 

конденсатора з комутованою конденсацією. Незалежний додатковий шлях зворотного зв'язку та додатковий етап, 

що вводять нуль у функцію передачі, додаються до 2-го ступеня низько-частостного фільтру та оптимізовані за 

допомогою моделювання поведінкового моделювання, щоб збільшити послаблення шумів в діапазоні квантування і 

поліпшити стабільність роботи. 
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