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RESUMEN

El presente trabajo trata sobre una propuesta de diseno para la seccion de lectura
de un sistema de adquisicion de datos que sera usado para controlar un detector de
particulas basado en CCD. El proceso de disetio inicia con la idea de sustituir el tipo
de muestreo analdgico de las senales, usado en el sistema de adquisicion actual, por
un muestreo de tipo digital. La técnica de lectura que estara presente en el nuevo
sistema se llama Muestreo Doble Correlacionado Digital. Bajo el esquema que impone
dicha técnica, el circuito eléctrico debe contar con un convertidor analdgico digital apto
para sobremuestreo y un preamplificador. La seleccion de componentes y el diseno de los
circuitos se llevaron a cabo tomando en cuenta que la electronica debe ser de bajo ruido,
de tal manera que el ruido de la seccién de lectura debe estar dominado por el ruido
propio del detector. Ademas, se obtuvieron los modelos matematicos de los circuitos
propuestos y se utilizaron para realizar los anélisis de ruido necesarios. Estas actividades
se complementaron con simulaciones realizadas con el software especializado llamado
LTspice y otras herramientas de software matematico. Asimismo, se realizaron précticas
experimentales, para las cuales se usaron las tarjetas de evaluacién del convertidor y
del preamplificador que el fabricante de estos dispositivos pone a disposicién de los
usuarios de estas tecnologias. Paralelamente, durante la estapa de diseno se estudiaron
y aplicaron técnicas para mitigar los efectos del ruido, tales como: la reducciéon del
ancho de banda y la disminucién de las fuentes de ruido a la entrada del sistema. Los
resultados de estas y otras actividades han permitido comprobar las caracteristicas de
funcionamiento de cada circuito aqui estudiado y, como resultado, se tiene la propuesta
de un circuito adecuado para realizar el trabajo de recibir y acondicionar la senal de
video proveniente de un sensor CCD.

Finalmente, esta tesis incluye algunas secciones encaminadas a proponer y disenar
ciertas pruebas de compatibilidad electromagnética, las cuales estaban encaminadas
a determinar el nivel de susceptibilidad electromagnética y los puntos sensibles del
montaje experimental de un detector de particulas, actualmente en operaciones, que
habia presentado problemas de ruido causado por interferencia electromagnética. Dichas
pruebas han quedado fuera de los alcances de este trabajo, pero se han conservado las
secciones mencionadas con la intencion de que sirvan para un trabajo posterior.
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Capitulo 1
INTRODUCCION

Hoy en dia, tanto la Fisica de Particulas como la Cosmologia son dos campos de
mucha actividad en busqueda de fisica més alld del Modelo Estandar (ME). Aunque
este modelo ha resultado muy exitoso describiendo el mundo de las particulas elemen-
tales, tedricamente estd incompleto [1]. Existen ciertos interrogantes que no pueden ser
resueltos con el ME como, por ejemplo: ;qué tipo de particulas conforman la Materia
Oscura (MO)?, ;jpor qué la masa de los neutrinos es tan ligera comparada con la de
otras particulas? jsera posible que existan neutrinos pesados y/o estériles? etc. [2].

Las colaboraciones cientificas que han surgido para esclarecer estos interrogantes han
sido bastantes. Han transcurrido décadas de trabajo tedrico y experimental enfocado
a cumplir este objetivo. Como en muchos otros casos, se ha tratado de un trabajo
multidisciplinario en el que la ingenieria ha cumplido un papel importante.

Este trabajo tiene como objetivo el de disenar una nueva seccion de lectura que
formard parte del Sistema de Adquisicién de Datos (SAD) que se implementard en la
siguiente generacién de los experimentos DAMIC (Dark Matter In CCDs) [3] y CONNIE
(Coherent Neutrino-Nucleus Interaction Experiment) [4]. Sirvan las primeras dos partes
de este capitulo para brindar al lector una idea sobre la MO y los neutrinos. En la tercera
parte del capitulo se presenta la secciéon de lectura del sistema electrénico que se usa
en los experimentos DAMIC y CONNIE para controlar sus respectivos detectores.

1.1. Materia Oscura

El Modelo Estandar de Cosmologia (MEC) plantea que el Universo esta conformado
por materia bariénica (~ 5 %, bédsicamente toda la materia que interactiia con fotones,
materia que si podemos observar), MO (~ 27%) y Energia Oscura (~ 68%) [5]. La
evidencia que apunta hacia la existencia de MO comenz6 a encontrarse desde la primera
mitad del siglo pasado y desde entonces se ha ido acumulando [6,7]. Como evidencia
se tiene la influencia de la MO sobre la materia bariénica observada en las escalas
cosmoldgica, galactica y en la de los cimulos de galaxias [5]. Como algunos ejemplos de
evidencias se tienen las curvas de rotacién de las galaxias, el cimulo Bala y los efectos
de los lentes gravitacionales fuerte y débil [6,7]. Hasta el momento sélo se ha observado
la interaccion gravitacional entre la MO y la materia bariénica y esta caracteristica,



por si misma, no ofrece demasiada informacién acerca de la naturaleza de la MO. Por
esta razon se ponen en marcha experimentos que buscan realizar la deteccién de MO a
través de interacciones no-gravitacionales.

Diferentes tipos de particulas se han ido proponiendo con el pasar de los anos como
candidatos a MO, algunos ejemplos son: axiones, neutrinos estériles, alguna particula
Higgs inerte, paticulas masivas de interaccién débil (WIMPs, por sus siglas en inglés)
y particulas super-simétricas entre otras [8,9]. Los mecanismos de deteccién difieren
notoriamente para cada candidato, sin embargo, la mayoria de ellos cuenta con una
interaccién no-gravitacional, la cual podria darse con uno o varios tipos de particulas
conocidas (e incluso en algunos modelos se consideran interacciones con particulas aun
desconocidas) [7]. Esto hace que el conjunto de experimentos dedicados a la deteccién
de MO presente una gran diversidad de tipos de detectores, los cuales prueban todos los
tipos posibles de acoplamiento. En general, estos experimentos pueden clasificarse en
cuatro areas, dependiendo del tipo de deteccion que realizan: deteccion directa, detec-
cion indirecta, deteccion en colisionadores de particulas y deteccién a través de pruebas
astrofisicas [7]. Dada la naturaleza del presente trabajo, abordaremos directamente los
experimentos de deteccion directa en busca de WIMPs.

Los modelos que trabajan con WIMPs establecen que éstas fueron producidas en
una etapa temprana y caliente de nuestro Universo. Dichas particulas se aniquilaron en
pares, pero las que sobrevivieron hasta la actualidad se conocen como “reliquias térmi-
cas”. Ademas, si estas particulas solo interactiian mediante las interacciones débiles del
ME, se calcula que su densidad iguala de forma extraordinaria a la densidad de MO que
se estima debe existir en el Universo. A esta coincidencia se le conoce como “el milagro
de la WIMP” y provee una fuerte motivacién para particulas de MO con masas en el
rango de 10 GeV a 1 TeV (de 10 a 100 veces la masa del protén), ademds de admitir
interacciones débiles con particulas de materia visible [7].

Suponiendo que las interacciones de estas particulas son muy débiles, la mayoria de
ellas pasa de un extremo al otro de la Tierra sin ser afectadas, pero raramente alguna
particula puede interactuar en la Tierra. Sin embargo, si esta interaccién sucede en el
volumen activo de un detector bajo tierra, entonces la senal del retroceso nuclear puede
ser detectada. Para una particula de MO incidiendo en el cuerpo del detector, con
velocidad v, la maxima energia cinética de retroceso ER** que puede ser transmitida al
ntcleo, inicialmente en reposo, esta dada por [10]:

2M2V2

Emex (1.1)

my

mpy *m
my-+m
masa de la WIMP y my es la masa del nicleo. Tipicamente my ~ GeV y v ~ 107 3¢, de

tal manera que para WIMPs con masas de entre 10 GeV y 1 TeV, ER®* se encontrard en
el rango de 1 keV a 100 keV, aproximadamente. Lo anterior significa que una WIMP
que interactue con un ntcleo va a depositar una energia de apenas decenas de keV
dentro del detector, por lo cual se requiere de un umbral de detecciéon notablemente
bajo [10].

De los experimentos de deteccién directa puede decirse que buscan la senial producida
por una particula de MO dispersada fuera de un nticleo atémico. Ejemplos de ésto serian:

lo cual corresponde a una colision frontal, donde p = es la masa reducida, m es la

4



la deteccién de WIMPs por medio de su dispersion con ntcleos atémicos de un detector
o la deteccién de axiones que interactian con fotones en un campo magnético [7]. En
cualquier caso, la deteccién directa (o cualquier otro tipo de deteccién) estaria indicando
con un cierto nivel de confianza que las WIMPs existen y, por lo tanto, también la
MO [10].

En los anos 90 comenzaron a operar los primeros experimentos terrestres en busca
de WIMPs [10]. Una caracteristica general de sus detectores es que son llevados bajo
tierra, lejos del ruido de fondo producido por los rayos césmicos. Los detectores moder-
nos utilizan diversos materiales naturales que contienen isotopos tales como F, 23Na,
107213 T4T6Ge, 127] y 128,129,130,131,132,134,136 X o - Alounos de estos isotopos son sensibles
sélo a cierto tipo de interaccién [11].

Los experimentos de deteccién directa acotan sus regiones de busqueda de acuer-
do a los resultados obtenidos por experimentos anteriores, e incluso los resultados de
experimentos que utilizan otros tipos de deteccion les ofrecen informacion valiosa. Por
ejemplo, los experimentos dentro de la Organizacién Europea para la Investigacién Nu-
clear (CERN por sus siglas en francés) que, entre sus propdsitos buscan detectar la
MO haciendo uso de colisionadores de particulas, no han tenido éxito en encontrar una
senal que corresponda a una particula cuya masa se encuentre en el orden de los TeV.
Esta busqueda se ha hecho durante las corridas del Gran Colisionador de Hadrones
(LHC por sus siglas en inglés) en 2011, 2012 y 2015 [12]. Lo anterior no significa que
la particula no exista, pero puede ser indicativo de que es mas ligera, con una masa
correspondiente al orden de los GeV e incluso MeV, de tal manera, que los experimentos
fuera del CERN exploran estos rangos para realizar la deteccion directa de MO.

Hoy en dia, la actividad experimental en torno a la detecciéon de MO es de bastante
importancia. En la actualidad existen tres colaboraciones que reportan evidencia de
senales de MO. La primera de ellas es la colaboracion DAMA/LIBRA [13], tibicada
en el Laboratorio Nacional de Gran Sasso, que reporta haber observado una senal
anual modulada, la cual atribuyen a interacciones de MO. Lo anterior con un nivel de
confianza de 9.30 (en este contexto o corresponde a la desviacién estandar de una cierta
distribucién y es tomada como nivel de confianza; un nivel de 60 se traduce como una
posibilidad en 500 millones de que el resultado se deba a fluctuaciones aleatorias). En
segundo lugar, la colaboracién CoGeNT [14], en el Laboratorio Subterraneo de Sudan,
reporta otra senal modulada y un exceso en la cantidad de senales atribuibles al ruido
de fondo, esto con un nivel de confianza de 20 (que ahora podria haber disminuido). En
tercer lugar nombraremos al experimento CDMS-IT [15] en SNOLAB, el cual manifiesta
que ha observado tres senales correspondientes a eventos de baja energia en su detector
de silicio. Finalmente se menciona el caso del experimento CRESST-II [16], que en algin
momento report6 haber registrado una senal posiblemente atribuible a interacciones de
MO, sin embargo, después de realizar una actualizacién a su detector no se volvié a
registrar dicha senal. Cabe mencionar que todos estos resultados son desconcertantes
debido a que ningun otro experimento de deteccién directa ha encontrado estas senales
mientras explora las mismas regiones, lo que ha generado un desacuerdo en la comunidad
cientifica acerca de la consistencia de los resultados [5,10,17-19]. De hecho, el resto de
los experimentos sélo ha fijado limites de exclusién para la seccién transversal MO-
nicleo, limites que contradicen los resultados antes mencionados. Los mejores limites



han sido impuestos por los experimentos XENON-100 [20] (proximamente XENON-1T')
y LUX [17,21].

Debido a que la senal buscada esta en el orden de los keV, existen multiples fuentes
de ruido de fondo que podrian ser confundidas con el retroceso nuclear causado por
una WIMP. Como se mencion6 anteriormente, una técnica para reducir el ruido de
fondo consiste en llevar a los detectores bajo tierra y blindarlos con capas de diversos
materiales. Hacer lo anterior ayuda a minimizar la cantidad de particulas (e.g. muones
atmosféricos) que pueden interactuar con el detector. Otra fuente de ruido se encuentra
en los decaimientos radioactivos beta y gamma, presentes en los materiales que rodean
al detector, los cuales pueden inducir retrocesos de electrones y nicleos, respectivamente
[19]. Las capas de blindaje también ayudan a reducir este tipo de ruido. Ademads, siempre
se busca que los materiales con los que se construye el detector sean tan puros como lo
permitan los procesos de fabricacion [22].

Los experimentos de deteccion de MO se vuelven cada vez méas complejos, utilizando
sistemas cada vez mas grandes y sensibles, lo cual hace que incluso tengan capacidad
para detectar retrocesos nucleares producidos por neutrinos. El mayor reto a futuro para
los experimentos de deteccion directa se encuentra precisamente en el ruido de fondo
producido por netrinos, contra los cuales no existe una proteccién y pueden generar
senales con espectros de energia similares a los producidos por WIMPs. Las fuentes de
neutrinos mas problematicas son el Sol (productor del mayor flujo de estas particulas)
y los rayos césmicos que en su interaccién con la atmoésfera terrestre producen un flujo
importante de neutrinos atmosféricos [23].

Los neutrinos son capaces de generar retrocesos tanto nucleares como electrénicos,
mediante dispersiones elasticas neutrino-nicleo o neutrino-electron, respectivamente. El
ruido de fondo debido a la dispersion elastica neutrino-electron se desprecia debido a que
genera una senial que sélo afecta (de manera escasa) a aquellos experimentos incapaces
de diferenciar entre retrocesos electrénicos y retrocesos nucleares, para WIMPs con
masas mayores a los 100 GeV [23]. Lo anterior quiere decir que la parte importante del
ruido de fondo generado por los neutrinos es producto de la dispersion elastica coherente
neutrino-nicleo, porque ésta produce retrocesos nucleares cuyas energias estan en el
orden de los keV y estos retrocesos no pueden ser distinguidos de entre los eventos
producidos por WIMPS. Aquellos experimentos con el interés de probar en la zona del
ruido de fondo producido por neutrinos tendran que buscar maneras de distinguir las
senales producidas por WIMPs de aquellas producidas por neutrinos.

1.2. Neutrinos

Hablando del neutrino, esta particula, tal cual como la conocemos hoy en dia, fue
propuesta por primera vez por Wolfgang Pauli, en 1930, para explicar el espectro de
energia de los electrones producidos en el decaimiento beta y salvar asi la ley de la
conservacién de la energia. En aquella epoca se habia observado que los atomos de
ciertos elementos decaian en atomos mas ligeros mediante la emisiéon de un electrén; sin
embargo, la suma de las energias del electréon con la del atomo resultante no igualaban
la masa del dtomo original. Por ello, Pauli propuso la existencia de una particula (a
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la que originalmente llamé neutrén) que estaba escapando a la deteccién, llevandose
consigo la energia faltante. En 1932 James Chadwick decubrio una nueva particula a la
que llamo neutrén y en los siguientes dos anos Enrico Fermi trabajo en una teoria para
la interacciéon que Pauli habia propuesto. Fermi sugirié que durante el decaimiento beta
un neutrén decae en un protéon mediante la emision tanto de un electréon como de una
particula de Pauli, la cual Fermi nombré neutrino y sugirié que debia ser mucho mas
ligera de lo que se habia propuesto originalmente. En la actualidad, la particula emitida
se conoce como anti-neutrino 7, aunque de algin modo puede verse como un neutrino
incidente v, y entonces, el decaimiento beta puede escribirse como: n — p + e~ + v o
visto de otra maneran + v — p + e [24].

Aunque Pauli se lamentaba por haber propuesto una particula que creyé jamas seria
descubierta, en 1956 recibi6 una carta de parte de Clyde Cowan y Frederick Reines
donde le informaban que su particula en verdad existia. En un experimento montado
en Carolina del Sur, E.U., a 11 m del ntcleo del reactor Savannah River y a 12 m
de profundidad, Cowan y Reines observaron que los neutrinos producidos durante el
decaimiento de combustible nuclear ocasionalmente interactuaban con protones dentro
de los nucleos atomicos. Dicha interaccion daba como resultando un neutréon y un
positrén, lo que se conoce como decaimiento beta inverso (DBI) [24,25].

Decenas de experimentos dedicados a la deteccién de neutrinos se han montado a lo
largo de las ultimas décadas. Por ejemplo, en febrero de 1987, detectores en Japén y E.U.
registrarén la llegada de neutrinos extrasolares, provenientes de la gran Nube de Maga-
llanes, producidos por una supernova; este hecho inauguré la astronomia de neutrinos
extrasolares [26]. En 1996 se di inicio al experimento japones Super-Kamiokande [27],
el cual se enfoco en la deteccion de neutrinos atmosféricos. Dos anos después, el equipo
de investigadores a cargo de este experimento anuncié resultados obtenidos del analisis
de 5000 senales generadas por neutrinos, las cuales fueron base para concluir que las
oscilaciones de estas particulas dependen tanto de la distancia que recorren como de su
energia. Los resultados fueron confirmados posteriormente por otros experimentos. En
2005, el experimento KamLAND [28] permitié observar el mismo fenémeno en neutrinos
procedentes de reactores nucleares y sus resultados, en conjunto con los del experimento
canadiense SNO [29], permitieron dar una explicacién firme al misterio de la oscilacién
de los neutrinos solares, el cual habia intrigado a los cientificos por anos [24,25]. En
2012, el experimento Chino Daya Bay [30] reporté el descubrimiento de lo que se ha
llamado “Third neutrino mixing angle” [25]. En 2013, el experimento IceCube reporto,
con base a 36 eventos registrados a lo largo de 3 anos, la detecciéon de neutrinos césmicos
con energias que estan en el rango 30 TeV < E, < 2 PeV [31,32].

Tanto la deteccion como el estudio de los neutrinos han tenido gran impacto sobre
areas de la ciencia como: la fisica de particulas, la astrofisica y la cosmologia. Ahora
mismo se estan actualizando, proponiendo e incluso ideando nuevos experimentos de
neutrinos. El experimento ArgoNeuT [33, 34] representé el primer esfuerzo de E.U.
para implementar detectores de neutrinos basados en Argén liquido (en este sentido
la colaboracién italiana ICARUS [35] fue pionera). Los resultados, tanto de ICARUS
como de ArgoNeuT, han empujado el diseno y puesta en marcha de nuevos experimentos
con el mismo principio de funcionamiento. De hecho, experimentos como MicroBooNE,
LArIAT [36,37] y una versiéon de ICARUS, instalados en Fermilab, seran parte de una
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nueva generacion de experimentos basados en Argon liquido, que buscaran empujar las
fronteras de la fisica de particulas [38,39].

Los neutrinos producidos en reactores nucleares han jugado un gran papel en el
desarrollo del ME [40] y nuevos experimentos aun pueden ayudar al descubrimiento
de nueva fisica. Puede decirse que actualmente existe un programa mundial de expe-
rimentos de neutrinos situados en las cercanias de reactores nucleares (ya sea a corta
o larga distancia) [25,41]. Muchos experimentos han tomado ventaja del DBI para de-
tectar neutrinos, pero una parte considerable de los detectores modernos se basan en la
interaccién (colisiones) de los neutrinos con electrones. Para detectar esta interaccién
comunmente se implementan detectores Cherenkov de agua (e.g. Super Kamiokande),
centelladores orgdnicos [42], e incluso semiconductores [4,43].

La Dispersién Eldstica Coherente de los Neutrinos con Nicleos atémicos (DECNN)
es un fenénemo que desempena un papel importante en diversos procesos fisicos y
astrofisicos y su medicién. Durante el mes de septiembre del presente ano (2017), la
colaboracion COHERENT publicé los resultados de su experimento, donde afirman
haber observado este fenémeno con un nivel de confianza de 6.70 [44]. El resultado
constituye una prueba més en favor del ME y, en general, su estudio puede ser de
utilidad para el estudio del transporte de energia en supernovas; el desarrollo de nuevos
detectores de supernovas; la caracterizacion del ruido de fondo irreducible debido a
neutrinos solares y atmosféricos en los experimentos de deteccién de MO; y el desarrollo
de nuevos detectores compactos para monitoreo de reactores nucleares en tiempo real
[4,45]. En caso de que las mediciones se desvien de las predicciones se estaria apuntando
hacia fisica mas alla del ME.

La seccion transversal diferencial de la DECNN puede expresarse mediante la ecua-
ci6én (1.2) [46]:

do  Gf ., ME; \ 5, o
aE EQWM (1 — @>F (Q7) (1.2)

donde Gr es la constante de Fermi, F(Q?) es el factor de forma del cuadrimomento
Qu, Qw = N — (1 — 4sin*(6w)) - Z es la carga débil del nicleo con N neutriones y Z
protones, fw es el angulo de mezcla débil. La seccion transversal total es relativamente
grande y dad dada por [46]:

o~04-107"N*(E,)*>  [cm?] (1.3)

aqui E, se mide en MeV. La ecuacién anterior es valida para neutrinos con energias de
hasta 50 MeV y por lo tanto puede ser aplicada a neutrinos producidos en reactores
nucleares, neutrinos solares y neutrinos originados en supernovas. La dependencia de
la seccién transversal con el nimero de neutrones N? representa una ventaja para los
experimentos que usan nucleos pesados como material sensible en sus detectores. Lo
anterior significa que se puede hacer uso de detectores compactos para observar la
DECNN [46]. La energia de deposicién de este proceso tipicamente es < 10 keV para
cualquier material [4].



1.3. Objetivos del Trabajo

El panorama en torno a la deteccion de MO y neutrinos presentado en las paginas
anteriores ha tenido como propédsito brindar una introduccion al tema de la deteccion
de particulas. A continuaciéon se aborda la situacién de los detectores de particulas
construidos con silicio, en particular, el caso de los dispositivos de carga acoplada (CCDs
por sus siglas en inglés).

Los detectores de silicio se introdujeron en la fisica de altas energias en 1980, como
trazador de particulas, en el CERN. Este tipo de detectores surgié como respuesta a
las necesidades de los experimentos y su rendimiento ha hecho posible el desarrollo y
la implementacién de nuevas técnicas que buscan mejorar los resultados de los experi-
mentos. Con ellos es posible cubrir grandes areas e implementar bastas cantidades de
canales de lectura. Su desarrollo se debe a que las demandas (altas velocidades, mayor
resolucién y mayor granularidad) no cesan, por el contrario, dichas demandas siguen
empujando las fronteras tecnolégicas [47].

La fisica de particulas, encargada del estudio de los componentes elementales de
la materia, se encuentra en una busqueda constante de senales realmente pequenas
(en el orden de los ©V). En general, puede decirse que los detectores utilizados en los
experimentos que buscan tales senales tienen dos cosas en comin: 1) poseen una gran
cantidad de material sensible y 2) el ruido presente en el detector es notablemente bajo.

En los experimentos DAMIC y CONNIE se presenta una aplicacién novedosa de
CCDs de calidad cientifica usados como detectores de particulas. Las caracteristicas de
tales dispositivos han sido ampliamente estudiadas a lo largo del tiempo [48]. Si bien
es cierto que la teoria de los CCDs estd bastante madura, aun hoy en dia existe el
interés de aumentar su rendimiento [49], ya sea mediante técnicas de procesamiento de
senales [50] o directamente practicando modificaciones eléctricas sobre el detector [51].

Todo el proceso de captura de imégenes usando CCDs puede ser divido en cua-
tro etapas importantes: generacién, coleccién, transferencia y lectura de la carga. Las
primeras tres etapas estan fuera del alcance de este trabajo, por lo que abordaremos
dierectamente el tema de la lectura de la carga.

Los procedimientos de deteccion y medicién de la carga colectada se llevan a cabo
vertiendo la carga de cada pixel dentro de un pequeno capacitor conectado a un ampli-
ficador de salida tipo MOSFET (Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor),
el cual genera un nivel de voltaje proporcional a la senal transferida. A esta seccién
construida dentro del CCD se le conoce como “nodo de sensado” o “diodo de salida”.
Durante el resto de este trabajo se usara el primer nombre para referirse a este punto.

La sensibilidad del detector y el ruido del amplificador de salida son aspectos de
gran importancia durante el diseno de los CCDs. Mientras el capacitor de salida sea
mas pequeno, la ganancia del amplificador serd mayor, porque el voltaje de un capacitor
(de placas planas y paralelas) es directamente proporcional a la carga almacenada e
inversamente proporcional a la capacitancia (V=Q/C). A su vez, esto significa senales
de salida mas grandes. En la literatura se reportan sensibilidades tan altas como 25 uV
por electron, aunque debe tomarse en cuenta que dichas sensibilidades también limitan
el rango dindmico del amplificador y el rendimiento en cuanto a linealidad [49]. Los
CCDs usados en los experimentos DAMIC y CONNIE presentan sensibilidades en el



rango de 2 uV/e~ a 4 uV/e~, donde e~ corresponde a electrén [48,52].

El ruido del amplificador de salida es otro aspecto importante en el diseno del CCD,
ya que reducir este ruido por un factor de dos duplica la sensibilidad del detector.
El proceso de captura de imagenes con CCDs se ve perjudicado por la adicién de
ruido procedente de miltiples e indeseables fuentes, aunque la mayoria de éstas pueden
reducirse a cero [49]. Por ejemplo, el ruido térmico asociado a la corriente oscura,
producto de la generacién espontanea de electrones en el silicio, puede mantenerse bajo
control mediante el enfriamiento del chip. Los CCDs de DAMIC y CONNIE se enfrian
hasta temperaturas del orden de 133 K y a estas temperaturas tipicas generan una
corriente oscura menor a 2 e~ /dia/pixel [3,4].

La mayor fuente de ruido en un CCD se encuentra entonces en el amplificador de
salida. Este ruido es producto de las fluctuaciones aleatorias de la corriente que fluye a
través del transistor y no puede ser suprimido totalmente. Los amplificadores actuales
alcanzan ruidos tan bajos como 2 e~ y aun se realizan esfuerzos para alcanzar niveles
menores a 1 e

Alcanzar estos niveles de ruido se logra no sélo mediante el disenio cuidadoso del
CCD, sino también mediante un diseno adecuado de la electréonica usada para adquirir
la senal que este genera e implementando técnicas de procesamiento digital apropiadas.
Como ejemplos se tiene el método analégico conocido como Muestreo Doble Correlacio-
nado (MDC) [53], el cual es un método usado para la adquisicién de sefiales provenientes
de CCDs que permite la reduccién de dos tipos de ruido (ruido de reset y ruido 1/f), los
cuales se veran mas adelante. En la parte digital, existe la posibilidad de implementar un
Muestreo Doble Correlacionado Digital (MDCD). La popularidad de esta tltima técni-
ca va en aumento en aplicaciones relacionadas a la astronomia, debido a que, mediante
la implementacion de un ADC apto para sobremuestreo y un filtro digital, se pueden
alcanzar mejores resultados que los logrados con su contraparte analégica [50,54].

Actualmente los experimentos DAMIC y CONNIE utilizan el controlador Mon-
soon [55] para leer sus detectores. Este sistema cuenta con una capacidad de lectura
del orden de 20 CCDs y no es facilmente escalable, es decir, miltiples controladores
deben ser enlazados para leer varias decenas de detectores. El objetivo principal de
este trabajo es el de disenar, construir y poner en funcionamiento la seccion de lectura
de bajo ruido que forma parte de un SAD modular y escalable, el cual serd un com-
ponente importante de los detectores de particulas que depositan poca energia y que
estdan basados en dispositivos CCD de nueva generacién. Como objetivo de diseno se
tiene que la Relaciéon Senal a Ruido (SNR, por sus siglas en inglés) del sistema debe
estar totalmente determinada por el ruido del detector (CCD), de tal manera que la
contribucion de ruido del SAD sea despreciable.

1.4. Organizacion

Para lograr el objetivo planteado, el presente trabajo se estructura de la siguiente
manera. En la primera parte del capitulo 2 se presenta una revision concisa de los tipos
de ruido que conforman los mayores retos para el diseno de electrénica de bajo ruido.
En la siguiente seccién del mismo capitulo, el lector encontrara la descripcién del MDC,
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el cual se encuentra incorporado en el controlador Monsoon usado en los experimentos
DAMIC y CONNIE para la adquisicion de las senales de video provenientes de los
CCDs. El propésito de este capitulo es el de adquirir una base de conocimientos que
permitan comprender el funcionamiento del sistema.

Posteriormente, en el capitulo 3, se expone una revision de conceptos y técnicas
relacionados con el diseno de bajo ruido, con la finalidad de aprender a combatir, en la
medida de lo posible, los efectos adversos ocasionados por la presencia de los tipos de
ruido estudiados en el capitulo 2. Este tercer capitulo presenta una ultima subseccion
con teoria referente al modelado de lineas de transmisién, la cual estaba destinada a
servir de apoyo para realizar ciertas pruebas de compatibilidad electromagnética.

En el capitulo 4 se presentan conceptos propios de las técnicas de lectura imple-
mentadas en controladores para CCDs, conceptos derivados de la teoria general de los
convertidores anolégico-digitales y de la teoria del muestreo. Esta revision tedrica se
considera importante debido a que posterior a la seccién de adquisicién de la senal de
video se encuentra una etapa de digitalizacion. Entonces, es importante comprender los
efectos que conlleva la transformacion de la informacion del dominio analégico hacia el
digital.

El capitulo 5 presenta el desarrollo de un par de propuestas para un circuito que
sea capaz de realizar la correcta adquisicion de la senal de video proveniente de un
CCD. Este capitulo esta dividido en tres secciones: tedrica, simulaciones y una seccion
practica. En el mismo capitulo se incluye la visualizacién de resultados. Adicionalmen-
te, existe una seccién ideada para realizar pruebas de compatibilidad electromagnética
sobre distintas secciones del montaje experimental de los experimentos DAMIC y CON-
NIE. Sin embargo, estas pruebas han quedado fuera de los alcances del trabajo y por
lo tanto el tema quedé limitado a una seccién tedrica (la dltima parte del capitulo 3) y
esta seccion donde se proponen las caracteristicas con las que deberia contar el montaje
experimental.

Finalmente, en el capitulo 6 se presentan las conclusiones derivadas del desarrollo
del presente trabajo.
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Capitulo 2

RUIDO DEL SISTEMA

En general, el ruido es considerado como una limitante para la operacion adecuada
de cualquier sistema o circuito electrénico. Asimismo, se acepta la idea de que se trata
de un factor importante en cualquier escenario donde se trabaja con senales pequenas. Si
bien lo anterior es totalmente cierto, en [56] se sugiere que el ruido se vuelve importante
en cualquier caso donde la amplitud de las senales de interés es similar a los niveles
de ruido existentes. Si se considera solamente el ruido intrinseco del sistema, entonces
solamente aquellas senales de muy bajo nivel corren el riesgo de perder su informacion.
Tal es el caso del presente trabajo, donde se esta planteando el diseno de electrénica de
bajo ruido que permita realizar la deteccién y medicion precisa de eventos caracterizados
por producir senales de muy bajos niveles, del orden de keV.

La situacién empeora si se considera también el ruido extrinseco. Recordemos que
las amplitudes de este tipo de ruido son considerablemente mayores que las del ruido
intrinseco. En dicha situacién, incluso la informacién transmitida por senales de gran
amplitud corre el riesgo de ser corrompida. Por lo anterior, se concluye que lo que
realmente importa no es el nivel de la senal de interés, sino la SNR. Esta relacion indica
la vulnerabilidad al ruido, donde altas SNR se traducen en mayor inmunidad al ruido.

2.1. Ruido Intrinseco del CCD

Como se menciond anteriormente, la mayor fuente de ruido en un CCD se encuentra
en su etapa de salida, especificamente en el amplificador. Existen diversas fuentes de
ruido relacionadas con el amplificador de salida: ruido de reset, ruido blanco, ruido
fractal (también conocido como ruido 1/f o ruido rosa), ruido de disparo o ruido shot,
ruido de chasquido o ruido popcorn. De estas, las contribuciones del ruido blanco y del
ruido fractal son las que dominan el ruido a la salida del CCD. Todos estos tipos de
ruidos pueden ser agrupados en una catergoria general a la que se conoce comunmente
como ‘“ruido intrinseco”.

El término ruido intrinseco se refiere a que el ruido se genera al interior del dispo-
sitivo o del circuito. Su origen esta relacionado con las fluctuaciones de los portadores
de carga a lo largo del tiempo. Dichas fluctuaciones son definidas en dos palabras:
inevitables y universales.
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Se tiene que este ruido cubre todas las frecuencias usadas en la ingenieria. Una vez
que el ruido intrinseco se hace presente en un circuito electrénico, nada se puede hacer
para filtrarlo porque su espectro se extiende hasta muy altas frecuencias, usualmente
mas alla de la frecuencia de cualquier senal 1util.

Otras caracteristicas hacen referencia a su naturaleza, la cual es aleatoria y requiere
de descripciones estadisticas. También puede decirse que su amplitud es mas bien pe-
quena, pero siempre se debe tener presente que cualquier corriente relacionada con el
ruido intrinseco, por insignificante que parezca, en realidad esta contribuyendo al ruido
del circuito que se encuentre bajo estudio. Por ultimo, cabe senalar que los parame-
tros del ruido intrinseco pueden calcularse a mano o usando paqueteria de software
especializado.

Mas adelante se mostrara que los temas de diseno de electrénica de bajo ruido se
enfocan en la reduccion y el manejo adecuado del ruido intrinseco. Por la razén anterior,
se considera pertinente presentar una revisiéon de los tipos de ruido enlistados al inicio
de este capitulo. En las secciones siguientes haran referencias constantes a elementos
presentes en la etapa de salida del CCD vy, por esta razon, a continuacién se presenta
la figura 2.1, la cual muestra un diagrama de ella y los elementos que la componen. En
dicha figura también se puede observar la senial de video obtenida a la salida del CCD.
El voltaje Vgpr corresponde a la porcion de la senal de reset que se acopla al nodo de
sensado (V) y puede calcularse con la expresion [49]

Verr = =——=— Ve, (2.1)

donde Cg es la capacitancia del nodo de sensado (F), Cgs es la capacitancia que el
MOSFET de reset presenta entre sus terminales gate y source (F) y Vpe es la amplitud
de la senal reset (V).

El pulso de reset siempre esta presente en la senial de video y puede ser la senal mas
grande generada por el CCD. Este pulso se encuentra representado en las figuras 2.1a
y 2.1b por Vgpr. Nétese en 2.1a que Vgypr se genera por la accion de las capacitancias
Cas v Cg que actiian como un divisor de voltaje. En la figura 2.1b se observa el nivel
de referencia cuando el interruptor de reset se activa. También en 2.1b se puede ver
la transicion de la senal de video al momento de vaciar la carga en el nodo de sen-
sado. Dicha transicién consiste en ir del nivel de referencia Q(e”) = 0 hacia un nivel
Q(e™)Sy # 0, donde Q(e™) es la carga vertida en el nodo y Sy es la sensibilidad del
nodo (V/e™).

2.1.1. Ruido Blanco

Un ejemplo de ruido intrinseco puede encontrarse en el ruido térmico, originado por
el movimiento aleatorio de los electrones libres dentro de un material conductor. Del
hecho de que en un conductor no existe la acumulacién permanente de carga se deduce
que el valor medio de estas fluctuaciones es igual a cero. En cualquier caso, Nyquist
describié el ruido térmico de forma tedrica, haciendo uso de razonamientos basados en
la termodindmica, y derivé la conocida expresion [56]

V., = V4KTRB (2.2)
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Figura 2.1: a) Diagrama eléctrico del amplificador de salida como parte del nodo de
sensado del CCD y b) senal de video en el nodo de sensado [49].

donde V, es el voltaje rms del ruido el cual es diferente de cero; k es la constante de
Boltzmann (1.38 x 1072*J/K); T es la temperatura absoluta expresada en kelvins; R
es la resistencia del material (2) y B es la frecuencia equivalente al ancho de banda
o el ancho de banda de la potencia del ruido (Hz). Dado que los portadores pueden
reaccionar rapidamente ante la agitacion térmica, el ruido térmico es independiente de
la frecuencia en un rango de frecuencias amplio. A este ruido también se le conoce como
“ruido blanco”, aunque en terminos de frecuencia, muchos otros mecanismos de ruido
también originan ruido blanco [49,56].

J.B. Johnson realizé analisis experimentales del ruido térmico, a través de los que
descubrié sus caracteristicas. Entre otras cosas, demostrd, como se observa en la ecua-
cion anterior, que este ruido existe en todos los conductores y que su magnitud guarda
una relacién con la temperatura de operacién. Ademads, describié este ruido como uno
de potencia aleatoria. Este caracter aleatorio resulta ser una de las caracteristicas mas
importantes del ruido intrinseco. Esto significa, para los investigadores, una incapacidad
para predecir la amplitud de un voltaje o una corriente fluctuante. De hecho, impone
la necesidad de adoptar descripciones estadisticas. Otra caracteristica es que la ampli-
tud del ruido intrinseco es muy pequena, raramente excede la fraccién de un milivolt y
usualmente permanece por debajo de 1 uV [56,57].

El ruido térmico o ruido blanco generado por el amplificador MOSFET de salida
del CCD estd dado por la ecuacién de Johnson para este ruido [49],

Ween (V) = VAKTBRour (2.3)

donde W¢ep estd dado en unidades de V.., vy Rour es igual a la resistencia de carga a
la salida del amplificador.

Notese que el ruido blanco no mantiene un dependencia fuerte con la temperatura
de operacion debido a la raiz cuadrada de la ecuacién anterior. Cuando se trabaja a
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temperaturas criogénicas, sélo se reduce por un factor de 1.28 respecto a la operacion
a temperatura ambiente.
El ruido blanco en términos de la geometria del amplificador queda dado por [49]:

4kTBL
W V) = , 2.4
cen(V) \/,USICOXW(VGS + Vagrr) (2.4)

donde W y L son el ancho y el largo de la compuerta (cm), respectivamente; pgy es
la movilidad de los electrones en el silicio (cm?/Vseg); Cox es la capacitancia de la
compuerta (F/cm?); Vgs es el voltaje compuerta-fuente (V) y Vagpr es el voltaje
efectivo de threshold para el MOSFET amplificador.

El ruido blanco referido al nodo de sensado, en unidades de electrones rms, queda
como [49]:
Waep(V)

Ween(e™) = SvAccp

) (2.5)

donde Accp es la ganancia del amplificador de salida del CCD y Sy es la sensibilidad
del nodo de sensado (V/e™).

2.1.2. Ruido de Reset

Este ruido se genera por la senal de reset que se suministra periédicamente al nodo
de sensado a través del MOSFET de reset. Como consecuencia, el nivel de referencia
cambia de un pixel a otro. Este ruido se origina por ruido térmico en la resistencia del
canal del transistor de reset. Como se vio anteriormente, este ruido esta descrito por

Np = /4kTBRy (2.6)

donde Ny es el voltaje del ruido en el nodo de sensado (Vrms), Ry es la resistencia
efectiva del canal del interruptor (€2), y B es el ancho de banda de la potencia del
ruido (Hz).

Segun [49], la potencia del ruido es idéntica entre los estados de encendido y apaga-
do del interruptor. Visto en el dominio del tiempo, las variaciones del ruido que existen
entre un estado y otro presentan gran diferencia. Cuando el interruptor esta apagado
exhibe una resistencia alta, la cual, combinada con una capacitancia pequena en el nodo
de sensado, genera un nivel de voltaje que cambia lentamente a lo largo del tiempo.
Por otra parte, cuando el transistor de reset se enciende, el voltaje de ruido cambia
con mayor rapidez, exhibiendo tipicamente un ancho de banda de varios cientos de me-
gahertz. La figura 2.2 ilustra las caracteristicas del ruido de reset en los dominios del
tiempo y de la frecuencia para ambos estados del interruptor. Obsérvese cémo, mien-
tras esta encendido, el nivel de voltaje varia rapidamente; pero cuando el interruptor
se apaga deja un nivel fijo pero indefinido en el nodo de sensado. Ademas, en estado
apagado, el voltaje del ruido no exhibira ningtin cambio significativo durante el periodo
de un pixel. Esta es una caracteristica muy importante porque permite remover com-
pletamente el ruido de reset mediante la implementacion de la técnica de procesamiento
de senales conocida como MDC. Esta técnica trabaja realizando la diferencia entre una
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muestra tomada de un nivel de referencia y otra tomada después de que la senal ha sido
transferida al nodo de sensado. La eliminacién de este tipo de ruido es efectiva debido a
que el ruido entre la dos muestras se encuentra “correlacionado”. Debe ser mencionado
que otra componente del ruido de reset es el ruido de particién (o divisién), el cual es
mas bien de caracter estocdstico y varia de un reset al siguiente. Este ruido, ademas, es
proporcional a la capacitancia del canal de reset y también es removido por la accién
del MDC, el cual se presentara con mayor detalle en la seccion 4.1.
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Figura 2.2: Representacién de los espectros del ruido de reset en el nodo de sensado,
producido por la accién de encendio y apagado del interruptor de reset. S1 y S2 senalan
el momento en que se activan dos interruptores presentes en el circuito externo del
MDC (ver seccién 4.1) [49].

2.1.3. Ruido 1/f

La siguiente fuente de ruido asociada al amplificador de salida es el ruido fractal o
1/f. El origen de este tipo de ruido aun debe ser comprendido pero, generalmente, se
aceptan dos cosas: 1) se presenta en sistemas que se encuentran fuera de equilibrio y 2)
guarda una fuerte dependencia con la frecuencia.

En dispositivos electronicos, una corriente de DC fluyendo a través de un medio
discontinuo representa un ejemplo de un sistema fuera de equilibrio. Se supone que esto
puede ser producto de imperfecciones de la red cristalina del semiconductor, o debido a
las interacciones de los portadores de carga con los estados energéticos en la superficie
del semiconductor. Los portadores de carga que quedan atrapados en dichos estados
son liberados después, pero los tiempos de emision se encontraran dentro de un rango
amplio. El espectro 1/f aparece porque las fluctuaciones debidas a las constantes de
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tiempo largas de los estados (bajas frecuencias) contribuyen con fluctuaciones mayores
a la salida que aquellas debidas a constantes de tiempo mas cortas de estados diferentes
(altas frecuencias).

En los MOSFET, la corriente de drenaje presenta fluctuaciones con un espectro 1/f.
Esto es debido a fluctuaciones en la poblacién de portadores que quedan atrapados en
los estados superficiales de la interfase SiO,-Si. Trampas ubicadas a mayor profundidad
generaran ruido de baja frecuencia, mientras que trampas en la superficie presentaran
frecuencias de corte mas altas. La distribuciéon de los niveles de energia de las trampas
en la interfase SiO,-Si es, en su mayoria, uniforme a lo largo de la banda prohibida
(bangap) del silicio. Por lo tanto, los estados exhiben una distribucién uniforme de
constantes de tiempo, produciendo una distribucién amplia de frecuencias y una firma
caracteristica del ruido 1/f vista en los espectros de potencia.

Van der Ziel mostrd, para elementos MOSFET, que el ruido 1/f incrementa cuando
se disminuye la temperatura, dado que la densidad de estados superficiales aumenta
hacia la banda de conduccién. De hecho, no es comin observar dependencias fuertes
con la temperatura cuando se generan espectros de ruido para los MOSFET en CCDs.
Como se mencioné anteriormente, las energias de las trampas estan, en su mayoria,
uniformemente distribuidas a lo largo del bangap. Si se supone que esto es verdad,
entonces estaran presentes energias para generar cada frecuencia posible a cualquier
temperatura de operacién [49,56].

2.1.4. Ruido de Disparo

El flujo de electrones en una corriente eléctrica no es continuo, se trata de un proceso
que recide en la naturaleza discreta de los portadores de carga. El ruido de disparo se
presenta debido a que el flujo de electrones esta sujeto a fluctuaciones estadisticas.
Aunque desde un punto de vista macroscépico, la corriente “estable” pareciera ser
constante, desde una perspectiva microscopica su valor instantaneo fluctia sobre la
media [56, 58].

Este ruido exhibe un espectro de frecuencia plano, tal como lo hace el ruido blanco.
La diferencia principal entre estos dos tipos de ruido es que el ruido blanco es producto
del movimiento erratico de portadores libres, mientras que el ruido de disparo se genera
cuando los portadores aparecen y desaparecen de manera repentina. Por todo lo ante-
rior, puede decirse que el ruido térmico es independiente del flujo de corriente, mientras
que el ruido de disparo si depende de este flujo.

En semiconductores, el ruido de disparo se presenta cuando los portadores de carga
traspasan una barrera de potencial. Por ejemplo, un diodo de juntura polarizado en
inversa. Aqui, la creacion espontanea de portadores de carga en la region de deplecién
resultard en una corriente de saturacién inversa (corriente oscura). En un transistor
bipolar también se presenta el ruido de disparo debido a portadores minoritarios que
son inyectados desde el emisor hacia la base. El ruido de disparo varia considerablemente
de un dispositivo a otro.

Las caracteristicas del ruido de disparo fueron analizadas de manera teérica por W.
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Schottky en 1918. La ecuacién bésica para el ruido de disparo total es [49]

IRD = v/ 2qIDB (27)

donde Igp es el ruido de disparo total (amperes rms), Ip es la corriente de drenaje (A)
en el MOSFET de salida, y B es el ancho de banda equivalente para el ruido (Hz).

El ruido de disparo total en un CCD es de un nivel tipicamente bajo (unos cuantos
electrones usando perfodos de lectura largos). Segin [49], este ruido no se genera en el
transistor MOSFET de salida del CCD. De hecho, muy pocas cargas se generan o se
ven envueltas en procesos de generacién-recombinacion. El proceso de conduccion de
corriente en un dispositivo de efecto de campo se da a través de portadores mayoritarios,
donde el canal puede ser considerado como una conductancia variable.

Por tltimo, este ruido se observa cuando las cargas desaparecen en los estados
superficiales, resultando en ruido 1/f. El ruido de disparo también se genera en la zona
de estrangulamiento del MOSFET, inducido por ionizacién. Ambas fuentes de ruido
dependen de la corriente de drenaje. Por esta razon, la corriente de drenaje se reduce
al valor minimo posible sin tener efectos significativos sobre caracteristicas como la
ganancia, la impedancia de salida, y la linealidad.

2.1.5. Ruidos de Contacto y Chasquido

El ruido de contacto se observa ocasionalmente en el amplificador de salida del CCD
y es causado por fluctuaciones en la conductividad, debidas a su vez a defectos sutiles
en las conexiones entre el MOSFET de salida y el empaquetado o aluminio en contacto
con el CCD. Usualmente, este ruido depende de la temperatura de operacion y el voltaje
de polarizacién. Se presenta en “estallidos” y resulta en desplazamientos intermitentes
de voltaje en la senal de video. El tiempo entre cada estallido puede variar de manera
impredecible, desde algunos microsegundos hasta varios minutos. En casos extremos, la
senal de video puede desaparecer y aparecer, indicando problemas graves de contacto
o de conexiones en el empaquetado. Por otra parte, el ruido de chasquido es similar al
ruido de contacto y usualmente se relaciona a la difusion en drenaje y fuente (del MOS-
FET de salida). La contaminacién por aluminio es un posible mecanismo de generacién
de ruido de chasquido. Este problema se relaciona con aluminio difundiendose hacia
la juntura p-n, causando una averfa prematura. Su espectro is proporcional a 1/f2. En
consecuencia, sus efectos se ven mayormente en el dominio de las bajas frecuencias,
similar al ruido fractal [49].

2.1.6. Ecuacion de Ruido del Amplificador de Salida

En la seccién anterior se ha mostrado que el ruido blanco y 1/f son las dos fuentes
de ruido dominantes generadas en el amplificador de salida. La combinacién de ambas
fuentes esta representada por [49]:

Neen(f)? = Weep (£)2(1 4+ (f./6)™), (2.8)

donde N¢ep(f)? es la potencia del ruido del MOSFET (V?2/Hz), Weep(f) es el voltaje
de ruido blanco (V/vHz), y f. es la frecuencia de corte del ruido 1/f (Hz) definida en
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el punto donde la potencia del ruido 1/f iguala a la potencia del ruido blanco, es decir,
cuando Ngcp(f)? = 2Weep(f)?. La constante m caracteriza la pendiente del espectro
1/f, la cual puede variar entre el rango 1 < m < 2, dependiendo de la polarizacién
del drenaje. Para MOSFETSs bien polarizados, esta pendiente suele estar cercana a la
unidad.

2.2. Ruido Extrinseco

Las fuentes de ruido extrinseco se sitian fuera del circuito que esta siendo inves-
tigado, el cual actia como una antena receptora; razén por la cual a este tipo de
ruido también se le conoce como senales extranas, senales espurias, o perturbaciones.
De acuerdo a su origen, se puede hablar de dos categorias principales [56]:

1. Perturbaciones ambientales, tales como ruido procedente de fuentes césmicas (co-
mo el Sol y la Via Léctea), ruido atmosférico (reldmpagos y tormentas de rayos)
y ruido debido a la actividad humana (motores, senales de radio y TV, senales
de telefonia celular, interruptores, etc.). Todas las perturbaciones industriales se
caracterizan por poseer amplitudes relativamente altas y muchas presentan regu-
laridad en cuanto a forma y periodo.

2. Senales que son de utilidad en un circuito pero se acoplan en circuitos cercanos,
donde resultan indeseables y por lo tanto actiian como perturbaciones. A este
fenémeno se le conoce generalmente como crosstalk entre sistemas (o ruido de
crosstalk). Una regla general refiere que el usuario siempre es quien se percata de
la interferencia (es decir, descubre los efectos indeseados o las senales espurias)
durante la operaciéon y no antes. En ocasiones, dichos acoplamientos se pueden
reducir modificando la orientacion relativa de cables o equipo en el sitio.

Este ruido se caracteriza por poseer una naturaleza deterministica, por lo que es
dificil de tratar mediante herramientas estadisticas. En muchas ocasiones, la frecuencia
de este tipo de seniales puede ser conocida por adelantado (por ejemplo, senales que
estdn asignadas a ciertas frecuencias, sus arménicos y subarmonicos). Frecuentemente
se encuentra que la senal contaminante resulta ser la superposicion de un grupo de
senales deterministicas. Otra caracteristica es que su ancho de banda es restringido, lo
que permite rechazarlo (implementado filtros adecuados) o correr la banda de la senal
de interés fuera de espectro.

Por otro lado, las senales de interferencia provenientes de instalaciones cercanas, con
capacidad de alcanzar a los circuitos vulnerables, pueden tener amplitudes relativamente
altas e incluso pueden sobrepasar el nivel de las senales que si son utiles. Como regla
general, la amplitud de las senales de ruido producidas por el hombre decrece con el
incremento de la frecuencia, pero esto puede variar considerablemente de acuerdo a la
localizacién. Para finalizar, diremos que el calculo del nivele de este tipo de ruido implica
cierto grado de dificultad, porque se trata de perturbaciones electromagnéticas, las
cuales se describen a través de las ecuaciones de Maxwell. El problema es que estas son
ecuaciones diferenciales con respecto al tiempo y tres variables espaciales. Su solucion

20



requiere de complicadas condiciones de frontera, que pueden expresarse facilmente en el
dominio del tiempo, pero resulta imposible formularlas en el dominio del espacio (donde
dependen de las localizaciones relativas de varios sistemas). Lo anterior explica porque
en el mundo real, resolver las ecuaciones de Maxwell no resulta ser practico. Entonces,
para determinar el ruido producido por actividad humana en un lugar determinado, es
necesario hacer mediciones (las cuales varian dependiendo de la hora del dia, estacién
del aflo y direccién).

2.2.1. Ruido del Preamplificador

Segun [56], un preamplificador se define como un amplificador usado inmediata-
mente después de la salida de un sistema de transmisiéon (comunmente una antena o
un transductor). Tiene por objetivo incrementar la senial de salida de bajo nivel, entre-
gada por la fuente, para que pueda ser procesada por la electronica principal, sin sufrir
degradacion apreciable de la relacién senal a ruido. Su presencia es esencial cuando la
senial que sera procesada es tan débil que su amplitud se compara con la de senales
espurias o la del ruido intrinseco.

Es importante que el ruido generado tanto por el preamplificador como por el
postamplificador no agregue ruido de lectura al piso de ruido del CCD. Cuando estos
ruidos se suman, el ruido total del amplificador esta dado por la suma de los cuadra-

dos [49]
B2 1/2
NT(G_) = W WCCD(f)Q + WAl (f)2 +

Wao(f)?

o (2.9)

donde Ap, es la ganancia en el preamplificador (V/V), B es el ancho de banda equiva-
lente del ruido (Hz), Sy es la sensibilidad del nodo (V/e™); Weoep(f), Wai(f) y Wao(f)
son las figuras de ruido blanco del amplificador de salida del CCD, preamplificador y
postamplificador, respectivamente (V/ \/E) Aqui se supone que la ganancia del am-
plificador de salida es unitaria.

Notese que, de acuerdo con la ecuacién anterior, el ruido del post-amplificador puede
suprimirse si se fija una ganancia alta para el preamplificador. Con los componentes
adecuados, se puede lograr que la contribuciéon del ruido por los amplificadores de
salida sea despreciable. Pueden elegirse componentes cuyo nivel de ruido esté un orden
(o varios ordenes) de magnitud por debajo del ruido del amplificador del CCD.

Los requisitos en cuanto a nivel de ruido en el preamplificador que recibe la senal
proveniente del CCD se han ido relajando con el pasar de lo anos, debido a que los
niveles de ruido blanco en el CCD incrementan como consecuencia de alcanzar niveles
de sensibilidad, Sy, mas altos. La tendencia ha sido aumentar la sensibilidad de los
amplificadores en los nodos de sensado del CCD tanto como sea posible, mientras se
sacrifica el rendimiento en cuanto a ruido blanco. Al final, esto resulta ventajoso porque
el aumento de sensibilidad es inversamente proporcional al ancho de la compuerta del
MOSFET de salida (Sy = q/Cs), mientras que el ruido blanco sélo aumenta como la
raiz cuadrada de la reduccion de este ancho. Esta iltima situaciéon se observa a través
de la ecuacién (2.4). Esta filosofia de diseno ha funcionado bastante bien y ha empujado
los niveles de ruido a un electrén, usando bajas velocidades de lectura [49].
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2.2.2. Ruido de Cuantizacion en el ADC

La senal analdgica debe ser convertida a una forma digital antes de poder ser pro-
cesada por una computadora. Un Convertidor Analdgico-Digital (en inglés Analog to
Digital Converter o ADC) es una pieza fundamental en este proceso. Es comun que
un ADC efectie la tarea de digitalizar la senal mediante un proceso compuesto de tres
etapas: muestreo, cuantizacion y codificacién de la senal. Aunque estas tres etapas son
importantes, en este apartado nos concentraremos en la cuantizacion, siendo el ruido
inducido durante la cuantizacion de la senal el tema al que se le dard mayor importancia.

Segin [59], el término cuantizar se refiere a la aproximacién de un valor analégico
que se hace usando un grupo finito de valores. Por ejemplo, con m bits de cuantizacion
se dispone de 2™ valores posibles. Si, por ejemplo, los valores esperados de la senal
analogica se encuentran en el rango de +3 V, la senal de entrada puede ser cuantizada
en escalones de A = 6/2™ V. La pérdida de informacién es algo tipico durante este
proceso. Puede decirse que la senal cuantizada consiste de la senal verdadera mas una
senal de error a la que se le conoce como ruido de cuantizacion.

En la literatura [59,60] se sugiere que tanto la taza de muestreo como el escalén
de cuantizacién son los factores principales que afectan el ruido de cuantizacién. Por
un lado, el tamano del escalén afecta la precisién (resolucién) del ADC, la cual mejo-
rara conforme se aumente el nimero de bits del convertidor.

La cuantizacion puede ser uniforme o no-uniforme. En el primer caso, los niveles de
cuantizacion estan distribuidos uniformemente sobre todo el rango disponible del ADC.
Esto es, si la entrada se limita a £V entonces, el rango completo 2V se divide entre
N= 2" escalones con los cuales se representard cualquier valor en el rango +V y —V.
De manera tal que la precisién de la aproximacién depende del escalén de cuantizacion
A = 2V/N. Entonces el error de cuantizacion, e, es

A A
-5 <e<s. (2.10)

Suponiendo que la senal de entrada (analdgica) tome todos sus valores entre el rango
de —V a +V con la misma probabilidad, entonces el error se encuentra uniformemente
distribuido a lo largo del intervalo (—A/2,A/2). Por ello, la funcién de densidad de
probabilidad del error es:

p(e) = —. (2.11)
La media de este valor es igual a cero, debido a que
A/2 A/2
Q= / e-ple)de = / e(1/A)de = 0. (2.12)
—A/2 —A/2

Dado que la media es igual a cero, la potencia del ruido de cuantizacion es igual a
la varianza, la cual esta dada por:

A/2 A/2 A2
— / e’p(e) de = / e*(1/A)de = — (2.13)
—A/2 —A/2 12

la cual depende del escalén de cuantizacién, A.
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El valor rms del ruido de cuantizacién corresponde a

— A
UCrms = 0‘2 = \/ﬁ (214>

Como se senala en [60], este ruido es aproximadamente gaussiano y se extiende
de forma casi uniforme sobre el ancho de banda de Nyquist desde DC hasta f;/2. Lo
anterior bajo la suposicién de que no existe correlacién entre el ruido de cuantizacion
y la senal de entrada. Bajo ciertas condiciones, cuando el reloj de muestreo y la senal
se relacionan de manera armonica, el ruido de cuantizacion se vuelve correlacionado y
la energia se concentra en los armonicos de la senal (el valor rms sigue aproximandose

a A/V12).

2.2.3. Ruido por Variaciones de las Senales de Reloj

El ruido también se puede introducir en un CCD por consecuencia de variaciones
en el reloj maestro que genera los pulsos de sujecion, muestreo y para el pozo suma-
dor de salida. Este tipo de ruido es mas notable en sistemas cuyo reloj maestro no
se genera directamente de un cristal oscilador. Como ejemplo, los circuitos que imple-
mentan técnicas de sincronizacién (tales como enlace por enganche de fase, en inglés
Phase-Lock Loop o PLL) exhiben problemas debidos a desviaciones de sus senales de
reloj. Una consideracién importante debe ser que el tiempo entre sujecién y muestreo se
mantenga fijo de un pixel a otro con un alto grado de precisién. Las especificaciones de
variacién de fase para relojes derivados de cristales osciladores son 0.001 (esto es, una
variacién rms del 0.1 % en el periodo del reloj), lo que normalmente no causa problemas
de ruido [49].

En general, al problema de las variaciones en la senal de reloj se le conoce comun-
mente como “jitter” y es un asunto de importancia en otros dispositivos electrénicos
como, por ejemplo, los convertidores A/D, los cuales se usan para digitalizar la senal
analégica generada por un sensor.

Bésicamente, un convertidor A /D usa una senal de reloj para sincronizar los tiempos
de conversion. Variaciones en los flancos de esta senal de sincronizacién dan pie a una
fuente de ruido generada por estas variaciones (se tiene una incertidumbre), a esto se le
conoce como apertura de jitter. Este ruido proviene del hecho de que la electréonica de
muestreo dentro del convertidor intenta capturar una senal de AC, en otras palabras, se
le apunta a un blanco mévil. Las variaciones en los flancos de sincronizacion resultan en
distribuciones estadisticas que son capturadas por el muestreador. Mientras mayor sea
la frecuencia de la senal, mayor serd la pendiente de la senal (o “slew rate” en inglés) y
por lo tanto mayor serd la amplitud del error resultante en el flanco de la sincronizacion.
En consecuencia, el efecto de una cantidad dada de apertura de jitter dependera de la
frecuencia de la senal. La relacién sefial a ruido para un convertidor A/D en funcién de
la apertura de jitter estda dada por [61]:

SNRJ;; = 20log (2.15)

27Tf1th
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donde fiy es la frecuencia de la senal de entrada (aquella que serd digitalizada), y t; es
la apertura de jitter RMS de la senal de reloj para el convertidor A/D. Habitualmente,
la pregunta que se hace cuando se va a realizar la seleccién de un convertidor A/D
es acerca de la maxima apertura de jitter que la aplicaciéon puede tolerar dados los
requerimientos en cuanto a la relacion senal a ruido con senales de una frecuencia dada.
En este caso, la ecuacién (2.15) puede reorganizarse de la siguiente manera:

1

SNR (216)

t) = ——
2110 20

En conclusién, notese que pueden existir multiples fuentes jitter dentro de un con-
vertidor y otras en la electrénica de control de la aplicacién. Por lo tanto, el rendimiento
total que el circuito logre alcanzar esta en funcién tanto del convertidor seleccionado
como de el resto de las especificaciones del diseno, especialmente en el circuito generador
de senales de reloj y el diseno de la placa del circuito.

2.2.4. Ruido por Interferencia Electromagnética

La Interferencia Electromagnética (EMI, por sus siglas en inglés) se refiere a la de-
gradacion del funcionamiento de un dispositivo, circuito o sistema causado por pertur-
baciones electromagnéticas. En tal caso se dirda que una perturbacién electromagnética
es cualquier fenémeno electromagnético capaz de alterar el funcionamiento del dipositi-
vo, circuito o sistema en cuestion. Por otro lado, se denomina Compatibilidad Electro-
magnética (EMC, por sus siglas en inglés) a la habilidad que posee un sistema, equipo
o dispositivo para operar inmerso en el ambiente electromagnético para el cual esta di-
senado, sin sufrir ni causar degradacién de funcionamiento debida a EMI. Notese que
la EMC se compone de dos partes: la emision de perturbaciones y la susceptibilidad a
perturbaciones [56].

Las perturbaciones electromagnéticas se encuentran presentes en cualquier sitio y
forman parte de nuestra civilizacién industrializada. En la figura 2.3 se observan los tres
elementos que deben estar presentes de manera simultanea para dar lugar al problema de
la EMI: una fuente de perturbaciones, un sistema perturbado (victima) y una trayectoria
de acoplo que permita la transmisién del ruido desde la fuente hasta la victima.

SISTEMA TRAYECTORIA SISTEMA
PERTURBADOR “| DE AcCOPLO “| PERTURBADO

Figura 2.3: Diagrama general que muestra los elementos que dan lugar al problema de
la EMI.

Es realmente importante conocer la manera en la que la fuente se acopla a la vic-
tima, debido a que en muchas situaciones practicas, la reduccién del coeficiente de
acoplamiento es la tnica manera de combatir a las interferencias.

El problema de la EMI puede clasificarse en dos clases principales: 1) La fuente y
la victima forman parte del mismo sistema o de la misma instalacién. En este caso la
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interferencia se encuentra dentro del sistema de interés. 2) La fuente de perturbaciones
forma parte de un sistema y la victima pertenece a otro. Entonces la interferencia
aparece entre dos sistemas distintos.

La EMI y las fuentes de ruido relacionadas a ésta son los problemas mas dificiles y
frustantes que debe resolver el disenador de un sistema. No es extrano que las soluciones
a este problema sean encontradas en momentos de panico o implementando métodos
derivados de “la prueba y el error” sin tener un entendimiento de la causa fisica y
su efecto [49]. A continuacién se enlistan tres posibles aproximaciones para reducir la
interferencia [56], las cuales se trataran con mayor profundidad en otro capitulo:

e Reducir la emision de perturbaciones en la fuente.

e Reducir la susceptibilidad electromagnética de la victima.

e Reducir el acoplamiento entre el agresor y la victima.
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Pégina intencionalmente dejada en blanco.



Capitulo 3

TEORIA PARA EL DISENO DE
BAJO RUIDO

El ruido intrinseco debe ser tomado en cuenta desde las primeras etapas del proceso
de diseno de bajo ruido. En conjunto con el rendimiento eléctrico especificado, una re-
lacion senal a ruido alta constituye un objetivo basico de cualquier diseno. Con esto en
mente, se realiza la seleccion adecuada de componentes, topologias, etapas de alimen-
tacion, tipos de dispositivos activos (transistores bipolares o tipo FET), polarizaciones,
retroalimentaciones, etc. Una vez que este proceso se ha completado, practicamente
nada puede hacerse para reducir el ruido intrinseco. Por lo tanto, dejar el problema del
ruido intrinseco para ser resuelto al final puede resultar en un desastre y en un proceso
de diseno costoso.

En cuanto al ruido extrinseco, éste se tratara tanto en la etapa de diseno como en
la del prototipo. Diferentes técnicas pueden usarse para prevenir la interferencia, tales
como el posicionamiento adecuado de las pistas en el circuito impreso, uso apropido
de tierras, blindar las partes mas sensibles, usar cables blindados, etc. Desde el punto
de vista econémico, no debe olvidase que limitar la emisién de perturbaciones resulta
menos costoso que proteger a los elementos perjudicados.

En muchas ocasiones el dano ocasionado por el ruido esta muy relacionado con la
funcion que debe desempenar el sistema afectado. Por ejemplo, los circuitos que deben
amplificar senales débiles son, en consecuencia, mas susceptibles al ruido intrinseco que
cualquier circuito digital donde las amplitudes de las senales son relativamente mayores.
En diversas aplicaciones analdgicas, la senal 1til, que es altamente susceptible al ruido,
puede perder facilmente su contenido de informaciéon. Esto impone fuertes restricciones
sobre el equipo electrénico que la procesa, el cual requiere que sus amplificadores de
entrada presenten alta ganancia y bajo ruido.

El propdsito general de este capitulo es el de discutir los principios y las técnicas
necesarias para el diseno de sistemas sensor-preamplificador de bajo ruido. Aqui, el
mayor esfuerzo de optimizacion se dedica al diseno del preamplificador, y se supone que
los parametros eléctricos del sensor estan definidos y son conocidos.

A continuacién se presentan definiciones que se consideran necesarias durante el
resto del capitulo.
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3.1. Relacion Senal a Ruido

En el resto de este trabajo se usard el acrénimo SNR para hacer referencia a la
Relacién Senal a Ruido. Lo siguiente que se dird acerca de la SNR es que, para un
receptor, vale la pena tener una SNR tan alta como sea posible. No obstante, tener una
SNR pequena no necesariamente significa que el receptor es de baja calidad, porque
puede suceder que la senal adquirida por la antena ya presentaba una SNR baja.

Acorde con William Benett, la SNR en cualquier punto, a una frecuencia especifica,
estd definida como la razén de: (1) la potencia de la senal, entre (2) la potencia del
ruido. Esta se expresa normalmente en decibeles:

SNR = 10log(V?/V2)  [dB]. (3.1)

La SNR puede estar definida ya sea a una frecuencia especifica (tal como se men-
ciond anteriormente) o sobre un ancho de banda amplio (como el de los sistemas de
telecomunicaciones). En el primer caso, se usan las densidades espectrales de potencia,
lo que significa que se obtiene una SNR normalizada. En el segundo caso, la potencia
total del ruido debe ser considerada y la SNR es una funcion del ancho de banda del
sistema de transmision. En cualquier caso, se debe tener en cuenta que si el ancho de
banda es mayor que el necesario para la transmision de la senal, la SNR puede ser
considerablemente degradada (esto debido a que fuera del ancho de banda necesario, el
circuito continta agregando ruido, pero la potencia de la senal permanece constante).

3.2. Factor de Ruido

Este es un parametro de uso frecuente. Conceptualmente se trata de un niimero que
compara las cualidades del ruido de un bipuerto con las cualidades de un bipuerto ideal
(sin ruido). La impedancia (o la admitancia) debe ser un valor conocido o el valor del
factor de ruido carecera de significado.

Tradicionalmente, cuando se habla del concepto de factor de ruido, se supone que
todos los dispositivos ruidosos pertenecientes al bipuerto se encuentran a la misma
temperatura (290 K), la cual sirve como una temperatura estandar de referencia T, y
resulta de utilidad debido a que todos usan la misma referencia. Bajo esta suposicién se
compara al bipuerto bajo estudio contra un bipuerto ficticio, el cual tiene una estructura
fisica idéntica pero carece de ruido. También se supone que ambos bipuertos tienen la
misma cantidad de ruido a la entrada, es decir, la misma fuente de senal.

Bajo estas dos suposiciones se realiza la comparacion de la potencia de ruido dis-
ponible a la salida (P.qs), entregada por el bipuerto bajo estudio, contra la misma
cantidad obtenida a la salida del bipuerto ficticio (P,q). La primera puede medirse,
pero la segunda debe ser calculada.

El factor de ruido, denotado por F, se define como [56]:

po b Prstbwe Do (3.2)

P Prs Prs
donde Pgg es la potencia de ruido a la salida generada por el ruido de la resistencia
de entrada Rg, que ha sido amplificado por el bipuerto carente de ruido, y Prp es la
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contribucion del bipuerto a la potencia de ruido de salida cuando su entrada se conecta
a un resistor carente de ruido Rg.

El factor de ruido que ha sido introducido en la ecuacion anterior tiene las siguientes
caracteristicas [56, 62]:

e No incluye la contribucién de la carga al ruido de salida (independiente de Ry,).

e Depende de la resistencia interna de la fuente de la senal.

e Un bipuerto libre de ruido necesariamente tiene un factor de ruido igual a la
unidad.

e Un bipuerto ruidoso siempre aporta su propio ruido al ruido de la fuente. Esta
contribucion se estima con la cantidad F — 1. En otras palabras, el factor de ruido
siempre es mayor a la unidad.

E.W. Herold y D.O. North de RCA, y H.T. Friis de Laboratorios Bell fueron pioneros
trabajando con el factor de ruido como método de evaluacion del ruido en tubos de
vacio. Ellos propusieron dos definiciones equivalentes: una estructurada sobre la razén
del ruido total, referido a la entrada, sobre el ruido térmico de la fuente (North), y la
segunda basada en la degradacién de la SNR cuando la senal pasa a través del bipuerto
(Friis). Ambas son actualmente aceptadas por la IEEE.

3.2.1. Definicion de North

El factor de ruido de un bipuerto a una frecuencia de entrada especifica estda dado
por la razén de: (a) la potencia total de ruido por unidad de ancho de banda “disponible
a la salida”, N,, a una frecuencia de salida dada, cuando la temperatura del ruido de
su entrada es estandar (290 K) a todas las frecuencias, sobre (b) la porcién de (a),
denotada por N/ originada por la entrada, a una frecuencia de entrada dada, a la
temperatura del ruido estandar (290 K). Las figuras 3.1a y 3.1b ilustran las partes (a) y
(b) mencionadas anteriormente. Nétese que para la parte (b) se supone que el bipuerto
es uno libre de ruido, dado que sélo se considera la contribucién de la entrada.

Bipuerto Libre de
N, R,| [KT, Ruido N'
Ganancia G,

Bipuerto Ruidoso

KT, Ganancia G,

(a) (b)
Figura 3.1: Tlustracién de la definicién de North del factor de ruido [56].

Entonces, F es expresada de la siguiente manera [56]:

No  No(T = 290K N,
_ Mo ) s > 1 (3.3)

F = — =
N/ KT,Ga KT, G,

donde N,, denota el exceso de la potencia de ruido (el ruido aportado por el bipuerto)
y G, es la ganancia de potencia disponible en el bipuerto.
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3.2.2. Definicion de Friis

De acuerdo con [56], el factor de ruido F de un bipuerto, a una frecuencia especifica,
estd dado por la razén de: (1) la SNR disponible a la salida del generador de la senal
(cuando la temperatura de su entrada es de 290 K y el ancho de banda esta limitado
por el receptor), entre (2) la SNR en su terminal de salida.

Esta definicién se encuentra representada en la figura 3.2. F es una medida de la
degradacion de la SNR de entrada que ocurre cuando la sefial pasa a través del bipuerto.
Por lo tanto:
~ Si/Ni - Si/kT,
S./N,  So/N,

donde S; y S, son la potencia de la senal disponible (por unidad de ancho de banda)
a la entrada y salida, respectivamente. De forma similar, N; = kT, y N, representan
la potencia de ruido disponible, por unidad de ancho de banda, a la entrada y salida,
respectivamente (se supone que la carga estd libre de ruido).

F

(3.4)

Si ---->|Bipuerto Ruidoso|~"~ > So=GaSi

Ni=kT, s | con ganancia Gy > No=Ga(kTo)+Np

Figura 3.2: Tlustracién de la definicién de Friis para el factor de ruido [56].
Dado que la ganancia en potencia disponible para el bipuerto esté definida como [56]:
Ga = S,/S;, es posible reescribir 3.4 como:

1N,
- G.kT,

(3.5)

La ecuacién anterior muestra la equivalencia entre las definiciones de North y Friss,
dado que el bipuerto es lineal, esto es, la ganancia en potencia es igual para la senal y
para el ruido.

Este pardmetro puede expresarse como una razén (factor de ruido) o en decibeles
(figura de ruido). Para el ltimo caso se tiene que:

Cabe senalar que el factor de ruido presenta una comparacion entre el ruido generado
por el bipuerto y el ruido del generador de la senal, y no representa una estimaciéon ab-
soluta del ruido del bipuerto. Por ejemplo, si de alguna manera se aumenta la resistencia
de la fuente (lo que también elevara su ruido térmico), la ecuacion (3.2) predice que
el factor de ruido decrece, y ello podria dar lugar a la idea errénea de que el bipuerto
comienza a perder ruido de manera repentina, ignorando la evidencia que senala que la
potencia de ruido a la salida ha aumentado.

Por esta razon, en la literatura [56,63] se hace la recomendacién de nunca insertar
un resistor entre el generador de la senal y la entrada del bipuerto, porque la SNR se
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vera deteriorada, no importando la mejora observada en el valor del factor de ruido.
En la practica, el unico interés al trabajar con el factor de ruido es el de seleccionar
el bipuerto menos ruidoso de entre varios candidatos, dado que la senal provista es la
misma.

La definicion del factor de ruido envuelve varias limitaciones:

e Si la impedancia interna del generador de la senal es puramente reactiva, su ruido
desaparece y el factor de ruido resultante tiende a infinito.

e Cuando el ruido agregado por el bipuerto es despreciable con respecto al de la
fuente, el factor de ruido es la razén de dos cantidades aproximadamente iguales.
Esto puede provocar errores inaceptables.

e El factor de ruido depende de la frecuencia de la senal, polarizacién, temperatura,
e impedancia de la fuente. Comparar dos factores de ruido sin tener condiciones
idénticas es practicamente inutil.

3.2.3. Factor de Ruido de Etapas en Cascada

El problema de miltiples etapas en cascada tiene una gran importancia debido a que
el ruido que se genera en la salida del receptor es almplificado por las siguientes etapas
(que pueden manejar ganancias altas) y, entonces, conforma la mayor contribucién al
ruido presente en la etapa de salida. La figura 3.3 muestra un sistema compuesto de N
componentes en cascada, cada una teniendo una ganancia G; y un factor de ruido F;.
Las ganancias y factores de ruido de cada elemento son conocidos. El factor de ruido
de los N componentes combinados, denotado por F, sera el objeto de nuestro interés.

) AMPLIFICADOR
MULTIPLES ETAPAS EN CASCADA EQUIVALENTE
Fl F2 FN F
o 0 — —0 ——-0— O = O- —O
G 1 G2 GN G

Figura 3.3: Factor de ruido para una red en cascada [56].

Harald T. Friis demostré que el factor de ruido total de un sistema en cascada, como
el presentado en la firgura anterior, estd dado por la siguiente expresion [62]

F2—1+F3—1 Fn—1

F—F I S
L R I P S T T

(3.7)

La férmula anterior también es conocida como formula de Friis y, segtin [56], ésta
es valida bajo las siguientes condiciones:

e El factor de ruido de la i-ésima etapa (F;) debe ser evaluado teniendo en conside-
racién a la etapa (i — 1) como generador.
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e Se supone que todas las etapas son lineales, es decir, las frecuencias de entrada y
salida son las mismas.

e La parte real de la impedancia de salida de cada etapa debe ser una cantidad
positiva.

e Cada etapa debe agregar ruido.

De la ecuacion (3.3), se puede concluir que se debe evitar tener un elemento atenua-
dor (cables o guias de onda) como primera etapa de la cascada que conforma al sistema
de transmisién, de otra manera el factor de ruido total aumentara. Visto de otra mane-
ra, las contribuciones de las etapas siguientes, en lugar de ser dividas por una ganancia
Gy > 1, serdn multiplicadas por la pérdida L; = 1/G; > 1. Otra afirmacién vélida es
que el factor de ruido total esta principalmente determinado por el factor de ruido F;.
Mientras mas grande sea esta ganancia, menos significativa sera la contribucién de las
etapas restantes.

Un preamplificador, con ganancia alta y bajo ruido, debe ser colocado a la salida del
sistema, justo después del sensor. En la figura 3.4, se presenta un diagrama de bloques
que ejemplifica la idea en discusion. En ella, los beneficios de introducir el preamplifica-
dor son sugeridos por medio de las formas de onda resultantes (se supone que el ruido
introducido por el preamplificador es despreciable con respecto al suministrado por el
cable).

SENSOR CABLE AMPLIFICADOR |—

Jur o
(a)

SENSOR PREAMP CABLE AMPLIFICADOR —

J”IJ“NH; I

)

Figura 3.4: a) Salida del sensor sin preamplificador, presenta una SNR deteriorada y b)
sensor con preamplificador, la SNR mejora [56].

Segun [56], cualquier preamplificador debe satisfacer los siguientes requerimientos:

e Su ruido interno debe ser tan bajo como sea posible y su ganancia en potencia
tan alta como sea posible.

e El tamano fisico del preamplificador debe ser reducido, con la intencién de dis-
minuir el area del circuito asociado y, por lo tanto, limitar la suscetibilidad ante
radiacién parasitaria. Todas las técnicas de proteccién (blindaje, filtrado, etc.)
son aplicables.

e El preamplificador debe localizarse tan cerca del sensor como sea posible para re-
ducir la longitud de las interconecciones y, en consecuencia, evitar susceptibilidad
adicional.
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e Cuando la cadena de amplificacion no se localiza cerca del sensor, el sensor debe
contar con su propia fuente de poder (baterias) para evitar el uso de un cable de
alimentacion largo y limitar la captacion de radiacién parasitaria.

3.2.4. Relacion Entre Parametros de Ruido

El mismo autor, [56], haciendo uso de la teoria de bipuertos, nos presenta la siguiente
ecuacion:

F=F,+ % ((Gs —Go)* + (Bs — BO)Q) (3.8)

S

donde:

e I, corresponde al factor de ruido minimo aceptado, el cual se obtiene cuando se
iguala perfectamente a la fuente de la senal (Y =T,).

e R, es una cantidad positiva, expresada en unidades de resistencia, lo que deter-
mina que tan rapido se deteriora el factor de ruido cuando se alimenta al bipuerto
a partir de una fuente cuya admitancia no es la 6ptima. De aqui se desprende que
un bipuerto con una R, pequena, es relativamente insensible a variaciones de ad-
mitancia en la fuente de la senal. De hecho, una baja R, es esencial en operaciones
de banda ancha, donde se desea contar con alta tolorancia en la entrada.

e G, v B, son los valores éptimos de la parte real e imaginaria de la admitancia en
la fuente. Se debe notar que estos siempre difieren de los valores que garantizan la
maxima ganancia de potencia. Una regla general en cualgier bipuerto puede ser
que mdzrima ganancia de potencia y minimo ruido no ocurren simultineamente.

La ecuacién anterior relaciona el factor de ruido con la admitancia de la fuente, y
tiene mucha importancia, el autor le llama ecuacion fundamental del bipuerto ruidoso.

También hay que notar que, si fuera posible ajustar de forma individual las partes
real e imaginaria de la admitancia en la fuente Yy, seria facil igualar By con B, y Gq
con G, y, en consecuencia, alcanzar el factor de ruido éptimo. Como ese no es el caso,
la tnica posibilidad que existe (a veces) es insertar un transformador de ajuste (o red)
entre la fuente y el bipuerto. En este sentido, se pueden lograr las condiciones para
ruido minimo, lo cual no quiere decir que las condiciones para maxima ganancia de
potencia se presenten automaticamente.

3.3. El Problema del Ruido

El ruido puede ser tratado usando dos aproximaciones diferentes [56, 62]:

1. La aprozimacion por crisis: El disenador se enfoca en las propiedades de la senal,
tratando de cumplir con las especificaciones de ganancia, ancho de banda, es-
tabilidad, etc., mientras da poca importancia al ruido total del amplificador. El
ruido se evalua cuando el diseno esta terminado, durante la etapa de pruebas o
cuando la experiencia propia del disenador sugiere que algo puede estar mal. Si
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el ruido intrinseco excede el nivel expecificado, pocas cosas se pueden hacer para
solucionarlo. Si existe alguna solucién, sera necesario agregar complementos in-
deseables y costosos de implementar en una etapa tardia. Conforme el desarrollo
del amplificador avanza a través de las etapas de diseno, pruebas y produccién, la
variedad de técnicas diponibles para mitigacion de ruido se reduce continuamente.
Comunmente, el amplificador debe ser redisenado.

2. Desde el inicio del proceso, el disenador se anticipa al problema del ruido. Como
el ruido general esta ampliamente determinado por la primera etapa, el disenador
comienza por seleccionar apropiadamente la configuracién de la etapa de entra-
da, los dispositivos activos y los valores de polarizacién necesarios para alcanzar
el menor nivel de ruido. En ocasiones, es necesario comprometer el rendimiento
eléctrico. Por ejemplo, para un sensor resistivo, quizas se tenga que igualar la
resistencia del amplificador con la resistencia del sensor para mitigar el ruido, en
lugar de buscar ganancia maxima. Cuando el diseno de la primer etapa esta com-
pleto, se disenan las etapas siguientes. Al final, se hace una revision del ruido
para estar seguro que se cumple con las especificaciones. Como la realimentacién
total no afecta al ruido, esta puede ser usada para compersar el ancho de banda,
modificar la impedancia de entrada, ajustar la ganancia, o mejorar la estabilidad.

La segunda aproximacién es altamente recomendable, debido a que es menos costoso
y mas eficiente resolver el problema del ruido durante las etapas tempranas del proceso
de diseno. Si la supresion de ruido es considerada desde el inicio, cuando el equipo
estd siendo disenado, las técnicas para mitigar el ruido son simples y sencillas para una
etapa o subsistema.

En [56] se recomienda comenzar un disefio de bajo ruido con la pregunta: ;qué pardme-
tro o parametros de ruido vamos a optimizar?. Al parecer, que existe un conseso general
entre diversos autores [56,62-64], quienes coinciden en que lo mas recomendable es op-
timizar la relacion senal a ruido, la cual debe alcanzar un maximo. Desde un punto de
vista practico, esto se traduce en la bisqueda del minimo ruido de entrada.

3.4. Técnicas de Diseno de Bajo Ruido para Circui-
tos de Baja Frecuencia

Una aplicacién tipica puede consistir en un preamplificador que procesa la senal
enviada por un sensor particular. Después de la amplificacion, la senal sigue siendo
procesada por etapas subsecuentes. El objetivo es el de reducir, tanto como sea posible,
el ruido del conjunto sensor-preamplificador, llamado sistema de interés en la figura 3.5.

Aunque no existe una metodologia universal para el disenio de circuitos de bajo
ruido, se puede hablar de reglas o principios que pueden aplicarse segin se requieran.
Estos se presentan a continuacion.

e Jgualar ruido. Al proceso de reconciliar las caracteristicas de ruido del amplificador

y la impedancia de la senal se le llama igualar ruido. Esto se puede conseguir de
diferentes maneras:
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Figura 3.5: Diagrama simplificado de un sistema genérico para una aplicacion de baja
frecuencia.

— insertando una reactancia entre la fuente de la senal y las terminales de
entrada del amplificador, en serie o en paralelo;

— conectando un transformador a la entrada del amplificador, para igualar la
resistencia de la fuente con la resistencia del amplificador;

— disenar la etapa de entrada del amplificador para satisfacer los requerimientos
de ruido impuestos por la fuente;

— modificar la impedancia de la fuente, lo cual es raramente posible (por ejem-
plo, conectando sensores mas pequenos en serie en lugar de usar sélo un
sensor).

3.4.1. Reglas del Diseno de Bajo Ruido

1. No se puede predecir al ruido en funcién del tiempo, en cambio, puede describirse
en términos de sus valores promedio. Siendo su valor cuadratico medio (rms) una
de las caracteristicas de mayor uso. Para un ruido n(t) el valor rms se define como

n2(t), con [65]:
2(1) = % /0 n2(t)dt (3.9)

donde la barra indica que se trata del valor promedio para un periodo de tiempo
relativamente largo. Si diferentes fuentes de ruido, no correlacionadas entre si, se
hacen presentes simultdneamente en el mismo circuito, el disenador debe identifi-
car la fuente dominante y enfocar sus esfuerzos para reducirla. Lo anterior también
es valido cuando la correlacion es débil. Si las fuentes estan correlacionadas, el
ruido total es [65]:

(v1+v2)? = Vi +2viva + v3 = v} + 2pvivE + V3, (3.10)

donde p denota el coeficiente de correlacién (0 < p < 1). Para fuentes no corre-
lacionadas (p = 0), puede suceder que existan fuentes de ruido cuya contribucién
sea despreciable comparada con la de una fuente dominante, en este caso, los es-
fuerzos para reducir las fuentes secundarias, no correlacionadas, podrian resultar
contraproducentes. En el peor de los casos todas las fuentes estan fuertemente
correlacionadas (p = 1) y todas necesitaran atencion.

2. El ruido del preamplificador se considera despreciable si representa menos de
1/3 del ruido de la fuente [56]. Como el ruido del sensor no esté correlaciona-
do con el del preamplificador, mediante la aplicacién de la ecuacién (3.10) se
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obtiene v/12 + 0.32 = 1.044, lo que confirma lo antes dicho. Desde un punto de
vista préactico, no tendria sentido tratar de reducir el ruido del preamplificador
por debajo de 1/3 del ruido del sensor, dado que dicha mejora requeriria enorme
esfuerzo.

. Una de las maneras mas efectivas para reducir el ruido de un sistema es res-
tringiendo el ancho de banda al minimo valor requerido para transmitir sélo el
espectro de la senal de interés. Dadas las mejoras continuas en el rendimiento de
los dispositivos y su respuesta en frecuencia, cada vez con costos mas bajos, el di-
seniador tiende a seleccionar dispositivos activos con anchos de banda mucho mas
amplios que el requerido para su aplicacién particular. El problema es que tanto
la potencia del ruido térmico como la del ruido de disparo son proporcionales al
ancho de banda. En consecuencia, una manera eficiente de reducir la potencia
del ruido blanco es reducir el ancho de banda al minimo valor requerido para
transmitir la senal de interés. Los amplificadores cuya respuesta en frecuencia es
mayor que el espectro de la senal 1util, reducen el rendimiento en cuanto a ruido.

. La mejor estrategia para reducir el ruido en un sistema electréonico es disminuir el
nivel de las fuentes de ruido situadas a la entrada (si es posible, reducir el ruido
en la fuente de la senal). Ademads, se debe poner atencién sobre la proteccién de
dispositivos sensibles en contra de posibles interferencias, por ejemplo, mediante
el blindaje del transductor y su preamplificador.

. El ruido puede reducirse significativamente mediante el enfriamiento del sistema.
Esta es la solucion mas costosa, la cual se emplea sélo cuando el resto de los
métodos ha fallado. Generalmente, dicha falla es debida a la contribucion del
ruido térmico, el cual establece el nivel de ruido minimo en cualquier sistema.
Después de haber reducido el ancho de banda, la inica manera de conseguir
mayor reduccién de ruido térmico es bajando la temperatura.

. El tamano de la parte sensible del sistema debe mantenerse al minimo para re-
ducir el acoplamiento de ruido. Esto se traduce en colocar el preamplificador tan
cerca del sensor como sea posible, y evitar interconecciones (o usar los cables més
pequenios posible). Ademés de facilitar el acoplamiento de ruido, la atenuacién
del cable provoca una degradaciéon del rendimiento en cuanto a ruido. Como la
pérdida depende de la longitud del cable, un cable pequeno es preferible sobre uno
largo. Por supuesto, lo 6ptimo seria no usar cables en lo absoluto. Por otra parte,
el preamplificador debe contar con suficiente ganancia y suficiente bajo ruido in-
terno, de tal manera que la contribucion de las siguientes etapas sea despreciable.

3.4.2. Rendimiento de los Amplificadores en Relacion al Ruido

El factor de ruido de un bipuerto puede predecirse usando (3.8). Dicha ecuacién

sugiere que el minimo factor de ruido, denotado por F,, puede ser obtenido si la ad-
mitancia de la fuente se ajusta con la admitancia a la entrada del bipuerto (esto es,
Gs = G, y By = B,). Existen dos maneras de lograr esta condicién:
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a) Disenar un amplificador cuyos pardmetros G, y B, estan cerca de igualar a las
partes real e imaginaria de la admitancia interna del sensor. Esta es una aproxi-
macién valorable, porque se pueden obtener simultaneamente el minimo factor de
ruido y la maxima SNR.

b) Si ya se cuenta con el amplificador y la parte real de la admitancia del sensor
estd lejos del valor 6ptimo impuesto por el amplificador, el disenador puede inten-
tar minimizar el factor de ruido mediante la adicion de resistores, ya sea en serie
o paralelo con el sensor, para modificar su resistencia interna apropiadamente.
Aunque el factor de ruido decrece de manera eficiente, la potencia total de ruido
aumenta y, en consecuencia, la SNR se reduce.

Se puede usar la definicién de North del factor de ruido vista anteriormente (sec-
ci6én 3.2.1):

_ Potencia total de ruido a la salida, debida a Rg y al bipuerto

F
Potencia total de ruido debida a Rg

(3.11)

En esencia, el factor de ruido es un parametro que simplemente compara el ruido
aportado por el bipuerto a aquel producido por la fuente de la senal. Se puede notar
que con el incremento progresivo de Rg, la contribucién de la fuente en el numerador se
vuelve cada vez mas significativa, hasta que finalmente el ruido del bipuerto puede ser
despreciado. Como consecuencia, el factor de ruido decrece continuamente tendiendo
a la unidad y el bipuerto pareciera ser menos ruidoso. Sin embargo, el ruido total del
sistema amplificador-fuente incrementa.

Podria pensarse que la accion de agregar resistores en paralelo a la entrada del
amplificador para disminuir la resistencia de entrada no afecta su desempeno. Esto no
es cierto, porque cualquier resistor insertado entre la fuente y el bipuerto agrega su
propio ruido térmico, lo que reduce de forma efectiva la SNR del sistema. Ademas,
el resistor atenua la senal 1til y esto se traduce en una disminucion de la SNR ain
mayor. A esto se le conoce como la falacia del factor de ruido [66]. Para evitarla, los
amplificadores deben ser disenados para maximizar la SNR, en lugar de minimizar el
factor de ruido.

3.4.3. EIl Modelo de Voltaje y Corriente de Ruido

Hasta ahora se ha hablado de dos cosas: el ruido y la senal de interés. La gran idea
es tener un nivel de ruido muy pequeno comparado con la senal, o lo que es lo mismo,
tener una gran SNR. Ahora, sucede que la SNR esta relacionada a cosas como la figura
de ruido, factor de ruido, potencia del ruido, voltaje de ruido (E,) y a la corriente
de ruido (I,,). La aproximacién basada en la optimizacién de la SNR requiere conocer
simultdneamente los niveles de ruido y de senal en un punto particular. El mejor sitio,
naturalmente, es la entrada del bipuerto, dado que la fuente se conecta ahi y el nivel
de senal es conocido. Sucede también que cualquier canal ruidoso o amplificador puede
estar completamente descrito (para ruido) en términos de dos generadores de ruido E,
e l,.
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El modelo de ruido E, e I, representa la herramienta mas apropiada para evaluar
la SNR a la entrada, porque refleja todas las fuentes de ruido hacia la entrada. La
figura 3.6 muestra este modelo, en el cual E, s denota el ruido térmico de la resistencia
en la fuente y A es la ganancia de voltaje del amplificador. Nétese como, usualmente,
se supone que E, e I, son dos fuentes no correlacionadas de ruido blanco.

Ex, R | E :
-< |
: Y Amplificador :
= Libre de Ruido
Vs : In Vi R‘lg : Vo
I (Ganancia A) :
I
? — T ©°
I I
I

Figura 3.6: Representacion de ruido de un amplificador [56].

De acuerdo con [56,62,67], el voltaje de ruido, E,, conocido como “voltaje de ruido
de entrada equivalente de corto circuito”, representa el voltaje de ruido que se espera
a la entrada del amplificador libre de ruido cuando estas terminales estan en cortocir-
cuito (Rg = 0). Su valor depende de la frecuencia y, a una frecuencia especificada, se
expresa en unidades de nV/vHz (o uV/v/Hz, sobre una banda de frecuencia dada).
A continuacién se describe el procedimiento recomendado para su medicién [56, 67):
1) se cortocircuita la entrada; 2) se mide el voltaje rms de ruido; 3) el resultado de
la medicion se divide por la ganancia de voltaje, A, para relacionarlo con la entrada,
lo cual arroja el voltaje de entrada equivalente (de ahi el término “voltaje de ruido
equivalente”); 4) a la salida se coloca un filtro pasa banda de caracteristicas conocidas,
el cual es usado durante las mediciones, y el valor medido se divide por v/B, siendo B el
ancho de banda del filtro pasa banda. De esta forma se obtiene la densidad espectral de
E,. El nivel de E, no es constante sobre la banda de frecuencias; usualmente incrementa
a bajas frecuencias debido a contribuciones de ruido 1/f.

La corriente de ruido, I,, mejor conocida como “corriente de ruido equivalente de
circuito abierto.® el ruido que se espera que aparezca a la entrada del amplificador libre
de ruido debido sélo a corrientes de ruido. Esta se expresa en unidades de pA/ VHz a
una frecuencia especifica, o nA /v/Hz, sobre una banda de frecuencias. Con la finalidad
de medirla, se conecta un resistor R o un capacitor C entre sus terminales de entrada, de
tal manera que la corriente de ruido da lugar a una caida de voltaje (I, x R o I, x X¢).
Se mide el voltaje rms de ruido a la salida, luego se refiere a la entrada (dividiendo por
la ganancia del amplificador) y la contribucién de Ry y E,, es debidamente sustraida. Si
se usa un capacitor para realizar esta medicion, sélo habrd E, e I, x X¢. Finalmente,
el resultado se divide por v/B, siendo B el ancho de banda del filtro pasa banda, para
alcanzar la densidad espectral de I, en pA/ vHz. Tipicamente, I, incrementa a bajas
frecuencias en amplificadores operacionales y transistores bipolares, pero incrementa a
altas frecuencias para transistores de efecto de campo [56,67].
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Una limitacion de este modelo puede ser que esta basado en la suposicion de que
ambas fuentes de ruido no estan correlacionadas, lo cual no es del todo cierto. Una
correlacién debe existir entre E, e I, porque ambas engloban los efectos de las mismas
fuentes de ruido del amplificador. Sin embargo, en [65] se menciona que los célculos
de ruido de alta precisién no son completamente necesarios, debido a que la dispersion
que se presenta en los pardametros durante la etapa de fabricacion provoca errores aun
mayores y por ello rara vez se tiene la capacidad de determinar un valor preciso para
el coeficiente de correlacion.

Los valores ntimericos de E, e I, para una aplicacién particular pueden encontrarse
mediante alguna de las siguientes maneras:

e Leyendo la hoja de datos provista por el fabricante, éstos pueden estar acom-
panados con gréficas de E, e I,, contra frecuencia (este el caso para amplificadores
operacionales y transistores de efecto de campo).

e Realizando las mediciones anteriormente sugeridas.

e Empleando un cdlculo ntimerico.

La densidad espectral de ruido para el voltaje de entrada equivalente (despreciando
cualquier correlacién) esta dado por [56]:

S(En) = 4kTR, + E2 + I2R2. (3.12)

Su valor rms es muy importante en el proceso de diseno porque establece el limite para
la minima senial que puede ser amplificada.

Si el voltaje equivalente de ruido a la entrada es requerido en una cierta banda de
frecuencias Af, se procede a dividir la banda en multiples secciones (B;), se calcula el
promedio de ruido en cada seccion, luego se multiplica por el ancho de banda de la
seccion, se suman todas las secciones, y finalmente se toma la raiz cuadrada de la suma.

En = , | 4kTRAf + i (E_g + ERg)Bi. (3.13)
1

Una caracteristica importante del ruido de entrada equivalente es que éste es inde-
pendiente de la ganancia del amplificador y de su impedancia de entrada. Por ello, este
parametro puede ser atractivo para hacer comparaciones de las caracteristicas de ruido
entre varios amplificadores o dispositivos.

Desde el punto de vista de un diseno practico, uno se preocupa por la SNR a
la salida del sistema. En ese punto es donde la senal se usa para procesar, mostrar,
detectar, o manejar una carga. Debido a que se considera a la senal y el ruido en
un sistema electrénico que tiene etapas de amplificacién, respuesta en frecuencia, etc.,
generalmente es complicado evaluar los resultados o incluso modificaciones menores en
la SNR. Si todo el ruido esté referido al puerto de entrada y se considera al amplificador
como uno libre de ruido, es mas facil apreciar los efectos de tales cambios en la senal y
el ruido. Ambos parametros E, e I, son necesarios para representar adecuadamente un
amplificador.

39



3.4.4. Calculo de la Relaciéon Senal a Ruido y del Factor de
Ruido a Partir de E, e I,

A continuacién se presenta el calculo de la SNR y del factor de ruido a partir de E,,
e I,,. Las siguientes ecuaciones pueden ser encontradas en las referencias [56,62,63,65].

Relacién senal a ruido

En lo sucesivo se usarda (SNR); para denotar la SNR de entrada expresada en deci-
beles. Entonces:

V2
AKTR, + E2 + ERg) Af

[dB]. (3.14)

Vs
(SNR); = 20log (E—> = 1010g<

Factor de ruido

Aplicando la definicién de Friis del factor de ruido (seccién 3.2.2), se obtine:

EZ + 2R?

F=1 1
T TUKTR, (3.15)
y la correspondiente figura de ruido es:
E2 + I2R?
Faqg = 101 14+ =—2—. 3.16
a Og( T TAKTR, ) (3.16)

El minimo factor de ruido se deduce diferenciando la (expresién 3.15) con respecto
a la resistencia, Rg, de la fuente:

EnL,
2kT
En este punto, el ruido que aporta el amplificador al ruido térmico de la fuente es el

menor posible. La figura de ruido también alcanza su valor minimo. Esta situacién se
alcanza cuando se tiene una resistencia éptima en la fuente, la cual esta dada por:

E,
Ropt = - (3.18)

Cabe senalar que la resistencia Rop; no corresponde con la resistencia para la maxi-
ma transferencia de potencia, la cual se basa en maximizar la senal. Tampoco existe
una relacion directa entre R, y la impedancia de entrada del amplificador, Z;. Dicha
impedancia, Z;, estd fuertemente afectada por condiciones del circuito, tales como la
realimentacién, aunque el ruido del amplificador no se ve afectado por realimentacion,
excepto en la medida en la que los resistores de realimentacién generan ruido. La resis-
tencia R, esta determinada por los mecanismos de ruido del amplificador y guarda una
relacion con la méxima SNR.
Por 1ltimo, usando las ecuaciones (3.15), (3.17) y (3.18), se tiene que:

F,—1[/Rs R,
F=1 — 4+ — . 1
(1) -

Fopt =1+ (317)




La propuesta de Faulkner

Segun [56], Faulker propuso expresar el ruido del amplificador en términos de dos
resistencias ruidosas, Rg en serie con la entrada y Ry en paralelo con la entrada:

E2 AKTAf
= ara Y Ri= = (3.20)

n

Rg

Entonces la figura de ruido se convierte en:

Rg R
F = 101 1+ —=4+—=. 3.21
og( + R + RI) (3.21)

Con la aproximacién anterior, la resistencia éptima en la fuente esta dada por la
media geométrica de Rg y Ry. La razén R;/Rg puede interpretarse como una medida
de baja capacidad de bajo ruido por parte del amplificador.

A continuacién se enumera una serie de observaciones:

1.

Para un amplificador dado, que es alimentado por una fuente, la ecuacién (3.15)
muestra que la SNR es méaxima cuando Ry = 0. Conforme esta resistencia aumen-
ta, la SNR disminuye. Para todas las aplicaciones practicas, Rg tiene un valor
fijo; por ello, de nuevo se hace la observaciéon de que cualquier resistor que sea

introducido en serie entre la fuente de la senal y el amplificador va a reducir la
SNR.

. Puede observarse también que si cualquier resistor R, es introducido entre la

fuente y el amplificador, entre las terminales de entrada del amplificador, la SNR
resultante incrementa conforme R, — oo. Por lo tanto, cualquier resistor insertado
en paralelo entre la fuente de la senal y el amplificador reduce la SNR.

. Desde un punto de vista fisico, es claro que cualquier resistor adicional entre la

fuente de la senal y el amplificador (ya sea en serie o en paralelo) reducird la SNR
porque atenua la senal y aporta su propio ruido térmico.

. El factor de ruido es mas practico para mediciones y calculos, porque de forma

opuesta a la SNR no existe la necesidad de conocer la amplitud de la senal.
Ademas, su expresion conduce al valor 6ptimo para la resistencia de la fuente de
la senal (ecuacién 3.18), mientras que para la SNR el valor éptimo es cero. En
base a estos argumentos finales, puede decirse que el objetivo principal del diseno
de bajo ruido no debe ser el de reducir el factor de ruido, sino el de éptimizar la

SNR.

. Una de las formas mds antiguas de caracterizar el ruido de un amplificador es

mediante la figura de ruido. En general, la figura de ruido por si misma no puede
caracterizar completamente el rendimiento de un amplificador en cuanto a ruido,
ni provee bases para realizar predicciones de ruido con una impedancia arbitraria
en la fuente. Ademsds, la figura de ruido no aplica con fuentes de senal de corriente
o fuentes de senal reactiva, las cuales idealmente no presentan ruido térmico.
Por otra parte, en comunicaciones y dispositivos de RF, la figura de ruido se
usa ampliamente debido a la conveniencia de acoplamientos 6ptimos mediante
transformador u otras redes de acoplamiento.
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Finalmente, considerando al amplificador en configuracién inversora mostrado en la
figura 3.7, donde Ry denota la resistencia de la fuente de senial y Cg la capacitancia del
cable conector, entonces las expresiones para el ruido de salida conrrespondientes a los
diagramas 3.7a y 3.7b, respectivamente, son las siguientes:

Z¢
E.o=E,[1 - , E.. = 1,7 3.22
( * R/ (1 +JszCS)> f ( )

La conclusion es que la capacitancia Cq del cable (la cual, como para cualquier capacitor,
debe estar libre de ruido) contribuye al ruido de salida. Esta contribucién es proporcio-
nal a la frecuencia de operacién, dado que Z; es puramente resistiva (figura 3.7a).

Zs

(a)

Figura 3.7: Evaluacién del ruido de salida en un amplificador en configuracién inversora:
a) cuando E, es dominante; b) cuando I, es dominante [56].

3.4.5. Ruido en Amplificadores Realimentados

En la parte final de la secciéon anterior se vio que las fuentes de ruido pueden ser
reflejadas hacia las terminales de entrada de un amplificador en condiciones de lazo
abierto, o dicho de otra manera, en ausencia de realimentacion. En esta seccién se trata
de extender este proceso hacia amplificadores realimentados.

Una de las primeras cosas que se aprende como estudiante es que la realimentacion
negativa es una forma importante y eficiente de controlar el funcionamiento de un
amplificador (estabilidad, ganancia, ancho de banda, impedancias de entrada y salida,
e incluso distorsiones no-lineales). Cualquier libro que hable del tema demuestra que
todas estas caracteristicas mejoran por el factor de reduccién de la ganancia de lazo
cerrado con respecto a la ganancia de lazo abierto, es decir, 14+ SA, donde A es la
ganancia de lazo abierto y § corresponde al parametro de realimentacién.

Entonces, puede ser natural preguntarse si lo mismo aplica al ruido. Se puede llegar
a pensar que si la realimentacién negativa se usa adecuadamente, entonces el nivel
de ruido en un circuito o sistema puede ser reducido por el mismo factor 1+ SA. En
seguida se presentan argumentos que demuestran que este pensamiento es erréneo, la
realimentacién no disminuye ni tampoco aumenta el ruido de entrada equivalente, sin
embargo, los elementos risistivos adicionales usados en la realimentacion aportan su
propio ruido.
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La figura 3.8 muestra un amplificador que consta de dos etapas de amplificacién y
una realimentacion negativa. En el mismo diagrama se oberva que una senal de ruido
es inyectada en un punto intermedio. Este ruido puede corresponder a una interferencia
externa o ser debido a la fuente de alimentacién (por ejemplo, A, puede ser una etapa de
potencia alimentada por una fuente que presenta gran cantidad de variaciones, mientras
que A; es alimentada a través de un filtro de alta calidad). Suponiendo que el ruido
del amplificador A; es despreciable, la SNR para el diagrama de esta figura esta dada
por [56]:

So V2

N = V—EA% (3.23)

Va
+
Vi V1 - /l\ Vs Vo
> A p A CARGA
1 \_/ 2

Figura 3.8: Diagrama de bloques de un amplificador con dos etapas de amplificacién
(A y Ag), realimentacion negativa y un voltaje de ruido (V,) [56].

La figura 3.9 presenta un amplificador en lazo abierto con un bloque de ganancia A,
y un voltaje V, que contamina a la senal de entrada V. La SNR para esta configuracion
esta dada por:

S, V2

— == .24

N, V2 (3.24)
Vi (DY VL] o [ Yoz AaVi+ V)

Figura 3.9: Diagrama de bloques de un amplificador sin realimentacién [56].

Ahora bien, la SNR predicha por la expresién (3.23) es obviamente A% mayor que en
la ecuacién (3.24). Pero debe observarse que esta mejora no se debe a la realimentacién
(nétese como [ no aparece en (3.23)), sino a la inclusién del preamplificador A, el
cual constituye la diferencia entre los diagramas de bloques de las figuras 3.8 y 3.9. La
accion que realiza el preamplificador A es simplemente la de amplificar la senal antes
de que sea contaminada con ruido y, bajo la suposicion de que el ruido de este bloque
es despreciable, la SNR es mayor. Nétese que si A; = 1, entonces ambas situaciones son
idénticas. Esto pone en evidencia, de nueva cuenta, los beneficios de usar un amplificador
de bajo ruido antes de procesar la senal.
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Para finalizar, una configuracion mas general puede ser la que se presenta en la
figura 3.10. En ella, las senales V, representan voltajes de ruido que contaminan a la
senal de entrada en varios puntos criticos del sistema. El voltaje de salida V, estd en
funcién de todos los voltajes de entrada y se puede representar a través de la siguiente
expresion [63]:

A1A2 2 1
Vo=——(Vs+ V) + ————— Vo + ——— V3. 3.25
1+ 5A1A2( 1) 1+ BA A T+ LA A ’ ( )
A\ Vi Vs
Vo NV A\ v A\ v
s 1 2 0o
A A
&) 1 \Z) 2 \z) CARGA
BV,

Figura 3.10: Diagrama de bloques de un amplificador de dos etapas, con realimentacién
negativa y multiples voltajes de ruido contaminando a la senal de entrada [63].

La figura 3.11 muestra un sistema en lazo abierto, el cual serd usado para realizar
una comparacion y asi poder apreciar la influencia de la realimentacién negativa. En
esta figura aun existen dos bloques de ganancias A; y A). El voltaje de salida para esta
configuracién estd dado por [63]:

VI = A1AL (Vs + Vi) + ALV + Vis. (3.26)
Vi Vi Vs
v ﬂ\ v ﬂ\ v ;Q v
s 1 + 2 + o
A A
@ 1 @ 2 \2/ CARGA

Figura 3.11: Diagrama de bloques de un amplificador de dos etapas sin realimentacién
usado para determinar los efectos del ruido [63].

Para que la comparacion cobre sentido, se debe cumplir que la ganancia de voltaje
a partir de Vg debe ser la misma tanto para el lazo abierto como para el lazo cerrado.
Esto se logra fijando el valor de la ganancia A/, de la siguiente manera [63]:

/ A2

Cuando A, toma este valor, entonces la ecuacion (3.26) puede escribirse como [63]:

AA
(Vo + Vi) + ——2 Vo + V. (3.28)

/ A1A2
v
1+ BAA,

°T ] + BA1A,
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Al comparar (3.28) y (3.25), se observa que la realimentacién no tiene efecto sobre
el ruido inyectado a la entrada de cualquiera de los dos amplificadores, sin importar si
la fuente de ruido se presenta antes o después de los bloques sumadores. El tinico ruido
que es atenuado es el que contamina la salida (V,3). En conclusién, la realimentacion
negativa actua favorablemente sélo sobre el ruido que posiblemente se agrega a la salida,
por ejemplo, cuando se inserta una carga adicional, con su propio ruido, o cuando la
inestabilidad asociada con la fuente de poder de la etapa final es excesiva.

La realimentacién no representa una mejora apreciable para aquellos sistemas en
los que el ruido sea introducido a la entrada del amplificador o dentro del lazo de
realimentacién. De hecho, incluir una realimentacion puede incrementar el nivel del
ruido de salida debido al ruido térmico proveniente de los resistores de realimentacion.
Por lo tanto, la idea de usar realimentacion para mejorar el rendimiento del amplificador
no funciona para el ruido.

3.5. Modelo de la Linea de Transmision con Con-
ductores Multiples

Como ya se ha mencionado, el objetivo principal de este trabajo es el de disenar
electronica de bajo ruido. Mas adelante se vera que el experimento CONNIE esta ex-
perimentando problemas de ruido, lo que ha obligado a los investigadores a descartar
mas de la mitad de los datos adquiridos. Se supone que este ruido esta siendo causado
por interferencia electromagnética (EMI, por sus siglas en inglés), que se estaria aco-
plando a través de ciertos cables que comunican al detector con el sistema de lectura.
El estudio de esta situacién (la cual se explicard con mayor detalle durante el desarrollo
del capitulo 5) se basard en la teoria que describe el modelo de la Linea de Transmi-
sién con Conductores Multiples (MTL, por sus siglas en inglés). Cabe puntualizar que
el contenido tedrico que a continuacién se presenta cubre las necesidades del presente
trabajo, estudios mas profundos y extensos pueden encontrarse en la literatura [68-72].

Para trabajar con este modelo se consideran ondas electromagnéticas transversales
(ondas EMT) como modo de propagacién. Lo anterior permitira el uso de pardmetros
por-unidad para elaborar una representaciéon del cable, los que son relativamente senci-
llos de medir o calcular dada la geometria del cable [73]. Si se supone una configuracién
LTM de longitud infinitesimal, Az, como la que se muestra en la figura 3.12, enton-
ces el sistema puede ser modelado por el siguiente sistema de ecuaciones diferenciales
parciales [73]:

QV(Z,t) = —RI(z,t) — Lgl(z,t),
e o (3.29)
EI(Z’t) = —-GV(z,t) — CaV(Z,t),

donde I(z,t) y V(z,t) son vectores en cada conductor que representan la corriente y
el voltaje, respectivamente, respecto al conductor de referencia, mientras que L, C,
R vy G son matrices de dimension NxN que representan la inductancia, capacitancia,
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resistencia y conductancia en la linea por unidad de longitud, respectivamente. Aqui, z
denota la posiciéon a lo largo de la linea de transmisién y t al tiempo.

I1(z,t I Azt
Vit L2 | e
Lzt L(z+Azt
Vz(ZJ)& 2z+AzY Vo(z+Az,t)
I3(z.t I Azt
Vit 220 | | 3EHAZY vtz
Iy(2,0) Ip(z+Azt)
Vn(z,t) Vi(z+Az,t)

Az

Figura 3.12: Esquema de sistema diferencial para miltiples lineas de transmision [73].

3.5.1. Impedancia de Transferencia Superficial

El modelo anterior no incluye efectos de acoplamiento en los conductores centrales
producidos por corrientes que fluyen a través del blindaje. La figura 3.13 muestra la
representacion del circuito equivalente para este mecanismo de acoplamiento basado
en la teorfa LTM para una seccién de longitud infinitesimal de la linea. El circuito
presentado consiste del sistema interno representando a los conductores centrales del
cable blindado tomando como conductor de referencia al escudo trenzado. El sistema
externo representa al circuito que el cable forma con el soporte del cable (por ejemplo,
un soporte tipo charola). Para el andlisis, este tltimo circuito se aproxima a una linea de
transmisién, donde el soporte metdlico es la referencia del sistema externo y el aislante
es el conductor. Las fuentes de voltaje y corriente en cada conductor interno representan
la interaccion entre los sistemas interno y externo. Z; y Y representan la impedancia
de transferencia superficial y la admitancia de transferencia superficial. La magnitud
de este ultimo pardmetro generalmente es muy pequena y puede omitirse del analisis.
Tanto la impedancia de transferencia superficial como la admitancia de transferencia
superficial son pardmetros caracteristicos del blindaje (o escudo) del cable [73].

La impedancia de transferencia depende de tres componentes como se puede ver en
la siguiente ecuacion [73]:

Zt = Zd<W) + jw(Mh + Mb), (330)

donde Zq(w) corresponde a la componente de acoplamiento de difusién debida al efecto
piel en el escudo, predominante a bajas frecuencias; My, corresponde a la componente
apertura-acoplamiento y se define como el acoplamiento a través de los huecos del
escudo, la cual juega un rol importante en el valor de la impedancia de transferencia a
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Figura 3.13: Circuito equivalente de conductor aislado compuesto por: conductor in-
terno, aislamiento y medio ambiente [73].

altas frecuencias; My, se define como el acoplamiento entre las capas interna y externa
del escudo.

El modelo matemético definido por la ecuacién (3.29) aumenta con Zily(z,t) y
Y(Ug(z,t) para incluir el efecto de la impedancia y admitancia de transferencia su-
perficiales en los conductores internos, esto es [73]:

2V(z,t) = —RI(z,t) — Lﬁl(z,t) + ZiIo(z,t)

0z ot

9 9 (3.31)
@KZ’ t) = —GV(z,t) — Ca\/(z, t) + YiUo(z, t)

El andlisis de este sistema puede realizarse en el dominio de la frecuencia. La soluciéon
para todo el sistema de ecuaciones comienza con la solucién del sistema externo, calcu-
lando el voltaje distribuido Uy(z,t) y la corriente distribuida Iy(z,t) en cada punto z del
sistema externo. Estos voltajes y corrientes se usan luego para calcular las magnitudes
de los generadores adicionales definidos en la ecuacién (3.31). Con base en lo anterior,
la solucién de la ecuacién (3.31) sigue el procedimiento general aplicado para resolver
ecuaciones LTM no-homogeneas que incluyen generadores internos e independientes de
voltaje y corriente [73].
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Capitulo 4

CONV];)RSI(’)N
ANALOGICO-DIGITAL

En el segundo capitulo se describieron los principales tipos de ruido intrinseco que
limitan el rendimiento de los CCDs. También se dijo que las principales fuentes de ruido
se encuentran en el nodo de sensado del detector y son inherentes al proceso de lectura.
El problema del ruido de lectura se vuelve importante a bajos niveles de excitacion.
Aunque los ruidos de lectura en un CCD de grado cientifico estan en el orden de los
2-3 e, esto puede ser insuficiente en areas como la deteccion de particulas, donde las
observaciones estan limitadas por el ruido del detector.

Tipicamente, los CCDs han sido leidos usando sistemas de lectura que implementan
MDC. Una descripcion basica de esta técnica puede ser la siguiente. Para cada pixel se
mide la diferencia entre un nivel de referencia y el nivel propio de cada pixel, ambos
voltajes que se presentan secuencialmente a la salida del CCD.

Aunque existen varios métodos de lectura de CCDs, todos son equivalentes al MDC
en términos de su funcién de transferencia y del procesamiento de la senal [74]. En-
tonces, el método de mayor popularidad entre los disenadores de electrénica dedicada
a la adquisicion de senales de video provenientes de CCDs. De hecho, el controlador
usado para leer los CCDs de DAMIC y CONNIE implementa esta técnica y por ello,
sera descrita en lo que resta de este capitulo.

4.1. Muestreo Doble Correlacionado

El objetivo principal del MDC es conseguir que el rendimiento de la electrénica
que lee al CCD sea el mejor posible, es decir, lograr que el ruido de lectura (medido
en unidades de e~ rms) sea lo més bajo que posible. Esta técnica intenta eliminar el
ruido £T'C' y reducir el ruido 1/f generados en el nodo de sensado del CCD. El diseno
adecuado del MDC es capaz de suprimir por completo el ruido kTC y actuar como
filtro para el ruido 1/f y ruido blanco.

El circuito del MDC recupera el nivel de cada pixel mediante la sustraccién del
nivel de offset que lo acompana. Dicho de otra manera, se digitaliza la porcién de
video correspondiente a la senal del pixel y, por razones de codificacion, se conservan
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sélo algunas unidades (digitales) de offset. A continuacién se presentan los elementos
basicos que componen el circuito que realiza el MDC.

4.1.1. Circuito Eléctrico

La figura 4.1 muestra un circuito basico para implementar el MDC. Este circuito
se compone de cinco elementos [49]: (1) preamplificador, (2) postamplificador, (3) su-
jetador, (4) muestreo y retencién y (5) ADC. El preamplificador provee una ganancia
de voltaje con bajo ruido. El postamplificador también aporta una ganancia y limita el
ancho de banda dado por el polo RC, con una constante de tiempo 1. El interruptor
del sujetador se cierra y el capacitor sujetador lleva la senal de video al nivel de tierra,
con lo cual se establece un nuevo nivel de referencia para cada pixel. Cuando la senal
de video llega al nodo de sensado, el interruptor del sujetador se abre, permitiendo que
la senal pase hacia el circuito de muestreo y retencién. La senal de video se muestrea y
retiene después de un periodo de tiempo especifico. Dicho periodo es importante y se le
conoce como “tiempo entre muestras”, ts. Después de que el nivel de video es retenido,
el ADC convierte el voltaje del pixel en un nimero digital.

| Hpe( P= (1 + 2nfTp)?)?
——

CONVERSION
PUNTO "B" PUNTO "C"
S2

l MUESTREO l ,
- s
Is DIGITAL
C
S1
CLAMP

I

CCD

R PRE-AMP POST-AMP
Tp=RC

C J

Y
| Hypc(f) P= 2 (1 - cos(2nts))

Figura 4.1: Circuito con los elementos basicos del MDC [49].

La figura 4.2 presenta un diagrama de tiempos para la secuencia descrita anterior-
mente. Seis periodos de tiempo criticos son necesarios para procesar un pixel. (1) reset,
(2) referencia, (3) sujetador, (4) vaciado del video (5) muestreo y retencién y (6) conver-
sion a numero digital. La secuencia de lectura de un pixel inicia cuando el interruptor
de reset se lleva al estado logico de encendido, lo que lleva al nodo de sensado al nivel
de un voltaje de referencia. La secuencia puede observarse en la figura 2.1b. Esta accion
de reset también provoca un fuerte acoplamiento entre el pulso y la senal de video, lo
cual se conoce, en inglés, se conoce como “clock feed-through” (ver el punto A en la
figura 4.2). Una alta impedancia aparece en el nodo de sensado (seccion 2.1, figura 2.1a)
cuando el interruptor se lleva al estado de apagado, con lo que se mantiene constante
el nivel de referencia hasta que la carga es vaciada. El interruptor de clamp se abre
de nuevo durante este momento, forzando al nivel de referencia a tomar el nivel de
tierra (vease el punto B en la figura 4.2). Esta primera muestra reestablece un nivel de
referencia preciso y conocido para cada pixel antes de que la senal de video sea vertida,
es decir, que el ruido producido por reset es eliminado. El interruptor de clamp también
suprime el pulso feed-through producido por el reset, con la intenciéon de no exceder
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el rango del circuito. Cuando la senal de video esta lista, se muestrea y retiene por el
interruptor de muestreo S2 (ver punto C en la figura 4.2). El interruptor de muestreo
es encendido antes de que la senal de video sea vertida, lo que permite que el circuito
pueda seguir el recorrido de la senal durante los procesos de clamp y liberaciéon. Esto
asegura que la forma de onda de la senal siempre comenzara en el mismo nivel de vol-
taje para cada pixel. Esta sincronizacion es importante para lograr que el circuito de
muestreo y retencién, que tiene un ancho de banda finito, presente un buen rendimiento
en cuanto a linealidad. Después de que se ha logrado retener el nivel de la senal, el ADC
la convierte a un nimero digital.

l
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Figura 4.2: Diagrama de tiempos del MDC [49].

El MDC es un procesador que, de una forma bésica, puede verse como un filtro pasa
banda definido por dos parametros: 7 y ts. El ruido de baja frecuencia es rechazado
cuando tg es pequeno, debido a que el ruido se encuentra correlacionado. La constante de
tiempo dominante, mp, fija el ancho de banda para rechazar el ruido de alta frecuencia.
La frecuencia central del MDC se define mediante ajustes de mp y ts mientras se mantiene
una alta ganancia de la senal. La frecuencia central 6ptima se presenta cuando, para
un espectro de ruido dado a la entrada de un CCD, se consigue el ruido mas bajo
en unidades de e~ rms (ecuacién (2.8)). Estos pardmetros generalmente se definen de
forma experimental [49, 50].

4.1.2. Limitaciones del Muestreo Doble Correlacionado

Segun [49], la reduccién de ruido depende bastante de los pardmetros m y ts, pero es
importante saber que existe un punto a partir del cual la reduccién de ruido comienza
a ser cada vez menos significativa. Segin este mismo autor, una practica para cumplir
con un funcionamiento de bajo ruido y minimo tiempo de muestreo es suponer que
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ts = 27p, con la cual obtiene la siguiente ecuacién:

o LOT5Ween()
Mpe = SvAccp(ts)/?’

donde Sy es la sensibilidad del nodo de sensado (V/e™) y Accp es la ganancia del
amplificador de salida del CCD. Esta ecuacién se usa para calcular el ruido de lectura
para un sistema de CCD limitado por ruido blanco. Nétese que este ruido de lectura es
proporcional a Weep e inversamente proporcional a Sy y la raiz cuadrada de ts.

De la expresion anterior se concluye que tanto Wgoep como Sy son pardmetros
relevantes. En la actualidad, la tendencia consiste en desarrollar CCDs cuyos amplifica-
dores de salida tienen sensibilidades tan grandes como sea posible, aunque se sacrifique
el rendimiento en cuanto a ruido blanco. La ventaja que conlleva esta practica es que
la sensibilidad es inversamente proporcional al ancho de la compuerta del MOSFET,
mientras que el ruido blanco sélo incrementa con la raiz cuadrada de la reduccién de ta-
mano. Aunque estd préactica ha llevado el ruido a niveles de un electrén, también existe
un limite en la miniaturizacién del amplificador de salida, el cual esta relacionado con
las capacitancias internas del nodo.

La ecuacién (4.1) puede usarse para calcular el ruido de lectura sélo cuando la
frecuencia de corte del ruido 1/f se encuentra muy por debajo de 1/4t,. Cuando el
ruido 1/f se vuelve importante, se debe aplicar una ecuacién diferente. Esta ecuacién
referida al nodo de sensado es [49]

(4.1)

1/2
o 1 = :
NMDC(e ) - SVACCD[l —_ eXp(—ts/TD)] [/0 ’NMDC(f)‘ df] (42)

donde |Nypc(f)|* representa el cuadrado de la magnitud del ruido presente a la salida
del post-amplificador, expresesado en términos de la frecuencia. La integral debe ser
calculada de forma numérica debido a que dentro de Nypc(f) existe el término 1/f.

En la ecuacién (4.2) se ve reflejado que el ruido decrece con la raiz cuadrada de
ts, pero esto solo sucede hasta que se alcanza la frecuencia de corte del ruido 1/f y, a
partir de este punto, se pierde la correlacion en el ruido. Entonces, lo que se gana en la
reduccién de ruido blanco se cancela exactamente con el ruido 1/f muestreado, lo que
causa que el ruido se estabilice.

Cuando se busca la forma que presenta el ruido, e,(f), debe tomarse en cuenta que
existen dos regiones diferentes. Para las altas frecuencias se tiene que el ruido tiene
caracteristicas de ruido blanco, mientras que para las bajas frecuencias se encuentra
que e,(f) tiene componente 1/f, lo que significa que el ruido tiene caracteristicas de
ruido fractal o rosado. De acuerdo con [74], cuando la densidad espectral del ruido es
constante, e?_, una buena aproximacién para el ruido total es dada por

€nt = 2eno \/f_m (43)

donde f, corresponde a la razén del MDC o, dicho de otra forma, representa la velocidad
a la cual son leidos los pixeles. Por otro lado, en el caso de ruido con la forma e, /f, el
ruido total se puede representar como

ent = 2en1V/In(3) ~ 2ey. (4.4)
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Las dos ecuaciones anteriores sirven para reafirmar lo que se ha venido diciendo
acerca de que, la reduccion de f. o velocidad de los pixeles, contribuye a la disminucion
del ruido. Pero a bajas frecuencias, el ruido de lectura tiende a ser constante, lo que
significa que reducir los tiempos de lectura deja de tener impacto sobre la reduccion
del ruido. Generalmente, los fabricantes de CCDs proveen hojas de especificaciones en
las cuales se presentan ruidos de lectura que serian posibles de alcanzar mediante la
implementacion de un sistema de MDC “perfecto” y a una frecuencia de lectura dada,
esto es, sin ningun tipo de ruido, distorsién, ganancia u offset introducido por el MDC.
Una vez més, esto impone una barrera fisica (piso de ruido) para el MDC que no puede
ser superada sin importar la calidad de la electrénica usada, y es intrinseca a esta
técnica de lectura. El valor de ruido minimo alcanzable esta vinculado a la frecuencia
de corte del ruido 1/f. Usando CCDs del sistema de camara DECam, se ha determinado
que estos tiempos estan entre los 20 y 25 us [50].

4.1.3. Muestreo Doble Correlacionado Digital

Al parecer, el desarrollo de técnicas de lectura de bajo ruido estuvo inactivo por
décadas, hasta que Gach et al. [74] propusieron un nuevo esquema para realizar un
Muestreo Doble Correlacionado Digital (MDCD). En dicho esquema, la mayorfa del
circuito analdgico se reemplaza por un ADC apto para sobremuestreo y un filtro digital.
Esto ha sido posible gracias al desarrollo de convertidores de alta velocidad y alta
resolucion. En la actualidad, el MDCD es cada vez més usado en sistemas de camaras
CCD de alto rendimiento, desplazando a las técnicas analdgicas tradicionales.

Entre las ventajas del MDCD se encuentran las siguientes [75]: 1) Flexibilidad de
configuracion para trabajar a diferentes tazas de lectura sin tener que cambiar com-
ponentes, mientras se mantiene el rendimiento del CCD en cuanto a niveles de ruido.
2) Capacidad de suprimir algunas fuentes de ruido tanto intrinseco como extrinseco
mediante el uso de técnicas de procesamiento digital de senales como puede ser el
“blanqueamiento” de porciones seleccionadas a partir de la senial de interés. 3) Permi-
te implementar cualquier tipo de filtro, lo que incrementa la complejidad del diseno
comparado con el de alguna otra técnica analdgica. 4) Es posible emplear sofisticadas
técnicas de procesamiento digital de senales con la finalidad de suprimir el ruido 1/f.

Diversos autores han presentado analisis donde estudian los efectos que determi-
nados tipos de filtros digitales tienen sobre el ruido de muestreo. Por ejemplo, en [74]
se sugiere que el desempeno de filtros ponderados es mejor que el de aquellos basados
en promedios; sin embargo, sus resultados son experimentales, obtenidos para un CCD
particular, validos para un montaje especifico y sin soporte analitico. En [76] se retoma
este trabajo usando una configuracion diferente para el experimento a fin de probar
diferentes filtros ponderados; en este caso, los resultados senalan que los filtros de pro-
medio tienen un mejor desempeno. El mismo autor presenta una expresién aproximada
para calcular el ruido en un sistema de MDCD, aunque esta sélo es véalida para un filtro
de promedio particular. El conflicto entre ambos resultados no podia ser explicado por
la teorfa. Un primer intento de realizar un estudio analitico de filtros ponderados se en-
cuentra en [77], donde se analiza el disefio de filtros digitales para la reduccién del ruido
bajo condiciones ideales en la senal de video. Los mismos autores dan continuidad a su
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trabajo en [54], con un andlisis tedrico mas profundo de sistemas de MDCD genéricos.

4.2. Sobremuestreo

Al proceso de tomar muestras de una senal usando una frecuencia de muestreo que
supera la taza de Nyquist, se le conoce comunmente como sobremuestreo. Los sistemas
de adquisicion de datos de alto rendimiento que se usan en la industria, intrumentacion
y equipo médico requieren rangos dinamicos amplios y alta precision. El rango dinamico
de un ADC puede aumentar si se usa un preamplificador de ganancia programable o
manejando multiples ADCs en paralelo, usando una etapa de post-procesamiento pa-
ra promediar el resultado. Sin embargo, estos métodos pueden resultar poco practicos
debido a que la demanda de recursos en cuanto a potencia, costo y espacio es alta.
El sobremuestreo permite que un ADC alcance un alto rango dindamico a bajo cos-
to, mientras relaja otros aspectos del diseno en cuanto espacio, potencia y disipacion
térmica.

A continuacién se describen de manera breve, dos aplicaciones del sobremuestreo
[59,60]: aumento de la SNR y mayor facilidad en el disenio de filtros anti-aliasing.

4.2.1. Aumento de la SNR

En la seccién (2.2.2) se demostrd que la potencia del ruido de cuantizacion (unifor-
me) estd dada por la ecuacién py. = 02 = A?/12. El ruido de cuantizacién ocupa todo el
ancho de banda y después del proceso de muestreo toda su potencia se encontrara dis-
tribuida sobre un periodo de la frecuencia, siendo este periodo igual a 1/f;. Si se supone
un espectro plano para el ruido de cuantizacién, entonces su Densidad Espectral de
Potencia (DEP) estard dada por [59]:

A2/12
f

G(f) = : (4.5)
Ahora, si el periodo de muestreo aumenta a f,, = 2f;, entonces el espectro de potencia
del ruido tendra este otro periodo, la potencia del ruido (la cual no ha cambiado)
estard distribuida sobre 2f; en lugar de f;, y su nueva DEP estara dada por [59]:
_A2/12_A2/12 1

Gea(f) = TS = 5Ge(b). (4.6)

Si este ruido pasa por un filtro cuya banda de paso esta definida en el intervalo
(—1£s/2,1/2), la potencia del ruido de salida sera [59]:

f/2 1 [5/2 1

pe= [ Gaydi=3 [ Gutjdf=jpn (4.7)
—f,/2 2 ) )2 2

Lo anterior muestra que la potencia del ruido de cuantizaciéon se reduce a la mitad

como efecto de muestrear al doble de la velocidad y luego filtrar. Una razon o Taza de

Sobremuestreo (TSM) R, acompanada por un filtro pasa bajas reducird la potencia del

ruido de cuantizacién por R, y mejorara la SNR por R.
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Por otra parte, se presenta la relacion senal a ruido de cuantizacién tedrica para un
convertidor A/D ideal de N bits [60]:

SNR, = 6.02N + 1.76  [dB]. (4.8)

Es importante enfatizar que el ruido de cuantizacién rms se mide sobre todo el ancho
de banda de Nyquist, es decir, desde DC hasta f;/2. En algunas aplicaciones sucede
que la senal de interés ocupa un ancho de banda (BW) menor que el de Nyquist. Si
alguna técnica de filtrado digital es empleada para filtrar componentes de ruido fuera
del ancho de banda BW, entonces un término adicional debe incluirse en la ecuacion
anterior para tomar en cuenta el incremento de la SNR:

f
SNR = 6.02N + 1.76 + 10log 57— [dB]. (4.9)

A este término se le conoce como ganancia del proceso. Lo anterior lo podemos visualizar
a través de la figura 4.3.

Densidad )
Espectral
del ruido Valor RMS = A/4/(12) A=1LSB
medido desde DC hasta fy/2
A(12)
)
— BW /2

Figura 4.3: Espectro del ruido de cuantizacién en un ADC de N bits [60].

Por tltimo, la taza de sobremuestreo corresponde a la taza de muestreo dividida
por la velocidad de Nyquist. El rango dindmico (DR, por sus siglas en inglés) también
va a sufrir un aumento como efecto del sobremuestreo, el cual es dado por:

ADR = 3log,(TSM) [dB]. (4.10)

Este aumento se puede ver reflejado en un nimero efectivo de bits (ENOB, por sus siglas
en inglés) si se tiene en cuenta que cada bit de resolucién equivale a 6 dBFS (decibeles
relativos a la escala digital completa). Otra expresién que se usa para calcular el ENOB

es la siguiente [60]:

enop - SINAD — 176 (411)
6.02

donde SINAD es (relacién senal a ruido y distorsién o, en inglés, Signal to Noise And
Distortion ratio) la razén de la amplitud rms de la senial respecto al valor medio de la
raiz cuadrada de la suma de las componentes espectrales elevadas al cuadrado, inclu-
yendo arménicos y excluyendo el valor de DC. El valor SINAD es un buen indicador
del rendimiento dindmico de un ADC como funcién de una frecuencia de entrada ya
que incluye todas las componentes que conforman el ruido (incluyendo ruido térmico)
y distorsién. En ocasiones se sustituye el valor SINAD en la ecuacién (4.11) por la
expresion de la ecuacion (4.8).
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4.2.2. Facilitar el diseno de filtros anti-aliasing

Para mostrar esta aplicacion, en [59] se presenta el ejemplo del los CD de audio (en
inglés Compac Disc). El espectro audible se extiende hasta los 20 kHz. De este tltimo
hecho se desprende que es necesaria una frecuencia de muestreo de al menos 40 kHz. Los
sistemas de CD usan una frecuencia de 44.1 kHz y 16 bits de cuantizacién. La banda
de corte para tal sistema se extiende desde los 20 kHz hasta los 20.05 kHz, y dentro de
esta banda el filtro debe producir una caida de 80 dB para prevenir aliasing. Bajo estas
condiciones, se necesita un filtro analégico Butterworth de orden 50 con frecuencia de
corte en los 20 kHz. Un filtro como este resulta altamente impréactico no sélo por los
problemas de espacio, sino porque es dificil realizar filtros de altos 6rdenes dado que
estos son mas vulnerables a los errores debidos a las tolerancias de los componentes con
los que se construyen.

El mismo autor nos dice que la solucién a este problema consiste en incrementar
la taza de muestreo a 4f; = 176.4 kHz. Ahora, para prevenir aliasing, sera necesaria
una caida de 80 dB entre los 88.2 kHz y los 20 kHz. Esto relaja las condiciones del
filtro a un Butterworth de 5to orden con una frecuencia de corte en los 20 kHz, lo cual
representa un reducciéon importante en cuanto a componentes analégicos. Después del
filtro anti-aliasing se aplica también un filtro digital para lograr una frecuencia de corte
bastante marcada. Con posterioridad al proceso de filtrado, se aplica decimacién, la
cual es necesaria para reducir los requerimientos de almacenamiento sin sufrir pérdidas
de informacién.

Hasta ahora se han mencionado algunos parametros de rendimiento de un ADC tales
como: el ruido de cuantizacion y la SNR. Para conocer de manera precisa el rendimien-
to de un convertidor A/D hacen falta mas parametros. Los conjuntos de pardmetros
necesarios para entender el funcionamiento de los ADC y sus respectivas definiciones
pueden consultarse en la literatura [59-61,78,79] o en las hojas de especificaciones. En
ocasiones se pueden encontrar definiciones diferentes para un mismo parametro, debido
a que cada fabricante escribe su propia definicion.

4.3. Arquitecturas de Convertidores A /D

A continuacién se aborda el tema de las arquitecturas existentes para convertidores
A/D, poniendo una mayor atencién en la configuracién conocida como Registro de
Aproximaciones Sucesivas (SAR, por sus siglas en inglés).

Los disenadores de un sistema deben tomar decisiones respecto a los componentes
que se incluiran en el diseno. Estas decisiones se basan en los requerimientos que se
deben tomar en cuenta para cumplir con la aplicacién final. Tales requerimientos pue-
den ser de rendimiento, potencia, tamano y costo. En cuanto a la conversion A/D, los
disenadores deben seleccionar un tipo de arquitectura y una topologia para el conver-
tidor e incorporarla en la cadena de procesamiento de la senal, haciendo uso ya sea de
componentes discretos o integrados disponibles en el mercado.
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4.3.1. Arquitectura Registro de Aproximaciones Sucesivas

El ADC del tipo SAR es la arquitectura mas popular para aplicaciones de adqui-
sicion de datos, especialmente cuando se requiere multiplexar canales. La figura 4.4
muestra la arquitectura bésica de un ADC de este tipo. Esta consiste de un bloque de
muestreo y retencién (mencionado en la literatura como bloque SHA), un comparador,
un convertidor digital-analégico (DAC por sus siglas en inglés) y del registro de apro-
ximaciones sucesivas. La conversién inicia con un flanco de la senal nombrada como
“Inicio de conversién”. El flanco inicia una etapa de muestreo de la entrada analdgica,
seguida de un ciclo durante el cual se compara el bit correspondiente (una comparacién
sucede cada flanco de reloj) y se ajusta la salida del DAC mediante la 16gica de control
hasta que su salida se acerca lo suficiente a la senal analdgica en la entrada [78,80,81].

Un convertido A/D tipo SAR implementa un algoritmo de busqueda binario. El
registro de aproximaciones sucesivas fija la salida del DAC a la mitad del voltaje de
referencia Vygp al inicio del ciclo de comparaciones. Durante el ciclo de bits, el com-
parador realiza la comparacién del voltaje analégico de entrada con Vggr/2 con la
intencién de determinar el bit més significativo (MSB por sus siglas en inglés). La sa-
lida del comparador se guarda en la logica de control. Simultdneamente, el controlador
genera el siguiente bit de aproximacién. E1 DAC genera el valor correspondiente a partir
de Vggr vy el comparador lo compara con el voltaje de entrada para determinar el valor
del bit MSB-1. El ciclo se repite hasta que el valor de todos los bits hasta la cifra menos
significativa (LSB por sus siglas en inglés) se determinan. Entonces, un convertidor de
N bits requiere N ciclos de reloj proveidos por un reloj externo e independiente para
realizar una unica conversion. El proceso interno de conversién dentro de un ADC SAR
moderno se controla mediante un reloj de alta frecuencia (interno o externo, segin el
ADC) que no necesita sincronizarse con la senal de inicio de conversién [80-82].

Inicio de Conversion
|-

Sincronizacién

Entrada C " — 5
Analégica omparador Fin de Conversién
o u Ocupado

F >— .
Control Logico:

Reginstro de
Aproximaciones
Sucesivas

DAC T (SAR)
T Salida
Vrer

Figura 4.4: Arquitectura basica de un convertidor SAR [81].

Arquitectura Sigma-Delta

Los ADC del tipo ¥ — A modernos han reemplazado a aquellos del tipo integrador
(doble rampa, triple rampa, rampa cuadruple, etc.) para aplicaciones que requieren alta
resolucion ademas de tazas de muestreo efectivas. La figura 4.5 muestra la arquitectura
basica de un ADC ¥ — A, el cual hace un muestreo continuo de la senal analégica
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de entrada a la frecuencia de sobremuestreo Kf; del modulador, y cuya conversién de
salida corresponde al promedio ponderado de una serie de muestras tomadas a Kf;. Los
convertidores ADC X — A de mayor resolucion presentan mayores tiempos de conversion
debido a que requieren 2N muestras para completar una tinica conversién [80,81].

——————————————————————— £,

_VREF

| |
| Infearad Reloj [ ?
I tegrador I

Entrada | Kf; | Filtro

Analégica | Flash ! - N-Bits
 + I Digital
o— @ / ADC : gy +>f

: NBits : Decimador s
| |
I I i
| L, N-Bits,
I Kf;
I
: Flujo de Datos
I
I
I
I
I

I

I

I

I

N-Bits |

I

I

I

Modulador 2-A I

Figura 4.5: Arquitectura béasica de un convertidor sigma-delta [81].

4.3.2. Comparacion entre arquitecturas

El ruido interno del comparador y la linealidad del DAC determinan la precisién de
la conversion en el convertidor tipo SAR, mientras que el tiempo de conmutacién del
integrador en modulador determina la precisién del convertidor X — A. Uno de los retos
con un convertidor SAR es que el preamplificador debe ser capaz de manejar corrientes
transitorias que son inyectadas a la entrada del ADC durante el periodo de adquisicién
presentes entre el final de una conversion y el inicio de la siguiente.

El ancho de banda de un ADC SAR (decenas de MHz) es mayor que la frecuencia de
muestreo. El ancho de banda de la senal de entrada se encuentra tipicamente en el orden
de las decenas o cientos de kHz, de tal manera que se requiere de filtros anti-aliasing
para suprimir las senales de aliasing que se reflejan hacia el ancho de banda de interés.
En el caso de un ADC ¥ — A, el ancho de banda de la senal de entrada es usualmente
desde DC hasta algunos kHz, y el ancho de banda del filtro digital es menor que la
frecuencia de muestreo del modulador, de tal manera que se relajan los requerimientos
en cuanto a anti-aliasing. El filtro digital remueve el ruido que se encuentra fuera del
ancho de banda de interés y luego el decimador reduce la taza de los datos de salida
hasta la taza de Nyquist.

Segun [81], los ADC SAR son populares en muchas aplicaciones debido a caracteristi-
cas tales como: bajo consumo de potencia, faciles de usar, ampaquetados pequenos y
su bajo nivel de latencia que simplifica los sistemas en los que se requiere multiplexar
canales. Por otra parte, los ADC ¥ — A son populares en la industria y aplicaciones
de audio debido a su rechazo de ruido externo a la banda de interés y su abilidad pa-
ra rechazar el ruido 1/f cercano a la banda DC-(50Hz/60Hz) cuando se implementan
técnicas de recorte. En este caso, se sacrifica la alta resolucién por la frecuencia de
muestreo del ADC.
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Un ADC SAR es asincrono, lo que permite implementar lazos de control veloces, con
niveles de latencia o retrazos relacionados con la conversion cercanos a cero, ademas de
que poseen respuestas rapidas al medir entradas cercanas a la escala completa. Estas
caracteristicas también lo hacen popular para aplicaciones donde, una vez mas, se hace
necesario multiplexar canales. Por otro lado, la arquitectura ¥ — A es mondtona por
convencién (lo que significa que puede realizar la conversién en cualquier momento)
e implementa un modulador integrado para sobremuestreo y un filtro de decimacion
digital que requiere de un reloj global interno o externo para sincronizar todos los blo-
ques internos. Estas caracteristicas resultan en una latencia diferente de cero o retrazos.
Haciendo a un lado el tema de la latencia (retrazo de grupo) del filtro digital, los ADC
> — A resultan populares para multiplexar canales que adquiren sefiales con pequenos
cambios de voltaje con bajas tazas de muestreo. Lo anterior se debe principalmente a
su rendimiento en cuanto a resolucion, precision, ruido y rango dindmico, mientras que
un convertidor SAR usualmene requiere filtros pasa bajas o acondicionamiento en cada
canal, lo que anade complejidad en términos de espacio y costo.

El mayor rendimiento de algunos convertidores tipo SAR permiten que multiples
canales sean multiplexados a altas velocidades para cumplir con el proceso de digitali-
zacion, por lo cual se requiere de un menor nimero de ADCs, ahorrando area de PCB
y costo. La taza de datos de salida a la que un convertidor ¥ — A puede multiplexar se
ve limitada por el tiempo que impone el tipo de filtro digital implementado. El usuario
debe esperar todo este tiempo para que se alcance una conversion valida y luego poder
cambiar al siguiente canal. Algunos ADC ¥ — A enmascaran los resultados del filtro
digital interno y transmiten los resultados estables dentro de la primera conversiéon o
antes de inicier un nuevo ciclo de conversion. La taza de datos de salida para estos
ADCs siempre es menor que su tiempo de latencia.
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Capitulo 5

NUEVO MODULO DE LECTURA
Y PROPUESTA PARA ESTUDIO
DE EMC

Los experimentos DAMIC y CONNIE, dedicados a la deteccién de particulas, han
sido mencionados desde el primer capitulo de esta tesis. DAMIC busca realizar la de-
teccion directa de particulas de materia oscura, mientras que CONNIE estudia la in-
teraccion de los neutrinos de bajas energias. Aunque cada uno de estos experimentos
busca particulas diferentes, se espera que sus interaciones con el detector sean similares.
Esta caracteristica hace posible que tanto la disposicion como la configuracién de los
detectores usados en ambos experimentos sea practicamente la misma, lo que incluye a
su SAD. Ambos experimentos usan el sistema conocido como Monsoon para controlar
los CCDs y adquirir las senales de video que estos generan.

La capacidad para detectar particulas depende, entre otras cosas, de la cantidad de
material sensible en el detector. Por ello, las colaboraciones se esfuerzan para construir
detectores cada vez mas grandes o agregar mayor cantidad de material sensible siempre
que tienen la posibilidad de actualizar sus experimentos. Cualquier cambio en un de-
tector puede involucrar también cambios o ajustes en la configuracién del experimento,
el equipo de medicién, el espacio, etc. En este sentido, DAMIC y CONNIE no son dife-
rentes a otros experimentos de deteccion de particulas ya que también incrementan la
cantidad de material sensible en sus detectores siempre que tienen la oportunidad de
hacerlo. Para estos dos experimentos en particular, el material sensible de sus detecto-
res lo aporta el silicio presente en los capacitores MOS que conforman los pixeles de un
CCD. Entonces, hablar de volver més grande a estos detectores se traduce en aumentar
el nimero de CCDs o usar CCDs de mayor masa.

Desde su puesta en marcha, tanto DAMIC como CONNIE han sufrido actualizacio-
nes durante las cuales ha aumentado el nimero de CCDs en sus detectores. Hasta el
momento, la capacidad de control del sistema Monsoon ha sido suficiente para soportar
estos aumentos pero no seguira siendo asi en el futuro. Esta situacion ha obligado a los
ingenieros a plantearse el diseno de un nuevo SAD que sea capaz de cumplir la tarea

de controlar y adquirir las senales de video generadas por un ntmero apréximado de
100 CCDs.
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El objetivo de este capitulo es el de presentar el diseno de una electrénica que
cumpla con la tarea de adquirir la senial de video suministrada por un CCD de calidad
cientifica, lo que quiere decir que el diseno aborda sélo las problematicas relacionadas
con la adquisicién, el acondicionamiento y la digitalizacién de la senal de video. Aunque
la meta final es lograr el control y la correcta adquisicion de las senales provenientes
de un numero parecido a 100 CCDs, al inicio de este parrafo se menciona el diseno
para un solo CCD. Esto tiene dos motivaciones: 1) se piensa que una parte importante
de los problemas de diseno pueden resolverse disefiando para un CCD y 2) implica
menor tiempo de diseno y construccion del sistema. La segunda motivacion es la mas
fuerte, ya que detras de DAMIC y CONNIE estan dos colaboraciones internacionales
y a los ingenieros a cargo del proyecto les intersa producir un sistema pequeno que
esté disponible para ser usado en cada uno de los laboratorios que conforman estas
colaboraciones. De tal manera que se espera que los resultados de este trabajo puedan
después ser aplicados en el disenio de un sistema de mayores capacidades.

5.1. Breve Descripcion del Sistema Monsoon

Para aprovechar al médximo el rendimiento de estos CCDs, la electrénica de lectura
en el SAD debe ser de muy bajo ruido, a la vez que lo suficientemente robusta y flexible
para leer algunas o varias decenas de detectores por experimento. Requerimientos de este
tipo fueron primero enfrentados y resueltos en los observatorios astronémicos, donde
tipicamente se implementan arreglos de CCDs para conformar el plano focal de los
telescopios. A lo largo de los anos se han descrito, modificado y aplicado versiones
diferentes de controladores para estos instrumentos [83]. En este contexto, hace mas de
diez anos en el Observatorio Nacional de Astronomia Optica (NOAO por sus siglas en
inglés), Estados Unidos, se impulsé el desarrollo del SAD llamado Monsoon .

Hasta la fecha existen tres versiones del sistema Monsoon: Monsoon Orange, Mon-
soon segunda version y Monsoon tercera version. Este SAD consiste basicamente de
tres tarjetas: una Tarjeta Maestra de Control (TMC), una Tarjeta de Adquisicién de
Datos (TAD) y una Tarjeta para Generacién de senales de Reloj y voltajes de pola-
rizacion (TGR). La segunda y tercera versién basan su diseno en la versiéon Orange,
pero presentan modificaciones que les permiten dar solucién a problemas especificos.
Asi por ejemplo, la segunda version surgié de la necesidad de controlar 62 CCDs, que
conforman el plano focal de la Cdmara de Energia Oscura (DECam por sus siglas en
inglés) [48,84]. Esta segunda version es capaz de controlar poco més de 20 CCDs (uti-
lizando un sub-médulo para 18 CCDs y otro para 9) por lo cual, para controlar los 62
dispositivos, se utilizan tres SAD (cada uno conformado por dos de estos sub-médulos).

Los CCDs utilizados actualmente en DAMIC y CONNIE son arreglos bidimensio-
nales de 8 6 16 Mpixeles y la préxima generacion consistird en arreglos de 36 Mpixeles.
Cada uno de los dispositivos presenta cuatro nodos de lectura, pero en DAMIC y CON-
NIE se utilizan s6lo dos debido a que no se requieren lecturas rapidas. Los puntos
importantes relacionados con estos nodos de lectura y la senal de video que genera un
CCD se encuentran descritos en la seccién 2.1.

La técnica que se implementa en el SAD actual para la adquisicién de la senal de
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video es la del muestreo doble correlacionado (seccién 4.1). La figura 5.1 muestra un
diagrama simplificado de esta seccién de lectura y su diagrama esquemaético detallado
se presenta en el Apéndice A. En ambos diagramas se pueden identificar las siguien-
tes etapas: pre-amplificacion, con ganancia igual a G=3; post-amplificacién, con una
ganancia G=1 o G=2; la seccion de inversion, con G=1, o no-inversién, con G=-1; inte-
gracion analdgica; una etapa adicional de ganancia G=2, en la cual también se agrega
un offset; el preamplificador diferencial para el ADC; finalmente, el propio ADC. Toda
esta configuracion se repite 12 veces en la TAD del Monsoon, lo que quiere decir que
cada TAD cuenta con 12 canales de adquisicién que se multiplexan para leer las senales
procedentes de los 18 6 9 CCDs, segun sea el caso del sub-mdédulo.

Board
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Figura 5.1: Diagrama simplificado de un canal de adquisicién de video del sistema
Monsoon [85].

5.2. La Idea del Diseno

Al inicio de este capitulo se presentaron razones que motivan el diseno de un nuevo
SAD que sea capaz de adquirir correctamente las senales de video generadas por un
nimero del orden de 100 CCDs. También se mencionaron los motivos por los cuales a
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continuacion se habla del diseno de la electronica de adquisicién para sélo un 1 CCD.
Lo que sigue es el diseno de la seccion de lectura para este ultimo sistema.

En principio, se puede considerar la idea de conservar ciertas secciones del sistema
Monsson que aun podrian resultar ttiles. Pero en el caso de la seccion de adquisicion
de la senal de video dicha metodologia sera evitada. Las razones mas importantes para
proceder de esta manera estan dadas por las limitaciones del MDC, las cuales han sido
mencionadas en la secciéon 4.1.2. Entonces, la primera aproximacién de diseno consiste
en sustituir la electrénica que permite el uso del MDC analégico por una electréonica que
sea idonea para realizar un muestreo de tipo digital; esto con base en lo presentado en la
seccion 4.1.3. El precio que se debe pagar por realizar este cambio recae principalmente
sobre las velocidades de muestreo, las cuales deben ser altas con respecto a la frecuencia
de la senal de interés.

Varios anos han pasado desde que el sistema Monsoon fue diseniado y la tecnologia
en ADCs ha avanzado considerablemente. Esto ha permitido aumentar la velocidad y
la precision de los ADCs mientras mantienen tamanos compactos y bajo consumo de
potencia. Los ADCs actuales pueden realizar conversiones a velocidades de decenas de
megamuestras por segundo (MSPS por sus siglas en inglés). De igual manera, los FPGA
han mejorado en cuanto a velocidad y complejidad. Estos avances tecnologicos hacen
posible que el MDC pueda ser implementado en el dominio digital, mediante circuitos
electronicos compactos, de bajo costo y bajo consumo de potencia.

La figura 5.2 presenta un diagrama simplificado de la idea para la nueva seccion
de lectura. E1 ADC es un elemento importante en este disenio ya que, como se ha re-
petido antes, debe ser apto para realizar MDCD. La idea es incluir en el diseno un
ADC LTC2387 [86] del fabricante Linear Technology (LT), cuya velocidad de mues-
treo nominal es de 15 MSPS. A esta velocidad el ADC trabaja con una resolucion
de 18 bits, ademds, posee una no-linealidad diferencial (DNL por sus siglas en inglés)
tipica de +0.2 LSB y una relacién senal a ruido tipica de 95.7 dB. La arquitectura de
este convertidor es tipo SAR, de bajo costo, bajo consumo de potencia y presenta un
empaquetado pequeno, tipo QFN de 32 pines, ideal para sistemas con miltiples canales.

Video . . .
—>| Preamplifcador . Filtro | Convertidor Hacia

Anti-Aliasing A/D FPGA

Figura 5.2: Diagrama simplificado de la nueva seccién de lectura.

Por otra parte, LT recomienda el amplificador diferencial LTC6363 [87] como pream-
plificador para el ADC LTC2387. Entre otras caracteristicas, este amplificador puede
recibir una fuente no-diferencial y hacer la conversion a salida diferencial; cuenta con
un voltaje de ruido de 2.9 nV/v/Hz, es de bajo consumo de potencia (1.9 mA en modo
activo) y, de acuerdo al fabricante, su disefio estd optimizado para trabajar con conver-
tidores tipo SAR de bajo consumo de potencia, como el LTC2387. Lo anterior es debido
a que su salida solo esta limitada por los valores de las fuentes de polarizacién, los cuales
pueden ser alcanzados por la senal de salida, lo que en inglés se conoce como “rail-to-rail
output”. Ademads, el LTC6363 cuenta con un producto ganancia-ancho de banda grande
(GBWP, por sus siglas en inglés) que le brinda un factor de realimentacién adecuado.
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Al igual que otras companias, LT pone a disposicion del usuario una amplia do-
cumentaciéon relacionada con sus productos, asi como sistemas de demostraciéon que
pueden ser usados como una referencia de diseno, ya que estos exhiben caracteristicas
de diseno y acoplamientos adecuados para muchos de sus productos. En este caso, LT
produce las tarjetas de demostracion DC2290A [88] y DC2319A [89] para el LTC2387
y LTC6363, respectivamente. Los diagramas eléctricos de ambas tarjetas se pueden
encontrar en [89,90]. Estos se han combinado y el resultado se usa como punto de
partida para el presente diseno, en el cual el preamplificador amplifica y convierte la
senal no-diferencial del CCD a una senal puramente diferencial mediante la remocion
de las componentes de modo comun. Un filtro anti-aliasing con frecuencia de corte de
194.09 MHz se encuentra justo después del preamplificador. Los componentes del filtro
anti-aliasing también proveen la baja impedancia de salida (visto desde el preamplifica-
dor) que el ADC requiere para trabajar a altas frecuencias. Las caracteristicas de este
filtro seran descritas con mayor detalle en una secciéon posterior de este capitulo.

La conversién de la senal de video se da de manera continua, transmitiendo los datos
a través de una interfaz LVDS (Low-Voltage Differential Signaling) hacia un FPGA
donde puede tener lugar el pre-procesamiento de la senal. Este ultimo tema queda
fuera de los alcances de este trabajo; sin embargo, en la seccién 4.1.3 se encuentra una
revision de la literatura que lo aborda. Por otra parte, este trabajo considera de mayor
importancia otras variables de diseno tales como: el ancho de banda del preamplificador,
la velocidad de muestreo y la precisién del ADC.

5.2.1. Caracteristicas del Convertidor A /D

La tabla 5.1 muestra algunas caracteristicas técnicas extraidas de la hoja de espe-
cificaciones del convertidor A/D, las cuales se han considerado necesarias para evaluar
su desempeno y determinar si es adecuado para este proyecto.

Simbolo Parametro Condiciones | Tipico | Unidades
SINAD Relacién Senal a (Ruido+Distorsién) fiv=2 kHz 95.7 dB
SNR Relacion Senal a Ruido f;v=2 kHz 96 dB
SFDR | Rango Dindmico Libre de Senales Espurias | fyy=2 kHz 119 dB
THD Distorsién Armoénica Total f;v=2 kHz -117 dB
ty Jitter de Apertura 0.25 PSRMS

Tabla 5.1: Especificaciones técnicas del convertidor A/D LTC2387 que se consideran
importantes para evaluar su desempeno para el presente proyecto [86].

Basados en datos de la tabla 5.1 se procede a verificar la méxima frecuencia de
la senal que puede soportar este convertidor. Para ello se despeja el término fiy de la
ecuacién (2.15) y se realiza el célculo:

1
2 x 102 x 0.25 x 10-12

fIN max = 2010g< > = 10.09 [MHz).

Esta frecuencia maxima permitida por el jitter de apertura es &~ 201 veces mayor que la
frecuencia de la senal generada por el CCD en condiciones normales de lectura, en los
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experimentos DAMIC y CONNIE. Puede darse el caso en el que un CCD deba ser leido
a velocidades ligeramente superiores a los 50 kHz habituales, por ejemplo, durante el
desarrollo de estudios de caracteristicas del CCD, del detector, desarrollo de algoritmos
de procesamiento, etc. Tomando en cuenta todo lo anterior, puede decirse que el jitter
de apertura del convertidor A /D no limitara el funcionamiento del detector.

Otra caracteristica importante dentro de las especificaciones del LTC2387 es el
SFDR (Spurious-Free Dynamic Range). La figura 5.3 presenta dos graficas tomadas
directamente de la hoja de especificaciones de este convertidor. Por un lado, en la figu-
ra 5.3a se muestra el resultado de una prueba mono-tono donde se puede apreciar que
el componente presenta un SFDR amplio de 119 dB desde DC hasta f;/2=7.5 MHz. Por
otra parte, en la figura 5.3b se observa el valor del SFDR en funcién de la amplitud de
la senal de entrada. Nétese en la misma figura que el valor del parametro se encuentra
muy proximo a los 140 dB durante gran parte del rango de amplitudes de la senal y, que
durante todo este rango, esta por encima de los 120 dB. El cambio abrupto al final de la
curva se debe a las no-linealidades diferenciales presentes en la funcion de transferencia
del convertidor.

32k Point FFT fsypL = 15Msps, SFDR vs Input Level, fiy = 2kHz
fin = 2kHz 150
0
SNR = 96.0dB 140 Ay o
-20 THD =—117dB | 130 dBFS
SINAD = 95.7dB
-40 SFDR = 119dB | 120 L ra
@ @
s -60 = 110 ‘/
2 i
8 g S 100 dBe
g = g0
% -100 = /
70 //
60

50
-80 -70 60 -50 -40 -30 -20 -10 O
FREQUENCY (MHz) INPUT LEVEL (dBFS)

(a) (b)
Figura 5.3: Rango dindmico libre de senales espurias del LTC2387 [86].

Continuando con la informacién de la figura 5.3, el fabricante reporta una THD (To-
tal Harmonic Distortion) tipica de -117 dB, calculada con los primeros cinco armdénicos
y con una senal de amplitud igual a -1 dBFS. La figura 5.4 muestra el comportamien-
to de este mismo pardmetro en funcién de la frecuencia y la amplitud de la senal de
entrada. La imagen muestra que, con una senal de entrada pequena, en el nivel de los
-10 dBFS, el valor de la THD se mantiene por debajo de -130 dB en la zona que va de
los 10 kHz hasta los 80 kHz. Este valor de THD indica un nivel de linealidad alto.
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Figura 5.4: THD para el LTC2387 a distintas frecuencias y amplitudes de la senal de
entrada [86].

5.2.2. Efectos del sobremuestreo sobre el rendimiento del con-
vertidor

A continuacién se exponen los efectos derivados de aplicar sobremuestreo durante la
etapa de digitalizacién de la senal. Cada caso esta enumerado y al final de la seccién se
puede encontrar la tabla 5.2, la cual presenta los puntos importantes de forma resumida.

Caso 1: Convertidor A/D ideal

La tabla 5.1 muestra un valor SNR = 96 dB. Si el LTC2387 fuese un convertidor
A/D ideal, este valor deberia coincidir con aquel dado por la ecuacién (4.8), que para
un convertidor de 18 bits arroja un valor de

SNRi8b_1deal = 6.02(18) + 1.76 = 110.12 [dB] (5.1)

Esta diferencia de 14 dB entre el valor tedrico y el valor real se debe precisamente a
que, al tratarse de un convertidor no ideal, la relacion senal a ruido se degrada porque
la electrénica interna del convertidor aporta distintas fuentes de ruido, como ruido de
resistores y ruido térmico, que se suman al ruido de cuantizacion.

Caso 2: Convertidor A/D ideal con ganancia por sombremuestreo

Ahora bien, el sobremuestreo y filtrado de la senal van a tener un efecto sobre la SNR.
Para determinar este efecto se incluye una ganancia de sobremuestreo, 10log(fs/2B), en
la ecuacién (4.8). Dicha ganancia y el resultado del célculo se muestran a continuacién
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[60]:
£./2
SNRl8b7LSM = 602(N) + 1.76 + 1010g F [dB]

(5.2)

15MHz,/2

> — 131.88 [dB]

Se nota que entre SNRigp_1deal V SNRigh_1dear.sm €xiste una diferencia de 21.76 dB,
la cual representa una mejora derivada del proceso de sobremuestreo y filtrado digital
de la senal. N6tese como los resultados obtenidos con las ecuaciones (5.1) y (5.2) son
ambos vélidos sélo para convertidores A /D ideales.

Caso 3: Convertidor A/D real con ganancia por sobremuestreo

El piso de ruido de 131.88 dB sugerido por los resultados anteriores es sélo una apro-
ximacién de la realidad. El valor real se calcula usando el piso de ruido proporcionado
por el fabricante, el cual no es otro que el valor de la SNR mostrado en la tabla 5.1.
Entonces, los valores se sustituyen nuevamente en la ecuacién (5.2) para observar el
mismo aumento de 21.76 dB dado que la ganancia de procesamiento es la misma para
ambos casos, esto es:

29BW
15 x 106 ) (5.3)

f
SNRt = Piso de Ruido + 1010g< ° )

SNRyp = 117.76 dB

Caso 4:

El caso cuatro representa el del convertidor A/D real. Por esta razén se usa el valor
SINAD = 95.7 dB mostrado en la tabla 5.1, el cual es un valor real obtenido de la hoja
de especificiones del componenten y, por lo tanto, es resultado de la implementacion
fisica del convertidor.

Efectos sobre el rango dindmico y ENOB

Otro pardametro que incrementa por efectos del sobremuestreo es el rango dinamico
del convertidor. Esto se observa a través de la ecuacion (4.10), donde se sustituyen la
velocidad de muestreo y la velocidad de la senal de interés. El resultado es un incremento
del DR que equivale a poco mas de 3.5 bits adicionales de resolucién (cada bit de
resolucion aporta 6 dB al DR):

15 x 106

ADR = logy | 0"
o8? (2(50 x 10°)

> x 3 = 21.69 [dB].
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El resultado anterior puede ser confirmado con la ecuacién (4.11), la cual sirve para
calcular el nimero efectivo de bits.

La tabla 5.2 muestra los resultados de la ecuacién para los cuatro casos anteriores.
Recapitulando, los casos uno y dos se han calculado con datos que contemplan el fun-
cionamiento de dispositivos ideales. El caso uno es el del convertidor de 18 bits, para
el cual se observan 18 bits efectivos de resolucién como es de esperarse. En el caso dos
se incluye el efecto de la ganancia de procesamiento y se observa que una OSR de 150
aumenta el ENOB en 3.61 bits de resolucion respecto al caso uno.

Los casos tres y cuatro representan el funcionamiento de un dispositivo real afecta-
do por diversas fuentes de ruido. Se observa cémo, para ambos casos, el ENOB esta,
naturalmente, por debajo del nimero de bits efectivos de un convertidor ideal. El ca-
so tres representa el de un convertidor A/D real y para el cdlculo del ENOB se ha
usado el resultado mostrado en la ecuacién (5.3), que no contempla el efecto de las
no-linealidades del dispositivo pero si el efecto del sobremuestreo. Por otra parte, a
través del caso cuatro se ha determina que el ENOB del convertidor esta 2.4 bits de
resolucion por debajo de caso ideal. En este caso, el detrimento del ENOB se debe tanto
a las multiples fuentes de ruido como a los efectos no lineales propios del convertidor.
La diferencia en los resultados para convertidores ideales y reales sugiere que en un
convertidor real puede presentarse un aumento del ENOB de 3.67 bits debido a efectos
del sobremuestreo.

Condiciones Valor | Unidades
Caso 1 | SINAD = SNR;gp_1dea1 = 110.12 dB 18 Bits
Caso 2 | SINAD = SNRg,_s v = 131.88 dB | 21.61 Bits
Caso 3 SINAD = SNRt = 117.76 dB 19.27 Bits
Caso 4 SINAD = 95.7 dB 15.60 Bits

Tabla 5.2: ENOB del LTC2387 calculado mediante la ecuacién (4.10) para diferentes
valores de SINAD.

Efectos sobre el ruido de cuantizaciéon

En la figura 5.5 se presenta uno de los efectos mas importantes del sobremuestreo.
Cuando un convertidor A/D trabaja con sobremuestreo, el ruido de cuantizacién se
distribuye de tal manera que la mayor parte ocurre fuera de la banda de interés y la parte
que cae fuera de la banda de interés es removida por un filtro digital. Este efecto del
sobremuestreo y filtrado resulta en un aumento del rango dindmico a bajas frecuencias,
a si como de la relacion senal a ruido y del nimero efectivo de bits. La potencia del
ruido de cuantizacion decrece porque cada armonico de la frecuencia fundamental es
“empujado” hacia porciones menos densas del espectro de ruido.

La ecuacién (2.14) da el siguiente valor de ruido para un convertidor ideal de 18 bits
de resolucion y escalon de cuantizacion A = 31.25 pV:

A 31.25x10°°
acrms = =
V12 V12
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Filtro Digital
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de Interés de la Banda
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Figura 5.5: THD para el LTC2387 a distintas frecuencias y amplitudes de la senal de
entrada.

El valor del escalén de cuantizaciéon A utilizado en la ecuacion anterior se calculé ha-
ciendo uso del rango de voltajes £4.096 V (también conocido como voltaje de escala
completa o Vgg), que es el rango usado por el fabricante para elaborar la hoja de
especificaciones del dispositivo [86]. De tal manera que A = 8.192/2'® = 31.25 uV.

En conslusion, realizar un proceso de sobremuestreo con una OSR de 150 permite
aumentar la SNR y el DR del convertidor A/D sin tener que sacrificar el rendimiento
en cuanto a potencia, espacio y disipacion térmica.

5.2.3. Ruidos en el Convertidor y del Preamplificador

El siguiente analisis tiene la finalidad de profundizar en el impacto que el ancho de
banda del preamplificador tiene sobre la relacién senial a ruido, incluyendo efectos de
aliasing. Para ello, la tabla 5.3 presenta las especificaciones del preamplificador y del
convertidor que son necesarias para el anélisis [86,87].

Amplificador Densidad de ruido de salida 2.9 nV/vHz
BW efectivo 35 MHz
SNR 96 dB
Convertidor Resolucién efectiva (96-1.76)/6.02=15.65 bits
Velocidad de muestreo 15 MSPS
Vrs 8.102 Vp_p (2.90 Vi)

Tabla 5.3: Especificaciones del convertidor y del preamplificador necesarias para el
célculo de la SNR [86,87].

El primer paso de este anélisis es calcular el piso de ruido del convertidor A/D.
Dado que este dispositivo muestrea con una velocidad de 15 MSPS, su ruido puede ser
representado como un piso constante que va desde DC hasta 7.5 MHz, que es el ancho
de banda de Nyquist. El estandar en la industria para la especificacion de convertidores
A/D es incluir la SNR usando una senal senoidal monotono a escala completa. Usando
la amplitud maxima de la senal senoidal de entrada, Vrg = 2.90 Vgyug, junto con la
relacion senal a ruido del convertidor, SNRapc = 96 dB, se puede calcular el piso de
ruido intrinseco del convertidor, Exapc). La potencia de este ruido es dada por la
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ecuacion (3.1), que para un convertidor A /D puede escribirse:

v
SNRapc = 20log <V—ZS> (5.5)
Despejando la ecuacion (5.5) se tiene [60]
VN = VFS X 10_SNRADC/2O (56)

Sustituyendo los valores conocidos SNRapc vy Vrs, resulta:
Vx = Nape) = 2.90 x 10720 = 45.90 pVgys. (5.7)

Por 1ltimo, dividiendo por la raiz cuadrada del ancho de banda de 7.5 MHz, se puede
determinar un valor para la densidad espectral de ruido del convertidor, Exapc):

45.90 puV
Envwno) = i

El siguiente paso del andlisis consiste en calcular la contribucién del preamplifica-
dor al ruido total. La figura 5.6 nos presenta, de forma gréfica, lo que ocurre cuando
el convertidor A/D muestrea el ruido del preamplificador. Los efectos de aliasing se
presentan dado que el ancho de banda del preamplificador es mayor que el ancho de
banda del convertidor. Como se ha mencionado previamente, el convertidor A/D tiene
su propio piso de ruido, el cual es plano desde DC hasta Nyquist, mientras que ruido
propio del preamplificador es plano en una banda mas ancha que va desde DC hasta la
frecuencia de muestreo, la cual es el doble de la banda de Nyquist. Puesto que el ruido
del preamplificador no esta correlacionado con el del convertidor, puede sumarse al piso
de ruido del convertidor mediante la ecuacién (3.10) con el coeficiente de correlacién
p=0.

= 16.76 nV/vHz (5.8)

Ruido del Ruido del
ADC ADC
1
—_—
—"
t Frecuencia t t Frecuencia
fNyquist fMucstreo fNycpxist fMuestreo

Figura 5.6: Efectos de muestrear el ruido del preamplificador. El ancho de banda del
ruido del convertidor va desde DC hasta f;/2, mientras que el ruido del preamplificador
ocupa la banda que va desde DC hasta fyruestreo-

El piso de ruido total para el circuito combinado se obtiene sumando el ruido del con-
vertidor A/D (16.76 nV /v/Hz) al ruido del preamplificador (2.9 nV/v/Hz). Este tltimo
valor se incluye dos veces para considerar efectos de aliasing, porque segun lo expuesto
en el parrafo anterior, se tienen 2.9 nV/ VvHz de ruido en la banda que va desde DC
hasta fs/2 v 2.9 nV/v/Hz en la banda fs/2 hasta fs. De esta forma se tiene:

E,(Total) = v/16.76% + 2.92 + 2.92 = 17.26 nV/v/Hz (5.9)
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Ahora seguimos los pasos en sentido opuesto para calcular la nueva SNR para el
sistema combinado:

2.9
17.26 x 107 x /7.5 MHz

Entonces, a pesar de que el ancho de banda del preamplificador es mayor que el del
convertidor A/D, se obtiene una pérdida total de apenas 0.25 dB respecto a las capaci-
dades del convertidor. Este resultado sugiere que el preamplificador es “transparente”,
dado que la SNR del sistema es casi la misma que la SNR del convertidor. Mas adelante
se repetira el mismo analisis una vez que se haya calculado el ruido total, es decir, el
ruido del preamplificador mas el ruido de los componentes electrénicos que lo rodean.

El analisis anterior y la figura 5.6 se basan en la suposiciéon de que las bandas de
aliasing tienen el mismo ancho que el ancho de banda de Nyquist. Si este no es el caso,
entonces el piso de ruido resultante presentara una forma con multiples niveles, con
concentraciones extra de ruido justo en las frecuencias donde el aliasing ocurre. Este
también sera el caso si el ancho de banda del amplificador o el ancho de banda del
filtro anti-aliasing es menor al de una zona de Nyquist, donde el ruido de banda ancha
desaparece antes de la frecuencia de Nyquist del convertidor. En cualquier caso, el filtro
anti-aliasing no tiene efecto sobre los calculos anteriores, excepto en el caso de que los
componentes que conforman el filtro alteren el ruido efectivo del preamplificador.

Un andlisis visual de la situacién anterior indica que una vez que el ruido se ha
colado hacia la banda original de Nyquist, este es indistinguible del ruido de bajas
frecuencias. Las soluciones a este problema pueden enfocarse en reducir el ruido a la
entrada del convertidor A/D o en la implementacién de técnicas como el sobremuestreo,
la cual es posible cuando se cuenta con suficientes recursos para el procesamiento digital.
Una vez mas, si la taza de sobremuestreo es tal que el ancho de banda de Nyquist
supera el ancho de banda de la senal, se contarda con un ancho de banda adicional que
puede ser removido mediante técnicas digitales. Ademds, para un cierto ancho de banda
analogico, la cantidad de bandas de aliasing sera menor, de tal manera que el piso de
ruido resultante también disminuira.

El filtro “anti-alising” presente en la tarjeta del convertidor A/D exhibe un tiempo

de subida

SNRuevo = 2010g< > = 95.75 dB (5.10)

t, & WE ~ 2RC ~ 2(10)(82 x 107*?) ~ 1.64 ns

que es =~ 40.65 veces méas rapido que la velocidad de muestreo del convertidor trabajando
a 15 MSPS. Anteriormente se mencioné que la velocidad de lectura tipica de un CCD
en los experimentos DAMIC y CONNIE esta en el rango de los 50 kpixeles/s. Esta
velocidad de lectura y la velocidad de muestreo de 15 MSPS del ADC resultan en 300
muestras por pixel, lo que garantiza que no habra pérdida de ganancia por tiempos de
estabilizacién inadecuados de la senal de video, a la vez que deja bastante margen para
implementar técnicas de filtrado digital que sean mas agresivas con la potencia del ruido
de aliasing que se incorpore al ancho de banda debido a la pendiente finita que tiene
el filtro analdgico. Aunque fisicamente es posible mejorar el filtro RC, transformandolo
en un filtro LRC, esta opcién se evitara debido a que un inductor puede ser sensible a
ruido inducido por EMI, como se mencioné en el capitulo 3.
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5.2.4. Recepcion de la Senal de Video

La figura 5.7 muestra, de forma basica, la configuracién que presenta el amplificador
LTC6363 en la tarjeta de evaluacién DC2319A (figura 5.7a). Para esta configuracion, el
fabricante reporta que el ruido de salida generado por el propio amplificador y los com-
ponentes de realimentacién, con R1 = R2 = R3 = R4 = 1 k{2, es igual a 10 nV/\/E.
El voltaje de ruido referido a la entrada para el LTC6363 (2.9 nV/v/Hz) corresponde al
ruido de un resistor de 510 €2, y cuando los resistores que componen la red de realimen-
tacion son mayores que este valor, entonces el ruido de salida esta dominado por el ruido
del resistor y de la corriente de ruido del amplificador. Para redes de realimentacién
constituidas por resistores menores a los 510 €2, el ruido de salida esta dominado por el
voltaje de ruido del amplificador. El ruido para esta configuracién puede ser calculado
a través de la ecuacién (5.11) [87]:

B, — \/[Em(l + E—m C 4 2(LRs)? + 2 [Enm (E—j)] T Lom, (5.11)

. En esta ecuacién I, y E,; son la corriente y el voltaje de ruido referidos a la entrada del
operacional, respectivamente. Cabe destacar que en la ecuacion anterior no aparece el
ruido de modo comun, E,.cm, por ello, es valida sélo para aquellas configuraciones en
las que la red de realimentacién que rodea al preamplificador es una red equilibrada. La
figura 5.7b presenta la primera aproximacién para recibir la sefial de video proveniente
del CCD. La ganancia de este circuito estd dada por la siguiente expresién [87]:

R
Vot = Vi = Vau ~ (22) (Vi = Vi) (5.12)

ut ~ VY out Rl

Resistores con valores pequenos resultan en menor ruido pero aumentan el nivel
de distorsién debido al incremento de carga que representa la red de realimentacion,
mientras que valores altos de los resistores resultaran en mayor ruido, pero tipicamente
mejoran la distorsion debido a que representan menor carga para la salida del amplifi-
cador.

Impedancia de entrada

Para calcular la impedancia de entrada de un circuito como el que se aprecia en la
figura 5.8a, es necesario calcular la corriente de entrada I;y que fluye a través de la fuente
de voltaje, Viy. En un amplificador totalmente diferencial, con alta ganancia, el voltaje
que se desarrolla entre los nodos de entrada (IN*,IN7) es muy pequetio. Entonces,
estos nodos actilan como un “corto circuito” diferencial, en una forma similar a como
lo hace el nodo de la entrada inversora de un amplificador operacional tradicional. Con
base en lo anterior, la impedancia de entrada de un amplificador con fuente totalmente
diferencial es simplemente la suma de los resistores R; y Ras.

En cambio, en la figura 5.7b se aprecia claramente que la fuente es sencilla (no-
diferencial). En este caso, si se supone que la frecuencia de la senal de entrada es lo
suficientemente alta como para que los capacitores C1 y C2 que bloquean las senales
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LTC6363 en la tarjeta de evaluacién DC2319A [89]. b) Primera aproximacién para
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R2 IN+ R4

I ‘*@ Vin

Ry

Figura 5.8: LTC6363 y fuente de entrada, Vin: a) Fuente totalmente diferencial.

—\\——\\—

—N\——\\—

LTC6§

IN” R;

(a)

Fuente simple o no-diferencial.

74

C

I[N‘ \ \
+
Vin

R2 IN+ R4

LTC63>

LN

R, N R,

(b)

Voour

+
V¥our



de DC luzcan como corto circuito (los capacitores son necesarios debido a los requeri-
mientos del LTC6363 en cuanto al voltaje de modo comun en la entrada), entonces la
suposicion del parrafo anterior, que dice que no se desarrolla un voltaje entre los nodos
IN*' e IN™, ya no es valida. El voltaje diferencial a través de estos nodos seguird siendo
pequeno, pero existird un voltaje de modo comin en ambos nodos que es proporcional
al voltaje de entrada. A continuacién se calcula la impedancia de entrada para el caso
de una fuente con salida no-diferencial

i () () =) G )

Rg + R1 2R1 R3 + Rl
(5.13)
:XEGJE_>
2 \R3+ R4
Ty = = 5.14
A R Rs [2(Rs + Ry) (5.14)
2R2(R3 + R
Ziv = Vin/Iin = 2Ra(Rs + Ry) (5.15)

Rs + 2Ry

Las fuentes que presentan una impedancia de entrada diferente de cero pueden cau-
sar desequilibrio entre las dos redes de realimentacién. Para obtener mejor desempeno,
el fabricante recomienda que la impedancia de la fuente de entrada sea compensada.
Ademas, si se requiere igualar impedancias en la fuente, se pueden introducir los resis-
tores Rt v Rro, tal como se aprecia en la figura 5.9. La figura de ruido se deteriora
cuando se usan resistores en lugar de transformadores de acoplamiento como termina-
cién de la fuente, pero usar resistores trae un ahorro econémico significativo. Asimismo,
el ancho de banda de la respuesta en frecuencia que permite un resistor es mayor y se
extiende hasta DC. Los valores para Rr; y R pueden calcularse por medio de las
siguientes expresiones [91,92]:

Rs - Zin

Ry = ————— 5.16

" Ziv—Rs (516)
Rs - R

Rpp= ——>——— 5.17

" R + Rs ( )

Las dos desventajas de usar un resistor como terminacién son la atenuacion de
potencia/senal y un incremento de la figura de ruido (lo que significa degradacién
del rendimiento en cuanto a ruido). Para un mismo nivel de potencia a la entrada,
una impedancia de entrada de 50 2 resulta en menor variacién de voltaje que una
impedancia de entrada mayor, lo que introduce una atenuacién efectiva de voltaje.
Como la densidad de la potencia de ruido del LTC6363 no cambia y la senal de entrada
es menor, entonces la figura de ruido aumenta proporcionalmente.

En la figura 5.9 se nota la presencia del resistor R, el cual equilibra la impedancia
de la fuente vista por ambas entradas del amplificador. Equilibrar las impedancias de
entrada es deseable porque el rendimiento en cuanto a distorsion del LTC6363 puede
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Figura 5.9: Fuente no-diferencial con terminacion tipo resistor para igualar impedancia.
La red de entrada también presenta impedancias balanceadas, lo cual se logra con la
inclusion del resistor Rrs.

verse afectado por el desequilibrio de las impedancias de las fuentes. También, la de-
sigualdad de los factores de realimentacion provocan que una porcién del ruido de modo
comun se convierta a ruido de modo diferencial.

La inclusion de los resistores Rp; v Rpo crea términos adicionales que no estan
contemplados en la ecuacién (5.15), por ello resulta necesario usar la que se da a con-
tinuacion [92]:

vV (RE(4R? 4+ R2) + 8RpR} + 4R}) + Rr(2R; + Rs) + 2R (R; + Rs)
2(Rr + 2Ry + Rg) ’

Zing = (5.18)
donde RF = Rg = R4 y Rl = RQ.

La impedancia adicional de la fuente, agregada por Rg y Rt /Rre, cambia el factor
de realimentacién del amplificador diferencial, y por lo tanto altera la ganancia. La
ganancia total de voltaje, G, vista desde Rp; hacia la salida diferencial, puede ser
calculada por la siguiente expresién [92]:

G- VgUT — V6UT _ (Rz + Rpo + R4)(R1 (R,S — RTI) + RsRTl) (5 19)
Vin RsRri(R1 + Rs) . .

5.2.5. Interfaz entre Preamplificador y Convertidor A /D

El diagrama eléctrico de la tarjeta de evaluacion para el LTC2387 presenta una
red de entrada que consta de un filtro de primer orden compuesto por capacitores
(C3 = C4 = 82 pF) y resistors (Rs = Rg = 10 ). Esta red, presente entre el preampli-
ficador y el convertidor A/D, actua como un filtro antialiasing y limita el ancho de
banda de la senal suministrada por el preamplificador. Anteriormente, se ha mencio-
nado que el aliasing es un fenémeno importante que ocurre en los convertidores A /D,
el cual “dobla” bandas de frecuencia encima de otras, haciendolas indistinguibles en el
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dominio digital. El aliasing no cambia los calculos que se realizan para obtener la SNR,
pero si afecta la capacidad que cualquier técnica de filtrado digital posee para mejorar
la SNR. Si todo el ruido se encuentra contenido en el ancho de banda de la senal de
interés, entonces puede ser removido mediante la aplicacién un filtro digital. De manera
opuesta, si multiples bandas de ruido se traslapan con la banda de la senal, entonces
los efectos benéficos del filtrado digital se veran reducidos.

La figura 5.10 presenta un diagrama elaborado a partir de lo que se ha discutido
hasta ahora. El diagrama consta de tres elementos: preamplificador con impedancia de
entrada igualada y balanceada, filtro y convertidor A /D. Los valores de los componentes
presentes en la tarjeta de evaluaciéon se pueden usar para calcular la frecuencia de corte
del filtro RC, pasa bajas, de la siguiente manera:

1 1
f.=w./2m = = = 194.09 MH
We/ 2T = 3 RG T 2r(10)(82 % 101 g
C, Ry R;
AW -
s 2
= + '\I\l 1
+> l\l\‘CS I < ADC [|—> FPGA
Ci A LTC6363 Rs ——L_—C3 LTC2387

Figura 5.10: Diagrama simplificado del sistema que consta de preamplificador con im-
pedancia de entrada igualada y balanceada, filtro y convertidor A/D.

Los elementos de esta red también cumplen otras funciones. Asi, por ejemplo, los
capacitores C3 y C4 actiian como un reservorio de carga para los capacitores de muestreo
y retencién presentes en la estructura interna del convertidor A/D. Estos ayudan a
aislar al preamplificador de voltajes transitorios que se presentan cuando el convertidor
entra en modo de muestreo. Por su parte, los resistores R5 y Rg, presentes a la salida
del preamplificador, se usan para amortiguar y atenuar cualquier carga inyectada por
el convertidor. Dicho en otras palabras, esta red también aisla al preamplificador de
transitorios producidos durante la etapa activa del convertidor.

La figura 5.11 muestra de manera basica las etapas que tienen lugar en el conver-
tidor durante el muestreo de una senal. Antes de la adquisicion, el interruptor INT se
encuentra abierto (diagrama 5.11b). En este momento, el capacitor a la entrada del
convertidor, Cprr,, presenta un voltaje inicial Viy y el capacitor de muestreo, Cga, un
voltaje Vga. El interruptor se cierra al inicio de la adquisicién (diagrama 5.11c¢) y en
ese momento los voltajes Viy v Vsa comienzan a cambiar hacia un nuevo valor final de
Vin mientras la carga se redistribuye rapidamente entre los capacitores Cprp, v Cga.
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Figura 5.11: a) Circuito simplificado que muestra la entrada capacitiva del convertidor
A/D. b) Circuito antes de la adquisicién. ¢) Circuito durante la adquisicién.

5.3. Diseno Teérico y Simulaciones

Las mediciones con alta resolucién dependeran del nivel minimo de ruido. De acuer-
do a lo presentado en las secciones anteriores, la maxima relacion senal a ruido estaria
dada por la ecuacion SNR = 20log(Vs_ms/VRroms)- La meta de este diseno es la de
acondicionar apropiadamente las senales pequenas generadas por el CCD sin distorsio-
narlas. El tamano del bit menos significativo disminuye en los convertidores A/D y D/A
conforme sus resoluciones incrementan y sus consumos de potencia disminuyen. Esto
obliga a considerar tanto el ruido intrinseco como el extrinseco (capitulo 2) durante el
acondicionamiento de la senal. En este trabajo, las fuentes de ruido se consideran no
correlacionadas entre si, por lo cual para el siguiente andlisis se usara la ecuacién (3.10)
presentada en la seccién 3.4.1, usando el factor de correlacion p = 0.

5.3.1. Propuestas de Diseno
Propuesta 1: Z;, no igualada

Las fuentes de ruido que se encuentran en el circuito acondicionador visto en la
figura 5.8b estdn representadas en la figura 5.12. En ella no se muestran capacitores
de acoplamiento, lo cual se debe a que se supone que todas las fuentes generan senales
con frecuencias lo suficientemente altas como para considerar a cada capacitor como
un corto circuito. Noétese, también, que esta figura muestra un elemento adicional,
el resistor Rro, cuyo propoésito es el de balancear la red de resistores que rodean al
operacional. Esto es necesario debido a que la fuente de la senal tiene una resistencia
en serie, diferente de cero Ohms, que puede afectar la simetria de la red de resistores y
causar un nivel de distorsién en la senal vista a la salida.

La ecuacién (5.20) expresa el cuadrado del voltaje equivalente de ruido visto a la

salida del amplificador, Eio,pp que resulta de la contribucién de cada fuente de ruido

2 RiN2o | (Ra2 o 2 212
Eop1 = <1 + g) EL + (ﬁ) (2E{ry) + 2E{Rs + 2R3LE, (5.20)
2 2

donde R} = Rs + Ry y R, = Ry + Rs. Vale la pena notar que la forma de esta ecuacién
se debe en gran medida a la suposicion de que R, =~ R} y R3 = Ry, es decir, se supone
que las redes de entrada son simétricas. El procedimiento para obtener esta ecuacion
se encuentra en el apéndice B.1. La tabla 5.4 muestra los voltajes de ruido asociados a
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Figura 5.12: Fuentes de ruido que se pueden encontrar en el circuito acondicionador de
senal que no iguala su empedancia de entrada con la de la fuente.

cada una de las fuentes vistas en la figura 5.12, asi como su contribucién de ruido a la
entrada y salida del LTC6363.

A continuacién se obtiene el voltaje total de ruido a la salida y el voltaje to-
tal de ruido referido a la entrada. Para este circuito se tienen los siguientes valores:
En = En = E./V2, E, =29 0V/VHz, 1, =L, = 0.55 pA/vHz, Ry = Ry = 100 Q,
R3 = Ry = 887 Q) y finalmente Rps = Rg = 50f0.

Fuente | Valor de ruido | Ganancia | Contribucién de | Contribucién de

de ruido ruido a la salida | ruido a la entrada
E, 2.90 nV/vHz 6.91 20.05 nV/vHz | 3.39 nV/vHz
Iy 0.55 pA/v/Hz 887 0.488 nV/v/Hz | 0.08 nV/v/Hz
T 0.55 pA/vHz 887 0.488 nV/vHz | 0.08 nV/vHz
R, 1.29 nV/vHz 5.91 7.63nV/VHz | 1.29 nV/vHz
R, 1.29 nV/vHz 5.91 7.63nV/VHz | 1.29 nV/vHz
R3 3.83 nV/VHz 1 3.83nV/vHz | 0.65nV/vHz
R, | 3.83nV/VHz 1 3.83 nV/vHz | 0.65 nV/VHz
Rry | 0.91 nV/VHz 5.91 5.38 nV/vHz | 0.91 nV/vHz
R 0.91 nV/vHz 5.91 5.38 nV/vHz | 0.91 nV/vHz
Contribucién Total de Ruido 24.62 nV/\/m 4.16 nV/\/m

Tabla 5.4: Tabulacién de las fuentes de ruido presentes en el circuito de la figura 5.12 y
sus contribuciones a los ruidos de salida y entrada. Datos obtenidos a partir de anélisis
tedrico.

La tabla anterior muestra claramente que la fuente de ruido mas importante en este
circuito es E,, tanto a la entrada como a la salida del operacional. Si recordamos la regla
nimero dos de la seccién 3.4.1, la cual dice que una fuente apreciable de ruido es aquella
que aporta mas de un tercio del nivel de ruido que aporta la fuente dominante, entonces
los resistores R; y Ry también son una fuente considerable de ruido. Por ltimo, si bien
el ruido de los resistores R3 y Ry por separado no represetan mas de una tercera parte
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de la fuente de ruido, combinados si alcanzan casi el 40 % de la fuente E,,.

Propuesta 2: Z;, igualada

El amplificador propuesto como primera opcién no considera acoplamiento de im-
pedancias en su diseno. Esta técnica se usa en ciruitos de RF porque es necesaria para
prevenir reflexiones de senales de alta frecuencia que puedan distorsionar la senal de
interés. Por lo anterior es que se decide explorar la posibilidad de implementar una
red como la presentada en la figura 5.8b, la cual hace uso de los resistores Rty y Ro.
Estos resistores tienen el proposito de acoplar la impedancia de la entrada inversora y
balancear las impedancias vistas en ambas entradas, respectivamente.

Hacia
ADC

______________________________________

Figura 5.13: Fuentes de ruido que se pueden encontrar en el circuito acondicionador de
senal que iguala su empedancia de entrada con la de la fuente.

Por otro lado, en la secciéon anterior también se comenta que igualar la impedancia
de entrada con la de la fuente tiene el efecto de aumentar la figura de ruido, lo cual
resulta ser un efecto negativo para el rendimiento del circuito. Por ello, la idea de
explorar el comportamiento de este circuito es el de comparar su rendimiento contra el
rendimiento del circuito de la propuesta anterior y, de esta manera, determinar si vale
o no la pena compensar los efectos de distorsién introducidos por la diferencia entre la
impedancia de la fuente y la impedancia en la entrada inversora del operacional que
recibe la senal.

El punto de partida de la propuesta es elegir los valores apropiados para los resistores
en las redes que rodean al amplificador, para ello se toman en cuenta los siguientes
puntos: 1) dado que la intencién de este ejercicio es la de comparar el rendimiento de
dos configuraciones, ambas deben proporcionar la misma ganancia; 2) la impedancia
de entrada del amplificador, Z;,, debe estar igualada con la impedancia de salida de la
fuente.

Ambos puntos se cubren eligiendo los resistores Ry, Ro, R3, R4, Rr1, v Rpo de for-
ma adecuada. Se comienza fijando el valor de los resistores en el lazo de realimentacion,
R3 = Ry = 887 2, de tal manera que el ruido térmico en el lazo de realimentacion sea el
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mismo en los circuitos de ambas propuestas. Luego se proponen valores para los resis-
tores R; y Ro. La tunica consideracion que se toma en cuenta es que la ganancia de un
amplificador diferencial simétrico, que no intenta igualar su impedancia de entrada con
la de la fuente, se vera reducida en méas de la mitad que cuando se realiza acoplamiento
de impedancias. Como la ganancia requerida en este caso es G=6, entonces se usan
valores de resistores R; v R, que en un amplificador diferencial normal proporcionen
una ganancia G=15. El siguiente paso es calcular la impedancia de entrada del amplifi-
cador usando la ecuacién (5.18). Luego se usa este valor y las ecuaciones (5.16) y (5.17)
para obtener el valor de los resistores Rr; y Rrso. Finalmente, se calcula la ganancia de
voltaje haciendo uso de la ecuacién (5.19), donde se incorporan los datos requeridos.

La tabla 5.5 presenta los valores calculados para los resistores que componen las redes
que rodean al amplificador diferencial, asi como sus valores comerciales mas cercanos,
estos ultimos con tolerancias del 1 %. Por otra parte, en la tabla 5.6 se aprecia qué tanto
cambian los parametros, ganancia e impedancia de entrada, cuando en las ecuaciones
se sustituyen los valores calculados por valores comerciales. A simple vista se aprecia
que la variacién es despreciable.

Resistor | Valor Calculado | Valor Comercial
Ry 59.13 Q2 59 Q
R» 59.13 Q2 59 Q
R3 887 ) 887 Q)
R4 887 ) 887 Q)
Rr1 79.81 Q2 80.6 2
Rra 30.74 Q) 30.1 Q

Tabla 5.5: Valores de los resistores que componen la red del amplificador diferencial que
implementa acoplamiento de impedancia. La segunda y tercer columna corresponden a
los valores calculados con ayuda de las ecuaciones (5.16), (5.17), (5.18) y (5.19), y los
valores comerciales mas proximos, respectivamente.

Pardmetro Resistores Calculados | Resistores Comerciales
ZIN_ OPAM 133.86 133.65
Ganancia (G) 6.07 6.05

Tabla 5.6: Los parametros G y Zin.opam cuando los valores de los resistores que com-
ponen el amplificador diferencial son los calculados (columna dos) y cuando los mismos
valores son sustituidos por valores comerciales (columna tres).

Ahora, la ecuacién (5.21) expresa el cuadrado del voltaje equivalente de ruido, Eflopr,

visto a la salida del amplificador y que resulta de la contribucién de cada fuente de ruido.

2 Ra\2 5 Ra\2 o 2 212

Eno,p2 = (1 + ﬁ) En + (ﬁ) (2EtR’2> + 2EtR4 + 2R‘4In7 (521)
2 2

donde R} = R, + Ry y R, = Ry + Ro; a su vez R, = Rg||Rri. También debe tenerse

en mente que la forma de esta ecuacion se debe en gran medida a la suposicion de que
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R) ~ R} y R3 = R4. El procedimiento para obtener este resultado se encuentra en el
apéndice B.1.

A continuacién se obtiene el voltaje total de ruido a la salida y el voltaje total
de ruido referido a la entrada. Para este circuito se tiene que E,; = E,o =E,/ V2,
E, =29 nV/VHz, I, = L, = 0.55 pA/vHz, Rg = 50 Q, Ry = 80.6 Q, Rry = 30.1 Q
R1:R2:5ngR3:R4:887Q

Los resultados se presentan en la tabla 5.7, la cual muestra que la fuente de ruido més
importante en este circuito es E,, tanto a la entrada como a la salida del operacional,
igual que en el circuito de la propuesta anterior. Una vez més, la regla nimero dos de
la seccion 3.4.1 nos sirve para concluir que la combinacion de los resistores R; y Ro
también es una fuente considerable de ruido.

Fuente | Valor de ruido | Ganancia | Contribuciéon de | Contribucién de
de ruido ruido a la salida | ruido a la entrada
E, 2.9 nV/vHz 10.96 31.77 nV/vHz | 5.25 nV/v/Hz
Ly 0.55 pA/vHz 887 0.488 nV/vHz | 0.081 nV/vHz
Lo 0.55 pA/vHz 887 0.488 nV/vHz | 0.081 nV/vHz
R, 0.989 nV/vHz | 9.96 9.85 nV/vHz | 1.63 nV/vHz
R, |0989nV/VHz| 9.96 9.85 nV/vHz | 1.63 nV/VHz
Rs 3.83 nV/vHz 1 3.831V/vHz | 0.633 nV/vHz
R, 3.83nV/vHz 1 3.83nV/vHz | 0.633 nV/vHz
Rg 0.910 nV/vHz | 9.96 5.59 nV/vHz | 0.924 nV/vHz
Rt 1.16 nV/vHz 9.96 442 nV/vHz | 0.731 nV/yV/Hz
Rr, | 0.706 nV/VHz | 9.96 7.03nV/vHz | 1.16 nV/vHz
Contribucién Total de Ruido 36.52 nV/\/m 6.04 nV/\/I@

Tabla 5.7: Tabulacién de las fuentes de ruido presentes en el circuito de la figura 5.13 y
sus contribuciones a los ruidos de salida y entrada. Datos obtenidos a partir de anélisis
tedrico.

Noétese, en la tabla anterior, que las aportaciones de ruido de los resistores Rg y R
se ven afectadas por la accion del divisor de voltaje que conforman ambos resistores. De
tal manera que el ruido aportado por Rg y Rr; sufre una atenuacion antes de alcanzar
la entrada del amplificador. El mismo efecto aplica también para la senal de interés.

Interfaz preamplificador-convertidor A /D

La regla niimero tres de la secciéon 3.4.1 ejemplifica la importancia de reducir el ancho
de banda al minimo para transmitir sélo el espectro de la senal de interés. Esto se debe,
por una parte, a que los dispositivos activos suelen tener anchos de banda mucho mas
grandes que las senales de interés, y por otra, a que la potencia de los ruidos térmico
y de disparo son proporcionales al ancho de banda. Esto ayuda a disminuir los efectos
negativos que los dispositivos, tales como los amplificadores, tienen sobre el rendimiento
de un sistema. La tabla 5.8 presenta los voltajes rms de ruido calculados, para lo cual se
usan las densidades de ruido Ep; 1, Eno_p1, Enip2 ¥ Eno_p2, obtenidas durante el desarrollo
de las dos propuestas para el amplificador diferencial. Dichos voltajes se obtienen para
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tres anchos de banda diferentes, el primero corresponde al ancho de banda que presenta
el preamplificador (35 MHz), el segundo al de la velocidad nominal de muestreo del
convertidor A/D (15 MHz) y el tercero corresponde a la primera zona de Nyquist del
convertidor (7.5 MHz). La expresién que se ha usado para realizar estos célculos es
simplemente:

Epoms = En X VBW

donde E, corresponde a la densidad espectral de ruido (nV/v/Hz) y BW es el ancho de
banda (Hz).

BW Enopt | Enipi | Enop2 | Enip2 | Unidades
35 MHz | 145.65 | 24.61 | 216.01 | 35.73
15 MHz | 95.35 | 16.11 | 141.44 | 23.39 | uVrms
7.5 MHz | 67.42 | 11.39 | 100.01 | 16.54

Tabla 5.8: La tabla muestra los voltajes rms en los anchos de banda de 35 MHz, 15 MHz
y 7.5 MHz, usando las densidades de ruido obtenidas en las propuestas anteriores.

Entonces, limitar el ancho de banda es importante por dos motivos: 1) Define la
minima senal rms que puede ser amplificada, lo cual ocurre cuando la senal es igual al
valor rms del ruido total referido a la entrada, condicién que define una SNR unitaria.
Por ejemplo, si se desprecia el ruido 1/f del LTC6363 y de los resistores, entonces la
minima senal rms que puede ser amplificada por el amplificador diferencial se logra con
el ancho de banda més reducido de 7.5 MHz, que para la propuesta uno es de 11.39 uV,
mientras que en el amplificador de la propuesta dos puede amplificar una senal minima
de 16.54 1V, segun los datos de la tabla anterior. 2) Reduce los efectos negativos que
el ruido del preamplificador puede ocasionar sobre el rendimiento del convertidor A/D.
Estos efectos han sido presentados en la seccion 5.2.3.

En la seccién 5.2.5 se menciona una forma simple para limitar el ancho de banda
del preamplificador, la cual consiste en implementar un filtro RC de primer orden justo
entre la salida del preamplificador y el convertidor A/D. Ademds, los elementos del
filtro cumplen algunas otras funciones que son descritas en la misma seccion.

La tarjeta de evaluaciéon para el convertidor A/D LTC2387 incluye un filtro pasa
bajas de primer orden implementado con capacitores de 82 pF y resistores de 10 €2,
cuya frecuencia de corte corresponde a 194.09 MHz. Este ancho de banda es bastante
amplio y excede las necesidades del circuito que se desarrolla en este trabajo. Por esta
razon se considera necesario cambiar la frecuencia de corte del filtro y reducir el ancho
de banda de 196.09 MHz a 7.5 MHz, que corresponde a la primera zona de Nyquist de
la velocidad de muestreo del convertidor A/D.

En general, la eleccion del filtro RC apropiado depende en gran medida del con-
vertidor A/D y del preamplificador especificos. A continuacién se mencionan algunas
recomendaciones provenientes de las hojas de especificaciones de los dispositivos, en ba-
se a las cuales se pueden limitar los valores de los componentes del circuito RC [86,90]:

1. El tiempo de adquisicién del convertidor A /D LTC2387 es de 27.7 ns. Por lo tanto,
se debe cumplir que Tre < 27.7 ns.
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2. En un convertidor A/D tipo SAR, el tiempo para que la estructura de entrada
alcance la estabilidad depende de la resoluciéon del convertidor o niimero de bits.
Cuando la entrada de un convertidor A/D se modela como un filtro RC de pri-
mer orden (figura 5.11), éste presenta su constante de tiempo correspondiente,
Tapc = RC. La tabla C.1 (apéndice C) enlista el nimero (k) requerido de cons-
tantes de tiempo para que la entrada se estabilice con una precisién dada (1 LSB).
En el caso de una resolucién de 18 bits la tabla muestra que k=12.48.

3. Durante el periodo de adquisicion, cada entrada del convertidor presenta una
carga capacitiva de aproximadamente 18 pF (Cgya), correspondiente al capacitor
de muestreo, en serie con una resistencia de 28 {2, correspondiente a la resistencia
de encendido del interruptor de muestreo.

4. La entrada totalmente diferencial del convertidor tiene un rango de voltaje de
Vps = £4.096 V.

Una vez mas, los capacitores externos Cgyr, deben minimizar el impacto de la inyec-
cién de carga sobre la salida del amplificador diferencial, generada por la estructura de
entrada del convertidor durante al inicio del periodo de adquisiciéon. También es criti-
co que al selecionar el valor de Cgyp, lo hagamos de acuerdo a los requerimientos que
impone el tiempo de adquisicién del convertidor.

A continuacién se calcula el valor ideal de Cgyy, a partir de la ecuacion para la carga
almacenada en un capacitor, Q = C x V. Dicho célculo se realiza para el peor caso,
esto es, suponiendo que la entrada maxima corresponde al rango de escala completa del
convertidor y que el voltaje inicial del capacitor Cga es de cero volts. Aunque es posible
caracterizar la inyeccion de carga para el LTC2387, la suposicion del peor caso tiene la
ventaja de que el trabajo se puede aplicar a cualquier convertidor tipo SAR. La carga
necesaria para cargar al capacitor de muestreo hasta el voltaje de entrada es:

Qsa = Cga X Vpg = 18 pF x 8.192 V = 147.456 pC (5.22)

El reservorio de carga provee al capacitor interno de muestreo con la carga necesaria
para llegar al voltaje de entrada. Idealmente, el voltaje en el capacitor que es parte del
filtro RC (Cpy,) presenta una caida menor que 0.5 LSB del voltaje de la fuente a la
entrada del circuio, Vg. En el peor de los casos Vg = Vgg, entonces:

0.5LSBy rg = (8.192/2'%)/2 = 15.625 uV (5.23)

Debido a lo anterior, puede decirse que el capacitor Cgyp, requerido para ser colocado
frente al convertidor A/D tiene un valor de:

Qrir, = Crr, X (0.5LSBy rs) (5.24)

Cpi, = 147.456 pC/15.625 uV = 9.44 uF (5.25)

En este punto se puede cuestionar si el amplificador puede manejar una carga capa-
citiva tan alta como la que representan dos capacitores de 9.44 pF' (uno por cada salida
diferencial). Si se incorpora un resistor externo (Rpy,), entonces la constante de tiem-
po podria no ser lo suficientemente pequena como para permitir a la senal de interés
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estabilizarse con un margen de tiempo razonable. También se toma en cuenta que el
costo de un capacitor con este valor, que cumpla con el resto de las caracteristicas que
recomienda el fabricante, se eleva un par de veces comparado con el costo de capacitores
cuyas capacitancias estan en el rango de los nF y menores.

Una solucién al problema de valores altos de capacitancia para Cgyp, es repartir la
funcién de reservorio de carga entre el amplificador y el capacitor Cgy, es decir, el
amplificador proveera un porcentaje de la carga requerida por el capacitor de mues-
treo. Como punto de partida se propone que el capacitor Cpy, aporte 95 % de la carga
mientras que el amplificador aportara el 5% restante. Para ello se tiene que:

Qri = Cpr x (0.05Vps) (5.26)

Crr = 147.456 pC/(0.05 x 8.192 V)

(5.27)

Dicho de otra manera, cuando el capacitor Cgy, provea carga a Cga, el voltaje entre
sus terminales presentara una caida menor al 5 %. El valor comercial mas préximo, su-
perior al valor calculado, es de 390 pF. En general, los disenadores experimentados reco-
miendan que al elegir el valor para el capacitor externo se cumpla que Cgyp, > 20 X Cga,
de esta manera el amplificador diferencial deberd ser capaz de remplazar 5% de Vgg en
Crrr, durante el tiempo de adquisicion, tacq.

Ahora que se ha calculado un valor para el capacitor externo, el siguiente paso
es calcular un valor apropiado para el resistor externo, Rpy,. Para ello es necesario
conocer la constante de tiempo del convertidor (7apc), el multiplicador de la constante
de tiempo (k) y el valor del filtro externo (Cr). Usando estos datos, la constante de
tiempo maxima para el filtro RC externo es de:

TaDC = K X TR (5.28)
TriL < 2.22 ns (5.30)

Ademas, la constante de tiempo para el filtro RC externo puede ser ligeramente més
corta, digamos un 40 %, lo cual permite contar con un margen para disminuir cualquier
error provocado por transitorios inducidos por la carga que maneja el amplificador
y para estar dentro de los tiempos de estabilizacién que requieren las senales mas
pequenas. Tomando en cuenta lo anterior, tenemos para el valor del resistor Rgy, que:

RFIL = (()6 X tACQ)/(k X CFIL)
— (0.6 x 27.7 ns)/(12.48 x 390 pF) (5.31)

Rpm, = 3.41 Q
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Siguiendo la metodologia anterior, se han calculado valores permisibles para Cgyp, v
RFr, sin embargo, un punto que se coment6 al inicio de los célculos es que el fabricante
del amplificador diferencial recomienda que los resistores en la red de desacoplo deben
ser de al menos 10 §2, ya que resistores mas pequenos no amortiguaran de forma apro-
piada los transitorios generados por la carga del amplificador, prolongando el tiempo
requerido para alcanzar el nivel de estabilidad adecuado.

Al observar las ecuaciones anteriores uno se percata de que no es posible obtener un
valor de al menos 10 €2 para el resistor Rgyy, sin interferir drasticamente con la constante
de tiempo del convertidor. Lo que se puede hacer es fijar el valor del resistor Rgp, v
reducir a la mitad el margen de tiempo de Tapc, de 40 % a 20 %, para después calcular
el nuevo valor del capacitor Cgy,. A partir de la ecuacién (5.31) se tiene lo siguiente:

CFIL = (08 X tACQ)/(k X RFIL)
— (0.8 x 27.7 ns)/(12.48 x 10 Q) (5.32)

Con estos valores de capacitor y resistor se logra una constante de tiempo para el

filtro RC:

Tre = 10 Q x 180 pF = 1.8 ns (5.33)

La ecuacién (5.27) puede ser usada para conocer cual serd la caida de voltaje,
respecto al voltaje Vgg, que se presentard entre las terminales del capacitor externo.
Esto es:

VC,FIL = [147456 pC/(lSO nk x 8.192 V)] X VFS

(5.34)
Verm = 0.1Vpg

El resultado anterior implica que el amplificador diferencial debe ser capaz de proveer
el 10% de la carga Qga durante cada ciclo de muestreo del convertidor A/D. Estos
valores de Cgr, v Rpp, nos aseguran una constante de tiempo 6ptima, sin embargo,
cuando calculamos la frecuencia de corte para este filtro RC tenemos que, aunque ésta
se ha reducido, sigue siendo alta con un valor de:

1
fre = — 88.42 MH
RC = (27)(10)(180 x 10-12) z

Debido a que el ancho de banda no puede reducirse més alla de los 80 MHz a
través del filtro RC, la tnica alternativa disponible es realizar la reduccién en el mismo
amplificador diferencial. Para hacerlo usamos un par de capacitores (Cr) en los lazos
de realimentacién, en paralelo al resistor Rz y Ry.

En este punto del trabajo, el valor de los resistores Rp = R3 = Ry ya esta definido
en 887 2. Aprovechando que, limitando el ancho de banda con este método, no tenemos
grandes restricciones, podemos cerrar mucho mas el ancho de banda hasta un punto, por
ejemplo, que sélo permita pasar a la senal de interés (50 kHz) y sus primero arménicos.
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Notese que en este momento se estd tomando la frecuencia de 50 KHz como la frecuencia
de la fundamental de la senal de interés, la cual se deriva del hecho de que a esta
frecuencia de trabajo el detector presenta el menor ruido. Lo anterior indica que la
frecuencia de lectura no es fija, por el contrario puede suceder que en el futuro el
detector sea leido a velocidades mas altas, siempre y cuando no aumente el ruido en la
senal proveniente del detector.

Con lo anterior en mente, se propone un ancho de banda de 2 MHz, el cual garantiza
que la senal actual de 50 kHz y sus d&rmonicos pasen de forma integra. Al mismo tiempo
se dispone de un margen en el ancho de banda que permite realizar pruebas involucrando
lecturas a velocidades mayores. De tal manera que el capacitor Cg propuesto debe tener
un valor de capacitancia de:

1

Cp = I E I 89.72 pF (5.35)

El valor mas cercano al previamente calculado puede ser uno de 82 pF, con el cual
el circuito RC exhibe una frecuencia de corte ligeramente mayor a la propuesta, siendo
de 2.19 MHz. Por tltimo, como el ancho de banda queda definido por el amplificador
diferencial, en principio no hay necesidad de cambiar los valores de los elementos que
presenta la tarjeta de evaluacién del convertidor A/D en la red del filtro RC externo.

En este punto se considera necesario mencionar lo que sucede con el ancho de banda
del ruido de un filtro no-ideal. Para ello se introduce el concepto de Ancho de Banda
Equivalente (ENBW, por sus siglas en inglés), el cual se trata del ancho de banda de
un filtro ideal que béasicamente dejaria pasar la misma potencia de ruido que el filtro
no-ideal. Lo anterior quiere decir que el ancho de banda de un filtro siempre se extiende
mas alla de la frecuencia de corte del filtro por un factor que depende de la forma que
tiene la zona de transicién del filtro. La tabla D.1, presentada en el apéndice D, muestra
la relaciéon que existe entre el ancho de banda de ruido y la frecuencia de corte de un
filtro tipo Butterworth cuyo niimero de polos va de uno a cinco. Notese en la tabla que
para dos polos, el ancho de banda del ruido y la frecuencia de corte del filtro estan
distanciadas un 11 % la una de la otra, mientras que para los filtros con mayor niimero
de polos las cantidades son esencialmente las mismas [60, 66].

Con lo anterior en mente, se procede a realizar los calculos tanto del ENBW como
del ruido referido a la entrada y salida en este ancho de banda para los circuitos de las
dos propuestas. Esto es:

1

BW — — 219 MH
(27)(887)(82 x 10-12) ?

ENBW = BW x 1.57 = 3.44 MHz

La comparacion de los resultados de las tablas 5.8 y 5.9 resaltan los beneficios de
la reduccién del ancho de banda de los circuitos. Nétese como se omite el ruido de los
resistores que forman parte de la red RC que se coloca entre el preamplificador y el
convertidor A/D. Esto se debe a que la contribucion de ruido de estos elementos resulta
despreciable. Usando los voltajes de ruido referidos a la salida, se procede a calcular la
SNR para cada circuito propuesto.
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ENBW Eno,pl Eni,pl Eno,pQ Eni,pQ Unidades
3.44 MHz | 45.63 | 7.71 | 67.69 | 11.20 | pVrms

Tabla 5.9: Voltajes rms en calculados en el ancho de banda efectivo, usando las densi-
dades de ruido obtenidas en las tablas 5.4 y 5.7.

1.32
1.32
SNRp2 = 201 ——— | =85.82dB
pz = 08 (67.69 x 10—6)

Los resultados anteriores permiten realizar el cdlculo de la SNR que cada uno de los
circuitos propuestos alcanzaria en convinacién con el convertidor A/D, o dicho de una
forma diferente, el efecto que los circuitos propuestos tienen sobre el rendimiento del
convertidor. Estos calculos son como sigue:

—95.7 —89.24

SNRtp1 = —2010g\/10T + 10710 =88.34 dB

SNRrps = —QOlog\/ 1075 + 1071 = 85.40 dB

Se puede proseguir con el célculo del nimero efectivo de bits del convertidor A/D
que establecen el rendimiento dinamico de este dispositivo. Para ello se recurre a la
ecuacion 4.11:

88.34 — 1.76

ENOBTpl = W = 14.38 bits
85.82 — 1.76

ENOBTPQ = W = 13.96 bits

Los célculos anteriores solo incluyen los efectos del ruido térmico, dejando fuera
cualquier otra fuente de ruido presente, ya sea en el mismo dispositivo o en el conver-
tidor. Por eso es importante tener en cuenta que los resultados mostrados apenas son
una aproximacién de la realidad, ya que durante la implementacion fisica del circuito
pueden presentarse otras fuentes de ruido como distorsion o interferencia, lo que puede
afectar el rendimientos de forma negativa.

5.3.2. Simulacion de los Disenos Propuestos

Las simulaciones son una herramienta de importancia a la hora de verificar y dar
validez al trabajo tedrico realizado en la seccién anterior. Por ello, este apartado se
dedica a la simulacion se los circuitos propuestos en la seccion anterior. Las simulaciones
de los circuitos analdgicos se realizan con ayuda del software LTspice, el cual es un
simulador SPICE de alto rendimiento, soportado por la empresa Linear Technology y
es de licencia libre.
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Impedancia de entrada

La figura 5.14 presenta los diagramas esquematicos de los circuitos que han sido pro-
puestos durante la seccién anterior y de los cuales se va a verificar su rendimiento. En la
figura 5.14a se observa al amplificador diferencial LTC6363 con una red de componentes
que le proporcionan caracteristicas tedricas tales como: ganancia de voltaje G = 5.91 e
impedancia de entrada Z;, = 276.76 € (es decir, su impedancia no esté igualada con la
impedancia de la fuente). Por otro lado, en la figura 5.14b se observa al LTC6363 rodea-
do por una red de componentes que, por diseno, le brinda una impedancia de entrada
Zin = 50.02 Q (igualada con la de la fuente) y una ganancia de voltaje G = 6.05.

Zin

: Ap 59 887
RT2 C‘F RT2
30.1
50 I co
82p I
82pF

Figura 5.14: Diagramas del amplificador LTC6363 que seran usados durante las simula-
ciones: a) Impedancia de entrada no igualada con la de la fuente y ganancia de voltaje
tedrica G=5.91. b) Impedancia de entrada igualada con la de la fuente y ganancia de
voltaje tedrica G=6.05.

Para observar el comportamiento de la impedancia de entrada Z;,, una fuente de
corriente unitaria se coloca a la entrada del circuito. El voltaje V,, se grafica a partir
de los datos generados por la simulacién. Tomando en cuenta la ley de Ohm y que la
fuente de corriente es unitaria, el voltaje V,, es directamente proporcional al valor de
la impedancia de entrada. Las curvas generadas para ambos casos pueden verse en la
figura 5.15. Se observa como, a los 50 kHz la impedancia de entrada para el circuito sin
impedancia igualada presenta un valor de 219 Q (figura 5.15a), mientras que el circuito
con impedancia igualada presenta un valor més bajo de 53 Q (figura 5.15b). En general,
la impedancia de entrada del primer circuito se encuentra en el rango de 230 2 a 213 2
en el ancho de banda de 30 kHz a 100 kHz. Mientras que la impedancia de entrada del
segundo circuito esta en el rango de los 55 €2 a 50 €2 evaluada en el mismo ancho de
banda.
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Figura 5.15: Impedancia de entrada, Z;,, para el LTC6363: a) Impedancia de entrada
no-igualada con la de la fuente. b) Impedancia de entrada iguala con la de la fuente.

Ruido a la entrada del amplificador diferencial

La figura 5.16 muestra las curvas que describen la densidad espectral del voltaje
de ruido a la entrada del amplificador diferencial para ambas versiones del diseno: con
impedancia de entrada no-igualada (figura 5.16a) e impedancia de entrada igualada
(figura 5.16b). La curva en ambas gréficas tiene la misma forma, observandose como
el ruido 1/f domina en las bajas frecuencias hasta los 0.3 Hz y a partir de ese punto
comienza a dominar el ruido blanco. Aunque la forma en ambas curvas es la misma,
el ruido del amplificador con impedancia no igualada es menor que la otra version del
circuito y asi se mantienen durante el resto de las graficas. Por ejemplo, a lo 10 Hz
la gréfica en 5.16a muestra un valor de 11.15 uV/ VHz y en 5.16b se observa un valor
de 18.07 MV/\/E, mientras que en 50 kHz las gréficas muestran 4.32 nV y 6.19 nV,
respectivamente.

Puede decirse que el comportamiento de ambas graficas estd dentro de lo espera-
do. En un ejercicio de reflexién, se puede pensar que el nivel de ruido del circuito con
impedancia de entrada no igualada, el cual no presenta el resistor R, sea menor que
el circuito con impedancia de entrada igualada, que si cuenta con el resistor Rr;. Esto
puede verificarse si se observa la figura 5.14. De tal manera que el circuito con impe-
dancia de entrada balanceada presenta una mayor cantidad de ruido térmico (aportado
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Figura 5.16: Densidad espectral de ruido a la entrada del LT6363: a) La impedancia de
entrada no esta igualada a la de la fuente. b) Con impedancia de entrada igualada con
la de la fuente.

por los resistores) a la entrada del amplificador diferencial.

Ganancia de voltaje

El siguiente aspecto en revision es la ganancia de voltaje, después el comportamien-
to del ruido a la salida del amplificador. La figura 5.17 presenta dos graficos, siendo el
de la parte superior el correspondiente a la ganancia de voltaje y la fase para el ampli-
ficador diferencial con Z;, # Rg, mientras que en la parte inferior de la misma figura se
encuentran las curvas para la ganancia y fase del circuito con Z;, = Rsg.

A primera vista se puede comprobar que ambos circuitos presentan la forma ca-
racteristica de un filtro tipo pasa banda. Lo cual encaja con lo visto durante la sec-
cién del diseno. Las frecuencias de corte para el circuito de la primera propuesta son
fi p1 =10.47 kHz y f 1 = 2.29 MHz para una banda de paso de 2.28 MHz, con un
punto maximo de 15.40 dB a los 162.18 kHz. Para el circuito de la segunda propuesta
se tienen las frecuencias de corte fy, po = 17.39 kHz y f ;3 = 2.24 kHz, para una banda
de paso de 2.22 MHz, con una ganancia maxima de 15.67 dB a los 213.80 kHz. Basan-
dose en lo anterior, puede decirse que el ancho de las bandas de paso de ambos circuitos
son bastante similares, al igual que sus ganancias. Otra observacién importante es que
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Figura 5.17: Ganancia del amplificador diferencial: a) Para el circuito de la figura 5.14a.
b) Para el circuito de la figura 5.14b.

con base en las graficas de la ganancia, se puede suponer que el ancho de banda dis-
ponible para el manejo de las senales, que es el mismo ancho de banda para el ruido,
se vera limitado por la forma del filtro pasa bajas y, por lo tanto, la densidad espectral
del ruido también se vera reducida. Como fue mencionado en la secciéon anterior, un
filtro no-ideal introduce un error en los calculos del ancho de banda para el ruido, error
que depende de la forma que tiene la zona de transicion. Igual que durante la etapa de
diseno, se usan los valores de la tabla D.1 (apéndice D) para calcular el ENBW de los
dos circuitos bajo estudio. Con los resultados de las simulaciones se tiene que el ENBW
del primer circuito corresponde a:

ENBW,,; = 2.28 MHz x 1.57 = 3.58 MHz (5.36)
Mientras que para el circuito de la propuesta dos se tiene:

ENBW,, = 2.22 MHz x 1.57 = 3.49 MHz (5.37)

Ruido a la salida del amplificador

En la figura 5.18 se aprecian la densidad espectral de ruido (curva azul) y la ga-
nancia de voltaje (curva roja) para los dos circuitos bajo estudio. El gréfico visto en
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la figura 5.18a corresponde a los resultados de la simulacién del circuito de la primera
propuesta, mientras que el grafico de la figura 5.18b corresponde a la simulacion del
circuito desarrollado como parte de la segunda propuesta. Comenzando con las curvas
de la densidad espectral de ruido a la salida del amplificador, se aprecia como el ruido
1/f domina a bajas frecuencias en ambos circuitos, y que los niveles de ruido en esta
zona son practicamente iguales en ambas graficas. Por ejemplo, a los 10 Hz ambas cur-
vas presentan el mismo nivel de ruido de 62.17 nV/ VHz y la situacién continua igual
hasta los 100 Hz, punto a partir del cual los niveles de ruido comienzan a diferir.
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Figura 5.18: Ganancia y densidad espectral de ruido del LTC6363: a) Para el circuito
de la figura 5.14a. b) Para el circuito de la figura 5.14b.

La diferencia se nota mas conforme aumenta la frecuencia, por ejemplo, a los 50 kHz,
la densidad espectral de voltaje de ruido a la salida del primer amplificador es de
25 nV/ VvHz mientras que a la salida del segundo amplificador el nivel es un poco
mayor con 35.68 nV/v/Hz. Luego, LTspice permite calcular el valor del voltaje de ruido
RMS, E,oms, sobre un ancho de banda definido. En este caso, el voltaje de ruido se
ha calculado para dos anchos de banda diferentes: E,, p1rms Se calculd en el ancho de
banda de 0.1 Hz a 15 MHz mientras que Ep, 2 mms €sta calculado en el ancho de banda
de 0.1 Hz a 7.5 MHz. Estos anchos de banda fueron seleccionados porque corresponden
tanto a la velocidad de trabajo del ADC, f;, como a f;/2, respectivamente. En el ancho
de banda de 15 MHz, los resultados de la simulacién arrojan que el voltaje de ruido
RMS para el circuito de la primera propuesta es de 45.74 uVgrus y para el circuito

93



de la segunda propuesta el valor es de 64.47 Vgrus. En cambio, los voltajes de ruido
calculados para un ancho de banda de 7.5 MHz son de 43.04 uVgums para el primer
amplificador y de 61.79 uVgus para el segundo.

Una de las razones por las cuales se observa esta diferencia entre los voltajes rms
de ruido es que el comportamiento de la ganancia en ambos circuitos es ligeramente
distinto, siendo la ganancia del primer amplificador ligeramente menor a la ganancia del
segundo. Lo anterior se puede apreciar a través de las curvas rojas en ambas graficas
de la figura 5.18 que, al igual que las curvas vistas en la figura 5.17, describen el
comportamiento de la ganancia en ambos circuitos. Entonces, a través de las curvas
de la figura 5.18 se confirma que la ganancia maxima del primer circuito ocurre a los
162.18 kHz con Gp; = 5.89, en tanto que en el segundo amplificador la ganancia maxima
ocurre a los 213.80 kHz y tiene un valor de Gz = 6.08.

En resumen, tanto el ruido a la entrada como la ganancia del primer amplificador
presentan niveles menores que los mismos parametros medidos en el segundo amplifi-
cador, razén por la cual el nivel nivel de ruido a la salida del primer amplificador es
menor que el ruido a la salida del segundo.

Como resultado de las simulaciones anteriores, a continuacién se presentan las ta-
blas 5.10 y 5.11, las cuales enlistan las fuentes de ruido presentes en los circuitos de la
figura 5.14 y las contribuciones de ruido de cada una de estas fuentes al ruido de entra-
da y salida, tanto del amplificador con Z;, # Rg (tabla 5.10) como para el amplificador
con Z;, = Rg (tabla 5.11). Nétese como los resultados de las simulaciones corroboran
y validan el desarrollo tedrico de la seccién anterior y del cual se desprenden los am-
plificadores simulados hasta este punto. Lo anterior se puede constatar comparando
los resultados tedricos contenidos en las tablas 5.4 y 5.7 contra los resultados de las
simulaciones enlistados en las tablas 5.10 y 5.11, respectivamente.

Fuente de Contribucién de | Contribucién de
ruido ruido a la salida | ruido a la entrada
Eanp 20.51 nV/vHz | 3.48 nV/vVHz

R, 7.58 nV/vHz | 1.29 nV/VHz
R, 7.58 nV/vHz | 1.29 nV/vVHz
Rs 3.83nV/vHz | 0.650 nV/vHz
Ry 3.83nV/vHz | 0.650 nV/vHz
R 5.36 nV/vHz | 0.910 nV/vHz
Ry 5.36 nV/vHz | 0.910 nV/vHz
Ruido Total | 24.95 nV/VHz | 4.24 nV/v/Hz

Tabla 5.10: Tabulaciéon de las fuentes de ruido presentes en el circuito de la figura 5.14a
y sus contribuciones a los ruidos de entrada y salida. Datos obtenidos a partir de la
simulacion del circuito.

La tabla 5.12 muestra los voltajes rms de ruido a la salida y a la entrada de cada
amplificador, Eno p1, Enop2, Enipt ¥ Enip2. Estos voltajes estdan calculados para los
anchos de banda: 35 MHz, 15 MHz y 7.5 MHz. Se observa que las variaciones son
pequenas entre cada uno de los resultados, lo cual se atribuye a que la respuesta del
amplificador corresponde a la de un filtro paso banda con ancho de banda de ~ 2 MHz,
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Fuente de Contribucién de | Contribucién de
ruido ruido a la salida | ruido a la entrada
Eamp 32.13 nV/vHz | 5.28 nV/vVHz

R, 9.74nV/vHz | 1.60 nV/vHz
R, 9.75 nV/vHz | 1.60 nV/v/Hz
Rj 3.84 nV/vHz | 0.632 nV/vHz
R, 381 nV/vHz | 0.627 nV/VHz
Rs 553nV/vHz | 0.910 nV/vHz
Ry 4.36 nV/vHz | 0.910 nV/vHz
Rrs 6.96 nV/vHz | 0.717 nV/v/Hz
Ruido Total | 36.74 nV/vHz | 6.35 nV/v/Hz

Tabla 5.11: Tabulacién de las fuentes de ruido presentes en el circuito de la figura 5.14b
y sus contribuciones a los ruidos de entrada y salida. Datos obtenidos a partir de la
simulacion del circuito.

por lo cual la aportacién del ruido fuera de la banda de paso es pequena. Puede decirse
que el ancho de banda del sistema es de 2 MHz.

BW Eno,pl Eni,pl Eno,p2 Eni,pQ Unidades
35 MHz | 48.83 | 8.29 | 66.88 | 11.00
15 MHz | 45.74 | 7.77 | 64.47 | 10.60 | pVrms
7.5 MHz | 43.04 | 7.31 | 61.79 | 10.16

Tabla 5.12: Voltajes rms de ruido medidos en los anchos de banda de 35 MHz, 15 MHz
y 7.5 MHz. Estos resultados provienen de los datos obtenidos en las simulaciones de los
circuitos propuestos.

Amplificador-Interfaz-Convertidor

La ganancia de voltaje y los voltajes rms de ruido, tanto a la entrada como a la salida,
se presentan a través de la tabla 5.13. Los datos en esta tabla pueden ser comparados
con los de la tabla 5.12 para comprobar que las aportaciones de ruido por parte de los
elementos en la interfaz son bajas, practicamente despreciables. De igual manera, el
amplificador establece la ganancia del sistema constituido por amplificador, interfaz y
convertidor.

5.4. Toma y Visualizacion de Datos

Hasta este punto, el presente trabajo hace uso de modelos tedricos y simulaciones
para abordar el problema del diseno de una electrénica apropiada para recibir la senal
de video proveniente de un CCD, que forma parte de un detector de particulas (WIMPs
en el caso de DAMIC y neutrinos en el caso de CONNIE). Dicho de otra manera, los
resultados del diseno tedrico se han puesto a prueba y han sido validados mediante la
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BW Eno,pl Eni,pl Eno,pQ Eni,pQ Unidades
35 MHz | 49.98 | 8.49 | 67.85 | 11.16
15 MHz | 45.93 | 7.80 | 64.68 | 10.64 | pVrms
7.5 MHz | 43.11 | 7.32 | 61.89 | 10.18

Tabla 5.13: Voltajes rms de ruido medidos en los anchos de banda de 35 MHz, 15 MHz
y 7.5 MHz. Estos resultados provienen de los datos obtenidos en las simulaciones de los
circuitos que incluyen amplificador, interfaz y convertidor A/D. La ganancia de voltaje
para el circuito de la propuesta nimero 1 corresponde a Gg; = 5.89, mientras que para
el circuito de la propuesta 2 se tiene que Gy = 6.08

implementacion de software que permite simular el comportamiento del sistema pro-
puesto.

El siguiente paso de este trabajo es llevar a cabo una implementacion fisica de los
modelos propuestos y simulados. El propdsito de esta tltima etapa es la de obtener
argumentos sélidos que sustenten y validen el disefio propuesto. Aunque también es
posible que, con base en los resultados, se concluya que alguno o ambos disenos resulten
no ser apropiados para cumplir con los objetivos planteados al inicio de esta tesis.

5.4.1. Montaje experimental

La filosofia de diseno adoptada para abordar los retos planteados dentro de este
trabajo alienta el uso de tarjetas de evaluacion que los fabricantes ponen a disposicién
de los disenadores de hardware que desean usar alguno de sus componentes. En el caso
especifico de este trabajo, se han adquirido las tarjetas de evaluacién DC2290A (conver-
tidor A/D) y DC2319A (amplificador diferencial), asi como la tarjeta DC718C [93] que
es el circuito controlador del convertidor A/D. Las primeras dos tarjetas se conectan
entre ellas a través de conectores tipo SMA; mientras que la tarjeta del convertidor
A/D se conecta a su controlador a través de conectores tipo header incorporados que
ambas tarjetas tienen incorporados de fabrica.

Montaje experimental

En el montaje se incluye un generador de senales arbitrarias modelo AFG3252 de la
marca Tektronic [94], asi como una fuente de poder de DC modelo 1760A de la marca
BK Precision [95]. El generador de funciones provee dos sefiales. La primera es una sefial
de reloj requerida por el convertidor A/D. Esta sefial debe ser cuadrada o senoidal, con
amplitud de 2.5 Vpp y frecuencia de 15 MHz (dado que la frecuencia de muestreo serd de
15 MSPS). La segunda senal proporcionada por el generador es una senal senoidal,
usada como senal de prueba, que se alimenta al amplificador diferencial a través de
su entrada inversora. Esta senal cuenta con una frecuencia de 50.010681152 kHz y su
amplitud se ajusta manualmente segiin los requerimientos del circuito que esta siendo
evaluado, tomando la precaucién de que el convertidor no alcance un nivel de saturacion.
Es una préctica comun en los laboratorios de los fabricantes y disenadores de circuitos
inyectar seniales de prueba cuya amplitud sea tal que el convertidor A /D alcance un nivel
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correspondiente a —1 dBFS o —0.5 dBFS. El fabricante reporta que las especificaciones
dadas en la hoja de datos del LTC2387 se obtuvieron usando senales de prueba que
llevan al convertidor a —1 dBFS, por ese motivo, la senal senoidal de prueba en los
experimentos realizados para este trabajo llevan al convertidor A/D al mismo nivel.
Cabe recalcar que dicha amplitud no es la misma para los dos circuitos bajo analisis,
sino que depende de la ganancia de voltaje del preamplificador, la cual es ligeramente
diferente en cada circuito.

Otro punto importante acerca de la senal de prueba es su frecuencia, la cual ya se
dijo es de 50.010681152 kHz. La razén para trabajar con esta frecuencia es que durante
el andlisis no se buisca hacer muestreo incoherente, sino muestreo coherente. Linear
Technology menciona en su portal que este tipo de muestreo es un problema comun
por el cual la gente tiende a pensar que las especificaciones de los componentes que
adquiere no estan a la altura de lo que exhiben sus hojas de datos. En resumen, el
muestreo incoherente se realiza cuando se muestrean periodos inclompletos de la senal
de prueba. En el dominio de la frecuencia, esto se traduce en un “esparcimiento” de
frecuencias y degradacién importante de la SNR, aunque dicha degradacion es sélo un
“artilugio” de la matemadtica y no un problema de rendimiento del convertidor A/D.

Una forma de evitar el problema anterior es mediante la implementacién de una
funcién de ventaneo sobre los datos adquiridos. Tal funcién aplica un factor de peso a
las muestras discretas para exagerar el centro de la coleccién y atenuar los extremos.
Lo anterior tiene dos finalidades: 1) suprimir los periodos incompletos causantes del
esparcimiento de frecuencias y 2) aplanar el piso de ruido. El ventaneo corrige la senal
de manera que la SNR resultante también es la correcta; sin embargo, también presenta
la desventaja de que la potencia de la fundamental se distribuye entre las muestras
vecinas, por lo cual la potencia total en la muestra de la fundamental sera reducida. La
pérdida de potencia dependera de la funcién de ventaneo que sea implementada; por
ejemplo, una ventana Blackman-Harris de 92 dB reducira la potencia de la fundamental
en 6 dB, que se distribuiran en las muestras vecinas que rodean a la fundamental. La
potencia total puede encontrarse si se integran dichas muestras.

Para evitar el muestreo incoherente, sin tener que implementar ventaneo, se usa una
senal coherente que se encuentra con ayuda de la siguiente ecuacion:

fIN - Mciclos

AN (5.38)
fS Nmuestras

Donde fiy es la frecuencia de la senal de entrada, fs es la frecuencia de muestreo y
Nuestras €S €l tamano de la transformada. Mos debe ser un nimero entero. La ecuacion
puede resolverse ingresando las variables conocidas fin, fs ¥ Niuestras- ESto darda un
namero decimal para Mgaes. La frecuencia apropiada puede calcularse redondeando
este valor al entero més cercano y resolviendo nuevamente para fiy. El resultado se
ingresa al generador de funciones. Otra forma de obtener la frecuencia adecuada es a
través del software PScope que incorpora una calculadora de frecuencia coherente con
una precisién de hasta 13 decimales, 1til para calcular frecuencias coherentes del orden
de kHz, como es el caso de este trabajo.
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Usando la ecuacién 5.38 se tiene que:

fin 50 kHz
Mcic os — | 7 Nmues ras — | T vroma | 131072 = 436.97
: ( fs ) ' (15 MSPS)

Entonces se toma Maos = 437 y se vuelve a calcular fiy, sustituyendo este nuevo
valor en 5.38. Lo que da como resultado:

437
fin = - 15 MSPS = 50.010681152 kH
IN <131072> 5 MSPS = 50.01068115 zZ

Este valor para fiy es el que serd introducido en el generador de funciones y el que
garantiza que se va a realizar muestreo coherente de la senal de prueba.

Para llevar las senales desde el generador de funciones hasta las tarjetas de evalua-
cién se usan: un cable BNC/BNC de 3 ft de largo para la senal de reloj y un cable
SMA/BNC de 24" de largo para la senial de prueba que va hacia el amplificador; cabe
mencionar que estos cables también han sido adquiridos y son de fabricacion profesional.

Por otra parte, para llevar los voltajes de polarizacion hacia las tarjetas se usan
cables banana-caiman, de diferentes longitudes, que son més bien de fabricacién casera.
Respecto a estos voltajes de polarizacion, a la tarjeta del amplificador se le suministran
los voltajes +6 V, —2 V y GND y a la tarjeta del convertidor se le suministran los
voltajes +6 V y GND; mientras que, los voltajes requeridos por la tarjeta controladora
se suministran a través de un cable tipo USB que interconecta a dicha tarjeta con una
unidad de computo, la cual también es parte del montaje experimental. Esta ultima
conexion es necesaria para realizar la transferencia de datos hacia la computadora. Para
finalizar, en este caso la unidad de computo es una laptop cuenta con el software PScope,
el cual ayuda a establecer la comunicacion entre la tarjeta controladora y la compu-
tadora y permite desplegar, visualizar y almacenar los datos. PScope es proporcionado
por Linear Technology y es gratuito. La figura 5.19 muestra los elementos del montaje
mencionados en los parrafos anteriores, a excepcion de los cables de alimentacién de
senales y de polarizacion.

5.4.2. Los circuitos a implementar

Los circuitos a implementar son dos, el primero esta representado a través de los
diagramas 5.8b y 5.14a. La caracteristica distintiva de este circuito consiste en que la
impedancia de entrada del preamplificador, Z;,, no esta igualada con la impedancia de
la fuente, sino que mas bien, la impedancia de la fuente se toma en cuenta como parte
de R; a la hora de calcular la ganancia total de voltaje que tendra el amplificador.

El segundo circuito tiene como caracteristica distintiva que la impedancia de entrada
del preamplificador si estd igualada con la de la fuente, es decir, Z;, = Rg. El diagrama
de este circuito se puede observar en las figuras 5.12 y 5.14a. La tabla 5.14 contiene
valores y tolerancias de los resistores y capacitores que se usan para cada uno de los
circuitos propuestos.
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Figura 5.19: Elementos del montaje experimental usado para realizar pruebas de va-
lidacién de los disenos propuestos para la etapa de adquisicion de la senal de video
proveniente del CCD. De izquierda a derecha se aprecian las tarjetas de evaluacion
del amplificador diferencial LTC6363, del convertidor A/D LTC2387 y la tarjeta que
controla al convertidor A/D. Esta tltima se conecta via USB a una computadora que
cuenta con el software PScope de LT. En la imagen se senalan los puntos a donde llegan
la senal de reloj, la senal senoidal de prueba y los voltajes de polarizacion.

5.4.3. Primer acercamiento a los datos: ganancia y ruido

Una vez que cada montaje esta listo, se procede a inyectar los voltajes y senales
descritos en la seccion anterior. Los datos resultantes de cada implementacion se han
guardado y con ellos se realizaran diferentes analisis. El primero de ellos se realiza con
el objetivo de determinar la ganancia del preamplificador a la entrada del circuito. La
figura 5.20 presenta la respuesta del circuito a la senal senoidal de prueba y en ella se
puede observar que ambas senales presentan practicamente la misma amplitud, lo cual
no es de extranar si se recuerda que ambos circuitos llevan al convertidor al mismo nivel
de —1 dB. En este caso, las unidades del eje x son “ntimero de muestras” mientras que
las del eje y son “unidades analogico-digitales” (ADUs, por sus siglas en inglés).

A continuacion se realiza el cdlculo de la ganancia que presenta cada uno de los
circuitos. Para ello se considera que las pérdidas que sufre la senal en su camino desde
al generador de funciones hasta la entrada del preamplificador son despreciables. En el
caso del segundo circuito, recordemos que éste presenta una red de entrada que iguala
la impedancia de entrada del preamplificador con la impedancia de la fuente. Por lo
tanto, la senal de prueba sufre una atenuacion en su paso a través de esta red, lo que se
traduce en un cierto nivel de pérdidas que se veran reflejadas en una ganancia menor. A
partir de estas consideraciones se desprende que las pérdidas introducidas por el cable y
por los conectores a través de los cuales viaja la senal de prueba, son despreciables. Esto
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Elemento | Circuito Ziy # Zs | Circuito Ziy = Zs | Tolerancia
R 100 Q 59 Q 1%
Rs 100 Q 59 Q 1%
R3 887 0 887 Q 1%
R4 887 0 887 Q 1%
Rs 10 © 10 Q 1%
Rg 10 © 10 Q 1%
Rri - 80.6 1%
R 50 €2 30.1 Q 1%
Cq 0.1 uF 30.1 Q 10%
Cy 0.1 uF 30.1 Q 10%
Cs 0.1 puF 30.1 Q 10%
Cy 82 pF 82 pF 10%
Cs 82 pF 82 pF 10%
Cs 82 pF 82 pF 10%

Croem 82 pF 82 pF 10%

Tabla 5.14: Valores de resistores y capacitores que componen la red de los amplificadores
presentes en los dos circuitos bajo analisis. Aqui, tanto los resistores R5 y Rg como los
capacitores Cs y Cg, son los componentes que conforman el filtro antialiasing que se
encuentra presente entre el preamplificador y el convertidor A/D.

SENAL [ADUs]
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Figura 5.20: Primera vista de los datos recopilados durante la implementacién de los
circuitos. La gréfica sirve para comparar, en el dominio del tiempo, la respuesta de los
dos circuitos bajo anélisis.
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ultimo resulta cierto ya que el conector BNC en el extremo del generador de senales
introduce un pérdida maxima de apenas 0.03 dB, mientras que cada conector SMA
presenta pérdidas de insercion de 0.02 dB.

En la figura 5.20 se observa que ambos circuitos presentan una amplitud pico a pico
de ~ 2x (1.17 x 10°) ADUs. La traduccién de este valor a un voltaje se realiza tomando
en cuenta que cada ADU equivale a:

Ves 4196V
LADU = o = 5 ~ 16.01 4V

donde Vgg es el voltaje de escala completa y N es el nimero de bits del convertidor.
Ambos datos pueden ser corroborados en la hoja de especificaciones del LTC2387.
La amplitud, A, de las senales en la figura 5.20 corresponde a:

A =2 x1.168 x 10° x 16.01 =~ 3.74 V,,

Ahora, la amplitud de las senales de prueba en el generador es de Vg; = 635 mVpp
para el primer circuito y de Vgo = 650 mVpp para el segundo. Con esta informacién se
puede determinar que la ganancia del primer circuito es

3.74
GCl — m ~ 589
La ganancia del segundo circuito es:
3.74
GCQ - m ~ 575

Estas ganancias seran tiles para determinar el nivel de ruido de cada circuito. Para
ello, se ejecuta el algoritmo del MDCD sobre los mismos datos con los cuales se han
generado las gréaficas de la figura 5.20. El resultado se muestra a través de la figura 5.21,
donde se observa que las curvas resultantes tienen una forma que es caracteristica de la
respuesta a la implementacién de esta técnica y sugiere que la aplicacion del algoritmo
ha sido adecuada. En estas graficas se puede ver que el tiempo de integracién para el
cual se presenta la menor cantidad de ruido es ~ 20 us. Este tiempo corresponde al
periodo de la senal de prueba 50 kMPS, que es igual al periodo de la senal de video
generada por los detectores de los experimentos DAMIC y CONNIE.

La figura 5.22 presenta un acercamiento a la zona donde se presenta el menor nivel
de ruido en ambas graficas. En ella se puede observar que el nivel de ruido més bajo en
el primer circuito (Ziy # Rs) es de 61.99 ADUs, mientras que para el segundo circuito
(Zin = Rg) tiene un valor minimo de 48.32 ADUs. Estos valores se usan para obtener
la cantidad de ruido en unidades de e™, las cuales resultan de mayor utilidad por
la naturaleza de este trabajo. Hay que recordar que el nivel de ruido del sistema de
lectura Monsoon (actualmente utilizado para leer los detectores de DAMIC y CONNIE)
esta especificado en unidades de e™, y convertir los valores de ruido de las propuestas
a estas unidades permitird hacer una comparacién directa de rendimiento.

La transformacién de unidades ADU hacia e~ requiere que se hagan las siguientes
suposiciones en cuanto al montaje experimental: 1) La sefial no proviene de un generador
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Figura 5.21: Las graficas en esta figura son el resultado de aplicar el algoritmo del
MDCD a los datos mostrados a través de la figura 5.20. El eje y corresponde al valor
de ruido, estd dado por la desviacién estandar y sus unidades son las ADUs. El eje x
representa el tiempo de integracion de la senal y aparece en unidades de segundos.
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Figura 5.22: Acercamiento a la grafica de la figura 5.21 en la zona donde se presenta el
menor nivel de ruido, es decir, la zona cerca de los 20 us.
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de funciones, sino de un CCD. 2) El nodo de salida del CCD cuenta con una sensibilidad
de 2.11 pV/e™. 3) En su camino, la senal ha pasado por una etapa de preamplificacién
con ganancia Gg = 4.5, la cual corresponde a la ganancia que aporta el cable flexible que
conecta al CCD con el sistema Monsoon. 4) El voltaje de la senial de prueba presente
a la entrada nuestros circuitos (635 mVpp para el primero y de 650 mVpp para el
segundo) corresponde al voltaje de una sefial proveniente de un CCD, la cual ha pasado
por la etapa de preamplificacién mencionada en el punto anterior. Como se dijo, las
suposiciones 2 y 3 tienen que ver con etapas de ganancia presentes en el nodo de salida
del CCD y en un amplificador situado en uno de los extremos del cable que interconecta
al CCD con el sistema Monsoon.

A continuacién, se siguen tres pasos para calcular el nivel de ruido, en unidades de e,
del primer circuito: 1) calcular la ganancia del sistema hasta la etapa del preamplificador
[tV /e~ ]; 2) calcular la ganancia en unidades de ADU /e~ haciendo uso de la sensibilidad
del convertidor A/D; 3) calcular el ruido del sistema usando el resultado del punto
anterior y los datos de la grafica en la figura 5.22.

2.11[uV/e"] x 4.5 x 5.89 = 55.93 [V /e

Gerapy = 55.93[1V /e~]/16.01[1V /ADU] = 3.49[ADU /7]
Ruidoc; = 61.99 [ADU]/3.49[ADU/e™| = 17.72[e7]

Los pasos anteriores también se usan para calcular el ruido del segundo circuito:
2.11[puV /e7] x 4.5 x 5.75 = 54.60 [V /e7]

Geoapy = 54.60[MV/6_]/16.01[,LLV/ADU] = 3.41[ADU/6_]
Ruidogy = 48.32 [ADU]/3.41[ADU/6_] = 14.17[6_]

5.4.4. Consideraciones acerca del ruido

Los resultados anteriores indican que el nivel de ruido de ambas propuestas, en
unidades de electrones, es mayor que el del sistema Monsoon, cuyo ruido de lectura
estd ligeramente debajo de 2 e”. A continuacién se exponen algunas observaciones
respecto a elementos del montaje que pudieron afectar de forma negativa la adquisicion
de datos y el rendimiento de los circuitos propuestos.

Las imagenes 5.23 y 5.24 muestran la transformada de Fourier aplicada a los datos
adquiridos con los circuitos Ziy # Rs v Zin = Rs, respectivamente. Ambas comparten
caracteristicas tales como: 1) el convertidor A/D presenta un nivel de —1 dBFS; 2) el
piso de ruido para ambas adquisiciones estd ubicado en ~ —113 dBF'S; 3) las adqui-
siciones se ven afectadas por la presencia de ruido debido a interferencia; 4) todos los
parametros relacionados a la conversion analdgica-digital, vistos en el capitulo 4, senalan
que ambos circuitos funcionan por debajo de las especificaciones del fabricante; sirva
de ejemplo la SNR que esta 30 dB por debajo de lo que se exhibe en la hoja de datos
del convertidor (95.7 dB). 5) Groso modo, se observa que el rendimiento del circuito
Zin # Rg esta ligeramente por encima del de su contraparte, Ziy = Rs.
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Ch 1 Fourier Transform Channel 1

-0.0 1 fs 15.000000 Msps
F1 50.010681152 KHz
Bin Width 114.441 Hz
F1 Bin 437
F1 Amplitude -0.989456 dBFS

Parameters Harmonics

SNR 64.55 48 | F2 6370 dBc
SINAD  56.36B | F3 -57.73 dBc

THD 57.0708 | F4 -84.62 dBc

SFDR  57.73dB| F5 -68.59 dBc

ENOB  9.07bits | F6 -89.42 dBc

Max 116975 | F7 -69.58 dBc

Min 117063 | F8 -97.39 dBc

e DCLev 13| Fo -70.16 dBc

’ | ‘ Flor -113.71dBFS | Nyg  -138.89 dBc
|| (NPT | ‘

whudilliiu o) | i L Wl

Piso de  Ruido por
ruido interferencia

-200.0

MHz 0.0

Figura 5.23: Datos recopilados de la implementacién del circuito cuya impedancia de
entrada no estd igualada con la de la fuente. La tranformada de Fourier y la tabla de
parametros han sido generadas por el software PScope.
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Ch 1 Fourier Transform

-0.0

1

Channel 1

fs

F1

Bin Width

F1 Bin

F1 Amplitude

Parameters

15.000000 Msps
50.010681152 KHz

114.441 Hz
437

-0.989703 dBFS

Harmonics

SNR 64.30 dB
SINAD 53.62 dB
THD -54.01 dB
SFDR 54.44 dB
ENOB 8.61 bits
Max 116925

4 Min -117005
6

-69.33 dBc
-54.44 dBc
-87.19 dBc
-65.99 dBc
-93.04 dBc
-66.59 dBc
-102.68 dBc
-68.48 dBc
-140.62 dBc

DCLev -9.0
-100.0 ] L lal Flor -113.45 dBFS
| L'u.mlnﬂ Jlad .V..)l.li.\Llh M ‘Iuhl | il .| .“ ‘ | ., A
prryy (LNA L WI‘IIW
.P.

-140.0

Piso de
ruido

Ruido por
interferencia

MHz 0.0

Figura 5.24: Datos recopilados de la implementacion del circuito cuya impedancia de
entrada esta igualada con la de la fuente. La tranformada de Fourier y la tabla de
parametros han sido generadas por el software PScope.

Los espectros observados en estas imagenes muestran que el rendimiento de los
circuitos se ve afectado por ruido de interferencia. Aunado a lo anterior, otra limitante
del rendimiento estd dada por el jitter de apertura del generador de senales que se
ha utilizado para proveer la senal de reloj de 15 MHz, necesaria para la operacion del
convertidor A/D. En este caso, el generador es un equipo de la marca Tektronic modelo
AFG3252, que en su hoja de especificaciones reporta un jitter < 100 ps. Sin embargo,
con ayuda de un osciloscopio se ha realizado la medicion del nivel de jitter de apertura
del generador de senales y el resultado ha sido un valor de ~ 349 ps. La figura 5.25
presenta una captura de pantalla del osciloscopio al momento de la medicién, donde
ademdas se observa que la forma de onda de la senal parece ser inadecuada para el
trabajo. Haciendo uso de la ecuacién (2.15) se puede estimar el limite tedrico de la
SNR basados en el nivel de jitter y la frecuencia de la senal de prueba. Esto es:

1

: =79.20 dB
27 x (50.010681152 x 10°) - (348.87 x 10~12)

SNRjx349ps = 20log

Segun el resultado anterior, desde el inicio de las pruebas la SNR ha estado limitada
a un valor de ~ 79 dB. Lo que indica que el ruido por interferencia y distorsion de la
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senal de prueba por parte del circuito aportan pérdidas de ~ 14 dB en la SNR.

St Dev Count Info

@™ std Dev* [350.7ps

Figura 5.25: Medicién del jitter de apertura de la senal de reloj del convertidor A/D.

5.5. Estudio de Compatibilidad Electromagnética

Hasta mediados del ano en curso, el experimento CONNIE habia presentado niveles
de ruido elevados, que obligaban a los investigadores a descartar cerca de un tercio de
los datos adquiridos. Los expertos propusieron hipétesis para explicar la procedencia
de este ruido. Una de las més populares sugeria que el problema recaia en ciertos
cables que forman parte de la conexion entre el detector y el sistema de adquisicion.
Segun esta, dichos cables eran susceptibles de intruducir ruido al sistema por causas de
interferencia electromagnética. Sin embargo, en junio del presente anos se llevo a acabo
una mision para realizar labores de mantenimiento y actualizacion del experimento,
durante las cuales se determindé mediante pruebas que el problema no radica en los
cables mencionados, sino en el sistema de tierras del experimento, a través del cual se
introduce ruido hacia el detector. Dado que en aquella ocasion no se disponia del tiempo
suficiente para estudiar y atacar la raiz del problema, la decision que se tomé fue la de
suprimir la conexion existente entre el detector y el sistema de tierras, accién con la
cual el ruido disminuyo considerablemente.

Toémese en cuenta que cuando el alumno comenzéd a desarrollar esta seccion, ain
se creia que los cables entre el detector y el sistema de adquisicién eran la fuente del
problema. Por ello, el propédsito de esta seccién era el de desarrollar una propuesta
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para realizar estudios de compatibilidad electromagnética que ayudaran a validar o
descartar esta hipotesis, sin la necesidad de viajar al sitio del experimento ni perturbar
su funcionamiento.

5.5.1. Propuesta

Como se ha explicado al inicio de este capitulo, el experimento CONNIE se puede
dividir en los siguientes componentes:

1 sistema de enfriamiento.

1 sistema de vacio.

El detector conformado por los CCDs.

El sistema de control y lectura de CCDs Monsoon. Este a su vez se compone
de subsistemas (las tarjetas de relojes, lectura y voltajes de polarizacién) que se
encuentran confinados en una caja de aluminio.

e FEl sistema de suministro de energia.

e Equipo de computo adicional (PCs, routers, modem, etc.)

Todos los elementos anteriores se alojan dentro de un contenedor que se encuentra a
un costado del reactor nuclear. Una teoria acerca del ruido extra que se ha observado en
el detector senala que los cables que transfieren las senales entre la interfaz de vacio y el
SAD son la parte mas sensible a la EMI. Bajo esta teoria y con base en lo presentado en
la seccién 2.2.4, se sugiere que la trayectoria de acoplo del ruido se encuentra en estos
cables de comunicién, mientras que el sistema perturbado es el SAD. En este caso, el
sistema perturbador estd dado por elementos internos y externos al experimento que
son propensos a radiar ondas electromagnéticas.

Trabajando bajo las suposiciones anteriores se propone montar un experimento que
permita replicar las condiciones de trabajo del experimento CONNIE. Lo anterior con
la intencién de realizar las actividades necesarias que cubran los siguientes puntos [96]:

e Un estudio de la parte sensible del sistema (los cables que conectan al detector
con el SAD) para caracterizar el ruido que producen ante la presencia de ondas
de radio frecuencia (RF).

e Pruebas sobre el detector que sean indicativas del nivel de inmunidad que presenta
ante perturbaciones transitorias.

e (Caracterizacién de elementos dentro del experimento que son propensos a radiar
ondas electromagnéticas.

e Analizar posibles trayectorias de acoplamiento de ruido.

Como se ha mencionado en capitulos anteriores, las contribuciones por EMI pueden
ser evaluadas durante etapas tempranas del diseno a través de modelos y simulaciones
o mediante el uso de prototipos. El ruido en CONNIE no se observé durante la etapa de
diseno del sistema de adquisicién y hasta el momento no se ha presentado en el expe-
rimento DAMIC. Aunque la configuracion de ambos experimentos es practicamente la
misma, el ambiente en el que cada uno esta inmerso es diferente. CONNIE esta rodeado
por miultiples fuentes de ondas electromagnéticas y ahora se hace necesario identificar
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a los elementos criticos y configuraciones en el experimento que puedan estar contribu-
yendo a la degradacién del funcionamiento del detector. Para cumplir con este objetivo
y cubrir los puntos de la lista anterior se proponen las siguientes pruebas [96]:

Inyecién de corriente a través del sistema de blindaje.

Inyeccién de corrientes de MC a través de los conductores centrales.
Inyeccion de corrientes de MD a través de los conductores centrales.
Inyeccién de corrientes de MC y MD.

Estas pruebas permitiran cuantificar la sensibilidad del sistema de interés ante ruido
conductivo para definir el ruido de salida de las fuentes de alimentacion, la magnitud
de campos electromagnéticos externos, corrientes de tierra, etc. [96,97].

5.5.2. Configuracién del Experimento

Una parte caracteristica importante de este experimento es que debe ser una re-
presentacion confiable de las condiciones de operacién del experimento CONNIE. Para
ello, los subsistemas enlistados al inicio de la seccién 5.5.1 deben estar presentes. La
imagen 5.26 muestra los elementos principales del montaje del experimento, los cuales
se describen a continuacion:

Crio-refrigerador, mantiene la temperatura dentro de un contenedor de aluminio
a 130 K. Un controlador de temperatura se usa para mantener una temperatura
constante y asi evitar danios en el CCD causados por estrés mecanico.

Bomba de vacio, se usa para crear un vacio de 2x10~* dentro del contenedor. Esto
es necesario para retirar la humedad y evitar condensacion y cristalizacién sobre
el CCD.

Sistema de lectura Monsson, descritro en la seccion 5.1, necesario para proveer
las senales de control al CCD y adquirir de manera correcta las senales de video
generadas por el CCD.

Cable flexible, esta compuesto de dos etapas que conectan al CCD con el sistema
Monsoon. La primera estapa es un buffer compuesto por un transistor JEFET
en configuracién seguidor de fuente que provee baja capacitancia al MOSFET
presente a la salidad del CCD y presenta una baja impedancia de salida que
hace posible el uso de cables largos sin necesidad de disminuir la velocidad de
lectura. La segunda etapa de este cable es un amplificador operacional en una
configuracion no inversora con una ganancia G=2 y con una impedancia de salida
de 50 2. Ambas etapas se encuentran separadas por un cable flexible de 30 c¢m
de longitud.

Cable coaxial blindado, conecta a la segunda etapa del cable flexible con el sistema
Monsoon y tiene una longitud apréximada de 1 m.

C'CD, cuyo espesor, numero de pixeles y voltajes de polarizacién dependeran del
tipo de CCD con el que se realicen las pruebas; puede ser un CCD de calidad
cientifica o de grado ingenieril, siendo el primero el de mayor calidad.
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Figura 5.26: Componentes del montaje experimental.

Entre las caracteristicas adicionales destaca que entre el CCD y la etapa de buffer
existe un cable flexible de 35 cm de longitud, cuya capacitancia es de 15 pf. Esta
separacion se observa durante la operacién habitual de CONNIE y tiene el propdsito
de mantener cualquier tipo de contaminacién radioactiva procedente del circuito PCB
lejos del CCD.

Ademas, la carcasa metalica del sistema Monsoon y el contenedor de las CCDs se
conectan a tierra en un solo punto para tratar de aislar a la electrénica de lectura y a
las CCDs de EMI. Adicionalmente, el contenedor de las CCDs se aisla electricamente
tanto del crio-refrigerador como de la bomba de vacio.

Los puntos de mayor interés en estos experimentos son: 1) los cables coaxiales que
comunican al sistema de adquisiciéon de datos con la segunda etapa del cable flexible;
2) los cables que provienen del sistema de alimentacién de energia y 3) el sistema de
tierras.

En CONNIE, la senal generada por el CCD es amplificada tanto por el cable flexible
como por el sistema de lectura Monsoon, los datos son adquiridos y digitalizados a una
taza de 50 kpixeles/s. Finalmente, los datos son enviados a través de un enlace de
fibra éptica hacia una unidad de computo. El propio sistema de lectura se usa durante
los experimentos para evaluar el ruido de la electrénica. El nivel de ruido del sistema
Monsoon esta reportado por otros experimentos y es equivalente a 1.97 e~ rms.

La idea de los experimentos propuestos es conservar su topologia tan cercana a la
del experimento CONNIE como sea posible. Las figuras 5.27 y 5.28 muestran el montaje
experimental para los estudios del nivel de EMI para los cables coaxiales y cables de ali-
mentacién, respectivamente. La electronica del sistema Monsoon se encuentra alojada
dentro de una carcasa metalica que le brinda estabilidad mecanica, proteccion electro-
magnética y control térmico. La electrénica bajo estudio y el equipo adicional necesario
para las pruebas se colocan sobre un plano de cobre (2 mx2 m) como es sugerido en
IEC-61000. Este plano de cobre conforma el plano de tierra de referencia. En 5.27, la
senal perturbadora se inyecta al sistema a través de los cables coaxiales, mientras que
en 5.28 la senal perturabadora se inyecta a través de los cables de alimentacion. En am-
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bos casos esto se hace mediante una sonda de inyeccién de corriente, un amplificador
de RF y un generador de senales. El nivel de la senal inyectada se monitorea mediante
una punta de prueba tipo abrazadera y un analizador de espectros. En el caso de la
figura 5.28, también se observa una impedancia comin normalizada, IC, (impedancia
de modo comin e impedancia de modo diferencial) que se usa para representar el efecto
de cables muy largos y se inserta entre la fuente de poder (UPS) y la electrénica, con
el propédsito de lograr medidas estandarizadas. La senal resultante se mide a través del
propio sistema de adquisicion.

PC
. Fibra
UPS Mosoon  [rrrerereeeeee Optica
Carcasa Generador
Metili
etalica S de RF
Analizador
= de Espectros
CCDh
Carcasa
Metilica
Plano de Cobre

Figura 5.27: Inyeccion de corrientes en cables coaxiales.

Generador Analizador
de RF de Espectros| PC
A A Fibra
UPS IC U U Mosoon |- f)p tica
Carcasa |
Metilica ccp
Carcasa —
Metilica
Plano de Cobre

Figura 5.28: Inyeccién de corrientes en cables de alimentacion.

El procedimiento para el experimento consiste en inyectar corriente perturbadora
con forma senoidal a diferentes frecuencias y amplitudes a través de los cables coaxiales y
de alimentacién y evaluar el funcionamiento del sistema de lectura mediante la medicién
del ruido de salida. El rango de frecuencias de la senal senoidal esta entre los 150 kHz
y los 50 MHz.
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Efecto de corrientes inyectadas a través de los blindajes

Las corrientes de alta frecuencia fluyendo a través del blindaje de los cables de
alimentacion y los cables de comunicaciéon pueden ser inducidas por campos electro-
magnéticos cercanos y lejanos que se acoplan al blindaje, o por corrientes de tierra de
alta frecuencia fluyendo en el sistema. Para determinar los efectos de estas corrientes
sobre el sistema de adquisicién, una senal de corriente con forma senoidal se inyecta en
el blindaje del cable. Esta corriente, acopla corrientes de MC a los conductores internos
a través de la impedancia de transferencia superficial del cable. Estas corrientes afectan
el funcionamiento del sistema de lectura y la interferencia depende de la cantidad de la
corriente de ruido que se acopla en las areas sensibles del sistema.

Las corrientes perturbadoras no afectan de igual manera a todos los canales del
sistema, esto debido a las pequenas diferencias que existen entre el detector y el sistema
de adquisicion. Esta situacion se puede observar inyectando una corriente de 6 mA rms
a b MHz y 10 MHz. El valor rms del ruido en los canales del sistema se puede comparar
con la salida del sistema cuando no se inyecta ninguna senal de ruido.

Se define una funcién de transferencia como la razén del voltaje AC de salida res-
pecto de la corriente inyectada, la cual se usa para cuantificar la sensibilidad del sistema
y analizar la contribucion del ruido para cualquier senal perturbadora. Esta funcién de
transferencia se define como:

FT(w) = Vio(w)

=27 5.39
Ilblindaje(w) ( )

donde Ijplindaje(w) €s la magnitud de la sefial senoidal perturbadora y Vi, es la magnitud
del voltaje AC a la salida. Para comparar resultados con el nivel de la senal a la entrada
es conveniente presentar la senal de salida como un equivalente de la senal a la entrada
del sistema dividiendo Vo por la ganancia del sistema, Go. En este caso, la funcion de
transferencia queda de la forma

FT(w) = Vio(w)

A 5.40
Goliblindaje(w) (5.40)

La funcién de transferencia se mide para un determinado canal entre 500 kHz y
50 MHz. Los valores medidos pueden ajustarse a un modelo matematico de la funcién
de transferencia del sistema de adquisiciéon en el rango de frecuencias entre 150 kHz
y 100 MHz. Se propone un modelo que es la convinaciéon de tranferencia del muestreo
doble correlacionado visto en 4.1 con un término adicional que modela el ruido externo
acoplado en el sistema de lectura.
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CONCLUSIONES

El objetivo principal del presente trabajo ha sido el de disenar una propuesta pa-
ra una nueva secciéon de electronica que sirva para adquirir y acondicionar la senal
proveniente de un CCD de uso cientifico.

La motivacion principal recae en la necesidad contar con un nuevo sistema de ad-
quisicién de datos cuyas prestaciones doten a los detectores de particulas basados en
CCD de la capacidad de usar varias decenas de sensores CCD.

El objetivo principal se ha cumplido de manera parcial y se concluye lo siguiente:

La implementacién fisica de los dos circuitos aqui propuestos indica que sus niveles
de ruido son de 14 e~ rms y 17 e~ rms, valores que superan el nivel de ruido del sistema
Mosoon. Sin embargo, el montaje experimental con el cual se han obtenido estos valores
no ha sido el éptimo, ya que presenta aspectos negativos, tales como: 1) Los cables de
alimentacion de potencia no eran de buena calidad, por lo que su geometria y acabados
pudieron propiciar el acoplamiento de ruido por interferencia electromagnética; 2) las
tarjetas no contaban con ningtn tipo de blindaje, lo cual también pudo aumentar la
susceptibilidad a interferencias; 3) el generador de funciones que provee la senal de
reloj al convertidor A/D tiene un jitter de &~ 349 ps, lo que implica un deterioro igual
a 16.5 dB sobre la SNR de los circuitos bajo analisis.

Los efectos negativos de estos inconvenientes deben desaparecer o disminuir en gran
medida cuando el sistema se fabrique con las altas normas de calidad requeridas pa-
ra este tipo de electrénica, siguiendo las recomendaciones del fabricante, contenidas
en las hojas de especificaciones de cada dispositivo. Los cables de alimentacién seran
suprimidos y en lugar de fuentes de potencia de propdsito general se usaran fuentes
limpias para alimentar al circuito. Respecto al jitter, la senal de reloj para el converti-
dor sera generada por un FPGA, cuyos niveles de jitter estan por debajo de los 50 ps.
Todas estas correcciones en el montaje deben permitir al convertidor A /D trabajar con
una SNR muy cercana a 95.7 dB, la cual sélo se vera afectada por la relacién senal a
ruido del preamplificador. Asimismo, el sistema resultante debe contar con un blindaje
que lo proteja de la interferencia electromagnética.

Los resultados reportados en este trabajo alientan al alumno a considerar que am-
bos circuitos pueden alcanzar niveles de ruido menores a 10 e~ rms, e incluso igualar
los niveles de ruido del sistema Monsoon. De los dos circuitos propuestos, el alumno
concluye que la mejor opcién de diseno es aquel en el cual no se iguala la impedancia
de entrada con la de la fuente, Z;, # Rg. A continuacién se explican los motivos:

1) Los resultados de la implementacién fisica de las propuestas muestran que el
circuito sugerido como mejor opcién presenta los niveles de ruido mas altos. Pero los
resultados del andlisis tedrico y de las simulaciones indican lo contrario, es decir, el
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circuito con menor ruido debe ser aquel en el que Z;, # Rg. Desde el punto de vista
del alumno, los resultados de las mediciones son consecuencia de los efectos de las
condiciones ambientales bajo las que se llevaron a cabo las pruebas y de los aspectos
del montaje discutidos en los parrafos anteriores. Esta suma de efectos pudo jugar
un papel importante sobre el funcionamiento de ambos circuitos y mostrar al circuito
Zin # Rg como la opcion menos adecuada.

2) El alumno concluye, con base en la teoria revisada en el capitulo 3, que el método
de igualacion de impedancias no ha aportado una mejora significativa en un circuito
que recibe una senal de baja frecuencia (50 kHz).

Respecto a consideraciones térmicas, tanto el preamplificador como el convertidor
A /D son dispositivos de baja potencia y cada uno de ellos disipa 60 mW y 125 mW,
respectivamente. Por lo tanto, se concluye que no presentan problemas como un dispo-
sitivo de alta potencia o, al menos, que la disipacion térmica de ambos dispositivos no
es un problema importante. Ademads, los sistemas de adquisiciéon donde se usaran estos
componentes operan habitualmente en ambientes controlados, a temperaturas de entre
20 °C y 25 °C, por lo que no deberian presentar riesgo de sobrecalentamiento. Aun asi,
deberan tomarse las medidas pertinentes para garantizar que esto no suceda.

Trabajo a futuro

Queda pendiente la realizacién de pruebas con los circuitos operando en un ambiente
donde el numero de fuentes de interferencia electromagnética se haya minimizado y se
cuente con un montaje experimental que posea una senal de reloj de buena calidad para
el convertidor A/D e incluya un CCD como verdadera fuente de la senal de video. De
tal manera que se pueda obtener una validaciéon contundente de los disenos propuestos,
dado que los resultados aqui obtenidos son preliminares y requieren ser confirmados.

Hace falta revisar y concluir el diseno de pruebas de compatibilidad electromagnéti-
ca destinadas a caracterizar la vulnerabilidad del montaje del experimento CONNIE
ante interferencia electromagnética y determinar el nivel de susceptibilidad en diferentes
puntos del montaje. Las pruebas que aqui se han propuesto estan encaminadas, princi-
palmente, a comprobar el nivel de susceptibilidad de los cables que forman la conexion
entre el detector y el sistema de adquisicion. Sin embargo, durante la ltima mision de
actualizaciéon y mantenimiento para el experimento, llevada a cabo en junio de 2017, se
descubrié que el elemento sensible del montaje no se encontraba en estos cables, sino
en el conductor que aterriza al detector o en el propio sistema de tierras. Entonces, el
estudio de compatibilidad que queda pendiente debe poner especial atencién en el nivel
de susceptibilidad del sistema de tierras actual. Esta parte del trabajo a futuro también
puede incluir el diseno de un sistema de tierras mas efectivo, si es necesario.

Antes de concluir, el alumno desea resaltar que él formé parte del equipo que
realiz6 aquella mision al lugar del experimento CONNIE en 2017 y, en tltima instancia,
sus indicaciones llevaron a identificar con mayor precision la fuente del ruido provocado
por interferencia que se estaba observando. Dichas indicaciones se hicieron con base en
los conceptos e ideas adquiridos durante los estudios que el alumno realizé para cumplir
con su trabajo de tesis.
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Figura A.1: Electrénica de lectura actual, compuesta por las etapas de: pre-amplificacién, ganancia, inversién de la senal y las
etapas de integracion y conversion analégica-digital.
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Apéndice B

VOLTAJE DE RUIDO A LA
SALIDA

B.1. Para Circuito con Impedancia Igualada

Para calcular el voltaje de ruido visto a la salida del amplificador presentado en la
figura 5.13 el razonamiento es el siguiente: en un amplificador diferencial que usa un
operacional ideal como el de la figura B.1, el voltaje a la salida sera funcion de los dos
voltajes que conforman las senales a la entrada.

V2 R’ R4 Virg

A
JLES +>

LTC6363

Vir1 R R3 Vs

Figura B.1: Amplificador diferencial usando opam. Este es el circuito reducido del am-
plificador diferencial que tiene Z;, igualada observado en la figura 5.13.

Los voltajes V, y V, son los voltajes respectivos en las entradas positiva y negativa
del amplificador con respecto a tierra. Si el amplificador diferencial es ideal (esto es, la
red de resistores que rodea al operacional es totalmente simétrica), entonces los voltajes
V, v V, tienen magnitudes idénticas y signos opuestos. La condicién se puede satisfacer
con RjRy = RoR3 o de forma alternativa Ry;/Rs = R3R;. Cuando esta condicién se
cumple, el voltaje a la salida estd dado por la ecuacién (5.12), la cual se vuelve a
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presentar a continuacién con una cambio de subindices acorde a la figura anterior:

Vo= (52) (Vo = Vi) (B.1)

Entonces, la ganancia ideal en modo diferencial es Ry/Ry. Para examinar el compor-
tamiento del ruido en la configuracién diferencial de la figura 5.13, primero se obtienen
los circuitos equivalentes de Thevenin en ambas entradas del amplificador. El resultado
se observa en la figura B.1 donde:

R, = Rs||R11 (B.2)
R} =R, +Ri (B.3)

Ry
roo (M Yy B.4
inl (Rp i R,1> 1 ( )
R, = Rys + Ry (B.5)

Ra
Vo= (—22 v B.6
in2 <RT2 4 R2> 2 ( )

Para el analisis también se deben tomar en cuenta las fuentes de ruido para los
resistores. La figura B.2 muestra todas las fuentes de ruido en el circuito, cada una
con signos de polaridad posicionados de manera indistinta, al igual que el sentido de
las corrientes. Se podrian escribir las ecuaciones necesarias para determinar los efectos
de ambas fuentes en ambas entradas mas las diez fuentes de ruido sobre la salida del
amplificador. Esto es complicado debido a los efectos rms de todas las fuentes y a la
necesidad de elevar al cuadrado todos los términos. En lugar de ello, se reemplazan todas
las fuentes de ruido por fuentes de senal independientes y no correlacionadas entre si.
Las diez fuentes de senal tienen una polaridad arbitraria como se observa en la misma
figura. En un caso préctico, la ganancia de voltaje en lazo abierto del operacional, A,
se considera finita; e infinita en un caso ideal.

Las seis ecuaciones de este circuito son las siguientes:

Vo = Vop — Von (B.7)

Vo =A(V, — Vy) (B.8)

Vp = Vinz — Rolina + Virrz + Eny (B.9)

Vi = Vig — Rili + Virn + Eoo (B.10)

fu1 — RiTing + Virr = Vop + Virs + Rs(Ting + 1) (B.11)
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—
Lin1 Lin1+L,

Figura B.2: Amplificador diferencial (Z;, igualada) con todas las fuentes de ruido en su
lugar, cada una con sus signos de polaridad situados de manera arbitraria.

in2 — Roling + Virra = Von + Vira + Ra(Ting + 1) (B.12)

Combinando estas seis ecuaciones y simplificando se obtiene lo siguiente:

1 R/
VO<—+—2> = Vipo — Vigg + Virz = Vign + Eng — Ey
A / n n

R/
B <R jR' >( in2 = Vin + Virz = Virn + Virg — Vira + Raly — Raly)
4 2

Ahora es facil considerar el caso de un amplificador operacional ideal haciendo que
A— oo y reacomodando la ecuacién (B.13) para obtener el siguiente resultado:

Vo= (5 +1) (Bay — By ) - ({;—Z)( in2 = Vi + Viwa = Viwn) + (B.14)

+Vira + Ral, — Vigs — Rul,,

Los coeficientes de cada término representan la ganancia de transferencia (ya sean
ganancias de voltaje ganancias de trans-resistencia) hacia la salida donde V,, es produci-
do. La ganancia a la salida sera la misma tanto para fuentes de senal como para fuentes
de ruido que compartan la misma posicién en el circuito. Por lo tanto, empatamos las
senales con las correspondientes fuentes de ruido en las figuras B.1 y B.2. Entonces, la
ecuacion B.14 se modifica el cuadrado del voltaje de ruido equivalente a la salida, E,,,,
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resultado de la contribucién de cada fuente de ruido. El resultado es:

R4 2 R4 2
B2 = (ph+1) (B2 +E2) + (1) (Bhuo + B )+
) 2

+EZ;, + R + EZ; + RIT2

(B.15)

En este caso, el fabricante especifica el voltaje de ruido del operacional de tal ma-
nera que E,; = E,_ = E,/v/2. También se puede suponer que R, ~ R}, y Rs = Ry, de
tal manera que E2y,, = EZ/q, E&, = EZzs, v R312 = R3I2. De tal manera que la ecua-
cién (B.15) se reduce a:

2 R4 22 R4\ 2 2 2 2712
E2 = (ﬁ + 1) E2 + (ﬁ) OFZ,,, + 2E%,, + 2RI (B.16)
2 2

Esta ecuacién muestra como cada fuente de ruido contribuye el ruido de salida
elevado al cuadrado. Especificamente, ambos voltajes equivalentes de ruido se reflejan
a la salida por el cuadrado de la ganancia no-inversora de voltaje, [(Ry/R5) + 1]2. El
ruido proveniente de los resistores R y R} se refleja a la salida por el cuadrado del
factor de ganancia inversora, (R4/Rj)?. Finalmente, ambas corrientes equivalentes de
ruido “fluyen a través” de los resistores R3 y Ry, estableciendo un voltaje de ruido que
se refleja directamente a la salida, igual que los voltajes de ruido Eir3 y E¢r4, producidos

por los resistores R3 y Ry.
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Apéndice C
TIEMPO DE ESTABILIZACION

Resolucion 1 LSB | # de constantes
(# de Bits) | (%FS) | de tiempo (k)
6 1.563 4.16
8 0.391 5.55
10 0.0977 6.93
12 0.0244 8.32
14 0.0061 9.70
16 0.00153 11.09
18 0.00038 12.48
20 0.00095 13.86
22 0.00024 15.25

Tabla C.1: Tiempo de estabilizacién como funcién de la constante de tiempo para
diferentes resoluciones de convertidores A/D [60].
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Apéndice D

ANCHO DE BANDA, BW, DE
FILTROS BUTTERWORTH

Numero de Pendiente BW
Polos (dB/dec) Efectivo

1 20 1.57

2 40 1.11

3 60 1.05

4 80 1.03

5 100 1.02

Tabla D.1: Ancho de banda, BW, para filtros pasaja bajas y filtros pasa banda tipo
Butterworth [60, 66].
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