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Hoy la electrénica digital ha sustituido la electronica analdgica en numerosas apli-
caciones y circuitos. La electronica digital permite la miniaturizacion y versatilidad
alcanzada por la electronica actual. En general en la electronica digital las operaciones
resultan mas sencillas, pueden implementarse funciones méas complejas y los circuitos
pueden realizar mas de una funcién con la misma circuiteria. Son mas faciles de disenar,
fabricar y probar.

La naturaleza analégica de las senales fisicas obliga a disponer de un método, una
forma, para transformar una senal analdgica hacia la equivalencia digital para poder
aprovechar toda la potencia de célculo que esta posee. Este método es la cuantificacion
y discretizacion y el dispositivo que la hace posible es un convertidor analdgico digital
(A/D). Posee caracteristicas tanto de la electrénica analégica como de la electrénica
digital y resulta un circuito critico dentro de las etapas de un sistema. Los errores
introducidos en esta etapa, seran propagados a través de toda el sistema.

Dentro de la tendencia general hacia la miniaturizacion, la reduccion de consumo
y el aumento de las funcionalidades al que se dirigen los dispositivos en la actualidad,
los A/D como parte de un sistema, se ven afectados y tienen que contibuir a conseguir
los objetivos.

Una estrategia a la miniaturizacién consiste del concurso de toda clase de circuitos
dentro del mismo circuito integrado. Esta solucion tiene algunos problemas. Uno de los
mas importantes es el ruido. La reduccién de consumo se aborda en general, por esca-
lado en tecnologia o reduccion del valor de la fuente de alimentacién. El escalado obliga
a un diseno cuidadoso para contener el aumento de la potencia estatica, mientras que
el segundo enfoque, debe manejar la degradacién sufrida por la electrénica analdgica.

El convertidor A/D desempenia un papel importante dentro del desarrollo de la era
digital. Es un circuito interesante que merece estudio. Este proyecto trata de hacerlo.

Inigo Cenoz Villanueva
19 de noviembre de 2012
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1.1. Objeto del proyecto

Se pretende disenar un convertidor analégico/digital (A/D) de ultra bajo consumo
en tecnologia CMOS para su aplicacion en nodos microsensores de redes de monitoriza-
cion distribuida. Estos nodos combinan sensado, procesado, comunicaciones y gestion
de energia en un volumen muy reducido. La energia disponible es muy limitada, siendo
necesario el empleo de circuitos de ultra bajo consumo.

En el proyecto se plantea como solucién de diseno una arquitectura de A/D de
aproximaciones sucesivas (SAR) por estar bien adaptada a los requerimientos de esta
aplicacion. Se pretende como objetivo de disenio una topologia de 8 bits y 100KS/s con
un consumo estatico inferior a 1uW.

1.2. Descripcion del proyecto

Los entornos de inteligencia ambiental basados en redes inalambricas de monitori-
zacion distribuida se postulan como una de las mayores oportunidades de mercado en
los proximos anos y estan siendo fuertemente impulsados por el VII Programa Mar-
co. Sin embargo, su despliegue masivo es todavia inviable por razones energéticas,
econdmicas y ecologicas. Es preciso el desarrollo de microsensores inalambricos alta-
mente integrados, de ultra bajo consumo y energéticamente auténomos para lograr que
estas tecnologias pasen de ser una visién futura a una realidad plausible. Para ello es
necesario un notable esfuerzo investigador que promueva un avance tecnoldgico cuali-
tativo en el desarrollo de microsensores inaldmbricos de bajo tamano, coste, consumo
e impacto ambiental.

En este contexto, uno de los problemas relevantes en el disenio de estos microsensores
es la realizacion de A/D de ultra bajo consumo, capaces de ser alimentados incluso
por la escasa y variable energia captada del entorno por medio de sistemas de “Energy
Harvesting”. Los convertidores de aproximaciones sucesivas son una de las arquitecturas
mas populares en interfaces de sensores alimentados por energia ambiental, dado que
es posible obtener resoluciones medias con alta eficiencia energética simplificando la
parte analdgica y evitando el uso de amplificadores operacionales.

En el presente proyecto se aborda el desarrollo de un A/D de aproximaciones suce-
sivas adecuado a los requerimientos de esta aplicacion. Se exploraran diversas técnicas
de diseno novedosas de los bloques basicos empleados en el convertidor, utilizando por
ejemplo estructuras operando en inversiéon débil, para conseguir las caracteristicas an-
teriormente citadas. Junto al convertidor completo, también se integraran en el mismo
chip los bloques bésicos del mismo para su caracterizaciéon independiente.



1.3. Magnitudes del proyecto

Como se ha comentado, el trabajo a desarrollar en el PFC consiste en la creacién
de un circuito integrado que implemente un nuevo convertidor A/D de aproximacio-
nes sucesivas, asi como sus bloques basicos para una caracterizacion individual de los
mismos. Entre las posibles técnicas a estudiar estan:

» Empleo de nuevos bloques activos y pasivos (comparadores, conmutadores, circui-
tos de “clock boosting”) con iguales o superiores caracteristicas que los actuales
y ocupando menor area de silicio.

= Andlisis de algoritmos de operacion alternativos del convertidor A/D para el
funcionamiento eficiente del mismo en entornos de baja tension de alimentacion
y bajo consumo de potencia.

= Arquitecturas alternativas de diseno del convertidor.

1.4. Estructura del proyecto

El PFC partird de un analisis de las arquitecturas de convertidores A/D de ultra
bajo consumo existentes, asi como del estado actual de los bloques basicos a emplear
en el diseno del convertidor.

Posteriormente se realizara el disenio de los bloques bésicos, y su correcta operacion
sera verificada en simulacién. Los resultados obtenidos en esta etapa permitirdn una
primera evaluacion del grado de cumplimiento de las especificaciones marcadas.

Seguidamente se afrontara el diseno del convertidor a nivel de sistema, evaluando
distintos algoritmos de operacion y comparando las prestaciones de estos algoritmos
con propuestas anteriores.

Finalmente se realizara el diseno a nivel fisico (layout) del circuito integrado no
automatizado (full-custom). Se enfatizara en esta etapa de disefio la consecucién del
necesario aislamiento entre las partes analdgica y digital.

1.5. Etapas de desarrollo

El desarrollo del proyecto se puede dividir en las siguientes etapas, pudiendo en
algunos casos solaparse en el tiempo:

= Revision de los conceptos basicos en microelectréonica analdgica: operacion del
transistor CMOS, etapas bésicas (par diferencial, espejo de corriente, etc.).

= Manejo de las herramientas de diseno microelectrénico: entornos Cadence y Sy-
Nopsys.
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Analisis del trabajo previo realizado (articulos, PFC anteriores).

Diseno y simulacién de los bloques bésicos (comparadores, conmutadores, circuito
de muestreo y retencion, etc.).

Diseno y simulacion de la arquitectura completa del convertidor A/D.

Layout del circuito.

11
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2.1.

Tipos A/D y aplicaciones

En la siguiente tabla se muestran de forma resumida los principales tipos A/D

asi como sus principales caracteristicas y aplicaciones.

Tipo A/D Caracteristicas Aplicaciones
Flash o Arquitectura y légica de control sencillas. Convertidores rapidos
paralelo Convertidor répido (1 ciclo de reloj). y de poca resolucion.

Emplea 2V _ 1 comparadores.

Aumento exponencial de area y consumo
con la resolucién. Necesita circuiteria
para generar niveles referencia

Sub-Ranging,
convertidores
de dos pasos
(two-step
converters)

(2M —1)(2¥ — 1) comparadores,
M + N = Nbits. Necesita mas ciclos reloj
que Flash. Necesita circuito para generar
niveles de tensién de referencia.

Folding &
Interpolation

Reduce a 2mimero folding o] nimero de Sustituto del Flash
comparadores respecto Flash. Mejora
latencia respecto Pipeline. No idealidades

en las operaciones de folding.

Interleaved

Utiliza M ADC en paralelo. Cada ADC
convierte cada M transicién del reloj.
Problemas de precisién en la
multiplexacién. Consigue alta resolucién
y alta velocidad.

Sigma/delta

Mediciones
industriales y audio y
VOZ.

Prescinde de circuitos para generar
tensiones de referencia. Queda libre de
imprecisiones de estos circuitos.
Capacidad de conformado del ruido
trasladando el ruido a frecuencias fuera
de la banda de interés. Relativa
complejidad del circuito y necesita un
reloj mucho mas rapido para una misma
tasa de conversion.

Pipeline

Instrumentacion,
video, Radio-Software
de altas velocidades.

Répido como flash, baja disipacion
potencia.
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Tipo A/D Caracteristicas Aplicaciones

Pipeline Mayor velocidad que simple Pipeline Aplicaciones de alta
paralelo (teéricamente multiplicado por etapas velocidad, donde no
paralelas) a costa del aumento lineal de es posible alcanzar

consumo y area. Problemas por desajuste con un tinico pipeline.
entre ramas.

Aproximaciones Circuiteria sencilla y bajo consumo. Baja/media

Sucesivas Incremento lineal de ciclos de conversiéon  frecuencia y media

(SAR) con el nimero de bits. resolucién.
Adquisicion de
senales.

2.2. A/D de aproximaciones sucesivas (SAR)

Vv
ref entrada
T&H
3 D/A -------
/4vref
1 H
/2Vref [
EEE | B
14V ef : —
— salida * ; (
L digital N\ i
| 0 ‘ N
(@) (b)

(a) (b)

Figura 2.1: (a) Descripcion de bloques A/D SAR y (b) grifica ejemplo de conversion.

En la figura 2.1 se muestra la descripcién conceptual para un convertidor SAR,que
consta de los siguientes bloques, (1) un circuito de muestreo y retencién (T&H), (2) un
comparador, (3) circuito generador de tensiones de referencia (D/A) y (4) circuiteria
l6gica digital de control (SAR).

La conversion es por busqueda binaria por aproximaciones sucesivas. Consiste en
comparaciones sucesivas entre el valor de muestra de una senal analogica a convertir
retenida por el circuito de seguimiento y retencién, y la senal de referencia del D/A.

16
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Las tensiones generadas de referencia guardan una progresién binaria, segin

Nbits

Z 27" ref(_l)p
n=1

donde p es el valor del bit anterior, cero o uno.

La figura 2.1.(b) muestra un ejemplo para conversiéon de una muestra analégica
indicando las fases que atraviesa un A/D SAR de 3 bits. Habiendo adquirido y retenido
una muestra por parte del bloque T&H, fase (a) indicado en figura 2.1.(b), la conversién
comienza determinando el bit de mds peso o significativo (MSB). En el ejemplo el
valor de la muestra retenida es Viyuestra = 9Vyef/16. La circuiteria de control maneja
el D/A para generar un valor de referencia inicial, es la mitad del maximo valor de
referencia, Vp /4 = Vies/2. Como Vp s < Vipuestra; la muestra es superior a la referencia,

el comparador decide nivel alto (717). El primer bit determinado, la palabra digital de
MSB LSB
salida es en este momento 1 z =z .

Antes de determinar el segundo bit, el circuito de control conocedor del resultado
anterior, ordena un nivel de referencia Vi 4 = 3V,.cr/4, Vicy/4 superior al nivel de refe-

rencia anterior. Ahora ocurre Vp /4 > Vinuestra, €l comparador decide nivel bajo (707).

. o ) MSB LSB
Salida digital momenténea, 1 0 =z .

El dltimo de los bits, el bit menos significativo (LSB), el control, al igual que ac-
tuod para el segundo bit, consulta la informacion de la palabra digital y ordena una refe-

rencia Vp a4 = 5V,er/8, un V,er/8 inferior a la tltima referencia. Ocurre Vp 4 > Viuestras

_ . . .. . MSB_ LSB
el comparador decide bajo (707). Salida digital, 1 0

Vector final digital, s (n) = 100.

El valor digitalizado Zg:bzfs 27" Veep-s(n) =1-Viep /240 Vi /440-Viep /8 = Vies /2. El
valor de la muestra cae entre dos niveles de cuantificacion, Vier/2 < Viquestra < 5Vyef/8.

La diferencia entre el valor real analdgico Vy,uesira v €l valor digitalizado es el error
de cuantificacion. Es inherente a la conversiéon A /D, significa perdida de informacion.
Se presenta como ruido, ruido de cuantificacion.

2.3. Literatura A/D SAR. Estado del arte

Un diseno desde el nivel de transistor ofrece una flexibilidad enorme. Es posible
conseguir el diseno mejor adaptado a necesidades particulares de aplicacion. Para con-
vertidores A/D SAR en aplicaciones de sensores, normalmente se busca reducir el con-
sumo pero con un equilibrio con la velocidad. En otros casos o aplicaciones, pueden
ser mayor sencillez de circuito (valido también para reducir el consumo), la robustez,
resolucién. .. o un compromiso entre todas o entre alguna de ellas.

Los circuitos de mayor consumo en un A/D SAR son el comparador y el D/A. La
logica digital normalmente es la parte mas eficiente del circuito, rara vez se puede
mejorar.
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= Mejora por avance tecnoldgico: Conforme avanza la tecnologia, la reduccién
del tamano del transistor permite emplear (una reduccién de tensién obligato-
ria para no degradar el 6xido de puerta y mantener el MOS funcional) tensiones
inferiores de funcionamiento respecto a antiguas tecnologias. Esto repercute di-
rectamente en un menor consumo dindmico y una mayor velocidad. Se produce
un aumento del consumo estatico.

= Mejora por diseno: Para una tecnologia dada un nuevo enfoque en el disefio
que permite alcanzar nuevas y mejores prestaciones.

Recopilacion de trabajos sobre A/D SAR:

(1) An energy-efficient charge recycling approach for a SAR converter with capacitive
D/A ref]2].

(2) A Low Power Consumption 10-bit Rail-to-Rail SAR A/D Using a C-2C Capacitor
Array ref[3].

(3)

(4)

(5) A 9.4-ENOB 1V 3.8uW 100KS/s SAR A/D with Time-Domain Comparator ref[6].

(6) A 10-bit 500-KS/s Low Power SAR A/D withSplitting Comparator for Bio-Medical

Applications ref[7].

(7) A 12f]/Conversion-Step 8bit 10MS/s Asynchronous SAR A/D for Low Energy Radios
ref[8].

(8) An Ultra Low Energy 12-bit Rate-Resolution Scalable SAR A/D for Wireless Sensor
Nodes ref[9].

(9) An Ultra-Low-Power 10-Bit 100-kS/s Successive-Approximation Analog-to-Digital
Converter ref[10].

(10) A 10-bit 50-MS/s SAR A/D With a Monotonic Capacitor Switching Procedure

ref[1].

(1) An energy-efficient charge recycling approach for a SAR converter with capaci-
tive D/A ref[2].
Compara el método tradicional de conmutacion de D/A de condensadores con 3 méto-
dos para mejorar el consumo en la conmutacién del condensador mayor Cyssp cuando
la prediccién no es correcta, en otras palabras, si Vanaisgica < Vref/2-
Método 1: Two step, consiste en evitar la conmutacién simultanea de los condensadores
Cusp hacia nivel de referencia bajo y Cprsp—1 hacia el nivel de referencia mas alto.
Primero el condensador Cy;sp5_1 es conectado al nivel de referencia alto, mientras el
condensador Cy;sp es mantenido a nivel alto de referencia. Después el condensador
Cusp es llevado al nivel de referencia bajo. Alcanza un ahorro de 10% respecto al
sistema convencional.
Método 2: Charge sharing, primero Cysp v Carsp—1 son desconectados de sus respec-
tivas tensiones de referencia. Segundo, un conmutador interconecta los condensadores
Cyus Y Cusp—1- Y tercero, Cysp es conectado al nivel bajo v Cysp_1 al alto. El

18
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intercambio de carga en la segunda fase disminuye la corriente cuando son conectados
a los niveles finales. Este método alcanza una mejora del 25 % respecto al convencional.
Método 3: Capacitor splitting, divide el condensador Cjy;sp en dos, de manera que con-
muta tnicamente uno de ellos. El resultado es, 37 % de ahorro respecto al convencional.

(2) A 10 bit Charge-Redistribution A/D Consuming 1.9uW at 1 MS/s ref[11]. Em-
plea un D/A de redistribucién de cargas y la técnica de conmutacion ”Step-wise char-
ging”basado en técnicas mostradas en ref[2]. La conmutacién atraviesa dos niveles
de tensién intermedios Vpp — 2Vpp/3 — Vpp/3 — GND. Reduce la energia,
E = CV3, - E = (CV?)/3. Los niveles intermedios son proporcionados por dos
condensadores que almacenan la energia de la conmutaciones anteriores (ocupan casi
3/5 de todo el drea del convertidor). La técnica ”Step-wise charging”sélo se aplica a
los tres condensadores de mayor tamano.
Un comparador de dos etapas, configuracion pre-amplificador mas biestable, para
un bajo ruido, alta velocidad con baja histéresis y nulo consumo estatico. El pre-
amplificador, un par diferencial NMOS unidos por la fuente, un NMOS unido a la
fuente del par diferencial como interruptor y un PMOS en cada respectivo drenador.
Las puertas unidas a los respectivos brazos del D/A. Los PMOS de drenador y NMOS
interruptor activados con senal de reloj. Los PMOS resetean, imponiendo tensién Vpp
en el drenador del par diferencial, cuando el reloj es de nivel bajo, el NMOS de cola
interrumpe la circulacion de corriente en la fase de reset.
La segunda etapa son dos inversores conectados en configuracién de retroalimentacion
positiva, con un NMOS en cada salida de inversor para la puesta a cero del biestable. La
senal de control del reset, esta 180° grados desfasado con el reloj del pre-amplificador.
La retroalimentacion se interrumpe con un PMOS en salidas de cada inversor y forman
un par diferencial que introduce mas ganancia. Las puertas del par diferencial estan
atadas a drenadores del par diferencial del pre-amplificador.
Cuenta con una légica de control asincrona mediante lineas de retraso. Evita el reloj
de alta frecuencia.
La muestra retenida en el banco de condensadores del D/A.

(3) A Low Power Consumption 10-bit Rail-to-Rail SAR A/D Using a C-2C Capaci-
tor Array ref[3].
Emplea D/A de redistribucion en estructura C-2C en la mitad correspondiente a LSB
con fin de disminuir el tamano del grupo de condensadores. Los condensadores MSB
emplean el cldsico arreglo con condensadores de relacion en pesos de base binario.
Consta de dos comparadores complementarios, uno con pares de entrada NMOS (funcio-
na para Vanaisgica > Vo) y €l otro par de entrada PMOS (funciona para Vanaisgica < Vour)-
La siguiente descripcién referida al comparador con par de entrada NMOS. Constituido
por tres etapas, primero, un amplificador diferencial NMOS con NMOS de cola y carga
activa PMOS. Segundo, par diferencial NMOS, cargado con un biestable PMOS y en
cola dos NMOS en serie, uno como interruptor de activaciéon/desactivaciéon y otro pa-
ra polarizar (fuente de corriente). Tercero, amplificador diferencial cargado con espejo
de corriente, un PMOS cortocircuita los drenadores del par diferencial de entrada en
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tiempo de reset. Un NMOS interruptor y otro de polarizacion.
Emplea un circuito de seguimiento y retenciéon en paralelo para reducir la frecuencia
de muestreo a la mitad.

(4) Design of an Ultra-low Power SAR A/D for Biomedical Applications ref[4].
El D/A dividido en dos D/A de 6 bits, unidos mediante un condensador.
Comparador latch dindmico. Dos inversores en configuracién de retroalimentacién posi-
tiva, en la parte alta de los inversores monta la entrada diferencial PMOS con un PMOS
interruptor en surtidor del par diferencial. Implementa circuiteria para reducir el offset
y el ruido de Kick-Back, esto tltimo lo consigue manteniendo la tensién de drenadores
del par diferencial constante entorno al voltaje de alimentacion alto, por insercién de
dos PMOS, uno en cada rama, entre el latch y el par diferencial, controlados por la
senal de reloj. Aislan el latch de la entrada en la fase de reset. Los drenadores del par
diferencial aislados en la fase de reset, son fijados a la tensiéon de alimentacion alta por
PMOS extras. Las salidas en reset son fijadas a nivel bajo por transistores NMOS.
Légica digital emplea reloj auto-generado internamente.

(5) An Ultralow-Energy A/D for Smart Dust ref[5].

El D/A de redistribucién de cargas con capacidades en progresiéon en base dos conven-
cional.
Comparador de par diferencial NMOS cargado por PMOS cruzados formando una re-
alimentacion positiva, mas dos PMOS que hacen la puesta a cero imponiendo los dre-
nadores del par diferencial a tensién alta. La salida conectada a traves de un inversor
por rama.
Légica digital sincrona mediante reloj principal y contador y memorias a base de Flip-
Flops.

(6) A9.4-ENOB1V3.8uW 100KS/s SAR A/D with Time-Domain Comparator ref[6].
El D/A divido en dos grupos de condensadores con relaciéon en base dos y conectados
mediante un condensador de valor unitario.
Incorpora un comparador temporal basado en el tiempo de descarga circuito RC entre
dos ramas idénticas, dirigidas por las tensiones a comparar. Cada rama carga y descarga
mediante un inversor el condesador que forma la constante de tiempo RC. En serie al
NMOS del inversor (en el surtidor de este), se anade un NMOS, el cual recibe en
puerta la tension a comparar y en serie una resistencia que participa en la constante
de tiempo RC. A la salida del inversor, en paralelo con el condensador, un amplificador
en drenador comun y a la salida del amplificador varios inversores proporcionando
ganancia, cuadrando la senal.
Una rama es senal de reloj de un biestable D y la segunda rama, ataca la entrada de
data del mismo biestable D. Si la rama que es senal de reloj es mas rapido, el biestable
presentara en la salida un cero, porque la senal de data no completa el tiempo RC. En
caso contrario, si el reloj se retrasa al dato, se registra un uno.

(7) A 10-bit 500-KS/s Low Power SAR A/D with Splitting Comparator for Bio-
Medical Applications ref[7].
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Emplea la técnica Split-capacitor y 1 bit sub-D/A ref[2] en el D/A de redistribucién de
cargas.
Se sirve de dos comparadores, uno con un latch regenerativo y otro con ” Offset storage
comparator” y los habilita segin el rango de amplitudes de la senal analdgica. La
eleccién depende del compromiso de potencia y resolucion.
La parte de control es sincrona mediante Flip-Flops para contador y memorias.

(8) A 12fJ/Conversion-Step 8bit 10MS/s Asynchronous SAR A/D for Low Energy
Radios ref[8].
Implementa una red de condensadores conmutados, con capacidades de acuerdo a la
usual progresién en base dos para el D/A.
El comparador de la ref[11] manteniendo la topologia pero introduciendo transistores
de dos tensiones umbrales distintas. Transistores de tensiéon umbral mayor para el tran-
sistor NMOS de cola del par diferencial y en todos los PMOS de la segunda etapa (par
diferencial y PMOS de los inversores en configuracién de retroalimentacién positiva).
Utiliza un control asincrono y se vale de una senal de auto-sincronizacién generada con
la ayuda del comparador como senal base de tiempos dentro de la conversion de los
bits.
Los circuitos con diseno CMOS dindmico.

(9) An Ultra Low Energy 12-bit Rate-Resolution Scalable SAR A/D for Wireless
Sensor Nodes ref[9].
Utiliza D/A de redistribucién de cargas pasivo con condensadores de capacidad en
progresion de base dos. Incluye dos circuitos de conversion de 8 y 12 bits de resolucion.
Para el modo de 12 bit, el comparador consta de tres pre-amplificadores y un latch.
Los pre-amplificadores y el latch incorporan circuiteria extra de auto-compensacion de
offset. Para el modo de 8 bit, el comparador consta de un tnico pre-amplificador y un
latch sin ningun circuito extra.

(10) An Ultra-Low-Power 10-Bit 100-kS/s Successive- Approximation Analog to Di-
gital Converter ref[10].
Emplea D/A de condensadores en dos partes y condensador de unién. Los condensa-
dores correspondientes a los bits LSB de capacidad en progresion en base dos, siendo
en total 5 condensadores, mientras para los bits MSB consta de 31 condensadores de
capacidad unitaria.
El comparador en dos etapas, un pre-amplificador diferencial NMOS con cargas PMOS
y un latch regenerativo de dos inversores en configuracién de retroalimentacién posi-
tiva, dirigidas por un par diferencial cuyas puertas estdn conectadas a los drenadores
del amplificador diferencial del pre-amplificador. El par diferencial del latch, tiene un
transistor que interrumpe el camino entre el surtidor comun y la tensién baja de ali-
mentacién segun fases de puesta a cero y comparacion.
La logica digital implementada mediante contador y registros basados en D Flip-Flop.
Emplea dos tensiones dentro del circuito, para circuito analdgico y digital respectiva-
mente.
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(11) A 10-bit 50-MS/s SAR A/D With a Monotonic Capacitor Switching Procedure
ref[1].
Se sirve de un D/A convencional pero emplea un algoritmo diferente de conmutacion
que permite prescindir del condensador de mayor capacidad y ahorrar una conmutacién.
Utiliza un comparador formado por un par de entrada diferencial PMOS, cargado en
cada rama por NMOS dispuestos en realimentacion positiva. Las salidas se toma de los
drenadores del par diferencial PMOS a traves de inversores. Entre el surtidor del par
de entrada y la alimentacion superior estd interrumpida por dos transistores NMOS,
uno como interruptor entre fase de reset y comparacion y otro de polarizacién.
La logica de control mediante biestables y generan internamente la senal de reloj para
un ciclo completo.

2.4. A/D SAR para el proyecto

El A/D SAR del proyecto se basa en el convertidor ref[1]. Destaca su novedosa
manera de realizar la conmutacién del circuito de conversién digital analégico (D/A),
denominada conmutacién monoténica. Sus caracteristicas son (1) la eliminacién del
condensador de mayor valor del D/A. Disminuye en 50 % la capacidad respecto al con-
vertidor convencional y (2) el convertidor convencional predice el valor del bit y corrige
si la prediccion no es correcta, lo que supone un consumo innecesario. La conmutacién
monotonica realiza la conmutacion tras el resultado de la comparacién por tanto no
existe paso de correccion.

El D/A es de redistribucion de cargas. Es una forma eficiente y sencilla, en cuanto a
complejidad de circuiteria, de implementar el D/A. Formado tinicamente por conden-
sadores, elementos pasivos que no consumen corriente en estado pasivo y transistores
para su conmutacion. Para un diseno en baja potencia se prefiere el D/A de redistri-
bucién de cargas, por delante de D/A de corriente o tensiéon que presentan consumo
de potencia aun cuando el sistema no esta en fase de conversion. Existen disefios para
reducir el consumo en D/A de corriente y tension en estado de espera, induciendo la
hibernacién del circuito hasta la siguiente muestra. Esto tiene un sobrecosto de circui-
terfa extra (drea ocupada, consumo y complejidad) y problemadticas en la transicién
entre estados de hibernacién y conversién, siendo especialmente critica la transicién
entre el estado de hibernacion hacia estado de conversion.

El banco de condensadores del D/A retiene la muestra de la senal analdgica a
convertir. La eliminacién del circuito independiente de retencién reduce el nimero de
dispositivos, consumo y complejidad.

El comparador es dindmico de una sola etapa, sin pre-amplificador: amplificador
diferencial de entrada cargado por transistores en configuraciéon cruzada formando
el circuito regenerador que proporciona alta ganancia. Tiene consumo cero en re-
poso (salvo el debido a las corrientes de fuga). La alimentacién disponible limita-
da y inferior a la suma de tensiones umbrales de los dispositivos PMOS y NMOS
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(Vrun +|Vrap| < Vbp —Vss), obliga a emplear técnicas de elevacién de tension puerta-
surtidor (Bootstrapping) para los dispositivos de entrada para reducir la distorsién de
la muestra. El circuito empleado es el sugerido por la ref[12].

La configuracién diferencial dota de mayor robustez ante ruidos y distorsiones (au-
menta la linealidad y reduce impacto inyeccién carga) y mayor rango dindmico, pero
el consumo también es superior al de un comparador no diferencial (dobla el tamano
del banco de capacidades, emplea dos D/A).

La circuiteria de control es digital asincrona. Utiliza un registro de desplazamien-
to para senalizacion del bit en conversion actual. Un circuito de control acoplado al
comparador genera el reloj para la temporizacion intra-bits.

El circuito de conmutacion del D/A esta formado por simples inversores.

2.5. Interfaz A/D del proyecto

A continuacion se describen los pines de entrada y salida del convertidor A/D desa-
rrollado (figura 2.2):

(1) Pines de alimentacién: alimentacién positiva (Vpp), alimentacién negativa (Vsg
o tierra GND) y tensién media de alimentacién, tensién comin (Vear = Vpp —
Vss / 2).

(2) Pines de control externo: puesta a cero general (RESETgeneral), reloj(es) de
muestreo (reloj), y pines ajuste del temporizador.

(3) Pines de senales de entrada: entrada analdgica diferencial (Ve,iradat, Ventrada—)-

(4) Pines de salida: cddigo digital (D8, D7, D6, D5, D4, D3, D2, D1).

La senal RESETgeneral desactiva el proceso de conversion, no asi la adquisicién que
se mantiene activo mientras exista senal de reloj. No dispone de senal especifica de fin
de conversion. El acceso al resultado digital ha de hacerse durante la adquisicion de
la muestra siguiente, se puede aprovechar la senal de reloj. La informacién digital se
sobreescribe. Si RESETgeneral esta activa, el valor almacenado se mantiene indefinida-
mente (si la activacién del RESETgeneral es a mitad de conversién, el c6digo no tiene
sentido. Es una composicién entre la muestra anterior y parte de la actual).

Ficha técnica A /D

Resumen de las principales caracteristicas del A/D desarrollado:

Alimentacion positiva: Vpp = 1.5V.

Alimentacion negativa o inferior: Vg = GND =0V.
Numero de bits: Np;s = 8.

Rango cuantificacion: Veyantificacion = Vop — Vss = 1.5V.
Resolucién analdgica: Visg = Veyantificacion /20" = 1.5/28 V.
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reloj reloj calibracion general
J7 Temporizador
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Figura 2.2: Interfaz convertidor A/D disenado.

» Rango de entrada analdgica: Vypaisgica = Vop — Vg = 1.5V.
= Velocidad de muestreo: fy,uestreo = 100KS/s.
s Tasa informacion: fruestreo - Npits = 800Kbit/s.

Ajustes para la puesta en marcha A /D

El sistema necesita un ciclo de conversion de inicializacién para la circuiteria de
elevacion de tension.

Pines calibracién controlan la temporizacién del comparador mediante resisten-
cias controladas por tensién (transistores PMOS y NMOS actuado sobre puerta). El
diseno preestablecido es Vgg para PMOS y Veys para NMOS.

Reloj de muestreo se ajusta a 1MHz para albergar el tiempo de adquisicion y
puesta a cero y satisfacer el flujo de tasa de informacién. Variando el tiempo activo
del reloj se ajusta el tiempo de seguimiento del sistema. El diseno preestablecido es un
tiempo de seguimiento de 1us. Variar la frecuencia del reloj, actia sobre la velocidad
del convertidor, la tasa de informacion.
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Ventajas y desventajas del control sincrono y asincrono

En la literatura consultada sobre diseno de convertidores de bajo consumo, la imple-
mentacion asincrona digital del circuito de control resulta la mas comun (ref[3], ref[6],
ref[7], ref[10]).

Principales ventajas de la 16gica asincrona: (1) Evita desplegar pistas y circuiteria
asociada a la senal de reloj (amplificadores, repetidores,...), esto lleva a reducir la
superficie ocupada por el circuito y el consumo. (2) No existe actividad en puntos del
circuito que no estén funcionando, el ruido es menor y la potencia tinicamente es em-
pleada para el trabajo productivo. (3) Disminuye el consumo asociado a la generacién
de la senal de reloj. (4) La légica digital sincrona concentra toda actividad en torno a
los flancos de reloj. Esto es fuente de ruido a frecuencias armonicas del reloj. Mayor
radiacién electromagnética no deseada. (5) La l6gica asincrona permite cierta relaja-
cién en cumplimiento de tiempos intermedios, siempre que llegue a tiempo a realizar la
funcion final. Ejemplo, puede cada bit tener un tiempo de decisién distinto, si el ciclo
completo de conversion sale antes de comenzar el siguiente ciclo.

Entre las desventajas de la légica asincrona esta la escasez de herramientas de
desarrollo automatizadas y una mayor dificultad a la hora de comprobar su correcto
funcionamiento.

Descripcion del circuito de control

La misién de la circuiteria de control digital es (1) llevar la cuenta del bit actual en
conversion, (2) almacenar el resultado de bit y el cédigo final, (3) marcar las etapas y
tiempos de conversion de bit y total y (4) gobernar los interruptores de adquisicién y
conmutacion del D/A.

Relacién de circuitos de circuiteria de control (Figura 3.1):

(1) Circuito temporizador del comparador (generador reloj intra-bit).
(2) Circuito registros de desplazamiento (SAR).

(3) Circuito maquina de estados maestro.

(4) Circuito de memoria.

1

Descripcion de los circuitos de control:

(1) Circuito generador de la senal de reloj interno (intra-bit), figura 3.1-1,
marca los tiempos de comparacion y puesta a cero del comparador para cada bit y
genera el pulso de reloj para el circuito de desplazamiento.

Una puerta NAND2 conectada a la salida diferencial del comparador, como detector de
final de decisién, senaliza el final del tiempo de comparacion. Es una transicién ascen-
dente. La puesta a cero del comparador es senalizado por una transicion descendente
del NAND2.

Es necesario un circuito de retardo para (1) conceder un margen temporal (el punto de
conmutacion de la puerta NAND2 difiere de ocurrir en los extremos de las tensiones de
alimentacién como se supone idealmente) y asegurar la puesta a cero del comparador.
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Evita una asimetria artificial inicial de tensién entre ambas ramas del comparador ga-
rantizando una tensién de partida igual y (2) flexibilizar el disenio de la circuiteria de
conmutaciéon del D/A. Menor tiempo disponible de conmutacién para D/A, necesaria-
mente obliga a mayores tamanos de interruptor MOS.

Circuito retardador temporal comparativa figura 3.2.(a):

Circuito figura 3.1-1.(a) sencillo circuito basado en un inversor triestado donde los
transistores de control son empleados como resistencias controladas por tension. Fijan
tiempos de subida y bajada, puesta a cero y decision. Es el circuito implementado en
la solucién final.

Circuito figura 3.1-1.(b) una variante del circuito figura 3.1-1.(a) en el que el tiempo
de puesta a cero es variable. El tiempo de puesta a cero depende del bit en curso. A
medida que avanza la conversion es reducido el tiempo habilitando caminos paralelos de
descarga. Cada camino habilitado reduce la resistencia inicial de (Ry_,,) en progresion
Ry 1 — Ry1/2 = Ry_—1/3 — Ry_1/4 ... Puede emplearse tantos tiempos diferen-
tes como bits tenga el convertidor. Un acercamiento de compromiso entre complejidad
de circuito, tamano y consumo es emplear 4 pasos. La mayor rapidez de conmutaciéon
conforme el condensador es de inferior tamano, hace posible esta solucion.

Circuito figura 3.1-1.(c) detector de flancos de subida y bajada con biestable de estado.
El detector de flancos genera un pulso en ambas transiciones del detector de decisién.
Sirve de senal de reloj del biestable. Este retiene el estado de funcionamiento, puesta
a cero o comparar. El biestable, tipo JK.

Circuito figura 3.1-1.(d) es una mejora del circuito figura 3.1-1.(c) (puede ser alternati-
vaa 1-1.(a) y 1-1.(b) sin biestable). Elimina los condensadores. Permite ahorra consumo
dinamico. La puerta inversora triestado es transparente durante el periodo de decision.
La senal del detector de decision pasa a través de la puerta triestado y actia sobre el
biestable conmutando al estado de puesta a cero al comparador. Simultaneamente pone
en marcha el circuito de temporizacion. Cuando cumple el tiempo, el inversor triestado
es llevado a alta impedancia e interrumpe el camino del detector hacia el biestable,
mientras la activacion del transistor NMOS genera un pulso para el biestable que torna
al estado de comparacion y el circuito de temporizacién al estado inicial. El tiempo
temporizado debe ser mayor que el tiempo de reset del comparador a fin de asegurar
que pase el pulso completo del detector de decision a través de la puerta triestado.
La circuiteria de habilitacién del comparador contiene una puerta AND2 (NAND + NOT).
La senal de control es gobernada por la maquina de estados maestro. La senal a con-
trolar la de temporizacion.

(2) Circuito registro de desplazamiento o contador:
Figura 3.1-2 (biestables dispuestos en columna), habilita en cada momento la celda
de memoria adecuada donde registrar el resultado de comparacion. Formado por Flip-
Flops D con puesta a uno asincrono. La salida de la etapa anterior sirve de entrada al
Flip-Flop siguiente. Los Flip-Flops van activandose secuencialmente a cada golpe de
reloj. Alcanzado el final de cuenta son todos inicializados coincidiendo con la ultima
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transicion descendente del detector de decisiéon. La inicializacién y habilitacién son
senalizadas por la maquina de estados maestro.
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Figura 3.2: (a) Comparacion entre el desemperio de los circuitos temporizadores figura
3.1. (b) Comparacion biestables D simple o realimentado (inversores realimentados).
Condiciones ensayo (a) y (b): circuitos aislados, senal entrada 1MHz, ciclo 50% y
salidas cargadas Cearge = 10fF. (¢) Diagrama de estados del convertidor. (d) Evolucion
de senales de control y digitales sobre una conversion.

(3) Circuito maquina de estado maestro: Figura 3.1-3. Registra dos estados:
(1) estado de puesta a cero y adquisicién y (2) estado de conversién. El paso de estado
1 al estado 2, si la senal RESETmaestro no esta activa y segundo flanco del reloj de
adquisicién (muestra tomada). El paso inverso, entre estado 2 y 1, el registro de despla-
zamiento termina la cuenta y el detector de decision realiza una transiciéon descendente.
La circuiteria de la maquina de estados consta de un Flip-Flop D, una puerta AND3
(NAND3 + NOT). Emplea la senal de fin de cuenta, el reloj de muestreo y la senal de
puesta a cero general, RESETmaestro como variables de entrada. Proporciona senal de
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salida para controlar la puesta a cero e inicializacion del registro de desplazamiento y
habilitacién del comparador.

(4) Circuito de memoria: Figura 3.1-4, biestables en columna en la figura.
Celda de memoria de biestable D. No se inicializan, la nueva informacién es sobrescrita.
El dato es tomada de la salida diferencial del comparador. Se aplica un reparto equi-
librado de cargas sobre las salidas del comparador con Ny;s/2 biestables conectados a
cada salida.

La eleccion del biestable permite un ahorro de consumo y espacio si se escoge un
biestable D simple en lugar de uno con inversores realimentados. Se sacrifica la robustez
ante el ruido, la conmutacién accidental. Comparativa figura 3.2.(b).

Biestables seleccionados de ref[13].

Funcionamiento y senales del sistema de control

Estado de espera (inicializacién y adquisicion): La senial de puesta a cero general o
maestra, activa (RESETmaestro = 0, nivel bajo), anula el inicio de conversién pero no el
circuito de muestreo que adquiere regularmente, en cada pulso de la senal de muestreo,
el correspondiente valor de la sefial analégica (intercalando a la sefial de muestreo una
sencilla puerta AND2 controlado por RESETmastro, es posible la inhibicién de toda
actividad en el sistema o parando el reloj de muestreo).

La conversién anterior termina con la inicializacion del registro de desplazamiento
y la parada del comparador.

Un flanco descendente del reloj da comienzo a la adquisicién de una nueva muestra
y termina con el flanco ascendente con la apertura de los interruptores de adquisicién.
La muestra queda registrada en el banco de condensadores D/A. Simultdneamente, con
el mismo flanco ascendente inicializa el biestable de la maquina de estados maestro.
La senal de inicializaciéon del registro de desplazamiento es desactivada y habilitado el
comparador. Comienza la comparacion que determina el bit MSB.

Estado de conversion: El comparador toma la decision y el detector de decision
lo senaliza mediante una transiciéon ascendente. La transicion acciona el registro de
desplazamiento activando el primer Flip-Flop. El Flip-Flop genera una transicion en
la puerta de reloj de memoria y este registra el resultado de la comparacién. Simul-
taneamente quedan activados la circuiteria de conmutacion del D/A y da comienzo la
inicializacion del comparador. La transicion descendente del detector de decision, in-
forma sobre el final de inicializacién del comparador. El D/A tiene las nuevas tensiones
de referencia. Comienza el ciclo para el siguiente bit.

Cuando el sistema registra el bit menos significativo, el registro de desplazamiento
estd al final de cuenta (todos los Flip-Flops activos) y la senial descendente del detector
de decisién introduce al sistema en estado de espera. Se elimina la muestra analégica
de la bancada de condensadores del D/A.

Durante el altimo pulso del temporizador del comparador son inicializados los circui-
tos de elevacion de tension de puerta de los interruptores que lo implementen, excepto
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los de interruptores de adquisicion.

3.2. Comparador para A/D

Los comparadores mas empleados en A/D son del tipo regenerativo de dos eta-
pas constan de (1) amplificador, al menos uno, para pre-amplificar la senal analégica,
normalmente par diferencial y (2) etapa regeneradora de realimentacion positiva para
empujar la salida de la primera etapa hasta los limites de la tension de alimentacion.
ref[11, 1,4, 5, 7, 8, 9].

Los comparadores regenerativos ofrecen, (1) baja complejidad de circuiteria y pocos
dispositivos, (2) alta velocidad, (3) gran ganancia (virtualmente infinita debido a la
regeneracion positiva), (4) bajo consumo y (5) no necesitan ser estables en lazo cerrado.

Los problemas, (1) fase de amplifiacién no lineal, (2) presentan ruido de Kick-
back mas acentuada segin topologia, ref[14] (acople de las pronunciadas diferencias de
voltaje de salida a la entrada por medio de capacidades parésitas Cgs v Cap).

Para A/D de bajo consumo reducir los dispositivos y la complejidad favorece la
reducciéon del consumo por corrientes de fuga y disminuye la superficie ocupada. En
disenos de baja tensién las clasicas configuraciones cascodo, tan comunes en el diseno
analégico, no pueden emplearse por el reducido margen de tensiones que se dispone.
Una alternativa es el empleo de circuitos con retroalimentacién positiva para sortear
esa limitacion.

Los comparadores de regeneracion tienen un caracter digital en su comportamiento.
No guarda ninguna relacién lineal entre el valor de la senal de entrada y salida. Su
funcionamiento estd limitado a decidir cual es el signo de la diferencia entre las senales
de entrada. La no linealidad entrada/salida no es un aspecto negativo para el empleo
en un A/D.

El ruido Kick-back es un problema. Existen configuraciones que son menos sensibles
a este problema, comparadores que aislan la entrada de la salida, o se anaden elementos
adicionales al comparador, para reducir el deterioro ref[4] o técnicas de neutralizacién
empleando un par de condensadores cruzados con valor Cgp entre drenador y puerta
del par de entrada opuesta ref[14]. Cualquier solucién conlleva un incremento de la
complejidad de circuiteria y normalmente, del consumo. Deben sopesarse las ventajas
e inconvenientes de la decision.

Una clasificacion de comparadores regenerativos se hace en base a si tienen un
consumo estatico o dinamico. Los de consumo estatico, mantienen un consumo mas
o menos estable durante todo momento. Los dinamico reducen su consumo a cero
mientras no estan en fase de comparacion mediante circuiteria de interrupcion. La
ventaja ahorrativa de los segundos se cumple hasta cierta frecuencia. A partir de dicha
frecuencia la ventaja desaparece y empeora. El comparador correcto para una aplicacién
estd en el equilibrio entre fuente de energia disponible, consumo, velocidad/frecuencia,
ganancia/resolucion, complejidad y tamafo.
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Figura 3.3: (a) Comparador ref[11]. (b) Comparador ref[1].

Eleccion del comparador

Comparador ref[11]. Funcionamiento y caracteristicas generales.

Comparador con par diferencial mas circuito regenerativo y pre-amplificador dife-
rencial. Comparador dindmico, consumo cero en periodos estacionarios (en espera y
tras tomar la decision). Emplea senal de reloj y su complementario.

Previa comparacién el circuito es inicializado por los transistores de inicializacion.
El periodo de inicializacién lo marca la senal de reloj bajo. Los drenadores del par
diferencial NMOS a la tensién superior de alimentacion v;,+ = v;o— = Vpp y las salidas a
la tension inferior v, = v, = Vgg. La inicializacién es para eliminar cargas que pueden
producir histéresis y alteran el resultado de la comparacion.

La fase de comparaciéon comienza con la conmutaciéon de la senal de reloj. Con el
reloj alto la circuiteria de inicializacion es desactivada y habilitado el pre-amplificador
(NMOShapititacion)- El par NMOS comienza a descargar la carga acumulada en drenado-
res. Cada drenador experimenta una razon de descarga proporcional al voltaje comun
y suma de la mitad de la tensién diferencial para un transistor Voas + Viiferenciai/2 ¥
la resta para el otro Voar — Viiferenciar/2.- A medida que avanza el tiempo, la tensién
comun va en reduccién mientras que la tension diferencial entre drenadores aumenta.
Al alcanzar la tension comun el valor Vpp + Vrmpmes, €l par PMOS diferencial sale del
estado de corte amplificando la senal y habilita el comienzo de la regeneracion. Al
terminar la regeneracion hay una distancia |Vpp — Vgg| entre las salidas diferenciales
[Vor — Vo |-

La disipacién de potencia termina en el pre-amplificador con la descarga de los dre-
nadores NMOS diferenciales. En la segunda etapa, cuando los nodos de salida alcanzan
las tensiones de alimentacion.

Es importante la polarizacién en inversion fuerte de los transistores de la etapa
regeneradora a fin de conseguir la suficiente ganancia para senales de entrada débiles.
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La segunda etapa no es eficiente en consumo.

El emplear un pre-amplificador relaja la ganancia necesaria en el par PMOS. El
par de entrada NMOS esté polarizado en inversion débil mediante el transistor de cola
polarizado en triodo en todo momento dentro del tiempo de comparacion. El par NMOS
en inversion débil mejora el ruido equivalente de entrada.

Comparador ref[1]. Funcionamiento y caracteristicas generales.

Este trabajo emplea el circuito complementario al que se encuentra en el articulo
original. La menor tensién umbral del NMOS en la tecnologia 0.5um, permite ganar
unas décimas de voltio para disponer transistores en serie. NMOS tienen mayor poder
de conduccién (mayor movilidad de cargas y menor tensién umbral).

Consta de un par diferencial NMOS en la entrada, cargado con un circuito de rege-
neracién positiva (dos PMOS con las puertas cruzadas). Es comparador dindmico.

La fase de inicializacién con el reloj bajo, el transistor de habilitacién de cola in-
terrumpe el camino de cortocircuito mientras los dispositivos PMOS de inicializacién
imponen la tensién de alimentacion positiva Vpp en ambos drenadores del par dife-
rencial. La fase de comparaciéon comienza con la transiciéon de reloj al nivel alto, son
desactivados los dispositivos de inicializacién y el transistor N MO Shapititacion €ntra en
triodo. El transistor NMOS,oiarizacion €sta siempre en saturacién durante la compara-
cién con una corriente constante a través de él. El par diferencial comienzan a descargar
los drenadores y a amplificar la tension diferencial. Cuando la tension en drenadores
del par diferencial, alcanza la tensién umbral de los transistores de regeneracion, co-
mienza la regeneracion. El transistor de regeneracion con una tension menor en puerta,
conduce con mayor fuerza y su drenador, que es la puerta del transistor companero se
acerca hacia la tension de alimentacién mas rapidamente y empuja al companero hacia
el estado de corte. A medida que un transistor de regeneracion va entrando més profun-
damente en corte, favorece o refuerza el estado triodo del companero, el cual responde
empujando al otro hacia corte. Se esta produciendo la regeneracion por realimentacién
positiva. La comparaciéon termina con distancia de |Vpp — Vgg| entre ambas salidas.
Una vez alcanzado este estado final existe circulaciéon de corriente por una rama.

El comparador estd disenado para una novedosa forma de conmutacion del D/A de
condensadores monoténica, de forma que la tension comun del par diferencial aumenta
hacia la tensién més alta de alimentacién a medida que la conversion avanza. Esto
produce una variacion de la tension eficaz Vg — Vry del par de entrada. Provoca
variacion en la tension de offset y deteriora la linealidad. El objetivo del transistor de
polarizacién es disminuir dicho efecto sosteniendo la corriente de polarizaciéon comun
del par de entrada casi constante durante toda la conversion.

Consumo de potencia ref[13]

La potencia total consumida en un circuito, Piyiai = Piinamica + Pestatica- A 1la po-
tencia dinamica contribuye la carga y descarga de todas las capacidades del circuito
Prargajdescarga = @ * Ceircuito * f V25, donde 0 < a < 1 cuantifica la actividad del nime-
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ro de conmutaciones. El provocado por cortocircuitos de alimentaciéon por una acti-
vacién simultanea PMOS y NMOS. El consumo de carga y descarga depende de la
tecnologia empleada y del diseno del circuito, una tecnologia de menor Vyy conlleva
la reduccién de Vpp. Un disefio légico asincrono reduce la actividad (o menor). El
consumo por cortocircuitos solo depende de un correcto diseno. Para circuitos donde
VrHnmos + |VrHpmos| > Vpp no existe potencia de cortocircuito.

La potencia estatica P.satica = Vpp - Ipp, debido a la corriente de fuga cuando el
transistor esta en corte. Depende tanto de la tecnologia como del diseno del circuito.
Las tecnologias con menor Vry sufren de mayor consumo estatico.

3.3. Eleccion de la tension de alimentacion

La tensién de alimentaciéon tiene impacto directo en el consumo estatico como
dindmico del circuito. Para un diseno de bajo consumo es comun la estrategia de
la reduccién de tensién para el ahorro de potencia. El avance tecnoldgico viene acom-
panado con una reducciéon de la tension umbral Vg que permite reducir la tension de
alimentacion directamente. Consigue una reduccién directa de la potencia dinamica,
pero simultdneamente incrementa la potencia estatica por mayores corrientes de fuga
(leakage) debido a que el transistor queda en un estado de corte ligero. Existen mul-
titud de estrategias, tanto tecnolégicas como de diseno, para reducir el impacto del
consumo estatico por corrientes de fuga.

La reduccion de tensién es bastante bien tolerada por circuitos digitales a pesar de
verse reducido el margen de ruido y que las variaciones y los desajustes se acentian
por debajo de cierta tension. Los circuitos analdgicos son mas sensibles: deterioro de
linealidad, de inmunidad de ruido, del ancho de banda o/y rango dindmico.

Comparadores ref[11, 1] redisenados para Vpp = 1.2V y tecno-
logia 0.5um

Comparador ref[1]: original tecnologia 65nm Vrmmmes = 0.32V, Vigpmes = —0.36 V,
VI Enmos + |VrHpmos| = 0.68V con Vpp = 1V la suma de tensiéon umbrales equivale al
68 % del rango disponible de alimentacién.

Comparador ref[2]: original tecnologia 0.13um, Virpmes = 0.34V, Virtpmes = —0.36 V,
VI Hnmos + |V Hpmos| = 0.70V con Vpp = 1.2V la suma de tensiones umbrales equivale
al 58 % del rango disponible de alimentacién.

Para tecnologia 0.5um, VirHnmes = 0.75V, Vrtpmoes = —0.96 V', Vrtnmos + | Vrapmos| =
1.61V con Vpp = 1.2V la tension suma de umbrales equivale al 143 % del rango dispo-
nible de alimentacion.

Los comparadores son reajustados para funcionar en tecnologia 0.5um, empleando
transistores en inversiéon débil. Comparador ref[11] tiene el par NMOS funcionando en
inversién débil. El circuito ref[1] ningtin transistor funciona en inversién débil.
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Figura 3.4: (a) Evolucion de las tensiones de salida comparador ref[1] para Von =
0.6V y Vorr = 0.85V con par dimensionado para cuando Vo = 0.6V el transistor de
polarizacion Vpg > 100mV. (b) t (vas) = (L? - VEK:) | (Lo - f (vas)) y linea a 0.5us.

En ambos comparadores no es posible alcanzar el equilibrio entre tiempos, polari-
zacién y dimensiones para cumplir los requerimientos minimos presupuestos.

Polarizar el par de entrada diferencial con tensiéon comin centrada en el rango de
alimentacién, exige al par diferencial de entrada trabajar en inversién débil (subthres-
hold) profunda, Vs = 0.6V suponiendo que el transistor de cola NMOShapiitacion €1
triodo Vps = 0 para el comparador ref[11] y Vgg = 0.5V reservando tension Vpg =
4-U; = 100mV (saturado en inversiéon débil) para el transistor de polarizacién en el
comparador ref[1].

El dimensionamiento para variabilidad impone el limite inferior del tamano del par
de entrada. Para llegar a los parametros de funcionamiento es necesaria una corrien-
te en drenador minima. El diseno entra en un bucle sin fin cuando para alargar el
ancho de banda f = g¢,,/2 -7 - (Cgs + Cgp) hay que actuar sobre la trasconductan-
cia gm, ~ ig/n - Uy indirectamente desde la corriente de drenador. La corriente drenador
iqg=1,-W/L- f(vgs) permite solo actuar sobre las dimensiones. La tensién puerta-
surtidor estd fijada por la tensiéon comun. Al aumentar de dimensiones eleva las capa-
cidades parasitas en el nodo de salida, provocando un peor ancho de banda.

El algoritmo monoténico de conmutacion necesita un comparador capaz de trabajar
con tensiones comunes en todo el rango medio superior (Vpp — Vss) /2 < Vou < Vpp.
Un par dimensionado en Voyr = 0.6V y tension diferencial minima Vy ferenciat = VisB,
la tension surtidor-puerta es de Vgg ~ 0.5V para el comparador ref[l]. Cuando la
tensiéon comun rebasa el valor aproximado de Voa ~ Vpp + Virmpmes + Vas la tension
comun en surtidor es mayor que la tensiéon umbral de los transistores PMOS del circuito
regenerador y la regeneracion no se da. Esta situaciéon se refleja en la figura 3.4.(a).
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Las tensiones por encima de Von ~ Vpp + Vrapmes + Vas son inalcanzables para el
comparador.

En un algoritmo donde la tensién comtn es constante no existe la problematica
anterior. Las tensiones diferenciales oscilan por encima y por debajo de esta tension
comun.

Para el comparador ref[11], el transistor de habilitacién estd en triodo, el drenador
puede bajar hasta la tension mas baja. La tensién de drenadores del par diferencial
NMOS baja por debajo de la tensién umbral del par PMOS y la regeneraciéon se da.
Pero es dificil el ajuste para el rango completo. Cuando la tensién comun es alta la
conduccién es muy potente, de mucha corriente y rapida y la ganancia diferencial
conseguida exigua. Asi la etapa regeneradora tiene una respuesta lenta en el tramo
meta-estable y no cumple la temporizacién exigida. Tiene, en un escenario de circuito
real con desajustes, la posibilidad que el resultado sea incorrecto.

La figura 3.4.(b) muestra el tiempo necesario para que el drenador del par diferencial
del comparador ref[1] se descargue hasta aproximadamente Vi gpmos, punto de regenera-
cién. Tomado la relacién dv/dt = I/C donde la corriente drenador iy = I, - W/L - f(vgs),
la capacidad es C' = Carenador =W - L+ f (Vp, ¢, temp,...) ¥ v = |Vrrpmos| = 1V, el tiem-
po t(v="Vpp) —t(v = Vpp + Vrrpmes) = C/I = L* - f (ig,temp, ...) /1, - f(vgs) empleado
en descargar la tension comun hasta la tensién umbral del transistor PMOS de regene-
racion. La corriente especifica I, es constante. La funcién de la capacidad de drenador
se aproxima por una constante en el rango de funcionamiento. El ajuste de la cons-
tante por medio de simulaciones, f (Vp,o,temp,...) ~ v/K.. La variable dimensional
W desaparece, L conviene mantenerlo pequeno para no aumentar el tiempo. El tnico
parametro libre es la tensién puerta-surtidor.

La figura 3.4.(b) muestra ¢ (vgs) = (L* - VK.) / (I, - f (vas)). Se concluye que para
satisfacer requerimientos temporales es necesario un aumento de la tensién de alimen-
tacion o manteniendo la tension de alimentacion, redefinir tiempos, relajar tiempos.

La grédfica no tiene en cuenta el tiempo de regeneracion. Habria que anadir al
mostrado en la grafica para un valor de tiempo de comparacion total.

3.4. Comparador ref[1]

La decisién es emplear el comparador ref[1] para el A/D por, (1) ser el mejor adap-
tado al algoritmo monoténico de conmutacion, (2) mejor consumo solamente dos ramas
de corriente y dos nodos a inicializar y (3) més sencillo, compacto y pocos transistores.

La tensién de alimentacién de Vpp = 1.5V, (Vgg = 0V). El aumento desde Vpp = 1.2V
penaliza el consumo digital pero beneficia a la circuiteria analégica en funcionamiento
y consumo. Vrpnmos + |Vrapmoes| =~ Vpp en tecnologia 0.5um.
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Figura 3.5: (a) Comparador completo. (b) Clircuito equivalente del circuito PMOS de
regeneracion. (c) Corrientes en el circuito.

Diseno
Par diferencial

El par de entrada necesita (1) alta ganancia para buen desempeno frente al ruido y
(2) dimensiones grandes para favorecer la igualdad entre transistores, reducir el offset
y obtener ganancia en inversion débil.

El par funcionando en inversion débil. Reparto de tension Voar = Vaspar+Vbspolarizacions
para NMOSyoiarizacion, Vps = 100mV, para el par diferencial, Vgg ~ 0.65V, por estar en
inversion débil, consigue la mayor ganancia posible para una corriente dada.

La tension de offset,

2 2
oy _ ( AVTHn >2 N ( Aﬂn Id )2 N AVTHp gmp i Aﬁp £ /V/
of fset \/W \/79mn W L 9mn Wpr 9mn
Para tecnologia 0.5um, Av,,, = 11mVum, Ay,,, = 14mVum, Ag, = Ag, = 2%pum.
Dentro de la raiz, término primero, desajuste debido a la tensién umbral del par NMOS de
entrada. El segundo el desajuste en la corriente drenador causa del desajuste en la transcon-
ductancia. El tercero, el desajuste de la tensién umbral entre transistores PMOS de regenera-

cion reflejado a la puerta. El cuarto término, el desajuste en la corriente por el los transistores
PMOS de regeneracion causa del desajuste de transconductancia.

Simplificacién para diseno: (1) durante la fase de amplificacién diferencial, hasta comen-
zar el periodo de regeneracin, gmn > gmp, despreciar (Avy,,/\/WpLy)(Gmp/gmn) frente
AV INWi L. (2) Ay v Ap estén muy cerca, dentro de la misma década mientras que
(Ia/gm) = n - Uy < 1, despreciar Ag,//WnLy y Agp/\/WpLy frente Ay, /v/WyLn, .

Para mantener el error dentro de un paso de cuantificacion con una confianza del
95%, 30voffset < Visp/2. Con ovoffset A%/THn/WL. Tomar L = 1.05um. Una longitud
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de equilibrio entre las ventajas de mejor ajuste entre pares y mayor ganancia intrinseca
para una corriente dada y bajo deterioro del ancho de banda. Despejar, W = 28um.

Para W = 28um, L = 1.05um y Vgs = 0.65V la corriente tedrica de drenador es
1, ~ 85nA y la capacidad de drenador Cy enador == 35fF. Una aproximacién del tiempo
de descarga, t = CV/I >~ 0.4us con V = Vigpmes = 1V.

Circuito de regeneracion

Resolver el circuito equivalente figura 3.5.(b),

f 1 | Avo
o gmp 1 " Awvo (t =0)

Cuo TdsCuo

Avo = vo; —voy ¥ Cy suma de todas la capacidades, parésitas inclusive, de un nodo
de salida. La velocidad del circuito de regeneracién se mejora, (1) partiendo de una
tension inicial mayor (ganancia del par de entrada) o (2) mediante el ajuste de la razén
gmp/Cuo- Al valor del condensador contribuyen una parte fija del amplificador de salida
pero otra estrechamente dependiente del tamano del PMOS y del par NMOS.

La figura 3.5.(c) simplificacién de una rama del circuito de regeneracién. El con-
densador C,, es la suma de capacidades de puerta del PMOS de regeneracion, de la
entrada del inversor de salida, el transistor de inicializacion y del NMOS del par diferen-
cial. Plantear ecuacion para el periodo de amplificacién, dv/dt = I/C en figura 3.5.(c)-1
al nodo de salida. Desde vo = Vpp hasta Vpp + Vrapmes >~ 0.5V es AV =1V, el tiempo
tamplificacion = Cvo/Ipar- El periodo de regeneracion tiene el mismo salto de tension hasta
la alimentacién positiva, figura 3.5.(¢)-2, tregeneracion = Cuvo/ (Ireg — Ipar). La relacion
matematica tiene todo el sentido fisico, si la corriente aportada por el transistor de
regeneraciéon PMOS es inferior a la corriente que descarga del par NMOS, no existe
acumulacion de cargas en el nodo de salida y el circuito no funciona. No regenera.

Cro 1

tcomparacién = tamplificacién + tregeneracién = I 1+
par

Ireg _

par

Para dimensionar los transistores PMOS de regeneracion, separar el condensador Cy,
en una parte fija y otra dependiente del tamano del PMOS de regeneracion. Aproximar
la capacidad de puerta transistor, Cpyerta = (7/9) - W - L - C,y. Para aproximacion de
capacidad del drenador Cyenador = 2.45 - 1071 4 W - (28/25) - 1079,

Cro (W) = Cvofija + Cuovariable (W) =75-1071 + (7/9) W L-Cy. (Parte ﬁja7 summa
de dos condensadores de puerta, inversor, y dos condensadores de drenador. Parte
variable la capacidad de puerta del transistor PMOS de regeneracion).

Suponer el caso donde se dispone de tiempo de amplificacién y regeneracién iguales
(funcionamiento con reloj sincrono). El tiempo asignado a comparar es la mitad del
tiempo de bit, t4/2 = 0.5us, asi tamplificacion = 0.25418.
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Figura 3.6: (a) Relacion entre tamano de PMOS;cgeneracion Y tiempo de comparacion.
(b) Relacion de capacidades pardsitas y tamano y corriente de NMOS,qr

La corriente Lo = Cyo - |VrHpmos|/tampli ficacion = 0.2ptA. El calculo de la corriente
I, desprecia el término variable del condensador. La justificacién estd en la figura
3.6.(b), la capacidad fija domina en el rango hasta W < 25um y corriente I; < 5uA.

La corriente de regeneracion atravesando el transistor PMOS de regeneracion segin
el modelo MOS I,y (W) =1,- (W/L) - f (Vsg), con Vsg =1y L = 0.6um.

La figura 3.6.(a) grafica todas las variables en la relacion

Cyo (W) 1
Zvor o1 e -
Toar LeaV) 1

Ipar

tcomparacién =

El tiempo minimo extraido de la gréfica, para W ~ 10pum. Coincide Iyeq/Ipar = 3.

Transistores de habilitacién y polarizacion

El transistor de habilitacion, para W = 1.5um, L = 0.6um y Vgs = 1.4V resul-
ta Inabititacion > Ipar despejando del modelo MOS. Con este dimensionamiento tiene
capacidad suficiente para transportar la corriente de los pares.

El transistor de polarizacién dimensionado para trabajar en inversion débil. En
inversion débil el voltaje de saturacion es Vpssaturado = 4 - n - Uy ~ 100mV . Para evitar
circuitos extras de polarizacion, tomar Vi = V. Del ajuste del circuito regenerador,
Ipar = 0.2pA por rama, Ipoarizacion = 2 - Ipar = 0.4pA. De la ecuacién del modelo MOS,
W = 2.5um para Vag = 0.75V y L = 0.6,m.

Circuiteria de salida

Los drenadores del par NMOS son la salida del comparador y son puntos sensibles.
Cualquier variacién externa (variaciones de impedancia de salida), altera el resulta-
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do de comparaciéon. La circuiteria de salida aisla los drenadores del resto del siste-
ma (mantiene constante la impedancia). La figura 3.7.(b) compara montados sobre
el mismo comparador y cargados por Ceurge = 20fF, (1) inversor minima dimensién
W/L = 1.5/0.6, (2) inversor con PMOS W = 3/0.6 y NMOS W = 1.5/0.6, (3) cadena
de dos inversores de minima dimensién W/L = 1.5/0.6 y (4) circuito arbitro, ref[13].
La potencia que acompana cada curva, corresponde al conjunto completo, comparador
mas salida. Las curvas reflejan la diferencia temporal entre las soluciones. Mejoran en
tiempo con el aumento de las dimensiones.

Se decide por el circuito arbitro porque proporciona un cierto grado de apuntala-
miento del resultado ante el ruido y no degrada en exceso el consumo ni espacio, si
bien resulta en una ligera complicacién de circuiteria.

Dispositivo Dimensiones Unidades
NMOSdiferencial 27/105 /:um/
PMOSregeneracién 12/06 /,um]
PMOSinicializacio'n 15/06 /lum/
NMOSpolarizacién 3/06 /,um/
NMOShabilitacién 15/06 /Ium/
PMOSinversores 1.5/0.6 fum]
NMOS;versores 1.5/0.6 fum]
‘/polarizacién 0.750 /V/

Resultados

Escenario de simulacién, comparador figura 3.5 cargado a la salida con capaci-
dad Ceurga = 20fF. Un barrido transitorio .TRAN y variacién de pardmetros de tension
comun y diferencial dentro del rango de tensiones de funcionamiento. Figura 3.7.(a)
recoge resultados de simulacion. El par diferencial se mantiene en inversién débil y el
transistor de polarizacion en saturacion mientras dura la comparacion.

La tension de offset siempre por debajo de Vysp/2 salvo para Voy = 1495V y
Vidiferenciat = 5mV donde Vgg es grande, no cumple.

El comparador presenta un tiempo de conversion suficiente rapido, menor del Tp;;/2
para todo el rango de tensién comun, figura 3.5.(a) inferior.

Nodo comin para el comparador, D/A e interruptor de mues-
treo. Capacidad parasita

Los transistores MOS presentan capacidades dependientes de la tension. La figura
3.7.(c) grafica evolucién de capacidades parasitas asociadas a puertas del amplificador
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diferencial y al transistor interruptor del circuito de muestreo para el dimensionamiento
final de disenio de todos los los circuitos.
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Figura 3.7: (a) Evolucidon de tensiones de salida para diferentes Vonr Y Vaiferencial- (0)
Desempenio diferentes soluciones circuiteria de salida del comparador. (¢) Variacion de
capacidad en el nodo comun del comparador, D/A y circuito interruptor de sequimiento.
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La capacidad variable parasita produce una asimetria entre las cargas entre ambos
nodos del circuito. El nodo a tensién inferior presenta mayor capacidad.

La solucién para disminuir su efecto perjudicial es incrementar el ratio del menor
condensador del D/A respecto a la capacidad parasita diferencial, no en valor absoluto
(absoluto seria en caso de tener un convertidor no diferencial). En el caso practico de
figura 3.7.(c), la capacidad es ~ (10 4 2) fF. La decision es el compromiso entre precisién
0 consumo.

3.5. Circuito D/A

Analisis

El D/A genera niveles de tension de referencia en la que se apoya el algoritmo de
conversién. Existen D/A basados en corriente, tensiéon o de redistribucién de carga.
El implementado en este trabajo es de redistribucién de carga. Las ventajas del D/A
de redistribucién de cargas (1) emplea tinicamente elementos pasivos, condensadores,
de modo que el consumo en estado estacionario es nulo sin necesidad de circuiteria
adicional que proporcione esta caracteristica y asi resulta sencillo a nivel de circuito y
(2) permite reutilizar el banco de condensadores como condensador de retencién para
el circuito de seguimiento y retencion.

Un D/A de redistribucién esta formado por un banco de condensadores convenien-
temente dimensionados en tamano siguiendo una progresiéon exponencial de base dos
en el valor de la capacidad de cada uno de los condensadores a partir del condensador
de menor tamano. El nimero de condensadores es igual al nimero de bits de resolu-
cién del convertidor. Esta disposiciéon es la més sencilla pero no es la tnica. Presenta
problemas asociados al tamarfio, (1) el espacio ocupado aumenta exponencialmente de
acuerdo a la resolucién del convertidor. El tamano del D/A para un convertidor mayor
de 12 bits puede ser no asumible segiin la aplicacion. Es un factor limitante de los con-
vertidores SAR frente a otros tipos de convertidores en el momento de la eleccion segin
la aplicacién destinataria del A/D. (2) El tamano compromete también la precision.
La gran distancia entre los condensadores extremos es fuente de errores. Ahi donde
los condensadores de mayor tamafio son mas inmunes a los procesos de fabricacion,
de forma que el valor final del condensador se ajusta con mayor fidelidad al deseado,
esto es mas dificil para condensadores de menor tamano. El desajuste en la relaciéon de
capacidades repercute en la precision de la tension de referencia generada. Aumentar
el valor del condensador con el fin de mejorar el ajuste, repercute negativamente sobre
el primer punto.

Existe diferentes aproximaciones que mejoran en cierta medida las limitaciones de
D/A de redistribucién de cargas sencillo, (1) desde un punto de vista de diseno de
circuiteria el empleo de configuraciones C-2C donde se divide el D/A en dos mediante
un condensador de unioén, alivia la problematica del aumento exponencial del espacio
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ref[3, 4, 10]. (2) Un buen disefio en la etapa de layout consigue reducir las diferencias en
las relaciones: técnicas Common Centroid, ... (3) El empleo de la topologia diferencial
mejora en cierta medida la perdida de precisién al tener dos condensadores del mismo
tamano a los que afecta de una manera similar el proceso de fabricaciéon. Esto es mas
efectivo si se combina con técnicas de layout adecuadas.

El bajo consumo no es una caracteristica intrinseca de este tipo de D/A, si bien
en el estado estable (entre conmutaciones) no existe consumo dindmico (solamente la
relacionada a las corrientes de fuga de los dispositivos de mando, consumo estatico),
en el momento de conmutacién la aportacién del consumo dindmico por los picos de
corriente, elevan el consumo total (aumenta segin el tamano de la capacidad).

Errores y exigencias D/A

(1) Tiempo de establecimiento: tiempo necesario del D/A en alcanzar el valor de
tension final de salida tras aplicar la palabra digital a la entrada. Acotado a un
tiempo inferior al tiempo de bit tyir < teomparacion 1 teonmutacionD/A-

(2) Linealidad: Foco de maximo error de linealidad por desviaciones en los valores
de capacidad tedricamente igual entre ambos bancos del D/A diferencial y en la
relacion entre condensadores que comparten el mismo nodo comtun. Para cuantificar
el grado de linealidad se define INL (Integral Non-Linearity) y DNL (Differential
Non-Linearity) ref[15].

(Np = 2lizit =i Arsp z‘:o,...,(2N”“—1)
Apsp

La distancia normalizada entre el punto en que el convertidor salta del cédigo ¢
al codigo © + 1 y el punto ideal de salto. Tiene relacién directa con la distorsion
armonica. Mayor desviaciéon de la linea de origen, més distorsién. Por definicién es
la desviacién de la caracteristica entrada/salida del convertidor frente al compor-
tamiento ideal (ideal, la linea recta entre origen y cddigo final).

AGi+1)—A)

DNL =
ArsB

1, z’:o,...,(zNW—l)

Cuantifica la diferencia entre el ancho de paso de cuantificacion real del convertidor
frente al comportamiento ideal. El efecto es un ruido anadido que penaliza la
relacion senial a ruido SNR.

Diseno
Circuiteria conmutacién D/A

Cada condensador tiene asociado un circuito formado por un amplificador inversor
como dispositivo conmutador y una puerta NAND2 para habilitar o no el amplificador
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conectando la memoria con el amplificador. La senal de habilitacion es tomada del
registro de desplazamiento.

salida  egmemmmm-

Jizsc Jeasc Jac Jiec Jiec Jec Jeac iesc

AAL T T RRRA
00

conmutador

DH>°—I

1--t
c c c c f= f= c c
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55 85 85 55 S5 S5 55 535
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5
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Figura 3.8: D/A de 8 bits diferencial.

Tamano de capacidad minima D/A

Tratandose este D/A de elementos pasivos, no existe a nivel circuiteria oportunidad
de diseno. Conseguir un buen comportamiento depende de un buen layout, la correc-
ta eleccion entre las posibilidades de tipos de condensadores que ofrece la tecnologia
(capacidades Poly-Poly, Poly-Nwell,...) y el correcto tamano de condensador.

En este trabajo la eleccion es capacidades Poly-Poly. La carga es acumulada entre
dos capas de polisilicio. Son bastante precisos, no sufren de corrientes de fuga, pero la
distribucién de carga es no homogénea sobre toda la superficie. Importante en fase de
layout evitar formas puntiagudas donde puede acumularse cargas. Es buena préctica
emplear el condensador de menor tamano como base para construir todos los conden-
sadores de mayor capacidad, por suma de tantos como sea necesario. Esto evita la
acumulacion de errores.

El tamano del condensador minimo guarda relacion directa con las buenas presta-
ciones frente al ruido, gran precisién y linealidad (buen DNL y INL), inmunidad frente
a variaciones de fabricacién, consumo, velocidad y area. Un tamano mayor significa
empeorar las dos iltimas prestaciones a costa de las demas.

Tamano del condensador para cumplir exigencias de ruido Calcular el valor
minimo de condensador que acote errores INL y DNL dentro de un nivel de cuantifica-
cién (< Visp/2) vy que el ruido térmico muestreado sea inferior al ruido de cuantificacién
(la potencia ruido térmico depende del tamano de capacidad kT/C mientras el ruido
de cuantificacién V7gz/12 es fijo para un ntmero de bits pero independiente de la
capacidad C).

Para Npits = 8, V(malégim = 1.5 V, VisB = Vanalégica/2Nbits, kE = 138 10_23J/0K,
T =300°K

kT VL Viss

— >
o <l o Cu> LAS[F
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Tamano del condensador para superar errores por variabilidad El valor
de capacidad tiene que ser tal que para la mayor variabilidad y menor condensador
cumpla Vise < Vref . (AC/C) — AC/C = VLSB/Vref =0.6%.

Precisién entre dos condensadores iguales ref[16]:

) AC\? Ae,\2 (At \? [(AL\? [AW\?
=) - () - (52) (%) + (%)

Suponer aportacién despreciables de la varianza ancho de oxido y la permitividad
relativa frente a la varianzas dimensionales . Error relativo de tamano AC/C es minimo
para condensador de forma cuadrada, C = WL, AC = —2¢(W + L) donde € es el error
en la dimension.

Precisién absoluta P tecnologia 0.5um: W = L = 0.15um. Para un condensador de
forma cuadrada la longitud del cuadrado minimo que asegura 20 (~ 95% de confianza)
(1 longitud del lado de un cuadrado): (I —0.3) (I — 0.3) > 0.951> — | > 11.8um — C, =
I? - Cpory = 132fF.

La capacidad del polisilicio-polisilicio es de Cpoy = 0.95fF /pum?.

Ajuste de tamano del amplificador de salida de conmutacién La solucion
ideal serfa aquella que permitiese extraer de alguna manera una senal de la finalizacién
de establecimiento del D/A para reanudar o continuar con el proceso inmediatamente
se establece el valor final del D/A. Esto ofreceria un mecanismo de continuidad total
al sistema mediante senales testigo. Esto no es posible de forma sencilla y directa. Por
tanto es necesario acompasar el tamano del amplificador de conmutacion con el tiempo
inicializacion del comparador gobernado por el circuito temporizador.

Alargar el tiempo conmutacion reduce el tamano del amplificador, esto mejora el
consumo estatico y dinamico al reducir los sobre-impulsos al final de la transicién de
conmutacion.

Acortar el tiempo para la conmutacién significa emplear transistores capaces de
mover mayor cantidad de carga en menor tiempo, mayor tamano. Aparecen sobre-
impulsos mas pronunciados, el consumo estatico se eleva y el area ocupada.

Se distinguen sobre-impulsos de dos naturalezas, (1) debido a desajustes temporales
que provoca que el D/A pase por algin estado intermedio antes de alcanzar el valor
final. Pueden corregirse mediante intercalado de retardos y (2) un comportamiento
RLC de segundo orden del circuito. Reforzar la componente RC frente a RLC consigue
acercar el circuito a un comportamiento de primer orden RC. Esto es, actuar sobre el
parametro de damping del circuito. Una posibilidad es aumentar la dimension L del

#no he conseguido encontrar valores para la tecnologia.

Pse pensé que al permitir pasos de 0.15um en el esquematico, este valor coincidiria con la precisién
absoluta. Archivo pdf IC Technology and Layout ref[16] dice: precisién absoluta W = L = 0.3um. El
tamano con estos valores resulta en un tamano [ > 23.7um — C,, = 553fF.
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MOS. Los sobre-impulsos en la figura 3.9.(b) son del primer tipo. Los del segundo no son
apreciables en la figura. El consumo asociado a los sobre-impulsos del comportamiento
de segundo orden no es muy significativo. Un intento de reducirlo incrementando el
tamano L, pronto termina por un aumento del consumo dindmico, capacidades mayores
de puerta.

En ambos casos ha de buscarse un compromiso entre el consumo y complejidad,
velocidad.

Subrayar, las simulaciones son con capacidades ideales. Los resultados son reflejo
del comportamiento imperfecto de la parte de conmutacién (transistores, retrasos).

0 1.50v T
DFT 1024 Hamming
-20dB 1.25V
1.00V
-40dB
0.75V
-60dB
0.50V
-80dB 025y
entrada —— N
salida D/A ----------
-100dB i 0 ‘ ‘
0 10KHz 20KHz 30KHz 40KHz 50KHz 0 20ps 40ps 60 80ps 100ps

(a) (b)
1.50V Viss DNL
125V | M Ve
O\ E— - | AV,
et My ‘ 2VLSB
J_T_ L -Vise

0.75V
Viss ‘
050V X .|.L4' | = | INL
: JJJ' )JJ‘V ﬁ r Vs
| |J»L = 4 0
0.25V F 1
L -/)Viss
0.00V Vi
0 2000 4000 6000 8000 10000 0 50 100 150 200 250

(c) (d)

Figura 3.9: Espectro (a) y evolucion temporal (b) de senal analdgica. (¢) Respuesta a
rampa de tension y (d) DNL, INL de la entrada rampa.

Solucién adoptada

Disponer de la posibilidad de elegir el tiempo de conmutacion, flexibiliza el ajuste
del tamano de los amplificadores de salida. La solucién adoptada es tal que la senal
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de habilitaciéon del comparador ocurra cuando la tension de salida D/A esta Vigp vol-
tios por debajo de su valor final cuando el salto en tension D/A es la mitad del rango
total AVp/a = (Vbp — Vss)/2. Se busca evitar transiciones innecesarias en el com-
parador por alternacién del signo entre entradas durante el tiempo de comparacion,
considerando que ya esta estabilizado el signo de las salidas del D/A. Con este ajuste,
para transiciones mayores de AVp,4 = (Vpp — Vss)/2 se desvia de la condicion, au-
mentado la diferencia por encima Vigp, mientras para transiciones menores, aparecen
sobre-impulsos causa del comportamiento de segundo orden.

Capacidad unitaria empleada es la mitad de la calculada, C, = 75fF en un inten-
tando de mejora del consumo del circuito.

Dispositivo Dimensiones PMOS Dimensiones NMOS Unidades
amplificador bit8 4.70/0.60 1.5/0.60 Jum/
amplificador bit7 2.60/0.60 1.5/0.60 Jum]
amplificador bit6 1.75/0.60 1.5/0.60 Jum]
amplificador bit5,4,3,2 1.50/0.60 1.5/0.60 Jum]
todos NAND2 1.50/0.60 1.5/0.60 Jum]
Dispositivo Dimensiones Unidades
condensador unitario 75 [fF]
Resultados

Simulacién del diseno de media rama figura 3.8 funcionando en vacio. Senal de
entrada, cédigo digital 8 bit (1) de sinusoidal de Vampiitua = Vo fset = 0.75V y frecuencia
7041Hz muestreada a 100K Hz, figuras 3.9.(a,b) y (2) rampa de tensién entre Vpp y Vsg,
figuras 3.9.(c,d). Capacidad unitaria C, = 75fF, capacidad total Cpp 4 = 9.6pF.

La figura 3.9.(b,c) muestran los picos de tensién en las transiciones. Estos picos
son muy dependientes de la senal analdgica e impactan directamente en SFDR, THD.
Para frecuencias bastante cercanas pueden darse diferencias considerables de THD.

En la figura 3.9.(c) resaltan las transiciones en (Vpp — Vss) /2y 1 (Vpp — Vss) /4y
3 (Vbp — Vss) /4, corresponden a las conmutaciones de los dos condensadores de mayor
valor del D/A. INL y DNL calculados sobre entrada rampa de tensién con pendiente
Vpp/2Nbts = 1.5/256, un cédigo de entrada por nivel de cuantificacién y centrado en el
nivel. Resultado, figura 3.9.(d), légicamente ideal, al simular capacidades ideales, sin
desajustes. Los aumentos parciales sobre la gréfica figura 3.9.(c), dejan entrever errores
de ganancia no unitaria. Segin ref[17], resulta un error de ganancia de 0.14 % ~ Vysp/4.
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3.6. Interruptor del circuito de seguimiento y re-
tencion. Técnica de elevacién de tensién de
puerta (”Bootstrapping”)

VDD VSS(GND) VSS(GND) VDD
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Figura 3.10: (a)Circuito diferencial de sequimiento y retencion. (b), (¢) y (d) subcir-
cuitos de (a) para andlisis. (e), (f) y (g) subcircuitos linealizados (b), (c) y (d) para
dimensionamiento por simulacion
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Analisis
Justificacion al empleo de circuitos especiales de interrupcion

El interruptor de muestreo necesita degradar en la menor forma posible el valor de
la muestra. En baja tensién esta meta es ain mas dificil de cumplir. Aun cuando la
tension de alimentacion es suficientemente amplia, la dependencia de la tension Vgg
con la resistencia entre los terminales drenador-surtidor, resulta en una inyeccion de
armoénicos hacia la muestra, dependiente del valor de la senal analégica de entrada.

A un interruptor se le exige una resistencia independiente de la senal que transmite
y que durante el estado abierto presente la mayor resistencia posible entre los terminales
y la menor resistencia posible cuando el estado del interruptor es cerrado.

Para solucionar el problema de la dependencia de la resistencia con la senal anal6gi-
ca, se recurre a una solucion de diseno de circuito, basado en mantener constante la
tension Vg, Bootstrapping en inglés.

Cuando el diseno es en baja tensién se anaden otros problemas como es la degra-
dacion del ancho de banda. Se hace necesario elevar la tensién de activacion de los
transistores también con el objetivo de aumentar las velocidades de funcionamiento.

Descripciéon del circuito

Cada rama del circuito diferencial figura 3.10.(a) es posible dividirlo en tres partes
para un estudio y disefio mas sencillo: figura 3.10.(b) Subcircuito entrada/salida del
circuito, figura 3.10.(c) Subcircuito elevador de tensién, figura 3.10.(d) Subcircuito
director del interruptor.

El subcircuito entrada/salida cuenta con el transistor interruptor cuya tensién de
puerta es elevado. El drenador y el surtidor son la entrada y salida del circuito completo.

El subcircuito elevador de tension, emplea dos transistores complementarios en serie
con técnica de QFG. Registran en un condensador el valor de la tensién de la senal
analégica durante el periodo de retencién. Al comienzo del tiempo de seguimiento, la
senal de reloj empuja por el lado opuesto del condensador, elevando la tensién de la
tension analdgica registrada hasta un tedérico Vieioj + Vanaisgica(t = nT) y es mantenida
durante la duracién del periodo de seguimiento. La técnica QFG permite transistores
mas reducidos en tamano para una tension de alimentacién dada o reducir la tensiéon
de alimentacion para unas dimensiones prefijadas.

El subcircuito director consta de una puerta de transmisién con transistores com-
plementarios y un transistor encargado de llevar el transistor-interruptor al estado
de corte. Este ultimo transistor y la puerta funcionan con relojes complementarios.
La puerta comunica la tensién elevada del condensador con la puerta del transistor-
interruptor durante el tiempo de seguimiento y aisla la el transistor-interruptor durante
el periodo de retencién.

El circuito completo intenta mantener la tensién puerta-surtidor del transistor-
interruptor siempre constante, independiente a la tension analégica reduciendo la dis-
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torsion causada por el comportamiento resistivo dependiente de la tensién puerta-
surtidor del transistor.

Diseno

El valor de capacidad de salida, Cearga, €s conocida o ya fijada. Los transistores
en triodo tienen un comportamiento resistivo. Los subcircuitos figura 3.10.(b)-(c) es
posible aproximar como circuitos RC, filtros de primer orden, donde R es la resistencia

drenador-surtidor del transistor en estado cerrado R,,. Funcién de transferencia de un
filtro paso bajo pasivo de primer orden,

1

A =
Wcorte‘]

El ancho de banda del filtro debe ser suficiente para una diferencia entrada/salida
inferior a Visp/2 (requerimiento para cumplir el DNL) en el transistor-interruptor.
En el caso Vpp = 1.5V, Vgg = 0V y Ny = 8, el salto de cuantificacion, Vigg =
(Vbp — Visg)/2Nbit = 1.5/28 ~ 6m V. Normalizar a la unidad para evitar la constante en
la funcién de transferencia. Vysp es el 0.6 % del rango, Visp/2 es 0.3%. El (100 — 0.3) %
de 1 son 0.998. Corresponde a una potencia de 0.9982 = 0.995,

|H(w)|? = 0.955 =

— Weorte == 15 Wanalégica

=1

Exige una frecuencia de corte 15 veces superior a la frecuencia méxima analdgica.

El ancho de banda minimo para comenzar el diseno, contemplando un margen de
una octava, weorte = 30 W = feorte = 30 fanatsgica = 30 - BOKHz = 1.5MHz.

Ajuste tamano Transistor-interruptor: Sobre el circuito de la figura 3.10.(g),
donde Cearga = Cpya y el valor de la fuente de tension continua, guiado por los re-
sultados del punto anterior (o de forma conservativa 2Vpp/3), realizar un barrido en
frecuencia .AC mientras varia el parametro de ancho del transistor-interruptor hasta
superar la frecuencia de corte minimo calculado (feorte > 1.5MHz).

El contenido armonico de la senal de salida de este subcircuito linealizado, es so-
lamente la contribucién armonica de la resistencia del transistor. Relaciones analiticas
para la distorsién por R,y:

L Ccarga cw e Aanalégica n

HD2 = —
fton w2. Ho * Co:v : (VGS - VTH)2
L CC‘“”QG W A?znalé ica n?
HD3p, — g

W4 * Mo - Cox : (VGS - VTH)S
Aanalsgica = Amplitud méxima de la senal, n = Factor pendiente transistor.

A tener en cuenta: La distorsién generada por la resistencia en conduccién del transis-
tor minimizada (1) manteniendo constante la tensién puerta-surtidor, (2) emplear el
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transistor de longitud mas reducida posible, (3) emplear la capacidad de menor valor
posible (justo en la direccién contraria a la linealidad del D/A e inyeccién de carga),
(4) utilizar una topologia diferencial que reduce los arménicos pares y (5) el aumento
tamano del transistor aumenta la capacidad Cps aumentando el acoplo de la senal de
entrada aun con el transistor abierto.

Inyeccién de carga, ref[15],

Co:r -W-L- (VDD - Vanalégica - VTH)

AV =
2 Ccarga

vi
aproximacién por simulacion para Ceergq ¥ L constantes, para 1.5um < W < 150pum

AV ~1.5-103W[V]

Reducir el impacto de la inyeccién de carga, (1) manteniendo constante la tensién
puerta-surtidor, (2) transistor del menor tamano posible, en ambas dimensiones, (3)
capacidad de salida mayor posible (en la misma direccién de la mejora de linealidad
en el D/A) y (4) emplear configuracion diferencial. Esta dltima no reduce la inyeccién
de carga, es eliminada por el rechazo a la sefial comun de la configuracion diferencial.

La incertidumbre en el tiempo de muestreo (jitter) es también fuente de distor-
sién. Esta se minimiza (1) empleando relojes mas precisos y con transiciones lo mas
pronunciadas posibles y (2) el empleo de una topologia diferencial ayuda a reducir la
distorsion par. Relaciones analiticas para la distorsion por incertidumbre en el instante
de muestreo:

1—-k
HDjStte'r = m T - Lgransicion

Hngitter = <7T : ttraQnSiCién)Q

donde 0 < k£ < 1 tiene en cuenta en una topologia diferencial el grado de eliminacion
de arménicos alcanzado, cuanto mejor, méas se acerca k a 1.

La distorsién por jitter es mas notable a medida que aumenta la frecuencia de
trabajo del convertidor.

Ajustar el tamano del condensador-elevador C..qq0-: Sobre el circuito figura
3.10.(f) realizar una simulacién temporal .TRAN, senal reloj Vicio; = Vbb, tao = 1us,
thajo = 9us (10KHz) y realizar un barrido .PARAM del pardmetro de capacidad de
Clolevador- Aplicar una tensién inicial conocida en Cyepador-

Un aumento del valor del condensador, acerca el valor de tensién elevado al tedrico
V'reloj + Vanalégiaa (t = nT)7 porque (]-) el divisor de tensién Celevador/(celevador + Cparc’zsitas)
tiende a la unidad, Ceiepador > Cparasitas, donde Cparasita €5 la suma de cualquier ca-
pacidad parasita presente en el nodo. La capacidad vista en la puerta del transistor-
interruptor también contribuye a la suma de capacidades parasitas y esta aumenta
proporcionalmente a las dimensiones de transistor-interruptor. (2) La relacién de car-
ga que escapa por diferentes mecanismos respecto al acumulado en el condensador,

también disminuye.
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Ajuste circuiteria de puerta transistores QFG: Segun ref[12, 18, 19, 20, 21]
no es importante el valor del circuito filtro paso alto formado por el condensador de
ataque y transistor PMOS conexionado como resistencia de alto valor. Es suficiente con
el ajuste que ofrece la frecuencia de corte suficientemente inferior al de trabajo y que
permita conseguir una tension eficaz necesaria en puerta del transistor QFG.

A%

0 DD
1.500V
DFT 1024 Hamming
-20dB s
AT
-40dB
2/4VDD ;
-60dB \”\h :
_80dB u‘wﬂk" r/‘\hwﬂ' /!.,/’Y/ 1/4VDD jv L
-100dB 0 ) - : -
0 10KHz 20KHz 30KHz 40KHz 50KHz 0 10ps 20us 30us
(a)DFT salida diferencial. (b)Evolucion temporal.
1
hV1sp
3.0mV
Frecuencia [KHz] THD [dB] |
14VisB
17.041 -70.676
27.041 -66.373 0
37.041 -59.301 B |
47.041 “54.460 YV =N
_I/ZVLSB
-3.0mV
5KHz 15KHz 25KHz 35KHz 45KHz
(¢)THD para varias frecuencias (d)Distancia entre salida y entrada.

Figura 3.11: Resultados simulacion circuito interruptor del circuito de sequimiento iy re-
tencion. Cada linea de la grdfica (d) representa la diferencia de tension entre drenador-
surtidor (entrada-salida) del transistor-interruptor para diferentes frecuencias de entra-
da al final del periodo de apertura del transistor. Estdin representadas las diez primeras
adquisiciones.

Ajuste transistores QFG: Proceder de la misma manera que para ajustar el
transistor-interruptor sobre el circuito figura 3.10.(e), tomando el valor del Ceepador del
obtenido en un paso anterior. Sustituir la circuiteria de puerta de ambos transistores
QFG por fuentes de tension continua. Realizar el dimensionamiento de cada transistor
independientemente. La tension en puerta del transistor en ajuste es el valor eficaz
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medido en el punto de ajuste de circuiteria QFG. Al otro transistor un valor de puerta
mayor del eficaz conseguido el el punto de ajuste de circuiteria (Vonmos = 3V y
Vapmos = —1V por ejemplo). Las dimensiones validas del transistores son aquellas
que permiten un ancho de banda superior al calculado (feorte = 1.5MHz).

Sustrato PMOSgra y PMOSpyerta conectado al lado del condensador por tratarse
del punto que siempre esta a mayor tensién evitando la conduccion por sustrato.

Resultados

Las simulaciones sobre el circuito de la figura 3.10(a). Fuentes de alimentacién
continua, Vpp = 1.5V y Vgg = GND = 0V. Senal de entrada analdgica sinusoidal
de frecuencia fonaisgica = 37.041KHz y amplitud Agnaisgica = 0.75V y voltaje comun
Veu = 0.75V. Aplicar un desfase de 180° entre ambas entradas diferenciales. La senal
de reloj de 100KHz con el 10% del ciclo activo (teu, = 1us) y amplitud V,e; = Vpp.
Condensador de carga Ceqrga = 9.6pF.

En tiempo de simulacién se reajustaron los tamanos del transistor-interruptor y del
condensador Cejepador para conseguir delimitar el error de tensién entrada-salida a un
valor inferior |Vygp/2| = 3mV figura 3.11.(d).

Para la frecuencia de fonaisgica = 37.041KHz, Viundamentar = 669.185mV, Vips =
178.975uV, Virps = 383.27uV, Virpa = 37.912uV, Virps = 517.255uV, Virps = 116.026uV,
Vipr = 254.148, V.

2
THD = 10logy, ijﬁ = —59.301dB
VfQIDz‘
i=2
Dispositivo Dimensiones Unidades
Oelevador 450 /fF/
NMOSQFG 3/06 /,um]
PMOSgra 1.5/0.6 [um]
NMOSperta 1.5/0.6 fum]
PMOS,uerta 1.5/0.6 fum]
NMOS,cset 1.5/0.6 Jum]
NMOSinterruptor 105/06 /,um]
Crora = Cngra 100 [fF]
RpQFG = RnQFG 1.5/0.6 [,um/
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Influencia del condesador C.icpador

Las graficas de figura 3.12.(a,b) muestra el espectro de la tensién de salida de una
rama del circuito diferencial para dos valores de condesador. Un aumento del valor de
capacidad mejora la calidad de la senal conseguida. También a modo comparativo se
tiene la salida obtenida de un espectro de un circuito de seguimiento y retencion ideal,
implementado via descripcion hardware (HDL, Hardware Description Language). El
la figura 3.12.(d) representa la evolucién de la tensién en el condesador. Es posible
apreciar como el aumento de la capacidad, mantenido el tamano de los transistores
NMOSgrc 'y PMOSgrg trae una reducciéon del ancho de banda. Esto se ve en la
distorsién que presenta la senal cerca de los valores extremos. Aun con esa desventaja
de tension, debido a la distorsion, consigue transmitir una mayor tensién a la puerta
de transistor-interruptor, mejorando el comportamiento de este.

El precio a pagar, es un mayor consumo dinamico.

0 0
DFT 1024 Hamming DFT 1024 Hamming
-20dB Felevador=4 OfF -20dB r-‘c:levadorzﬂ" on
-40dB -40dB
-60dB -60dB
RN ] | B
-80dB [ -80dB Lo
EENEEEY e
-100dB -100dB
0 10KHz 20KHz 30KHz 40KHz 50KHz 0 10KHz 20KHz 30KHz 40KHz 50KHz
(a)Espectro para Ceepador = 450fF. (b)Espectro para Ceepador = 4500fF.
2V ;
0 bp Cclcvador=4500fF -
DFT 1024 Hamming Celovador=430fF ——-rrmnee
entrada -------
-20dB
-40dB
Vpp
L5V

-80dB

-100dB 0 - =
0 10KHz 20KHz 30KHz 40KHz 50KHz 0 10ps 20ps 30us

(¢)Espectro circuito ideal HDL. (d)Evolucion tension en Cejepador-

Figura 3.12: Efecto del valor de Ceepador-
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3.7. Circuito elevador tension independiente a la
entrada.

Diseno

Este circuito es empleado para gobernar interruptores de inicializaciéon del banco
de condensadores del D/A, figura 3.13.(b). La tensién surtidor en estos interruptores es
de Vonr = (Vpp — Vsg)/2 = 0.750V. La tension Vpp aplicada directamente al terminal

de puerta no es suficiente para alcanzar un comportamiento satisfactorio en términos
de tension final y tiempo, para un tamano razonable del interruptor.

VDD

PMOS,

carga

sefial de carga
Ccarga H
VDD

|: o2

PMOS,

inversor

Dispositivo Dimensiones Unidades ™ i N
sefal seleccion

PMOS arga 1.5/0.6 fum]  EE “ 15

PMOS;npersor 1.5/0.6 Jum] NMOS, .., ot

NMOSinversor 15/06 [,um/ Ik

Cearga 110 [fF]

VSS(GND)
(a) (b)

Figura 3.13: Circuito elevador de tension independiente de la entrada, (a)Dimensiones
y (b)esquemdtico.

El circuito elevador es posible dividirlo en (1) sistema de carga de tensién y (2) in-
versor. El sistema de carga contiene un transistor PMOS y un condensador. El surtidor
del PMOS a Vpp, el drenador a un extremo del condensador y la puerta al extremo que
queda libre del condensador. El circuito de carga esta intercalado en el camino hacia
la tension positiva Vpp del inversor. Un ciclo completo de funcionamiento del circuito
de carga comprende un pulso alto—bajo—alto aplicado en puerta del PMOS. Duran-
te el periodo bajo, el condensador acumula carga hasta alcanzar Vpp. La transicién
bajo—alto lleva a corte el PMOS y empuja la tensién del condesador hacia 2Vpp. Sin
ninguna via de circulacién (idealmente), el condensador mantiene la tension.

Puede emplearse senales independientes para gobernar la puerta PMOS y la senal
del condesador. Pero esto aumenta la complejidad de control.

El inversor multiplexa entre la tension elevada y la tensién baja de alimentacion
segun el valor de la senal en su entrada.
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La salida del circuito completo elevador, es la salida del inversor donde conectar la
puerta del transistor del que se quiere aumentar la tensién de conduccion Vgg.
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4

Simulacion sistema A /D
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4.1. Errores y parametros evaluadores del compor-
tamiento A /D

Parametros para evaluar y valor el comportamiento alcanzado por un convertidor
A/D (ref[17]):

» Distorsién arménica (HD) y Distorsién arménica total (THD). Las seniales armoni-

cas ocurren a frecuencias fupi = |fanalsgica® £ fruestreonr| con i = 2,3,... HD es
la distancia entre la potencia de la senal armoénica y potencia de la senal funda-
mental,

V2
HDi = 10logy, | —Ludemental ) rypy
VHDi

THD es la relacion de la suma de armonicos frente a la fundamental,

V2
THD = 10log,, | —f4dementel | [qp]

> Viipi
1=2

Normalmente son los primeros 5-6 arménicos los empleados en el calculo, desechan-
do la componente continua.

» Relacién Senal a Ruido (SNR), Sefial Ruido y Distorsién (SNDR), Numero Efec-
tivo de Bits (ENOB) y Rango Dinamico Libre de Espurios SFDR. SNR la relacién
entre la potencia de la sefal fundamental y el ruido (térmico + cuantificacién
+...)

V2
SNR = 10log,, (f “‘”/d;me”t“l> [dB]

ruido
SNDR la relacién entre la potencia de la senial fundamental y la suma de distorsién
y ruido,

V2
SNDR - 10l0gs, (M) i)
THD

ruido

ENOB cuantifica indirectamente SNDR empleando el ruido de cuantificacion
ideal, SNRcuantificacién = 6.02 - Nbits +1.76 /dB/

ENOB = (SNDR — 1.76) /6.02  [bits]

SFDR la distancia entre el armoénico de mayor potencia y la senal deseada,
2

SFDR = 10]0g10 M [dB/
maz (Vi p;)
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Ancho de Banda BW.

Figura de ruido NF.

Intermodulacion de dos o més tonos ID, MID.

Error de ganancia, cuando la funcion de transferencia presenta una pendiente
mayor a la unidad y error de offset, cuando la funciéon de transferencia esta
desplazada en una tension al ideal. La combinacién de ambos errores puede dar
lugar a la perdida de rango dindmico (perdida de cdédigos de salida).

No-Linealidades Diferenciales DNL y No-linealidades Integrales INL. DNL Mide
la distancia entre el paso de cuantificacién ideal y real. Cuando la distancia es
menor a +1 LSB garantiza que el convertidor no tiene cédigos perdidos. INL
informa sobre cuanto se aleja la funcién de transferencia real del ideal dando
cuenta de la distorsién y precision.

Figura de merito de A/D,

Ptotal

FoM = spnony . gy

[W/H]

Relaciones entre SNR, SNDR y THD,

SNR = ~10log (10-NPR/10 4 19=THD/0) - [4p)
THD = ~10log (10~5NPA/10 1 19=SNR/I0) — fqp)

SNDR = —10log (10—5N R/10 | 10-THD/ 10) [dB]

4.2. Simulacién A /D monoténico

Para caracterizar el comportamiento dindmico, SNR, THD y SFDR, se emplea una
senial analégica Vomplitud = Voffset = 0.750V y frecuencia fonaisgica = 36.719KHz en
contrafase entre ambas entradas diferenciales. Una simulacién temporal de 1.28ms para
adquirir 128 muestras. Los cédigos generados en la conversién son procesados por un
convertidor D/A ideal para obtener una senal cuantificada de la senal analdgica. La
senal cuantificada es multiplicada por una ventana Hamming y DFT.

Para valorar el comportamiento estatico, un senal de entrada en rampa con niimero
de muestras por paso de cuantificacién de Nc=4, y pendiente Vpp/Nc-2Vbits = 1.5/1024
desde la tension inferior hasta la superior (todo el rango de cuantificacion).
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0 10KHz 20KHz 30KHz 40KHz 50KHz LSB

0dB DNLcsqu‘cma 0.50/—0.‘25 E—
esquema extraido /\ DFT 128 I/,LSB DNLexiraido 1.25/-0.25 -
-10dB | SNR 38.53 36.28 dB Hamming | il ; |l
SNDR 38.51 36.24 dB I \ 0 o V1' T ;‘ T Tl i'( e
20dB 1 THD 5658 5090 dB ’ ‘ Lisp L LR L LI el
. . 2
-30dB EFN%I; 52?3 Sé% gﬁ LB 4 puntos/paso cuantificacién
-40dB | FoM 3140 72.08 pW/Hz 8
S0dB |- Pmedia 2.16 3.82 pWw
A& & j L i 2LSB INLesquema 0.05/-0.67 —— |
-60dB. AL \X A VoAt LSB INLextraido 0.02/-2.25 ===+ i
70dB RN A e et 0 ke \ |
-80dB ! esqueyga ___________ 1 4 puntos/paso cuantificacion ey ;
_90dB extraido JLSB

HDS HD3  HD5 HD6  HD2 HD7 HD4 0 50 100 150 200 250
(a) (b)

Figura 4.1: Resultados A/D monoténico. (a) Desempeno dindmico. (b) Desempeno
estdtico.

La figura 4.1.(a) resume todos los datos extraidos de la simulacién del convertidor
monotonico a la frecuencia de 36.719KHz. Para un convertidor de 8 bits lo adecuado
serfa un minimo de 512. Pero el equipo disponible tarda 24 horas en simular 1024
muestras o ciclos de conversion.

De igual manera, a la hora de evaluar el comportamiento estatico 4 adquisiciones
por paso de cuantificacion resulta poco precisa, 1/Ne¢ x 100 = 25 % de precision.

De los resultados se destaca la probable pérdida de cédigos en el caso del circuito de la
version post-layout (DNL> |2LSB|). La notable distancia entre SNR simulado y el tedrico
ruido de cuantificacién. El calculo de SNR se realiza en el dominio temporal realizando
la resta salida entrada para extraer todo lo que no es senal. El resto de los pardmetros a
partir de la DFT. La DFT sobre el ruido muestra un pico bastante superior, cerca 10dB
superior, a la componente arménica de mayor potencia, cerca de la frecuencia fundamental,
que la enmascara. No sé como interpretarlo. Si como fallo metodolégico en el cdlculo SNR,
incorrecta eleccién de frecuencia, no distribucién aleatoria del ruido de cuantificacién, otra
fuente de ruido,. ..

Por otra parte exite un deterioro entre la versién esquematica y extraida. Esto es achacable
a la baja calidad de la realizacion fisica, donde las capacidades pardsitas y las interconexiones
degradan el comportamiento. Una consecuencia es el retraso temporal no alcanzando com-
pletar la conversién dentro de la frecuencia de muestreo. Si es el caso, reducir la frecuencia
de muestreo mejorara el comportamiento.
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4.3. Conmutacion alternativa: A/D hibrido
Analisis

La energfa para cargar un condensador £ = C - (Viina — Vim-a-al)2. El A/D monoténi-
co, Viinat = VDD ¥ Viniciar = 0. Asi la energia Eponoténico = C - V[%D para conmutar un
condensador.

Se propone un sistema de conmutacién hibrido entre el algoritmo monotoénico y el conven-
cional, donde Vinat = Vbop ¥ Viniciat = Vpp/2. La energia necesaria se reduce por reduccién
de tensién a £ = C' - V[% p/4, pero es necesario conmutar ambos D/A en sentido contrario,
uno hacia tensién superior y el otro hacia el inferior, por lo cual, E, 5 .. = C - Vl% p/2.

Las ventajas tedricas del sistema hibrido son, (1) la reduccién tedrica de consumo dindmico
y (2) menor offset asociado a la variacién de la tensiéon comin en el comparador.

Entre las desventajas, (1) el aumento de la complejidad de circuiteria y (2) el aumento
del consumo estatico debido al mayor niimero de transistores.

Dispositivo Dimensiones Unidades P P
PMOS
PMOS,ppiear 2bit8 6.75/0.6 [um] 4 PMOS e |-
NMOS,piex1 2bit8 3.05/0.6 [um] "
PMO S, piea1 2bit7 5.25/0.6 I o —
NMOS,piear 2bit7 1.85/0.6 [um)] ! o
PMOS,piea1 2bit6 3.05/0.6 [um)] PMOS,, 1
NMOS,piex1 2bit6 1.50/0.6 [um)]
PMOS,pieat 2bit5 2.10/0.6 fum] 8 NMIOS, 1, ||~ 24P8
NMOS,pica 2bith 1.50/0.6 [um] ° NMOS,
PMOS,piear 2bith 1.50/0.6 [um)] | 05T}
NMOS,piear 2bith 1.50/0.6 [m] NMOS,, N
PMOS,pies1 2bit3 1.50/0.6 [um)]
NMOS i 2bit3 1.50/0.6 [um] VSS(GND) VSS(GND)
PMOS,piear 2bit2 1.50/0.6 [m)]
NMOS,piear 2bit2 1.50/0.6 [um)]
NMOSycar 6.0/0.6 [um]
PMOS, 4rgar 1.5/0.6 [um]
PMOS; versor 1.5/0.6 fum]
NMOS;persor 1.5/0.6 Jum]
Ccargar 110 /fF/

(a) (b)

Figura 4.2: Clircuito conmutador del D/A del A/D hibrido. (a) Dimensiones y (b) es-
quemdatico para un condensador.
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Diseno

Todos lo circuitos del convertidor hibrido son los empleados en el convertidor monotoénico
a excepcion de la circuiteria de salida. Sustituido el amplificador y la puerta NAND2 de la
figura 3.8 por el circuito de la figura 4.2.(b). Es un multiplexor de dos entradas donde la senal
de mando es el registro de desplazamiento correspondiente al bit. Las dos entradas son la
tensién comun y el dato de memoria (resultado de la comparacién para el bit). El transistor
NMOSyca necesita un aumento la tension puerta surtidor (bootstrapp) para alcanzar a
cumplir los tiempos de establecimiento presupuestos.

Debe tener especial cuidado en la eleccién del tamano y tensién de puerta del transistor
NMOSycy. Cuando el nodo comin cambia por conmutacién de un condensador, los con-
densadores ain conectados a la tensién comun (todavia sin conmutar), intentan arrastrar el
punto de tensién comin de cada uno de ellos (punto vo figura 4.2.(b)) en direccién en la que se
produce el cambio. El dimensionamiento del transistor NMOSy oy tiene que ser capaz de de-
volver la tensién antes del comienzo del periodo de comparacion a —Visp/2 < Voyr < Visp/2
como minimo.

Resultados
0 10KHz 20KHz 30KHz 40KHz 50KHz LSB DL T 050/0‘25
OdB esquema U.. =-U. D
esquema extraido /\ DFT 128 ',LSB DNLextraido 1.25/-0.25 -
-10dB (| SNR 41.89 3822 dB Hamming L 1 ; T
SNDR 41.83 38.16 dB ’ \ 0 I B iV T h
20dB 1 THD 5473 5090 dB ’ ‘ U LS P '
FDR .63 52. B Y
-30dB ISENOB 52-25 56.82 git I \ LSB 4 puntos/paso cuantificacién
-40dB | FoM 21.53 59.79 pW/Hz
S0dB |- Pmedia 2.17 395 pw l \
A \ /I ; 2LSB INLesqu‘ema 055/-04‘15 —
-60dB |ip \ / J\ /\ { LSB INLexiraido 0.20/-1.75 === ]
i / L\ — —
-70dB 4\/ y)‘v\/ y‘r\\{\ 0 Cq'—(J * .t‘. . \ i l
. , F CLSB o e |
80dB esqtue_n‘;a ___________ 4 puntos/paso cuantificacion [T ot W
-90dB CXiraldo -2LSB
HD$ HD3  HDS5 HD6  HD2 HD7 HD4 0 50 100 150 200 250

(a) (b)

Figura 4.3: Resultados A/D hibrido. (a) Desempeno dindmico. (b) Desempeno estdtico.

Para estudiar el comportamiento dindmico del A /D, senal analégica Vompiitud = Vo ffset =
0.750V y frecuencia fonaisgica = 36.719KHz en contrafase entre ambas entradas diferenciales.
Para estudiar el comportamiento estatico, una senal rampa cubriendo todo el rango de senal
de entrada, desde Vjjiciq = 0 hasta Vi = 1.5V, tomando Nc = 4 puntos por paso de
cuantificacién (pendiente rampa Vpp/Nec - 2V = 1.5/1024).

Los datos del comportamiento dindmico son extraidos de una simulacién temporal .TRAN
de 1280us, donde se obtiene un DFT de 128 puntos. Ventana Hamming. Los datos del com-
portamiento estatico de la simulacion temporal durante 10.24ms.
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El convertidor hibrido no consigue superar en el principal objetivo de reducir el consumo
al monoténico. El ahorro tedrico del consumo alcanzable al reducir la tensién sobre el con-
densador es perdido por una circuiteria de mayor complejidad de conmutaciéon que ademas
necesita emplear circuito extra para aumentar la tension de puerta del transistor que maneja
la tension V. Las capacidades parasitas que surgen por un mayor nimero de interconexio-
nes (y un layout no especialmente adecuado) contribuye al aumento del consumo.

No obstante presenta mejor comportamiento estatico en la prueba de entrada en ram-
pa. Mejora en LSB/2 al monoténico en INL. Tiene una mejor SNR y peor THD que el
monotoénico.

Parece que no se consigue un ahorro de consumo evidente principalmente por una sobre-
carga de circuiteria de conmutacién més compleja frente al A/D y la baja tensién empeora el
escenario. Con una tension de alimentaciéon més elevada, donde no fuese preciso aumentar la
tension de puerta de los transistores, el convertidor hibrido conseguiria el ahorro de consumo
que se espera.

4.4. Simulacién con circuiteria digital sincrona

Escenario de simulacién: remplazo de la circuiteria de control y conmutacién asincrono
por dispositivos ideales descritos empleando lenguaje hardware (HDL). Esto permite reducir
el nimero de transistores a simular y eleva la velocidad.

Senal analégica de entrada Vyppritua = Vorfset = 0.750V y en contra-fase entre ambas
entradas diferenciales.

Simulacién temporal . TRAN durante 5120us para un DFT de 512 con ventana Hamming
y un barrido frecuencial de la senal analdgica para 7041 Hz, 17.041 KHz, 27.041 KHz, 37.041 KHz
y 47.041KHz.

Los mejores resultados para la menor frecuencia simulada, 7041 Hz,

Frecuencia/Hz/ SNR/dB] THD/dB] SNDR/dB] ENOB/bit/ SFDR/dB]
7041 46.99 S7.87 45.91 7.33 61.00

No existe diferencias entre el convertidor monoténico y el hibrido en valores de SNR,
SNDR y THD. Los resultados extraidos resultan sensiblemente mejores que los obtenidos en
la simulacién del sistema completo, secciones 4.2 y 4.3. Emplear dispositivos conmutadores
descritos en HDL elimina errores por parte de la circuiteria de conmutacion. Las tensiones
son fijas y precisas con caidas de tensién Vpg =0V.

El resultado de la figura 4.4.(a, b, ¢, d) es el desempeno alcanzado por el conjunto circuito
interruptor de seguimiento, el D/A y el comparador.

La simulacion del sistema completo asincrono, seccién 4.2, no mostraba la ventaja tedrica
en consumo del A/D hibrido frente al A/D monoténico. La medicién de la potencia media
con el control ideal resuelve a favor del convertidor hibrido 364nW frente a 454nW. Sin
embargo debe recordarse que el convertidor hibrido, atin cuando la tensiéon de alimentacién
fuera suficiente como para prescindir de circuiteria de elevaciéon de tensién de interruptores,
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Figura 4.4: (a) Evaluacién comportamiento A/D en frecuencia y (b) comportamiento
estatico ante una rampa de tension. Fvolucion temporal de tensiones en la entrada
del comparador y frente tension analdgica de entrada, (c) A/D monotdnico y (d) A/D

hibrido.

necesita mayor nimero de dispositivos y conexiones. Es méas complejo y por ello la ventaja
observada puede que no sea tal cuando se trate con el circuito real.
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Realizacion fisica layout
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Reglas y buenas practicas para layout

Un correcto diseno layout supone acercarse al desempeno alcanzado en tiempo de simu-
lacién de esquema. Es por ello interesante aprender y entender unas basicas técnicas y reglas
de layout. Cada tipo de circuito tiene sus particulares buenas practicas segin sea analdgico
o digital para reforzar o reducir el efecto de elementos distorsionadores. Hay técnicas para
mejorar y favorecer la igualdad entre dispositivos, reducir el ruido,. . .

La ref[15] recoge algunas recomendaciones para layout de circuitos mixtos (analégicos y
digitales en el mismo circuito integrado). Cuando ocurre el concurso de circuitos digitales-
analégicos compartiendo espacio y sistema de alimentacién, el ruido producido por las tran-
siciones de la circuiteria digital es un problema para la circuiteria analégica. El ruido es
propagado por (1) acoplo de sustrato, (2) por la alimentacién compartida o (3) por acoplo
capacitivo entre pistas.

El ruido por sustrato empeora a medida que la tensién de alimentacién se reduce y
con transiciones digitales rapidas. El acoplo capacitivo se reduce incrementando la distancia
espacial analégico-digital, mediante proteccién apantallando (shield) y correcta disposicién y
distribucién de los circuitos en el espacio (el acoplo es mayor cuanto mayor es el tamano del
circuito atacante respecto a la victima).

En tiempo de diseno el circuito diferencial tiene mayor inmunidad al ruido y aisla la senal
de todo ruido comun de la alimentacién. Esto tiene como contrapartida mayor nimero de
pistas.

Para reducir retrasos en temporizacién aumentando ancho de las pistas de conexién o
insertar repetidores. El repetidor aminora también efectos de acoplo al reducir la distancia
de segmentos.

Consejos bésicos layout:

» Evitar lineas con anchos y espaciados minimos.

» Cerca pozo N (Nwell) la variacién puede llegar Vrmpmos & 50mV v Vrmnmes a 20mV,
tener en cuenta a la hora de emplazar dispositivos sensibles como pares de entrada.
Colocar la pareja en zona isoterma.

» Segmentar dispositivos de gran tamano para mejorar los errores por distancia o/y
conseguir dispositivos lo mas iguales posibles cuando eso sea posible y stacking de los
transistores.

= Disponer todos los dispositivos orientados en la misma direccién. Buscar homogeneizar
entornos, formar poligonos uniformes en densidad de dispositivos y emplear dispositivos
no ttiles (dummy devices) para uniformar el perimetro de elementos sensibles como
pares de entrada para aliviar estrés espacial (STI). Si es posible emplear mas vias donde
hay sitio.

» Evitar disponer dos dispositivos (o circuitos) iguales de forma que uno sea el espejo del
otro (mirroring), peligro desajuste por cambios en capacidades parésitas y resistencias
en fuente y drenador.

= Evitar L minima en transistores analdgicos sensibles, mejora variacion de Vg, mejora
ajuste.
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= No emplear formas de transistores extranas.

» En transistores par diferenciales, emplear ancho polisilicio mayor al minimo, formas
rectangulares y cuadradas técnicas de centro comin (common centroide) para circuitos
con baja alimentacién, donde el ajuste es importante y emplear dispositivos dummy pa-
ra dar uniformidad al entorno. Transistor de ancho mayor presenta menor variabilidad
de parametros.

(11) (10) (11)

2 S

C ©

Q2 o
[%2]
” < || § 3 o
o a ||l R £ < S
S |l o || 2 o] allsel §
© Q o % o » he] n
@ Sl e || @ % o (& 3
o =1 © o —Ile el s
g gl S || g 218 2|88 8
: S
2 ol S || & A& 2l €lel &
[35] 3 [} > o > o

o M @ = oo (@

(8) Maquina ;

(5) estados principal || 2 | Temporlza0|on| (5)
Muestreo (7) Salidas Muestreo
y retencion (6) Comparador y retencion
comparador

Figura 5.1: Distribucion espacial del circuito fisico.

Realizacion fisica del circuito A /D

Cuando la circuiteria digital sincrona concurre con la circuiteria analdgica la separacion
espacial es una practica aconsejada en la proteccién ante el ruido. En A /D de circuiteria digital
asincrona, las transiciones digitales ocurren fuera del tiempo de funcionamiento critico de la
circuiteria analégica y en vista de ahorrar espacio, no se sigue esta recomendacién. Pero los
circuitos son rodeados por lineas metélicas de proteccion.

En la parte central la légica digital, (1) el registro desplazamiento y (2) la memoria
dispuesto en forma de columna. A cada lado de la circuiteria digital, (3) los amplificadores
de salida que atacan a los condensadores D/A. Dispuestos de esta forma para mantener la
misma distancia amplificador-condensador en ambas ramas.
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(4) En frente de los amplificadores de salida, el banco de condensadores de Poly-Poly
dentro de un pozo N y rodeados por lineas de metal conectado a la tensién de alimentacién.
Los condensadores de mayor tamano se realizan por suma de condensadores unitarios para
reducir errores de variabilidad. Una buena practica para mejorar errores de distancia es el
empleo de la técnica Common Centroide. No se ha empleado. La disposicién de (1, 2, 3)
en celdas (se asemeja a un edificio de plantas). Cada celda contiene la parte de registro de
desplazamiento asociado a cada bit, la memoria y la circuiteria de salida, rodeados por lineas
de metal (techo, suelo y paredes) conectados al voltaje menor del sistema con vista a limitar
la expansién del ruido.

(5) Circuitos de seguimiento y retencién. (6) Comparador con transistores interdigitados
para mejorar la precision entre pares, rodeados por lineas de metal conectados a la alimen-
tacién para crear un escudo de proteccién. (7) Amplificadores o circuiteria de salida del
comparador. (8) Circuiteria de control del comparador y méquina de estados principal. (9)
Bus salida digital. (10) Bus de puesta a cero y resultado de comparacién y (11) Buses de
reparto de alimentacién Vpp, Vsg, (Voar).

El disenio realiza un esfuerzo particular en mantener las longitudes de pistas de ambas
D/A tan iguales como pueda ser posible y realiza equilibrado de cargas.

Conexiones externas del chip

Los pines del chip tienen asociado una impedancia capacitiva de 5pF' —10pF'. La limitacién
del ancho de banda que impone tiene que tenerse en cuenta en el dimensionamiento de las
salidas (las entradas cargan a las fuentes exteriores). Cada salida digital se intercala un
amplificador de cuatro inversores en cadena con aumento progresivo de dimensiones entre las
memorias de bit del comparador y los terminales del chip.

Interior Exterior

Dispositivo  Dimensiones  Unidades onip onp
“/"V/JI:"] JIZ g g . L =0.6um Inversor, Inversor, Inversor, Inversor,

Inversor; 32/10 [um] Megfria’_D"—D"—D"—D"r Fin

Inversory 64/21 Jum] Capacioad

Inversors 128/43 [um] pin (5"F""PF_)A[

Inversory 256/85 [um]

(a) (b)

Figura 5.2: Circuito adaptacion de salida, (a) Tabla de dimensiones de los transitores
de cada inversor. Todas las longitudes de los transistores Lpyos = Lyyos = 0.6um
y (b) esquema.
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Figura 5.3: Foto del layout A/D monoténico completo.
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Conclusiones

El trabajo publica el desarrollo de disefio de un convertidor A/D de aproximaciones
sucesivas de 800KHz a Vpp = 1.5V y una potencia media de P,,eqiq = 2.2uW dentro del
marco de la tecnologia de 0.5um.

La oportacion del proyecto ha consistido en adaptar circuitos preexistentes en la literatura
a la tecnologia 0.5m con una tension inferior a la nominal para esta tecnologia. Los problemas
derivados de la tension baja son sorteados empleando técnicas de circuiteria especial como la
elevacion de tensiéon de puerta para transistores interruptores y polarizacién de transistores
en inversion débil.

El diseno de la circuiteria analdgica enfocado principalmente al ahorro de potencia y el
empleo del menor espacio posible. No obstante para cada sub-circuito analégico la solucién
adoptada es aquella que mantiene THD al menos 6dB inferior al ruido de cuantificacién.
Emplear unicamente 3 tensiones (Vpp, Vss v Voar), responde al fin de reducir la complejidad,
evitando la necesidad de circuiteria extra de polarizacién, en vista al empleo del convertidor
en aplicaciones energéticamente autonomas.

Un diseno de circuiteria légica digital asincrona desarrollado particularmente para éste
convertidor.

Se han desarrollado expresiones analiticas para el disefio de circuitos analégicos.

Un diseno fisico del circuito, layout, teniendo en cuenta la singularidad del concurso de la
electrénica digital y analdgica dentro del mismo circuito integrado, tomandose medidas para el
correcto aislamiento de los focos de ruido. El posicionado fisico de los dispositivos/subcircuitos
en el area del circuito integrado intentando mantener una alta simetria en las distancias de
la senales analdgicas.

Lineas futuras

La solucién de diseno toma el tamafio de dispositivos mas pequeiios posibles obviando
cualquier margen extra que puediera absorber cualquier variabilidad en tiempo de cons-
truccion. Tras la verificacién del prototipo puede comprobarse dicha afirmacion y actuar en
consecuencia redisenando ligeramente el tamano de dispositivos puntuales.

Un trabajo futuro pudiera seguir cualquiera de los siguientes puntos:

En el layout, emplear técnicas que mejoran la igualdad entre dispositivos: Common Cen-
troide en los condensadores del convertidor D/A.

Inicialmente el diseno se intentdé a un valor de Vpp = 1.2V de tension de alimentacion.
Al comprobarse insuficiente para alcanzar los valores presupuestos de velocidad, se migré a
Vpp = 1.5V, sin un estudio profundo donde dilucidar la tension correcta de equilibrio donde
se satisface un buen desempeno analégico correcto y un consumo lo méas reducido. Realizar
éste estudio sobre la tension de alimentacion adecuada es otra posible linea de trabajo. Plan-
tearse la posibilidad del empleo de diferentes valores de tensiones de alimentacién para la
circuiteria analdgica y digital mediante circuiteria de conversién DC/DC. Tener en cuenta el
sobrecosto inherente al consversor DC/DC o de dos tensiones de alimentacién independiente,
sobre el tamano y consumo.
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Un andlisis del comportamiento del comparador ante variaciones de la fuente de alimen-
tacion. Punto importante debido a la alta sensibilidad de la polarizacion de transistores en
inversién débil.

Dependiendo de la futura aplicacién debe considerarse la posibilidad de emplear una
topologia no diferencial en vista del ahorro del consumo. Tener en cuenta el beneficio aportado
por la topologia diferencial al plantearse la eleccién.

Fue presentado una alternativa de conmutacion que pretendia reducir la potencia con-
sumida en la conmutacion de condensadores, conmutando los condensadores solo a la mitad
de tension de alimentacion. Debido al sobrecosto en dispositivos necesarios para resolver los
problemas de conmutacién en baja tensién (Bootstrapping), no son alcanzados los ahorros
esperados. La viabilidad se basaria en un ajuste de la tension de alimentacion suficiente para
eliminar la circuiteria extra de conmutacién. Podria pensarse en el empleo de dos tensiones
diferentes para circuitos analdgicos y digitales.
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Conmutacion monotonica
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Figuras A.1 y A.2 recogen los diagramas de todas las posibles conmutaciones para un
A/D SAR convencional y un A/D SAR monoténico de 3 bit de resolucién, segin sea el re-
sultado de la comparacién. La grafica que acompana el diagrama es un ejemplo concreto con
la evolucién de las tensiones en las entradas del comparador. Los recuadros resaltados en el
diagrama marcan el camino del ejemplo de la gréfica.

La primera diferencia viene en el tiempo de adquisicién donde el SAR diferencial conven-
cional realiza la adquisicién por la parte de conmutacién de los D/A (lado contrario al nodo
comun conectado al comparador) y necesita una etapa previa al comienzo de conversién para
llevar el valor de la muestra al lado comun de los condensadores del D/A.

La adquisicién en el SAR diferencial monoténico se hace directamente sobre el nodo
comun de los D/A. No necesita un paso de movimiento de carga hacia el nodo comun.

La segunda diferencia es sobre la senal de referencia. E1 SAR diferencial convencional
mantiene siempre la misma distancia de los D/A hacia la tensién comun. Esto es, podria
considerarse dos convertidores independientes funcionando respecto a la tensién comtn como
referencia, intentando reducir la diferencia con esta tensién comin, pero la comparacién para
la decisién es tomada por comparacién entre ambas ramas D/A, consiguiendo las ventajas
de la topologia diferencial.

Para el SAR diferencial monotdnico la tensién de referencia es la tensién de alimentacion.
En cada paso, tras la comparacién se actiia sobre le D/A con la mayor diferencia de tensién
respecto a la tensién de referencia. Aunque se podria considerar que la D/A con tensién més
préxima a la alimentacién como referencia para la otra y la conversién por reduccién de la
diferencia entre ambas.

Una ventaja de la conmutacién monotonica reside en que un interruptor solamente se
acciona una vez durante la conversién, mientras esto no ocurre en el convencional. Como
ejemplo, siguiendo el camino marcado por los recuadros destacados, el condensador 2C del
D/A negativo, en el segundo paso esta conectado a Vpp, en el tercero a Vgg y en el dltimo
nuevamente a Vpp.
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Modelo MOS
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Modelo transistor MOS para todas las regiones sin efectos de segundo nivel con valores
de pardametros para tecnologia de 0.5um.

Regiones de funcionamiento del transistor MOS:

Inversion débil ‘ Inversién moderada ‘ Inversion fuerte
IC<1/10 | 1/l0<IC<10 | IC>10

(Vas — Ver)\ 12

1,
IC = 7 ?/V =|ln|1l+e nUt I, = 2nMoCoacUt2 [A]
oL

(1) Corriente drenador para todas las regiones:

(Vas — Vru)
o W U
Ii = 2np1,Cor Uf T Infl+e nUt [A]
oy otz LS
~ Mfe nUy aproximacion en inversién débil.
n
~ :U’OCO;BUtQ

2 . .2 . .z
5 (Vas — Vrg)® aproximacién en inversién fuerte.
n

donde

Vra = Vrao +7 [\/VSB + 20Fermi — \/2¢F”mi} Vi
~Vryo+(n—1) Vsp

n es el factor sustrato (1 < n < 1.6)

v

n=1+ 7 o
2\/GSZLTH+VSB+¢0

b0 = 20Fermi + 4U; es el potencial en superficie y 2¢permi = 0.8V el potencial Fermi.
Factor movilidad ., 490e¢m?/ Vs para NMOS y 256¢cm?/ Vs para PMOS. Tensién umbral
VrHo, 0.754V para NMOS y —0.9V. Capacidad del oxido C,, = 2.60fF /um?. Factor de
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bulk v, 0.72V'/2 para NMOS y 0.59 V'/2 para PMOS. U; = kT/q, k = 1.38-10723J /°K,
T =300°K,q=1.6-10"1C

(2) Tensién puerta-surtidor todas las regiones:

Vas — Vrg = 2nU; In <em — 1) [V]

~ nU;In (IC) aproximacién en inversién débil.

~ 2nUVIC aproximacién en inversion fuerte.

(3) Tensién drenador-surtidor en saturacién para todas las regiones:

Vissat = 2UVIC + 0.25 43U, [V]

~ 4U,; aproximacién en inversién débil.

Vas —Vru L . .
~ 22UV IC = ——— aproximacién en inversion fuerte.
n

(4) Trasconductancia para todas las regiones:

Im 1
— 1/V
I nUANIC+0.254+0.5 [1/vi

~ —— aproximacién en inversién débil.

nUt
1 2

nUNIC - Vas — Vru

12

aproximacion en inversion fuerte.

(5) Ganancia intrinseca :

Im

AVintrinseca =

9ds
(6) Frecuencia intrinseca de corte a -3dB:

g
fCintri’nseca = ot (Cgsm—l— Cgb) /HZ/
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B.0.1. MOS en subthreshold

En subthreshold incrementa transconductancia para una corriente dada, posibilidad de
funcionar con la menor tension drenador-surtidor y puerta-surtidor y minimiza el ruido térmi-
co. A medida que aumenta L mejora el ajuste, minimiza el ruido Flicker y la ganancia
intrinseca alcanza su méaximo valor. Pero tiene mayor distorsién, menor ancho de banda,
las capacidades en los nodos aumenta al necesitar mayores dimensiones de transistores, lo
que aumenta la superficie ocupada en el silicio y al no haber inversion en el canal, es mas
sensible a variaciones de fuentes de alimentacién, temperatura y parametros de proceso.

Utilizando MOS en subthreshold para conseguir bajo-voltaje/bajo-consumo. Un inversor
puede funcionar con Vpp = 4 - U; con suficiente ganancia para funcionamiento en légica
digital. Sacrifica velocidad y el margen de ruido pero mejora consumo dinamico.

El avance tecnolégico escalamiento agresivo en L pero no en igual proporciéon de Vpp
v tor. Esto produce el aumento del consumo estdtico y disminucién consumo dindmico. El
consumo estatico aumenta por corrientes de fuga (leakeage) a medida que la tensiéon umbral
disminuye el transistor le es mds dificil entrar en corte (pendiente subthreshold n).

Para aplicaciones de redes de sensores donde no necesita alta prestacién se pueden emplear
MOS de viejas tecnologias que no presentan los inconveniente de la reduccién de tamano
ocasiona.

3.50V T — T 1.50v ——
entradat salidal i entradat sal;dai
300V entradal salidat ---------- ntradal salidat ----------
2.50V
5 \ 5 100V
5 200V ‘ 9
£ E
€ 150V S
p \ g 050V
1.00V \
0.50v \
0.00V 0.00V
0.00V 0.50V 1.00V 1.50V 2.00V 2.50V 3.00V 3.50V 0.00V 0.50V 1.00V 1.50V
entrada inversor entrada inversor

(a) (b)

Figura B.1: Histéresis por reduccion de tension de alimentacion en un inversor de
tamano minimo en tecnologia 0.5um. (a)Vpp > Vran + |Vrae| v (b) Vop < Vrgn +
\Vrupl|.
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Herramientas
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Herramientas para el proyecto

Relacion de programas y herramientas empleadas durante el proyecto:

» CADENCE-Virtuoso: Para analisis, diseno y simulacién de esquematico y realiza-
cién del layout.

= Octave: Tratamiento y extracciéon de datos.
» Gnuplot: Generacién y representacion de graficas. Dimensionamiento por curvas.

» Latex: Redaccién y presentacion.
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