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Resumen

En esta tesis se presenta el andlisis de la diferencia de retrasos temporales que sufren
las senales de salida de dos filtros disenados para ser idénticos, pero que presentan varia-
ciones en algunos de sus parametros. Se estudiara su impacto en sistemas de medicién de
alta precisién, como los sistemas de localizacion de fuentes sonoras mediante la estimacion

del angulo de arribo de una senal actustica.

Se obtendran expresiones que permitan al disenador elegir la topologia de filtros ade-

cuada para la aplicacion particular de su interés.

Se presentara ademas el andlisis, diseno, implementacion y los resultados experimen-
tales de un circuito integrado que contiene dos canales de amplificacién y filtrado para un
front-end orientado a aplicaciones de localizacién de fuentes sonoras en el rango audible.
El circuito propuesto utiliza una técnica de apareamiento dindmico con el objetivo de

minimizar las diferencias de retrasos temporales espurias entre los canales.






Abstract

In this thesis, the analysis of the time delay difference between the output signals of
two filters, that are designed to be identical but show variations among some of their pa-
rameters, is presented. Its impact on high-precision measurement systems, such as acoustic

source localization by bearing estimation will be studied.

Mathematical expressions will be obtained, that will allow the designer to choose the

right filter topology for his particular application of interest.

The analysis, design, implementation and experimental results of an integrated circuit
containing two amplification and filtering channels for acoustic source localization front-
end will also be presented. The proposed circuit uses a dynamic matching technique that

minimizes the spurious time delay differences between the channels.
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Capitulo 1

Introducciéon general

1.1. Introduccion

Los sistemas electrénicos de bajo y ultra-bajo consumo, surgen a partir de la necesidad
de contar con sistemas de gran autonomia de funcionamiento y pequenas dimensiones, lo
cual restringe el tamano y por ende la capacidad de las baterias asociadas. Uno de los
primeros casos surgio con la aparicion de los relojes electronicos de pulsera, los cuales son
capaces de funcionar por anos con la carga proporcionada por una bateria en miniatura.
A raiz de esta necesidad se comenzé a investigar la operacién de transistores MOS (Me-
tal Ozide Semiconductor) en la region de ultra-bajas corrientes [1, 2, 3, 4], lo cual hizo
necesario una extensiéon de los modelos existentes [5, 6]. Esta tarea de modelado es con-
tinua, y sigue desarrollandose a medida que los procesos de microfabricacién evolucionan
hacia tamanos de longitud de canal de transistor cercanos a las decenas de nanémetros.
Como se describe en [2], para tensiones de compuerta menores que la tensién de umbral,
el transistor MOS presenta una caracteristica exponencial entre la tensién de control y
la corriente de salida (similar al transistor bipolar), la cual puede aprovecharse para el
diseno de circuitos analégicos. Utilizando este comportamiento se han propuesto una gran
variedad de estructuras circuitales (por ejemplo, generadores de corrientes de referencia,
amplificadores diferenciales y de transconductancia, osciladores, conversores de datos) y

se han disenado circuitos completos con consumos de corriente menores a 1 pA [2].

Por otro lado, durante los tiltimos anos se han popularizado las redes de sensores (RdS)
inteligentes, donde cada sensor posee la capacidad de medir una o més variables ambien-
tales (entre ellas, sonido), hacer un procesamiento de la sefial, y por ultimo, transmitir

informacién por via aldmbrica o inalambrica [7]. El auge de las RdS, en parte ha sucedido

11



12 CAPITULO 1. INTRODUCCION GENERAL

por la posibilidad actual de integrar todos sus componentes en un mismo circuito inte-
grado. El desarrollo y utilizacion de esta tecnologia tiene un profundo impacto en medios
urbanos y productivos a nivel nacional e internacional, dado que en algunos casos permite
realizar en forma mas eficiente un gran nimero de tareas, mientras que en otros casos

brinda soluciones novedosas a problemas sin soluciones satisfactorias.

Estas redes pueden utilizarse por ejemplo para monitorear ambientes y condiciones en
aplicaciones que van desde trazabilidad de ganado, hasta deteccién de patrones sismicos.
También permiten desarrollar funciones de alto nivel como el seguimiento y la deteccion
de eventos de interés [7]. En particular, es posible integrar micréfonos junto a electrénica
de acondicionamiento y procesamiento. Esto permite realizar redes de sensores acusticos,
las cuales encuentran aplicaciones de interés dentro del ambiente nacional. Una de ellas
es la deteccién de vehiculos, donde una RdS permite identificar, localizar y seguir un
determinado vehiculo, en funcién del sonido que emite. Esto puede utilizarse en control
de trafico, tanto en rutas y caminos, como en parques cerrados. También puede utilizarse
para seguridad anti-cuatrerismo en campos de gran extension, un problema que es de
especial importancia en el sur de la provincia de Buenos Aires. En este caso, una red
actstica permite detectar vehiculos y/o personas, reportar su presencia y actividad en
forma supervisada, durante el dia y la noche. Otra aplicacion es la deteccién de disparos,
donde es posible identificar posicion y direccion de los mismos, lo cual resulta de gran

utilidad en sistemas de seguridad, tanto urbana como rural [8].

1.2. Localizacién acustica

En lo relacionado con la tarea de localizacion acustica, dentro del Grupo de Investi-
gacién de Sistemas Electrénicos y Electromecatrénicos (GISEE) de la UNS, se han desa-
rrollado “front-ends” para sistemas de adquision acustica de bajo consumo, y sistemas
de localizacién en circuitos integrados basados en el método de correlacién [9, 10, 11, 12].

En lineas generales, el problema de estimacion de angulo de arribo de una senal acustica
consiste en la adquisicién de la sefial mediante un conjunto de elementos transductores del
sonido (micréfonos o hidréfonos) que generan sefiales eléctricas de acuerdo a las variaciones
de amplitud y frecuencia que cada uno de ellos percibe en el medio. Puede considerarse
como ejemplo el sistema de la Fig. 1.1, donde dos pares de micréfonos se encuentran
dispuestos en forma ortogonal sobre un circulo de diametro d, sobre los vértices de un

cuadrado imaginario.
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Figura 1.1: Disposiciéon de un conjunto de micréfonos para la estimacion del dangulo de
arribo de una senal acustica.

También se puede ver en la figura que la direccién de la fuente acustica forma un
angulo « con el eje de coordenadas determinado por el par de micréfonos M2-M4, y un
angulo 8 con el par M1-M3. El objetivo es la estimacion del angulo que forma la fuente
de sonido respecto del eje de coordenadas que tiene como origen el centro del circulo. Se
supone que la separacién entre micréfonos es mucho menor que la distancia a la cual se
encuentra la fuente sonora; esto permite considerar la onda acustica como una onda plana
por lo que la diferencia de tiempo entre las senales que llegan a los micréfonos solamente
depende del angulo de arribo. De esta manera el problema de deteccion de angulo de
arribo se convierte en la estimacién de un retraso temporal entre las senales acisticas que
llegan a los micréfonos.

Si se considera el par de micr6fonos M1-M3 y sus entradas x1(t) y z3(t) respectiva-

mente:

x1(t) = s(t) + ny(t) (1.1)
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donde T es el retraso temporal a estimar, y ny(t) y ns(t) son fuentes de ruido no corre-

lacionadas.

En la literatura se han reportado numerosos algoritmos para realizar la estimacion de
Tp [13, 14, 15, 16]. En particular, dentro del GISEE se han desarrollado tres circuitos
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integrados diferentes con consumos de 3.84 A, 0.7 mA y 0.078 pA por unidad de celda
de retardo. Estos esquemas se han probado en ensayos reales a campo abierto realizados
por equipos de trabajo independientes [10], [17] y han mostrado precisiones menores a un
grado, con fuentes de ruido a una distancia de hasta 300 m. Durante los multiples ensayos
se ha observado en las mediciones un gran contenido de ruido de baja frecuencia (o
1/f) que requiere de filtrado para obtener resultados validos. Estos filtros por lo general
presentan la dificultad de tener frecuencias de corte muy bajas, las cuales son dificiles
de implementar en circuitos integrados en un area razonable. Existen, sin embargo varias
alternativas que proponen esquemas activos para reducir la frecuencia de corte, sin recurrir

al uso de capacitores grandes [18].

1.3. Efectos del desapareamiento en filtros apareados

La estimacion del retraso de propagacién de una senal entre sensores separados es-
pacialmente juega un papel fundamental en muchas de las aplicaciones de localizaciéon
acustica y seguimiento de objetivos, tales como comunicaciones, acustica, geofisica, sis-
temas de sonar y redes de sensores [15, 19, 20, 21]. El filtrado y acondicionamiento de
senales es una parte importante e ineludible en la mayoria de éstos sistemas como primera
etapa de su front-end analdgico. La introduccion de un filtro en el camino de la senal ge-
nera un corrimiento de fase que depende de los parametros del filtro. Una variacion entre
los parametros de dos filtros, atin siendo pequena, introduce una diferencia de fase, de-
pendiente de la frecuencia, que el sistema de procesamiento de las etapas posteriores
interpretara como un movimiento de la fuente actstica, es decir, no podra discriminarla

del retraso temporal que intenta estimar [22].

En el Cap. 2 se introducen y se analizan brevemente los elementos que se desarrollaran
a lo largo de la tesis. El concepto de desapareamiento paramétrico y su efecto en sistemas
de senal mixta o de alta precision, los filtros de tiempo continuo basados en amplificadores
operacionales de transconductancia y capacitores (Filtros Gm-C), los amplificadores tipo
“chopperz los filtros conmutados de tiempo continuo (SCTF)

Si bien es imposible implementar filtros exactamente iguales, existen diversas alterna-
tivas para disenar filtros con un alto grado de apareamiento, desde estrategias de layout

hasta topologias complejas que intentan cancelar o minimizar los errores paramétricos.

En el Cap. 3 se analiza particularmente la diferencia de retrasos temporales que sufre

una senal al atravesar dos filtros que presentan ligeras variaciones paramétricas, cuando la
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senal de excitacion es la misma. El objetivo es obtener expresiones matematicas cerradas
para esta diferencia temporal en funciéon de los parametros del filtro, para poder elaborar
estrategias de diseno que posibiliten la deteccion de los parametros clave en cada filtro,
y asi proveer al disenador de una herramienta que le permita minimizar los efectos del

desapareamiento (“mismatch”) en sus filtros.

Luego se estudian casos tipicos y se validan las expresiones tedricas obtenidas median-

te resultados experimentales.

En el Cap. 4 se presenta el diseno, implementacién y mediciones de un banco de filtros
de bajo consumo con apareamiento dindmico, disenado de manera que de minimizar el

impacto del desapareamiento entre sus componentes.
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Capitulo 2

Resultados preliminares

2.1. Desapareamiento paramétrico

Los componentes de circuitos integrados como transistores, resistencias y capacitores,
son modelados y monitoreados durante el proceso de desarrollo y manufactura mediante
mediciones paramétricas. Los parametros resultantes, mayormente parametros de corrien-
te directa (DC), consisten en variables medibles directamente (tensiones y corrientes en
condiciones especificas), o bien en modelos de parametros derivados de tales mediciones,
como resistencias, capacitores, tensiones de umbral, ganancias de corriente, etc... Estos
parametros y sus dispersiones determinan las especificaciones de comportamiento de to-
do bloque de un circuito electrénico integrado, incluyendo sus limites y variaciones de
desempeno.

Muchos principios electronicos para el procesamiento preciso de senales analdgicas
basan una parte sustancial de su funcionabilidad y desempeno en la disponibilidad de
pares (o grupos mayores) de componentes idénticos. Estas aplicaciones abarcan desde
pares diferenciales para amplificadores, donde se requieren componentes idénticos para
cancelar el desplazamiento y obtener un funcionamiento balanceado ideal, hasta técnicas
circuitales basadas en la utilizacién de multiplos enteros de componentes iguales (ca-
pacitores, resistencias, fuentes de corriente) para conversores analégico-digital o digital-
analégico y referencias de bandgap o en cocientes reales para coeficientes de filtros.

Las diferencias paramétricas entre componentes dentro de un mismo bloque son mu-
cho menores que las especificaciones de dispersién del proceso. Como estos componentes
experimentaron exactamente los mismos tratamientos tecnoldogicos, son en general mu-
cho mas parecidos entre si que aquellos componentes fabricados en diferentes dies y en

diferentes tiempos. Sin embargo, atin entre componentes apareados se observan diferencias
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18 CAPITULO 2. RESULTADOS PRELIMINARES

paramétricas. Estas diferencias, denominadas desapareamiento paramétrico, se dividen en

dos categorias: Desapareamiento aleatorio y desapareamiento sistemético.

2.1.1. Desapareamiento aleatorio

El desapareamiento aleatorio, segtin fue propuesto en [23] se define como aquellos efec-
tos causados por variaciones aleatorias e independientes en el tiempo, de cantidades fisicas
de componentes disenados idénticamente. Generalmente presenta una distribucién normal,
y es atribuible a fluctuaciones microscépicas en la arquitectura del componente, tales como
fluctuaciones aleatorias del dopaje, asperezas en los bordes debidas a la litografia, o efec-
tos de granulado [24]. Si las dimensiones de estos cambios paramétricos son pequenias en
comparacion con las dimensiones del componente, e independientes entre si, el desvié tipi-
co oap del desapareamiento de un parametro eléctrico P es proporcional a la inversa de

la raiz cuadrada del area del componente:

O’APZAAP/\/WXL (21)

donde W y L son las dimensiones efectivas del componente. El factor A, generalmente
denominado factor-Pelgrom por [23], es una constante de proporcionalidad relacionada
con la naturaleza y efectividad de la causa de la fluctuacién microscopica en la arquitec-
tura del componente. Una de las observaciones mas importantes sobre estas fluctuaciones
microscopicas es que, bajo las suposiciones de [23], este comportamiento se manifiesta en
todos los tipos de componentes de circuitos integrados, y en la mayoria de sus variables
o parametros.

El factor-Pelgrom representa un parametro caracteristico de fluctuacion de un com-
ponente, generalmente relacionado intrinsecamente al flujo del proceso de fabricacion del
circuito integrado. Algunos factores-Pelgrom tipicos para las tecnologias actuales son 0.5
% - um a 10 % - um para desapareamiento en resistencias [25], algunos mV-um para el
desapareamiento en la tensién umbral de un MOSFET (1 mV-um por nm de espesor de
6xido de compuerta (gate) [26]),0.6 %-pm a 3 %-um para el desapareamiento en el factor
de corriente de un espejo MOSFET [26], y 0.3 % - pm a 3 % - pm para desapareamiento

en capacitores [27].

2.1.2. Desapareamiento sistematico

El desapareamiento sistematico esta asociado generalmente al diseno del circuito y a

imperfecciones de dibujo (“layout”). Cuando se disenan circuitos de alta precisién es fun-
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damental prestar especial atencién a la forma y disposicion de los componentes apareados
[28].

Ademas de los errores introducidos por el diseniador, ya sea en la parte de disefio o de
dibujo, existen una serie de causas relacionadas con la tecnologia del proceso que pueden
generar desapareamiento sistematico. Estas causas estan generalmente relacionadas con
efectos de litografia y etching [29], efectos de proximidad al pozo ( “well”) [25] y asimetrias
por estrés local [30].

Los efectos de desapareamiento generados por la topografia o el estrés local estan
limitados generalmente a algunos mV, sin embargo, los efectos debidos a proximidad al
pozo pueden ser sustancialmente mayores, en el orden de los cientos de mV.

El analisis, modelado y caracterizacion de los efectos de desapareamiento es funda-
mental en el diseno de circuitos de senal mixta o de alta precisiéon. Sin embargo, pierde
su utilidad si no provee al disenador de herramientas para dimensionar y polarizar los
componentes de su circuito de modo de optimizar el compromiso entre el desapareamien-
to y algin otro pardametro de desempeno como por ejemplo el producto ganancia-ancho
de banda (GBW). En [31] se presenta un modelo orientado al disenador, que emplea las
mismas variables y herramientas que se utilizan en el diseno, y ademas es valido para
todo el rango de corrientes de polarizacion. Sin embargo, el modelo s6lo optimiza el de-
sapareamiento, sin tener en cuenta los compromisos con otros parametros de diseno. En
[32] se presenta un modelo de desapareamiento aplicado a la metodologia de diseno basa-
da en la relacién G,,/Ip [33] que permite incorporar el desaparecamiento a las demads
restricciones de diseno.

En el capitulo 4 se presenta el andlisis, disenio, implementacién y resultados experi-
mentales de dos bancos de filtros apareados, utilizando el método G,,/Ip e intentando
minimizar el desapareamiento, manteniendo las condiciones de bajo consumo, ruido y

ocupando el menor area de silicio posible.

2.2. Filtros Gm-C

Los filtros de tiempo continuo (CTF) basados en amplificadores operacionales de
transconductancia (OTA) y capacitores (Filtros Gm-C) presentan soluciones apropiadas
para varias aplicaciones de procesamiento de senales en un rango amplio de frecuencias.
En los ultimos anos, estos filtros han recibido una atencién considerable en areas diver-
sas como el filtrado de senales de video, controladores de discos rigidos, comunicaciones

inaldmbricas, circuitos biomédicos y sistemas de control e instrumentacién [34, 35].
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Las razones principales por las cuales estos filtros resultan atractivos son su sim-
plicidad, su excelente desempchoeno a altas frecuencias, su bajo consumo y la posibi-
lidad de implementarlos completamente dentro de un circuito integrado, entre otras.
Ademas, recientemente han sido presentadas diversas topologias que permiten disenar
OTAs con transconductancias extremadamente bajas, permitiendo la implementacion de
filtros de muy baja frecuencia, anteriormente dominio de los filtros a capacitores conmu-
tados [36, 37]. Algunas de sus propiedades presentan desventajas y deben ser tratadas con
cuidado, como su dependencia a efectos parésitos, sus niveles de ruido y su bajo rango

dindmico.

Los filtros Gm-C utilizan transconductancias y capacitores para lograr la funcion trans-
ferencia deseada para el filtro. En la Fig. 2.1 puede verse una topologia simple de este
tipo de filtros implementando un pasabajos de primer orden, cuya funcién transferencia

tiene la siguiente forma:

H(w) = (2.2)

Gm1 Vour

Gm?2

Figura 2.1: Arquitectura bésica de Filtro Pasabajos Gm-C.

2.2.1. Ruido en filtros Gm-C

Uno de los principales problemas de las etapas de bajo consumo es su alto nivel de
ruido, en particular en etapas de entrada y en bajas frecuencias. En [34] se realiza un
analisis completo de los efectos del ruido en amplificadores Gm-C de orden y complejidad

arbitrarios, y se presenta una herramienta para su célculo numérico. En [38] se analiza en
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detalle el ruido 1/f, predominante a bajas frecuencias, y se concluye que cuando se uti-
lizan como etapas de entrada de amplificadores de bajo ruido, las etapas Gm-C requieren

la utilizacion de transistores de mucha area para reducir el ruido este tipo de ruido.

La utilizacién de amplificadores tipo “chopper”propuesta en [39] permite explotar las
ventajas de los filtros Gm-C, cancelando el ruido 1/f y el desplazamiento (“offset”) a la

salida y preservando el area de silicio.

2.3. Amplificadores tipo chopper

Los amplificadores implementados en tecnologia CMOS resultan atractivos debido a
su capacidad de operar en ultra-bajo consumo, su alta densidad de integracién y su bajo
costo [40]. En muchas aplicaciones, y especialmente en aquellas que contienen interfaces
con sensores, el desempeno del sistema queda limitado por el desplazamiento y el ruido

del amplificador del front-end.

En un amplificador CMOS convencional, el espectro del ruido referido a la entrada
presenta la forma tipica de la Fig. 2.2. En altas frecuencias, el ruido puede ser conside-
rado constante e independiente de la frecuencia, y es usualmente llamado ruido térmico.
A bajas frecuencias, la potencia del ruido aumenta linealmente, en forma inversamente
proporcional a la frecuencia, y por lo tanto es comtinmente llamado ruido 1/f. La fre-
cuencia en la cual el ruido 1/f se hace dominante se conoce como frecuencia de quiebre
(frnee)- A muy bajas frecuencias el desplazamiento determina el error dominante. Si bien
generalmente se modela como una fuente de tensién invariante en el tiempo, puede cam-
biar debido al envejecimiento o a variaciones de temperatura. Esto implica que tiene un
cierto ancho de banda, y puede considerarse también como una fuente de ruido de muy

baja frecuencia.
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Vi(log[V/y(Hz)])
offset
Ruido 1/f
Vothl o] Ruido térmico
:
' —
e f (log[Hz])

Figura 2.2: Potencia espectral del ruido caracteristico en un amplificador operacional
CMOS tipico.

Actualmente existen tres técnicas bésicas para la reduccion del desplazamiento y del
ruido 1/f en los amplificadores; la técnica de autocero (AZ), el doble muestreo correla-
cionado (CDS) y la estabilizacién por chopeo (CHS) [41]. La diferencia fundamental entre
ellas es que las técnicas de AZ y CDS son de muestreo, mientras que la CHS es una técnica
de modulacion. Esto significa que la senal de salida en un sistema de estabilizacién por
chopeo es de tiempo continuo, propiedad por la cual se utiliza en esta tesis.

Basicamente, la CHS traspone la senal a una banda de frecuencia mas alta, donde
ya no hay ruido 1/f y luego la demodula a su banda base después de ser amplificada.
El principio de estabilizaciéon por chopeo se ilustra en la Fig. 2.3, donde Vpg y Vy son
las senales de desplazamiento y ruido introducidos por el amplificador y referidos a su
entrada.

Se supone que el espectro de la senal de entrada esta limitado a la mitad de la frecuencia
de chopeo (fenop) de modo de evitar el aliasing, y que el amplificador A(f) es ideal, es
decir, no introduce ruido ni desplazamiento, efectos que estdn modelados por las fuentes
Vny Vos. En la Fig. 2.3(b) la senal de entrada V7 es multiplicada por una onda cuadrada

y simétrica m(t), de frecuencia fe.pop y cuya transformada de Fourier es [42]:

Z i kEr cos (Qﬂ—fChOpkt) = Z Mk’ COs (27chhopkt) (23)

00 kr
k=1 2 k=1

donde:

Luego de esta modulacién, como puede verse en la Fig. 2.3(b), la senal queda transpues-
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ta a los arménicos impares de la frecuencia de modulacién m(t). Luego es amplificada por
el amplificador ideal, que tiene una ganancia A, ancho de banda infinito y no introduce
desfasaje, de modo que la senal puede ser amplificada sin degradar su rango dinamico. A
la salida del amplificador, la senal es multiplicada nuevamente por una sefial ms(t) similar

a m(t). La senal V5(t), luego de la demodulacién, queda:

Vour(t) = Ax Vin(t) Y My, cos (27 funopht) X Y M cos (27 fonoplt) (2.4)

k=1 =1

m(t) m,(t)

Vour
LN i} | b VZ LPFl—>
VN+VOS

(a)

A A

V., Vv,
Senal de entrada

Vi *+Vos  Sefal modulada

1 [ [
>
1 3 5
(b) f-"l.ﬂ:hop
A A
V, LEF Senal de entrada Vour B .
V.o+V Senal amplificada
N / modulados V, + V.
CAT, - il B =y - mant 1 1 L
. 3 > 1 3 >
( d ) f".beOP (EJ f féhcp

Figura 2.3: Principio de funcionamiento del amplificador tipo “chopper”.

De esta manera, la segunda multiplicacién recupera la senial original (ahora amplifica~

da) mediante su demodulacién a la banda base, como se ilustra en la Fig. 2.3(d). Como el
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desplazamiento y las componentes de ruido de baja frecuencia del amplificador, referidos
a la entrada, sélo son afectados por la segunda multiplicacion, su densidad de potencia

espectral a la salida es:

oo 2 i~
= 51~ 25) - (3 £ e (25
nesee ":_Oo (2.5)

Como el ruido sufre una tinica modulacién, queda finalmente desplazado a los arménicos
impares de la frecuencia de chopeo, al igual que el desplazamiento. De esta manera, el
espectro del ruido queda bien separado del de la senal original y puede ser eliminado por

el filtro pasabajos en la salida, Fig. 2.3(e).

2.4. Filtros SCT Gm-C

En un filtro de tiempo continuo, el ruido a la salida se calcula sumando las con-
tribuciones de ruido de cada elemento del filtro [38]. En el caso de un amplificador tipo
“chopper”debe considerarse también que cada fuente de ruido sufre la modulacién, lo
que puede resultar en una alta contribucién de ruido debido al aliasing. En el caso de
disenar filtros pasabajos, las senales de ruido son de ancho de banda limitado, reduciendo

o eliminando el problema del aliasing [35].

Los filtros Gm-C de tiempo continuo, conmutados (SCTF) presentados en [35, 43, 44]
combinan las ventajas de los filtros Gm-C con la técnica de chopeo para eliminar el

desplazamiento y el ruido 1/ f. El circuito propuesto en [43] puede verse en la Fig. 2.4.

Como la senal de entrada es invertida en cada ciclo, y considerando que su evolucién
es muy lenta comparada con la frecuencia de chopeo, cada rama amplifica la misma senal,
pero con distinto signo. La salida es luego restada, y filtrada por el el filtro LPF. Si se
asume que su ganancia es unitaria, entonces los valores de tension V,,;1 v Voo pueden

calcularse mediante la siguiente expresion:

Vour (f) = 2 )Vm(f) (2.6)



2.4. FILTROS SCT GM-C 25

m© JLIL ﬁ

—C1

m
4
m -

Voutl

A _
“7 I\I LPF
Gm 1 L Vout2 )

- t)r
' m
! c2
Wy

T

Figura 2.4: Topologia de un amplificador Gm-C tipo “chopper”. m(t) es la sefial de reloj
y m x (t) es la senial complementaria.

Por otra parte, el ruido y el desplazamiento referidos a la entrada y modelados me-
diante la fuente v, se amplifican siempre con el mismo signo, y luego se eliminan al hacer
la resta en el filtro LPF.

Para asegurar que el ruido sea eliminado mediante este mecanismo, se debe cumplir que
la senal v,,(t) no varie mucho entre cada fase de conmutacién. Esto es cierto en el caso del
desplazamiento y del ruido 1/f pero desafortunadamente no en el caso del ruido térmico

v, donde las contribuciones en cada fase de la conmutacién son no correlacionadas.

Para calcular la contribucién del ruido térmico es necesario evaluar la salida del filtro
ZTou(t) durante los intervalos de tiempo en los cuales se encuentra activo y en los que
estd en estado de HOLD. El estado activo se produce cuando la salida del amplificador
de transconductancia se encuentra conectada al capacitor y su contribucion en la senal
de salida se denomina x,,.4(t). Cuando la llave desconecta el capacitor del amplificador
de transconductancia se produce el estado de HOLD donde se supone que el capacitor no
presenta pérdidas y mantiene constante el valor de la senal de salida. Su contribucién a

la senial de salida se denomina x,,p(t). De esta manera:

xout(t) - xoutA@) + xoutB@) — Xout(f) - XoutA(f) + XoutB(f) (27)

donde X,ui(f), Xowa(f) v Xown(f) son los transformados al dominio frecuencial de las
senales Toui (1), Toua(t) v Tours(t) respectivamente.
El detalle del célculo analitico de Xpua(f) v Xown(f) fue presentado en [44] y sus

resultados se reproducen a continuacion:
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X9 = 7 3 Jwe[(=r (7 -1) #nr) o] x (7L —or) #0)] 29

n=—oo

Xowra(f) = Y sinc(f (1 = T.) +n) X, <f§ — g) (2.9)
T,—1. - T,
Xou(f) = = Tsine (L) ) 30 (0 Xs (Z (=) (210)

donde f, es la frecuencia de la senial de chopeo, Ty = (f;)~" es su periodo y 7 representa
el ancho del pulso.

La Fig. 2.5 muestra una simulaciéon temporal de la contribucién del ruido térmico a la
salida de un filtro Gm-C choppeado. La amplitud de su densidad de potencia espectral
(PSD) estd normalizada con respecto a la contribucién del ruido térmico en un filtro

Gm-C equivalente pero sin conmutar.

2.0+

—
(6]
|

PSD Normalizada
O

=
(@)
1

0.0+

1 v ) ! I ' 1 M )
-100k -50k 0 50k 100K
Frecuencia [HZ]

Figura 2.5: Contribucion del ruido térmico a la salida de un filtro Gm-C tipo “chopper”,
normalizada con respecto a un filtro equivalente sin conmutar.



2.4. FILTROS SCT GM-C 27

De esta figura puede observarse que las contribuciones X,ua(f) v Xown(f) estan
fuertemente correlacionadas, y que la densidad espectral del ruido a la salida es aproxi-
madamente el doble que la de su equivalente sin conmutar. Por lo tanto, la técnica de
chopeo para eliminar el desplazamiento y el ruido 1/f puede utilizarse sin agregar una

contribucion excesiva de ruido térmico.
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Capitulo 3
Retraso temporal en filtros

El filtrado y acondicionamiento de senales es una parte importante e ineludible en
la mayoria de los sistemas que interactian con variables fisicas y, en un gran ntmero
de aplicaciones, el desapareamiento o mismatch en los filtros que componen el front-end
puede resultar en errores inaceptables. Si bien es imposible implementar filtros exac-
tamente iguales, existen diversas alternativas para disenar filtros con un alto grado de
apareamiento, desde estrategias de layout [28] hasta topologias complejas que intentan

cancelar o minimizar los errores paramétricos [45, 46].

En aplicaciones de localizacion acustica mediante estimacién de angulo de arribo, por
ejemplo, se busca medir la diferencia en el tiempo de arribo de una senal actstica a un
par de micréfonos. El desapareamiento paramétrico en las etapas de filtrado y acondi-
cionamiento de las senales de salida de los micréfonos introduce una diferencia temporal

parasita que puede enmascarar el tiempo de arribo que se intenta medir.

En este capitulo se analizara particularmente la diferencia de retrasos temporales que
sufre una senal al atravesar dos filtros que presentan ligeras variaciones paramétricas,

cuando la senial de excitacion es la misma.

Se obtendran expresiones matematicas para esta diferencia temporal en funcién de los
parametros del filtro, con el objetivo de elaborar estrategias de disenio que posibiliten la
deteccion de los parametros clave en cada filtro, y asi proveer al disenador de una herra-

mienta que le permita minimizar el efecto del desapareamiento en sus filtros.

Luego se estudiaran casos tipicos y se compararan las predicciones tedricas con medi-

ciones experimentales.

29
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3.1. Diferencia de fase en sistemas lineales

4

H(jw) = Yi(t)

ut)—-

~-H(jw)+A(w) (1)

Figura 3.1: Caso de estudio, incluyendo un sistema nominal y uno perturbado.

En primera instancia es de interés calcular la diferencia de fase entre las senales de
salida de dos filtros ligeramente diferentes. La figura 3.1 muestra el caso de estudio con-
siderado, donde A(jw) simboliza las variaciones en los parametros de un filtro nominal
H(jw). Si la entrada a ambos filtros es la misma, el retraso temporal entre las senales
de salida y1(t) e y2(t) se deberd tinicamente a las variaciones A(jw). A continuacién se
introducen los conceptos de fase de un sistema, retraso temporal (phase delay) y retraso

de grupo (group delay) [47].

Sea la senal de entrada u(t) a un sistema lineal cuya funcién transferencia es H(jw)

de la forma

u(t) = g(t) cos(wo(t)), (3.1)

donde ¢(t) es la envolvente de la senal portadora cos(wy(t)), y tal que g(t) varia lenta-

mente con respecto a la frecuencia de la portadora wy:

Fase del sistema: La fase p(jw) del sistema se define como:

: Ly [H(jw)]
¢(jw) = arctan (m) . (3.2)

Retraso temporal: El retraso temporal ¢, se define como la diferencia entre los cruces
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por cero de una senal de entrada y de su salida al atravesar un sistema, medida en estado

estacionario.

ty = —p(jw) /Wl —0, - (3.3)

Retraso de grupo: El retraso de grupo ¢, se define como la derivada negativa de la fase

respecto de la frecuencia.

dp(jw)
ty = — 3.4
g aw oo ’ ( )
que afecta a la envolvente g(t) de la senal (3.1).
De esta manera, la salida y(¢) del sistema puede expresarse como:
y(t) = Awo)g(t — tg) cos(wo(t —t,)), (3.5)

donde A(wp) representa la ganancia del sistema H(jw) a la frecuencia wy.

Tanto ¢, como ¢, son medidas del retraso que genera un sistema, y su valor es el
mismo cuando la fase es lineal. Como en esta tesis nos interesa evaluar principalmente el
retraso sobre senales periddicas (sinusoides o suma de sinusoides de diferentes frecuencias

y amplitudes), se utilizard el retraso temporal definido en (3.3) para los andlisis que siguen.
Ejemplo 1 Retraso temporal para un filtro pasabajos de primer orden:

Un filtro pasabajos de primer orden tiene la siguiente expresion:

a aw. . —aw
J
w? + w?’

H(jw) = (3.6)

Jw + we :w2—|—w§

donde a/w, es la ganancia del filtro, y w. es su frecuencia de corte.

Entonces, de acuerdo a las definiciones (3.2) y (3.3), la fase de H(jw) es
: L [H(jw)] w
= arctan | 22222 ) = arctan | — 3.7
p(jw) = arctan (Re o] arctan (wc>, (3.7)
y el retraso temporal esta dado por
pUw) _ 1

w
P — 2 arct <_> 3.8
» ” ” arctan o (3.8)

Las Fig. 3.2 y 3.3 muestran las curvas de fase y retraso temporal para este filtro, si se

considera a = w, y se normaliza el eje frecuencial con respecto a la frecuencia de corte.
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Figura 3.2: Fase de H (jw) en funcién de la frecuencia normalizada a la frecuencia de corte
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Figura 3.3: Retraso temporal de H(jw) en funcién de la frecuencia normalizada a la
frecuencia de corte w,.
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Un sistema generalizado puede expresarse de la siguiente manera:

N o 2 . . n .
) = [[ et b
n;s? + a;s + b; IL:Z: (s — ps)

(3.9)

i=1
donde z; representan los ceros del sistema, p; sus polos y s es la variable compleja de

Laplace. Su respuesta en frecuencia es

N 9 | N 9 :
_ —mw” + jew + d; —mw* +d;) + j(ciw
o) -1 jow+di T )+ i(cw)

= . 3.10
—niw? + jaw + b L3 (—nw? + b;) + j(aw) (3.10)

=1

Por lo tanto, la fase del sistema puede expresarse como

e(jw) = aictan (%) )
=3 fontan () —aretan (2] )

y el retraso temporal resulta

. N
—p(jw) 1 Z Ciw a;w
tp = — " = ; - {arctan (m) — arctan (m)] . (312)

Ejemplo 2 Retraso temporal en un filtro pasabajos de primer orden, calculado a partir

de la expresion general.

Sea H(jw) un filtro pasabajos de primer orden, con ganancia unitaria y frecuencia de
corte w. = 1 rad/s. Entonces, en la expresién (3.10):i=1;d=a=b=1;m=c=n=0.
La respuesta en frecuencia de este sistema y su retraso temporal en funcién de la frecuencia
se ilustran en las Figs. 3.4 y 3.5 respectivamente.

El valor maximo del retraso temporal para una senal que atraviesa un filtro pasabajos
de primer orden depende sélo del valor de la frecuencia de corte del filtro (w.) y puede

aproximarse de la siguiente manera:

' 1 1
max (t,) = max (SO(JM)) = max (— arctan (i)) ~
w w We wwe W,
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Figura 3.4: Respuesta en frecuencia.
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Figura 3.5: Retraso temporal en funcion de la frecuencia normalizada a la frecuencia de

corte we.
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Ejemplo 3 Retraso temporal en un filtro pasaaltos de primer orden, calculado a partir

de la expresion general.

Sea H (jw) un filtro pasaaltos de primer orden, con ganancia unitaria y frecuencia de
corte w, = 1 rad/s. En la expresién (3.10): i =1;c=a=b=1;m=d =n =0, es decir

jw

H (jw) (3.13)

We + Jw
La respuesta en frecuencia de este sistema y su retraso temporal en funcién de la frecuencia

se ilustran en las Figs. 3.6 y 3.7 respectivamente.

Para un filtro pasaaltos de primer orden, el retraso temporal tiende a infinito cuando
la frecuencia de la senal de entrada tiende a cero, y tiende a cero cuando la frecuencia

tiende a infinito.

/2

1 We
t, = — = ——arctan | — ~ — = 0
wLwe W w—0

W w W

—100

-12

N
D
Fase [?]

Médulo [dB]

|
w
o))

o L AR R R
10" 10° 10
Frecuencia normalizada [rad/s]

Figura 3.6: Respuesta en frecuencia.
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10
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Figura 3.7: Retraso temporal en funcién de la frecuencia normalizada a la frecuencia de
corte we.

Ejemplo 4 Retraso temporal en un filtro pasabanda de primer orden, calculado a partir

de la expresion general.

Sea H(jw) un filtro pasabanda con ganancia unitaria y frecuencias de corte inferior
wr, y superior wy determinadas por polos simples, y separados en frecuencia por cuatro
décadas. En la expresién (3.10): i = 1, ¢ = wg; n = 1; a = wy +wp; b = wy X wy;
m = d = 0. Es decir:

Jjw(wr)

H(jw) = .
() (wpwr + w?) + jw(wy + wr)

(3.14)

La respuesta en frecuencia de este sistema y su retraso temporal en funcién de la frecuen-

cia se ilustran en las Figs. 3.8 y 3.9 respectivamente.

Como es de esperar, el retraso temporal que sufre una senal al atravesar un filtro

pasabanda tiende a infinito para frecuencias cercanas a cero, y tiende a cero para altas

frecuencias.
; 2 Larctan (—22on ) ~T2 o < w
to= QO(]M) _ - t WrWg — W ~ w wlwrtwy) ) T w ¢
PTw areran w(wr +wn) L arctan w ~T/2 ST WS> W
w wrtwyg ] T w <)

donde w, = wyrwy/(wr, + wp).



3.1. DIFERENCIA DE FASE EN SISTEMAS LINEALES 37

T T T 100
-10F S o N 150
e =
220 ST s O S S T 8
3 e L
=
SO T N 1-50
[ L i L 4100
10 107 10° 10° 10*

Frecuencia normalizada [rad/s]

Figura 3.8: Respuesta en frecuencia.
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Figura 3.9: Retraso temporal en funcién de la frecuencia normalizada a la frecuencia de
corte w,.
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Ejemplo 5 Retraso temporal en un filtro pasabajos de sequndo orden, calculado a partir

de la expresion general.

Sea H(jw) un filtro pasabajos de segundo orden, con ganancia unitaria y frecuencia
de corte wy determinada por un polo doble en w = 1 rad/s. Entonces en la expresién

(3.10):t=2;d=a=b=1; m =c=n=0. De modo que su funcién transferencia es

21 1
H p— p—
(5) ,1;[3—1—1 2425+ 17

=1

y su respuesta en frecuencia es

2

1 1 — w? 2w
(je) gjw—i—l wr+ 2w +1 ]w4+2w2+1

La respuesta en frecuencia de este sistema y su retraso temporal en funcién de la

frecuencia se ilustran en las Figs. 3.10 y 3.11 respectivamente.
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Figura 3.10: Respuesta en frecuencia.
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Figura 3.11: Retraso temporal en funcién de la frecuencia normalizada a la frecuencia de
corte we.

El comportamiento del retraso temporal de un filtro pasabajos de segundo orden en
funcién de la frecuencia es similar al del filtro de primer orden, con la diferencia que su

magnitud se duplica.

3.2. Retrasos temporales relativos

En la seccién anterior se desarrollaron expresiones para la fase y el retraso de fase
propios de un sistema. En esta seccion, utilizando esas expresiones, se desarrolla la dife-
rencia temporal entre las senales de salida de dos sistemas, introducida por diferencias
paramétricas en los mismos.

En primera instancia se realiza el andlisis para una senal de entrada senoidal, y luego
se extiende a senales periddicas arbitrariamente complejas. Por comodidad, se repite la
Fig. 3.1.
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4

H(jw) = Yi(t)

u(t)—~

~H(jo)tA(jw) — =y(1)

Figura 3.12: Caso de estudio, incluyendo un sistema nominal y uno perturbado.

Si la entrada es u(t) = sen(wpt), las salidas en estado estacionario de los sistemas

original y perturbado son

y1(t) = ay sen (wo(t — tp1)), (3.15)
Y2(t) = azsen (wo(t — tp2))

donde a; representa la funcién de atenuaciéon del filtro para la frecuencia wy. En general,
y siempre que sea posible, se utilizan técnicas de layout para mejorar el apareamiento de
componentes y asi minimizar las diferencias paramétricas entre los filtros. De esta manera,
las diferencias entre los coeficientes de atenuacién a; y entre los retrasos temporales t,;
son muy pequenas.

La diferencia entre los retrasos temporales de las seniales de salida (DTD, por Diffe-

rential Time Delay) queda entonces definida como

5=ty —tp. (3.16)

La diferencia entre los coeficientes de atenuacién no afecta el DTD y por lo tanto se

considera: a; = as = a.

Ejemplo 6 DTD para filtros pasabajos de primer orden con un desapareamiento de 5 %:

Sean dos filtros pasabajos de primer orden, de la forma (3.6) con una diferencia del
5% en el valor de sus frecuencias de corte, por ejemplo: w.; = 1 rad/s ; wee = 0,95 rad/s,
se pueden evaluar las respuestas en frecuencia de ambos y sus diferencias. A continuacion
se considera, sin pérdida de generalidad, que el filtro con frecuencia de corte w. es la
referencia, y el filtro con we es el que presenta el 5% de desapareamiento, y se lo denomina

filtro perturbado.
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Para el andlisis de los retrasos temporales, sélo es de interés evaluar la fase de la
respuesta en frecuencia, que se ilustra en la Fig. 3.13. La Fig. 3.14 muestra la diferencia
punto a punto de las curvas de fase, y evidencia claramente un maximo alrededor la

frecuencia de corte de los filtros.

— Original
- Perturbado

Fase [°]

1 I 1 PR 1 11 il
10 10° 10" 10° 10°
Frecuencia normalizada [rad/s]

Figura 3.13: Fase del sistema de referencia y el perturbado, para dos filtros pasabajos con
un 5 % de desapareamiento en el valor de su frecuencia de corte.
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Figura 3.14: Diferencia de fase entre las salidas de los filtros pasabajos.
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El retraso temporal para cada senial de salida de los filtros, evaluado segiin (3.3), puede
verse en la Fig. 3.15. Finalmente, la Fig. 3.16 ilustra el DTD entre las senales de salida

de los filtros calculado numéricamente mediante la expresién (3.16).

1

— Original
Perturbado
0.9f T
0.8f
0.7

o
o
T

Retraso temporal [s]
o o o o
N w D (4]
T T T T

o
-
T

1 a1l 1 | i1l | 1 ||||||i | | MR | 1 P fin 1
10° 107 10" 10° 10" 10 10°
Frecuencia normalizada [rad/s]

Figura 3.15: Retraso temporal para el filtro original y el perturbado.
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Figura 3.16: DTD para dos filtros pasabajos de primer orden con un 5 % de desapareamien-
to en el valor de su frecuencia de corte.
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Ejemplo 7 DTD para filtros pasaaltos de primer orden con un desapareamiento de 5 %:

Para este ejemplo se consideran dos filtros pasaaltos de primer orden, de la forma
H(jw) = jw/(jw + w.) con una diferencia del 5% en el valor de sus frecuencias de corte,
es decir we = 1 rad/s ; we = 0,95 rad/s. Al igual que en el ejemplo anterior, se considera
como referencia al filtro con frecuencia de corte w,; = 1 rad/s y como filtro perturbado al
que presenta el polo en we = 0,95 rad/s.

Las curvas de fase y diferencia de fase pueden observarse en las Figs. 3.17 y 3.18
respectivamente, mientras que las curvas de retraso temporal y DTD se ilustran en las
Figs. 3.19 y 3.20

En los dos ultimos ejemplos puede observarse que la diferencia de fase entre las salidas
de los filtros presenta un maximo en la frecuencia de corte. Sin embargo, la diferencia
entre los retrasos temporales es maxima a frecuencias bajas, y tiende a cero en altas fre-
cuencias. Para el caso de filtros de primer orden, tanto pasabajos como pasaaltos, puede
considerarse que el DTD es maximo a frecuencias una década antes de la frecuencia de

corte, y que es despreciable una década después.

$ —Original
- Perturbado

60

Fase [?]

) .

30

10f

N PR Ll N M AT N N iiiiiii N M AN N LT bt d 11
10° 107" 10° 10 10° 10°
Frecuencia normalizada [rad/s]

Figura 3.17: Fase del sistema de referencia y el perturbado, para dos filtros pasaaltos con
un 5% de desapareamiento en el valor de su frecuencia de corte.
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Diferencia de Fase [?]

Retraso temporal [s]

CAPITULO 3. RETRASO TEMPORAL EN FILTROS
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Figura 3.18: Diferencia de fase entre las salidas de los filtros pasaaltos.
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Figura 3.19: Retraso temporal para el filtro original y el perturbado.
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DTD [s]

R R | R il
-3 -2
10 10

10
Frecuencia normalizada [rad/s]

Figura 3.20: DTD para dos filtros pasaaltos de primer orden con un 5 % de desapareamien-
to en el valor de su frecuencia de corte.

Mediante una técnica de linealizacion, es posible aproximar el valor del DTD. Por
ejemplo, en el caso de dos filtros pasabajos de primer orden como en el Ej. 6, donde la
fase del filtro de referencia es 1, la fase del filtro perturbado es o, y considerando una

variacién en la frecuencia de corte del segundo filtro (Aw,), resulta:

Y258\ arctan { — ; P2 lw arctan | ————
1 . ) 2 . .

Linealizando ¢o(w) en torno a w, :

w
po(w) ~ arctan ( ) + 5o, (arctan (m))wc Aw,
w

~ arctan < + - o w2
~ p1(w) + R Aw,. (3.17)
Entonces, la diferencia de fase es
P2(w) — 1(W) = ——— Au,, (3.18)
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y en consecuencia el DTD resulta

opp(w) = tp, — Ty,

= = [pal) — 1(@)]

Aw,

w? + w?

12

(3.19)

Repitiendo el procedimiento para dos filtros pasaaltos de primer orden, como los

planteados en el Ej. 7, se obtiene que

Aw,

dpa(w) = tp, —tp, Rl

(3.20)

donde dpp(w) v dpa(w) representan el DTD para un pasabajos y un pasaltos de primer

orden, respectivamente.

Para el caso de un sistema general, representado mediante la ecuacién (3.9) se tiene

que

N
C;wW a;wW
Z |:a,I'CtaJIl (m) — arctan (m)] (321)

=1

y entonces el DTD resulta

O(w) = (tp, —

ZN: (d; — mw? Acz—czAd + c;w?Am;

— (ciw)? + (d; — mw?)?

~

N (b; — niw?)Aa; — a;Ab; + a;w*An;
(a;w)? + (b; — nw?)?

(3.22)

=1

Estas expresiones permiten evaluar el DTD en funcién de los parametros de los filtros,

sin necesidad de realizar el calculo numérico.

Como ejemplo de la utilizacién de esta técnica de linealizacién, la Fig. 3.21 muestra el
DTD calculado numéricamente y mediante (3.22) para dos filtros pasabajos de segundo
orden, con una diferencia en el valor de su frecuencia de corte del 5 %. El célculo numéri-
co consiste en la evaluacion de la expresién (3.12) para obtener el retraso temporal de
cada sefial de salida (t,, v t,,) v luego se calcula el DTD resultante mediante (3.16).
Puede observarse en la figura una muy buena concordancia entre el calculo numérico y la

aproximacién mediante la linealizacion.
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Figura 3.21: DTD para un filtro pasabajos de segundo orden, calculada numéricamente y
mediante la linealizacién de la expresién general (3.22).

Ejemplo 8 DTD para filtros pasabanda con un desapareamiento de 5% en el valor de la

frecuencia de corte de cada polo, y para tres factores de calidad (Q) distintos:

Sean dos filtros pasabanda tales que el filtro referencia H;(jw) presenta una frecuencia

de corte inferior w;, y una frecuencia de corte superior wy y el filtro perturbado presenta

un desapareamiento del 5% en el valor de cada polo, es decir:

Jw(wr)
(wpwr + w?) + jw(wy +wyp)’

Hi(jw) =

Jjw(wr + Awy)

Hy(jw) =

(wy + Awpy)(wr + Awp) + w?] + jw [(wy + Awgy) + (wr + Awp)]

(3.23)

(3.24)

El factor de calidad (@) de cada filtro depende de la separacién entre los polos wy, y

wpg, v se define como:

VW X WH

wr, +wg

(3.25)

A continuacion se ilustran las curvas de fase (Fig. 3.22), diferencia de fase (Fig. 3.23),

retraso temporal (Fig. 3.24) y DTD (Fig. 3.25) para tres valores distintos de @



48 CAPITULO 3. RETRASO TEMPORAL EN FILTROS

. :|—Original
- - Perturbado

80

20F

Fase []
o
T

; i R R

10 10 10 10 10° 10 10° 10° 10*

Frecuencia normalizada [rad/s]

Figura 3.22: Fase del sistema de referencia y del sistema perturbado, para dos filtros
pasabanda con un 5 % de desapareamiento en el valor de sus frecuencias de corte superior

e inferior, y para tres valores de Q).
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Diferencia de Fase [?]
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il il il i1l il T

10™ 10° 107 10 10° 10 10° 10° 10*
Frecuencia normalizada [rad/s]

Figura 3.23: Diferencia de fase entre las salidas de los filtros pasabanda.
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3.25: DTD resultante, calculado mediante la linealizacion (3.22).
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De estas curvas es interesante notar que si bien el filtro de mayor QQ presenta la menor
diferencia de retrasos temporales entre las senales de salida para frecuencias bajas y altas,
alrededor de la frecuencia central del filtro, el menor retraso relativo es el resultante del
filtro con menor Q. Esto significa que mientras mas separados estén los polos de baja y alta
frecuencia, menor sera el retraso temporal relativo para senales de frecuencias cercanas a

la frecuencia central del filtro.

3.3. Senales de entrada generalizadas

Cuando la entrada al sistema es una senal general, compuesta por mas de una com-
ponente frecuencial, cada componente sufrird un retraso temporal distinto, y los filtros
produciran senales de salida diferentes. Esto significa que no puede obtenerse el retra-
so temporal mediante la expresién (3.3), y debe introducirse un nuevo criterio para su
analisis.

Se considera como ejemplo el sistema de la Fig. 3.26, integrado por dos filtros con

ligeras variaciones paramétricas.

v

H(jw) L

u(t)—~

Hjo)*A(jw) —y:A(1)

v

Figura 3.26: Caso de estudio, incluyendo un sistema nominal y uno perturbado.

Si ambos filtros son excitados por una misma senal, compuesta por la suma de n tonos

de distinta frecuencia

u(t) = Z sen (wit) , (3.26)

sus salidas tendran la siguiente forma:

yi(t) = Doy aisen (wi(t + tp:))

g / 3.27
ya(t) = D01y agsen (wi(t + 1)) - (3.27)
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En este trabajo se propone la correlacion cruzada como herramienta para estimar la
diferencia de retraso temporal entre las senales de salida de los filtros. Esta eleccion se
basa en el amplio uso que se le ha dado a esta herramienta matematica para comparar
senales estrechamente relacionadas, e inclusive para la estimacion de retrasos temporales
entre senales [15, 14, 16, 17, 19, 20].

3.3.1. Correlacion cruzada

La correlacion cruzada (cross-correlation) es una técnica estadistica utilizada fre-
cuentemente en procesamiento de senales, para medir la similaridad de dos formas de
onda en funcién de un retraso temporal 7 aplicado a una de ellas. Sean dos senales s (t),

So(t), la correlacién cruzada entre ellas se define de la siguiente manera:

o)

R, 5,(T) = E[s1(t), s2(t — 7)] = / s1(t)sa(t + 7)dt (3.28)

— o0

donde E[si(t), s2(t — 7)] representa la esperanza o valor esperado.

Para una ventana de tiempo T, el valor principal de la integral en (3.28) puede expre-

sarse comao:

Ry o(7) = lim — / " s ()salt + ). (3.29)

Una vez obtenida la funcién correlacién, es posible encontrar el retraso temporal entre

las senales s; y so como el valor de 7 que la maximiza.

A continuacién, dado el sistema de la Fig. 3.26, se considera que las variaciones
paramétricas en los filtros son suficientemente pequenas para que el efecto de las diferen-
cias entre los coeficientes de atenuacién sobre la diferencia de retrasos temporales de las
senales de salida sea despreciable. Ademas se considera que el ruido presente en las senales

de salida tiene valor medio cero, y es no correlacionado con las senales, ni mutuamente.

Por otra parte, se considera la salida y;(t) en la expresién (3.27) como referencia y que
la senal yo(t) presenta un retraso temporal con respecto a la misma. De acuerdo a estas
hipdtesis, si se define §; = t;n. — t,; en la expresién (3.27), puede enunciarse el siguiente

teorema.

Teorema 1 Correlacion de seniales periodicas compuestas por la suma den senales senoidales
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Sean dos senales y;(t) e y2(t), donde y;(t) estd compuesta por la suma de n senales
senoidales de amplitud ay, y frecuencia wy, (k = 1,2,..,n), e y2(t) es tal que sus componentes
presentan un retraso temporal 0, (k = 1,2,..,n) respecto a las componentes de y;(t), es

decir:

= Z a sen (wit) , (3.30)

t) = Z ag sen (wy, (t + )) - (3.31)

k=1

Si la correlacién cruzada entre ambas senales se define como

, I
Ry (T) = Th_I};O T /_T y1(t)ya(t + 7)dt (3.32)
donde
N
y1(O)y2(t + 1) Zak sen (wyt) Zak sen (wg (t+ 0, + 7)), (3.33)
k=1 k=1
entonces
yly2 ; Ek Wk T+ 5k>) (3.34)

Demostracion: Ver Anexo 1.

A partir de este resultado, es posible estimar el retraso temporal entre las senales y; (t)

e yo(t) como el valor de 7 que maximiza (3.34), es decir

d = arg maxR(r). (3.35)

T€[0,00)

Si las componentes frecuenciales de la senal de entrada estdan en relacion racional
entre si (es decir, si wy/w; = p/q, para k # j, donde p,q € Z), entonces R(T) es una
funcién periddica y tiene infinitos méximos. En cambio, si las frecuencias no presentan
una relacion racional, la correlacién cruzada tiene infinitos extremos relativos, pero un
s6lo maximo. El valor del méximo de obtiene de la solucién de dR(7)/dr = 0 donde

ademds d*R(7)/dr* > 0, que estd dada por:

Z azwg sen [wy (0 +7)] = 0 (3.36)

k=1
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Para obtener una mejor interpretacién del resultado de este teorema es ttil analizar
el caso particular en que la senal de entrada esta compuesta por la suma de dos senales
senoidales, ya que permite obtener expresiones simples para la estimacion del DTD del
sistema, y elaborar ejemplos que pueden ser verificados experimentalmente. En este caso,

las senales de salida del sistema de la Fig. 3.26 son

y1(t) = ay sen(wit) + ag sen(woat);

yo(t) = ay sen(wi(t + 1)) + ag sen(ws(t + d2)),

y, de acuerdo a (3.34), el resultado de la correlacién entre ambas es

R(r) = a2 cos(wy (;51 +7)) a2 COS(WQ(;SQ + ’7'))

El valor del méximo de R(7) se obtiene de la solucién de dR(7)/dr = 0 donde ademas
d*R(7)/dr* > 0, que esta dada por:

(3.37)

a3wy sen(wi (6 + 7)) _ _ang sen(ws(d2 + 7)) (3.38)
2 2 |

En este punto se pueden considerar dos casos. Primero se examinara el caso donde los
retrasos temporales individuales 9; y el retraso total entre las senales 7 son pequenos com-
parados con los periodos de las componentes de la senal de entrada, es decir: w;(74+9;) < 1

para i = 1,2.

1) Retraso temporal individual pequenio comparado con 1/w; (i =1,2): En este caso es
posible realizar la siguiente aproximacién: sen(w;(7 + 6;)) = w;(7 + ¢;) de manera tal que
(3.38) se reduce a:

afw%(él +7)= —a%w%(ég + 7).

Luego de alguna manipulacién algebraica, se obtiene una expresién para o:

0= —(a51 + (1 - O[)(SQ), (339)
donde:
2 9
wiay
-t 3.40
@ w?a? + wia’ (3.40)
wiaj

(1-a)=

— 2.2 2 2"
wia] + wyas

(3.41)
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A partir de la expresién (3.39) pueden extraerse algunas conclusiones interesantes. En
primer lugar, el DTD entre las senales de salida compuestas por la suma de dos tonos es
la combinacion convexa del DTD correspondiente a los tonos individuales, por lo tanto

siempre tomara un valor intermedio, es decir, un valor dentro del siguiente rango:

A = [min(dy, 05), méx(dy, 92)]

En segundo lugar, es interesante notar que si las amplitudes de los tonos que compo-
nen la senal de entrada son equivalentes, entonces el DTD entre las senales compuestas

sera similar al DTD individual correspondiente al tono de mayor frecuencia.

2) DTD individual grande comparado con 1/w; : Para analizar este caso se considera
que la frecuencia de uno de los dos tonos, por ejemplo, ws, es alta, de modo que wa(do+7) >
1 mientras que la frecuencia del otro tono todavia satisface que wy(d; + 7) < 1. En estas

condiciones, el primer término de (3.37) puede aproximarse por un término constante

mediante el teorema de Taylor, en un entorno de 7 = —¢; donde llega a su maximo valor,
es decir: a? @E) ~ 42 /9 Por lo tanto:

2 0y +
R(7) ~ % + a2 COS(WQ(QQ T».

(3.42)

El segundo término de (3.42) es periédico, y tiene su valor méximo en los puntos

(=0 + 2km/wo) , ke Z. (3.43)

Dado que R(7) quedé reducido a la suma de un término constante y una funcién
cosenoidal, es claro que su valor maximo coincidird con el maximo de la funcién cosenoidal
que se encuentre mas proximo a —d;. Como k tiene que tomar valores enteros, la solucion
de (3.43) que coincide con 7 = —d; es k = wq(d2 — d1)/(2m). Por lo tanto, la solucién

esta dada por:
0= —52 + 2]{37T/CU2, (344)

k= [(wa2(02 — é1)/(2m))], (3.45)

donde [.]| denota la funcién techo.

La aproximacién del DTD compuesto dada por (3.44) es valida a partir del primer
valor de frecuencia wy para el cual existen dos méximos de la funcion cosenoidal a la misma

distancia de —d;. Este valor de frecuencia puede obtenerse de la siguiente expresién:
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2km T 2k — 2k —
-0 = —09 + — — — 0y —01) = ——— S ——
1 9+ s o = (09 1) o = Wy (62— 1)

Entonces, el DTD compuesto puede expresarse de la siguiente manera:

w%aﬁé;—i—w%aéég si Wy S 2km—m
§ = wiajtwza; ’ (62—01) (3 46)
2 1 : 2km—m ’
—0y + 2% X ((%UJQ(&Q — 51)ﬂ , slwy > G55

Ejemplo 9 DTD para filtros pasabajos de primer orden

Sean un sistema original y un sistema perturbado, caracterizados por las funciones

transferencia H,(s) y Ha(s) dadas por

Hy(s) = ——, Hy(s) = —

s+ 1
respectivamente, las respuestas en frecuencia son

1 1

Hliw) = — Hy(jw)= —
1) jw+ 1 2(jw) Jot+ 1+ A

y en médulo y fase se expresan como

: 1 4
|H(jw)| = N arg { H,(jw)} = — arctan(w),
1 w
|Hy(jw)| = , arg {Hs(jw)} = —arctan | ——— | .
! w2+ (14 A)? Y <1+A)

Si ambos sistemas son excitados con la misma senial u(t) = sen(w;t) + sen(wst), la salida

en estado estacionario del sistema H; es

(t) 1 (wrt — arctan(wi)) + ——

Y = ————=—1sen (w;t — arctan(w —_—

' wi+1 ' ' Vwi+1
1

= —————sen(wy (t—t + sen (wo (t —t
m ( 1( pl)) W§+1 ( 2( P2))

sen (wot — arctan(wy))

donde, de acuerdo a la expresién (3.3),

arctan(wy) arctan(ws)

1= — 2 =
p Wy ) p Wo

La salida en estado estacionario del sistema perturbado H, es
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1 w1 1 W9
ya(t) = sen | wit — arctan( . A) + sen | wot — arctan( T A
Jwi+ (1+A) * W2+ (1+A)
1 / 1 /
= sen <w1 <t — tpl)) + sen <w2 (t — tp2))
Vw4 (1+A)? w2+ (1+A)?
donde
/ 1 w1 / 1 w2
Iy = w—l arctan TrA) lpo = w—2 arctan T2A)
Si se define

, 1
o=ty —tp = o {arctan < 1A) — arctan(wl)} ,

1

—_
£ +|E

8y =t tyo = L t — | — tan(ws)
= — = — [arctan arctan|w .
2 P2 p2 Wo 1+ A 2

entonces la correlacién entre y;(t) e ya(t) es

1 1
R(T) :72 (w% n 1) COS (wl(T + (51)) + m COS (CUQ(T + (52))
! cos + arcta 1 arctan(wy)
= wiT + arctan | —— | — arctan(w
2(w2+1) ! 1+A !

+ ! cos + arcta 2 arctan(ws)
— weT + arctan | —— | — arctan(wy) | .
2 (w2 +1) ? 1+A 2

Si w; = 1 rad/s, se obtiene que

R(r) =2 Farctan ()~ T )42 1 arctan | —2 tan(ws)
T)=-cos |7 +arctan | —— )| — — | +=————cos | weT + arctan | ——— | — arctan(ws) | .
4 1+A)  4) " 2(w+1) ? 1+A ?

(3.47)
El DTD se obtiene hallando los valores 7 = 7* que maximizan R(7), y que dependen de la

frecuencia wy. La expresion (3.47) no admite solucién cerrada, pero se pueden establecer

asintotas cuando w, = 0, y cuando ws — 00.

= Si wy, = 0, se tiene que

1 1 T 1
R(T)|w2:0 = 1 cos | T + arctan 1+—A 2 + 3

que es una funcién periddica de 7, con infinitos maximos que ocurren cuando el
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argumento del coseno es multiplo de 27:

1
T + arctan (ﬂ) — % = 2km

de donde se tiene que el valor de 7 = 7* que maximiza R(7) para wy = 0 es

1
T = % — arctan (ﬂ) + 2k,

Eligiendo arbitrariamente el valor mas préximo al origen, se tiene que

1
T = % — arctan (H—A) , (3.48)

que naturalmente es nulo si A = 0 (es decir, cuando no hay desapareamiento en los
filtros).

= Cuando ws — 00, la correlacion toma el valor

R(7)| —Lcos + arctan LT
Hlenmoo =93 27 1+A) 1)

que también presenta infinitos méximos ubicados en los mismos valores de 7 = 7*

que para el caso anterior.

= Otro caso particular se da cuando ws = wy = 1, para el cual

1 1
R(T>|w2:1 = B COs <7' + arctan (ﬂ) — %)

y por lo tanto, el retraso es el mismo que en los casos anteriores.

» Para el resto de las frecuencias, el retraso debe calcularse numéricamente encontrado

los puntos donde se anula la derivada de R(7), es decir donde

OR(T)

or =0

Este es un calculo particularmente dificil debido a que cuando ws crece, las oscilaciones
del segundo término de (3.47) son de pequena magnitud, pero de alta frecuencia, lo que

resulta complicado para la mayoria de los métodos numéricos de célculo de los ceros.
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Si se utiliza la aproximacién (3.39):

0] = ady + (1 — )6,

donde
A A w?a?

0= —5—7 0= a=————

wi+1

con a; = 1/y/w? + 1, se encuentra que

W (wE+1)" +wd (Wi +1)’
(W2 4+ 1) (w2 + 1) (w? + 2wiw2 + w32)’

I

5 (3.49)

Para el caso particular en que w; = 1, se tiene que:

= si wy = 0, resulta

A

2

que coincide con la linealizacién de primer orden en A de la ecuacién (3.48).

J

I

= si wy — 00, se encuentra que

A
5=
67

y esto es muy diferente del resultado real. Esto es natural porque para wy — oo se

viola la condicién w(d + 7) < 1.

» Finalmente, para wy = wy = 1,

que nuevamente coincide con el resultado tedrico.

En la Fig. 3.27 se comparan el DTD calculado numéricamente en base a la expresion
de la correlacién y el calculado mediante las aproximaciones, para dos filtros pasabajos
de primer orden con frecuencia de corte en 1 rad/s y un desapareamiento del 1%. La
senal de entrada utilizada estd compuesta por la suma de dos tonos u;(t) = sen(wst),
us(t) = sen(wqt) donde wy; = 1 rad/s se mantiene constante y wy varia dentro del rango
[1072,10%].

De acuerdo a (3.19), los DTD individuales para filtros pasabajos de primer orden tienen
la forma §; = A/(w? + 1). Como la frecuencia del primer tono es fija, 6, = A/(w? + 1) es

constante e igual a 5 ms, mientras que do = A/(w3 + 1).
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0.002{---DTD1(3)
---DTD2 (3,)

[|—DTD compuesto tedrico (8)
o DTD compuesto aproximado | ::

irinbeani

107 10" 10° 10"
Frecuencia [rad/s]

Figura 3.27: DTD individual y compuesto en funcién de la frecuencia para un pasabajos
de primer orden.

En la figura puede verse que para frecuencias ws < wq, si bien ay > a; y 69 > 01, el
valor de o es muy cercano a la unidad y entonces el DTD compuesto § =~ ¢;. Cuando
wo =wy =1, ag = ay, 3 = §; y por lo tanto: 6 = §; = A/2. A medida que wy aumenta, su
valor se hace predominante en (3.39), es decir, d3 domina el DTD compuesto atin cuando
el valor de ay sigue disminuyendo. Aproximadamente una década después de la frecuencia
de corte del filtro, el aumento de wy es compensado por la atenuacion de ao, de modo que
w3a3 se mantiene constante y el DTD compuesto asume un valor constante con respecto a
la frecuencia § = A/6. Finalmente, cuando ws es suficientemente grande, la aproximacién
deja de ser vélida porque se viola la condicién w(d 4+ 7) < 1. Para altas frecuencias, es
notable la diferencia entre la curva tedrica y la obtenida a partir de la aproximacién, la
primera tiende a 0; = A/2, como indica el calculo de la asintota, mientras que la aproxi-

macién se mantiene constante e igual a A/6.

Si ahora se incorpora la aproximacién (3.44), obtenida para valores de ws tales que
wo(02 + 7) > 1, se obtienen las curvas de la Fig. 3.28.
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Figura 3.28: DTD individual y compuesto en funcién de la frecuencia para un pasabajos
de primer orden.

Resulta evidente que la estimacién para altas frecuencias no es tan buena como la obtenida
para bajas frecuencias, y esto se debe a la aproximacién del primer término de (3.37) por
una constante. De todos modos, la expresién (3.44) permite completar la aproximacién
del DTD en funcion de la frecuencia, describiendo la forma en que § vuelve a converger a

91 = A/2 cuando wy — o0, coincidiendo con el cédlculo de la asintota de la ecuacién (3.47).

En sintesis, para filtros pasabajos de primer orden, la frecuencia de los tonos que
componen las senales de salida tiene mayor influencia sobre el valor del DTD compuesto
que su amplitud, y, para frecuencias cercanas a la frecuencia de corte de los filtros, el
DTD compuesto queda dominado por el DTD individual correspondiente al tono de may-
or frecuencia. Este resultado es interesante desde el punto de vista del diseno de filtros
apareados, ya que el DTD individual correspondiente a tonos de mayor frecuencia es ge-
neralmente menor. Sin embargo, es necesario prestar especial atencién a las potenciales
senales externas de alta frecuencia ya que pueden introducir un DTD espurio de gran
magnitud, como se evidencia en la Fig. 3.28. Este efecto no es apreciable en filtros de

mayor orden.

Ejemplo 10 DTD para filtros pasaaltos de primer orden

Se consideraran dos filtros pasaaltos de la forma || Hy(w)|| = ajw/(jw+0b) y ||Ha(w)|| =
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ajw/(jw+ b+ Ab) con a =1,b= 10, Ab= —b/10 y una senal de entrada compuesta por
la suma de dos tonos ui(t) = sen(wyt), us(t) = sen(wqt) donde wy = 5 rad/s se mantiene
constante y wy varfa dentro del rango [1072, 10%]. Para este caso, a; = w;/y/w? + b2,i = 1,2
de manera que para el tono de frecuencia constante, a; ~ wy/by ay tiende a 1 para valores
de frecuencia w, grandes. La Fig. 3.29 muestra los DTD individuales d; y 65, y el DTD
correspondiente a la senal compuesta por la suma de los dos tonos, en funciéon de la
frecuencia ws. Puede verse que a bajas frecuencias ¢ es similar a d; y luego tiende a 9, a

partir del punto en que wy > wy.
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Figura 3.29: DTD individual y compuesto en funcién de la frecuencia para un pasaaltos
de primer orden.

En este caso, al no existir una atenuacion por parte de los filtros sobre el médulo de
la componente de alta frecuencia, el DTD compuesto queda dominado fuertemente por
el DTD individual correspondiente al tono de mayor frecuencia, durante todo el barrido

frecuencial.
Ejemplo 11 Filtros pasabajos Butterworth de sequndo orden
Sean dos filtros pasabajos Butterworth de segundo orden, tales que:

2

w
H jw — cl
1) —w? + (V2wa) jw + Wi
2
. w;
Hy(jw) = -

—w? 4+ (V2wes) jw + w2
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donde w.; = 1 rad/s y wee = 1,01 rad/s son sus respectivas frecuencias de corte. Sea una
senial de entrada comun a ambos filtros, compuesta por la suma de dos tonos u;(t) =
sen(wit), ug(t) = sen(wst) donde wy = 0,9 rad/s se mantiene constante y wq varfa dentro
del rango [1072,10%]. Las sefiales de salida de los filtros tienen la forma (3.3.1), (3.3.1).
En este ejemplo, la amplitud de la senal u;(¢), cuya frecuencia es igual a la frecuencia de
corte del filtro, sufre una atenuacién tal que a; ~ 0,78, mientras que ay = || H (ws)||.

La Fig. 3.30 muestra los DTD individuales para el caso del ejemplo, y el DTD com-

puesto estimado mediante (3.39).
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Figura 3.30: DTD individual y compuesto en funcion de la frecuencia para filtros pasabajos
Butterworth de segundo orden.

Este ejemplo permite derivar interesantes conclusiones. En primer lugar, para frecuen-
cias menores a la frecuencia de corte de los filtros, el DTD correspondiente al tono de
mayor frecuencia domina el DTD compuesto, al igual que en el ejemplo de los filtros de
primer orden, pero en este caso el DTD individual resulta de mayor magnitud en el tono
de mayor frecuencia, es decir §; > d5. Esto se debe a que la forma de onda del DTD en
un par de filtros de segundo o mayor orden puede presentar un sobrepico alrededor de
la frecuencia de corte, es decir, no es mondétonamente decreciente como en los sistemas
de primer orden. Como la sefal u(t) tiene frecuencia constante w; dentro del rango de
frecuencias del sobrepico, su DTD es mayor que el DTD correspondiente a frecuencias
menores que la frecuencia de corte.

En segundo lugar, para frecuencias wy mayores a la frecuencia de corte, d5 sélo domina
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el DTD compuesto en un pequeno entorno de la frecuencia de corte. El efecto de atenuacion
del filtro en este caso hace que la contribucién de d5 al DTD compuesto sea despreciable
para frecuencias a partir de una década mayores a la frecuencia de corte de los filtros.
Estas conclusiones resultan interesantes desde el punto de vista del diseno de filtros
apareados, ya que aumentar el orden de los filtros de manera de obtener mayor aten-
uacion sobre senales fuera del rango de frecuencias de interés, genera no sélo un mayor
DTD espurio a bajas frecuencias, sino que ademas puede presentar sobrepicos y ser apro-
ximadamente 2.5 veces mayor que el DTD del filtro pasabajos de primer orden estudiado

en el Ejemplo 9.

Ejemplo 12 Filtros pasaaltos Butterworth de sequndo orden

Sean dos filtros pasaaltos Butterworth de segundo orden, tales que:

o (jw)?
Hi(jw) = —— (V2wer) jw + w?
Hz(jw) = (jW)Q

—w? + (V2we) jw + W%’

donde w. = 10 rad/s y wee = 11 rad/s son sus respectivas frecuencias de corte. Sea una
senal de entrada comun a ambos filtros, compuesta por la suma de dos tonos u(t) =
uy(t) + ua(t) donde uy(t) = sen(wit), us(t) = sen(wst) y donde wy = 5 rad/s se mantiene
constante y wy varfa dentro del rango [1072,103]. Las sefiales de salida de los filtros tienen
la forma (3.3.1), (3.3.1). En este ejemplo, la amplitud de la senal u,(t), cuya frecuencia es
igual a la frecuencia de corte del filtro, sufre una atenuacién tal que a; ~ 0,27, mientras
que as = || H (w2)]|.

La Fig. 3.31 muestra los DTD individuales para el caso del ejemplo, y el DTD com-
puesto estimado mediante (3.39).

Al igual que en el ejemplo anterior, en los filtros pasaaltos de orden 2 o mayor, es
posible que se produzcan sobrepicos en la forma de onda del DTD, por lo que no necesa-
riamente el DTD correspondiente al tono de mayor frecuencia presenta menor magnitud.
En la Fig. 3.31 puede verse el DTD compuesto es siempre dominado por el DTD co-
rrespondiente al tono de mayor frecuencia, d; cuando ws < we; y do para frecuencias wo
mayores a la frecuencia de corte de los filtros. Ademads se puede apreciar que el DTD

compuesto a bajas frecuencias es el doble que en el filtro de primer orden.
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Figura 3.31: DTD individual y compuesto en funcién de la frecuencia para filtros pasaaltos
Butterworth de segundo orden.

3.4. Resultados experimentales

Con el objetivo de validar las expresiones obtenidas en las secciones anteriores, se
construyeron diferentes estructuras de filtros y se realizaron mediciones para la estimacion

del retraso temporal entre las salidas.

En primera instancia se construyeron filtros de primer orden, pasaltos y pasabajos,
utilizando resistencias con tolerancia del 5% y capacitores cerdmicos con tolerancia del
10 %. Luego se utilizaron estos filtros para construir dos filtros pasabandas. Para realizar

mediciones en filtros de mayor orden, se utilizaron filtros analégicos ajustables Stanford
Research Systems (SRS), modelo SIM-965.

Las senales de entrada se construyeron con un generador de funciones SRS-DS360
de baja distorsion y bajo ruido, y las mediciones directas, asi como la adquisicién de
formas de onda para procesamiento posterior, se realizaron con un osciloscopio LeCroy
Waverunner 204 MXi-A
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3.4.1. Técnica de medicién

Medicion del DTD

Cuando la senal de excitacion es una onda senoidal pura, es posible realizar una
medicién directa del DTD entre las senales de salida de dos filtros con ligeras variaciones
paramétricas. De acuerdo a lo visto anteriormente, en un sistema como el de la Fig. 3.32,
si la entrada es u(t) = sen(wyt), las salidas en estado estacionario de los sistemas original
y perturbado son

y1(t) = agsen (wo(t — 1)), (3.50)
ya2(t) = az sen (wo(t — t2)),
donde a; representa la funcion de atenuacion del filtro para la frecuencia wy y puede
considerarse a; = ay = a. Ademas, de acuerdo a las expresiones (3.16) y (3.3), el DTD

entre ellas es

1

0=ty —tp = — ‘ (e1(jwo) = p2(jwo)) . (3.51)

w=wq 0

\ 4

H(jw) gl

u(t)—~

v

H(jw)+A(w) —»y(1)

Figura 3.32: Caso de estudio, incluyendo un sistema nominal y uno perturbado.

Las curvas del DTD en funcién de la frecuencia se pueden construir entonces mediante
la medicion del desfasaje entre las senales de salida, dividido luego por la frecuencia de
excitacion.

Cuando la entrada al sistema es una senal general, compuesta por mas de una com-
ponente frecuencial, cada componente sufrird un retraso temporal distinto, y los filtros
produciran senales de salida diferentes. Esto significa que no puede obtenerse el retra-
so temporal mediante la expresion (3.3), y debe utilizarse un método distinto para su
medicién. En esta tesis se propuso la correlacion cruzada entre las senales de salida como

herramienta para estimar el retraso temporal entre ellas. De acuerdo al Teorema 1, si se
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define la correlacién cruzada entre las senales y(t) e yo(t) como

, 1 (7
Ryp(7) = lim — / y1 (D)t + ),

T—00 2T _T

entonces el DTD serd el valor de 7 que maximiza R,,,,.

Como el tiempo de adquisicién debe ser finito, sélo se podra realizar una estimacion
de R,,,, considerando un valor de 7" suficientemente grande. Se realizaron una serie de
simulaciones en Matlab con el fin de evaluar las rutinas de correlacién, y se llego a la
conclusién de que son necesarios al menos 15 ciclos de la componente de menor frecuencia
de las senales a evaluar para que la rutina arroje resultado aceptables. Ademas se deter-
mino que la relacién entre el periodo de muestreo y el DTD a medir debe ser al menos
50 para que el error en la estimacion sea menor al 1%. Esto puede complicar consider-
ablemente las mediciones y el procesamiento, ya que implica el manejo de un volumen de
datos muy grande. Por ejemplo, si se pretende construir la curva de DTD en funcién de la
frecuencia comenzando el barrido frecuencial en 10 Hz, y el DTD a medir se encuentra en

el orden del ys, es necesario adquirir al menos 75 x 10° puntos por cada forma de onda.

Para las mediciones realizadas en este capitulo se adquirieron 20 ciclos de cada forma
de onda, con una resolucién de 25 x 10° puntos por onda, que es la méxima permitida por
la memoria del osciloscopio. Para obtener una buena senal de disparo en el osciloscopio, se
utilizo la senal de sincronismo del generador. Como las senales adquiridas se encuentran
desfasadas con respecto a la senal de entrada (por ser las salidas de los filtros), el primer
paso del procesamiento es asegurarse que la onda que se considera referencia empiece y
termine en un cruce por cero. En este procedimiento se descartan un gran nimero de

puntos, y es por eso que se adquirieron 20 ciclos de cada onda en lugar de 15.

El siguiente paso en el procesamiento de las senales es la ejecucién de la funcién zcorr
de Matlab entre las senales adquiridas. Esta funcién genera un vector cuya longitud es el
doble de la longitud final de las senales evaluadas y cuyo centro contiene el valor de la
correlacion para desplazamiento nulo. Luego, sabiendo al menos de forma aproximada el
valor del DTD a medir, se extrae una ventana de datos de la senal resultante alrededor de
su valor central, y se realiza una suavizacién mediante su ajuste a una funcién polinomial.

Finalmente se busca el valor méximo de la forma de onda resultante y se calcula el DTD.

Para cada valor de frecuencia del barrido, este procedimiento se repitié 20 veces. Luego
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se calculé la mediana de los valores obtenidos, a fin de eliminar los valores extremos que

puedan deberse a algin error en la medicién o en el procesamiento.

El sistema encargado del procesamiento de los datos adquiridos debe cumplir ciertos
requerimientos minimos, tanto en capacidad de almacenamiento como en velocidad de
calculo, ya que es el paso del proceso de medicion que mas tiempo consume. Por ejemplo,
para las mediciones de este capitulo se utilizé como enlace con el osciloscopio una com-
putadora con un procesador Athlon 30004, un disco rigido de 320 GB y 2 GB de memoria
RAM . Los vectores de datos generados por el osciloscio tienen un formato exclusivo de-
dicado al entorno Matlab que permite un cierto nivel de compresién. Sin embargo, cada
punto de medicion genera un archivo de 180 MB, y una medicién completa ocupa entre
200 GB y 300 GB de informacion. La memoria RAM resulté insuficiente para cargar los
vectores adquiridos en el entorno Matlab, por lo que debian ser transmitidos a un servidor
compartido para su procesamiento. Todo el proceso, desde realizar la adquisicion de datos
hasta la evaluacion de los resultados, signific6 una demora de 2 a 3 semanas para cada

medicion.

Para un segundo conjunto de mediciones, realizadas sobre un circuito integrado pre-
sentado en el capitulo 4, se adquirié una computadora con un procesador Intel I5 con
cuatro nucleos, un disco rigido de 500 GB y 8 GB de memoria RAM. Este sistema per-
mitio el procesamiento de los datos en paralelo con su adquisicién, reduciendo el tiempo
necesario para cada medicion a 4 dias, y permitiendo la caracterizaciéon completa del

circuito integrado en 1 mes.

Respuesta en frecuencia

Para poder generar las curvas tedricas del DTD en funcién de la frecuencia con el fin
de compararlas con las obtenidas experimentalmente, es necesario conocer la ubicacion

de las frecuencias de corte de los filtros.

Los filtros RC pasaaltos y pasabajos de primer orden se implementaron con los mismos
valores de resistencias y capacitores. Sin embargo, debido a las variaciones paramétric-
as propias de las tolerancias de sus componentes, los filtros no resultan idénticos. Para
obtener el valor real de la frecuencia de corte de cada uno, se realiz6 una medicion de
su respuesta en frecuencia. Esta medicién consistié en variar la frecuencia de la senal de

entrada dentro de un rango apropiado, en 500 puntos espaciados logaritmicamente. En



68 CAPITULO 3. RETRASO TEMPORAL EN FILTROS

cada paso de frecuencia se promediaron al menos 100 mediciones de la amplitud y la fase
de cada filtro.

Utilizando el entorno Matlab, es posible programar el generador de funciones SRS-
DS360 para realizar el barrido frecuencial de la senal de excitacion, manteniendo su am-
plitud constante. Ademas, es posible programar el osciloscopio LeCroy Waverunner 204
MXi-A para medir la amplitud y la fase de las senales de salida, y almacenar variables
estadisticas de las mismas, como su valor medio, maximo, minimo y desvio tipico. La au-
tomatizacion de las mediciones es fundamental para permitir una resolucién en el rango
de frecuencias a evaluar tan alta como sea necesario, de acuerdo a la proximidad entre las
frecuencias de corte de los filtros. Una vez obtenidas las formas de onda, se utiliz6 una
rutina de minimizacion por cuadrados minimos relativos que permite obtener el valor de
la frecuencia de corte de cada filtro que minimice el error entre la funcién tedrica de su
fase y la medicién.

Para el caso de los filtros analdgicos SIM-965 también se realizd la medicién de su
respuesta en frecuencia luego de ser programados, y se llegd a la conclusion de que el
error en la frecuencia de corte establecida es menor que la precision que puede obten-
erse mediante el método de medicién propuesto. Por lo tanto, se utilizaron directamente
los valores de programacion de las frecuencias de corte en la construccion de las curvas

tedricas.

3.4.2. Filtros RC pasaaltos

c
| Entrada =
220n
R
~ 12K

Figura 3.33: Filtros pasaaltos.
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Los filtros se disenaron para presentar una frecuencia de corte de 60 Hz. Sin embargo,
debido a las variaciones paramétricas en las resistencias y los capacitores, propias de sus
tolerancias, los filtros no resultan idénticos. Para obtener el valor real de la frecuencia de
corte de cada uno, se realizé una mediciéon de su respuesta en frecuencia. Esta medicién
consistié en variar la frecuencia de la senal de entrada entre 10 Hz y 1 KHz, en 500 puntos
espaciados logaritmicamente. En cada paso de frecuencia se promediaron 100 mediciones
de la amplitud y la fase de cada filtro. Los resultados de la respuesta en frecuencia de los

filtros pasaaltos pueden verse en la Figs. 3.34 y 3.35.
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Figura 3.34: Respuesta en frecuencia de los filtros RC pasaaltos - Mddulo.

Utilizando la rutina de minimizaciéon por cuadrados minimos relativos, se obtuvo el
valor de frecuencia de corte que mejor ajusta la curva de fase medida de cada filtro, y se

obtuvo el siguiente resultado:

Frecuencia de corte del filtro 1: 57.81 Hz
Frecuencia de corte del filtro 2: 59.44 Hz
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Figura 3.35: Respuesta en frecuencia de los filtros RC pasaaltos - Fase.

Luego se realizé una serie de mediciones con el objetivo de validar la expresién tedrica
obtenida para la diferencia de retraso temporal entre las salidas de los filtros. La curva
de DTD tedrico se construyé mediante la expresién (3.22), a partir de los valores de
frecuencia de corte de los filtros obtenidos anteriormente. Las curvas resultantes pueden
verse en la Fig. 3.36.
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DTD [s

i i i i R | i h ——
10 10° 10
Frecuencia [Hz]

Figura 3.36: Filtros pasaaltos de primer orden.

Es notable el error introducido por la medicién directa, especialmente a bajas fre-
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cuencias, y esto se debe a que la resolucién temporal del método de adquisicion de datos

utilizado es insuficiente frente a la precision necesaria para medir el DTD.

3.4.3. Filtros RC pasabajos

Los filtros pasabajos (Fig. 3.37) se diseniaron para presentar una frecuencia de corte de
20 KHz pero, al igual que en el caso de los filtros pasaaltos, las variaciones paramétricas
en sus componentes generan diferencias en el lugar de los polos. Realizando una medicién
de su respuesta en frecuencia en el rango [100 Hz, 100 KHz] se obtuvieron las curvas

representadas en las Figs. 3.38 y 3.39.

Vin

F|Itro 1 >

S
izn
i

R2

Filtro 2 2 >

1k

i 8.2n

Figura 3.37: Filtros pasabajos.

Utilizando la rutina de minimizacién por cuadrados minimos relativos, se calculé el
valor de frecuencia de corte que mejor ajusta la curva de fase medida de cada filtro, y se
obtuvo que el desapareamiento en la frecuencia de corte es de 5,5 %. Los valores obtenidos

para la ubicacion de los polos son los siguientes:

Frecuencia de corte del filtro 1: 20988 Hz
Frecuencia de corte del filtro 2: 19827 Hz
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Figura 3.38: Respuesta en frecuencia de los filtros RC pasabajos - Mdédulo.
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Figura 3.39: Respuesta en frecuencia de los filtros RC pasabajos - Fase.

Luego, al igual que en el caso anterior, se capturaron las senales de salida en funcion del
tiempo, en un rango de frecuencias de 100 Hz a 100 KHz, y se realizé la correlacién de
las senales adquiridas mediante la funcién zcorr de Matlab. La Fig. 3.40 muestra la curva
tedrica para el DTD, construida mediante la expresién (3.22), y su estimacién a partir de

la correlaciéon de las senales.
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Figura 3.40: DTD en los filtros pasabajos de primer orden.

3.4.4. Filtros RC pasabandas

Utilizando los filtros pasaaltos y pasabajos de las secciones anteriores se contruyeron

filtros pasabanda de la siguiente manera:

c1 R3
Vin 1 . Filtro_1
220n R1 1K
c3
12k
i 8.2n
c2 R4
| . «— Filtro_2
220n R2 1K i
12k c4
i 8.2n

Figura 3.41: Filtros pasabandas.

Las Figs. 3.42 y 3.43 muestran la respuesta en frecuencia medida para los filtros, en

el rango de frecuencia de 10 Hz a 100 KHz, y la rutina de minimizacién por cuadrados

minimos relativos arrojo los siguiente resultados:

Filtro 1: Frecuencia de corte inferior = 57.71 Hz

Frecuencia de corte superior = 19639 Hz
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Filtro 2: Frecuencia de corte inferior = 59.44 Hz

Frecuencia de corte superior = 20810 Hz

[—Filtro 1
:|—Filtro 2

Modulo [dB]

-10F

i 1
1 103
Frecuencia [Hz]

Figura 3.42: Respuesta en frecuencia de los filtros RC pasabanda - Mdédulo.
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Figura 3.43: Respuesta en frecuencia de los filtros RC pasabanda - Fase.

Con los valores de los polos obtenidos se construyé la curva para el DTD teédrico y

luego se realizaron mediciones de las senales de salida de los filtros en funcién del tiempo
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para estimar el DTD mediante la correlacion.

¢ |—DTD tedrico
: : | o Estimacién por correlacion

A i P S il " i PR PR | i i I T i '
10 10° 10* 10°
Frecuencia [Hz]

Figura 3.44: DTD para filtros pasabandas.

3.4.5. Filtros pasabajos de segundo orden

Con el objetivo de validar las expresiones obtenidas para filtros generales, se constru-
yeron dos filtros pasabajos de segundo orden, con una diferencia en el valor de sus polos

del 5%. Para realizar las mediciones se utilizé el sistema ilustrado en la Fig. 3.45.

Filtros Analégicos Osciloscopio LeCroy
SRS - STM 965 WaveRunner 204 MXi-A

Generador
SRS - DS360
. MATLAB

V\ Filtro 1
Y 00
k _—Ii

Filro 2

» O
)

Figura 3.45: Sistema de medicién para filtros generales.

Los filtros analogicos SRS-SIM965 se programaron en configuracion pasabajos Butter-
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worth de segundo orden. Las frecuencias de corte seleccionadas fueron de 1 KHz para el
Filtro 1 y de 950 Hz para el Filtro 2. De esta manera, la funcién transferencia correspon-

diente a cada filtro es la siguiente:

w2

H(jw) = £
() —w? + (V2w,) jw + w?

donde wy, es el valor de la frecuencia de corte del filtro, expresado en radianes por segundo.

El generador SRS-DS360 fue programado para realizar un barrido en frecuencia en el
rango 25 Hz a 10 KHz. Para realizar la correlacion, se capturaron 20 ciclos de cada senal de
salida, con una densidad de 10% puntos por ciclo, para cada valor de frecuencia. Ademsés,
cada medicién se realizd 20 veces, y el resultado mostrado en la Fig. 3.46 representa la

mediana de los resultados.

1520 T — T T T ——r——
: R o —DTD tedrico
o _Estimacion por correlacion
5%
(]
1._ ““““““““““““““““““
)
[a)
'_
[a}
0 i F S I i F R S i
10" 10? 10° 10*

Frecuencia [Hz]

Figura 3.46: DTD para filtros pasabajos Butterworth de segundo orden.

Entradas generales

La expresiéon (3.46) permite obtener una aproximacién del DTD entre las senales
de salida de dos filtros, cuando la senal de entrada es una suma de tonos. La misma

configuracion de la Fig. 3.45 se utiliz6 para validar éstas expresiones.
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Para construir la senal de entrada se programé el generador de senales SRS-DS360,
para generar la suma de dos tonos de igual amplitud, y sin diferencia de fase. Uno de
los tonos se mantuvo a a una frecuencia constante f; = 500 Hz y con el segundo tono se
realizé el barrido frecuencial entre 25 Hz y 10 KHz.

El procedimiento para obtener la estimaciéon del DTD mediante la correlacion fue el

mismo que en el caso anterior.

x 107

T

DTD [s]

---DTDtonoi (éi) T

DTD tono2 (62)
« DTD sefial compuesta — Teoérico
: | o DTD sefial compuesta — Medido :
ol il

10" 10 10° 10*

Frecuencia [Hz]

Figura 3.47: DTD calculado y estimado a partir de las mediciones de dos filtros pasabajos
Butterworth de segundo orden, cuando la entrada es la suma de dos tonos.

La figura 3.47 muestra los resultados de las mediciones. Las lineas punteadas represen-
tan los DTD individuales correspondientes a los tonos que componen la senal de entrada.
El tono 1 es constante en frecuencia y amplitud, por lo que genera un DTD constante de
14 ps. El tono 2 es constante en amplitud pero realiza un barrido en frecuencia, por lo que
genera un DTD dependiente de la frecuencia como el del ejemplo anterior, comenzando
en un valor de 12 us a bajas frecuencias, y tendiendo a 0 para frecuencias mucho mayores
a la frecuencia de corte del filtro. E1 DTD compuesto, como se vid en este capitulo, es
dominado por el DTD correspondiente al tono de mayor frecuencia, tomando un valor
cercano a 14 us cuando fo << fi, y luego comienza a disminuir siguiendo al DTD del
tono 2 cuando fy > fi. Sin embargo, al estar programados los filtros SRS como pasabajos,

a medida que su frecuencia siga aumentando, la amplitud del tono 2 sera atenuada por el
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filtro, y su influencia en el DTD compuesto serd cada vez menor. En la Fig. 3.47 puede
verse que una década después de la frecuencia de corte de los filtros, el DTD compuesto
tiende nuevamente al DTD correspondiente al tono 1. Las mediciones realizadas mediante
la estimacion del DTD por la correlacién de las senales de salida de los filtros concuerdan

con las simulaciones realizadas en este capitulo (Fig. 3.30).

3.4.6. DTD individual grande comparado con 1/w;

Para analizar este caso se utilizé el mismo sistema de la Fig. 3.45 con los filtros SRS
programados como pasaaltos Butterworth de segundo orden, con frecuencias de corte de
500 Hz para el Filtro 1 y 450 Hz para el Filtro 2. De esta manera, la funcién transferencia

correspondiente a cada filtro es la siguiente:

H(jw) = :

—w? + (V2w,) jw + w?

donde wy, es el valor de la frecuencia de corte del filtro, expresado en radianes por segundo.

La senal de entrada se construy6 como la suma de dos tonos de igual amplitud. El
primer tono, con una frecuencia f; constante de 300 Hz, genera a la salida un retraso
temporal 91, y el segundo tono, de frecuencia f, realizando un barrido frecuencial entre 10
Hz y 100 KHz, genera un retraso temporal 5 dependiente de la frecuencia f5. Las curvas

resultantes se ilustran en la Fig. 3.48.

Como en el caso anterior, cuando f; es menor que fi, el DTD individual §; domina
el DTD compuesto, que toma un valor de 60 us . Luego, a medida que f; aumenta, el
DTD compuesto tiende al DTD correspondiente al tono 2, es decir a d5. Como en este
caso no hay atenuacion de la amplitud del tono 2, esta situacién se mantiene hasta que
fo es tal que la aproximacién utilizada para resolver la ecuacion (3.38) deja de ser valida.
A partir de ese punto, el DTD compuesto vuelve a tender a §;, de manera alternada y

respondiendo a la expresién (3.44), como puede verse en la Fig. 3.48.
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4

10
1-2X!0 T T T T T T T T T T T T
- [---DTDtono1 (3 :
DTD tono2 (3,) :
l_ ——DTD sefial compuesta — Teorico
: o DTD sefial compuesta — Medido | -
0.8k
©,
e 0.6 . mmmmes
o
0.4F
0.2
b e T S S
10 10° 10° 10* 10°

Frecuencia [Hz]

Figura 3.48: DTD calculada y estimada a partir de las mediciones de dos filtros pasaaltos
Butterworth de segundo orden, cuando la entrada es una suma de dos tonos.

3.5. Ejemplos de aplicacion

Las expresiones obtenidas en este capitulo, y verificadas experimentalmente en la sec-
cién anterior, permiten estimar el peor caso de DTD espurio que pueden presentar los
filtros a disenar, dada una cierta topologia elegida y conociendo las posibles desviaciones
del proceso. Por otra parte, permiten especificar de antemano el tipo de filtro y el mini-
mo desapareamiento a obtener en su implementacién, dada una especificacion de DTD
espurio minimo. Por ejemplo, en una aplicacién donde se requiera medir una diferencia
temporal entre las senales de entrada de dos micréfonos separados espacialmente, y para
un rango de frecuencias dado, el DTD espurio sera minimo cuando los filtros pasabandas
presentan polos simples. El disenador debera decidir si aumentar el orden de los polos
con el objetivo de mejorar el rechazo a senales no deseadas justifica el aumento del DTD

espurio.

Ejemplo 13 Localizacion de una fuente aciustica mediante la estimacion del retraso tem-

poral:

En el sistema de la Fig. 3.49 se desea estimar el dngulo de arribo  de una senal de

500 Hz proveniente de una fuente acustica. La distancia lineal entre los micréfonos M1 y
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M3 es d = 15.9 cm. Se supone ademas que la fuente acustica se encuentra a una distancia
L del sistema tal que L>> d, de modo que puede considerarse la senal actstica como una

onda plana.

Fuente acustica

y
LM2 L
@] B
® *
M1 ~— ~ M3 X
d
® M4

Figura 3.49: Disposicién de un conjunto de micréfonos para la estimacién del angulo de
arribo de una senal actstica.

Si s6lo se desea utilizar el par de micr6fonos M1 y M3, el retraso temporal Tp a medir

solo depende del angulo de arribo § y se puede calcular mediante la siguiente expresion:

Tp = gcos(ﬁ) = Tpmaz cos() (3.52)

donde ¢ = 345 m/s es la velocidad del sonido en el aire a temperatura ambiente, y
Tpmaz = d/c = 460 us es el maximo retraso a medir, que sucede cuando la fuente acustica
se encuentra sobre el eje z y el dngulo de arribo es 0 grados. De la misma manera, el
retraso entre las senales sera 0 cuando la fuente acustica se encuentre ubicada sobre el
eje y, y si se desea una precision de 1 grado en la estimacion, el minimo retraso a medir
setd Tpmin = Tpmaz c08(89°) = 8 us.

Sabiendo que la frecuencia de la senal actstica a medir es de 500 Hz, el disenador puede
verse tentado a utilizar filtros pasabandas sintonizados a esa frecuencia, de manera de
atenuar lo mas posible las senales de ruido que puedan afectar la medicién. A continuacion
se analiza el efecto en el DTD a medir que presentan 3 filtros pasabandas de distinto orden,
donde su frecuencia de corte inferior fr y superior fz son tales que fr = fg = 500 Hz,
y cuando el desapareamiento en el lugar de los polos es del 1%. La Fig. 3.50 muestra el

moédulo de la respuesta en frecuencia de los 3 filtros.
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Figura 3.50: Mddulo de la respuesta en frecuencia de los filtros propuestos.

Si la senal proveniente de la fuente actstica es la tnica recibida por los micréfonos,
los filtros introduciran un DTD espurio producto de sus propias diferencias paramétricas
y cuyos valores son: 20.2 us para los filtros de primer orden, 57,1 us para los filtros de

segundo orden, y 149 us para los filtros de cuarto orden.

Si ademas se considera que puede existir una senal adicional, que por simplicidad se
supone senoidal y de igual amplitud a la de la fuente acustica, el DTD espurio puede

evaluarse mediante la expresion (3.46), y el resultado se muestra en la Fig. 3.51.

En la figura, DTDI1 es el retraso temporal espurio que genera la senal de la fuente
acustica, y DTD2 es el correspondiente a la senal externa, para el rango de frecuencias de
10 Hz a 10 KHz. En este ejemplo, el DTD compuesto no cambia considerablemente debido
a la senal externa, lo cual es de esperar por la configuracién de filtros pasabandas elegida, y
en general lo que sucede es una disminucion del DTD, lo cual es positivo para la deteccion
del angulo de arribo. Sin embargo, ninguno de los 3 filtros permite una discriminacion de
1 grado.

Alternativamente, es posible utilizar la expresion (3.46) para determinar el maximo
desapareamiento permitido en los filtros para una resolucién en la deteccién del angulo
de arribo de 1 grado. En este ejemplo, resolviendo para 7 = 8 us se obtiene que los filtros
de primer orden permiten un desapareamiento maximo de 0.4 %, 0.14 % para los filtros

de segundo orden y 0.054 % para los de cuarto orden.
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Figura 3.51: DTD para los filtros propuestos.

Ejemplo 14

Dadas las mismas condiciones que en el ejemplo anterior, se analiza el efecto en el
DTD que presentan 3 filtros pasabandas de distinto orden, cuando las frecuencias de corte
inferior y superior se encuentran separadas al menos por una década. En este ejemplo:
fr = 100 Hz, fiz = 1000 Hz y el desapareamiento en el lugar de los polos es del 1%. La

Fig. 3.52 muestra el médulo de la respuesta en frecuencia de los 3 filtros.
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Figura 3.52: Mdédulo de la respuesta en frecuencia de los filtros propuestos.
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En este caso los filtros introducen un DTD espurio cuyo valor es: 11.9 us para los
filtros de primer orden, 22.7 us para los filtros de segundo orden, y 40.8 us para los filtros
de cuarto orden. Si ademads se considera la senal externa, variando su frecuencia entre 10
Hz y 10 KHz, se obtiene la respuesta para el DTD compuesto que se muestra en la Fig.
3.53.

Es evidente que la separacion de los polos genera un menor DTD espurio. Sin embargo,
el DTD compuesto es mas vulnerable al efecto de senales externas, especialmente si su
frecuencia pertenece a la banda de paso.

Al igual que en el ejemplo anterior, es posible utilizar la expresién (3.46) para de-
terminar el maximo desapareamiento permitido en los filtros para una resolucién en la
deteccion del angulo de arribo de 1 grado. Resolviendo para 7 = 8 us se obtiene que los
filtros de primer orden permiten un desapareamiento maximo de 0.685 %, 0.35 % para los

filtros de segundo orden y 0.2 % para los de cuarto orden.

---DTD1(3)
—DTD2 (3,)

o DTD compuesto (1)

Frecuencia [Hz]

Figura 3.53: DTD para los filtros propuestos.

3.6. Conclusiones

En este capitulo se analiz6 en profundidad el retraso temporal introducido por un filtro
en el camino de una senal y se obtuvieron expresiones matematicas que permiten expresar

dicho retraso temporal en funciéon de los paramétros de un filtro de orden arbitrario.
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Luego se estudié la diferencia de retrasos temporales entre dos senales de salida de
filtros que presentan ligeras variaciones paramétricas, y su impacto en sistemas de es-
timacién de retraso temporal, como la localizacion de fuentes acusticas. Se obtuvieron
expresiones matematicas, que luego fueron validadas mediante resultados experimentales,
que permiten expresar el DTD en funciéon de los parametros de los filtros y del desa-

pareamiento entre ellos.



Capitulo 4

Filtros SCTF conmutados

4.1. Introduccion

Una de las alternativas para realizar la localizacion de una fuente actistica basada en
la estimacion de su angulo de arribo es la medicién de la diferencia en el tiempo de arribo
(TOA) de la senial a dos micréfonos separados espacialmente. Algunos sistemas basados
en circuitos integrados han sido propuestos en la literatura [12, 48, 49, 50, 51]. Como
se muestra en [52], el desapareamiento paramétrico en los filtros que componen el front-
end del sistema produce un DTD dependiente de la frecuencia que puede enmascarar el
DTD intrinseco de la senal que se desea medir, introduciendo un error, dependiente de
la frecuencia, a la precisién de la localizacion actstica. Por ejemplo, los datos utilizados
para evaluar tres arquitecturas diferentes [12, 48, 49] mediante el sistema propuesto en
[11], fueron adquiridos utilizando un filtro preamplificador pasabajos de primer orden
con frecuencia de corte f. = 300 Hz. El filtro se construyé con componentes discretos que
presentan una toleracia en sus parametros de 5 %. De acuerdo a los resultados presentados
en [52], este sistema puede introducir un error de hasta 26 us de DTD a bajas frecuencias.
Una mejora del sistema utilizando resistencias con 1 % de tolerancia y capacitores con 2 %
de tolerancia reducen el DTD a un peor caso de 7,9 us. El error absoluto medio en las
mediciones de TOA presentadas en [11] para un rango de éngulo de arribo de 10 grados

y en mediciones a campo abierto es de 65,8 us.

Por otra parte, en [48] se reportan 2 us de precisién utilizando un generador con senales
sintetizadas (eliminando los micréfonos) y canales apareados de amplificacion realizados
dentro del chip mediante capacitores conmutados. Para dar una idea del significado de
estos numeros, un grado de angulo de arribo se traduce en 5 us a 8 us (dependiendo del

angulo) en el setup desarrollado en [11]. Los bithos pueden orientarse con 1 6 2 grados

85
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de precisién, similar a los humanos [51]. Estos datos evidencian el significativo impacto
que puede tener el DTD debido al desapareamiento cuando la aplicacion requiere una
precisiéon menor a 1 grado.

En este capitulo se presenta un circuito integrado con un preamplificador compuesto
por dos filtros apareados para realizar mediciones de TOA en el rango audible, que provee
amplificacion y filtrado con un DTD espurio minimo. El circuito propuesto presenta un

DTD medio de 0,125 ps, con un méaximo de 0,18 us, en el rango de frecuencias de interés.

4.2. Banco de filtros SCT apareados

El circuito propuesto, que se ilustra en la Fig. 4.1, consiste en dos filtros SCTF como los
presentados en [35, 43], pero con una etapa adicional de conmutacién donde las senales de
entrada se inyectan alternadamente en cada filtro con el objetivo de minimizar los efectos

de desapareamiento en los componentes de los filtros.
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F
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<

Figura 4.1: Banco de filtros conmutados.

Las senales M; y M, representan las salidas de dos micréfonos, y son las entradas
del sistema. G,,1 v G, son amplificadores de transconductancia apareados, que compo-

nen filtros Gm-C con las resistencias R; y Ry y los capacitores de salida C7 a Cy. Las
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senales 0, y 05 son ondas cuadradas y simétricas, tales que la frecuencia de 6; es el doble
de la frecuencia de 65, y /6, /05 son sus senales complementarias. De esta manera el

comportamiento del circuito queda dividido en cuatro fases:

Durante la primera fase, cuando el valor logico de 61 y 05 es 1, la senal M; es inyectada
a la entrada positiva del filtro compuesto por G,,1, R y C, mientras que el capacitor Cy
estd en estado de HOLD. Andlogamente, la senal M5 es inyectada a la entrada positiva

del filtro G,,2 - Ry - C3, como puede verse en la Fig. 4.2

‘ M1 0, 0, +
1=l
/91 / 92 e1
Lo o= Gm1 +
J 16, 0, ‘L L - C
I 7] 191 ] T :;i R1 I F1 o
Vre\f — o N 1 8 _
91 o o
+ Vref 16, C,
18 o I
6
= = |
184
M2 0, 64 h
N T+ -

‘ / 91 / 92 e1

o o l 18 _
18,

Vref I C,

Figura 4.2: Fase 1: 6; = 6, = 1.

En la segunda fase #, mantiene su valor logico, pero #; cambia a 0, con lo cual las
entradas de los filtros se invierten y ahora la senal M; entra al filtro G,,; - Ry - Cs por
la entrada negativa del OTA, mientras el capacitor C queda en estado de HOLD. De la
misma manera, la senal M, entra al filtro G,,5 - Ry - C4 por la entrada negativa de G,,».

El recorrido de las senales durante esta fase puede verse en la Fig. 4.3.
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Figura 4.3: Fase 2: 6, =0 ; 6, = 1.

En la Fig. 4.4 puede verse que cuando ¢, es 1 y 05 es 0, la senal M; atraviesa el filtro

compuesto por G2, Ry y C7 mientras que M es inyectada a la entrada positiva de G,,1,

Rl y Cg.

M1

Vref

[

0,

i

10, 01

1

6,

R
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10,

Figura 4.4: Fase 3: 6, =1 ; 6, = 0.
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Finalmente, cuando el valor logico de 6, y 05 es 0, los OTAs vuelven a invertir sus
entradas y la senal M, atraviesa el filtro G,,,5 - Ry - C3, mientras que M, atraviesa el filtro
G, Ry y Cy, como puede verse en la Fig. 4.5.

M1 0, 0

o

——
L™
10 e
2 3/1/9— M1

Vref

10,

Figura 4.5: Fase 4: 6, =0 ; 6, = 0.

En el cuadro 4.1 puede verse el esquema de almacenamiento de senales en cada capac-

itor.
- ‘91:1 ‘9120 81:1 81:0
Cap 92:1 92:1 92:0 92:0
1 M1 X GmlRl HOLD Ml X Gm2R2 HOLD
2 HOLD _Ml X GmlRl HOLD _Ml X Gm2R2
3 M2 X Gngg HOLD M2 X Gm1R1 HOLD
4 HOLD —M2 X Gm2R2 HOLD —M2 X GmlRl

Cuadro 4.1: Senales almacenadas en los capacitores de salida, para cada fase de fun-
cionamiento

De esta manera, al pasar las senales la mitad del tiempo por cada filtro, las diferen-
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cias paramétricas en los amplificadores y en las resistencias quedan promediadas en los
capacitores de salida.

Los filtros pasabajos F} y F5 se encargan de reconstruir las senales filtradas, eliminando
los tiempos de HOLD. Ademas, se disenan de manera de filtrar el desplazamiento y ruido
1/f introducido por los amplificadores, y que quedé modulado a la frecuencia de 6,
asi como el efecto de aliasing de las senales. El desapareamiento en los capacitores de
salida no es compensado por esta topologia, por lo que es necesario prestar un cuidado

especial en el layout de los mismos.

4.2.1. Diseno

Los filtros fueron disenados para presentar una ganancia de 2 sobre senales con ampli-
tud de hasta 500 mVp y frecuencias de hasta 3,5 KHz. La funcion transferencia de cada

filtro es la siguiente:

B Gm x R
14+ (2xC xR)jw

de donde la ganancia se puede obtener como Ay = Gm x R y la frecuencia de corte

H(jw) (4.1)

del filtro estd dada por: fy[Hz| = 1/(4m x C x R). Los capacitores se disefiaron con
un valor de 100pF de manera que presenten una capacidad mucho mayor a la capacidad
parésita de los pads analdgicos de salida (= 5pF). Con el valor de capacidad fijo, el val-
or de las resistencias de los filtros qued6 determinado en 227 K2 y para luego cumplir

la ganancia el valor de transconductancia de los pares diferenciales a disenar fue de 8,8 uS.

El diagrama esquemaético de los amplificadores de transconductancia puede verse en
la Fig. 4.6.

El par diferencial de entrada se disenié con transistores PMOS trabajando en inversién
moderada. Si bien el punto éptimo de performance para esta topologia generalmente se
logra en inversién débil [32], el rango lineal resultante en la entrada es muy bajo, del
orden de las decenas de mV [37]. La eleccién de transistores PMOS responde a su mayor
inmunidad al ruido 1/f para el mismo area [53]. La relacién de aspecto de cada transistor

se obtuvo siguiendo el analisis propuesto en [33].

Asi, para obtener una transconductancia de 8,8 uS y un factor Gm/Ip = 10, la
corriente de polarizacion necesaria es de 830 nA y la relacion de aspecto de los transistores
del par diferencial (M, M,) es de 1.5.
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Figura 4.6: Amplificador de transconductancia implementado.
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Los espejos de corriente NMOS (Ms, My, My, Mg) se disenaron para operar en inversion

fuerte, para mejorar su apareamiento [32]. Como la corriente es la misma que en el par

diferencial, para obtener un factor de inversién iy = 100 resulta una relacién de aspecto

(W/L) = 0,14. De la misma manera, los espejos de corriente PMOS (M5, Ms) se diseniaron

con una relaciéon de aspecto de 0.3.

Para aumentar el rango lineal del amplificador, se utilizo la técnica de degeneracion

de source [8]. A tal efecto, se agregaron los transistores (Mg, Mjo) con una relacién de

aspecto de 0.2.

Finalmente, los transistores PMOS encargados de la polarizacién del circuito (M,

My, Mis) se disefiaron para operar en inversién fuerte, con un factor de inversiéon de

200, y su la relacién de aspecto resultante fue 0.15. La resistencia de polarizacién Ry, es

externa al circuito integrado.
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El Cuadro 4.2 resume las caracteristicas de los transistores que componen el OTA
disenado. M representa la relacién de aspecto obtenida para los transistores, (WW/L) rep-
resenta el ancho y el largo de canal de cada transistor y se encuentran expresados en A,
que para el proceso utilizado es de 0,3 um. I es la corriente de drenaje de cada transistor,

Gm es su transconductancia y finalmente iy representa el nivel de inversion.

Transistores M WIN | Ip [nA] | Gm [uS] | iy
My — M, 1.5 | 16/10 880 8.8 18.8

M3 — My — M5 — Mg | 0.14 | 16/110 880 4 100
M7 — Mg 0.3 | 16/50 880 4,3 100

My — My 0.2 | 16/80 | — — | =

My, — My — Mg 0.15 | 16/100 880 3,16 200

Cuadro 4.2: Pardmetros y dimensiones de los transistores del OTA.

Para mejorar el apareamiento entre los transistores se utilizé la técnica de entrelazado
28] entre los transistores de ambos filtros. Ademas se incluyeron guardas de aislacién
entre cada bloque, y componentes fantasmas (dummy). La Fig. 4.7 muestra el dibujo
de los pares diferenciales de entrada donde estan entrelazados los cuatro transistores de
entrada de los filtros. Los transistores de polarizacion (Fig. 4.8)y los espejos de corriente
(Figs. 4.9 y 4.10) se implementaron de manera similar. La Fig. 4.11 muestra el dibujo
de los transistores My y Mo utilizados para aumentar el rango lineal de la tension de
entrada a 500 mVp.

Figura 4.7: Dibujo de los pares diferenciales de entrada.
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Figura 4.9: Dibujo de los espejos de corriente NMOS.
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Figura 4.10: Dibujo de los espejos de corriente PMOS.
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Figura 4.11: Dibujo de los transistores de linealizacion por degeneracion de surtidor.
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El dibujo completo del amplificador de transconductancia puede verse en la Fig. 4.12.

Figura 4.12: Dibujo del OTA.
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Las resistencias de los filtros (R; y Rs) se implementaron en Poly2-HR, siguiendo
la técnica de entrelazado [28] para lograr el maximo apareamiento posible. También se

utilizaron guardas de aislacién y resistencias fantasmas.

Figura 4.13: Dibujo de las resistencias de los filtros.

Los capacitores se implementaron entre las capas Polyl y Poly2. Cada capacitor se

dividié en cuatro capacitores de 25 pF y luego se interconectaron como muestra la Fig.
4.14.

Figura 4.14: Dibujo de los Capacitores.
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Luego de probar mediante simulaciones distintas topologias de llaves en funcion del
desplazamiento residual debido a la inyecciéon de cargas, y siguiendo las propuestas en
[54], se implementd el sistema que puede verse en la Fig. 4.15 que consiste en una llave de
transmision compuesta de un transistor NMOS y uno PMOS, ambos del doble del tamano
minimo permitido por la tecnologia, una llave de transmision fantasma de tamano minimo
y dos cadenas de inversores que generan el retraso temporal necesario entre el encendido

de la llave y el de la llave fantasma.

CLK >0 >0 00—

ouT

[T 1]
1] 1]

oK e[ o oo

Figura 4.15: Circuito Esquematico de las llaves implementadas.

Figura 4.16: Dibujo de las llaves implementadas.

El diseno completo del circuito integrado, incluyendo los pads de entrada y salida,
ocupé un area de 1.5 mm x 1.5 mm, y puede verse en la Fig. 4.17. En la Fig. 4.18 se

muestra una fotografia del die. Los filtros F; y F5 se implementaron externamente.
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Figura 4.17: Dibujo del circuito integrado.
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Figura 4.18: Fotografia del die.
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4.2.2. Verificacion del CI

El sistema de medicion disenado para verificar el funcionamiento del circuito integrado

puede verse en la Fig. 4.19.

Figura 4.19: Fotografia del sistema de medicién.

Las senales de reloj 6; y 65 se implementaron en una plaqueta Starter-Kit de Xilinx
con un FPGA Spartan 3, con frecuencias programables entre 10 KHz y 100 KHz. La
frecuencia de conmutacion elegida para las mediciones fue de 50 KHz para 6; y 25 KHz

para 0.

El circuito integrado se alimenté con una tensién de 5 V mediante una fuente de alta
precision Agilent E5270B. El consumo de potencia estatica total del chip es de 2,5 uW.

Para la verificacién del funcionamiento del chip en senal se utilizé un generador de
funciones SRS DS-360 de ultra bajo ruido y ultra baja distorsién. Los filtros analdgi-
cos SRS SIM-965 utilizados como etapa de salida se configuraron como filtros pasabajos

tipo Butterworth de 4to orden, con frecuencia de corte en 20 KHz. La adquisicién de las



4.2. BANCO DE FILTROS SCT APAREADOS 101

senales se realizo mediante un osciloscopio LeCroy WaveMaster 8, que permite la captura

de 20 x 105 muestras por sefial, que luego fueron procesadas mediante Matlab.

En la Fig. 4.20 se muestra la forma de onda de las senales de salida de uno de los
filtros. Las formas de onda C1 y C2 son las senales medidas en los capacitores Cy y (b,
que forman parte de uno de los filtros en la Fig. 4.1. La forma de onda C1-C2 es su
diferencia punto a punto antes de pasar por el filtro pasabajos, y la senal F1 es la salida
del filtro pasabajos, donde ya se encuentran atenuados el desplazamiento y el ruido 1/f,

modulados a la frecuencia de conmutacién.

T T T T T T T
: —Sefial C1
z z z z E E E — Sefial C2
1 AR S M T SRR SRR P C1-C2
: d : : : : d — Salida del filtro pasabajos
O AT o e Ll A e, .

Amplitud [V]

T (RS AS W :
1 1 1 1 1 ! 1 1 1 1 1
-1 -0.8 -0.6 -0.4 -0.2 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
Tiempo [s] %107

Figura 4.20: Formas de onda de las senales de salida de uno de los filtros.

En la Fig. 4.21 la frecuencia de la senal de entrada es mayor, y cercana a la frecuencia
de conmutacién. Pueden apreciarse claramente los periodos de adquisiciéon y de HOLD
resultantes de la conmutacion. Como se suceden en periodos complementarios, los inter-

valos de HOLD quedan eliminados en las senales de salida de los filtros analégicos.
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Figura 4.21: Formas de onda de las senales de salida de los filtros.

Las mediciones en senal realizadas consistieron en conectar el generador a la entrada
de los dos filtros y realizar un barrido frecuencial entre 20 Hz y 20 KHz. En cada paso se
calcul6 el valor de ganancia y fase entre la salida de cada filtro y la entrada; cada una de

estas mediciones se repitiéo no menos de 100 veces.

En las Figs. 4.22 y 4.23 se muestra la respuesta en frecuencia obtenida de los filtros,

evaluada a partir de las mediciones directas de amplitud y fase.
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Utilizando la rutina de minimizacién por cuadrados minimos relativos desarrollada en

el Cap. 3, se obtuvieron las curvas de fase que mejor ajustan los datos adquiridos, y el

valor de frecuencia de corte resultante para cada filtro es el siguiente:
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Polo del Filtro 1: 3462 Hz
Polo del Filtro 2: 3434 Hz

Para la medicion del rango lineal de los filtros se realizé un barrido en amplitud de
la senal de entrada y se midi6 la salida de cada filtro. En la Fig. 4.24 puede verse que el

circuito permite una inyeccion de senales de hasta 1 Vpp con una distorsién minima.

25

o Salida del Filtro 1
o Salida del Filtro 2

15

ppl

Vout

0.5

0 1 1 1 1 1 1
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4

vin [V, ]

Figura 4.24: Rango lineal para la entrada de los filtros.

4.2.3. Mediciones de retraso temporal relativo

La respuesta en frecuencia medida de los filtros permite realizar una primera aprox-
imacién del desapareamiento en sus frecuencias de corte y, por lo tanto, del DTD que
resulta entre sus senales de salida. La rutina de minimizacion aplicada sobre las curvas de
fase determiné una diferencia en la ubicacién de los polos de 28 Hz. Considerando el Filtro
1 como referencia y que el Filtro 2 presenta la perturbacién en su frecuencia de corte, el
desapareamiento resultante es de 0,8 %, y el DTD para filtros pasabajos de primer orden
con ese grado de desapareamiento es de 370 ns.

La mediciéon de un retraso temporal de una magnitud tan baja presenta un desafio
para el sistema de adquisiciéon y procesamiento. En primer lugar, las diferencias entre
los canales del sistema de adquisicion pueden generar un DTD espurio que enmascare el

DTD a medir. Por otra parte, para lograr confiabilidad en la estimacién del DTD como
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el tiempo para el cual la funcién correlacién entre las senales presenta un maximo, es
necesario adquirir al menos 20 ciclos de las senales a correlacionar, y el paso de muestreo
debe ser al menos 50 veces menor que el DTD a medir. Esto genera, especialmente a bajas

frecuencias, un volumen de datos considerable.

Por ejemplo, si el DTD entre las salidas de los filtros es de 370 ns, y se quiere realizar
la medicién a 20 Hz, es necesario adquirir 1 s de cada senal (20 ciclos) a un paso de
muestreo méaximo de 7 ns (370/50 ns), lo que equivale a 134,5 x 10° puntos de cada senal,

y luego realizar la correlacion entre ellas.

El oscilocopio LeCroy WaveMaster 8 utilizado para adquirir las senales de salida de
los filtros permite un paso minimo de 20 ns cuando se intenta capturar 1 s de senal, por lo
tanto la minima frecuencia para la cual es posible estimar el DTD es de 200 Hz. Ademas,
si el DTD real entre los filtros resulta menor a la primera aproximacién de 370 ns (es
decir, si el desapareamiento es menor al 0,8 %) entonces es de esperar que el error en la

estimacion, especialmente a bajas frecuencias, sea considerable.

Caracterizacion del sistema de adquisicion

El sistema de adquisiciéon, como todo sistema real, presenta diferencias paramétricas
entre sus canales, introduciendo un DTD espurio. Para evaluar su efecto en las mediciones,
se realizo la caracterizacién del DTD entre los canales del osciloscopio, incluidas las puntas
de prueba. El generador SRS-DS360 se conectd simultaneamente a las cuatro entradas del
osciloscopio, y se realizo la estimacion del DTD resultante para cada valor de frecuencia

en el rango de interés. La Fig. 4.25 ilustra el DTD medido para cada par de canales.



106 CAPITULO 4. FILTROS SCTF CONMUTADOS

45 ; T T ]

——Medicion DTD Canales 12
——Medicion DTD Canales 34
Medicion DTD Canales 13
Medicion DTD Canales 24
——Medicion DTD Canales 14
Medicion DTD Canales 23

; R S S S S ; A = T
05 3 "

Frecuencia [Hz]

Figura 4.25: DTD medido entre los canales del osciloscopio, con las puntas incluidas.

El par de canales 1-2 presenté el menor DTD espurio, y fue utilizado para el resto de
las mediciones. Para asegurar que el error introducido es sistematico, se repitio la medicion

del DTD en dos oportunidades, obteniendo el mismo resultado.

Medicién del DTD del circuito integrado

La estimacion del DTD se realizé en el entorno Matlab, utilizando la funcién zcorr
para obtener la correlacion entre las senales de salida de los dos filtros. Los filtros F1 y
F2 de la Fig. 4.1 se implementaron digitalmente, también en Matlab, para evitar que las
diferencias entre los filtros SRS agreguen un DTD espurio a la medicion.

El primer paso en la rutina desarrollada para la estimacion del DTD es la btsqueda
de los cruces por cero de la senal considerada referencia (salida del filtro F'1) y el ajuste
del vector de datos de manera que comience y termine en un cruce por cero. Los vectores
de datos correspondientes al tiempo de adquisicién y a la salida del filtro F2 se ajustan
de manera acorde. Este paso es fundamental para que las senales presenten una forma
periddica, y la correlacion genere resultados validos.

El siguiente paso es la ejecucién de la funcién zcorr de Matlab entre las senales adquiri-
das. En primera instancia se evalué la correlacién entre las senales construidas como la

resta de las salidas de los capacitores, es decir, sobre las senales (C1-C2) en la Fig. 4.20
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y (C3-C4). El resultado puede verse en la Fig. 4.26, y un acercamiento alrededor de su
valor maximo se ilustra en la Fig. 4.27. La forma triangular de la funcién envolvente se
debe a que las senales correlacionadas son de duracién finita, y la herramienta de Matlab
completa los vectores con ceros a medida que realiza el desplazamiento. Como puede verse
en la Fig. 4.27, la correlacién de estas senales es una funcién ruidosa, y puede presentar

varios maximos, introduciendo error en la estimacion del DTD.

X 107

Xcorr

0 0.5 1 15 2 25 3 35 4

Samples x10”

Figura 4.26: Correlacion de las senales adquiridas de los capacitores.

Para poder encontrar un tinico maximo en la funcion correlacion, se realizé un ajuste de
los datos obtenidos alrededor del maximo por una funcién polinomial, y luego se evalué el
valor maximo de la senal ajustada. Por otra parte, se implementaron digitalmente los
filtros F1 y F2 de la Fig. 4.1 y se ejecuté la funcién xcorr sobre las senales de salida de
los filtros que, como puede verse en la Fig. 4.20, son més limpias. Ademas se volvid a
realizar el ajuste mediante una funciéon polinomial del resultado de la correlacién sobre
las senales filtradas, con el objetivo de comparar la calidad de la estimacién del DTD con

cada método.
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Figura 4.27: Acercamiento alrededor del valor méximo de la correlacion.

Este proceso se realizé 20 veces para cada punto del barrido en frecuencia y luego se

evalud6 el valor medio de los resultados obtenidos, que se ilustran en la Fig. 4.28.
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Figura 4.28: DTD medido para las senales adquiridas de los capacitores, antes y después
de ser filtradas.

Resulta evidente de esta figura que la correlacién de las senales sin filtrar no genera
un resultado valido, pero que los tres métodos para mejorar la precision de la medicion

presentan resultados muy similares.
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Para obtener el DTD entre las senales de salida de los filtros del circuito integrado,
se realizé la resta entre el DTD medido (Fig. 4.28) y la contribucién del sistema de
adquisicién (Canales 1y 2 en la Fig. 4.25). El resultado se muestra en la Fig. 4.29, donde
se obtuvo un DTD de valor medio de 0,125 us (y un valor méximo de 0,18 us) dentro del
rango de frecuencias de interés, entre 300 Hz y 2KHz. La linea continua, correspondiente

al DTD tedrica, fue generada para un desapareamiento de 0.35 %.

x 10~

o DTD medido
—DTD tebrico

2.5

0.5

; A R S S S ;
o 5 "

10 10 10
Frecuencia [Hz]

Figura 4.29: Retraso temporal entre las salidas de los filtros, estimado mediante la cor-
relacién de sus senales temporales, y luego de restarle la contribucion del sistema de
adquisicion.

A fin de comparar el desempeno de los filtros disenados, se construyeron dos filtros
pasabajos Butterworth de segundo orden y frecuencia de corte f. = 3,45 KHz con los filtros
analogicos SRS-SIM965 y se repitié el mismo procedimiento de medicion, obteniéndose

como resultado la curva mostrada en la Fig. 4.30.
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Figura 4.30: Retraso temporal entre las salidas de los filtros SRS, programados para
presentar un polo doble en 3.45 KHz.

En este caso, la curva de DTD tedrico corresponde a un desapareamiento de 0.26 %.

4.3. Conclusiones

En este capitulo se presentd el diseno, implementacion y resultados experimentales
de un circuito integrado que contiene dos canales de amplificacién y filtrado para un
front-end orientado a minimizar el DTD espurio. El circuito evidencia un DTD medio
de 0,125 ps entre sus canales, con un consumo de potencia de 2,5 yW, mejorando todos
los sistemas experimentales para mediciones de senales en el rango audible reportados
en la literatura [11, 12, 48, 49]. Ademas el desempeno obtenido es similar al de un filtro

analogico programable comercial de alto desempeno.
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Conclusiones

La estimacion del retraso de propagacién de una senal entre sensores separados es-
pacialmente juega un papel fundamental en muchas de las aplicaciones de localizacion
acustica y seguimiento de objetivos. El filtrado y acondicionamiento de senales es una
parte importante e ineludible en la mayoria de éstos sistemas como primera etapa de su
front-end analégico. Una variacion entre los parametros de dos filtros, aiin siendo pequena,
introduce una diferencia de fase, dependiente de la frecuencia, que el sistema de proce-
samiento de las etapas posteriores interpretara como un movimiento de la fuente acustica,

es decir, no podra discriminarla del retraso temporal que intenta estimar.

En esta tesis se analizo en profundidad la diferencia de retrasos temporales entre dos
senales de salida de filtros disenados para ser idénticos, pero que presentan variaciones
en algunos de sus pardmetros, debidas a errores de disefio o layout (desapareamiento
sistematico) o bien a fluctuaciones propias del proceso de fabricacién de los filtros (desa-

pareamiento aleatorio).

En primera instancia se analizo el retraso temporal introducido por un filtro en el
camino de una senal. En el Cap. 3 se obtuvieron expresiones matematicas que permiten
expresar dicho retraso temporal en funcién de los parametros del filtro. Estas expresiones

pueden utilizarse para filtros de cualquier tipo, y orden arbitrario.

Luego se analiz6 la diferencia entre dos senales que atraviesan filtros que presentan
ligeras variaciones paramétricas, y su impacto en sistemas de estimacion de retraso tem-
poral, como la localizaciéon de fuentes actusticas. Se obtuvieron expresiones matematicas,
que luego fueron validadas mediante resultados experimentales, que permiten expresar el

DTD en funcion de los parametros de los filtros y del desapareamiento entre ellos.
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Esta herramienta permite al disenador estimar el peor caso de DTD espurio que pueden
presentar los filtros disenados, dada una cierta topologia elegida y conociendo las posibles
desviaciones del proceso. Por otra parte, permiten especificar de antemano el tipo de filtro
y el maximo desapareamiento tolerable en su implementacién, dada una especificacién de

DTD espurio minimo.

En el Cap. 4 se presentd el diseno, implementacion y resultados experimentales de
un circuito integrado que contiene dos canales de amplificacién y filtrado para un front-
end que minimiza el DTD espurio. Los diagramas esquematicos, mascaras de layout y
chequeos necesarios para asegurar el correcto funcionamiento de los fitros se implemen-
taron mediante la suite de herramientas de software Tanner Tools y su comportamiento
se simulé en el entorno Cadence. El circuito integrado se fabricd en una tecnologia de
0,5 pm de ancho minimo de canal, mediante la compania The Mosis Service, y ocupd un

area de 1.5 mm X 1.5 mm

El circuito evidencia un DTD medio de 0,125us entre sus canales, que se corresponde
con un desapareamiento del 0,35 % en las frecuencias de corte de los filtros y con un con-
sumo de potencia de 2,5 pW, mejorando todos los setups experimentales para mediciones
de senales en el rango audible reportados en la literatura. Ademés el desempeno obtenido

es similar al de un filtro analégico programable comercial de alto desempeno.
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Glosario

aliasing En estadistica y procesamiento de senales, el aliasing es el efecto que causa que
senales continuas distintas se tornen indistinguibles cuando se muestrean digital-
mente. Cuando esto sucede, la senal original no puede ser reconstruida de forma

univoca a partir de la senal digital.. 22

AZ Autocero. 22

CDS Doble muestreo correlacionado. 22
CHS Estabilizacion por chopeo. 22

CMOS Es una de las familias logicas empleadas en la fabricacion de circuitos integrados
(del inglés Complementary Metal Ozxide Semiconductor). Su principal caracteristica
consiste en la utilizacién conjunta de transistores complementarios, logrando un
consumo considerablemente bajo en estado de reposo. En la actualidad, la mayoria
de los circuitos integrados que se fabrican utilizan la tecnologia CMOS, incluyendo

microprocesadores, memorias y procesadores digitales de senales entre otros. 21

CTF Filtro de tiempo continuo. 19

DC Corriente Directa. 17

die Pequeno bloque de silicio, sobre el que se fabrica un circuito integrado. Por lo general,
los circuitos integrados se fabrican en grandes cantidades en una tinica oblea de silicio
a través de procesos comerciales. La oblea es cortada en varias secciones, cada una
conteniendo un circuito independiente. A cada una de estas secciones se les llama
die. 17

DTD Diferencia de Retrasos Temporales. 39, 41, 42, 44, 45, 51, 62, 67, 71, 77, 104

etching Es una técnica utilizada en la microfabricacion para remover quimicamente al-

guna capa de la superficie de la oblea o wafer. 19
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FPGA Es un dispositivo electrénico (del inglés Field Programmable Gate Array), que
contiene bloques de légica cuya interconexién puede ser configurada mediante un
lenguaje de descripcion de hardware. La légica utilizada puede incluir desde fun-
ciones sencillas hasta complejos sistemas en chip. Las FPGAs se utilizan en aplica-
ciones similares a los ASICs. Sin embargo son mads lentas, tienen un mayor consumo
de potencia y no pueden abarcar sistemas tan complejos. A pesar de esto, tienen las

ventajas de ser reprogramables y sus costos de desarrollo son mucho menores. 92

GBW Producto ganancia-ancho de banda. 19
GISEE Grupo de Investigacién en Sistemas Electrénicos y Electromecatrénicos. 12, 13

Gm-C Es un tipo de filtro basado en amplificadores operacionales de transconductancia

y capacitores. 19, 20

LMNE Laboratorio de Micro y Nano-Electrénica en la Universidad Nacional del Sur. 3

LPF Filtro Pasa-Bajos. 24, 25

Matlab Suite de herramientas de software matemético comtnmente utilizadas en in-
genieria para tareas de procesamiento numérico. Cuenta con una arquitectura de
plugins o toolboxes, que le permiten agregar funcionalidades extra como manejo de
equipos de medicién por GPIB, funciones de andlisis de senales y algoritmos de

control, entre otras. 93
MOS Metal Oxide Semiconductor. 11

MOSFET Es una familia de transistores que se basan en la utilizacién de un campo

eléctrico para controlar el canal en un material semiconductor. 18
OTA Amplificador de Transconductancia. 19, 20
PSD Densidad de potencia espectral. 26

RdS Redes de Sensores. 11, 12

SCTF Filtros de tiempo continuo conmutados. 24

SRS Stanford Research Systems. 69, 92
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The Mosis Service Compania que provee el servicio de fabricacién de circuitos integra-
dos, ofreciendo descuentos y precios preferenciales para la fabricacion de prototipos

en universidades con fines educativos y de investigacion. 104

TOA Tiempo de Arribo. 77

UNS Universidad Nacional del Sur. 12
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Apéndice I

Demostracion del Teorema 1

Sean dos senales y;(t) e y2(t), donde y;(t) estd compuesta por la suma de n senales

senoidales de amplitud ay, y frecuencia wy, (k = 1,2,..,n), e y(t) es tal que sus componentes

presentan un retraso temporal d; (k = 1,2,..,n) respecto a las componentes de y;(t), es

decir:

yi1(t) = Z a, sen (wyt)

WE

yo(t) = ay sen [wy (t + oy)]

e
Il

1

La correlaciéon cruzada entre ambas senales es:

1 T
Ry (7) = lim — / (Dl + 7)dt

T—o00 2T _T
donde
N N
y1(O)ya(t + 1) = Z ay sen (wyt) Z ag sen [wy, (t 4 o + 7)]
k=1 k=1

Y su resultado es:

N 2
Ryn(r) = Y 5 cos e (7 + 6]

Demostracion:

125

(5.1)

(5.2)

(5.3)

(5.4)

(5.5)



126 Glosario

Partiendo de (5.4):

N N
y1(O)y2(t +7) = Z ay sen (wyt) Z ay sen [wy (t 4 0p + 7)]
k=1 k=1
N N N
= Z a2 sen (wyt) sen [wy, (t + 0 + 7)] + Z Z agay sen (wxt) sen [wy (t + 0; + 7)]
k=1 k=1 (121)

(5.6)

Como: sen(a)sen(f) = 1/2 [cos(a — ) — cos(a + F)], el segundo término de 5.6 queda:

aga;sen (wit) sen [wy (t 4 6, + 7)) = % cos [(wy — wy) t — wy (0, + 7)]

ara

— Tlcos [(wWr +wi) t 4w (0 + 7)] (5.7)
Entonces:
T arar [T
/ agay sen (wit) sen [wy (t+ 0 + 7)) = R cos [(wr — wy) t — wy (0, + 7)]
-T =T
Qra

T
- cos [(wg + wy) t + wy (6, + 7)] (5.8)

-T
Cada uno de los términos de (5.8) es la integral de un coseno entre -7' y 7. Como la
integral de un periodo es nula, se puede acotar su valor por el drea de un semicilo del

coseno, que vale 2. Entonces,

1 /7
| E {ara;sen (wxt) sen [w; (t + 0, + )]} || = || Th_r)n o / agap sen (wit) sen [wy (t + 6 + 7)) dt ||

= Th_rgo ﬁ” / aray sen (wit) sen [wy (t 4 & + 7)) dt ||

1 ara;

T
< Jim. QTHT/_TCOS[(wk—wl)t—wl (6, + )] dt]

T
ara
—Tlggoﬁn%/_ cos [(wg + wi) t + wi (6 4 7)) dt|
akal akal
<l H 2| - || 2|
= 0.

Como
| E {ara;sen (wit) sen [w; (t + 0, + 7)]} || =0
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resulta que
E {ara;sen (wgt) sen [w; (t + 0, +7)]} = 0. (5.9)
Por otra parte:
2 2

a2 sen (wyt)sen [wy, (t + 0 +7)] = % cos [wy (6 + 7)) — % cos 2wyt + wy, (0, + 7)] (5.10)

de modo que
a2
E {ai sen (wyt) sen [wy (t + 0p, + 7')]} =F {?k cos [wg (0x + 7')]}

"y {; cos [2wit + wi, (6 + T)]} (5.11)

El segundo término de (5.11) tiene la misma forma que cada uno de los términos de (5.8),

y por lo tanto
2
E{% cos [2wyt + wy; (9 —|—7’)]} = 0. (5.12)

Para el primer término de (5.11) se tiene que

2 T 2
aj o1 ay
E {—2 cos [wy (9% + T)]} = Th_r};o o /_T = cos lwi (0 + 7)) dt. (5.13)

Como el integrando no depende de t, resulta

a,z 1 T ai
E{Ecos[wk (5k+7)]} :jll_rgoﬁ/_T?COS[wk (0p + 7)) dt

CL2

:EkCOS[UJk(§k+7— hm—/ dt

2

= % cos [wy, (0 + 7)] h_{go ﬁ[ - (=T)]

= % cos [wy (0 + 7)] - (5.14)

Por lo tanto, de (5.12) y (5.14) resulta que

E {aj sen (wyt)sen [wy (t + 0 + 7)]} = % cos [wi (0 + 7)] (5.15)



128 Glosario

Finalmente, de (5.9) y (5.15) se encuentra que
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Sensibilidad paramétrica en Filtros Apareados

Guillermo H. Stuarts’, Pedro M. Julian*
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Resumen—En el presente trabajo se analiza el problema de las
variaciones paramétricas entre los filtros de un sistema de redes
de sensores. Se obtendra una expresién para la diferencia entre
los retrasos de fase y de grupo de las sefiales de salida de dos
filtros ligeramente diferentes en funcion de sus parametros, y
luego se utilizaran estas expresiones para obtener una estimacién
del restraso temporal entre las sefiales.

Palabras clave— Estimacion de Restraso Temporal, Filtros
Apareados, Sensibilidad paramétrica.

1. INTRODUCCION

L problema de medir el desfasaje temporal entre sefiales

recibidas en dos o mas sensores tiene diversas
aplicaciones en dareas como comunicaciones, acustica,
geofisica, bio-ingenieria y sistemas de radar, y el filtrado es
una parte esencial en la mayoria de éstos sistemas [1], [2].

La introduccion de un filtro en el camino de la sefial
inevitablemente produce una distorsion de su fase. En redes de
sensores, donde la relacion de fase entre cada nodo es
importante, pueden surgir problemas si el cambio de fase
introducido por cada filtro es diferente a los demas. En un
sistema de localizacion de una fuente sonora mediante una red
de sensores acusticos, por ejemplo, se mide la diferencia en
los tiempos de llegada de la sefial actstica a cada nodo y con
ella puede estimarse la ubicacion de la fuente. Un desfasaje
temporal ligeramente distinto en cada filtro, debido a
diferencias en sus parametros, resulta en un error en la
localizacion de la fuente sonora.

El objetivo de este trabajo es obtener una expresion para el
desfasaje temporal entre las sefiales de salida de dos filtros
apareados, y excitados por la misma sefial de entrada, dentro
de un circuito integrado. Si bien los filtros se disefian para ser
idealmente iguales mediante técnicas de layout, las
imperfecciones propias del proceso de fabricacion pueden
ocasionar pequeflas diferencias en sus parametros.

En el capitulo II se definirdn los conceptos necesarios para
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el desarrollo del trabajo. En el capitulo III se obtendra una
expresion para el retraso de fase y de grupo en un filtro
general, en funcion de sus parametros. Con €stas expresiones
es posible hacer un primer analisis del retraso temporal
relativo entre las sefiales de salida de dos filtros ligeramente
distintos. En el capitulo IV se obtendra una expresion analitica
para el retraso temporal entre las dos sefiales, para una sefial
de entrada general. Finalmente, en el capitulo V se propondra
un circuito para realizar pruebas sobre los resultados
obtenidos.

II. DEFINICIONES

1(t)
H(s) Salicka 1

ut)

\

Entrada

F2H) >

Salicka 2

L p  H+AH()

Fig. 1. Sistema de estudio. AH(s) simboliza las variaciones de uno o mas
parametros con respecto al filtro original, H(s).

Para hallar el desfasaje temporal entre las sefiales de salida
yi1(t) e ya(t) primero es necesario introducir los conceptos de
Fase de un sistema, Retraso de Fase (Phase Delay) y Retraso
de Grupo (Group Delay).

Fase de un Sistema: La fase de un sistema H(jw) se define
como:
Im{H(jw
Fase de H(jw) = o(jw) = tan™?! <M>

Re{H(jw)}

Retraso de Fase: Diferencia temporal entre una sefial senoidal
de entrada y su salida al atravesar un sistema, medida en
estado estacionario [3]. Sea una sefal de entrada u(t) = sin(wt)
y su salida y(t) = sin(wt - ¢), el retraso de fase (#,) se obtiene
de la siguiente manera:

sin(wt — ¢) = sin (W(t — tp))
wt—¢ = w(t—t,)
t, = @/w



Retraso de Grupo: Retraso temporal de la variacion de
amplitud de la envolvente de una sefial modulada de entrada.

5}
tg =~ q)/(’)w

Entonces, si la entrada a un sistema H(jw) es una sefial
modulada u(t)=a(t)cos(wot) tal que la sefial moduladora a(t)
varia suficientemente lento con respecto a wy, la salida sera:

y() = A(Wo)a(t - tg) cos(t - tp)

III. EXPRESIONES GENERALES

En este capitulo se utilizardn los conceptos definidos
anteriormente para obtener una expresion de los retrasos de
fase y de grupo para un filtro de cualquier orden.

Sea H(S) un sistema general:

H(S) = m;S? + ¢;S + d;
n;S? + a;S + b;
=1
N 2 N 2 .
H(w) = -m;w* + jow + d; _ l_[ (—myw* + d;) + j(c;w)
L4 —nw? + ja;w + b; _i (—nw? + b)) + j(a;w)
De [4]:
N
c;w a;w
w) = [t (=)~ (=)
°Gw) ;[ an d; — m;w? @\ —mw
Entonces:

N
1 cw a;w
e S o ) 2 )
P wy - d; — m;w? b; — n;w?
i=

~
I

218 for ) o 22 )
9 d; — m;w? b; — n;w?

_ Z Ci(m,:Wz + dl) "
B — (ciw)? + (d; — mw?)?

ai(niwz + bl)
(aw)? + (b; — nyw?)?

A continuacién se utilizaran las expresiones obtenidas para
graficar las curvas de restraso de fase y de grupo para tres
casos de estudio: Un filtro Pasabajos de primer orden, un
filtro Pasaaltos de primer orden, y un filtro Pasabanda de
segundo orden, cuando la sefial de entrada es una onda
senoidal.

Filtro Pasa Bajos Normalizado

Desfasaje (t'w,) [seg]

n® a0’ [ 10 10

b
Frecuencia (wiw) [rad/seg]

Fig. 2. Retraso de Fase y de Grupo para un filtro Pasa-bajos.

Filtro Pasa Altos Normalizado

Desfasaje (t'w,) [seq]

e W @ W o)
Frecuencia (whw,) [rad/seg]

Fig. 3. Retraso de Fase y Grupo para un filtro Pasa-altos.

Fase

Frecuencia (wiw ) [rad/seg]

Retraso de Fase

s
o o
5

2 L

1ot 10° '
Frecuencia (wiw ) [rad/seg]
Retraso de Grupo

Frecuencia (wiw ) [rad/seg]
Fig. 4. Curvas para un filtro Pasa-banda normalizado en frecuencia y
parametrizado con distintos valores de Q. (a) Fase. (b) Retraso de Fase.
(c) Retraso de Grupo.

También resulta interesante, para estos casos de estudio,
evaluar la diferencia entre los retrasos de fase y de grupo de
dos filtros ligeramente diferentes, cuando la sefial de entrada
es la misma.



Retraso de Fase Diferencia de Retraso de Fase
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Fig. 5. Diferencia entre los Retrasos de Fase y de Grupo para las salidas de
dos filtros Pasa-bajos normalizados, con una diferencia del 5% en el valor de
su frecuencia de corte.
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Fig. 6. Diferencia entre los Retrasos de Fase y de Grupo para las salidas de
dos filtros Pasa-altos normalizados, con una diferencia del 5% en el valor de
su frecuencia de corte.
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Fig. 7. Diferencia entre los Retrasos de Fase y de Grupo para las salidas de
dos filtros Pasa-banda normalizados, con una diferencia del 5% en el valor de
su frecuencia natural y parametrizado para dos valores de Q.

En las curvas obtenidas puede apreciarse que la diferencia
entre los retrasos de fase y de grupo para los sistemas de
primer orden es maxima a frecuencias menores a la de corte, y
tiende a cero para frecuencias mayores. Los sistemas de

segundo orden, en cambio, presentan la maxima diferencia
alrededor de su frecuencia natural, y ésta diferencia se hace
mayor al aumentar el factor de calidad del filtro.

IV. EXPRESION ANALITICA PARA EL DESFASAJE TEMPORAL

Cuando la entrada a los filtros es una sefial real, compuesta
por varios tonos de distintas amplitudes y frecuencias, el
desfasaje temporal entre las salidas no puede ser calculado
exactamente y debe utilizarse una aproximacion.

Un método utilizado frecuentemente es la estimacion del
retraso temporal entre dos sefiales mediante el valor que
maximiza la correlacion entre ellas [5]. La correlacion es una
herramienta estadistica para relacionar dos o mas sefiales:

Ry, (T) = E[x1 ()%, (t — 7)]

Debido a que el tiempo de observaciéon debe ser finito, debe
utilizarse una aproximacion para Ry , (7).

~ 1 T
Ry x, )= T_—Tf X (O)x,(t —1)dt

Obtenida la aproximacion de la funcion correlacion, sera
posible estimar el desfasaje temporal entre las sefiales
%, (t), x,(t) como el el valor de T que la maximize.

Sea:
u(t) = sin(w;t) + sin(w,t)

En este analisis se considerard, sin perder generalidad, que
las sefiales senoidales que componen u(t) tienen la misma
amplitud. Ademas, debido a que los filtros se disefian de
manera que sus variaciones paramétricas sean muy pequeiias,
se despreciara su efecto en la amplitud de las sefiales de salida.
Entonces:

-y, (t) = alsin(wlt + tpl) + a, sin(wzt + t,,z)
- y,(t) = alsin(wlt + t;'n) +a, sin(wzt + t;,z)

Ademas:
y1 () = a;sin(wyt) + a, sin(w,t)
y2() = agsin(w, (t + 61)) + ay sin(w,(t + 5,))

Donde: 61 = (tll,l - tpl) 5 62 = (tll)z - tpz)
R(t) = f{[alsin(wlt) + ay sin(w,t)] *
[alsin(wl (t+6, + r)) +a, sin(w2 (t+8, + T))]} dt
Se define:
61 +7= T]_
52 + T= TZ
Entonces:
R(®) = f{[alsin(wlt) + ay sin(w,t)] *

[alsin(wl (t+ Tl)) +a, sin(wz (t+ Tz))]} dt



= j[a%sin(wltt)sin(w1 (t +1))]dt
+ f[a%sin(w2 t) sin(w,(t + 15))|dt
+ J-[ala2 sin(wyt) sin(w, (t + 1,))]dt

+ J-[ala2 sin(w,t) sin(wy (t + 741))]dt

Como:

sin(w1 (t+ ‘rl)) = sin(w;t) cos(w;t,1) + cos(w;t) sin(w;t,)

sin(wyt) sin(wyt) = %[COS((Wl — Wz)t) — COS((W1 + Wz)t)]

sin(w;t) cos(wyt) = %[sin((wl + Wz)t) + sin((wl - Wz)t)]

Entonces:

- f[alzsin(wlt)sin(wl(t +1,))]dt
= afcos(wlrl)fsinz(wlt)dt
2
+ %sin(wlrl) f sin(2w;t) dt
- f[azzsin(wzt)sin(wz (t + 7,))]dt
= a%cos(wzrz)fsinz(wzt)dt
2
+ %sin(wzrz) f sin(2w,t) dt
- f[alazsin(wlt)sin(wz (t+1))]dt
a12a2 cos(W,T,) U cos((wy —wy)t)dt
- f cos((wywy)t) dt]
% sin(w,T,) [f sin((wl + Wz)t) dt
+ f sin((w1 — Wz)t) dt]
- f[alazsin(wzt)sin(wl(t +17))]dt =
= %cos(wlrl) U cos((wz - Wl)t) dt
- f cos((wy + wy)t) dt]
+ %sin(wlrl) U sin((w, + wpt) dt

+ f sin((w, —wypt) dt]

+

Eliminando los términos con valor medio nulo:

R(®) = afcos(wlrl)fsinz(wlt)dt

+ a%cos(wZTz)fsinz(wzt)dt

cos (2wt)

y . 1
Como ademas: sin?(wt) = > .

~ t sin 2wt

R(7) = a?cos(wyt,) 7 —%]
t sin 2wyt

+ azcos(w,T,) [E - %]

Volviendo a reemplazar: 7, = (81 +7) ; 7, = (6, + 7)

~ t in 2wyt
R(7) = a? 5~ W] cos(wy(6; + 1))
t sin (2w,t
+ a2 5 %2)] cos(w, (8, + 1))
Entonces:

R(7) = Ajcos(wy(8; + 7)) + Aycos(w, (8, + 7))

Donde:
t sin 2wyt)
4, = a? --—]
1= a7 2 (2 )
t sin 2wyt
-fp-2Ce)
2 = a4z ) 2

Ahora es posible estimar el desfasaje temporal entre las
sefiales y; (t) e y,(t) como el valor de T que maximiza R (7).

dR(1)
at

=0=> Ayw;sin(w1(6; + 7)) = —A,w,sin(w, (5, + 1))

6; es el desfasaje temporal entre las sefales senoidales al pasar
por los filtros, y como este valor es muy chico es posible
realizar la siguiente aproximacion:

sin(w;(6; + 1)) = w;(6; + 1)

= Ayw; (w1 (61 + 7)) = —Aawy (W, (8, + 7))

- A wiEs, + Apwit = —A,w2s, — Aywit

A w2S, + A,w36,
- T= 3 5
Aywi + Aw;

El valor del desfasaje temporal entre las salidas es la media
aritmética de los desfasajes propios de cada frecuencia,
ponderada por el factor A;w?

Asi, este resultado es directamente extendible a una senal de
entrada general, compuesta por la suma de n tonos de distinta
frecuencia. En el caso general:

n 2
i=1 AW 6;

n 2
i=1 AW

)
IR

Para una sefial de entrada compuesta por tonos de igual
amplitud, el desfasaje temporal entre las salidas sera dominado
por el retraso temporal de los tonos de mayor frecuencia, que



ademas es siempre minimo. De ésta manera puede utilizarse el
retraso temporal de los tonos de menor frecuencia como cota
del desfasaje temporal total.

V. CIRCUITO DE PRUEBA

Con el objetivo de realizar pruebas que permitan verificar
los resultados obtenidos, se disefi6 el siguiente circuito:

[/ CII * Voutl
P

11 Gy

T +
C3 Voutd

M2 Gl

Fig. 8. Circuito de prueba.

El circuito de pruebas esta compuesto por dos filtros SCTF
similares al propuesto en [6]. Mediante técnicas de layout
[10], se disefiaron los capacitores, resistencias y
amplificadores de manera de lograr el mejor apareamiento
posible.

El sistema de 1laves estd controlado por dos relojes (Clky,
Clk,) donde la frecuencia de CIk; es el doble de la frecuencia
de Clk,. El primer bloque se encarga de conmutar las sefiales
de entrada provenientes de los microfonos entre los
amplificadores de transconductancia, a la frecuencia de Clk,, y
ademds invierte su polaridad a la frecuencia de Clk,. El
segundo bloque de llaves conmuta las salidas de los
amplificadores entre las entradas de los filtros y el tultimo
bloque intercambia, para cada filtro, el capacitor que recibe la
informacion y el que queda en estado de almacenamiento
(“hold”). De esta manera se logra una distribuciéon de las
sefiales como la que se observa en la figura 9.

Clk1
Clk2
Filtro 1 c1 MI1*Gm1 Hold M1*Gm2 Hold M1*Gm1
iltro
c2 Hold -M1*Gml Hold -M1*Gm2 Hold
Filtra 2 Cc3 M2*Gm2 Hold M2*Gm1 Hold M2*Gm2
iltro
Hold -M2*Gm2; Hold -M2*Gml; Hold

Fig. 8. Distribucion de las sefiales en el circuito de prueba.

El objetivo de esta topologia es aprovechar las ventajas de
los filtros SCTF, y “promediar” entra las salidas las posibles
diferencias paramétricas entre los amplificadores de
transconductancia.

VI. CONCLUSIONES

Se obtuvo una expresion para calcular el retraso de fase y de
grupo de una sefial senoidal que atraviesa un sistema.
Utilizando esos resultados, se obtuvo una expresion para

estimar el retraso temporal entre las sefiales de salida de dos
filtros, debido solamente a las diferencias paramétricas entre
ellos. Esta estimacion permite acotar el error producto de las
variaciones paramétricas en sistemas donde la precision de la
medicién lo requiera. Ademads, la cota obtenida serd mejor
cuanto mayor sea la cantidad de informacion que se posea de
los procesos, y de las sefiales de entrada.
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Analysis of time delay difference due to parametric
mismatch in matched filter channels

Guillermo Stuarts Member, IEEE, Pedro Julian Senior Member, IEEE

Abstract—In this work, the time delay difference between the
outputs of matched filters for a common input is analyzed. The
effect of parametric mismatch in the differential time delay is
estimated, simulated and measured.

Index Terms—Mismatch, matched filter, time delay difference.

I. INTRODUCTION

HE estimation of the propagation delay difference be-
tween spatially separated sensors plays a key role in
many source localization and target tracking applications, such
as communications, acoustics, geophysics, sonar systems and
sensor networks [1]-[4]. Signal conditioning and filtering is
an essential and unavoidable part in all them, at the very first
stage of the analog front-end. The use of a filter into the
signal path introduces a phase shift that depends on the filter
parameters. A slight difference in the filter parameters of the
two channels creates a frequency dependent phase difference,
that will be interpreted by the processing stage as a delay
difference produced by a movement of the target source [5].
This work focuses on the development of expressions that
will allow an estimation of the time delay difference between
the output of two filters, given a common input and parametric
mismatch between them.

II. PHASE DIFFERENCE IN SLIGHTLY MISMATCHED
CHANNELS

A. Single pole linear system with one frequency tone input

To begin the analysis it is illustrative to explain the situation
of a single order low pass filter. In such case, the system has
the form:

H(jw) = a/(jw +b) (D
Therefore, the phase is given by
¢ = tan"* (w/b) (2)
Now, let us consider two systems, of the form (1), with
a common sinusoidal input, namely u(t) = U x sin(wt),

where one of them suffers a variation in the value of the pole,
changing from b to b + Ab, i.e

H'(jw) = a/(jw +b) 3)
H?(jw) = a/(jw + b+ Ab) ©))

The authors are with the Department of Electrical and Computer Engi-
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Ingenieria Eléctrica (IIIE), UNS-CONICET, and Laboratorio de Micro y Nano
Electrénica, UNS-Comisién de Investigaciones Cientificas (CIC) of Bs. As.,
Bahia Blanca, Argentina, e-mail: gstuarts@uns.edu.ar.

L y,®

> H(w)

u®) .

Ho)tA(o) .y,

Fig. 1: Setup considered with a nominal system, and a per-
turbed system.

Accordingly, the outputs will differ in phase. Actually, both
outputs will be of the following form:

y'(t) =l H' (w) | U x sin(wt + ¢' (w)) (5)
v (t) =l H*(w) | U x sin(wt + ¢*(w)) (6)

The electronic design will try to minimize the difference
between the two filters, so it makes sense to assume that
Ab < b and perform a linearization of y? as a function of
b. Considering a variation Ab around the point b, we obtain

¢*(w) = tan™ ' (w/b) + (w/(w? + b)) x Ab 7

The differential time delay (DTD) corresponding to this
phase delay is:

(w) = (¢'(w) = ¢* (W) /w = Ab/(w? +0°)  (8)

Figure 2 shows a plot of §(w) versus frequency for three
different values of b = {1,10,100}. In the three cases, Ab
was chosen as a 5% variation on the nominal cut-off frequency
value, i.e., Ab = 0.05 x b. It can be clearly appreciated that
a maximum of value Ab/b? occurs at low frequencies and
reduces to zero as frequency increases.

The analysis can be repeated for a single pole high-pass
filter, to find that it has exactly the same DTD characteristics
as a low pass filter.

Notice that for both single pole filters (low-pass and high-
pass) the mismatch in DTD will be small if the frequencies
are close to the cut-off frequency or above it; in other words,
lower frequency signals introduce larger DTD. In addition, the
bigger the cut-off frequency w, = b the smaller the DTD.

B. Higher order filters
If we consider more general systems of the form:

N2 , n ..
Hs) :Hmzs +cis+d; _KHizl(s zi) ©)

bl n;s2 +a;s+b; [T, (s —pi)
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Fig. 2: DTD as a function of frequency for a single-order low-
pass or high-pass filter.

the phase is given by:

N
. C;wW ;W
w) = arctan (| ——— = | —arctan | ———
ljw) 1—21{ (dimiw2) (bimcﬂ)}
(10)
If we consider two systems, and a small variation of one

of the poles frequencies, then we obtain an expression for the
DTD that generalizes expression (8)

d; — min Ac; — ¢;Ad; + ciszmi

— (ciw)? + (d;y — myw?)?

B i (bl — niwz)Aai — azAbl + aiszni (11)
. a;

— (a;w)? 4 (b; — n;w?)?

An example of a second order low pass filter is shown in
Fig. 3.
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Fig. 3: DTD as a function of frequency for a second-order
low-pass filter.

C. Measuring time delay with more frequency components

If the input to the linear system contains more than one
frequency component, and the two systems have a parametric
difference, every frequency component is delayed by a dif-
ferent amount, and the two systems produce in general two

different signals. This means that it is not possible to find
out a unique time delay 7 such that one of the outputs can
be delayed to match the other. Therefore, it is necessary to
introduce a different criteria for time delay.

In this work, we propose the correlation as the tool to define
the time delay between two signals that are different. Given
two signals s1(t), s2(t), the correlation is defined as:

R31732(T) = E[Sl(t)752(t—7')] = /

— 00

o0

s1(t)sa(t—7)dt (12)

Then, we define the DTD between the two signals as

7 = argmax Ry, 4, (7) (13)

The choice of (13) is based on the widespread use of this
mathematical tool for matching closely related signals, and
even for estimate time delay between signals [1]-[4]. The
analysis of the differential TD between a pair of signals with
two frequency tones is relevant cause it provides the basis to
analyze the more general case when both signals have multiple
frequency components. Without loss of generality, for this case
we will be considering a situation as illustrated in Fig. 1. If
the input has a description

u(t) = Upsin(wit) + Uzsin(wat) (14)

then the two outputs 3! (¢) and 32 (¢) will be of the form:

y'(t) =] H'(w1) || Ur x sin(w:(t + 6" (w1)))
+ Hl(wg) || Ua x Sin(WQ(t+51(LU2)))

ya(t) =|| H*(wr) || Uy x sin(wi(t + 6%(w1)))
+ || H*(w2) || Uz x sin(wa(t + 6%(w2)))

In the following we will consider that the parametric vari-
ation is small enough such that |[H*(w;)| = ||H?(w;)]|, for
1 = 1,2. In addition, and without loss of generality, we will
consider y!(t) as reference, and assume that §'(w;) = 0, for
i =1, 2, so that the individual DTD between the tones, is given
by 61 £ §%(w;) and 6@ £ §2(wy) !. Having introduced
these considerations, we can formulate the following theorem
that states the result of the correlation between two outputs of
the above mentioned form.

Theorem 1: Let

y1(t) = aysin(wit) + agsin(wat) (15)

and
y2(t) = aysin(wi (t + 5(1))) + agsin(ws(t + 5(2)) (16)

two signals with frequencies w1, wy and individual differential
delays 61, §(2), the correlation between them is given by

R(t) = A, cos(wi (6 + 7)) LA cos(wa (6@ + 7))

w1 w2

7)

IThis notation is used for the sake of conciseness



where ; in(2unt)
Ao g2 et sin(2nt) .
1=a [ 5 1 (13)
CUQt sin(ngt)
g = ag |1 - ) (19)
Proof: See The Appendix. |

Using the results of Theorem 1, it is possible to find the
DTD as the time 7 that maximizes (17). In fact, 7 is obtained
from the solution of:

on _
or
whose solution is given by:

0 (20)

Ay sin(w (61 + 7)) = —Aysin(wa (6P + 7)) 21

Two cases can be considered here. Let us first examine the
case where each individual delay and the solution delay are
small compared to the signal frequencies, i.e., w; (74+0) < 1
for i =1,2.

1) Individual DTD small compared to 1/w;, i = 1,2: In
this case, we can approximate sin(w;(T+0))) 2 w;(7+6®)
so that (21) reduces to:

A w1 (6M 4 7) _ _A2w2(5(2) +7) 22)
w1 w2

After considering that ¢ is large enough so that wit/2 >
sin(2w1t)/4 and wat/2 > sin(2wst)/4, (18) and (19) can
be written as A; = ajwit/2 and Ay = a3wot/2 respectively.
Some simple algebraic manipulation yields the value for 7:

7 =adW 4+ (1 —a)s® (23)
where
2
w1ay
S S 24
“ wia? + weal @4
2
1-q=_—22% (25)

w1a? + weal

Several interesting conclusions can be drawn from (23).
First of all, notice that the composite DTD is the convex
combination of the two individual delays, thus, the DTD is
always going to be an intermediate value, i.e., a value in the
set

A = [min(6M, 6@, max (5™, 6?)). (26)

Secondly, notice from (25) that whether the composite DTD
is closer to one delay or the other is dependent on the
frequency and the square of the amplitude. Therefore, the
relative amplitude of one tone versus the other has more
influence on the composite DTD than the relative values of
the frequencies.

Thirdly, notice that if the amplitudes of the tones are
equivalent, then the composite DTD is closer to the individual
DTD of the higher frequency signal.

The following examples illustrate these points.

Example 1: Let us consider two low-pass filters of the form
(3) and (4), with @ = 1, b = 1, Ab = b/100 and a signal
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Fig. 4: Individual (DTD1 = 6%, DTD2 = §®?) and
composite DTD as a function of wy for a single order low-pass
filter.

composed by the sum of two tones wuy (t) = sin(wit), uz(t) =
sin(wat), where wy; = 0.1 is kept constant and wo is varied
over the range [10~2,10%]. The signals at the output are of the
form (15) and (16). Signal u,(t) is low frequency, so a; =~ 1,
whereas ay =|| H(jws) ||. According to (8), for a low pass
filter, the individual DTD are of the form §() = Ab/(w?+b?).
As the first tone is fixed, 6(") = Ab/(0.12 + b?) is constant,
whereas §(2) = Ab/(w? + b?). Figure 4 shows the individual
DTD and the composite DTD. It can be appreciated that at low
wo frequencies, both amplitudes are close to one, the individual
DTD satisfy §(2) ~ §(1) ~ Ab/b so that the composite DTD
is also constant and equal to 7 = Ab/b. In the mid-frequency
range of wy we can see that the magnitude has not yet fallen
appreciably, but the frequency has increased, therefore, 7 is
close to (). At higher wy frequencies, the amplitude of the
tone drops significantly, and due to the quadratic dependence
on the amplitude, the composite DTD 7 tends to 6(1). For this
case, wy (7 + 6(1)) < 0.1 x 2 x0.01 < 1 so the assumption
on w; is satisfied; for wo, wo(7 + 5(2)) is less than 1 up to
wo = 100. As we will see in the next subsection, the effect of
5(?) at higher frequencies does not affect the composite DTD.

Example 2: Let us consider now two high-pass filters of the
form || Hy(w) ||= aje/(jw+b). and || Ha(w) || = ajw/(jw+
b+ Ab), with b = 10, Ab = —0.1 x b and two signals of
frequencies w; = 1, wy € {1072,10%}. In this case, a; =
w;i/\/w? + b2, i = 1,2, so that the low frequency term is a; ~
w1/b and the high frequency term is as = 1. The individual
DTD §() and 6 are as in Example 1. Figure 5 shows the
individual and composite DTD as a function of frequency ws.
It can be seen that at low frequencies 7 is closer to 5, and
as frequencies increase, it approaches 6(2).

2) Individual DTD large compared to 1/w;: In this case,
we will consider the situation where one of the frequencies,
for example, w(?) is high, so that wy(6(?) +7) > 1 while the
other still satisfies wl(é(l) + 7) < 1. In this case, the first
term in (17) can be Taylor approximated as a constant term,
in a neighborhood of 7 = —§; where it reaches its maximum
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, e
value, i.e., Al%ﬂ ~ Aj/w, therefore, R(T) can
be written as:

27)

The second term in Eq. (27) is periodic, and has maximum
values on the points

(—6@ + 2kn/wy, k € 7). (28)

Since R(7) has been reduced to the sum of a constant term
plus a cosine function, then, it is clear that its maximum
will coincide with the maximum of the cosine function that
is closer to —dM), If k is allowed to be a real number,
the solution of (28) coincident at 7 = —3§() would be
k = wy(d2 — 61)/(27). Therefore the solution is given by

7 =—6@ 4 2k* 7 Jwy

k* = round(ws(d2 — 01)/(27)) (29)

Figure 6 shows a plot of the composite DTD, when there are
two signals, one with a fixed frequency w; and a DTD 6(1) =
0.05, and the other with a frequency wo € [1072,103]rad/s
and a DTD §(Y) = 0.02. The solid line is the exact numerical
result, and the dotted line is the result of the proposed
approximations.
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Fig. 6: Composite DTD as a function of wy for a single order
high-pass filter.

III. EXPERIMENTAL RESULTS

In order to measure the performance of the expressions
obtained in the previous section, a set of filters were designed
and implemented.

A. High-Pass RC Filters

Figure 7 shows the design of two high-pass filters with cut-
off frequency of 60 Hz. Because of parametric mismatch, cut-
off frequencies will be different on each filter. In order to
perform the correlation analysis proposed in (13) 20 cycles of
each output signal were acquired and evaluated with Matlab.

C
- Outl
220n
R
12K
C
} } Out2 >
220n
R

lﬁK

Fig. 7: Single order high-pass filters used to perform the
measurements.

The actual cut-off frequency of each filter was evaluated
by means of a least-squares minimization routine in Matlab,
where f.; = 57.81 Hz and f.o = 59.44 Hz were obtained.
With those values, the numerical DTD was calculated, and
compared with the result of the correlation estimation.
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Fig. 8: DTD calculated and estimated from the measurements
of single-order high-pass filters.

B. Low-Pass RC Filters

The low-pass filters in Figure 9 presented cut-off frequen-
cies of f.; = 20988 Hz and f.o = 19827 Hz. The numerical
calculation of the DTD and the estimation from the correlation
analysis are shown in Figure 10
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Fig. 9: Single order low-pass filter used to perform the
measurements.
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Fig. 10: DTD calculated and estimated from the measurements
of single order low-pass filters.

C. Band-Pass RC Filters

Cascading the high-pass and low-pass filters from the pre-
vious subsections, two bandpass filters were implemented and
the results are shown in figure 11
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1 2 3 4 5
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Fig. 11: DTD calculated and estimated from the measurements
of band-pass filters implemented as the cascade of the previous
high-pass and low-pass filters.

D. Multitone input

Expressions (23) and (29) provide an estimation of the DTD
when the input is a combination of two tones. In order to
validate those expressions, the filter setup of Figure 12 was
implemented. The input signal was constructed as the sum of a
constant frequency tone w; = 500 Hz and a variable frequency
tone wa.

Firstly, two Butterworth second-order low-pass filters were
implemented with the SIM965 filters, with cut-off frequencies
of 1 KHz and 950 Hz. In this case it will hold that the
individual DTD will be small compared to 1/w;, i = 1,2
and so expression (23) was used to estimate the composite
DTD. Figure 13 shows the results of the measurements.

Analog Filter
SRS - SIM 963

LeCroy Oscilloscope
WaveRunner 204 MXi-A

Signal Generator
SRS - DS360
Tilter I

BN
RV

Filter 2

MATLAB

Fig. 12: Filter set-up used to perform the measurements.
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of two second-order low-pass Butterworth filters when the
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Secondly, two second-order high-pass Butterworth filters
were implemented with the SIM965 filters, with cut-off fre-
quencies of 500 Hz and 450 Hz. In this case individual DTD
will be large compared to 1/w;, ¢ = 1, 2 and so expression (29)
was used to estimate the composite DTD. Figure 14 shows the
results of the measurements.
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Fig. 14: DTD calculated and estimated from the measurements
of two second-order high-pass Butterworth filters when the
input is the sum of two tones.

IV. CONCLUSIONS

Several expressions were developed for the estimation of
time delay as a function of filter parameters. The case of a
single tone going through a filter was analysed and expression
(11) was proposed as an estimation for the differential time
delay between the outputs of two generalized filters of any
order. Experimental and simulated results show good matching
with the actual numerical calculation.

Finally, expressions (23) and (29) were obtained for the
estimation of the DTD when the input is a multi-tone signal.
Correlation between the outputs was selected as the tool to
derive such expressions and again a set of measurements were
performed on filters of different type and order to validate the
results.

APPENDIX
PROOF OF THEOREM 1

Proof: Let

y1(t) = arsin(wit) + agsin(wat)
Y2 () = aysin(w (t + 6M)) + agsin(ws(t + 62))

two signals with frequencies wi, ws and individual differ-
ential delays § (1), 5@ the correlation between them is given
by
R(1) = y1(t) x y2(t) = / [a1 sin(wit) + ag sin(wat)] X
[a1 sin(wy (t + 81 + 7)) + ag sin(wa(t + 02 + 7))] dt

Let 71 =81 +7 ; 7o = 02 + 7 then:

R(r) = / [a1 sin(w1t) + ag sin(wat)] X
[a1 sin(wy (t + 71)) + ag sin(wa(t + 72))] dt =
= / [af sin(wit) sin(w; (t + 71))] dt+

+ / a3 sin(wst) sin(ws(t + 72))] dt+
+ /[a1a2 sin(w1t) sin(wa (t + 72))]dt+
+ / [a1as sin(wat) sin(w: (t + 71))]dt
Since:
sin(w(t + 7)) = sin(wt) cos(wr) + cos(wt) sin(wr)
Then:
/ [af sin(w1t) sin(w; (t + 71))]dt] =
_ / 2 gin(wi t[sin(wr ) cos(wi 1) + cos(wi) sin(wy ) dt
=a? cos(w ) / sin?(wit)dt+
+ a? sin(wy7y) / sin(wst) cos(wyt)dt

2
=a? cos(wln)/sinz(wlt)dt + % sin(wlﬁ)/sin@wlt)dt

/ [a3 sin(wat) sin(ws (t + 72))]dt] =

:/ag sin(wat)[sin(wat) cos(wa e )+

+ cos(wat) sin(waTs)]dt
2
=a3 cos(waT) /sin2(w2t)dt + % Sin(wzrg)/sin(ngt)dt



/ [a1as sin(w1t) sin(ws (t + 72))]dt] = Let us define:

twy  sin(2wit)
N

:alag/sin(wlt)[sin(wgt) cos(waTa)+

+ cos(wat) sin(war)]dt Ay = o {twg _ sin(2wot)
72 4
=ajay cos(waTa) /sin(wlt) sin(wst)dt 4+ a1 as sin(waTe) X
Then:
X /sin(wlt) cos(wot)dt R(r) = A, cos(wi (01 + 7)) LAy cos(wa(dg + 7))
w1 w2
Since: -
1
sin(w1t) sin(wat) = = [cos((w1 — wa)t) — cos((w1 + wa)t)]
2 REFERENCES

1
sin(wlt) COS(OJQt) = — [sin((m + w2)t) + sin((m — wz)t)] [1] C. Knapp and G. Carter, “The generalized correlation method for estima-
2 tion of time delay,” vol. 24, no. 4, pp. 320-327, 1976.

Then: [2] M. Azaria and D. Hertz, “Time delay estimation by generalized cross
correlation methods,” vol. 32, no. 2, pp. 280285, 1984.
[al as sin(wlt) sin(ws (t + 7-2))]dt] = [3] D. M. Goblirsch and D. T. Horak, “Error analysis of correlation methods

for estimation of time delays in sensor signals,” in Proc. American Control
Conf, 1985, pp. 526-529.
w l:/[cos((wl — Wz)t) — cos((w1 + w2)t)}dt:| [4] Q. Zou and Z. Lin, “Measurement time requirement for generalized
2 cross-correlation based time-delay estimation,” in Proc. IEEE Int. Symp.
Circuits and Systems ISCAS 2002, vol. 3, 2002.
[/[sin((wl —|—w2)t) + sin((wl — wQ)t)]dt] [5] G. H. Stuarts and P. M. Julian, “Sensibilidad parametrica en filtros
apareados,” in XV Workshop Iberchip, Vol2, 2009.

ayas sin(waTa)
2
Also:

/ [aras sin(wst) sin(wr (£ + 71))]dt] =

_ayapcos(wiT)

ayas sin(wyy)

5 [/[sin((wg + wi)t) + sin((wg — wl)t)]dt]
Removing the terms with zero mean value:

R(7) = a2 cos(wym1) /sin2(w1t)dt+

+ a3 cos(waTs) / sin® (wot)dt

1 _ cos(2wt)
2 2

R(1) = a3 cos(wlﬁ)/ B - cos(zwlt)} dt

1 2
+ a3 COS(WQTQ)/ { - COS(th):| dt

Since: sin®(wt) =

2 2

t in(2w;t

= aj cos(wim) [2 - 78111[(1:)1 )}
1

t  sin(2wat

+ a3 cos(waTs) {2 - Z(lwz)}
2

Replacing: 71 =01 +7 ;0o =02 + T

() = af |5 - 220 st + )+
_ Z%l [t‘;l — sm(iwlt)] cos(wy (01 + 7))+
Zi [tw; — Sm(int)] cos(wz(d2 + 7))



Matched dual-channel front-end preampilifier
for differential time delay measurements

G.H. Stuarts and P. Julian

Presented is an integrated circuit dual-channel front-end preamplifier
that minimises the differential time delay (DTD) between two channels.
The circuit, which is based on a chopper architecture, works in the audio
range and is intended for applications in sound localisation based on
bearing estimation. The circuit was fabricated in a 1.5 x 1.5mm die,
in a 0.5 wm technology. Experimental results indicate a mean DTD of
0.125 ps, which is one order of magnitude smaller than the experimental
results reported in the literature so far.

Introduction: One of the alternatives to perform localisation based on
bearing estimation is the measurement of the difference in time of arrival
(TOA) of a signal source to two microphones. Several miniature systems
based on integrated circuits (ICs) have been proposed in the literature
[1-5]. As shown in [6], the parametric mismatch of the front-end filters
introduces a frequency dependent differential time delay (DTD) that
can mask the intrinsic DTD of the signals, introducing a frequency
dependent error to the spatial localisation accuracy. For instance, the data
used to evaluate three different architectures [1-3], with the physical
setup described in [7], was collected using a first-order lowpass filter
(f. = 300Hz) preamplifier with off-the-shelf 5% tolerance components.
According to [6], this produces ideally a worst-case 26 ws DTD at low
frequencies. Further refinements using 1% tolerance resistors and 2%
tolerance capacitors, reduced the worst-case DTD to 7.9 ps. The mean
absolute error in TOA measured in [7] (for a 10° range of bearing angle)
inan open field test is 65.8 s (this includes not only the DTD from the pre-
amplifiers, but also that of the microphones, the physical setup and the data
logger). On the other hand, [2] reports 2 s accuracy using a generator with
synthetic signals (bypassing the microphones) with on-chip (switched
caps) amplifier channels. To give a relative idea of these numbers, one
degree of bearing angle translates into 5 to 8 us (depending on the
bearing angle) for the physical setup in [7]. Owls can orient with 1° to 2°
of accuracy, similar to humans [5]. These data evidence the significant
impact of DTD due to mismatch when accuracies below 1° of bearing
angle are needed. This Letter presents an IC front-end preamplifier with
a pair of matched filters for TOA measurements in the audio range, that
provides amplification and lowpass filtering with minimum spurious
DTD. The proposed circuit achieves a mean DTD of 0.125 s, with a
maximum DTD of 0.18 s, in the frequency range of interest.
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Fig. 1 Block diagram of proposed topology

Circuit description: The IC implements a two-channel differential
switched Gm-C filter based on [8]. As shown in Fig. 1, the input
signal of each microphone is routed through the Gml-R1 amplifier
during the first half of the 6, cycle, and through Gm2-R2 during the
second half. In addition, the 6, cycle is divided in two phases of 6,
clock. During one phase of 6, the amplifier output is connected to
C1/C3 while C2/C4 are on hold, and during the other phase the
amplifier output is connected to C2/C4 while C1/C3 are on hold. At
the end of one complete cycle of 6,, each input signal will have
passed through both filters, averaging the mismatch among components,
which were carefully matched using layout techniques. The operational
transconductance amplifiers (OTAs) were designed to present a trans-
conductance of 4.5 uS and an input linear range of 1 Vpp by using
source degeneration. The value chosen for the resistors was 230 KQ

and they were matched using the interleaving technique and dummy
resistors; the output capacitors have a value of 100 pF and they were
implemented as the parallel connection of four 25 pF capacitors in a
common-centroid arrangement with dummy capacitors [9]. The
switches are minimum-size pass-gates with dummy switch compen-
sation [10] to reduce charge injection effects.

The circuit was designed to implement two matched first-order
lowpass filters with a gain of 2 and a 3 DB corner frequency of
3.5 KHz. Assuming C1 = C2 = C3 = C4 = C and unitary gain in the
reconstruction filters F1 and F2, the expression for each output is [8]:

2xG R

—X 771(.1,2) X Ra.2) M(I,Z) when 02 =1
1+ 477]fc X R(1,2)

2 x G}’n(z?l) X R(Z,l)
1 + 477]fC X R(Z,l)

Vi =
M(LZ) when 92 =0

The circuit was integrated through MOSIS and occupies a 1.5 x 1.5 mm
area in a 0.5 wm technology. Fig. 2 shows the top view of the layout and
the chip photograph.

-
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3

Fig. 2 Top view of IC layout and die photograph

a Layout of chip
b Die photograph

Experimental results: The integrated circuit was biased with an Agilent
E5270B measurement mainframe, and tested using a Stanford Research
System (SRS) DS-360 ultra-low noise and distortion signal generator.
The clock signals (6; = 1/25 KHz; 6, = 1/50 KHz) were generated
externally, with a Xilinx Spartan 3 FPGA, and the output signals from
the capacitors were acquired with a Lecroy Wavemaster 8 oscilloscope.
The output filters F1 and F2 were implemented in Matlab, after the
acquisition, to avoid adding phase delay to the measurements. The
power consumption of the IC is 2.5 wW.

Because the mismatch in the filters is very small, a direct measurement
is not possible. Following the developments in [6], the time domain
waveforms were acquired and the cross-correlation operation was
performed on them to estimate the DTD. For each frequency value, 20
cycles of the output waveforms were acquired with a time resolution of
1 x 10° points per cycle. This procedure was repeated 20 times and the
median and standard deviation for the DTD were evaluated.

25}

108 104
frequency, Hz

Fig. 3 DTD measured and expected for filters

Theoretical curves calculated for 0.4% mismatch in chopper filters cutoff
frequency and 0.2% mismatch in SRS filters cutoff frequency

- - - - theoretical DTD for chopper filters

O measurement DTD for chopper filters

theoretical DTD for SRS filters

* measurement DTD for SRS filters
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The DTD of the proposed circuit (f, = 3.45 KHz) is shown in Fig. 3,
and shows a mean of 0.125 s (0.18 s maximum) for the frequency
range of interest.

For the sake of comparison, the same measurements were performed
using two SRS SIM-965 programmable analogue filters configured
to implement second-order lowpass Butterworth filters (also with f, =
3.45 KHz) (these filters could not be configured as first order; minimum
order was two). Fig. 3 shows the measured DTD for the two pairs of filters.

Conclusion: Experimental results of a front-end IC that minimises the
DTD between two channels have been presented. The circuit achieves
amean DTD of 0.125 s between channels; with a power consumption
of 2.5 wW, which improves all the experimental setups for signals in the
audio range reported in the literature [1—3, 7]. Moreover, the circuit per-
formance is similar to a commercial high-end programmable analogue
filter.

© The Institution of Engineering and Technology 2012

31 November 2011

doi: 10.1049/e1.2011.3394

One or more of the Figures in this Letter are available in colour online.

G.H. Stuarts and P. Julian (Departamento de Ingenieria Eléctrica y
Computadoras, Universidad Nacional del Sur, Av. Alem 1253, Bahia
Blanca (8000), Argentina)

E-mail: gstuarts@uns.edu.ar

Both authors are also with CONICET, Avda. Rivadavia 1917, Cdad.
Buenos Aires, Argentina

References

1

Julian, P., Andreou, A.G., and Goldberg, D.H.: ‘A low power
correlation-derivative CMOS VLSI circuit for bearing estimation’,
IEEE Trans. VLSI Syst., 20006, 14, (2), pp. 207-212

Stanacevic, M., and Cauwenberghs, G.: ‘Micropower gradient flow
acoustic localizer’, [EEE Trans. Circuits Syst. I, 2005, 52,
pp. 2148-2156

Van Schaik, A., and Shamma, S.: ‘A neuromorphic sound localizer for a
smart MEMS system’, Analog Integr. Circuits Signal Process., 2004,
39, p. 267—273

Harris, J.G., Pu, C.J., and Principe, J.C.: ‘A neuromorphic monaural
sound localizer’, Advances in Neural Information Processing Systems,
1999, 11

Horiuchi, T.: ‘An auditory localisation and coordinate transform chip’,
Adv. Neural Inf. Process. Syst., 1995, 7, pp. 787— 794

Stuarts, G., and Julian, P.: ‘Analysis of time delay difference due to
parametric mismatch in matched filter channels’. Proc. Argentine
School of Micro-Nanoelectronics Technology and Applications,
(EAMTA), 2011, pp. 1-7

Julian, P., Andreou, A.G., Cauwenberghs, G., Riddle, L., and Shamma,
S.: ‘A comparative study of sound localization Algorithms for energy
aware sensor network nodes’, /EEE Trans. Circuits Syst, I Reg.
Pprs, 2004, 51, (4), pp. 640—648

Arnaud, A.: ‘An efficient chopper amplifier, using a switched gm-c filter
technique’. 18th Symp. on Integrated Circuits and Systems Design,
2005, pp. 213-218

Maloberti, F.: ‘Analog design for CMOS VLSI systems’ (Kluwer
Academic, 2001)

Eichenberger, C., and Guggenbuhl, W.: ‘On charge injection in analog
MOS switches and dummy switch compensation techniques’, /EEE
Trans. Circuits Syst., 1990, 37, (2), pp. 256—-264

ELECTRONICS LETTERS 2nd February 2012 Vol. 48 No. 3



	tesis.pdf
	Sensibilidad parametrica en filtros apareados
	Analysis of time delay difference due to parametric mismatch in matched filter channels
	Matched dual-channel front-end preamplifier for differential time delay measurements


<<
  /ASCII85EncodePages false
  /AllowTransparency false
  /AutoPositionEPSFiles true
  /AutoRotatePages /None
  /Binding /Left
  /CalGrayProfile (Gray Gamma 2.2)
  /CalRGBProfile (sRGB IEC61966-2.1)
  /CalCMYKProfile (U.S. Web Coated \050SWOP\051 v2)
  /sRGBProfile (sRGB IEC61966-2.1)
  /CannotEmbedFontPolicy /Warning
  /CompatibilityLevel 1.7
  /CompressObjects /Off
  /CompressPages true
  /ConvertImagesToIndexed true
  /PassThroughJPEGImages true
  /CreateJobTicket false
  /DefaultRenderingIntent /Default
  /DetectBlends true
  /DetectCurves 0.0000
  /ColorConversionStrategy /LeaveColorUnchanged
  /DoThumbnails true
  /EmbedAllFonts true
  /EmbedOpenType false
  /ParseICCProfilesInComments true
  /EmbedJobOptions true
  /DSCReportingLevel 0
  /EmitDSCWarnings false
  /EndPage -1
  /ImageMemory 1048576
  /LockDistillerParams true
  /MaxSubsetPct 100
  /Optimize true
  /OPM 0
  /ParseDSCComments false
  /ParseDSCCommentsForDocInfo false
  /PreserveCopyPage true
  /PreserveDICMYKValues true
  /PreserveEPSInfo false
  /PreserveFlatness true
  /PreserveHalftoneInfo true
  /PreserveOPIComments false
  /PreserveOverprintSettings true
  /StartPage 1
  /SubsetFonts true
  /TransferFunctionInfo /Remove
  /UCRandBGInfo /Preserve
  /UsePrologue false
  /ColorSettingsFile ()
  /AlwaysEmbed [ true
    /AbadiMT-CondensedLight
    /ACaslon-Italic
    /ACaslon-Regular
    /ACaslon-Semibold
    /ACaslon-SemiboldItalic
    /AdobeArabic-Bold
    /AdobeArabic-BoldItalic
    /AdobeArabic-Italic
    /AdobeArabic-Regular
    /AdobeHebrew-Bold
    /AdobeHebrew-BoldItalic
    /AdobeHebrew-Italic
    /AdobeHebrew-Regular
    /AdobeHeitiStd-Regular
    /AdobeMingStd-Light
    /AdobeMyungjoStd-Medium
    /AdobePiStd
    /AdobeSansMM
    /AdobeSerifMM
    /AdobeSongStd-Light
    /AdobeThai-Bold
    /AdobeThai-BoldItalic
    /AdobeThai-Italic
    /AdobeThai-Regular
    /AGaramond-Bold
    /AGaramond-BoldItalic
    /AGaramond-Italic
    /AGaramond-Regular
    /AGaramond-Semibold
    /AGaramond-SemiboldItalic
    /AgencyFB-Bold
    /AgencyFB-Reg
    /AGOldFace-Outline
    /AharoniBold
    /Algerian
    /Americana
    /Americana-ExtraBold
    /AndaleMono
    /AndaleMonoIPA
    /AngsanaNew
    /AngsanaNew-Bold
    /AngsanaNew-BoldItalic
    /AngsanaNew-Italic
    /AngsanaUPC
    /AngsanaUPC-Bold
    /AngsanaUPC-BoldItalic
    /AngsanaUPC-Italic
    /Anna
    /ArialAlternative
    /ArialAlternativeSymbol
    /Arial-Black
    /Arial-BlackItalic
    /Arial-BoldItalicMT
    /Arial-BoldMT
    /Arial-ItalicMT
    /ArialMT
    /ArialMT-Black
    /ArialNarrow
    /ArialNarrow-Bold
    /ArialNarrow-BoldItalic
    /ArialNarrow-Italic
    /ArialRoundedMTBold
    /ArialUnicodeMS
    /ArrusBT-Bold
    /ArrusBT-BoldItalic
    /ArrusBT-Italic
    /ArrusBT-Roman
    /AvantGarde-Book
    /AvantGarde-BookOblique
    /AvantGarde-Demi
    /AvantGarde-DemiOblique
    /AvantGardeITCbyBT-Book
    /AvantGardeITCbyBT-BookOblique
    /BakerSignet
    /BankGothicBT-Medium
    /Barmeno-Bold
    /Barmeno-ExtraBold
    /Barmeno-Medium
    /Barmeno-Regular
    /Baskerville
    /BaskervilleBE-Italic
    /BaskervilleBE-Medium
    /BaskervilleBE-MediumItalic
    /BaskervilleBE-Regular
    /Baskerville-Bold
    /Baskerville-BoldItalic
    /Baskerville-Italic
    /BaskOldFace
    /Batang
    /BatangChe
    /Bauhaus93
    /Bellevue
    /BellGothicStd-Black
    /BellGothicStd-Bold
    /BellGothicStd-Light
    /BellMT
    /BellMTBold
    /BellMTItalic
    /BerlingAntiqua-Bold
    /BerlingAntiqua-BoldItalic
    /BerlingAntiqua-Italic
    /BerlingAntiqua-Roman
    /BerlinSansFB-Bold
    /BerlinSansFBDemi-Bold
    /BerlinSansFB-Reg
    /BernardMT-Condensed
    /BernhardModernBT-Bold
    /BernhardModernBT-BoldItalic
    /BernhardModernBT-Italic
    /BernhardModernBT-Roman
    /BiffoMT
    /BinnerD
    /BinnerGothic
    /BlackadderITC-Regular
    /Blackoak
    /Bodoni
    /Bodoni-Bold
    /Bodoni-BoldItalic
    /Bodoni-Italic
    /BodoniMT
    /BodoniMTBlack
    /BodoniMTBlack-Italic
    /BodoniMT-Bold
    /BodoniMT-BoldItalic
    /BodoniMTCondensed
    /BodoniMTCondensed-Bold
    /BodoniMTCondensed-BoldItalic
    /BodoniMTCondensed-Italic
    /BodoniMT-Italic
    /BodoniMTPosterCompressed
    /Bodoni-Poster
    /Bodoni-PosterCompressed
    /BookAntiqua
    /BookAntiqua-Bold
    /BookAntiqua-BoldItalic
    /BookAntiqua-Italic
    /Bookman-Demi
    /Bookman-DemiItalic
    /Bookman-Light
    /Bookman-LightItalic
    /BookmanOldStyle
    /BookmanOldStyle-Bold
    /BookmanOldStyle-BoldItalic
    /BookmanOldStyle-Italic
    /BookshelfSymbolOne-Regular
    /BookshelfSymbolSeven
    /BookshelfSymbolThree-Regular
    /BookshelfSymbolTwo-Regular
    /Botanical
    /Boton-Italic
    /Boton-Medium
    /Boton-MediumItalic
    /Boton-Regular
    /Boulevard
    /BradleyHandITC
    /Braggadocio
    /BritannicBold
    /Broadway
    /BrowalliaNew
    /BrowalliaNew-Bold
    /BrowalliaNew-BoldItalic
    /BrowalliaNew-Italic
    /BrowalliaUPC
    /BrowalliaUPC-Bold
    /BrowalliaUPC-BoldItalic
    /BrowalliaUPC-Italic
    /BrushScript
    /BrushScriptMT
    /CaflischScript-Bold
    /CaflischScript-Regular
    /Calibri
    /Calibri-Bold
    /Calibri-BoldItalic
    /Calibri-Italic
    /CalifornianFB-Bold
    /CalifornianFB-Italic
    /CalifornianFB-Reg
    /CalisMTBol
    /CalistoMT
    /CalistoMT-BoldItalic
    /CalistoMT-Italic
    /Cambria
    /Cambria-Bold
    /Cambria-BoldItalic
    /Cambria-Italic
    /CambriaMath
    /Candara
    /Candara-Bold
    /Candara-BoldItalic
    /Candara-Italic
    /Carta
    /CaslonOpenfaceBT-Regular
    /Castellar
    /CastellarMT
    /Centaur
    /Centaur-Italic
    /Century
    /CenturyGothic
    /CenturyGothic-Bold
    /CenturyGothic-BoldItalic
    /CenturyGothic-Italic
    /CenturySchL-Bold
    /CenturySchL-BoldItal
    /CenturySchL-Ital
    /CenturySchL-Roma
    /CenturySchoolbook
    /CenturySchoolbook-Bold
    /CenturySchoolbook-BoldItalic
    /CenturySchoolbook-Italic
    /CGTimes-Bold
    /CGTimes-BoldItalic
    /CGTimes-Italic
    /CGTimes-Regular
    /CharterBT-Bold
    /CharterBT-BoldItalic
    /CharterBT-Italic
    /CharterBT-Roman
    /CheltenhamITCbyBT-Bold
    /CheltenhamITCbyBT-BoldItalic
    /CheltenhamITCbyBT-Book
    /CheltenhamITCbyBT-BookItalic
    /Chiller-Regular
    /CMB10
    /CMBSY10
    /CMBSY5
    /CMBSY6
    /CMBSY7
    /CMBSY8
    /CMBSY9
    /CMBX10
    /CMBX12
    /CMBX5
    /CMBX6
    /CMBX7
    /CMBX8
    /CMBX9
    /CMBXSL10
    /CMBXTI10
    /CMCSC10
    /CMCSC8
    /CMCSC9
    /CMDUNH10
    /CMEX10
    /CMEX7
    /CMEX8
    /CMEX9
    /CMFF10
    /CMFI10
    /CMFIB8
    /CMINCH
    /CMITT10
    /CMMI10
    /CMMI12
    /CMMI5
    /CMMI6
    /CMMI7
    /CMMI8
    /CMMI9
    /CMMIB10
    /CMMIB5
    /CMMIB6
    /CMMIB7
    /CMMIB8
    /CMMIB9
    /CMR10
    /CMR12
    /CMR17
    /CMR5
    /CMR6
    /CMR7
    /CMR8
    /CMR9
    /CMSL10
    /CMSL12
    /CMSL8
    /CMSL9
    /CMSLTT10
    /CMSS10
    /CMSS12
    /CMSS17
    /CMSS8
    /CMSS9
    /CMSSBX10
    /CMSSDC10
    /CMSSI10
    /CMSSI12
    /CMSSI17
    /CMSSI8
    /CMSSI9
    /CMSSQ8
    /CMSSQI8
    /CMSY10
    /CMSY5
    /CMSY6
    /CMSY7
    /CMSY8
    /CMSY9
    /CMTCSC10
    /CMTEX10
    /CMTEX8
    /CMTEX9
    /CMTI10
    /CMTI12
    /CMTI7
    /CMTI8
    /CMTI9
    /CMTT10
    /CMTT12
    /CMTT8
    /CMTT9
    /CMU10
    /CMVTT10
    /ColonnaMT
    /Colossalis-Bold
    /ComicSansMS
    /ComicSansMS-Bold
    /Consolas
    /Consolas-Bold
    /Consolas-BoldItalic
    /Consolas-Italic
    /Constantia
    /Constantia-Bold
    /Constantia-BoldItalic
    /Constantia-Italic
    /CooperBlack
    /CopperplateGothic-Bold
    /CopperplateGothic-Light
    /Copperplate-ThirtyThreeBC
    /Corbel
    /Corbel-Bold
    /Corbel-BoldItalic
    /Corbel-Italic
    /CordiaNew
    /CordiaNew-Bold
    /CordiaNew-BoldItalic
    /CordiaNew-Italic
    /CordiaUPC
    /CordiaUPC-Bold
    /CordiaUPC-BoldItalic
    /CordiaUPC-Italic
    /Courier
    /Courier-Bold
    /Courier-BoldOblique
    /CourierNewPS-BoldItalicMT
    /CourierNewPS-BoldMT
    /CourierNewPS-ItalicMT
    /CourierNewPSMT
    /Courier-Oblique
    /CourierStd
    /CourierStd-Bold
    /CourierStd-BoldOblique
    /CourierStd-Oblique
    /CourierX-Bold
    /CourierX-BoldOblique
    /CourierX-Oblique
    /CourierX-Regular
    /CreepyRegular
    /CurlzMT
    /David-Bold
    /David-Reg
    /DavidTransparent
    /Desdemona
    /DilleniaUPC
    /DilleniaUPCBold
    /DilleniaUPCBoldItalic
    /DilleniaUPCItalic
    /Dingbats
    /DomCasual
    /Dotum
    /DotumChe
    /EdwardianScriptITC
    /Elephant-Italic
    /Elephant-Regular
    /EngraversGothicBT-Regular
    /EngraversMT
    /EraserDust
    /ErasITC-Bold
    /ErasITC-Demi
    /ErasITC-Light
    /ErasITC-Medium
    /ErieBlackPSMT
    /ErieLightPSMT
    /EriePSMT
    /EstrangeloEdessa
    /Euclid
    /Euclid-Bold
    /Euclid-BoldItalic
    /EuclidExtra
    /EuclidExtra-Bold
    /EuclidFraktur
    /EuclidFraktur-Bold
    /Euclid-Italic
    /EuclidMathOne
    /EuclidMathOne-Bold
    /EuclidMathTwo
    /EuclidMathTwo-Bold
    /EuclidSymbol
    /EuclidSymbol-Bold
    /EuclidSymbol-BoldItalic
    /EuclidSymbol-Italic
    /EucrosiaUPC
    /EucrosiaUPCBold
    /EucrosiaUPCBoldItalic
    /EucrosiaUPCItalic
    /EUEX10
    /EUEX7
    /EUEX8
    /EUEX9
    /EUFB10
    /EUFB5
    /EUFB7
    /EUFM10
    /EUFM5
    /EUFM7
    /EURB10
    /EURB5
    /EURB7
    /EURM10
    /EURM5
    /EURM7
    /EuroMono-Bold
    /EuroMono-BoldItalic
    /EuroMono-Italic
    /EuroMono-Regular
    /EuroSans-Bold
    /EuroSans-BoldItalic
    /EuroSans-Italic
    /EuroSans-Regular
    /EuroSerif-Bold
    /EuroSerif-BoldItalic
    /EuroSerif-Italic
    /EuroSerif-Regular
    /EuroSig
    /EUSB10
    /EUSB5
    /EUSB7
    /EUSM10
    /EUSM5
    /EUSM7
    /FelixTitlingMT
    /Fences
    /FencesPlain
    /FigaroMT
    /FixedMiriamTransparent
    /FootlightMTLight
    /Formata-Italic
    /Formata-Medium
    /Formata-MediumItalic
    /Formata-Regular
    /ForteMT
    /FranklinGothic-Book
    /FranklinGothic-BookItalic
    /FranklinGothic-Demi
    /FranklinGothic-DemiCond
    /FranklinGothic-DemiItalic
    /FranklinGothic-Heavy
    /FranklinGothic-HeavyItalic
    /FranklinGothicITCbyBT-Book
    /FranklinGothicITCbyBT-BookItal
    /FranklinGothicITCbyBT-Demi
    /FranklinGothicITCbyBT-DemiItal
    /FranklinGothic-Medium
    /FranklinGothic-MediumCond
    /FranklinGothic-MediumItalic
    /FrankRuehl
    /FreesiaUPC
    /FreesiaUPCBold
    /FreesiaUPCBoldItalic
    /FreesiaUPCItalic
    /FreestyleScript-Regular
    /FrenchScriptMT
    /Frutiger-Black
    /Frutiger-BlackCn
    /Frutiger-BlackItalic
    /Frutiger-Bold
    /Frutiger-BoldCn
    /Frutiger-BoldItalic
    /Frutiger-Cn
    /Frutiger-ExtraBlackCn
    /Frutiger-Italic
    /Frutiger-Light
    /Frutiger-LightCn
    /Frutiger-LightItalic
    /Frutiger-Roman
    /Frutiger-UltraBlack
    /Futura-Bold
    /Futura-BoldOblique
    /Futura-Book
    /Futura-BookOblique
    /FuturaBT-Bold
    /FuturaBT-BoldItalic
    /FuturaBT-Book
    /FuturaBT-BookItalic
    /FuturaBT-Medium
    /FuturaBT-MediumItalic
    /Futura-Light
    /Futura-LightOblique
    /GalliardITCbyBT-Bold
    /GalliardITCbyBT-BoldItalic
    /GalliardITCbyBT-Italic
    /GalliardITCbyBT-Roman
    /Garamond
    /Garamond-Bold
    /Garamond-BoldCondensed
    /Garamond-BoldCondensedItalic
    /Garamond-BoldItalic
    /Garamond-BookCondensed
    /Garamond-BookCondensedItalic
    /Garamond-Italic
    /Garamond-LightCondensed
    /Garamond-LightCondensedItalic
    /Gautami
    /GeometricSlab703BT-Light
    /GeometricSlab703BT-LightItalic
    /Georgia
    /Georgia-Bold
    /Georgia-BoldItalic
    /Georgia-Italic
    /GeorgiaRef
    /Giddyup
    /Giddyup-Thangs
    /Gigi-Regular
    /GillSans
    /GillSans-Bold
    /GillSans-BoldItalic
    /GillSans-Condensed
    /GillSans-CondensedBold
    /GillSans-Italic
    /GillSans-Light
    /GillSans-LightItalic
    /GillSansMT
    /GillSansMT-Bold
    /GillSansMT-BoldItalic
    /GillSansMT-Condensed
    /GillSansMT-ExtraCondensedBold
    /GillSansMT-Italic
    /GillSans-UltraBold
    /GillSans-UltraBoldCondensed
    /GloucesterMT-ExtraCondensed
    /Gothic-Thirteen
    /GoudyOldStyleBT-Bold
    /GoudyOldStyleBT-BoldItalic
    /GoudyOldStyleBT-Italic
    /GoudyOldStyleBT-Roman
    /GoudyOldStyleT-Bold
    /GoudyOldStyleT-Italic
    /GoudyOldStyleT-Regular
    /GoudyStout
    /GoudyTextMT-LombardicCapitals
    /GSIDefaultSymbols
    /Gulim
    /GulimChe
    /Gungsuh
    /GungsuhChe
    /Haettenschweiler
    /HarlowSolid
    /Harrington
    /Helvetica
    /Helvetica-Black
    /Helvetica-BlackOblique
    /Helvetica-Bold
    /Helvetica-BoldOblique
    /Helvetica-Condensed
    /Helvetica-Condensed-Black
    /Helvetica-Condensed-BlackObl
    /Helvetica-Condensed-Bold
    /Helvetica-Condensed-BoldObl
    /Helvetica-Condensed-Light
    /Helvetica-Condensed-LightObl
    /Helvetica-Condensed-Oblique
    /Helvetica-Fraction
    /Helvetica-Narrow
    /Helvetica-Narrow-Bold
    /Helvetica-Narrow-BoldOblique
    /Helvetica-Narrow-Oblique
    /Helvetica-Oblique
    /HighTowerText-Italic
    /HighTowerText-Reg
    /Humanist521BT-BoldCondensed
    /Humanist521BT-Light
    /Humanist521BT-LightItalic
    /Humanist521BT-RomanCondensed
    /Imago-ExtraBold
    /Impact
    /ImprintMT-Shadow
    /InformalRoman-Regular
    /IrisUPC
    /IrisUPCBold
    /IrisUPCBoldItalic
    /IrisUPCItalic
    /Ironwood
    /ItcEras-Medium
    /ItcKabel-Bold
    /ItcKabel-Book
    /ItcKabel-Demi
    /ItcKabel-Medium
    /ItcKabel-Ultra
    /JasmineUPC
    /JasmineUPC-Bold
    /JasmineUPC-BoldItalic
    /JasmineUPC-Italic
    /JoannaMT
    /JoannaMT-Italic
    /Jokerman-Regular
    /JuiceITC-Regular
    /Kartika
    /Kaufmann
    /KaufmannBT-Bold
    /KaufmannBT-Regular
    /KidTYPEPaint
    /KinoMT
    /KodchiangUPC
    /KodchiangUPC-Bold
    /KodchiangUPC-BoldItalic
    /KodchiangUPC-Italic
    /KorinnaITCbyBT-Regular
    /KozGoProVI-Medium
    /KozMinProVI-Regular
    /KristenITC-Regular
    /KunstlerScript
    /Latha
    /LatinWide
    /LetterGothic
    /LetterGothic-Bold
    /LetterGothic-BoldOblique
    /LetterGothic-BoldSlanted
    /LetterGothicMT
    /LetterGothicMT-Bold
    /LetterGothicMT-BoldOblique
    /LetterGothicMT-Oblique
    /LetterGothic-Slanted
    /LetterGothicStd
    /LetterGothicStd-Bold
    /LetterGothicStd-BoldSlanted
    /LetterGothicStd-Slanted
    /LevenimMT
    /LevenimMTBold
    /LilyUPC
    /LilyUPCBold
    /LilyUPCBoldItalic
    /LilyUPCItalic
    /Lithos-Black
    /Lithos-Regular
    /LotusWPBox-Roman
    /LotusWPIcon-Roman
    /LotusWPIntA-Roman
    /LotusWPIntB-Roman
    /LotusWPType-Roman
    /LucidaBright
    /LucidaBright-Demi
    /LucidaBright-DemiItalic
    /LucidaBright-Italic
    /LucidaCalligraphy-Italic
    /LucidaConsole
    /LucidaFax
    /LucidaFax-Demi
    /LucidaFax-DemiItalic
    /LucidaFax-Italic
    /LucidaHandwriting-Italic
    /LucidaSans
    /LucidaSans-Demi
    /LucidaSans-DemiItalic
    /LucidaSans-Italic
    /LucidaSans-Typewriter
    /LucidaSans-TypewriterBold
    /LucidaSans-TypewriterBoldOblique
    /LucidaSans-TypewriterOblique
    /LucidaSansUnicode
    /Lydian
    /Magneto-Bold
    /MaiandraGD-Regular
    /Mangal-Regular
    /Map-Symbols
    /MathA
    /MathB
    /MathC
    /Mathematica1
    /Mathematica1-Bold
    /Mathematica1Mono
    /Mathematica1Mono-Bold
    /Mathematica2
    /Mathematica2-Bold
    /Mathematica2Mono
    /Mathematica2Mono-Bold
    /Mathematica3
    /Mathematica3-Bold
    /Mathematica3Mono
    /Mathematica3Mono-Bold
    /Mathematica4
    /Mathematica4-Bold
    /Mathematica4Mono
    /Mathematica4Mono-Bold
    /Mathematica5
    /Mathematica5-Bold
    /Mathematica5Mono
    /Mathematica5Mono-Bold
    /Mathematica6
    /Mathematica6Bold
    /Mathematica6Mono
    /Mathematica6MonoBold
    /Mathematica7
    /Mathematica7Bold
    /Mathematica7Mono
    /Mathematica7MonoBold
    /MatisseITC-Regular
    /MaturaMTScriptCapitals
    /Mesquite
    /Mezz-Black
    /Mezz-Regular
    /MICR
    /MicrosoftSansSerif
    /MingLiU
    /Minion-BoldCondensed
    /Minion-BoldCondensedItalic
    /Minion-Condensed
    /Minion-CondensedItalic
    /Minion-Ornaments
    /MinionPro-Bold
    /MinionPro-BoldIt
    /MinionPro-It
    /MinionPro-Regular
    /MinionPro-Semibold
    /MinionPro-SemiboldIt
    /Miriam
    /MiriamFixed
    /MiriamTransparent
    /Mistral
    /Modern-Regular
    /MonotypeCorsiva
    /MonotypeSorts
    /MSAM10
    /MSAM5
    /MSAM6
    /MSAM7
    /MSAM8
    /MSAM9
    /MSBM10
    /MSBM5
    /MSBM6
    /MSBM7
    /MSBM8
    /MSBM9
    /MS-Gothic
    /MSHei
    /MSLineDrawPSMT
    /MS-Mincho
    /MSOutlook
    /MS-PGothic
    /MS-PMincho
    /MSReference1
    /MSReference2
    /MSReferenceSansSerif
    /MSReferenceSansSerif-Bold
    /MSReferenceSansSerif-BoldItalic
    /MSReferenceSansSerif-Italic
    /MSReferenceSerif
    /MSReferenceSerif-Bold
    /MSReferenceSerif-BoldItalic
    /MSReferenceSerif-Italic
    /MSReferenceSpecialty
    /MSSong
    /MS-UIGothic
    /MT-Extra
    /MT-Symbol
    /MT-Symbol-Italic
    /MVBoli
    /Myriad-Bold
    /Myriad-BoldItalic
    /Myriad-Italic
    /MyriadPro-Black
    /MyriadPro-BlackIt
    /MyriadPro-Bold
    /MyriadPro-BoldIt
    /MyriadPro-It
    /MyriadPro-Light
    /MyriadPro-LightIt
    /MyriadPro-Regular
    /MyriadPro-Semibold
    /MyriadPro-SemiboldIt
    /Myriad-Roman
    /Narkisim
    /NewCenturySchlbk-Bold
    /NewCenturySchlbk-BoldItalic
    /NewCenturySchlbk-Italic
    /NewCenturySchlbk-Roman
    /NewMilleniumSchlbk-BoldItalicSH
    /NewsGothic
    /NewsGothic-Bold
    /NewsGothicBT-Bold
    /NewsGothicBT-BoldItalic
    /NewsGothicBT-Italic
    /NewsGothicBT-Roman
    /NewsGothic-Condensed
    /NewsGothic-Italic
    /NewsGothicMT
    /NewsGothicMT-Bold
    /NewsGothicMT-Italic
    /NiagaraEngraved-Reg
    /NiagaraSolid-Reg
    /NimbusMonL-Bold
    /NimbusMonL-BoldObli
    /NimbusMonL-Regu
    /NimbusMonL-ReguObli
    /NimbusRomNo9L-Medi
    /NimbusRomNo9L-MediItal
    /NimbusRomNo9L-Regu
    /NimbusRomNo9L-ReguItal
    /NimbusSanL-Bold
    /NimbusSanL-BoldCond
    /NimbusSanL-BoldCondItal
    /NimbusSanL-BoldItal
    /NimbusSanL-Regu
    /NimbusSanL-ReguCond
    /NimbusSanL-ReguCondItal
    /NimbusSanL-ReguItal
    /Nimrod
    /Nimrod-Bold
    /Nimrod-BoldItalic
    /Nimrod-Italic
    /NSimSun
    /Nueva-BoldExtended
    /Nueva-BoldExtendedItalic
    /Nueva-Italic
    /Nueva-Roman
    /NuptialScript
    /OCRA
    /OCRA-Alternate
    /OCRAExtended
    /OCRB
    /OCRB-Alternate
    /OfficinaSans-Bold
    /OfficinaSans-BoldItalic
    /OfficinaSans-Book
    /OfficinaSans-BookItalic
    /OfficinaSerif-Bold
    /OfficinaSerif-BoldItalic
    /OfficinaSerif-Book
    /OfficinaSerif-BookItalic
    /OldEnglishTextMT
    /Onyx
    /OnyxBT-Regular
    /OzHandicraftBT-Roman
    /PalaceScriptMT
    /Palatino-Bold
    /Palatino-BoldItalic
    /Palatino-Italic
    /PalatinoLinotype-Bold
    /PalatinoLinotype-BoldItalic
    /PalatinoLinotype-Italic
    /PalatinoLinotype-Roman
    /Palatino-Roman
    /PapyrusPlain
    /Papyrus-Regular
    /Parchment-Regular
    /Parisian
    /ParkAvenue
    /Penumbra-SemiboldFlare
    /Penumbra-SemiboldSans
    /Penumbra-SemiboldSerif
    /PepitaMT
    /Perpetua
    /Perpetua-Bold
    /Perpetua-BoldItalic
    /Perpetua-Italic
    /PerpetuaTitlingMT-Bold
    /PerpetuaTitlingMT-Light
    /PhotinaCasualBlack
    /Playbill
    /PMingLiU
    /Poetica-SuppOrnaments
    /PoorRichard-Regular
    /PopplLaudatio-Italic
    /PopplLaudatio-Medium
    /PopplLaudatio-MediumItalic
    /PopplLaudatio-Regular
    /PrestigeElite
    /Pristina-Regular
    /PTBarnumBT-Regular
    /Raavi
    /RageItalic
    /Ravie
    /RefSpecialty
    /Ribbon131BT-Bold
    /Rockwell
    /Rockwell-Bold
    /Rockwell-BoldItalic
    /Rockwell-Condensed
    /Rockwell-CondensedBold
    /Rockwell-ExtraBold
    /Rockwell-Italic
    /Rockwell-Light
    /Rockwell-LightItalic
    /Rod
    /RodTransparent
    /RunicMT-Condensed
    /Sanvito-Light
    /Sanvito-Roman
    /ScriptC
    /ScriptMTBold
    /SegoeUI
    /SegoeUI-Bold
    /SegoeUI-BoldItalic
    /SegoeUI-Italic
    /Serpentine-BoldOblique
    /ShelleyVolanteBT-Regular
    /ShowcardGothic-Reg
    /Shruti
    /SimHei
    /SimSun
    /SnapITC-Regular
    /StandardSymL
    /Stencil
    /StoneSans
    /StoneSans-Bold
    /StoneSans-BoldItalic
    /StoneSans-Italic
    /StoneSans-Semibold
    /StoneSans-SemiboldItalic
    /Stop
    /Swiss721BT-BlackExtended
    /Sylfaen
    /Symbol
    /SymbolMT
    /Tahoma
    /Tahoma-Bold
    /Tci1
    /Tci1Bold
    /Tci1BoldItalic
    /Tci1Italic
    /Tci2
    /Tci2Bold
    /Tci2BoldItalic
    /Tci2Italic
    /Tci3
    /Tci3Bold
    /Tci3BoldItalic
    /Tci3Italic
    /Tci4
    /Tci4Bold
    /Tci4BoldItalic
    /Tci4Italic
    /TechnicalItalic
    /TechnicalPlain
    /Tekton
    /Tekton-Bold
    /TektonMM
    /Tempo-HeavyCondensed
    /Tempo-HeavyCondensedItalic
    /TempusSansITC
    /Times-Bold
    /Times-BoldItalic
    /Times-BoldItalicOsF
    /Times-BoldSC
    /Times-ExtraBold
    /Times-Italic
    /Times-ItalicOsF
    /TimesNewRomanMT-ExtraBold
    /TimesNewRomanPS-BoldItalicMT
    /TimesNewRomanPS-BoldMT
    /TimesNewRomanPS-ItalicMT
    /TimesNewRomanPSMT
    /Times-Roman
    /Times-RomanSC
    /Trajan-Bold
    /Trebuchet-BoldItalic
    /TrebuchetMS
    /TrebuchetMS-Bold
    /TrebuchetMS-Italic
    /Tunga-Regular
    /TwCenMT-Bold
    /TwCenMT-BoldItalic
    /TwCenMT-Condensed
    /TwCenMT-CondensedBold
    /TwCenMT-CondensedExtraBold
    /TwCenMT-CondensedMedium
    /TwCenMT-Italic
    /TwCenMT-Regular
    /Univers-Bold
    /Univers-BoldItalic
    /UniversCondensed-Bold
    /UniversCondensed-BoldItalic
    /UniversCondensed-Medium
    /UniversCondensed-MediumItalic
    /Univers-Medium
    /Univers-MediumItalic
    /URWBookmanL-DemiBold
    /URWBookmanL-DemiBoldItal
    /URWBookmanL-Ligh
    /URWBookmanL-LighItal
    /URWChanceryL-MediItal
    /URWGothicL-Book
    /URWGothicL-BookObli
    /URWGothicL-Demi
    /URWGothicL-DemiObli
    /URWPalladioL-Bold
    /URWPalladioL-BoldItal
    /URWPalladioL-Ital
    /URWPalladioL-Roma
    /USPSBarCode
    /VAGRounded-Black
    /VAGRounded-Bold
    /VAGRounded-Light
    /VAGRounded-Thin
    /Verdana
    /Verdana-Bold
    /Verdana-BoldItalic
    /Verdana-Italic
    /VerdanaRef
    /VinerHandITC
    /Viva-BoldExtraExtended
    /Vivaldii
    /Viva-LightCondensed
    /Viva-Regular
    /VladimirScript
    /Vrinda
    /Webdings
    /Westminster
    /Willow
    /Wingdings2
    /Wingdings3
    /Wingdings-Regular
    /WNCYB10
    /WNCYI10
    /WNCYR10
    /WNCYSC10
    /WNCYSS10
    /WoodtypeOrnaments-One
    /WoodtypeOrnaments-Two
    /WP-ArabicScriptSihafa
    /WP-ArabicSihafa
    /WP-BoxDrawing
    /WP-CyrillicA
    /WP-CyrillicB
    /WP-GreekCentury
    /WP-GreekCourier
    /WP-GreekHelve
    /WP-HebrewDavid
    /WP-IconicSymbolsA
    /WP-IconicSymbolsB
    /WP-Japanese
    /WP-MathA
    /WP-MathB
    /WP-MathExtendedA
    /WP-MathExtendedB
    /WP-MultinationalAHelve
    /WP-MultinationalARoman
    /WP-MultinationalBCourier
    /WP-MultinationalBHelve
    /WP-MultinationalBRoman
    /WP-MultinationalCourier
    /WP-Phonetic
    /WPTypographicSymbols
    /XYATIP10
    /XYBSQL10
    /XYBTIP10
    /XYCIRC10
    /XYCMAT10
    /XYCMBT10
    /XYDASH10
    /XYEUAT10
    /XYEUBT10
    /ZapfChancery-MediumItalic
    /ZapfDingbats
    /ZapfHumanist601BT-Bold
    /ZapfHumanist601BT-BoldItalic
    /ZapfHumanist601BT-Demi
    /ZapfHumanist601BT-DemiItalic
    /ZapfHumanist601BT-Italic
    /ZapfHumanist601BT-Roman
    /ZWAdobeF
  ]
  /NeverEmbed [ true
  ]
  /AntiAliasColorImages false
  /CropColorImages true
  /ColorImageMinResolution 200
  /ColorImageMinResolutionPolicy /OK
  /DownsampleColorImages true
  /ColorImageDownsampleType /Bicubic
  /ColorImageResolution 300
  /ColorImageDepth -1
  /ColorImageMinDownsampleDepth 1
  /ColorImageDownsampleThreshold 2.00333
  /EncodeColorImages true
  /ColorImageFilter /DCTEncode
  /AutoFilterColorImages true
  /ColorImageAutoFilterStrategy /JPEG
  /ColorACSImageDict <<
    /QFactor 0.76
    /HSamples [2 1 1 2] /VSamples [2 1 1 2]
  >>
  /ColorImageDict <<
    /QFactor 1.30
    /HSamples [2 1 1 2] /VSamples [2 1 1 2]
  >>
  /JPEG2000ColorACSImageDict <<
    /TileWidth 256
    /TileHeight 256
    /Quality 10
  >>
  /JPEG2000ColorImageDict <<
    /TileWidth 256
    /TileHeight 256
    /Quality 10
  >>
  /AntiAliasGrayImages false
  /CropGrayImages true
  /GrayImageMinResolution 200
  /GrayImageMinResolutionPolicy /OK
  /DownsampleGrayImages true
  /GrayImageDownsampleType /Bicubic
  /GrayImageResolution 300
  /GrayImageDepth -1
  /GrayImageMinDownsampleDepth 2
  /GrayImageDownsampleThreshold 2.00333
  /EncodeGrayImages true
  /GrayImageFilter /DCTEncode
  /AutoFilterGrayImages true
  /GrayImageAutoFilterStrategy /JPEG
  /GrayACSImageDict <<
    /QFactor 0.76
    /HSamples [2 1 1 2] /VSamples [2 1 1 2]
  >>
  /GrayImageDict <<
    /QFactor 1.30
    /HSamples [2 1 1 2] /VSamples [2 1 1 2]
  >>
  /JPEG2000GrayACSImageDict <<
    /TileWidth 256
    /TileHeight 256
    /Quality 10
  >>
  /JPEG2000GrayImageDict <<
    /TileWidth 256
    /TileHeight 256
    /Quality 10
  >>
  /AntiAliasMonoImages false
  /CropMonoImages true
  /MonoImageMinResolution 400
  /MonoImageMinResolutionPolicy /OK
  /DownsampleMonoImages true
  /MonoImageDownsampleType /Bicubic
  /MonoImageResolution 600
  /MonoImageDepth -1
  /MonoImageDownsampleThreshold 1.00167
  /EncodeMonoImages true
  /MonoImageFilter /CCITTFaxEncode
  /MonoImageDict <<
    /K -1
  >>
  /AllowPSXObjects false
  /CheckCompliance [
    /None
  ]
  /PDFX1aCheck false
  /PDFX3Check false
  /PDFXCompliantPDFOnly false
  /PDFXNoTrimBoxError true
  /PDFXTrimBoxToMediaBoxOffset [
    0.00000
    0.00000
    0.00000
    0.00000
  ]
  /PDFXSetBleedBoxToMediaBox true
  /PDFXBleedBoxToTrimBoxOffset [
    0.00000
    0.00000
    0.00000
    0.00000
  ]
  /PDFXOutputIntentProfile (None)
  /PDFXOutputConditionIdentifier ()
  /PDFXOutputCondition ()
  /PDFXRegistryName ()
  /PDFXTrapped /False

  /CreateJDFFile false
  /Description <<

    /BGR <>
    /CHS <FEFF4f7f75288fd94e9b8bbe5b9a521b5efa7684002000410064006f006200650020005000440046002065876863900275284e8e5c4f5e55663e793a3001901a8fc775355b5090ae4ef653d190014ee553ca901a8fc756e072797f5153d15e03300260a853ef4ee54f7f75280020004100630072006f0062006100740020548c002000410064006f00620065002000520065006100640065007200200035002e003000204ee553ca66f49ad87248672c676562535f00521b5efa768400200050004400460020658768633002>
    /CHT <FEFF4f7f752890194e9b8a2d7f6e5efa7acb7684002000410064006f006200650020005000440046002065874ef69069752865bc87a25e55986f793a3001901a904e96fb5b5090f54ef650b390014ee553ca57287db2969b7db28def4e0a767c5e03300260a853ef4ee54f7f75280020004100630072006f0062006100740020548c002000410064006f00620065002000520065006100640065007200200035002e003000204ee553ca66f49ad87248672c4f86958b555f5df25efa7acb76840020005000440046002065874ef63002>
    /CZE <>
    /DAN <>
    /DEU <>
    /ESP <>
    /ETI <>
    /FRA <>
    /GRE <>

    /HRV <>
    /HUN <>
    /ITA <>
    /JPN <>
    /KOR <FEFFc7740020c124c815c7440020c0acc6a9d558c5ec0020d654ba740020d45cc2dc002c0020c804c7900020ba54c77c002c0020c778d130b137c5d00020ac00c7a50020c801d569d55c002000410064006f0062006500200050004400460020bb38c11cb97c0020c791c131d569b2c8b2e4002e0020c774b807ac8c0020c791c131b41c00200050004400460020bb38c11cb2940020004100630072006f0062006100740020bc0f002000410064006f00620065002000520065006100640065007200200035002e00300020c774c0c1c5d0c11c0020c5f40020c2180020c788c2b5b2c8b2e4002e>
    /LTH <>
    /LVI <>
    /NLD (Gebruik deze instellingen om Adobe PDF-documenten te maken die zijn geoptimaliseerd voor weergave op een beeldscherm, e-mail en internet. De gemaakte PDF-documenten kunnen worden geopend met Acrobat en Adobe Reader 5.0 en hoger.)
    /NOR <>
    /POL <>
    /PTB <>
    /RUM <>
    /RUS <>
    /SKY <>
    /SLV <>
    /SUO <>
    /SVE <>
    /TUR <>
    /UKR <>
    /ENU (Use these settings to create Adobe PDF documents best suited for on-screen display, e-mail, and the Internet.  Created PDF documents can be opened with Acrobat and Adobe Reader 5.0 and later.)
  >>
  /Namespace [
    (Adobe)
    (Common)
    (1.0)
  ]
  /OtherNamespaces [
    <<
      /AsReaderSpreads false
      /CropImagesToFrames true
      /ErrorControl /WarnAndContinue
      /FlattenerIgnoreSpreadOverrides false
      /IncludeGuidesGrids false
      /IncludeNonPrinting false
      /IncludeSlug false
      /Namespace [
        (Adobe)
        (InDesign)
        (4.0)
      ]
      /OmitPlacedBitmaps false
      /OmitPlacedEPS false
      /OmitPlacedPDF false
      /SimulateOverprint /Legacy
    >>
    <<
      /AddBleedMarks false
      /AddColorBars false
      /AddCropMarks false
      /AddPageInfo false
      /AddRegMarks false
      /ConvertColors /ConvertToRGB
      /DestinationProfileName (sRGB IEC61966-2.1)
      /DestinationProfileSelector /UseName
      /Downsample16BitImages true
      /FlattenerPreset <<
        /PresetSelector /MediumResolution
      >>
      /FormElements false
      /GenerateStructure false
      /IncludeBookmarks false
      /IncludeHyperlinks false
      /IncludeInteractive false
      /IncludeLayers false
      /IncludeProfiles true
      /MultimediaHandling /UseObjectSettings
      /Namespace [
        (Adobe)
        (CreativeSuite)
        (2.0)
      ]
      /PDFXOutputIntentProfileSelector /NA
      /PreserveEditing false
      /UntaggedCMYKHandling /UseDocumentProfile
      /UntaggedRGBHandling /UseDocumentProfile
      /UseDocumentBleed false
    >>
  ]
>> setdistillerparams
<<
  /HWResolution [600 600]
  /PageSize [612.000 792.000]
>> setpagedevice


