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1. Introduccion

1.1 Introduccion

En la actualidad, la escala de integracién ha aumentado hasta el orden de los nanémetros debido a
los avances de la tecnologia CMOS. Este escalado ha llevado a un mayor nivel de integracion de los
sistemas, asi como una mayor complejidad de la funcionalidad implementada en un solo circuito. Por tanto,
esta tendencia estd empujando tanto el consumo de potencia como la tensiéon de alimentacién a un valor
cada vez mas bajo, dos aspectos claves para la mejora de la portabilidad empleando una tecnologia CMOS
de bajo coste.

La tendencia a incorporar los interfaces analdgicos digitales como una celda de complejos circuitos
integrados que contienen en su mayoria bloques digitales para el procesamiento digital de la sefial (DSP) y
control, implica el uso de la misma fuente de alimentacion para ambos tipos de circuitos ya que elimina la
necesidad de generar multiples tensiones, lo que puede resultar ventajoso a la hora de reducir el coste del
sistema completo. Los circuitos digitales ofrecen mas velocidad y menor consumo de potencia con cada
nueva generacién en la tecnologia, sin embargo, los circuitos analdgicos no ven favorecidas sus
prestaciones en este caso. El principal motivo es que las tensiones necesitan ser escaladas para evitar un
posible camino de conduccion en la puerta del transistor debido a un éxido extremadamente delgado,
comprometiendo la fiabilidad a largo plazo del dispositivo. Por tanto, se hace necesario desarrollar técnicas
de disefio adecuadas para aplicaciones de baja tension.

En un circuito integrado predominantemente analégico, reducir la tensiéon de alimentacién no mejora
necesariamente el comportamiento del circuito desde el punto de vista del consumo de potencia. La tension
umbral del transistor no puede escalarse en la misma proporcion que la tension de alimentacion para evitar
corrientes de fuga. Asi, el rango de sefal disponible es menor y se requiere una reduccién del ruido del
circuito para mantener el mismo rango dinamico. El consumo de potencia se incrementa asi por la reduccion
del ruido térmico. Ademas, la resistencia de salida de los transistores MOS también se ve afectada, lo que
se traduce en ganancias mas bajas y en una necesidad de aumentar la complejidad de los circuitos para
mantener las prestaciones. Por tanto, las tendencias actuales en la tecnologia CMOS han degradado la
calidad de los dispositivos analdgicos y de sefal mixta (peor modelado, dispositivos menos precisos y
ruidosos, compatibilidad completa con los procesos estandar digitales, etc)

Muchas de las aplicaciones comerciales que se fabrican actualmente contienen, al menos, un
convertidor analégico-digital (ADC). Estos sistemas tendran una entrada proveniente del mundo real y sera
necesaria una conversion analégica-digital para llevar a cabo una cierta funcionalidad mediante DSP. Entre
estas aplicaciones se encuentran equipos de medida, sistemas de instrumentacion, redes de comunicacion,
video digital y dispositivos méviles. Para especificaciones de velocidad y precisién que se corresponden con
una resolucién moderada (8-12 bits) y frecuencias de muestreo hasta 50-100 MHz, la estructura pipeline
han probado ser arquitecturas muy eficientes. Estas resoluciones y velocidades de conversién son
apropiadas para un gran numero de aplicaciones, incluyendo dispositivos de carga acoplada (CCD) e
imagenes médicas ultrasénicas, receptores digitales, estaciones base, video digital de alta definiciéon, como
HDTV y HDMI, asi como, estédndar de transmision de alta velocidad (WBDSL y Ethernet).

Arquitecturas flash o de aproximaciones sucesivas no resultan apropiadas puesto que requieren
incrementos exponenciales en area a medida que aumenta su resolucion y tienen un elevado consumo.
Arquitecturas en dos pasos emplean un numero de comparadores menor, comparado con la arquitectura
flash, y carecen también de amplificadores operacionales para el muestreo y retencién (S/H), sin embargo,
el ancho de banda a la entrada, sin el uso de un circuito S/H de entrada dedicado, estd normalmente
limitado a una frecuencia de la sefial de entrada relativamente baja. Los ADC pipeline conjugan los
requisitos de baja disipacion de potencia y ancho de banda elevado de la sefial de entrada. El area y el
consiguiente coste de fabricacion es pequefio comparado con el de los convertidores flash, ya que
requieren menos comparadores que estos ultimos. Ademas, las arquitecturas pipeline se implementan en
CMOS empleando condensadores conmutados (SC), lo que hace que sean faciles de integrar.

En los ADC pipeline la reducciéon del consumo de potencia y la tensién de alimentacién puede
obtenerse mediante técnicas que sacan provecho tanto de la estructura de funcionamiento del propio
convertidor como del disefo de las celdas basicas que lo componen. Una combinacion adecuada de ambos
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tipos de técnicas puede optimizar de forma importante el ADC desde el punto de vista de la alimentacion y
el consumo.

1.2 Objetivos

El objetivo principal de esta tesis es el disefio del prototipo de un ADC pipeline de bajo consumo para
aplicaciones OFDM DVB-T en una tecnologia 0.35 ym CMOS de AMS. Para la consecucién de este
objetivo, definimos los siguientes objetivos parciales.

o Establecer las especificaciones que debe cumplir el prototipo para poder ser incluido en un
front-end analdgico de DVB-T, a partir de las caracteristicas del estandar.

o Desarrollar modelos matematicos que determinen las especificaciones minimas impuestas
por las no linealidades del circuito.

e Realizar un estudio del estado del arte en cuanto a técnicas de reduccién del consumo de
potencia en ADC pipeline se refiere, que nos permitira seleccionar y combinar aquellas
técnicas para nuestro prototipo que presenten mejores resultados.

e Extrapolar las decisiones de disefio del convertidor completo a las especificaciones que
deben cumplir cada uno de los bloques que lo componen. Proponer y desarrollar celdas que
puedan derivar en aportaciones originales para aplicaciones de baja tension y bajo consumo.

e Caracterizar el circuito propuesto mediante simulaciones post-layout. Determinacién de las
limitaciones que puedan surgir de decisiones tomadas en pasos anteriores.

e Obtener los resultados experimentales del circuito fabricado. Comprobar que se han
alcanzado las especificaciones buscadas.

1.3 Metodologia y plan de trabajo
1. Modelado de un ADC para DVB

El DVB (Digital Video Broadcasting) es un organismo encargado de crear y proponer los
procedimientos de estandarizacion para la television digital compatible. Esta constituido por mas de 270
instituciones y empresas de todo el mundo. Los estandares propuestos han sido ampliamente aceptados en
Europa y casi todos los continentes. Todos los procedimientos de codificacién de las fuentes de video y
audio estan basados en los estandares definidos por MPEG. Sin embargo, este estandar no cubre los
sistemas de modulacion de sefial que se utilizaran para los distintos tipos de radiodifusion, los tipos de
cédigos de proteccion frente a errores y los mecanismos de acceso condicional a los servicios y programas.
ElI DVB ha elaborado distintos estandares en funcion de las caracteristicas del sistema de radiodifusion.

A este nivel de la investigacion se realizara el estudio del estado del arte para determinar las técnicas
de bajo consumo que permitan la implementacion de un convertidor que proporcione prestaciones
deseadas. Se determinaran las especificaciones del ADC a partir del estandar DVB y del esquema del
receptor utilizado. Estas especificaciones supondran el punto de partida para determinar la arquitectura
6ptima (es decir, el numero de bits de cada etapa del pipeline) respecto a potencia consumida y area.

2. Realizacioén de los bloques basicos

Una vez seleccionada la arquitectura del sistema, fijadas las especificaciones iniciales a satisfacer por
cada uno de los subsistemas y bloques fundamentales, se pasara al disefio y realizacion fisica de tales
bloques. Se pretende desarrollar las celdas basicas, amplificadores operacionales de transconductancia
(OTA), comparadores, interruptores, etc., capaces de cumplir con los requisitos de los bloques definidos y
con las especificaciones basicas.

Asimismo, se evaluara la tecnologia o tecnologias de integracion mas adecuadas para la realizacién
fisica, que se implementaran en forma de uno o varios circuitos integrados en funcién de las tecnologias a
emplear.

3. Realizacién del convertidor A/D

- Disefo de cada una de las etapas de convertidor pipeline utilizando macromodelos.
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- Disefo y simulacién de cada una de las etapas del pipeline.

- Disefo y simulacién del convertidor pipeline completo.

- Generacion del layout y envio a fabricacion.

En este punto del plan de trabajo se habran detectado los principales problemas de disefio del
convertidor, lo que nos permitira proponer y desarrollar celdas que puedan derivar en aportaciones
originales tanto para aplicaciones de baja tension y bajo consumo.

4. Test del sistema

Se realizaran las placas de circuito impreso y se preparara un sistema de test que permita la medida
completa de las prestaciones del convertidor implementado.

5. Diseminacion de resultados

Aunque durante la realizacion del proyecto se enviara para su publicacién los resultados parciales
mas significativos que se vayan obteniendo, sera en esta fase cuando se realice un esfuerzo de sintesis de
los beneficios obtenidos y del estudio de las posibles mejoras a partir del analisis de los resultados.

1.4 Estructura de la tesis

La organizacion de la tesis esta fuertemente influida por los objetivos perseguidos en esta
investigacion. Consta de seis capitulos, que se describen brevemente a continuacion.

El primer capitulo establece la estructura de la tesis. Introduce al lector en la problematica del
bajo consumo y la baja tensién de alimentacion para circuitos analégicos y mixtos, ademas de
resaltar la importancia del ADC pipeline en multitud de aplicaciones comerciales. Se definen
los objetivos buscados y el plan de trabajo a seguir para la consecucién de los mismos.

El segundo capitulo proporciona los conceptos basicos sobre funcionamiento y arquitectura
de ADC pipeline. También se realiza un estudio del estado del arte de los ADC pipeline en
cuanto a técnicas de reduccion del consumo de potencia se refiere.

El tercer capitulo explica de forma detallada el disefio de un ADC pipeline de bajo consumo
para aplicaciones OFDM DVB-T con una frecuencia de muestreo de 19 MS/s y una resolucion
de 8 bits, empleando una tecnologia de 0.35 ym CMOS de AMS. Se deja para los capitulos
posteriores los aspectos relacionados con el disefio de los amplificadores de
transconductancia (OTA) y los interruptores.

El cuarto capitulo describe la arquitectura del OTA empleado en el ADC pipeline presentado,
ademas de proponer un OTA de elevada ganancia y completamente diferencial para
aplicaciones de baja tension.

El quinto capitulo propone algunas aplicaciones para baja tensiéon de un interruptor CMOS
basado en transistores de puerta casi flotante, aparte de su utilidad como circuito S/H con
elevacion de tension en el ADC pipeline disefiado en esta tesis.

El capitulo final recoge las conclusiones, las nuevas lineas de investigacién abiertas y las
aportaciones realizadas.
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CAPITULO

CONVERTIDORES
ANALOGICO
DIGITALES TIPO
PIPELINE

2.1 Funcién basica de los convertidores digitales
analogicos y analégicos digitales

2.2 Repaso de las arquitecturas de convertidores
analdgicos digitales

2.3 Principio de funcionamiento de la conversién
analégica digital pipeline

2.4 Correccién digital

2.5 Parametros de comportamiento de un
convertidor analégico digital

2.6 Eleccion del numero de bits por etapa

2.7 Técnicas de reduccion del consumo de
potencia

El auge experimentado por los equipos portatiles en un gran numero de aplicaciones, como en
equipos de medidas, sistemas de instrumentacion, redes de comunicacion, video digital y dispositivos
moviles, han creado una gran demanda de convertidores analdgicos digitales (ADC) de baja tension de
alimentacién y baja consumo. Para estas aplicaciones, la arquitectura ADC pipeline ofrece una ventaja
indudable, ya que combina alta resolucién y frecuencia de conversién con facilidad de integraciéon en un
proceso CMOS estandar. De esta forma, la estructura pipeline es la opciébn mas atractiva para resoluciones
Superiores a 8 bits y frecuencias de muestreo hasta 50-100 MHz. Estas resoluciones y velocidades de
conversion son apropiadas para un gran numero de aplicaciones, incluyendo dispositivos de carga acoplada
(CCD) e imagenes médicas ultrasdnicas, receptores digitales, estaciones base, video digital de alta
definicion, como HDTV y HDMI, asi como, estandar de transmision de alta velocidad (WBDSL y Ethernet).

Los ADC pipeline tienen una estructura iterativa con mdultiples etapas que resuelven parte de la
resolucién final. Sus prestaciones estan practicamente limitadas por los efectos no-ideales en los bloques
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analdégicos. Algunos convertidores afiaden métodos de calibracion para aliviar las diferentes fuentes de error
[Sumanen01] [Jamal02]. Estos métodos pueden ser analdgicos o digitales. En la calibracién analdgica, el
offset se mide desde una salida digital y luego se afiade una sefal de cancelacion en el canal de entrada
generada a partir de un convertidor digital analégico [Tseng12]. En la calibracion digital, la cancelacion se
lleva a cabo en el dominio digital simplemente restando el offset medido en cada muestra [Moon97],
[Verma09]. La ventaja del método analégico es que no reduce el rango de la sefal. Sin embargo, la
robustez conseguida con la calibracién digital la hace un método preferible en muchas ocasiones. De
cualquier forma, ninguna de las técnicas de calibracion resulta deseable desde el punto de vista del
consumo de potencia.

Por otra parte, el aumento progresivo de la escala de integracion para los circuitos analdgicos trae
beneficios desde el punto de vista de la velocidad y el consumo. Sin embargo, aparecen nuevos
inconvenientes, tales como la reduccion del rango de variacion de la sefial y la degradacién del
comportamiento de interruptores y amplificadores.

En este capitulo de la tesis se describe la funcién basica de los convertidores analogicos digitales
(ADC) y convertidores digitales analégicos (DAC) y, dentro de los ADC, se establecen las caracteristicas
fundamentales de la arquitectura pipeline. El capitulo se completa con una descripcion de los parametros
fundamentales que establecen la bondad del comportamiento del convertidor, asi como una reflexién sobre
los diferentes factores que influyen en la elecciéon del nimero de bits por etapa en un ADC pipeline y un
estudio sobre diferentes técnicas de reduccién del consumo de potencia. Para llevar a cabo este estudio, se
han analizado los ADCs pipeline de 10-bit de resolucién publicados en el IEEE J. Solid-State circuits en la
ultima década.

Con este capitulo, se pretende sentar las bases para abordar el disefio completo de un ADC
pipeline en el capitulo 3 de la presente tesis doctoral. En este sentido, el capitulo 2 proporciona tanto la
informacion necesaria para comprender el funcionamiento de esta arquitectura de convertidores, como la
explicacion a ciertas decisiones en cuanto a especificaciones en el disefio se refiere.
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2. Convertidores analégico digitales tipo pipeline

2.1 Funcién basica de los convertidores digitales analégicos y
analégicos digitales

Un convertidor digital analégico (DAC) es un dispositivo que transforma datos digitales en sefiales de
corriente o de tension analégica. En la Figura 2-1 se muestra su diagrama de bloques [VandePlassche03].
Las sefiales digitales se aplican al convertidor como sefales en paralelo. Suponiendo que tenemos un
convertidor con una codificacién binaria, entonces el valor de la entrada digital se convierte a un valor
analdégico mediante la ecuacién (2.1)

n—1
Vo :Z:;Bmz’m 2.1)

En esta ecuacion V. representa el valor de la salida analégica y A el tamafio del paso, que es igual
al valor analdgico del bit menos significativo (LSB).El tamafio del paso puede definirse segun la ecuacion
(2.2)

FS

A=
2]1

2.2)

En esta expresion, el rango de conversion sin que se produzca saturacion esta referido al fondo de
escala (FS) y n representa la resolucién del convertidor.

La entrada digital del DAC esta representada por el cédigo binario de n bits B,.4...By. B, representa
el bit mas significativo (MSB) y B, el bit menos significativo (LSB) del convertidor. El factor 2™ indica la
contribucién de cada uno de los bits en funcién de la variable m. B;,=1 en el caso de que el valor del bit m se
afiada a la sefal de salida y B,,=0 cuando este bit no se afiade.

By —>

B —>»
—>
EE— D/A —e
—> Vout
—>

Bn-1 —_—

Salida
analdgica

Ps
L 4

Tclock FS

Figura 2-1. Diagrama de bloques de un convertidor digital analdgico.

Un convertidor analégico digital (ADC) es un dispositivo electronico capaz de convertir una entrada
analdgica de corriente o de tension en un valor digital binario. Su diagrama de bloques se muestra en la
Figura 2-2 [VandePlassche03]. Se afiade un amplificador de muestreo y retencion para muestrear la sefial
de entrada y mantener la sefal de informacién al valor muestreado durante el tiempo en el cual se lleva a
cabo la conversion a un numero digital.
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Esta conversion comprende dos procesos:

e Un muestreo en el que se genera sefiales en tiempo discreto mediante la captura de la sefial
analdgica de entrada a intervalos regulares determinados por la frecuencia de reloj

e Una cuantizacién que supone la reduccién de los diferentes valores de la sefial en tiempo
discreto a un conjunto discreto de amplitudes.

En un ADC la ecuacion (2.1) cambia a la ecuacion (2.3)

n—1
V=D, A+e,=) B2"-A+e,

m=0

(2.3)

En la ecuacion (2.3), D, representa el valor digitalizado de la sefial de entrada analdgica V;,, cuyo
valor viene dado por la ecuacion (2.4)

n—1
Dy = ;Bmzm (2.4)

El error de cuantizacion e, error irreversible resultado del proceso de cuantizacion, es la diferencia
entre la sefal de entrada analdgica Vi, y el valor analégico de la sefal digital cuantizada D, cuando se usa
un numero finito n de niveles de cuantizaciéon. Este error determina en ultima instancia la resolucion del ADC
y el rango dinamico.

Entrada > B,
analdgica >
—> SH > AD —>
Vill —>
o

A ——» B

.—
Tclock

Figura 2-2. Diagrama de bloques de un convertidor analégico digital.

La operacién de muestreo de la sefial de entrada analégica introduce una repeticion en el espectro de
la sefal de entrada a la frecuencia de muestreo y en frecuencias multiplos de esta. Para evitar el efecto de
aliasing en el espectro, debe cumplirse el teorema de Nyquist [Nyquist24], segun el cual la frecuencia de
muestreo del ADC debe ser al menos dos veces la frecuencia maxima de la sefal de entrada. Sin embargo,
es posible que aparezcan sefiales de mayor frecuencia en esta sefial de entrada. Por este motivo, se
incluye en el diagrama de bloques de la Figura 2-2 un filtro anti-aliasing que limita la frecuencia de la sefial
de entrada, como se indica en la Figura 2-3, y evita que sefales de mayor frecuencia distorsionen la salida
del convertidor.
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Entrada | By
anal6gica Filtro
Anfialias y SH > AD —
—»| Anti-aliasing ‘ ’
Va N
‘ —> By

.—
Telock

Figura 2-3. Diagrama de bloques de un convertidor analégico digital de Nyquist.

Una alternativa a los convertidores de Nyquist se encuentra en los convertidores sobremuestreados,
como es el caso de los convertidores sigma-delta, cuyo principio de funcionamiento se basa en una
modulacién del ruido que desplaza parte del ruido de cuantizacién a altas frecuencias. La potencia de ruido
dentro de la banda base de sefial del convertidor queda asi muy reducida. El diagrama de bloques de un
convertidor de este tipo se muestra en la Figura 2-4.

TS « Tclock

|

— B
Entrada — B,
analégica Filtro —
Modulador » )
—> Diezmador
Vin
—> Bn.1

Telock

Figura 2-4. Diagrama de bloques de un convertidor analégico digital sobremuestreado.

El convertidor sobremuestreado consta de los mismos bloques que un convertidor de Nyquist, pero
organizados de forma diferente. En la entrada se encuentra el modulador que realiza la cuantizaciéon de la
sefal y la modulacion del ruido. Este bloque trabaja a una frecuencia muy superior a la frecuencia de la
sefal de entrada (de ahi el nombre de “sobremuestreado”). EI modulador se suele realizar por medio de
filtros paso-bajo introducidos dentro del bucle de realimentacion [Can74]. Este desplaza el ruido de
cuantizacién a altas frecuencias sin alterar la sefal de entrada. Seguidamente, se encuentra un filtro digital
que solo deja pasar las sefales dentro de la banda base. Finalmente, se incluye un diezmador [Can86] que
coge muestras a la frecuencia de Nyquist.

11
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2.2 Repaso de las arquitecturas de convertidores analégicos digitales

Se ha investigado mucho en la implementacion de ADCs y, como resultado de ello, se han
desarrollado un gran niumero de técnicas para la conversion analdgica-digital. Cada una de ellas tiene sus
ventajas y sus inconvenientes y resultara adecuada para una determinada resolucion y velocidad. El orden
de las arquitecturas presentadas ha sido escogido de acuerdo a la conveniencia del autor de esta tesis, de
forma que permita llegar a la idea detras de los ADC pipeline, objetivo Ultimo de esta tesis, desde una
arquitectura intuitiva como es la de los convertidores flash. De ningdn modo pretende ser un repaso
exhaustivo o cronoldgico acerca de la evolucion de los convertidores analdgicos digitales.

2.2.1 Convertidores flash

Es la arquitectura mas rapida y la mas sencilla de comprender. Un convertidor flash [Mangelsdorf90]
[McCall92] de n-bits consiste en un conjunto de 2"-1 comparadores y 2"-1 valores de referencia. Cada
comparador compara la sefial de entrada, previamente muestreada, con uno de los valores de referencia,
generando a continuacién una salida. El valor obtenido indica si la sefial de entrada es mayor o menor que
la referencia asignada al comparador.

La coleccion de las 2"-1 salidas resultantes se denomina codigo termométrico. EI nombre proviene del
hecho de que si las salidas de los comparadores se colocaran en una columna y se ordenaran de acuerdo a
los valores de referencia asociados con el comparador que las produce, entonces, los “unos” estarian en la
parte baja de la columna y los “ceros” arriba. Del mismo modo que el nivel de mercurio en un termémetro
indica la temperatura, el nivel de la frontera entre los “unos”y los “ceros” indicaria el valor de la sefal. Este
cédigo termomeétrico se suele convertir en un cddigo digital binario o gray mediante un codificador situado al
final del circuito.

La Figura 2-5 muestra un convertidor flash simple de tres bits. Como puede observarse, todos los
comparadores operan en paralelo. Por tanto, la velocidad de conversion esta limitada unicamente por la
velocidad del comparador o del muestreador. Por esta razon, el convertidor analégico digital flash es capaz
de alcanzar una velocidad alta.

Entrada | Njyestreador i C;
0.875VRef P -
Ce
0.750V et )
.
0.625V ger N Salida
binaria
> Cs ——» B
0.500V ger s I CODIFICADOR — B
—_—> Bo
S Cs
0.375Vier JL
> C.
0.250Vger JL
> Ci
I
0.125Vey ——— |-
Salida de los
comparadores

Figura 2-5. Convertidor analégico digital simple de 3 bits.
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Los dos inconvenientes principales de los convertidores flash son los altos requerimientos hardware y
la sensibilidad al offset de los comparadores. Dado que un convertidor de n-bits requiere 2"-1
comparadores, un convertidor de este tipo con una alta resolucién sera grande y disipara mucha potencia.
Por otra parte, a resoluciones altas el offset requerido se vuelve muy pequefo y, por tanto, dificil de
conseguir. A modo de ejemplo, para construir un ADC de 10-bits basado en una arquitectura flash se
necesitarian mas de 1023 comparadores y cada comparador deberia tener un offset menor a VRef/210. Por
€so0, es raro encontrar arquitecturas flash para convertidores de resoluciones mayores de 6 bits.

2.2.2 Convertidores flash de dos pasos

Un convertidor flash de dos pasos [Doernberg89], [Razavi92] consiste en dos etapas, cada una de
las cuales contiene un convertidor flash. El diagrama de bloques de la Figura 2-6 ilustra la mencionada
estructura, que consiste en dos ADCs flash de baja resolucién, un DAC y un restador. En este tipo de
convertidores, la conversion no sucede de una vez como en los convertidores flash, sino que se realiza en
dos pasos. Durante el primer paso, la sefial analégica muestreada se digitaliza a través de la primera etapa
del convertidor que produce los N, MSB. Este codigo digital es convertido de nuevo en una sefal analégica
por medio del DAC y restado de la sefial analégica muestreada, dando lugar a la sefal de residuo. La sefial
de residuo sera digitalizada por la segunda etapa del convertidor durante el segundo paso, produciendo los
N, LSB.

El tiempo de conversién, aunque rapido, es mayor que el de un convertidor flash simple. Sin embargo,
el convertidor flash de dos pasos requiere sélo 2*2"? comparadores frente a los 2"-1 comparadores del
convertidor flash simple, para un ADC de n-bits de resolucién. Si la resolucion total del convertidor es de 10
bits, el numero de comparadores requeridos por periodo es de 2°, y el numero total de comparadores es de
64 frente a los 1024 requeridos por el ADC flash. Asi, podemos ahorrar un numero considerable de
comparadores a costa de anadir un ciclo de reloj extra.

El mayor inconveniente del ADC flash de dos pasos se encuentra en el bloque DAC, puesto que debe
tener una precision igual a la resoluciéon del ADC completo, lo que puede llegar a comprometer la velocidad
de conversion del circuito.

Entrada

A

:

ADC _
FLASH i€ N,
l vY
Ny
BITS MAS SIGNIFICATIVOS BITS MENOS SIGNIFICATIVOS

Figura 2-6. Convertidor analégico digital Flash de dos pasos.
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Palabra digital de salida
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Figura 2-7. Convertidor analégico digital de subrango.

2.2.3 Convertidores de subrango

La arquitectura de subrango [Petschacher90], [Mercer91] es una arquitectura que extiende el

concepto de de un convertidor flash de dos pasos a un mayor nimero de pasos. Dividiendo el proceso de
conversion en multiples pasos, el niumero de comparadores requeridos es cada vez menor, pero el tiempo
de conversién es cada vez mas largo.
El nimero total de comparadores es 2" x M, donde N es la resolucién total del ADC y M es el
numero de etapas. Para un ADC subrango de 10 bits y 5 etapas, se requerira Unicamente 20 comparadores
en lugar de los 1024 comparadores del ADC flash. Sin embargo, la conversidon en esta arquitectura
subrango se hace en 5 ciclos de reloj, en lugar de uno.

El diagrama de bloques de la Figura 2-7 ilustra la estructura de un convertidor de subrango. Cada
etapa es responsable de resolver alguna parte de la palabra digital de salida, y de entregar el residuo a la
siguiente etapa. El tiempo de conversion requerido aumenta con el numero de etapas mientras que el
hardware necesario disminuye. Por tanto, hay un compromiso entre velocidad y area.

2.2.4 Convertidores pipeline

Un convertidor pipeline [Cho95], [Nakamura95] es un tipo de los convertidores de subrango que tiene
la propiedad de mejorar la tolerancia a los errores de los comparadores y la frecuencia o tasa de muestreo
del convertidor completo. El diagrama de bloques en la Figura 2-8 muestra su estructura. Cada una de las
etapas de las que se compone este tipo de convertidor contiene cuatro elementos, un convertidor analégico
digital (sub-ADC), un convertidor digital analdgico (sub-DAC), un restador y un amplificador de residuo
(MDAC, del inglés “Multiplying Digital-to-Analog Converter”).

14
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Figura 2-8. Diagrama de bloques de un ADC pipeline.

En el convertidor pipeline se ha afiadido un circuito de muestreo y retencion (S/H) y un amplificador
(G) a cada una de las etapas, con respectos a los ADC presentados previamente. El circuito de S/H se usa
en la primera etapa para muestrear y mantener la sefial de entrada y en las siguientes etapas para hacer lo
mismo con el residuo de la etapa anterior. Esta propiedad permite que cada etapa del pipeline comience a
procesar una nueva muestra tan pronto como el residuo sea capturado por la siguiente etapa, de forma que
los convertidores pipeline pueden operar a tasas de muestreo mayores a los de otros convertidores de
subrango.

Expliquemos mas detenidamente las implicaciones de esta ultima caracteristica. Para un ADC
pipeline de n etapas, una determinada sefial a la entrada empleara n ciclos de reloj en pasar por todas las
etapas que componen el convertidor y completar la palabra digital de salida. Este hecho se traduce en una
latencia de n ciclos de reloj. La siguiente muestra tendra también una latencia de n ciclos de reloj, pero
empezara a ser procesada por la primera etapa tan soélo un ciclo de reloj después, por lo que obtendremos
una salida digital de dicha muestra n-1 ciclos de reloj después de haber obtenido la salida de la primera
muestra. Una vez transcurridos n ciclos de reloj, tendremos una salida digital completa cada ciclo de relo;j.
Por tanto, el tiempo de conversion no depende del nimero de etapas y la velocidad total viene determinada
por la velocidad de cada una de las etapas.

El amplificador (G) se utiliza para amplificar el residuo antes de que pase a la siguiente etapa. Al
hacer esto, las especificaciones de resolucion para las siguientes etapas se relajan y los comparadores de
las ultimas etapas del pipeline no necesitan ser tan precisos como la resolucion completa del convertidor
como si ocurre en otros convertidores de subrango. El inconveniente de afiadir bloques de ganancia es que
suelen ser la fuente dominante de consumo de potencia del convertidor.

A modo de resumen, la Figura 2-9 muestra una comparativa entre diferentes arquitecturas de ADC

desde el punto de vista de la relacion sefal a ruido distorsion (SNDR) y la frecuencia de funcionamiento, a
partir de un estudio sobre el comportamiento de los ADC presentados en los congresos ISSCC y VLSI . De
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esta grafica, podemos sacar algunas conclusiones acerca de las aplicaciones tipicas para cada una de las
técnicas presentadas. Los convertidores flash resultan apropiados para aplicaciones de baja resolucién pero
que requieren de frecuencias de muestreo muy elevadas, mientras que los convertidores sigma-delta dan
mejor resultado para aplicaciones de baja frecuencia que precisan de una resolucién muy elevada. Los
convertidores pipeline han probado ser arquitecturas muy eficientes en aplicaciones con especificaciones
intermedias, de resoluciones moderadas (8-12 bits) y frecuencias de muestreo del orden de decenas de
Megahercios (MHz).

Data: http://www.stanford.edu/~murmann/adcsurvey.htmi
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Figura 2-9. Comparativa entre diferentes arquitecturas de ADC.

2.3 Principio de funcionamiento de la conversion analégica digital
pipeline

Una etapa genérica i, como la que se muestra en la Figura 2-8, procesa la sefial de entrada en dos
fases y es responsable de la extraccidon de un conjunto n; de bits del resultado final [Gustavsson02]. En la
primera fase, la tensidon de entrada V,(i) es muestreada y almacenada en el MDAC mientras que el sub-
ADC determina los n; bits de la etapa. En la segunda fase, la tension de residuo V., (i), obtenida mediante la
resta de la reconstruccion llevada a cabo por el sub-DAC Vy. (i) y de la tensién mantenida en la entrada
Vin(i), es amplificada por una determinada ganancia G;. El resultado de esta amplificacion sera la tension de
salida V(i) que actuard como entrada de la siguiente etapa, donde se llevara a cabo un proceso idéntico al
explicado.
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El ADC en la etapa i tendra N=2" cédigos de salida (numeros enteros en el rango que va desde 0 a
N; -1). La salida digital correspondiente a la etapa i, vendra dada por la ecuacion (2.5), que se obtiene a
partir de una reescritura de la ecuacion (2.4).

ni—1

. i
Dy (D)= ;B,.,,z (2.5)

Donde B;, es el I-ésimo bit en la salida binaria de la etapa i. Asumimos que el rango de la sefial de
entrada esta comprendido entre —FS/2 y +FS/2, donde R, es el valor de referencia, y que los niveles de
decision estan igualmente espaciados en todo el rango de entrada. Por tanto, el valor analdgico
correspondiente a un LSB esta determinado por la ecuacion (2.6).

LSB, _Fs
N,

. (2.6)

Como se indica en la ecuacioén (2.7), se llama tensiéon de residuo a la diferencia entre la entrada
analdgica de la etapa pipeline y la salida del DAC.

Vs 0=V, () =V,

dac

(i) (2.7)

Un vistazo a la funcion de transferencia nos revela que la variacion del residuo es N; veces mas
pequefa que la variacion de la sefial de entrada a la etapa, asumiendo, eso si, que el valor de referencia de
todas las etapas es el mismo. Se hace necesario, por tanto, amplificar el residuo con el fin de utilizar el
rango completo de la siguiente etapa, escogiendo para ello un valor de ganancia igual a N;. La tensién de
salida Vo (i) de la etapa i, una vez amplificada, viene dada por la ecuacion (2.8)

V.=V

res

(i)- G, (2.8)

La salida digital de las diferentes etapas, Doy(i), deben combinarse para generar el cédigo del salida
del convertidor pipeline completo. Nétese que la sefial de salida de la primera etapa es la sefal de entrada
de la segunda etapa, lo que implica que cada segmento de la curva en forma de dientes de sierra que es la
funcién de transferencia de la primera etapa, va a ser cuantizada por la segunda etapa. Como ejemplo, en
la Figura 2-10 se muestra la salida analdégica de un convertidor de dos etapas con una resolucion de 2 bits
en cada una de ellas por lo que se podra distinguir entre 16 niveles diferentes.

Del razonamiento anterior se deduce que, el nimero de cédigos en un ADC pipeline Ny, siempre que
Gi = N;, siendo N; el numero de cédigos de salida en el ADC;, vendra dado por la ecuacioén (2.9), donde m es
el nimero de etapas, y el numero total de bits ny,, si todas las resoluciones se escogen como N;=2", con n;
representando el numero de bits de salida de la etapa i, vendra dado por la ecuacion (2.10).

N, = 1:1[Ni (2.9)

Rt = : n, (2.10)

17



Convertidores analbgico digitales tipo pipeline

2 Voul)
FSI2
00 01 B 10 1
Vinll
00 o1 10 11 Y00 ot 10 1 00 o1 10 11700 o1 10 1
-FSI2

Figura 2-10. Salida analdgica y codigos de salida correspondientes para un ADC de dos etapas.

Combinando la ecuacion (2.7) y la ecuacion (2.8), la sefial de entrada en la primera etapa pipeline
puede representarse segun la ecuacion (2.11).

Vout(l)

1

I/in (1) = Vdac (1) + (21 1)

Como Viy(2) = Vou(1), y asi sucesivamente, de forma recursiva puede obtenerse la ecuacion (2.12).

V0=, ¢y P Ta) Ly oy
G, G.G. "G.G ‘

(2.12)

m—1

donde V,,(m), el residuo de la ultima etapa, corresponde al error de cuantizaciéon del convertidor
[Gustavsson02]. A partir la ecuaciéon (2.12) puede deducirse la ecuacion (2.13), que representa una
expresion para calcular el cédigo total de salida:

m

. Nm m—1
D()ut = Z(D()ut (l)' N 'EGKJ (213)

i=1 i

Si escogemos la ganancia del residuo como G¢ = N;, podemos simplificar la ecuacién (2.13) en la
ecuacion (2.14).

Dout :ZKDout(i). HN/C) (2.14)

i=l k=i+1

llustramos el uso de la ecuacion (2.14) con un ejemplo. Sea un convertidor pipeline de tres etapas de
resoluciones 4, 3 y 2 bits, respectivamente, es decir, Ny = G; =16, N, = G, =8 y N3 = G; = 4. El cddigo de
salida se calcularia segun la ecuacion (2.15)

Dout :N2.N3.D
=32-D

\O+N,-D,,(2)+D,,3)
2)+D,,(3) (2.15)

out

out (l) +4- Dout

La multiplicacion por dos en el dominio digital es facilmente representable con un desplazamiento. La
obtencion del cédigo anterior supondria desplazar Do(1) 5 posiciones a la izquierda, D,(2) 2 posiciones y
Dout(3) ninguna, sumandolo luego todo junto. Esta idea se indica graficamente en la Tabla 2-1
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B1,3 B1,2 B1,1 B‘I,O Dout(1)

BZ,Z BZ,‘I BZ,O Dout(z)

Bs,1 Bso Doul(3)

Dg Dy Ds Ds D4 D3 D, D, Do

Tabla 2-1. Cédigo digital de salida de un ADC pipeline de tres etapas de resoluciones 4,3 y 2 bits
respectivamente.

Como puede observarse no se requiere de ningun procesado digital, exceptuando el desplazamiento,
para conseguir el cédigo de salida. Se puede subrayar, por tanto, como una ventaja de este tipo de
convertidores la facilidad de obtencién de su salida. [Gustavsson02]

2.4 Correccion digital

Un convertidor pipeline donde G; = N;, requerira unos comparadores muy precisos, ya que si el nivel
de decision en el ADC de la etapa i se desplaza, la variacion de la sefhal de salida sera mayor que Rger Y S€
producira una saturacién de la salida en la siguiente etapa. En este caso la resolucién efectiva del
convertidor se veria reducida. Con la correccién digital, la ganancia del amplificador de residuo se reduce
para introducir redundancia.

Supongamos, por ejemplo, un convertidor de dos etapas donde la primera etapa tiene 4 niveles y la
segunda 8, como el que se muestra en la Figura 2-11. La ganancia del residuo ha sido reducida de 4 a 2. El
rango de salida de la primera etapa es ahora la mitad del rango de la siguiente etapa. En este caso, los
codigos 0,1, 6 y 7 de la etapa 2 son redundantes y el desplazamiento del nivel de decisidon no causaria la
saturacion de la siguiente etapa. Mientras mas pequena sea la ganancia del residuo, mayores errores
pueden permitirse. La maxima desviacién permitida, sin causar errores de conversién, si la ganancia se
reduce en un factor 2, viene dada por la ecuacién (2.16).

FS LSB,
AV =% =+ !
2-N, 2 (2.16)
“Voul(i)
00 01 10 11

FS/2

-Fs/2

Figura 2-11. Mover el nivel de decisién no provoca saturacion en la siguiente etapa cuando se reduce la
ganancia del residuo.
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Notese que la resolucion total del convertidor se reduce al introducir correccion digital, a menos que
se afadan mas etapas, pues se usan todos los codigos de la primera etapa, pero sélo N,G4/N; codigos de
la segunda etapa seran usados y en la i-ésima etapa.N;G;.1/N;.1.El nimero total de cédigos del convertidor se
calculara siguiendo la ecuacion (2.17)

1ot i AVm (2.17)

El cddigo total de salida se calcularia segun la ecuacion (2.13) [Gustavsson02] .Por ejemplo, sea un
convertidor pipeline de tres etapas de resoluciones 3, 4 y 5 bits, respectivamente, reduciendo la ganancia de
las dos primera etapas por un factor 2 e introduciendo la correccion digital, es decir, N\=8, G;=4, N,=16,
G,=8, N3;=32 y G3=16 daria como resultado la ecuacion:

N N
Dout :_SGI 'GZ 'Dout(l)+_3.GZ .Duut(2)+Dout(3)
Nl N2
=128.Dout(l)+16.Dout(2)+Dout(3) (218)
B1,2 B1,1 B1,0 DOUt(’I )
BZ,S BZ,Z BZ,1 BZ,O Dout(z)
B3,4 B3,3 B3,2 B3,1 B3,0 Dout(3)
+
Dg D, Ds Ds Dy Dj; D, D, Do

Tabla 2-2. Cédigo digital de salida de un ADC pipeline de tres etapas de resoluciones 3,4 y 5 bits
respectivamente con correccion digital.

En la Tabla 2-2 se representa graficamente la idea de la correccién digital para un ADC pipeline de
tres etapas de resoluciones 3,4 y 5 bits, respectivamente. La obtencién de la salida digital se vuelve un poco
mas compleja en el sentido de que debe propagarse el acarreo en la suma.

Como ya hemos sefalado, introducir la correccién digital supone afadir redundancia. Volviendo al
ejemplo de convertidor de dos etapas de 4 y 8 niveles, cuatro cédigos de la segunda etapa se usan para la
correccién digital. Esto significa que para la sefial de entrada mas pequena posible, la salida de las dos
etapas sera 0 y 2 respectivamente. Aplicando la ecuacion (2.13) el cédigo total de salida del convertidor
sera Do = 2. Por otro lado, la entrada mas grande posible da una salida de 3 en la primera etapa y 5 en la
segunda etapa. Usando de nuevo la ecuacion (2.13) el codigo total de salida obtenido es Dy =17.

Es decir, hay 16 cddigos de salida, que corresponden a un convertidor de 4 bits, pero hay un offset
digital que hay que eliminar, puesto que el cddigo mas pequefio es 2 y los cdédigos 16 y 17 no pueden
representarse usando 4 bits. Una forma de solucionar el problema es introducir un offset en la primera
etapa, tal como se muestra en la Figura 2-12. Debido a este offset, la funcién de transferencia se vera
desplazada hacia la derecha. Si mantenemos la codificaciéon de la segunda etapa con los valores variando
de 0 a 7, el cédigo de salida variara ahora de 0 a 15, que puede ser representado con 4 bits.
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“Vnut(i)

00 01 10 11

<+ +FS /4
01 01
101
100 100 100 R
| ‘7m(l)
011 011 011 011

010 010 010

010 L s 14
001
000

Figura 2-12. Salida de una etapa con offsets (N; =4).

Nétese que la funcién de transferencia ya no es simétrica, pero esto puede arreglarse eliminando el
nivel de decisién situado mas a la derecha, tal como se muestra en la Figura 2-13 [Gustavsson02]. Ahora
s6lo hay 3 cddigos en la etapa pero el rango de salida se ha incrementado, con lo que numero total de
cédigos sigue siendo el mismo. Esta técnica de introducir un offset y eliminar un comparador puede usarse
para cualquier numero de bits en la etapa.

A Voul(i)
00 01
<+ +FS /4
101 101
100 100
Vi)
011 011 ot
010 010 010
+-Fs
001
000

Figura 2-13. Salida simétrica con un comparador menos.

La ultima etapa pipeline es una excepcion. Esta etapa soélo contiene un sub-ADC ya que no necesita
generarse un residuo, por lo que no sera necesario afiadir el offset para corregir el codigo.
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2.5 Parametros de comportamiento de un convertidor analégico digital

Los parametros de comportamiento de un ADC pueden clasificarse en dos grupos, medidas
estaticas y medidas dinamicas. Los primeros proporcionan informaciéon sobre los errores de cuantizacion,
offset, ganancia y no linealidades, mientras que los segundos vienen determinados por los errores
dependientes de la sefal, jitter de la sefial de muestreo, el ‘clock feedthrough’ y errores de establecimiento.
A continuacion, vamos a definir los parametros mas importantes en la caracterizacion de un ADC. Para una
definicion mas exhaustiva, emplazamos al lector de esta tesis a la literatura y a los manuales de los
diferentes fabricantes [Razavi95],[Gustavsson02],[IEEEO01].

2.5.1 No linealidad diferencial y no linealidad integral

Un ejemplo de curva caracteristica de un ADC de 3 bits se muestra en la Figura 2-14. Un convertidor
ideal de N bits convierte una sefial analdgica continua, una linea recta, en una palabra digital cuantizada en
tiempo discreto, una funcion escalera. El error debido a la diferencia entre ambas curvas corresponde al
error de cuantizacién.

Salida
digital A Salida ideal
111+ 7 / Salida
110 + /’
101 + /]
//
100 + /
011 - A
010 + 4
)%
001 + /’
000 £ —>
0 FS
Tension analégica de
entrada

Figura 2-14. Curva caracteristica de un ADC de 3 bits.

La no linealidad diferencial (DNL) correspondiente al escalén del cdédigo k se define como la
diferencia entre los tamafios de un escaldn ideal y un escaldn real. El tamafio de paso ideal es igual a 1
LSB, donde LSB se ha definido segun la ecuacion (2.2). DNL puede expresarse asi segun la ecuacion
(2.19):

DNL(k)=[tamafio del escalon del codigo (k) — A]/ A (2.19)
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DNL no puede ser mas pequefio que -1. Si el DNL para un cédigo k es -1, entonces el convertidor no
puede generar el cédigo k. Es lo que se denomina codigo perdido. Por tanto, si el DNL para cada cédigo es
mayor que -1, el convertidor sera monotoénico, lo que significa que la salida de convertidor se incrementa a
media que la entrada se incrementa.

La no linealidad integral (INL) se define como la desviacién de la funcién de transferencia real de una
linea recta que conecte los dos puntos extremos de la funcion de transferencia del convertidor. Esta
desviacién no deberia ser mayor que +0.5LSB si se quiere mantener el comportamiento monoténico del
convertidor. Los errores de INL Y DNL sobre la caracteristica de conversioén de entrada y salida de la Figura
2-14 se muestra en la Figura 2-15.

Hay otra manera de calcular el INL, que viene dada por la ecuacion (2.20)

INL(k) = Zk:DNL(i)

v (2.20)

Esta ecuacion viene a decir que el INL para el cddigo k es igual a la integracion de DNL desde el
caodigo 0 al cédigo k.

Salida
digitala
7/
11—+ T
INL <« )"
110+ 7
"
101+ 7
_|//
100 —
/|
011 Ly
— Y o
) P LSH|
010 7 - < L
1%
001+ FA
000 —4 >
0 FS
Tension analégica de
entrada

Figura 2-15. Errores de INL y DNL en un ADC de 3 bits.

2.5.2 Relacién seinal a ruido

La relacion sefial a ruido (SNR) es la relacion entre la potencia proporcionada por la seial de entrada
y la potencia total de ruido en la banda de sefial. La SNR incluye el ruido de cuantizacién y el ruido del
circuito, pero no los armoénicos de la sefal. Puede medirse aplicando una sefal senoidal al convertidor y
realizando una transformada rapida de Fourier (FFT) de la salida digital. La SNR vendra dada en este caso
por la ecuacion (2.21)
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SVR =10- log( Potencia _de la _senial j dB) o0

Potencia _total _del ruido

El maximo teorico de la SNR viene dado por la ecuacion (2.22), siendo N la resolucion del ADC y
considerando sélo el ruido de cuantizacién.

SNR =6.02 - N + 1.76 (dB) (2.22)

2.5.3 Relacién senal a ruido y distorsion

La relacién senal a ruido y distorsion (SNDR) es la relacion entre la potencia proporcionada por la
sefial de entrada y la potencia total del ruido incluyendo los arménicos y puede escribirse segun la ecuacion
(2.23)

SNDR = 10- log( Potencia _de la _seiial ] dB) -

Potencia del ruido y la distorsion

2.5.4 Numero efectivo de bits

El nimero efectivo de bits (ENOB) puede obtenerse a partir del rango dinamico (DR), segun la
ecuacion (2.24)

DR-1.76
ENOB =—(bits
600 (bits) (2.24)

DR se define como el rango de potencia de la sefial de entrada desde FS hasta la sefial detectable
mas pequena, que suele ser SNDR =0 [Gustavsson02]. No es inusual definir el limite inferior de la sefial de
entrada con otro criterio diferente, como puede ser una caida de 3 dB en el maximo valor de la SNDR. El
DR se obtendra midiendo la SNDR en funcién de la potencia de la sefial de entrada.

2.5.5 Rango dinamico libre de espureos

El rango dinamico libre de espureos (SFDR) es la relacion entre la potencia de la seial y la potencia
del espureo de mayor valor dentro de una cierta banda de frecuencia y puede escribirse segun la ecuacion
(2.25)

Potencia de la serial

SFDR =10-1lo dB
g( Potencia del espureo de mayor valor j( ) (2.25)

Este parametro resulta especialmente relevante cuando los convertidores utilizan elevadas tasas de
sobremuestreo o la pureza espectral del convertidor es importante

2.5.6 Distorsion armoénica total

La distorsidon armonica con respecto al arménico k-ésimo (HDy) es la relacién entre la potencia del
armonico k-ésimo y el armonico fundamental y puede escribirse segun la ecuacion (2.26)

Potencia del armonico k—eésimo
= — (dB)
Potencia _de la senal (2.26)

HD, = 10-10g(
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Con esta definicion, la distorsién armonica es un nimero negativo. La distorsién armoénica total (THD)
es la relaciéon entre la suma de la potencia de los diferentes arménicos y la potencia de la frecuencia
fundamental en una determinada banda de frecuencia y puede escribirse segun la ecuacion (2.27)

0
Z Potencia del armonico k —ésimo

THD =10-log -2 ' - (dB)
Potencia _de la _senal

(2.27)

Dado que hay un namero infinito de arménicos, la THD se calcula habitualmente usando los primeros
10-20 armodnicos, o hasta que los armonicos sean indistinguibles con respecto al suelo de ruido.

2.6 Eleccién del numero de bits por etapa

En arquitecturas pipeline, el nimero de bits convertidos por etapa (n;) afecta significativamente al
comportamiento del convertidor completo. Para pocos bits de resolucion por etapa, las especificaciones del
sub-ADC se relajan, y la velocidad de la etapa es mayor debido a un mayor factor de realimentacién. Sin
embargo, se necesitaran mas etapas y esto se traducird en que si n; se hace demasiado pequefio, el
consumo total del convertidor puede aumentar.

Por el contrario, aumentar n;, supone disminuir el nimero de etapas del pipeline completo. Las
fuentes de error de cada una de las etapas referidas a la entrada del convertidor total, por estar escaladas
por un factor igual al producto de la ganancia de las etapas precedentes, también se verian minimizadas.
Ademas, un valor alto de n; en la primera etapa reduciria la dependencia del convertidor al desapareamiento
entre capacidades. Sin embargo, mas bits por etapa también implica que el sub-ADC necesitara mas
precision y un mayor nimero de comparadores y que el amplificador operacional de la etapa necesitara
mayor ancho de banda. Por tanto, si el numero de bits por etapa es demasiado grande, el consumo total de
potencia también aumenta.

La resolucién 6ptima por etapa debe estar en algun punto entre ambas pero la respuesta exacta
depende de la velocidad de conversion, de la tecnologia y la topologia utilizada y de layout especifico.

En [Cline96], se realiza por primera vez un analisis cualitativo de este problema en busca de una guia
que ofrecer a los disefiadores. Se parte de que la resolucion efectiva por etapa de un ADC pipeline esta
determinada por la ganancia entre etapas segun la relacion G = 2", donde G es la ganancia entre etapas y n
la resolucion por etapa, asumiendo que los niveles de sefial en el pipeline permanecen constantes de una
etapa a otra.

En los convertidores de alta resolucion, la capacidad de carga a la salida de los amplificadores
operacionales en las primeras etapas estara determinada por las capacidades de muestreo de la siguiente
etapa, en lugar de las capacidades parasitas de entrada a los comparadores. A causa de esto, el 6ptimo de
n; tiende a aumentar a medida que la resolucién del ADC pipeline aumenta.

En [Chiu04], se realizd un estudio para optimizar n;, teniendo en cuenta el ruido tanto de los
interruptores como del amplificador. Este estudio incluye el efecto de las capacidades parasitas en los
amplificadores de residuo.

Para una resolucién uniforme por etapa de n y un factor uniforme de escalado de capacidades v, el
consumo de potencia puede expresarse segun la ecuacion (2.28)

ng_l/th
R T

dd

J'g(n,m) (2.28)

Siendo KT la energia térmica, f; la frecuencia de muestreo, (Vy-Vy,) la tension efectiva de los
transistores de entrada del amplificador operacional y Vg4 la tension de alimentacion. La funcién g(.) captura
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la dependencia con respecto a la potencia consumida de la resolucién por etapa n, el factor de escalado y y
el factor de velocidad n. Las conclusiones del estudio se resumen en los siguientes puntos

e Para casos de baja velocidad de conversion (n proximo a cero), una resolucién por etapa alta
siempre se traduce en un menor consumo de potencia.

e Cuando n se aproxima a uno, para el caso de altas velocidades, el amplificador aumenta su carga
debido a parasitos. El consumo total de potencia se eleva rapidamente cuando la resolucion por
etapa excede el valor 3.

La resolucion 6ptima se traduce a 2 o 3 bits por etapa, correspondientes a los valores tipicos que se
encuentran en los disefios practicos. La resolucién de 1.5 bits por etapa se corresponde con una etapa de 2
bits a la que se le ha introducido un offset y se ha eliminado un comparador tal como se explicé en el
apartado 2.4. Las etapas con esta resolucion, a las que se hace referencia como etapas con un algoritmo de
correccién de error por digito redundante (RDS), son muy populares en ADC pipeline de resoluciones en el
rango de los 10 bits basicamente por dos razones.

La primera es que maximiza la velocidad del amplificador de residuo. Para conseguir un
procesamiento rapido de la sefial entre etapas, la salida del amplificador operacional debe llegar a su valor
final en la mitad de un periodo de reloj de forma que pueda ser muestreado correctamente por la siguiente
etapa. Dado que el ancho de banda del amplificador dependera de la ganancia de la etapa, se hace
necesario escoger una resolucion por etapa que permita una configuraciéon con una baja ganancia del lazo
de realimentacion. Con una resolucion de 1.5 bits por etapa, una ganancia de bucle cerrado de 2 permite
una configuracién de una baja capacidad de carga y un elevado factor de realimentacion (del orden de 1/3)
y, por tanto, se puede conseguir un elevado ancho de banda comparado con etapas de resoluciones
mayores.

Rango de )
correccion de offset| Vv |

Figura 2-16. Representacion del residuo (a) ideal (b) con un offset en el comparador de AV.

La segunda razén es el elevado rango de correccion para el offset de los comparadores,
caracteristica del ADC pipeline que ya se analizé en detalle en el apartado 2.4. La Figura 2-16 muestra la
salida de de una etapa de 1.5 bits con offset cero (a), y con el residuo desplazado debido a un offset de AV
(b). El rango de entrada y salida de cada etapa es de +V,.ys Con el uso de la correccion digital en una
arquitectura pipeline de 1.5 bits por etapa se puede prevenir el desbordamiento de la salida de la etapa
existiendo un offset para el comparador hasta de +V /4.

2.7 Técnicas de reduccion del consumo de potencia

El disefio de convertidores analdgico digitales de alta velocidad y baja potencia es uno de los
objetivos principales en muchas aplicaciones, sobre todo, si van a funcionar en dispositivos portatiles
alimentados con bateria. En el caso de los ADC pipeline, el consumo de potencia depende
fundamentalmente de la topologia utilizada.
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2.7.1 EI ADC pipeline pseudo-diferencial

Uno de los esquemas posibles es la arquitectura pseudo-diferencial [MiyazakiO3], [Chang03], [Li04],
cuyo diagrama de bloques se muestra en la Figura 2-17. El esquema pseudo-diferencial permite suprimir los
armonicos de orden par y reducir el ruido procedente de la fuente de alimentacion y el sustrato, de forma
similar a los circuitos completamente diferenciales. Sin embargo, lleva asociado un consumo de potencia
inferior. El motivo es que permite polarizar los amplificadores operacionales de cada una de las etapas del
ADC con corrientes menores, para alcanzar las especificaciones requeridas en cuanto a ganancia, rango de
salida y velocidad de conmutacién.

El funcionamiento de una etapa pseudo-diferencial amplificadora por dos es casi el mismo que el del
esquema completamente diferencial, sin embargo, en una etapa pseudo-diferencial nos encontramos con el
problema de que las variaciones en el modo comun de entrada, AV., son amplificadas. Por tanto, pequefias
desviaciones en el modo comun de entrada del ADC pipeline pueden provocar importantes desplazamientos
del nivel de modo comun en las ultimas etapas. Concretamente, la desviacién de la n-ésima etapa se
convierte en 2" x AV.. Para solucionar este problema, [Miyazaki03], propone amplificadores completamente
diferenciales para las etapas tercera y séptima, como se muestra en la Figura 2-17.

Otro inconveniente de las arquitecturas pseudo-diferenciales es una mayor sensibilidad a la tension

de sustrato o al ruido producido por la fuente de alimentacién, comparado con los esquemas completamente
diferenciales.

10
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Figura 2-17. Diagrama de bloques de un ADC pipeline pseudo-diferencial.

2.7.2 EI ADC pipeline con entrelazado en el tiempo

En [Arias04] se presenta un ADC a una tension de alimentacion de 2.5V y un reloj de 20 MHz y dos
fases no solapadas que consiguen una frecuencia de muestreo de 40 MHz, a partir de una técnica de
entrelazado de tiempo, con la que se pretende obtener una elevada tasa de muestreo mientras que, por otra
parte, el consumo de potencia se mantiene a un nivel bajo.
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El concepto de entrelazado en el tiempo, que puede ser extendido a cualquier topologia, se ilustra en
la Figura 2-18. Los convertidores operan a f/M donde f; es la frecuencia de muestreo total del ADC
entrelazado en el tiempo y M es el numero de canales. Los requerimientos de velocidad de cada convertidor
se relajan por un factor M aunque, como contrapartida, el numero de convertidores se ve incrementado por
el mismo factor, lo que podria conducir, si no se tiene cuidado en el disefio, a una elevada area en el chip y
un elevado consumo de potencia.

El comportamiento del ADC entrelazado en el tiempo esta limitado por la precisién de cada canal y las
tres principales fuentes de error de “phase skew”, el error de ganancia y el error de offset.

Fs/M

ADC,

l Fo/M

ADC,

l Fo/M

ADCnp,y

Muestreo Conversion

1/ (M-1)/fs

—— -

i

Figura 2-18. ADC entrelazados en el tiempo y diagrama correspondiente.

El diagrama de bloques del ADC propuesto en [Arias04] se muestra en la Figura 2-19. Se trata de un
ADC pipeline dual con entrelazado en el tiempo de nueve etapas y 1.5-bit/etapa. Un ADC pipeline procesa
las muestras pares, mientras que el otro trabaja con las muestras impares. Ambos ADC pipeline comparten
sus amplificadores operacionales. Esto constituye un importante ahorro de potencia, puesto que los
amplificadores son los bloques mas exigentes desde este punto de vista, ademas de minimizar el offset y
las desviaciones de ganancia que podrian degradar el comportamiento de los ADC.
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Figura 2-19. Diagrama de bloques del ADC pipeline con entrelazado en el tiempo.

Una variante de esta técnica se propone en [Kurose06] para ADC pipeline aplicados a receptores
inalambricos, donde la comparticién de amplificadores se lleva a cabo entre el canal | y el canal Q del

convertidor.

2.7.3 EI ADC pipeline con comparticion de amplificadores

A partir del ADC propuesto en [Arias04] del apartado anterior, es facil deducir que otra forma de
obtener una disminucién de la disipacion de potencia es mediante la comparticion de amplificadores [Min03],
de forma que es posible reducir el nUmero de amplificadores si un amplificador es usado alternativamente
entre dos etapas de conversion adyacentes. La Figura 2-20 muestra la mencionada técnica en un ADC
pipeline de 10 bits y 1.5 bits por etapa. Comparado con un ADC pipeline basico, el nimero de

amplificadores en un ADC con comparticion de amplificadores se reduce a la mitad.

Entrada
analégica

Amp1 Amp 3
ETAPA 1 — ETAPA2 q ETAPA3 —> ETAPA 4 — — Flash 2b
¢ 1.5 15 15 1.5 2
\i \i \i
10 Salid
] alida
CORRECCION DIGITAL 7> digital

Figura 2-20. ADC con comparticion de amplificadores.
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2.7.4 EI ADC pipeline CDS con desplazamiento en el tiempo

En [Li0O4] se propone una técnica CDS (“correlated double sampling”) con desplazamiento en el
tiempo. Este método reduce los errores de offset y ganancia debido al amplificador operacional, como la
técnica CDS tradicional, pero ademas mejora el consumo de potencia del convertidor completo.

La técnica CDS tradicional reduce el error debido a la ganancia finita del amplificador operacional, A,,
por un factor 1A%, aunque a un cierto precio. Primero, se requiere una fase de reloj adicional con respecto
al esquema convencional de capacidades conmutadas (SC) con dos fases de reloj no superpuestas. Esto
implica que el tiempo de establecimiento del amplificador debe ser menor, es decir, el amplificador
operacional debe ser mas rapido, lo que se traduce en un consumo de potencia mayor. Por otro lado, los
amplificadores operacionales se encuentran doblemente cargados, puesto que a las capacidades reales de
muestreo hay que anadirles capacidades de muestreo que predicen la sefial de salida. Una vez mas, el
consumo de potencia o la velocidad de conversién quedan comprometidos.

Los principales logros de la técnica CDS con desplazamiento de tiempo son los de eliminar la fase de
reloj extra y la de realizar el premuestreo y el muestreo real en diferentes fases de reloj para evitar duplicar
la carga capacitiva.

.- Pipelined principal

— SH o SH = SIoi—f S2 = S8 s o 8 o s6 - s B s o s

> Slp [ Sp | S3p — S4p

f 15b * 15h )( 15b { b 15b 15b 15b {156 f2b

" Pipelined predictivo

Figura 2-21. Arquitectura ADC pipeline empleando una técnica CDS con desplazamiento en el
tiempo.

La Figura 2-21 muestra la arquitectura ADC pipeline propuesta empleando la técnica CDS con
desplazamiento en el tiempo propuesto en [Li04]. Conceptualmente, la arquitectura desarrolla dos caminos
pipeline trabajando en paralelo para las primeras etapas. Un camino representa la via predictiva para las
cuatro primeras etapas y el otro camino representa la via de sefial que opera para todas las etapas
necesarias para la conversion de todos los bits. Las etapas predictivas y las de senal son muy similares, y
comparten el mismo grupo de dispositivos activos (amplificadores y comparadores), por lo que no hay
duplicacién, mas allda de unos pocos interruptores y capacidades. Ambos caminos de sefal procesan la
misma sefal de entrada con un retraso de medio ciclo de reloj (una fase). La sefial de entrada es procesada
primero por el ADC pipeline predictivo y el error de ganancia finita del amplificador es almacenado. Luego,
este error se utiliza para corregir la etapa correspondiente del ADC pipeline principal en la siguiente fase de
reloj.
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2.7.5 EI ADC pipeline con amplificadores operacionales conmutados

La técnica de amplificadores operacionales conmutados no es una técnica de reducciéon de consumo
de potencia sino de funcionamiento a baja tensién y da buenos resultados a la hora de solucionar los
problemas derivados de una tensidn puerta-fuente insuficiente en los transistores que funcionan como
interruptores. Como inconveniente, esta técnica tiende a disminuir la velocidad de operacién debido a las
transiciones en el amplificador operacional al ser encendido y apagado. Ademas, el modo de operacion de
este tipo de amplificadores operacionales afecta también al factor de realimentacién por lo que el
comportamiento en la ganancia de los mismos empeora.

Para explicar someramente el principio de operacién, echemos un vistazo al integrador implementado
en un circuito SC estandar, como el que se describe en la Figura 2-22. Se pueden identificar dos tipos de
interruptores, los interruptores que dejan pasar una sefial cuyo nivel varia en todo el rango de tensiones (S;
y Ss) y que, por tanto, tienen una tension de overdrive limitada, y los interruptores conectados a una tension

fija (el resto), ya sea una tensién de referencia, tierra o tierra virtual.
_%_ AGND
_%_ AGND | |
I

\ Cs;
AN | | AN .
S I s,

AN | |
S 1
/s (s /s, /s
AGND AGND AGND
Etapa 1 Etapa 2

Figura 2-22. Integrador de capacidades conmutadas.

Los interruptores del primer tipo estan conectados a la salida de amplificador operacional, donde el
nivel de modo comun de la sefal esta fijado a Vpp/2 para maximizar el rango de sefial. Consecuentemente,
la tension de overdrive, independientemente del tipo de interruptor, es solo de Vpp/2-Vr en el peor de los
casos.

La principal idea detras de la técnica de amplificadores conmutados es eliminar estos interruptores.
La funcidn de este tipo de interruptores, por ejemplo, S5 es la de desconectar el amplificador operacional de
la capacidad de muestreo Cs, de la siguiente etapa en la fase ®, cuando el terminal izquierdo de la
capacidad esta conectado a tierra. Si el amplificador operacional no estuviera desconectado, habria un
camino desde la salida de amplificador a tierra. En un circuito de amplificadores conmutados, se evita esta
situacion al hacer que la salida del amplificador se encuentre en alta impedancia durante la fase ®. De este
modo, el interruptor serie S5 ya no es necesario.

En [Ahmed05] se propone una variante de este método en el que se ha aumentado la velocidad de
conmutacion del amplificador mediante un esquema realimentado, que tiene la ventaja adicional de
aumentar la ganancia con respecto a un amplificador no realimentado. En [Chang03] se emplea una técnica
denominada “Opamp-Reset switching” que evita la reduccion de la velocidad derivada del encendido /
apagado del amplificador operacional mediante una fase de reset en realimentacién unitaria. Como los
factores de realimentaciéon del amplificador durante la fase de reset y la fase de amplificacion son
comparables, se mantiene una dinamica similar en el tiempo de establecimiento del circuito.

En [Ryu07] se propone una técnica de reducciéon de consumo de potencia y area que combina los
conceptos de comparticion de amplificadores y de amplificadores operacionales conmutados.
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2.7.6 Estado del arte de ADC pipeline

En la Tabla 2-3 se muestra una comparativa de ADC pipeline de 10-bit publicados en la revista IEEE
J. Solid-State Circuits en los ultimos afos. Para comparar el comportamiento total de diferentes
convertidores analégicos digitales analizados, se utiliza un Unico parametro denominado figura de mérito.
Segun el autor, hay diferentes maneras de formular este factor. La figura de mérito normalizada del
consumo de potencia mas utilizada se define como la potencia consumida, en vatios, dividida por el
producto de los niveles de cuantizacion efectivos y la frecuencia de muestreo, en Hercios, como se indica en
la ecuacion (2.29)

— Pdis
FOM = HENOB (pJ) (2.29)

samp

La Figura 2-23 muestra el valor de la figura de mérito (FOM) definida sobre los convertidores
analdgicos digitales mencionados en la Tabla 2-3 frente al numero efectivo de bits (ENOB).

4.5
4l #* [Chang03] |
3.5¢ + [Jamal02] .
3r |
5 25+- .
=
3
= Park04 i
=2 * ] +[Mehr00]
n [LiO4]
r * |
1.5 [Ahmed05] . [Min03]
[Miyazaki03] +
1 [Lee0B] * * [LiO8] i
Honda07
[Kurose06]+ [ * ] *[RyLERj] o4
0.5 Lee07] * rias i
[Verma09]+ [PeachTO?f eel7] 4 [Lee09]
0 ‘ ‘ [Ahmed10]
7.5 8 8.5 9 9.5 10

ENOB (bits)

Figura 2-23. FOM vs. ENOB para CAD reportados recientemente en la revista IEEE J.Solid-State Circuits.
Técnica | Tension Potencia | Frec. | SNDR | INL DNL FOM

Tecnologia | .\ ojeada | (V) (mW) | (MHz) (dB) (LSB) (LSB) (pJ)
Elevacion
[Li08] %:v%g de tension 1.8 22 30 5741 08 057 1.21
90nm Acopla-
[Honda07]  digital m'e”t‘.’dde 1 33 100 553 0.7 0.7 0.69
CMOS capacida-
des
90nm Arquitect.
[Lee07] 1P6M Multibit por 1 40 205 552 05 05 0.42
CMOS etapa
0.18um Comparti-
[Ryu07] élvlgs cién+ OA 1.8 18 50 569 04 02 0.63
conmut.
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90nm C_o’mparti—
[kurose06]  1P7M C;cr)':p?i?ica- 1.2 55 200 536 1 0.66 0.70
CMOS dores
0.13um Arquitect.
[Lee06] 1P8M de doble 1.2 160 400 53.7 0.3 04 1.01
CMOS canal
0.18um OA
[Ahmed05] éMOS escalable 1.8 35 50 55 1.2 0.91 1.52
en poten.
0.25um Entrelaza-
[Arias04] CMOS doen el 2.5 11.7 40 57.6 1.15 0.77 047
(MOM cap) tiempo
iLioa) | 9:18um CdDS oza. | 1.8 67 100 54 16 0.8 164
[ esplaza. ) } . :
CMOS en el tiem.
0.18pum Elevacion
[Park04] CMOS de tension  1-8 123 150 54 1.5 0.69 2.00
0.3um Pseudo-
[Miyazaki03]  2P3M diferencial 2 16 30 56 0.5 04 1.03
CMOS
0.35um OA
[Chang03] 1P5M conmuta 1.4 21 25 48 3.3 0.9 4.09
CMOS -dos
0.18um Comparti-
[Min03] %Pég" C;?Qp‘fi‘]?ica_ 3 69 80 5792 05 0.25 1.34
CMOS dores
0.35um Entrelaza-
[Jamal02]  doublepoly doen el 3.3 234 120 56.8 0.88 044 3.45
CMOS tiempo
90nm OA de baja
[Verma09] CMOS potencia 1.2 55 500 52.8 1 04 0.31
0.35um Arquitect.
[Mehr00] DPTM Multibit por 3 55 40 59 0.75 0.3 1.89
CMOS etapa
0.18um Compart.
[Lee09] CMOS de 1.8 12 50 56.2 0.81 0.39 0.35
capacid.
0.18um Establec.
[Peach10] CMOS en dos 1.8 111 42 55.6 0.54
pasos
Seguidor
[Ahmed10] %:V%g" }ﬁ;‘:gl‘o; 9.9 50 582 0.8 035 03
de carga

Tabla 2-3. Comparativa de CAD pipeline de 10-bit publicados en IEEE J. Solid-State Circuits en los ultimos
anos.

La resolucion de 1.5 bits por etapa es muy popular en ADC pipeline de resoluciones en el rango de
los 10 bits, porque maximiza el ancho de banda del circuito amplificador de residuo y porque permite un
rango de correccion de offset de los comparadores de hasta *V,./4, lo que relaja sus especificaciones y
simplifica su disefio de forma importante. La arquitectura de 1.5 bits por etapa basada en el algoritmo de
correccion de error por digito redundante (RDS) se usa en [Li08] , [Honda07] , [Kurose06] , [Ahmed05] ,
[Arias04] , [Li04] , [Miyazaki03], [Chang03], [Min03], [Jamal02] , [Verma09], [Ahmed10].

Diferentes autores han desarrollado técnicas de reducciéon del consumo de potencia en los ADC
pipeline, aprovechando el propio funcionamiento del circuito para proponer diferentes modificaciones en la
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arquitectura. Entre las técnicas mas destacadas se encuentran el escalado de capacidades [Li08] ,
[Honda07] , [Kurose06] , [Lee06], [Arias04], [Miyazaki03], [Min03], [Jamal02], [Verma09] , [Ahmed10], la
supresion del S/H dedicado [Li08] , [Arias04] , [Mehr00] , [Lee09] , las técnicas de elevacion de ganancia
para el OA [Ryu07], [Kurose06] , [Ahmed05] , [MiyazakiO3] , [Min03] el uso de comparadores dinamicos sin
preamplificacién para obtener la salida digital [Ahmed05] , [Min03] , [Lee09] , [Ahmed10], la compatrticion del
amplificador entre dos etapas consecutivas del convertidor pipeline [Li08] , [Kurose06] , [Arias04] , [Min03] ,
[Lee09], [Peach10] y la utilizacién de una técnica FSPI para la reduccion del ruido flicker y el offset [Min03].

Estas técnicas se aplicaran de forma combinada en el disefio de un ADC pipeline para una frecuencia

de 19 MS/s y 8 bits de resolucién en una tecnologia CMOS de 0.35 um con el objetivo de obtener un
convertidor de una FOM menor que la de aquellos que usan dichas técnicas por separado.
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CAPITULO K]

DISENO DE UN
CONVERTIDOR
ANALOGICO DIGITAL
PIPELINEDE 8 BITS Y
19 MS/s

3.1 Especificaciones del convertidor

3.2 Convertidor analdgico digital pipeline
3.3 Simulaciones a nivel de sistema

3.4 Técnicas de reduccion de potencia
3.5 Detalles de la implementacion.

3.6 Arquitectura elegida.

3.7 Consideraciones del layout.

3.8 Resultados de simulacion.

3.9 Resultados experimentales.

El capitulo 2 titulado Convertidores analogico digitales tipo pipeline definié este tipo de convertidores
analogico digitales situandolo en su contexto como un convertidor de Nyquist tipo subrango. A partir de su
diagrama de bloques, profundizé en determinados conceptos especificos de su arquitectura, como es la
correccion digital y la eleccion del numero de bits por etapas. Finalmente, presenté un estudio de los
convertidores analégicos digitales pipeline publicados en la ultima década con el objetivo de plantear las
diferentes soluciones adoptadas desde el punto de vista de la topologia de estos circuitos en la busqueda
de una optimizacion del consumo de potencia.

Como se mencioné en dicho capitulo 2, los convertidores pipeline han probado ser arquitecturas
muy eficientes para conjugar los requisitos de baja disipacion de potencia y ancho de banda elevado de la
sefial de entrada. EI consumo de potencia puede optimizarse mediante una adecuada combinacion de
técnicas tales como el escalado de capacidades en etapas sucesivas [Cline96] o la comparticion de
amplificadores operacionales entre etapas [Chiu08], entre otras. Las tasas de muestreo tipicas de este tipo
de convertidores son del orden de las decenas de MHz (Megahertz) [Ahmed05][Yu08].Dichas tasas se han
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visto incrementadas en la actualidad por el empuje de las tecnologias nanométricas hasta los 200 MHz
[Lee07].Las arquitecturas pipeline se implementan en CMOS empleando técnicas de condensadores
conmutados SC (switch capacitor), lo que hace que sean faciles de integrar.

En este capitulo de la tesis se explica el disefio de un ADC pipeline para bajo consumo que combina
técnicas ya conocidas mencionadas en el capitulo anterior con el objetivo de conseguir una FOM (figure of
merit) mejor de la obtenida con las técnicas propuestas por separado. Dicho convertidor supondra el punto
de partida para futuras adaptaciones a baja tension y a aplicaciones WLAN. El convertidor pipeline se
desarrollara para aplicaciones de multiplexacion por divisién de frecuencias ortogonales OFDM (ortogonal
frequency division multiplexing) y difusion de video digital-terrestre DVB-T (digital video broadcasting
terrestrial) para una frecuencia de 19MS/s y 8 bits de resolucién. La tecnologia utilizada ha sido 0.35 um
CMOS de AMS.
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3. Diseino de un convertidor analégico digital pipeline de 8 bits y 19
MS/s

3.1 Especificaciones del convertidor

En la Figura 3-1 se muestra el diagrama de bloques de un front-end analégico para DVB-T en que
sera incluido el ADC presentado. Podemos ver que el sintonizador realiza la conversion a frecuencia
intermedia de aproximadamente 36MHz. Posteriormente, un filtro de onda superficial acustica SAW (surface
acoustic wave) y un AGC (amplificador de ganancia controlable) realizan un filtrado paso banda previo al
convertidor analégico-digital.

RF AGC

Parte analdgica a banda base

Y

Tuner

Sefial RF |: Conversion a . SAW ADC >

frecuencia intermedia

Figura 3-1. Front-end analégico para DVB

Mediante la técnica de submuestreo puede realizarse simultaneamente el muestreo y el mezclado a
baja frecuencia intermedia aprovechando el efecto de solapamiento entre bandas propio del proceso de
muestreo. Esta solucién, representada en la Figura 3-2, resulta eficiente desde el punto de vista del
consumo de potencia [Li08].

Atendiendo al estandar DVB-T vy utilizando un receptor con submuestreo a 20.3 MHz, el convertidor
necesario sera de 9 0 10 bits. Para un valor de frecuencia intermedia de 34 MHz y el ancho de banda de
sefial maximo definido en el estandar DVB (8 MHz), el valor éptimo de la frecuencia de muestreo es préximo
a los 19 MHz. De acuerdo con el MBRAI (“Mobile and Portable DVB-T Radio Access Interface”) de EICTA,
la relacion sefial a ruido (SNR) para el proceso de demodulacién en el peor caso deberia ser de 27 dB. Un
ADC de 8 bits se ajusta a las especificaciones e incluye un margen de seguridad para paliar la influencia de
posibles componentes interferentes. En esta fase del disefio en la que se definen las especificaciones se
considerd la opcion de fijar una resolucion para el ADC tanto de 10 bits como de 8 bits.

Se pretende como aspecto prioritario minimizar el consumo de potencia. Para ello, se utilizara de
forma combinada una serie de técnicas ya presentadas en el Capitulo 2 como son incluir un nimero minimo
de amplificadores operacionales compartiendo su uso entre diferentes etapas del convertidor, realizar
simultaneamente el muestreo y retenciéon y el calculo del residuo, y eliminar el circuito de muestreo y
retencion (S/H) dedicado a la entrada del ADC, entre otras.

El empleo de técnicas de reduccidn de potencia y dado que la especificacion de 10 bits de resolucién
para un ADC se encuentra en el limite de la linealidad que puede conseguirse en este tipo de convertidores
sin emplear ningun tipo de calibracién ([Fan11], [Wang09]) desaconsejaron fijar la resolucién en 10 bits y se
optd por la eleccién de 8 bits de resolucion. Las simulaciones post-layout realizadas durante el disefio del
ADC pipeline reafirmaron la validez de la opcioén elegida.
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Mezclado resultado del muestreo

Potencia de senal

| | ——
4475 203 36.125  Frecuencia (MHz)

Frecuencia de muestreo

Figura 3-2. Efecto del submuestreo.

En la Tabla 3-1 se resumen las especificaciones principales de convertidor.

Resolucion 8 ENOB
Frecuencia de muestreo 20.3MHz
Tension de alimentacion 2.5V

Rango de sefial de 2V diferencial

entrada
Tecnologia 0.35 ym CMOS AMS
Consumo de potencia MINIMIZAR

Tabla 3-1. Especificaciones del ADC

3.2 Convertidor analégico digital pipeline

Tal como se establecio en el Capitulo 2, un ADC pipeline es un convertidor en el que el proceso de
conversion se ha dividido en multiples pasos y en cada uno de ellos se resuelve alguna parte de la palabra
digital de salida y se entrega un residuo para el siguiente paso o etapa. De esta manera se reduce la
complejidad del hardware necesario ademas de obtener importantes beneficios en cuanto a la tolerancia de
los errores y rendimiento del convertidor completo se refiere.

En la Figura 3-3 se puede observar el diagrama de bloques general del convertidor de 8 bits de
resolucién cuyo disefio se propone en este capitulo. La arquitectura elegida por las razones expuestas en el
Capitulo 2 es la arquitectura de 1.5 bits de resolucidn por etapa basada en el algoritmo de correccion de
error por digito redundante RSD (redundant signed digit). Cada una de las etapas realiza una conversion
con dos bits de resolucién y transmite el residuo a la siguiente etapa. Los 14 bits resultantes de las 7
conversiones se combinan mediante la correccion digital para obtener los 8 bits buscados. La redundancia
existente permite la utilizacién de convertidores de 1.5 bits de resolucién y simplifica enormemente el disefo
de los comparadores.
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En la Figura 3-4 se describe la arquitectura de cada una de las etapas que componen el ADC
pipeline. Dicha etapa se compone de un ADC, un convertidor digital analégico DAC (digital-to-analog
converter), un amplificador de muestreo y retencion SHA (sample and hold amplifier) y un circuito de resta
para el célculo de residuo.

Analog -
i —> Staget q Stage2 > q Stage7
. . , Digital
Digital Correction Bbits o

Figura 3-3. Diagrama de bloques del convertidor.

La Figura 3-5 muestra el circuito clasico SC que implementa fisicamente el diagrama de bloques de la
Figura 3-4. [Ab099]. Por simplicidad, en todas las figuras se mostraran circuitos single-ended, utilizdndose
arquitecturas completamente diferenciales en el disefio real. Las implementaciones diferenciales, a pesar de
requerir amplificadores operacionales diferenciales y el doble de capacidades e interruptores que la version
single-ended, permiten una variacién del rango de entrada del doble y son menos sensibles a la distorsion
armonica y al ruido del sustrato.

Amplificador interetapa

. L
\/in o SHA Vout
1.5 bitsl—1 \| 1.5 bits
g ADC 2™  pac

Figura 3-4. Arquitectura de una etapa pipeline.
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Amplificador interetapa

¢ C
e
i L ¥
” e Ly

¢ Cs P,

out

ref

| |

ADC DAC

Figura 3-5. Realizacién de una etapa pipeline.

Dado que se utiliza un bit para la correccién digital, la ganancia del amplificador de residuo debe ser
de 2. Para la explicacion del circuito dividiremos la funcionalidad en dos fases:

e Fase de muestreo (®,):

Se almacena la tension de entrada V, en las capacidades C; y C,. Simultaneamente se aplica dicha
tension a los comparadores con umbral V /4 y —V /4 que realizan la conversion analdgica digital de 1.5bits,
estando la sefial de entrada comprendida entre Ve y —V 1. Al finalizar la fase se habra realizado el muestreo
de la sefial de entrada en ambas capacidades y se activaran los latches de los comparadores.

e Fase de calculo del residuo (®,):

Se cierra el bucle de realimentacién del amplificador operacional utilizando C;, mientras que el
terminal negativo de C, se conecta a la salida del DAC (V,ef, -Vief 0 0). De esta forma, una carga igual a Cs «
(Vin-Vpac) se traspasa de C; a C;, obteniéndose una de las siguientes tensiones de salida en funciéon de las
decisiones de los comparadores:

-

C Vref'
Vou =\ 1+ =1V, =V, si V, >—
C 2

out
I

out C. “Vin 4 in 4 (3.1)

S
-V ..
Vout = l+ CS Vi}’l + I/ref S I/m < =
C 4

Si se escogen los valores de las capacidades de forma que Ci=C, se obtiene una ganancia de 2 en el
calculo del residuo.
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La ultima etapa carece de todos los componentes antes mencionados a excepcion del ADC, puesto
gue no necesita generar residuo alguno ni afiadir offset para corregir el cédigo. Este ADC consta de tres
comparadores, frente a los dos comparadores de las etapas anteriores y, de acuerdo con el proceso de
correccion digital detallado en el Capitulo 2, la resolucién de esta etapa sera de 2 bits en lugar de 1.5 bits.

3.3 Simulaciones a nivel de sistema

Se ha desarrollado una serie de modelos matematicos para considerar las no linealidades mas
importantes en el disefio de un convertidor pipeline. El procedimiento seguido consiste en sustituir un bloque
ideal por otro no ideal, determinando asi las especificaciones minimas que deben cumplir cada uno de los
bloques constructivos.

Las no idealidades que pueden compensarse con la correccién digital, como por ejemplo la
desviacién de los umbrales del comparador, quedan fuera del presente estudio.

3.3.1 Ganancia DC del amplificador operacional

En el presente apartado se estudia la influencia de la ganancia finita del amplificador operacional
sobre la resolucion del convertidor. La Figura 3-6 presenta el circuito utilizado para desarrollar el modelo en
la fase de calculo del residuo.

Y
/]
Cf
| -
|\ ]
Covm Ay ooV,
) Vin

[t

Figura 3-6. Circuito utilizado para deducir el modelo con ganancia finita del amplificador
operacional.

Debido a la ganancia finita del amplificador (Aq), la ganancia del amplificador de residuo se ve
modificada segun la siguiente expresion:

2
out in
I+—
AO

(3.2)

Esta desviacion de la ganancia del amplificador de residuo no es compensada por la correccién
digital, por lo que es necesario estudiar en detalle la sensibilidad de INL respecto A,. La Figura 3-7
representa la maxima INL (medida en LSBs para 10 bits de resolucion) frente a la ganancia del amplificador
utiizado en las dos primeras etapas. Para realizar esta simulacion se ha aplicado a la entrada del
modulador una rampa en todo el rango de entrada, midiéndose el INL en todo el rango de funcionamiento
del convertidor.
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Max INL (LSE)

____________________________

I I
45 a0 a5 &0 B5 70 =] a0 85
Amplifier gain of first and second stage (dB)

Figura 3-7. Representacion de INL frente a la ganancia DC del amplificador de las dos primeras
etapas.

Podemos comprobar que para que INL sea menor de 0.25 LSBs, la ganancia del amplificador
utilizado para las dos primeras etapas debe superior a 70dB.La Figura 3-8 representa un estudio similar al
de la Figura 3-7 realizando para la tercera y cuarta etapa. Se puede observar que para este caso se
requiere una ganancia superior a 60dB. La linealidad de la primera etapa de un ADC pipeline debe cumplir
las especificaciones para la resolucion total del convertidor y, a medida que vamos avanzando en el numero
de etapas, esta restriccion se modifica segun el nimero de bits que quedan por convertir. Asi, la ganancia
DC de 60 dB seria la especificacién de ganancia del OA en el caso de una resolucién de 8 bits.

25 L T

o

@ g5
=1

—

=

® 1
E

05

DAD 45 A0 55 B0 65 70 75 a0 a5 a0
Gain of third and fourth stage amplifier (dB)

Figura 3-8. Representacion de INL frente a la ganancia DC del amplificador de las dos primeras
etapas.
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3.3.2 Slew-rate y ancho de banda del amplificador operacional

En este apartado estudiaremos la influencia de la velocidad del amplificador operacional en la
resoluciéon del convertidor, definiendo sus especificaciones dinamicas, es decir, su slew-rate y ancho de
banda.

Estudiaremos el circuito en la fase de amplificacion del residuo (Figura 3-5), en la cual la carga
almacenada en Cg pasa a Cy. En la practica, este traspaso de carga nunca se realiza completamente, no
alcanzando la salida del MDAC el valor deseado, debido a las limitaciones dinamicas del amplificador.

El proceso de carga estara limitado por dos efectos. Por un lado, si el cambio de tensién a la salida es
muy abrupto el amplificador entrara en una zona de funcionamiento en la que la pendiente estara limitada
por el slew-rate. Por otro lado, cuando el amplificador opera en una zona de funcionamiento lineal
(asumimos un comportamiento de primer orden) la carga de la capacidad se producira siguiendo una
caracteristica exponencial considerando un modelo de un polo para el amplificador A1 de la Figura 3-9.

Normalmente, para conseguir una resolucién correcta en un circuito SC, la frecuencia de ganancia
unidad de los amplificadores debe estar, como minimo, un orden de magnitud por encima de la frecuencia
de muestreo. A continuacién se desarrollara un modelo para determinar el slew-rate y ancho de banda de
los amplificadores de un convertidor pipeline de 20MHz y 10 bits de resolucion.

Figura 3-9. Modelo para calcular la influencia del SR y BW del amplificador operacional en el
calculo del residuo.

La Figura 3-9 muestra el modelo utilizado para calcular la influencia del slew-rate y el ancho de banda
del amplificador operacional en el calculo del residuo. Asumimos un amplificador cuya respuesta en
frecuencia de primer orden viene dada por:

A
A(s)=—
-5
», (3.3)
Donde, A, es la ganancia DC del amplificador y p; la frecuencia del polo, definidos como:
AO = gmrout (34)
_ 1
P=mc 35)

out

Leff
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La capacidad C . es la capacidad efectiva que ve el amplificador en bucle abierto a la salida y r,; es
la impedancia de salida del amplificador operacional. Es decir:

C,(C,+C)
Ly =Lt o 36
,+C,+C, (3.6)

El factor de realimentacion viene dado por el divisor capacitivo compuesto por Cry Cs:

C,

1
F=c +C,+C, 2 @7

Para conocer la respuesta transitoria del sistema calculamos la funcién de transferencia en bucle
cerrado:

A r.g g
A[(S): — outSm m
¢ - C, C
1-4p l+r C,s——— g r C,ps—— 1 ——¢g
out eff Cf + Cp + CS m" out eff Cf + Cp + CS m (38)

Q

Al ser un sistema de primer orden, la constante de tiempo se corresponde con la inversa de la
frecuencia del polo:

T= 2—CL"’”

g (3.9)

Noétese que se corresponde con la constante de tiempo de un sistema con ancho de banda la mitad
del producto ganancia ancho de banda del amplificador con una capacidad de carga C .

Es posible hacer un estudio mas detallado del proceso de carga del condensador teniendo en cuenta
también el slew-rate del amplificador. La ecuacién que rige el comportamiento del MDAC es la siguiente:

Vew =V 42V, =2Vc) (3.10)

m

Siendo g(x) la funcién que modela el efecto del slew-rate y el ancho de banda del amplificador sobre
el proceso de carga, y tiene la siguiente forma:

Ts
( g(x)=x-[l—e27] si |x|£r§

Jxl_7s
< g(x):x—sgn(x)rge[“f ’ l] si &< <(r+Ty)¢ (3.11)

T
g(x)zsgn(x)f;s si (r+TS)§<|x|
\

Donde 1 representa el tiempo de establecimiento, ¢ el slew-rate del amplificador y T, el tiempo de
muestreo. La Figura 3-10 muestra los resultados de simulacion obtenidos utilizando el modelo de la
ecuacion (3.11).
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Figura 3-10. Maxima INL en funcién del ancho de banda del amplificador y el Slew-Rate.

Utilizando la grafica anterior se puede determinar el ancho de banda necesario en funcion del slew-
rate del amplificador. Por ejemplo, con un slew-rate de 20V/us, necesitaremos unos 100MHz de producto

1
ganancia ancho de banda (el doble de T) para una INL menor de 0.25 LSBs.
27

3.3.3 Tamano de las capacidades

El tamafo de las capacidades utilizadas en el calculo del residuo determina el consumo del
amplificador operacional, y por tanto, del convertidor completo. Por esa razén, las capacidades deben ser lo
menores posible. Sin embargo, existen dos factores que limitan el tamafo de estas capacidades:

3.3.3.1 Ruido térmico

KT
En un circuito de capacidades conmutadas el ruido T introducido durante el proceso de muestreo

es inversamente proporcional al tamafio de la capacidad. Basandonos en este principio, y teniendo en
cuenta que el ruido maximo admitido viene dado por la resolucion del convertidor, es posible calcular la
capacidad de muestreo minima.

La potencia total de ruido debida al proceso de muestreo viene dada por la siguiente ecuacion:

2

_kT
Vour = C (3.12)

s

=~

Por otra parte, la potencia correspondiente al ruido de cuantizacion para una entrada senoidal, bajo
supuesto de ruido blanco, puede expresarse como:

) _ A

&G=1 (3.13)
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%
donde A 2%% corresponde con el tamafo del escaléon de cuantizacién de un convertidor de n

bits y Vger representa la tensién de fondo de escala. Para un convertidor de 10 bits de resolucién y una
tension de fondo de escala de 2V, A=1.9531 mV y £q2=0.3179 MW y para un convertidor de 8 bits y una
misma FS, A=7.8125mV y £q2=5.0863 MW,

%
La relacion sefal a ruido a la salida para una entrada analégica senoidal de amplitud %,

expresada en decibelios, viene dada por la expresion:

SNR=6.02 n+1.76 (3.14)

donde n representa, como se ha mencionado, el numero de bits de resolucién. En nuestro caso,
SNR=61.96 para 10 bits y SNR=49.92 dB para 8 bits. Si asumimos una desviacién de 1 dB respecto a la
relacion sefal a ruido ideal, la capacidad de carga permitida a la salida del amplificador sera de CL=49.91fF
para 10 bits y C,=3.12 fF para 8 bits, valor suficientemente bajo para concluir que el ruido térmico no es un
factor determinante a la hora de fijar el tamafio minimo de las capacidades empleadas en el calculo del
residuo en ninguna de las dos resoluciones consideradas.

3.3.3.2 Desapareamiento entre capacidades

Cualquier variacion en el cociente C{/Cs producira una desviacion en la ganancia del residuo, que no
se compensaria en la correccion digital. Por otro lado, mientras mas pequeia sean las capacidades peor es
el apareamento entre ellas. En nuestro caso, el minimo valor de las capacidades vendra limitado por este
efecto.

Para desarrollar el modelo se ha utilizado la ecuacion (3.1), teniendo en cuenta que Vger=2Vpac,
siendo V,¢ la tension de referencia utilizada en el circuito de capacidades conmutadas de la Figura 3-5 y
Vpac la salida del DAC en el modelo ideal de la Figura 3-4.

El desaparemiento entre capacidades se medira mediante el parametro €, que viene dado por la
siguiente ecuacion:

CS
=lre 3.15)
C, @.
La tension de salida considerando el desapareamiento entre capacidades queda:
Vouz:z(Vm_VDAc)+5(Vm_VDAC) (3.16)

La Figura 3-11 representa la maxima INL medido (en LSB) en funcién del desapareamiento de las
capacidades de la primera etapa (€) en tanto por ciento. La Figura 3-12 representa la misma grafica en
funcién del desapareamiento de las capacidades de la segunda etapa. Se puede comprobar que el maximo
desapareamiento permitido en la primera etapa es de 0.05%, mientras que en la segunda es de 0.1%.
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Figura 3-11. Maxima INL frente al desapareamiento entre las capacidades de la primera etapa.
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A continuacion se calculara el valor minimo de la capacidad utilizando los parametros de
apareamiento proporcionados por el fabricante. En [ENG228] se presentan los parametros principales de
apareamiento entre transistores MOS, resistencia y condensadores para los valores tipicos de la tecnologia.

El apareamiento entre condensadores sigue una distribucién normal de media cero y desviacion tipica ©
dada por:

ACY A
o — |=/=—F/—
C /VVL (3.17)
Donde Ac es un parametro tecnoldgico de valor 1.2 para las capacidades de doble polisicilio. W y L

son la anchura y longitud de la capacidad medida en ym.

La diferencia relativa de las capacidades viene dada en tanto por ciento y se define en la siguiente
ecuacion.

AC _200(C,-C,)
C C +C, (3.18)

De (3.15) y (3.18) se deduce que:

AC &
— =200——~200¢
C 1tz (3.19)

AC
Por tanto, para la primera etapa ? debe ser menor que 0.05% en el caso de una resolucion de 10

AC
bits. Considerando una distribucién gaussiana podemos deducir que la probabilidad de que ? sea menor

que 30 es del 99.8%, quedando un area de 36um por 36um que se corresponde con un valor de 1.12pF. Se
pueden llevar a cabo calculos similares para el caso de una resolucion de 8 bits, obteniéndose un valor de
capacidades de unos 500fF, la mitad que el caso de un convertidor de 10 bits.

3.4 Técnicas de reduccién de potencia

La principal aportacion de esta tesis doctoral es la combinacién de diferentes técnicas para reducir el
consumo de potencia [Palomo08] en el convertidor pipeline de la Figura 3-5. A continuacion se detalla la
implementacién de dichas técnicas de reduccion del consumo.

3.4.1 EIl amplificador de muestreo y retencion

En la mayor parte de los ADC pipeline publicados se utiliza un SHA a la entrada de la cadena con una
linealidad suficientemente buena. Esta etapa suele ser una de las mayores contribuyentes al consumo total
del sistema, con un valor de una tercera parte del consumo aproximadamente [Min03].

El SHA dedicado ha sido eliminado en nuestro disefio [Cline96] de forma que la operacion de
muestreo se lleva a cabo por las capacidades conmutadas del amplificador de residuo MDAC (multiplying
digital-to-analog converter) de la primera etapa. En este caso, es necesario prestar especial atencion a los
interruptores de entrada implicados en el proceso de muestreo.

En el capitulo 5 de esta tesis doctoral se analizaran las fuentes de errores propias de los interruptores
CMOS, las limitaciones que presentan en las aplicaciones de baja tension y, a partir de ellas, se mencionan
técnicas existentes para mejorar la linealidad, finalmente se propone alguna técnica nueva basandose en el
transistor de puerta casi flotante. En el disefio propuesto en el presente capitulo se ha aplicado una técnica
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especial denominada ‘clock-boosting’ o elevacién de la tension de reloj [Abo99] para aumentar la linealidad
hasta el valor requerido por las especificaciones del disefio.

La idea basica de esta técnica se basa en la expresion de la conductancia de un interruptor MOS,
que viene dada por la expresion:

g :EK_(VG -V _VDS) (3.20)

Donde puede observase que la linealidad mejora significativamente si la tensién puerta-fuente Vgs se
mantiene constante e independiente del valor de la tension de entrada. La Figura 3-13 ilustra el principio de
la técnica de elevacion de tension.

La Figura 3-14 muestra una posible implementacién de la idea mediante un Circuito S/H con
elevacién de la tension de reloj y funcionamiento en el rango completo de la sefial de entrada descrito en

[Brooks97]. En este circuito, en el estado de encendido la tensién de puerta Vg sera siempre (Vpp+Vs) por lo
que la tensién puerta-fuente Vgs sera constante y el valor de resistencia del interruptor independiente de la

OFF ON

Vid x

= \

Vio—I Lo Vscz/H 0

— 0 el

Figura 3-13. Principio de la técnica de elevacion de tensién

Figura 3-14. Circuito S/H con elevacion de la tension de reloj y funcionamiento en el rango
completo de la sefial de entrada.

53



Disefio de un convertidor analégico digital pipeline de 8 bits y 19 MS/s

La Tabla 3-2 muestra los tamafios de los diferentes transistores con los que se ha disefiado el
circuito de la Figura 3-14.

0.35 ym AMS-CMOS W (um) L (um)
Interruptor M1 30 0,35
Transistores n 3 0,35
Transistores p 9 0,35
Cgoor 1 pF

Tabla 3-2. Valores del circuito disefiado a partir de la Figura 3-14

- }' __‘__\_\.._.‘._\_..\-1;"':] | £ RSN 0 LA

Figura 3-15. Layout del Circuito S/H con elevacion de la tensién de reloj y funcionamiento en el
rango completo de la sefial de entrada.

La Figura 3-15 muestra el layout descrito en la Figura 3-14 y en la Tabla 3-2, donde se han
agrupado los interruptores por un lado y las capacidades por otro siguiendo el diagrama de situacion
genérico de un circuito de condensadores conmutados.
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3.4.2 Escalado de capacidades

Tal como analizamos en el apartado 3.3.3 del presente capitulo, el tamano de las capacidades se
encuentra limitado por el desapareamiento entre capacidades en lugar del ruido térmico. Por una parte, el
desapareamiento empeora a medida que el tamafo de las capacidades en el MDAC se reduce. Por otro
lado, un tamafo de capacidades demasiado grande se traduciria en un mayor consumo de potencia y una
velocidad mas baja.

La linealidad de la primera etapa en un ADC pipeline debe corresponderse con la resolucion total de
convertidor, en nuestro caso 8 bits. A medida que vamos avanzando en la cadena, las especificaciones con
respecto a la linealidad se relajan al no tener en cuentan los bits ya convertidos. Por tanto, las
especificaciones de las diferentes etapas seran cada vez menos restrictivas, lo que permite dividir la
capacidad por un determinado factor de escalado entre una etapa y la siguiente.

En [Cline96] se desarrolla un estudio analitico para determinar, asumiendo una serie de
simplificaciones, el factor de escalado éptimo que minimiza el consumo de potencia de un ADC pipeline
completo. El analisis se centra en dos parametros fundamentales, el tiempo de establecimiento y el ruido
total referido a la entrada. En nuestro caso, nos encontramos con una resolucién por etapa constante para
todas las etapas. El factor de escalado (s) se define como la relacién entre los condensadores de muestreo
de dos etapas consecutivas. El procedimiento a seguir consta de dos pasos, en primer lugar se determina el
valor 6ptimo de s en funcién de la resolucién por etapa y, a continuacién, se obtiene el valor éptimo de la
resolucién por etapa (n).

La Figura 3-16 muestra el modelo simplificado resultante del SHA durante la fase de calculo de
residuo, donde Csx y Cg¢ representan, respectivamente, la capacidad de muestreo y la capacidad de
realimentacion asociada a la etapa k-ésima. Se han considerado las siguientes simplificaciones:

e Laresistencia en conduccion de los interruptores MOS se considera despreciable

o El amplificador operacional se modela como un amplificador de transconductancia OTA
(Operational transconductance amplifier) con una transconductancia g.x y una capacidad de
entrada equivalente de Cg.

e Asumimos que el tiempo de establecimiento del amplificador esta limitado por el ancho de
banda del OTA en lugar de el slew-rate, por lo que efecto del slew-rate se considera
despreciable. Esta simplificacidon se considera razonable para frecuencias de muestreo del
orden de MHz en la que trabaja nuestro ADC.

Figura 3-16. Modelo empleado para el amplificador operacional en el analisis de pequefa sefial.

55



Diserio de un convertidor analégico digital pipeline de 8 bits y 19 MS/s

A partir de la Figura 3-16, la transconductacia g« requerida para la etapa k-ésima del ADC pipeline, y
por ende la potencia requerida, es proporcional a la siguiente férmula:

gmk ~ C'LOAD (2n + CGkJ
tS CFk

(3.21)

Donde Cioap €s la capacidad de carga (el paralelo de la capacidad de muestreo de la siguiente etapa,
la capacidad de entrada de los comparadores y la capacidad parasita, en nuestro caso), ts es el tiempo de
establecimiento y n es la resolucion por etapa.

Para comprender de manera intuitiva la tendencia basica, consideremos en primer lugar que cada OA
tiene como carga uUnicamente su red de realimentacion, despreciando las capacidades incluidas en el
término C oap- Bajo este supuesto, el consumo de potencia se puede aproximar por la ecuacion (3.22)
donde la potencia es proporcional a la suma de las capacidades de muestreo de todo el ADC pipeline.

Consumo del convertidor oc ZCSk (3.22)

Si representamos este consumo frente al parametro denominado factor de estrechamiento (x) definido
por la ecuacion (3.23), que relaciona la resolucién por etapa (n) y el factor de escala (s), obtenemos unas
curvas parabdlicas [Cline96] de las que podemos inferir algunas conclusiones.

S (3.23)

El valor de x=0 equivale al caso donde cada etapa es idéntica (S=1, no existe escalado alguno). En
esta situacién, todas las etapas contribuyen de la misma forma al consumo del convertidor, pero el ruido
térmico dominante es el de la primera etapa. El valor de x=2 (S=22") equivale al caso donde el escalado
utilizado es muy agresivo. En este ejemplo, cada etapa contribuye de la misma forma al ruido térmico, pero
el consumo de la primera etapa es dominante en el consumo del convertidor completo. El caso 6ptimo, un
consumo de potencia minimo, debera encontrarse en un punto intermedio. Bajo las suposiciones anteriores,
corresponde al valor x=1 (s=2") donde el ruido térmico y el consumo de potencia predominante es el de la
primera etapa del ADC pipeline.

Podemos llegar a una expresidon mas exacta de (3.22) si incluimos el término C oap. La ecuacion
(3.24) tiene en cuenta este condensador y relaciona el consumo con la resolucién por etapa (n) y el factor
de estrechamiento (x).

1
. n(l-x) o
Consumo del convertidor oC {2 +1 Y }Z Csk (3.24)

Si representamos el consumo del convertidor descrito por la ecuacion (3.24) en funcién de x, el valor
6ptimo de x en las curvas obtenidas [Cline96] es algo mayor que en el caso anterior, resultando un numero
comprendido entre 1 y 1.5. Ademas, se llega a la conclusion de que el valor éptimo es mayor cuanto mayor
sea la resolucién por etapa (n).

Por tanto, en nuestro caso particular en el que todas las etapas se han escogido con una resolucion
de 1.5 bits RSD, el minimo del consumo de potencia se consigue si el factor de escalado de las
capacidades de muestreo es proximo a la ganancia del amplificador de residuo de la etapa. En nuestro
disefio, el tamafo de las capacidades de muestreo se divide por la mitad al avanzar una etapa en la
cadena, puesto que la ganancia de nuestro MDAC es de 2. El valor de las capacidades del ADC propuesto
se muestra en la Tabla 3-3. El tamafo minimo para las capacidades se ha escogido de forma que las
capacidades parasitas del circuito una vez fabricado no influyan en el normal funcionamiento del circuito,
estableciéndose que no haya en el disefio ningiin condensador con un valor por debajo de los 100 fF.
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0.35 pm AMS-CMOS C (fF)
Etapa 1 250
Etapa 2-6 125

Tabla 3-3. Escalado de capacidades en el ADC propuesto
3.4.3 Topologia del amplificador operacional

El amplificador operacional es el bloque critico en el disefio por ser el contribuyente principal a la
potencia consumida del convertidor. En el capitulo 4 de esta tesis doctoral se analizaran los amplificadores
de transconductancia en aplicaciones SC desde el punto de vista del consumo de potencia, ademas de
introducir diferentes técnicas de elevacion de ganancia y sus limitaciones. Finalmente, se presenta una
nueva técnica de elevacion de ganancia apropiada a las especificaciones que se estan buscando para el
ADC propuesto.

Como se requiere bajo consumo, se ha elegido la topologia de cascodo telescépico, puesto que
presenta solo dos ramas cuyas corrientes estan relacionadas con las capacidades de carga. Ademas, este
tipo de amplificadores proporcionan un excelente producto ancho de banda (GBW) y un bajo ruido
[RazaviO1]. Para conseguir suficiente ganancia DC, se ha aplicado una técnica de elevacion de ganancia a
los transistores cascodo del amplificador telescépico. Para obtener suficiente rango de salida en el
amplificador, se ha elegido un circuito elevador con un amplio rango de variacién [Liu0O4].

La Figura 3-17 muestra la topologia del amplificador telescépico con elevacién de ganancia y amplio
rango de salida escogida para el ADC pipeline, mientras que la Figura 3-18 recoge en detalle el esquema
del circuito elevador de ganancia empleado en la Figura 3-17.

La Tabla 3-4 y la Tabla 3-5 muestran los tamarios de los diferentes transistores con los que se ha
disefiado las arquitecturas descritas en la Figura 3-17 y en la Figura 3-18, respectivamente.

Figura 3-17. Topologia del amplificador telescépico con elevacion de ganancia y amplio rango de
salida
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Figura 3-18. Circuito elevador de ganancia con un amplio rango de variacion

0.35 ym AMS-CMOS W (um) L (um)
M1,M2 25 0,35
M3,M4 25 0,35
M5,M6 25 0,35
M7,M8 75 0,35
M9,M10 75 0,35

Tabla 3-4. Tamario de los transistores del amplificador operacional cascodo telescopico (Etapas 3-6)

0.35 ym AMS-CMOS W (um) L (um)
Transistores p 6 0,35
Transistores n 2 0,35

Tabla 3-5. Tamario de los transistores del circuito elevador de ganancia

La Figura 3-19 muestra el layout del circuito de la Figura 3-17, incluyendo el circuito elevador de
ganancia de la Figura 3-18, donde se ha hecho un especial esfuerzo en buscar la simetria para un correcto
apareamiento entre componentes.
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Figura 3-19. Layout del circuito amplificador telescopico con elevacién de ganancia y amplio rango

de salida.
Valores Unidades

Ganancia DC 80 dB
Frecuencia unidad 430 MHz
Margen de fase 78 °
Rango de sefial de

entrada/sefial de salida 0,9-1.9 v
Consumo de potencia 1,35 mwW

Tabla 3-6. Resumen de las especificaciones del amplificador operacional (2.5 V de tensién de
alimentacion)

En la Tabla 3-6 se describe el comportamiento del amplificador operacional. Como se puede
observar, para una capacidad de carga igual al maximo valor de capacidad escogido (250fF), el amplificador
disefiado puede conseguir una ganancia DC de 80dB y un producto ganancia ancho de banda unidad de
430 MHz. Estos valores se ajustan a las especificaciones requeridas segun las simulaciones a nivel de
sistema desarrolladas en el apartado 3.3.1y 3.3.2.
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3.4.4 Convertidor analégico digital
3.4.41 Comparador basado en un divisor de tensién capacitivo

El comparador es un bloque funcional clave en el ADC. Una comparacion es en realidad la
amplificacion de una determinada sefal de entrada, en general pequefia, a un nivel suficientemente alto,
una salida légica de UNO o CERO, para ser detectado por un circuito de logica digital. La Figura 3-20
describe la caracteristica de transferencia de un comparador ideal, donde se produce una transicion abrupta
equivalente a una ganancia infinita para Vi,-Vin,2=0. Esta funcion de transferencia no lineal puede
aproximarse por la de un amplificador de alta ganancia como se describe en la Figura 3-21 En este caso, la
pendiente de la curva caracteristica alrededor de Vin,1=V|n,2 €S igual a la ganancia de pequefia sefial del
amplificador en su zona activa (Ay) y la salida alcanza el nivel de saturacidon si |Vin,1-Vinee| €s
suficientemente elevado. Por tanto, una forma sencilla de aumentar la resolucion del comparador seria
aumentar su ganancia Ay.

VOUT

Vi

VIN11'VIN,2

Figura 3-20. Caracteristica de transferencia de un comparador ideal.

VOUT

Vi

VIN11'VIN,2

Figura 3-21. Caracteristica de transferencia de un amplificador de alta ganancia.

Como los amplificadores empleados en los comparadores no trabajan en zona lineal o realimentados,
es posible aplicar una realimentacién positiva para conseguir una ganancia elevada. Sin embargo, si se
quiere evitar el efecto de latch-up, la realimentacion deberia activarse en el momento adecuado. Es decir, la
ganancia del comparador debe cambiar bajo demanda de un valor relativamente bajo a un valor elevado.

La Figura 3-22 ilustra una arquitectura tipica de comparador, muy utilizada en ADCs. Consiste en un
preamplificador A, y un lafch y tiene dos modos de funcionamiento: seguimiento y conmutacién. En
seguimiento, A, esta habilitado para amplificar la diferencia de tensiones a la entrada. Se dice asi que la
salida “sigue” a la entrada mientras que el /atch esta deshabilitado. En conmutaciéon, A, esta deshabilitado y
la salida instantanea de A1 es regenerativamente amplificada hasta producir un nivel I6gico en la salida
Vout. N6tese que hemos asumido que el flanco de reloj es suficientemente rapido para que la salida de A,
no cambie durante la transicion de la fase de seguimiento a la de conmutacion.

Una ventaja adicional asociada a la arquitectura de la Figura 3-22 frente a un amplificador de alta
ganancia simple es que la sefal de strobe (CK) puede servir para definir el instante de muestreo en el que el
valor de la entrada es almacenado, concepto ampliamente utilizado en aplicaciones SC, como es nuestro
caso.
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Ving O —O
A, LATCH Vout
Vine O —O

CK O O

Figura 3-22. Arquitectura tipica de un comparador.

Antes de describir la topologia del comparador escogido, vamos a comentar algunos aspectos de su
comportamiento a tener en cuenta en el disefio.

e La metaestabilidad es un fenédmeno relacionado con la salida del comparador en presencia de
una entrada pequefa. Dado que tiempo de regeneracion del latch es funcion de la constante de
tiempo de los inversores que lo componen, ademas de estar relacionado en forma logaritmica
con las tensiones a su entrada [Razavi95], si en el instante de muestreo la tensién diferencial de
entrada es muy pequefia, como la ganancia del latch no es infinita, el tiempo de regeneracion
puede ser bastante largo. Para atenuar este efecto, se busca una ganancia elevada o una
constante de tiempo pequefia.

e El offset del comparador aparece debido al desapareamiento entre transistores que deberian
ser idénticos, en cada una de las ramas del circuito. El mismatch relativo es, por tanto, un factor
que también deberia tenerse en cuenta.

e Histéresis es la cualidad de un comparador de modificar su umbral de decisién en funcién de la
tension de entrada [Allen02]. Explicado de una forma mas clara, cuando la entrada supera el
umbral de decision, la salida del comparador cambia y el umbral de decision se reduce de forma
que la tensién de entrada tenga que alcanzar un valor de tension menor antes del que la salida
del comparador cambie otra vez de estado. Este tipo de comportamiento es deseable porque
supone una proteccion contra el ruido a la entrada.

o El kickback noise es la potencia de ruido transitorio observado a la entrada del comparador
como consecuencia de la conmutacion del comparador.

El ADC de cada etapa pipeline consiste en dos comparadores completamente diferenciales (Figura
3-23).

n
+
—0
Ver o A |- T Vapci
4
+
Ve _+ > Vanco
4

Figura 3-23. ADC de 1.5 bits.

En la Figura 3-23, el umbral de comparacion esta en V /4 y —V /4, y el rango de entrada varia de V
a -V, diferencial. Para generar el umbral de comparacién, la mayoria de los convertidores generan una
fraccion de la tension de referencia utilizando un divisor de tensién resistivo. Dado que dicha configuracion
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no es optima desde el punto de vista del consumo de potencia, es preferible usar un divisor de tension
capacitivo [Mangelsdorf93] como el que se muestra en la Figura 3-24.

v ; C,
ref+ 1%-’3
< |

‘ ! L'\
G
+© 30
i
_?9 E/

N e | {’5‘ 3CD

Figura 3-24. Comparador diferencial

Este comparador SC opera en dos fases de reloj no solapadas. Durante la fase @, (instante n-1/2,
semiperiodo par) V. es muestreada en la capacidad C, mientras que la entrada de la capacidad 3C es
cortocircuitada al modo comun. Las ecuaciones (3.25) a (3.28) muestran las tensiones almacenadas en las
capacidades, tanto en la capacidad superior, como la inferior del montaje diferencial.

. 1 N
Ve, (n— 5) =V i = Vs (3.25)

. 1
I/3Cu (n _E) = 0

(3.26)
o
Vea(n _E) =Voi = Vs (3.27)
|
Vica(n —5) =0 (3.28)

Durante la fase @, (instante n-1, semiperiodo impar), las capacidades C y 3C se conectan entre si y
la carga se distribuye entre ellas. Las ecuaciones(3.29) a (3.32) muestran la tensién aplicada a cada uno de
los condensadores en funcién de la tensién de entrada diferencial Vi," y Vi, asi como la tension a la entrada
del comparador V," y V,".
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Vam=D)=V"(n-1)=V, (n-1) (3.29)
Vi (n=1) =V, (n=1) =V, (n 1) (3.30)
Vam=1)=V""(n-1)-V,(n-1) (3.31)
Viee(n=D) =V " (n-=1D) =V, (n-1) (3.32)

Las ecuaciones (3.33) y (3.34) muestran como queda la tensién almacenada después de aplicar el
principio de conservacién de carga en cada una de las entradas del comparador.

C e m-n-v2(m-n|+3C, [ n-n-v(-v|=c v, -7, ] (3.33)

in

.l e-n-v, -nlsee-n-v w-nl=c -7, 039

cmi

La tensidon que aparecera en cada una de las entradas del comparador queda reflejada en las
ecuaciones (3.35) y (3.36), obtenidas a partir de las ecuaciones (3.33) y (3.34) respectivamente. La tension
diferencial se muestra en la ecuacion (3.37)

V+0 1 _ V+0 1 (Vle _V}’Jerf)
L (n=1)=V(n- HT (3.35)
-0 -0 (I/cmi - I/r;f)
V, (n=1)=V, (n—l)+T (3.36)
o __y7+o -0 _ +0 -0 (VrJerf - Vr;f)
Vo(n=1)=V,"(n=1)=V,"(n=)=F,"(n=D)=V, (n=1)) -—————— (3.37)

4

Al final de la fase @, el biestable conmuta para hacer la comparacion y produce los niveles digitales a
la salida V. Gracias a la técnica de correccion digital que incorporan los ADC pipeline, que permite en el
caso de etapas de 1.5 bits variaciones de hasta +Vger/4 en el umbral del comparador, la sensibilidad del
ADC a dichas variaciones es muy baja, permitiendo emplear capacidades de valores muy bajos. C y 3C se
escogieron proximos al valor minimo permitido por la tecnologia, aproximadamente 25fF y 75fF (75fF para
los comparadores de la ultima etapa del convertidor).

3.4.4.2 Comparador dinamico sin preamplificador

Una forma de reducir la potencia consumida a costa de perder precisidon es por medio del uso de
comparadores dinamicos, que se desconectan cuando estan inactivos y en los que no se lleva a cabo
ningun tipo de preamplificacion [Surtaja88], [Kobayashi93]. En este caso, son inevitables elevados valores
de offset como resultado del desapareamiento entre transistores y enfatizados por la conmutacion entre
fases [Uthaichana03].

Esto podria ser un factor limitante en el comportamiento de nuestro ADC. Sin embargo, como se ha
comentado en el apartado anterior, los ADC pipeline son muy tolerantes a las especificaciones del
comparador, especialmente al offset [Singer00], por el uso de la correccion digital. Este simple algoritmo de
correccion permite tolerar el offset hasta +-V,./2b en una etapa con b bits efectivos cuando la tensién de
referencia es V. Incluso para un disefio de baja tension este valor es del orden de cientos de milivoltios si
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b<=3. En nuestro caso, con una tension de referencia Vs de 1V y un valor de b de 2 bits, el offset tolerable
es de 250mV.

VDD

LATCHo-I MP3 MF’IZ”_ |—| MPZ  mps |-oLATCH

Outg_ | oOut”

MN5 | MNG6

1l
I 0 LATCH

|n+°__| VN3 MNle_ _”:'MNz MN4 |_o|n-

GND

Figura 3-25. Comparador latch propuesto en [Yukawa85].

La Figura 3-25 y Figura 3-26 muestran dos comparadores. Uno es el tipico comparador dinamico
frecuentemente utilizado [Yukawa85], y el otro es uno propuesto en [Song93]. Ambos comparadores difieren
en la forma en que los transistores de entrada MN3 y MN4 estan conectados. En el primer comparador,
estos transistores estan conectados en paralelo al latch, pero en el comparador de la Figura 3-26 se
insertan dentro de las dos ramas que lo componen.

Ambos comparadores son idénticos en operacion excepto por el consumo de potencia en el estado
de decisién. Si la sefial LATCH esta a nivel bajo, la corriente de alimentacién esta cortada en ambos
esquemas, y la salidas tienen el valor Vpp. En este caso, los transistores de entrada MN3 y MN4 se
encuentran en zona triodo. Si una semilla se aplica a estas dos puertas MOS de forma diferencial y la sefal
LATCH esta a nivel alto, la salida de la rama de MN3 y MN4 de mayor valor de tensién se ve afectada por la
realimentacién positiva, lo que causara que el comparador /atch conmute en ese sentido. En el comparador
de la Figura 3-25 la corriente de alimentacion fluye también después de la conmutacion, pues MN3 y MN4
aun conducen, mientras que en el comparador de la Figura 3-26 dicha corriente se interrumpe. Asi, este
ultimo comparador consume potencia solo entre estados, como si de un inversor CMOS se tratara.

VDD
LATCHO-I MP3 ""P!:Ib I‘_‘" MP2  mp4 I-OLATCH

Outy_| |_ooOut

MNS5

_IlL O LATCH
MNé6

MN1 MN2

GND

Figura 3-26. Comparador latch propuesto en [Song93].
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En [Cho95], [Sumanen00], y [Waltari01] se proponen topologias de comparadores dinamicos como
las descritas anteriormente. Estas disipan potencia solo cuando conmutan y su punto de disparo puede ser
ajustado bien introduciendo un desequilibrio en el transistor de entrada [Cho95], [Sumanen00] o bien
mediante escalado de capacidades [WalatriO1].

—— LATCH
LATCH
w7 V8

Vop Von

LATCH Q 0O LATCH

Vip Vrefh Vrefp m Vin

o l—L |

__L

Figura 3-27. Comparador dinamico sin preamplificador.

El comparador seleccionado en el ADC disefiado para las etapas 2 a 6 del ADC pipeline completo es
el comparador latch dinamico sin preamplificador que se muestra en la Figura 3-27 [Sumanen02].

Cuando la sefial de control LATCH se encuentra a nivel bajo, los interruptores asociados a LATCH se
cierran y los interruptores asociados a LATCH se cortan, lo que fuerza ambas salidas diferenciales a Vpp y
no existe camino de corriente entre los extremos de alimentacion. Simultaneamente, M7 y M8 estan
cortados y los transistores M5 y M6 conducen. Cuando la sefal de control LATCH se encuentra a nivel alto,
las puertas de los transistores M5 y M6 permanecen aun a Vpp y entran en saturacion. Si asumimos que
todos los transistores M5-M8 estan perfectamente apareados, el desequilibrio entre las conductancias de la
rama derecha e izquierda, compuesta por M1-M2 y M3-M4, determina qué salida se inclina hasta Vpp y qué
salida se inclina a 0V. Después de que se alcance una situacion estatica, ambas ramas se cortan y las
salidas mantienen sus valores hasta que el comparador sea reseteado de nuevo conmutando la sefial de
control LATCH a 0V.

Los buffers invierten la salida y restablecen los niveles légicos. Las tensiones umbrales de los
comparadores se obtienen mediante el escalado de los transistores M1, M2, M3 y M4, cuya
transconductancia viene descrita por las ecuaciones (3.38) y (3.39) .

1 W W. |

XK [Tl v, v, )+ TZ(VW_,-” -V, ) (3.38)
1 W W, |

R_2 = K{TI(VM _I/th)+Tz(VV€ﬁ7 —Va )_ (3:39)
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La relacion entre la tension umbral y el ancho de los transistores viene dada por la ecuacion (3.40).

W,
(V,»p —V,)=22 (V:'cfﬁn - Vrcffn) (3.40)

De este modo, se puede conseguir el umbral que sea necesario sin mas que seleccionar una relacion
adecuada del ancho de los transistores (W1/W2).

La mayor ventaja de este circuito radica en su consumo de potencia. El consumo estatico es nulo,
mientras que el consumo dinamico obtenido mediante simulaciones a nivel de transistor para una frecuencia
de funcionamiento igual a la frecuencia de muestreo del convertidor completo (19 MHz) es de so6lo 0.055mW
por comparador, lo que equivale a aproximadamente 1mW de consumo debido a todos los subADC del ADC
pipeline.

0.35 ym AMS-CMOS W (um) DVB-SH
M1,M4 4 0,35
M2,M3 1 0,35
M5,M6

LATCH 10 0.35
M7,M8 30 0,35
LATCH 5 0,35

Tabla 3-7. Resumen de las especificaciones del comparador dinamico sin preamplificador.

La Tabla 3-7 describe el tamafio de los transistores que componen el comparador dinamico sin
preamplificador de la Figura 3-27.Los transistores del latch se ajustan de tal forma que el tiempo de subida a
la salida en la fase de comparacion fuera minimo. El latch realimentado positivamente formado por los
transistores P M7 y M8, se dimensiond con una W el triple del par N, M5 y M6. Para conseguir un umbral de
comparacion a Vgee/4, el tamafio de M1 y M4 se ha escogido cuatro veces mayor que el de M2 y M3.

La Figura 3-28 muestra el layout del circuito mostrado en la Figura 3-27. Los interruptores se han

agrupado y separado de la parte analdgica del latch colocando las capacidades del circuito entre ambos
bloques, seguin se recomienda para los circuitos SC [Barlow89], [Zbinden92].
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Figura 3-28. Layout del circuito comparador dinamico sin preamplificador.

En la Figura 3-29 a) se muestra una simulacién a nivel de transistor del ADC en todo el rango de
entrada, se puede comprobar que las tensiéon umbrales se sitian en V /4 y -V /4. En la Figura 3-29 b) se
representa un detalle del proceso de comparacidon para una sefal de entrada débil (3mV), y se puede
observar que el tiempo de comparacion es menor de 1.5ns.
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a)
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b)

Figura 3-29. Simulacién del ADC en el rango completo de entrada. (b) Detalle del flanco de subida
para una tension de entrada de 3mV.

La dltima etapa del convertidor no se ve afectada por la correccion digital, por tanto, el convertidor
analdgico digital debe ser de dos bits de resolucion. El esquema utilizado esta representado en la Figura
3-30.

in
+
K‘ef o] - j: VOUt3
2
+
0 o - % H)Voutz
+
Ve - % Vout1
2

Figura 3-30. Ultima etapa del convertidor.
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Figura 3-31. Layout de la ultima etapa del convertidor.

La Figura 3-31 muestra el layout descrito en la Figura 3-30, donde el umbral de comparacion
buscado se encuentra en V /2, 0 y —V,/2 y el valor de todas las capacidades es igual a 75fF. De nuevo, se
ha seguido la colocacion recomendada para los circuitos SC, con las capacidades del circuito separando los
interruptores de la parte analdgica.

3.4.5 Compartir el amplificador operacional entre dos etapas consecutivas

Se puede reducir la potencia de una forma muy importante si se comparte un amplificador operacional
entre dos etapas consecutivas del ADC pipeline, tal como se muestra en la Figura 3-32 [Nagaraj97]. Para
implementar esta técnica, basta con advertir que en la fase de muestreo (®4) del circuito clasico SC de la
Figura 3-5 se lleva a cabo unicamente el almacenamiento de la tension de entrada V| y la conversion
analdgica-digital de 1.5 bits de dicha tension, estando el amplificador operacional inactivo durante toda la
fase. De esta forma, es posible utilizar el amplificador para el calculo del residuo de la segunda etapa
durante la fase de muestreo de la primera, y viceversa.

Si observamos con detalle ambas fases de reloj:

1. Fase ®;:

a. La primera etapa, en la parte inferior de la figura, realiza el muestreo y conversién de la
sefial de entrada.

b. El amplificador operacional esta conectado a la segunda etapa, realizandose el calculo
del residuo.
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2. Fase ®,:

a. El amplificador operacional esta conectado a la primera etapa, obteniéndose el residuo
en Vy al final de la fase.

b. Esta tension de salida, el residuo de la primera etapa, es muestreada por la segunda

etapa.
Fase de calculo de residuo de la etapa i+1
! !
Vre O —Vref
MUX
¢4 G
E ————
Cf
g _Cy
. ¢1 -
Vin e e d T i
¢1 CS @ + \out
Vier }7
) -
Veer - -
4 =
| J
Fase de muestreo de la etapa i
a)
Fase de muestreo de la etapa i+1
! !
—Veer -
4 S
I/}:cf/' A~ =
2 g
C
% Cs g
|
C
Cr
] +
ut
C. -
MUX

Vref 'Vef
(0]

Fase de calculo de residuo de la etapa i

b)

Figura 3-32. Técnica para compartir el amplificador operacional a) Fase ®, b) Fase ®,.
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El principal inconveniente de compartir el amplificador operacional es la imposibilidad de implementar
técnica alguna de correccion de offset del amplificador debido a que éste esta siempre activo. Por tanto, el
residuo calculado en la etapa i se ve afectado por dicho offset, el error debido a la ganancia finita del
amplificador y el ruido flicker del amplificador de todas las etapas precedentes. En [Min03] se presenta una
técnica de inversién de la polaridad de la sefial FSPI (feedback signal polarity inverting) entre las dos fases
consecutivas que consigue aliviar este problema. La técnica consiste en invertir la salida de amplificador de
una fase a la siguiente, de forma que los errores combinados debido al ruido flicker (1/f), offset y la ganancia
finita de la muestra k-ésima a la salida de la segunda etapa sera Verr (1,k) en lugar de 3Verr(1,k),
obteniéndose una reduccién de dicho error en un factor tres.

En definitiva, compartiendo el amplificador operacional entre dos etapas consecutivas del convertidor
pipeline, es posible conseguir una resoluciéon de 8 bits utilizando sélo tres amplificadores, reduciendo de un
modo muy significativo el consumo del convertidor.

En la Figura 3-33 se muestra la simulacién, a nivel de transistor, de las dos primeras etapas del
convertidor pipeline. Como se puede observar, la salida sigue la funcion de transferencia descrita por la
ecuacion (3.1).

DAY D + T A B - WTEAR AT D OQUTERITD " B - @TCAR R -UTCA RN * +_ -
18 s @TeAmy n 20 arremespy -wtcareny 2*Vin+ (Vrer - Vrer)

wm 2*Vin- (Vrer' - VV Zy
— |

ﬂﬂwnﬂ | Wi
/Ww U

L1 1ag [T tmegsy 121 161 Ih

- |Jf‘

- ! U U

400m

|

£00m

Figura 3-33. Residuo de las dos primeras etapas del convertidor. La entrada es una rampa entre -
Vref y Vref-

3.5 Detalles de la implementacion.

3.5.1 EIl convertidor digital analégico

La resolucion del DAC de cada etapa pipeline es de 1.5 bits, por lo que sélo tendremos que distinguir
entre 3 niveles analdgicos de salida, expresados en la Tabla 3-8

VADC1 VADCO V4ac
0 0 Ve
0 1 0
1 1 +Viet

Tabla 3-8. Niveles de salida del DAC.
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Para el disefio del DAC de 1.5 bits se ha utilizado el circuito de la Figura 3-34. Consiste basicamente
en un banco de interruptores, controlados por el ADC, de forma que dependiendo de las tensiones de salida
de los comparadores Vapc1 Y Vabco, generara una tension Vpac diferente , seguin la Tabla 3-8.

La Tabla 3-9 describe el tamafio de los transistores que componen los interruptores del DAC. Se ha
escogido transistores P para los interruptores conectados a la tension mas alta (V) y transistores N para
los interruptores conectados a la tensién mas baja (V,.). Para los interruptores que cortocircuitan las salidas
del DAC (Vapc1, Vapco) utilizamos dos puertas de transmision.

VADC1
V [} O
ref+ +
= s
]

00a
o_e
OQGVA LOGVA
O
>
@)

VADC1

V

O
ref-

Figura 3-34. DAC de 1.5bits.
0.35 ym AMS-CMOS W (um) L (um)

Interruptores
(VADC1s VADCO)

20 0,35

Interruptores
(VADC1s VADCO)

80 0,35

Tabla 3-9. Resumen de las especificaciones del DAC de 1.5bits.
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Figura 3-35. Layout del DAC de 1.5bits.

72



Diserio de un convertidor analogico digital pipeline de 8 bits y 19 MS/s

La Figura 3-35 muestra el layout del circuito mostrado en la Figura 3-34, donde los transistores MOS
que implementan los diferentes interruptores se han agrupado en funcién del tipo, P o N, y se ha creado un
anillo de guarda alrededor de cada uno ellos.

En la Figura 3-36 se muestra una simulacién del ADC junto con el DAC a nivel de transistor. Se ha
aplicado como entrada la salida del ADC representada en la Figura 3-29, correspondiente al rango
completo. Se puede comprobar que la salida va cambiando desde —V,,; a 0 y a V ¢ @ medida que sube Ila
sefial de entrada.

VDAC
VRer 18 Vin
Vwer/4
wmnmnmnnmmmdddwq'*””””””””””””.VREFM

'VREF 1.0

. . . . .
00 [ a0m P 15 B

Figura 3-36. Simulacién del DAC aplicando una sefial de entrada al ADC de rango completo.

3.5.2 Fases de reloj

El ADC pipeline desarrollado en la presente tesis doctoral necesita de dos fases de reloj no solapadas
para su funcionamiento (®;y ®,). Cada una de estas fases requiere dos sefiales de reloj, estando en una
de ellas el flanco de bajada ligeramente retrasado, como puede verse en Figura 3-37. Esta popular técnica,
conocida con el nombre de técnica de muestreo de placa inferior’ [Haigh83], reduce el error debido al
fendmeno de la inyeccion de carga realizando primero la desconexion de los interruptores conectados a
tensiones fijas. El error generado al desconectar el interruptor seria constante y puede ser minimizado
empleando topologias diferenciales y balanceadas.

Figura 3-37. Fases de reloj.

En la Figura 3-38. se muestra el circuito generador de fases de reloj, el cual, a partir de una sefal de
reloj maestra genera las cuatro sefiales de la Figura 3-37.Para simplificar el rutado del reloj del sistema, el
convertidor tendra dos generadores de fases de reloj, como se describe en la Figura 3-39, estando el reloj
maestro localizado cerca de la ultima etapa. Dado que las arquitecturas pipeline tienen la caracteristica de
que existe un cierto retraso desde que aparece una muestra analégica en la entrada de la primera etapa
hasta que dicha muestra es procesada por la uUltima etapa, se dispone de un pequefio margen para la
correcta temporizacion entre las etapas del ADC pipeline, si la uUltima etapa es la primera en conmutar.

' Del inglés bottom plate sampling, o bien, series sampling
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La Figura 3-40 muestra el layout descrito en la Figura 3-38. Al tratarse de un circuito completamente
digital compuesto unicamente de puertas logicas, ha sido posible una realizacion mas compacta del layout.

914
b
ﬁ —m
cIockDO DO_)%DO DC DO DGLIMZ
1 M3
N 024

Do oot

Figura 3-38. Circuito generador de fases de reloj.

Master CLK
A \
Clock generator Clock generator
3 y Y A
Anal Stages 1and 2 Stages 3 and 4 Stages 5 and 6 Last Stage
i:::)tg — | Sharing op-amp »| Sharing op-amp »{ Sharing op-amp »| ADC 2 bits

4 bits

K 4 bits
K 4 bits
K 2 bits

— ] - Digital
Digital Correction @ output

Figura 3-39. Distribucién de la sefial de reloj.
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Figura 3-40. Circuito generador de fases de reloj. Layout CADENCE.

AR LR AR AL

u E.JL u.inw JTM_.._.

3.6 Arquitectura elegida.

A modo de resumen se enumeran las distintas decisiones realizadas a nivel de sistema para el disefio
del convertidor de 8 bits y 19MHz:

1. Se ha escogido una arquitectura pipeline de siete etapas con correccion digital basada en el
algoritmo de correccion de error por digito redundante (RSD).

2. Laresolucién de cada etapa sera de 1.5 bits, a excepcion de la ultima que sera de dos bits.
3. Las capacidades entre etapas seran escaladas con un factor de dos.

4. Se disefara el SHA de la primera etapa de forma que sea posible prescindir del S/H dedicado
en la entrada del convertidor.

5. El amplificador utilizado es un cascodo telescépico para todas las etapas, con técnicas de
elevacion de ganancia para alcanzar las especificaciones deseadas.

6. Se escogera una topologia de comparador dinamico para disefiar los ADC de 1.5 bits de cada
una de las etapas que componen el convertidor completo.

7. Se compartira un amplificador entre dos etapas consecutivas del convertidor pipeline.

8. Se utilizara una técnica FSPI entre las dos etapas que comparten el amplificador para reducir su
sensibilidad al ruido flicker y al offset.

3.7 Consideraciones del layout.

Todo circuito integrado mixto se ve afectado por la interferencia debida al ruido entre las secciones
analégicas y digitales. Entre los posibles problemas que pueden aparecer debido a esta causa se
encuentran el acoplamiento a través del sustrato compartido y las conexiones con el mundo exterior, el
acoplamiento parasito procedente de las inductancias y el acoplamiento de capacidades parasitas entre
elementos adyacentes.

Por eso, es recomendable proteger todo circuito o dispositivo sensible y lineas de interconexion.
Ademas, debe evitarse cualquier proximidad entre elementos que puedan interferir entre ellos. Otra medida
que podria ayudar a reducir el ruido seria el uso de circuitos completamente diferenciales siempre que fuera
posible.

Por otro lado, el proceso de conmutaciéon en un circuito SC puede causar ruido, y este ruido sera

mayor cuanto mayor sea las magnitudes de las tensiones e intensidades implicadas, el numero de
interruptores en el circuito y la frecuencia de funcionamiento.
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El diagrama de situaciéon propuesto en la Figura 3-41 tiene en cuenta estas consideraciones,
separando lo mas posible la parte analdgica de los interruptores y afadiendo un anillo de guarda a las
capacidades del circuito. La Figura 3-42 adapta el diagrama de la Figura 3-41 para nuestro caso particular
en el que cada una de las etapas del ADC pipeline se va a colocar una junto a otra, de forma que nunca se
produzca la interseccion de lineas analdgicas y digitales.

Fases
de reIOJ |I| III III III |II .II .Il .II I||

Interruptores
Proteccion

anilode WAL CACACIE JCIC IE 0]
guarda -l | N |

| CAC IO IOy CAIC I
Capacidades ul:';” I 1 [ ]| ||:|| |

Parte
analdgica

Figura 3-41. Diagrama de situacion de interruptores, capacidades y parte analdgica en un circuito
de capacidades conmutadas genérico.

Bus analégico

Interruptores Interruptores

[l

Parte
analogica

il

LICICE
LICCICI

Bus digital

Figura 3-42. Plano para el layout de una etapa del ADC pipeline.
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Figura 3-43. Dos etapas consecutivas del convertidor. Fotografia.
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Figura 3-44. ADC pipeline completo. Fotografia.
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La Figura 3-43 es una fotografia tomada con un microscopio electrénico del layout de las dos
primeras etapas del convertidor, siguiendo la ubicacién propuesta por la Figura 3-42. EI ADC ha sido
disefiado utilizando una tecnologia CMOS convencional de 0.35um de AMS. El layout simétrico ha sido
implementado mediante la técnica del centroide comun para un correcto apareamiento de componentes.
Las lineas analdgicas de sefal y de reloj nunca se cruzan, para evitar la aparicion de ruido de alta
frecuencia en la sefial analdégica procedente de la entrada de reloj. Por otra parte, ninguna de los
condensadores en el disefio tiene un valor por debajo de los 100fF para evitar la influencia de las
capacidades parasitas. El area activa de layout es de 4.78 mm?.

La Figura 3-44 muestra una fotografia del ADC pipeline completo incluyendo PADs. En ella se han
sefialado la situacion de cada una de las etapas, agrupadas de dos en dos al aplicar la técnica de reduccion
de potencia basada en compartir el amplificador operacional entre dos etapas consecutivas del apartado
3.4.5. El bloque descrito como SUB ADC es la ultima etapa del convertidor, tal como se describié en el
apartado 3.4.4 y en la Figura 3-31. Layout de la ultima etapa del convertidor.Figura 3-31 y el bloque descrito
como CLOCK GEN es el generador de fases de reloj, a partir de una sefial de reloj maestra externa,
descrito en el apartado 3.5.2.

3.8 Resultados de simulacion.

La implementacion propuesta se ha caracterizado mediante simulaciones post-layout. Los datos
obtenidos se han procesado con MATLAB para llevar a cabo la correccion digital y obtener los parametros
de comportamiento del convertidor.

Los parametros dinamicos del ADC se han determinado mediante el analisis de la transformada de
Fourier de los codigos de salida simulados para un tono simple de entrada de 2.2 MHz de frecuencia con
una frecuencia de reloj de 16 MHz (Figura 3-45). El pico de la SNDR se ha medido a 48.51 dB.

Densidad espectral de potencia (dB)

Frecuencia (Hz)

Figura 3-45. Densidad espectral de potencia para una sefial de entrada sinusoidal de 2.2 MHz de
frecuencia y 1 V de amplitud con una sefial de reloj de una frecuencia de 16 MHz (1024
puntos).
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Los parametros estaticos del ADC se han obtenido mediante

la excitacion a la entrada con una

rampa lenta desde -1V a 1V. Para estas pruebas, se ha obtenido una DNL maxima de 0.40 LSB y un INL
maximo de 1.06 LSB. La Figura 3-46 y Figura 3-47 muestran, respectivamente, la DNL y la INL simulada. El
consumo de potencia obtenido a una frecuencia de reloj de 16MHz ha sido de solo 4mW para una tension

de alimentacién de 2.5 V.
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Figura 3-46. No linealidad diferencial (2560 puntos).
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La Tabla 3-10 y Tabla 3-11 resumen el comportamiento del ADC obtenido a nivel de transistor y en
simulaciones post-layout respectivamente.

Tension de

alimentacién 25V
Tecnologia 0,35 ym CMOS AMS
Resolucién 8,15 ENOB
Frecuencia de muestreo 20 MS/s

Rango de la seinal de + 1V diferencial

entrada

DNL 0,10 LSB

INL 0,13 LSB
SNDR 50,83 dB (fi,;=3 MHz)
SNDR (Peor caso) 48,48 dB (7.76 ENOB)

Tabla 3-10. Resumen del comportamiento del ADC a nivel de transistor (esquematico).

Tension de

alimentacién 25V
Tecnologia 0,35 ym CMOS AMS
Resolucioén 7,76 ENOB
Frecuencia de muestreo 16 MS/s
Range de (a ssnalds + 1V diferencial
DNL 0,40 LSB

INL 1,06 LSB
SNDR 48,51 dB (fi,=2.2 MHz)
SNDR (Peor caso) 40,80 dB (6.49 ENOB)
Area total 4,78 mm?
Consumo de potencia = 4mW

Tabla 3-11. Resumen del comportamiento del ADC en simulaciones post-layout.

3.9 Resultados experimentales.

Para llevar a cabo la caracterizacion del ADC se ha fabricado un circuito impreso (PCB) de dos caras,
como se muestra en la figura Figura 3-48. La Figura 3-49 representa el diagrama de bloques del sistema de
medida.

Los datos digitales de salida del convertidor han sido capturados por medio del analizador logico
modelo 16902B de Agilent y procesados con MATLAB para llevar a cabo la correccién digital y obtener los
diferentes parametros del ADC. Se ha calculado con la ayuda de un diagrama de ojos el punto éptimo de
captura de cada una de las sefales digitales.

Para generar las sefiales de excitacion se han empleado dos generadores de sefial Rohde &
Schwarz. El AM300 se ha utilizado para la generacién de la senal de entrada, puesto que permite llegar
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hasta frecuencias de 100 Ms/s y, lo que es mas importante, dispone de dos canales con una relacién
precisa en la fase entre ellos y, por tanto, resulta util para la generacion de sefiales diferenciales. Por otro
lado, el generador de sefiales Rhode and Schwarz SMIQ03B 300kHz-3.3GHz ha permitido generar la sefal
de reloj que ataca al circuito disefiado.

Los resultados experimentales se resumen en la Tabla 3-12.

e N e e

B i

Figura 3-48. Fotografia de la placa de prueba para la obtencién de resultados experimentales.

Vin'

Y

Generador de

sefal modelo Analizador
AM300 PCB l6gico modelo
Rohde & ViN 16902B Agilent
Schwarz

\

A

Generador de
sefal modelo

CLK

SMIQO3B MATLAB

Rohde &

Schwarz

Figura 3-49. Diagrama de bloques del sistema de medidas.
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Resolucion 8 bits
Frecuencia de muestreo 19 MS/s
Tecnologia 0,35 ym CMOS AMS
Rango de la senal de + 1V diferencial
entrada

Te_n5|on d.e' 25V
alimentacioén

Area total 4,78 mm?
Resolucion 6,81 ENOB
SNDR

(@1.1MHz,0dBFS) 42,76 dB
SFDR(@1.1MHz,0dBFS) 51,57 dB
THD(@1.1MHz,0dBFS) -58,48 dB
DNL -0,59/0,63 LSB
INL -0,19/0,58 LSB

Tabla 3-12. Resumen de los resultados experimentales..

Las prestaciones estaticas del ADC se midieron excitando dicho convertidor con una rampa lenta, de
una frecuencia de 200 Hz. Como se muestra en la Tabla 3-12 y en la Figura 3-50 y Figura 3-51, mediante
este analisis se obtiene que el ADC fabricado presenta una DNL=+0,63/-0,59 LSB y una INL=+0,58/-0,19
LSB para una frecuencia de muestreo de 19 MHz.

DNL vs.code
0.8 ‘

0.6 8

0.4+ .

©
N
I

DNL (LSB)

| | |
50 100 150 200
Code

Figura 3-50. No linealidad diferencial medida (62516 puntos).
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INL vs. code
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Figura 3-51. No linealidad integral medida (62516 puntos).
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Frecuencia (Hz)

frecuencia de entrada de 1.1MHz y una frecuencia de muestreo de 19MHz (62532 puntos).

Figura 3-52. Prestaciones dinamicas del ADC. Densidad espectral de potencia para una
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THD,SFDR,SNDR vs. Frecuencia de muestreo
60 T T T T T T T

58 - T — _
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52
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50 - 4

481 S —

42 | | | | | | | |
1 1.2 1.4 1.6 1.8 2 2.2 2.4 2.6 2.8 3

Frecuencia de muestreo (Hz) « 10°

Figura 3-53. Prestaciones dinamicas del ADC. SNDR (‘0’) -THD (x’) y SFDR (*+°)(62532 puntos).

Para llevar a cabo el analisis de las prestaciones dinamicas de ADC se ha empleado una frecuencia
de muestreo de 19 MHz y se ha variado la frecuencia de la sefial de entrada desde bajas frecuencias hasta
la frecuencia de Nyquist. El nivel de la sefial de entrada empleado es de 1Vpp (0dBFS). La Figura 3-52
muestra la transformada rapida de Fourier de los datos digitales de salida para un tono simple de un 1.1MHz
con una frecuencia de reloj de 19 MHz.

Las prestaciones dinamicas del ADC se muestran en la Figura 3-53. En este caso, el rango dinamico
libre de espureos SFDR (spurious-free dynamic range) es siempre mayor que 51,57 dB, la distorsion
armonica total THD (total harmonic distortion) mayor que -58,48 dB y la SNDR mayor de 42,76 dB incluso
para frecuencias de sefial de entrada cercanas a la frecuencia de Nyquist, como se puede ver en la Figura
3-54.

Otro andlisis que se ha llevado a cabo consiste en medir la SNDR del convertidor, operando a una
frecuencia de muestreo de 19 MHz y a una frecuencia de entrada de 1.1MHz, variando el nivel de la sefal
de entrada. Los resultados obtenidos se presentan en la Figura 3-55.
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Figura 3-54. Prestaciones dinédmicas del ADC. SNDR para diferentes frecuencias de entrada

(62532 puntos).

SNDR vs. Nivel de entrada
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Figura 3-55. Prestaciones dinamicas del ADC. SNDR para diferentes amplitudes de entrada y una

frecuencia de entrada de 1.1MHz (62532 puntos).

85



Diserio de un convertidor analégico digital pipeline de 8 bits y 19 MS/s

SNDR vs. VDD
50 \ \
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Figura 3-56. Prestaciones dinamicas del ADC. SNDR para diferentes tensiones analdgicas de
polarizacién y una frecuencia de entrada de 1.1MHz (62532 puntos)

Finalmente, se ha llevado a cabo un analisis de la variacién de la tension de alimentacion Vpp, desde
los 2,3 V a los 2,7 V para una frecuencia de entrada de 1.1 MHz y una frecuencia de muestreo de 19 MHz.
La Figura 3-56 muestra que el ADC puede operar con variaciones de tensiones de polarizacion
relativamente elevadas sin presentar una degradacion significativa en su resolucién.

Para comparar el comportamiento total del convertidor fabricado frente a otros ADC pipeline ya
publicados utilizamos un Unico parametro denominado figura de mérito FOM ya definido en el capitulo 2.
Esta figura se define como la potencia consumida (en Watios) dividida entre el producto del valor efectivo de
niveles de cuantizacién y la tasa de muestreo (en Hz). Matematicamente, queda expresada segun la
siguiente ecuacion

])dis
2EN0B . £ (3.41)

samp

FOM =

La figura Figura 3-57 compara el valor de FOM del convertidor propuesto con los valores FOM
obtenidos sobre los ADC de la comparativa realizada en el capitulo 2. Esta comparativa seleccionaba ADC
pipeline de 10 bits publicados en la revista IEEE J. Solid-State Circuits en los ultimos afios. En esta figura,
se muestra los valores de FOM frente al numero efectivo de bits (ENOB). Nétese que el ADC propuesto, a
pesar de haber sido fabricado en una tecnologia relativamente antigua, se encuentra entre uno de los que
tiene un valor mas bajo de FOM normalizado con respecto al consumo de potencia.
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Figura 3-57. FOM vs. ENOB para ADC reportados recientemente.

Este capitulo describe de manera exhaustiva el disefio de un ADC pipeline para una frecuencia de 19
MS/s y 8 bits de resolucion implementado en una tecnologia CMOS estandar de 0.35 um y aplicaciones de
baja potencia.

El capitulo se detiene en cada uno de los pasos del disefio, desde el desarrollo de modelos
matematicos para establecer las especificaciones a partir de las limitaciones impuestas por las no
linealidades del circuito, hasta la fabricacion del PCB y la obtencion de los resultados experimentales,
pasando por la enumeracion de las diferentes técnicas aplicadas para reducir el consumo de potencia del
convertidor, la realizacién del layout y la caracterizacion del disefio propuesto mediante simulaciones post
layout.

El ADC prototipo medido presenta una SNDR y SFDR maxima de 42.76 y 51.57 dB a 19 MS/s,
respectivamente, tiene un area activa de 4.78 mm2 y consume 4mW de potencia para una frecuencia de
funcionamiento de 19 MS/s y 2.5 V de tension de alimentacién. EI ADC propuesto se encuentra entre los
que tiene un valor mas bajo de FOM normalizado con respecto al consumo de potencia.
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CAPITULO

AMPLIFICADOR DE
TRANSCONDUCTANCIA

4.1 Especificaciones para amplificadores
operacionales en aplicaciones SC

4.2 Amplificador de transconductancia de una
etapa con elevada ganancia

4.3 Circuito de realimentacion de modo comin
4.4 Técnicas de elevaciéon de ganancia

4.5 Modelado del amplificador cascodo con
elevacion de ganancia

4.6 Tiempo de establecimiento en el amplificador
cascodo con elevaciéon de ganancia

4.7 OTA telescépico con elevaciéon de ganancia y
amplio rango de salida

4.8 OTA folded cascodo con transistores ‘super-
cascodo’

El amplificador operacional (OA) es un bloque constructivo ampliamente utilizado en muchos tipos de
circuitos analégicos. En muchas ocasiones, es el punto donde primero se pone de manifiesto los limites de
la tecnologia, al intentar mejorar las especificaciones de velocidad o consumo de potencia. En la técnica de
condensadores conmutados (SC) y en los convertidores analégicos digitales (ADC) pipeline el opamp se
convierte en un componente principal.

La metodologia de disefio de los amplificadores operacionales y sus diferentes topologias han sido
estudiadas en profundidad. Sin embargo, mostrar un estudio exhaustivo en el contexto de esta tesis,
ademas de la complejidad que entrafia, quizas no tenga demasiado interés. En su lugar, este capitulo se
concentra en discutir los aspectos relacionados con la baja tension y el bajo consumo aplicado a los
circuitos SC. A partir de los requisitos de los opamps en este tipo de circuitos, revisados en el apartado 1 del
presente capitulo, se muestran las topologias que mejor se adaptan a las necesidades buscadas, con sus
pros y sus contras, en el apartado 2.

Después del apartado 3, donde se explica el principio basico de funcionamiento del circuito de
realimentaciéon de modo comtn especifico para SC, se desarrolla de forma detallada la técnica de elevacién
de ganancia para amplificadores cascodo (GBCA) en los apartados 4 a 6. El objetivo en este caso consiste
en lograr unas especificaciones de la ganancia en DC mayores a las alcanzables en topologias de una
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etapa sin necesidad de recurrir a arquitecturas multietapas, con el ahorro en consumo de potencia que lleva
asociado esta decision. El apartado 7 describe el OTA telescopico con elevacion de ganancia y amplio
rango de salida que se ha utilizado en el disefio de ADC pipeline de 8 bits y 19 MS/s presentado en el
capitulo 3 de esta tesis doctoral.

Finalmente, el apartado 8 presenta un OTA folded cascodo diferencial donde se ha implementado

una técnica de elevacion de ganancia diferente a partir de la estructura denominada transistor ‘super-
cascodo’. Se trata de un amplificador apropiado para su utilizacién en un ADC pipeline de baja tension.
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4. Amplificador de transconductancia

4.1 Especificaciones para amplificadores operacionales en
aplicaciones SC

La maxima velocidad y, en gran medida, el consumo de potencia de un circuito SC viene determinado
por el amplificador operacional. Los amplificadores en circuitos SC tienen ciertos requerimientos
particulares, uno de los cuales es que la impedancia de entrada debe ser puramente capacitiva para
garantizar la conservacion de la carga. Por tanto, la entrada del amplificador deber ser la puerta de un
transistor MOS. Dado que no es posible emplear un BJT como transistor de entrada, las ventajas ofrecidas
por la tecnologia BiCMOS en cuanto a velocidad y consumo de potencia se refiere no pueden ser
explotadas.

4.1.1 Impedancia de salida

En un opamp MOS real la impedancia de salida en bucle abierto es distinta de cero. Normalmente, es
resistiva y del orden de 0.1-5 KQ para opamps con buffer de salida y del orden de 1MQ para opamps sin él.
Esto afecta a la velocidad con la que puede cargar una capacidad conectada a su salida, y por tanto a la
frecuencia mas elevada de la sefial a la que se puede trabajar.

Dado que la carga a la salida del amplificador en los circuitos SC, al igual que la impedancia de
entrada, es puramente capacitiva, los opamps se pueden disefiar sin tener en cuenta la resistencia de
salida, que puede ser alta. Por este motivo, se usan amplificadores de transconductancias (OTAs). La
ventaja de esta solucién es que la etapa de salida de un OTA proporciona una ganancia en tension
significativa, pudiéndose obtener la ganancia requerida con un numero menor de etapas.

4.1.2 Rango de tensidn a la salida

Para una sefial senoidal la maxima relacién sefal a ruido (SNR) viene determinada por la ecuacién
(4.1), donde V.« es la maxima amplitud pico a pico de la sefal y V, la tension de ruido RMS. En circuitos
reales, la sefial nunca variara entre el rail positivo y el rail negativo de alimentacion, por eso existe un
segundo término en la expresion de Vmax, Vmargin, que en los circuitos SC que emplean amplificadores es un
multiplo de la tension de saturacion Vgga

-V

V VDD i
JSNR, = —tms - margn
max 2\/2_1/” 2\/5 Vn (41)

A partir de esta expresion se deduce que el rango de tensiones a la salida del amplificador tiene un
gran impacto en la maxima relacion sefal a ruido (SNR). Por tanto, maximizar este rango es especialmente
importante en las aplicaciones de alta resolucion y baja tensién de alimentacién. Desafortunadamente, una
etapa de salida con un elevado rango de tensién puede ver incrementado el ruido, al no poder escalar
adecuadamente las fuentes de intensidad.

En amplificadores completamente diferenciales la tension de modo comun a la salida no viene
determinada automaticamente. Para llevarla al nivel deseado, habitualmente en la mitad de la tension de
alimentacion (Vpp) hay que usar un circuito de realimentaciéon de modo comun (CMFC).

4.1.3 Rango de modo comun a la entrada

Los amplificadores con una configuracion de realimentacion negativa proporcionan una linealidad alta
y una ganancia de bucle cerrado precisa. Ademas, proveen de nodos de tierra virtual, necesarios cuando
debe existir una transferencia de carga precisa de una capacidad a otra. Por estos motivos, los circuitos SC
utilizan tipicamente este tipo de configuraciones, lo que no requiere un elevado rango de modo comun a la
entrada del amplificador. Por tanto, se pueden construir circuitos de baja tensiéon con amplificadores que no
varien en un rango completo de tensiones a la entrada.
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En circuitos SC, el modo comun a la entrada no tiene por qué ser igual al modo comun de salida, que
normalmente es fijado a Vpp/2 para maximizar la variacion de la sefial a la salida. Se puede sacar provecho
de esta libertad en circuitos de baja tensién. Si empleamos un par NMOS a la entrada, colocando el nivel de
modo comun cercano a Vpp, dispondremos de mas caida de tension para el par de entrada y la fuente de
corriente. En teoria podria ser posible llevar el modo comun de entrada a Vpp, sin embargo, en ese caso
habria que tener cuidado con una posible polarizacion directa de las uniones pn de posibles transistores
PMOS conectados a dicha entrada como interruptores.

4.1.4 Ganancia DC

La precision esta limitada en ultima instancia por la ganancia finita del amplificador. Aunque el error
no depende Unicamente de la ganancia sino también del factor de realimentacion en el circuito que
incorpora el amplificador. Las especificaciones de ganancia suelen ir de los 60dB a los 100dB. Es deseable
también que la ganancia sea constante en todo el rango de salida del amplificador, en caso contrario
tendremos una importante distorsidon harmonica.

4.1.5 Ancho de banda y margen de fase

El producto ganancia-ancho de banda (GBW) del amplificador y el factor de realimentacion del circuito
determinan el tiempo de establecimiento cuando usamos el modelo de un solo polo. Sin embargo, en la
practica, hay siempre mas de un polo, aparte de ceros. En la respuesta en frecuencia, la presencia de estos
polos y ceros indeseados se traduce en modificaciones en la fase a altas frecuencias. Por tanto, el margen
de fase y la frecuencia de ganancia unidad también tienen un cierto efecto en el tiempo de establecimiento.

Si el amplificador no se va a emplear en una configuracion de realimentacién unitaria, el margen de
fase requerido no viene definido por la frecuencia de ganancia unidad sino por la frecuencia de la ganancia
en bucle cerrado, que es menos restrictiva.

El tiempo de establecimiento menor se obtiene cuando la respuesta al escalén alcanza el limite
superior del error de tolerancia admitido a partir del valor final [Yang90] .Mientras mayor sea la precision
requerida, el valor 6éptimo se hace mas cercano al caso de amortiguamiento critico, que se corresponde con
un margen de fase de 76° en un sistema de dos polos. Este valor es significativamente mayor de los 60°
empleados habitualmente en tiempo continuo y en circuitos SC.

En ocasiones, cuando hay mas de un polo no dominante, ceros, doublets polo-cero, o polos
complejos conjugados en el circuito, el margen de fase no proporciona una buena indicacién del tiempo de
establecimiento; puede ser significativamente mayor o menor que en un sistema de dos polos con el mismo
margen de fase.

4.1.6 Slew rate

Junto al ancho de banda del amplificador operacional, el tiempo de establecimiento esta limitado por
el hecho de que el amplificador puede proporcionar solo una corriente finita a la capacidad de carga. De
forma que la salida no puede cambiar mas rapido que el slew rate, que viene dado por la ecuacion (4.2)

C_L (4.2)

donde C, es la capacidad de carga e Igg la corriente maxima disponible a la salida del amplificador. Al
disefiar un amplificador, la capacidad de carga es conocida y el slew rate requerido puede obtenerse, segun
la ecuacién (4.3), del mayor salto de tensién (Vax) y €l periodo de reloj (Ts), la mitad del cual es el tiempo
disponible para que la salida alcance su valor final.

k-V
SVR — max
T, 4.3)
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La corriente necesaria, por tanto, viene expresada por la ecuacién (4.4) , resultado de igualar las
ecuaciones (4.2) y (4.3).

- T, (4.4)

Esta corriente maxima es linealmente dependiente de la frecuencia de reloj, mientras que la corriente
necesaria para obtener el ancho de banda del amplificador tiene una dependencia cuadratica, lo que
significa que en circuitos de alta velocidad la especificacion de ancho de banda es mas restrictiva que la de
slew rate [Sumanen01]. En cambio, en circuitos lentos o de velocidad media el slew rate mantiene la
corriente a un valor innecesariamente alto. Se puede ahorrar potencia de forma considerable si se ajusta la
corriente dependiendo de la necesidad, puesto que la corriente requerida para la variacion de la senal limita
una pequefa fraccién de tiempo del periodo de reloj. Esto puede implementarse bien usando una etapa de
salida clase AB o mediante polarizacion dinamica.

En un opamp MOS, los valores tipicos de slew rate que pueden obtenerse oscilan entre 1-20 V/us.
4.1.7 Ruido

En convertidores analdgicos digitales (ADC) de Nyquist y alta velocidad, el ruido dominante en el
amplificador operacional es el ruido térmico, mientras que el ruido 1/f es menos importante. Por tanto, no
tiene sentido utilizar un par diferencial PMOS, que tiene la propiedad de proporcionar un bajo ruido 1/f, en el
amplificador desde el punto de vista del ruido.

La contribucion al ruido total de todos los transistores del amplificador normalmente se condensa en
una unica fuente de tensién a la entrada. Suponiendo que todas las fuentes de ruido son incorreladas, el
ruido total se obtiene como la raiz cuadrada de la suma del cuadrado de todas las fuentes de ruidos
individuales referidas a la entrada. Las fuentes de ruido referidas a los transistores de la primera etapa son
las mas significativas, ya que las de etapas posteriores se veran atenuadas por las ganancias de tensiones
precedentes.

El ruido térmico referido a la puerta para los transistores MOS viene dado por la ecuacion (4.5)

€=4yk—TAf

m

(4.5)

Donde T es la temperatura absoluta, k es la constante de Boltzmann, Af la frecuencia diferencial, g,
la transconductancia de pequefia sefal del transistor, y y el factor de ruido, que es 2/3 para transistores de
canal largo (L>1.7 um). En dispositivos de canal corto el valor de y es mayor debido al efecto de la
termalizacion. Se ha demostrado experimentalmente [Abidi86] que para transistores de 0.7 ym de canal el
valor de y varia de 2.5 a 9, dependiendo de las condiciones de polarizacién. Modelos analiticos para y se
proponen en [Triantis96] y [Knoblinger01], sin embargo son demasiado complicados para calculos a mano.
En general, podemos decir que y aumenta si la tensién puerta-fuente disminuye o la tensién drenador-
fuente aumenta.

De la ecuacion (4.5) inferimos que el ruido térmico referido a la entrada disminuye si aumentamos la

transconductancia g, que puede conseguirse utilizando transistores NMOS, o en su defecto, si
aumentamos la corriente o la relacién de aspecto.
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Cuando esta referida a la entrada del amplificador, el ruido de los transistores empleados como
fuentes de corrientes o espejos en las primeras etapas se multiplica por la transconductancia del propio
dispositivo y se divide por la transconductancia del transistor de entrada. Asi, el ruido total referido a la
entrada vendra dado por la ecuacion (4.6)

kTy. . .
7/1}’1 Af 1+ycsl gm,csl +7/cs2 gm,csZ +

v —4.
gm,in 7/mgm,m 7mgm,m (46)

n,opamp

En la ecuacion anterior se sugiere de nuevo que maximizar la transconductancia del par de entrada
minimiza el ruido. Podria reducirse todavia mas decrementando las transconductancias de las fuentes de
corriente. Dado que la corriente viene fijada por otras especificaciones, la Unica posibilidad sera disminuir la
relacion de aspecto del transistor. Esto lleva a un incremento de la tension (Vgs-V7), lo que se traduce, como
efecto positivo, en un decremento de y. Notese que la tensién anteriormente mencionada es igual a Vysat.
Por tanto, conseguir un bajo ruido con una tension de alimentacion baja es dificil, especialmente con
amplificadores de una etapa, donde la variacion de la sefal de salida no permite que Vgt S€a grande.
También se podria incrementar L para evitar los efectos de canal corto, pero, a relacion aspecto constante,
incrementaria las capacidades parasitas, reduciendo el ancho de banda del amplificador.

Los transistores cascodo no aportan una contribucién significativa al ruido, porque su fuente de ruido
se transforma en corriente a través de una alta impedancia.

Observando la ecuacion (4.6) resulta evidente que la topologia del amplificador no afecta a la
contribucién de ruido del par de entrada excepto por el tipo de transistor (NMOS o PMOS). Por otro lado, el
numero de términos del paréntesis y, hasta cierto punto, la cuantia de los mismos si son dependientes de la
topologia. En el caso de querer comparar varias topologias de amplificador, resulta conveniente escribir el
término en paréntesis como 1+yoa, donde yoa se refiere al factor de ruido del amplificador.

En un opamp MOS, en una banda de frecuencia en un rango de 10 Hz a 1MHz, el ruido a la entrada
equivalente es del orden de 10 a 50 yV RMS.

4.2 Amplificador de transconductancia de una etapa con elevada
ganancia

Para una rapida y completa transferencia de carga, los amplificadores de transconductancia (OTA)
tienen que cumplir tres requisitos: elevado slew-rate, gran ancho de banda y alta ganancia. Sin embargo,
resulta dificil mejorar las especificaciones de velocidad y precision a la vez. Un tiempo de establecimiento
corto requiere una alta frecuencia de ganancia unidad y un comportamiento similar al de un amplificador de
un solo polo, mientras que un valor final preciso requiere una elevada ganancia en DC. Esto se traduce en
un disefio multietapa con transistores de canal ancho polarizados con corrientes bajas en el caso de una
alta ganancia y en disefios de una etapa con transistores de canal estrecho polarizados con elevadas
corrientes en el caso de un gran ancho de banda.

OTAs de etapa simple se emplean con frecuencia en circuitos SC [Thandri06], [Carvajal02], [Adut06].
Una alta impedancia de salida proporciona una ganancia DC adecuada, que incluso puede ser
incrementada con técnicas de elevacion de ganancia. Arquitecturas de una etapa proporcionan elevado
ancho de banda y un buen margen de fase con un pequefio consumo de potencia. Ademas, no es necesario
utilizar compensacion de frecuencia ya que el polo dominante viene determinado por la capacidad de carga.

4.21 OTA folded cascodo

El OTA folded cascodo [Choi83] de la Figura 4-1 es probablemente la arquitectura de amplificador
mas comun en circuitos SC [Daoud08], [Lei10]. Proporciona un rango de salida y un rango de modo comun
de entrada alto sin unas pérdidas importantes de velocidad. El rango de salida, Vpp-4V4sat, NO esta ligado al
rango de modo comun de entrada, que es Vpp-V1-2V 4, (Obtenido usando Vgs=V1+Vsat)-
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La eleccion entre un par de entrada NMOS y PMOS debe hacerse en funcién del compromiso entre el
producto ganancia ancho de banda (GBW) y la posicion del segundo polo. La arquitectura de entrada
NMOS ofrece un elevado GBW (g.:/C.) gracias a los transistores NMOS de entrada, pero el polo no
dominante mas bajo (gs/C1) asociado al nodo n1 viene determinado por la baja transconductancia PMOS y
las capacidades de las fuentes de corriente PMOS vy el dispositivo cascodo. Por el contrario, usar un par de
entrada PMOS da un GBW menor, pero el polo no dominante es mayor, gracias al dispositivo cascodo
NMOS.

n1 .
Ver —] EMG M7j — Ve
e — [ w2 Ve [aver e Vourr
Ven —] I:MS M9:| — Ven
Ven —1| M3 n3 na
< Vene —] I:M10 M11 | — Ve

Figura 4-1. OTA folded cascodo.

Se pueden utilizar capacidades de realimentacion feedforward para mejorar el margen de fase de los
transistores cascodo a altas frecuencias [Sansen90]. En principio, la técnica produce un cero, que cancela el
polo asociado con el nodo cascodo. Sin embargo, como ocurre en todas las técnicas de cancelacion polo-
cero, no es posible colocar exactamente este cero encima del polo. Por tanto, hay un par polo-cero
suficientemente cercano entre si para crear un doublet, que introducird una componente lenta a la respuesta
al escalén [Kamath74], de forma que estas técnicas deben ser empleadas con cuidado.

También seria posible utilizar un par de entrada PMOS y otro NMOS en paralelo [Vallee94] lo cual
incrementa el slew rate en 1/3 (con el mismo consumo total de corriente) pero al mismo tiempo incrementa
la capacidad de entrada y el ruido térmico y decrementa el polo no dominante. Otra posible forma de
incrementar el slew rate y asegurar que todos los transistores permanecen en saturacién es fijar la tension
de los nodos cascodos con transistores en conexion diodo [Johns97].

Un detalle importante que no es tenido en cuenta en la mayoria de las ocasiones es que la
impedancia vista en el nodo intermedio de una topologia cascodo (nq,n;,n3 y N4 en la Figura 4-1) es alta en
DC. La impedancia de salida del OTA folded cascodo [Abidi88] en el nodo Voyr+ 0 Vour. viene dada por la
ecuacion (4.7)

X_r +(1+gmc.rds)
/ “ gdsc (4'7)

99



Amplificador de transconductancia

donde g, representa la transconductancia del transistor, rqs su resistencia de salida y el subindice ¢
se refiere al transistor cascodo. De dicha expresion se deduce que la impedancia de salida del amplificador
operacional se ve modificada por la ganancia del dispositivo cascodo en un factor (g../gqs). Por tanto, en una
estructura folded cascodo la impedancia del nodo intermedio n; sera del orden de (2/ggs).

A frecuencias mayores la capacidad de carga en el nodo de salida hara decrecer la ganancia en
tension del circuito. La presencia de esta capacidad se transmite a My (y a M,) a través de ry 0 que
provoca que las variaciones de tension en los nodos n;también se reduzcan. El efecto Miller de la capacidad
puerta-drenador de la entrada del amplificador operacional adquiere asi mayor relevancia en el
funcionamiento del circuito, de forma que una cantidad de carga significativa se escapa por dicha capacidad
provocando un error de ganancia.

El efecto Miller puede suprimirse insertando transistores cascodo extras encima del par diferencial
[Parssinen99]. En el caso de un par de entrada NMOS, el polo no dominante afiadido es mucho mayor que
el que ya esta presente en la funcion de transferencia y por tanto el margen de fase no se ve reducido
significativamente. Un método alternativo para solucionar el efecto Miller es poner capacidades, pareadas
con la capacidad puerta-drenador del transistor de entrada, entre la puerta del transistor de entrada y el
drenador del transistor de entrada complementario [Song88].

4.2.2 Etapa cascodo con preamplificacion de baja ganancia

Otra forma de conseguir que la corriente del par de entrada se propague a una etapa cascodo de
salida es mediante espejos de corriente. El circuito resultante proporciona un mejor slew rate que el folded
cascodo, pero introduce otro polo no dominante, que se hace incluso menor a medida que la relacién de
aspecto entre los transistores del espejo de corriente se incrementa.

Un ejemplo relacionado con esta solucidon se muestra en la Figura 4-2. En lugar de un espejo de
corriente, la carga del preamplificador es un par de transistores NMOS (M3 y M4) con sus puertas
conectadas entre si y la sefial se lleva hasta la salida cascodo desde el lado NMOS. En consecuencia,
hemos evitado el uso de transistores PMOS en el camino de sefial, consiguiendo un elevado GBW vy
empujando los polos no dominantes hacia frecuencias altas. Existe, sin embargo, dos polos no dominantes,
uno asociado con la salida del preamplificador y otro con el nodo cascodo, que provocan una caida abrupta
en la fase. Para asegurarnos que el primero de estos polos es suficientemente alto, la transconductancia g,
de M3 y M4 debe ser suficientemente alta, limitando la ganancia del preamplificador (o la relacién de
aspecto entre espejos de corrientes) a valores pequefios, menores a dos. Desafortunadamente, el ruido
térmico aumenta a medida que dicha ganancia disminuye y por tanto esta topologia no es adecuada cuando
se requiere bajo ruido. Ademas, el rango del modo comun de entrada esta bastante limitado.
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Figura 4-2. Etapa cascodo con preamplificador de baja ganancia.

4.2.3 OTA telescoépico

Dado que el consumo de potencia es un aspecto prioritario en nuestro disefio y que el amplificador
operacional es un bloque critico en dicho consumo, la topologia escogida para el disefio del ADC pipeline es
la de un cascodo telescopico. Este tipo de amplificador consta Unicamente dos ramas, frente a otras
topologias con mas ramas ya comentadas como la folded cascodo o la multietapa, lo que proporciona una
disipacion de potencia menor. Otras ventajas del amplificador escogido son un excelente ancho de banda y
un bajo ruido, aun a costa de una ganancia y un rango de salida moderados.

Figura 4-3. OTA telescopico.
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El OTA telescoépico de la Figura 4-3 [Nicollini89] es probablemente la arquitectura de alta ganancia
mas rapida posible. Tanto el producto GBW como el polo no dominante mas bajo estan determinados por
los transistores NMOS, dando lugar a un elevado ancho de banda y un buen margen de fase. El nimero de
ramas de corriente es de sélo dos, por lo que el consumo de potencia es pequefio.

El inconveniente mas importante de esta arquitectura es el rango de salida limitado, tanto a la entrada
como a la salida del amplificador operacional. El extremo superior de la tensién de salida se encuentra
limitada por Vpp-2Vgsat Y €l extremo inferior por 3Vysa-Vss. Con este rango maximo posible de salida, el
rango del modo comun a la entrada es cero. En la practica, incluir algun rango de variacién en el modo
comun para permitir imprecisiones y variaciones transitorias reduce aun mas el rango de variacion a la
salida. Con tensiones de alimentacion de 5V o superior, el rango de tensién a la salida es mas que
suficiente, asi que incluso se puede insertar una pareja extra de cascodos en el lado NMOS o PMOS para
incrementar la ganancia DC. Sin embargo, cuando la tensién es de 3 voltios o inferior, el rango se vuelve
demasiado pequefio para la mayoria de las aplicaciones SC.

4.2.4 Comparativa entre OTAs de una etapa

Las caracteristicas principales de los OTAs presentados en los apartados anteriores se reunen en la
Tabla 4-1, donde se usa la siguiente notacion. g,x es la transconductancia del transistor M,, C_ es la
capacidad de carga, C,, es la capacidad parasita asociada con el nodo n, e Is es la fuente de corriente del
par de entrada. Para el caso del OTA con preamplificador, m es el cociente entre las relaciones de aspectos
de Mg y M3, y n el cociente entre la corriente de la salida cascodo y la corriente del preamplificador. El ruido
viene dado por el factor de ruido del amplificador yoa.

OTA folded Etapa cascodo con OTA telescopico
cascodo preamplificador (4.2.3)

(4.2.1) (4.2.2)

Ganancia DC gm gm gml . gm gm gm gm
ga’s 'gds gm3 gds .gds ga’s .gds

GBW Emi Eml . Emeé Eml

C, g&n Co C,
Segundo polo Ene Ems Emr Ems

Cnl Cnl ’ Cn3 Cnl
Corriente maxima | mi I
a la salida s S s
Fuente de
corriente 2ls Is+nls ls
Ruido (Yon) Va8 ma i V108 mio Em3 (7, + Em3 (7, + V128 m2 ) V78 m7

V18m V18 m V18 m 8 me 8me V18mi

Rango de tension
ala ga“da Vop-4Vgsat Vop-4Vgsat Vbo-5Vgsat-Vinem
Rango del modo
comun a la Vop-V1-2Vgsat VT-Vdsat De 0 a Vpp-5Vgsat
entrada
Vinima [ension ey 4oV, V142V e 2V1+2V 4ot 0 BV g

alimentacion
Tabla 4-1. Comparacion entre los OTAs de una etapa mencionados.
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4.3 Circuito de realimentacion de modo comun

El principal inconveniente asociado con los circuitos diferenciales y balanceados, como quedé
establecido en el apartado, 4.1.2 es que requieren de un circuito de realimentacion de modo comun
(CMFC). Ademas de un consumo y un area adicional, el CMFC limita el rango de salida, incrementa el ruido
y afecta negativamente a la velocidad del amplificador operacional. Estos efectos son especialmente no
deseables en sistemas de baja tension y baja potencia.

Por otra parte, para una buena estabilidad de CMFC el nimero de polos parasitos en el bucle debe
minimizarse. También la ganancia de modo comun debe ser suficientemente grande para obtener la tension
de modo comun dentro de la precision buscada.

La principal ventaja de un circuito de realimentacién de modo comun de condensadores conmutados
(SC-CMFC), como el que se usa en el disefio del ADC pipeline que se presenta en esta tesis, es que no
impone restricciones en la maxima sefal de entrada permitida, no tiene polos parasitos adicionales en el
bucle de modo comun y que es altamente lineal. Sin embargo, SC- CMFC introduce inyeccién de carga y
ruido en los nodos de salida del amplificador operacional. Esta es la razén de que se use en aplicaciones de
condensadores conmutados mas que en aplicaciones de tiempo continuo.

En general, un CMFC consiste en un circuito de deteccion del modo comun y un amplificador
comparador. La tension de salida del circuito de deteccion es comparada con la tension de modo comun
deseada y se genera la tensidén de polarizacidon requerida para controlar las fuentes de corriente del
amplificador operacional.

El principio basico utilizado en un SC-CMFC es el siguiente. La capacidad C; y C, son precargadas a
una tension constante Vpc con la polaridad que se muestra en la Figura 4-4 a). Las tensiones de salida Vo, y
V,, son sumadas a Vpc Yy luego promediadas por las capacidades C; y C, para generar la tension de
polarizacion deseada, tal como se representa en la Figura 4-4 b)

Vb
IR
Vop | | | | Von
c1 a) C2

A N A N

G ' 0. 1+
Vop U | | | | U Cilon

vwe ¢ b) C2  vpc

Figura 4-4. Generacion de una tension de modo comun y desplazamiento de nivel.

Igualando las corrientes que circulan por los condensadores C; y C,, se obtiene una expresion para
Vb que viene dada por la ecuacion (4.8)

(Cll/l + C2V2)

Vb =
C +C, (“.8)
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Sustituyendo el valor de V, y V, de las ecuaciones (4.9) y (4.10), usando la igualdad del a ecuacion
(4.11) y definiendo la tension de modo comun de salida V., segun la ecuacién (4.12)

V1=Vop-Ve (*9)
Vo=Vor-Vie (4.10)
C,=C, (4.11)
- ; Vi) o
La expresion de la ecuacién (4.8) queda rescrita segun la ecuacion (4.13)
(4.13)

Vb:vcm'VDC

La implementacién detallada de un SC-CMFC se muestra en la Figura 4-5. Durante la fase de reloj
PHI2, las capacidades C4. y C4. estan conectadas a las capacidades C,. y C,_, respectivamente. La tension
DC a través de C,. y C,. viene determinada por C4. y C4. y es refrescada cada fase de reloj PHI2. Durante
la fase de reloj PHI1, C4, y Ci. se cargan a V¢merViias ¥ |as capacidades C,. y C,. generan la tension de
control V,, elevando la tensién media de salida a Vi ne —Vbias tal como se muestra en las ecuaciones
anteriores. En resumen, los interruptores S+.,S4.,52+,S2., S3+, S3. ¥ Ss4+, S4. junto con las capacidades Cy. y
C,4. actian como un simple filtro paso bajo con una tension de entrada DC igual a Vpc=VmrerVbias-

PHI PHI2 PHI2 PHI1

$3+ S4+ S4- $3- vdd
vcmrefA/ 0 / VO0+ V0- \\ 0 \7chref ‘ Ibias

AMPLIFICADOR
o+ o I
/ PRINCIPAL \
Vbias 0 W L 0 —{[_ Mhias
1+ S2+ S2- $1-
PHI PHI2 PHI2 PHI1

Figura 4-5. Implementacién de un circuito SC-CMFC.

Este CMFC es particularmente adecuado para aplicaciones de baja tensién y baja potencia por dos
razones principales. Primero, porque no requiere consumo extra, con la excepcién del circuito de
polarizacion que define el valor apropiado de V,, que, por otro lado, es compartido por todos los
amplificadores. En segundo lugar no degrada el rango de salida diferencial porque el desplazamiento de
nivel llevado a cabo por las capacidades C,. y C,. no esta limitado por las tensiones de alimentacion.

Una version mejorada del circuito SC-CMFC, empleado en el disefio del ADC pipeline propuesto y
que puede ser utilizado en aplicaciones de tiempo continuo, se muestra en la Figura 4-6. En este circuito, se
anade un conjunto extra de capacidades C; y un conjunto extra de interruptores. Los interruptores de la
parte izquierda del eje de simetria alrededor del nodo V. y Vo, operan en fases opuestas de reloj en
comparacion con los del lado derecho. Por tanto, cada fase de reloj, la carga total en el bucle diferencial
debido al bucle del modo comun es Cy=C4+C,. Puede demostrarse [Ahmadi06] que el circuito descrito
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alcanza su valor final mucho mas rapido que la implementacién tradicional, casi el doble de rapido, y
presenta un error de inyeccion de carga mucho menor, a costa de ocupar mayor area.

PHI2 PHI1 PHI2 PHI1
—@/ 4@/ . / —/
Vemref O— O O~ G— O—— Vemref
c1 - c2 Tt
—o/ / Vo e/ —@/
Vbias O e, 4> C— G—— Vbias
PHI2 | PHM PHI2 |  PHN
c1 = __c2 c1
chref—/ o——/ o o / G——/ G—— Vemref
Vo-
PHI2 PHI PHI2 PHI1

Figura 4-6. Configuracion alternativa de SC-CMFC con carga simétrica.

4.4 Técnicas de elevaciéon de ganancia

En aplicaciones en las que las especificaciones de ganancia del amplificador son mayores de las que
se pueden conseguir con topologias de una etapa, se introducen ciertas técnicas que mejorar este aspecto
sin necesidad de recurrir a arquitecturas multietapas. Este tipo de técnicas resultan especialmente
interesantes en circuitos de alta velocidad, donde los altos niveles de corrientes hacen que la
transconductancia gqs del transistor sea grande.

lout
°

\"/
REF ":’ | |:M2
nc

—{| M1

Vg

Figura 4-7. Fuente de corriente con GBCA.

Un método muy utilizado para mejorar el efecto cascodo en un transistor MOS es aplicar la
realimentacion negativa de forma local [Hosticka79].El circuito resultante, denominado amplificador cascodo
con elevacion de ganancia (GBCA), es utilizado en la fuente de corriente de la Figura 4-7. En esta figura, el
amplificador auxiliar crea un bucle de realimentacion alrededor del transistor M2, haciendo que la tension
del nodo de fuente sea practicamente constante. De forma que la impedancia de salida de la fuente de
corriente vendra dada por la ecuacion (4.14)
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- A,8,28m

rout ~
8as28ast (4.14)

Por tanto, si se compara la ecuacion (4.14) con la ecuacion (4.7), podemos llegar a la conclusion de
que la elevacion de ganancia mejora la impedancia por un factor igual a la ganancia del GBCA, A4, y si la
fuente de corriente es utilizada en un OTA, la ganancia DC se incrementa la misma cantidad.

La Figura 4-8 muestra tres implementaciones diferentes de este amplificador de regulacion. El
primero [Sackinger90] es una estructura basica, pero la topologia presenta un rango de salida limitado para
bajas tensiones de alimentacion. . Este problema puede explicarse del siguiente modo. De la Figura 4-8 a),
el limite inferior de salida esta limitado por Vgss + vps2saty que esta alrededor de 0.8 V en una tecnologia
tipica de 0.18 ym. Aparte, para que el método de elevacion de ganancia sea efectivo, debe existir una
fuente de corriente loyr, por lo que aparece una limitaciéon similar en el extremo superior de salida.
Suponiendo una tensién de alimentacién de 1.8 V, el rango de salida permitido es de unos 0.2 V, lo que
resulta insuficiente para la mayoria de las aplicaciones.

lout

? Vee _| mé
lout M5 F1
Vero—] | M4 F2 | M2
I M2 M3F|T—|_| M4
Ms\F| |— nc
c—]| ™ nc
% ’ Ve ._| M1

(a) (b)

IOUT

M5 M6

Vee nc

(c)

Figura 4-8. Fuente de corriente con GBCA: tres implementaciones.
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El segundo circuito [Gatti90] utiliza un elevador de nivel y el Gltimo [Zarabadi94] es un amplificador en
puerta comun que permite la polarizacion del nodo cascodo a una tensidén mas baja. También es posible un
amplificador GBCA mas complicado, por ejemplo un OTA folded cascodo, como el que se muestra en la
Figura 4-9.

Hay otras estructuras GBCA en las que el amplificador de realimentacién (FA) no impone ninguna
restriccion sobre el rango de salida. Sin embargo, suelen presentar problemas de estabilidad. Los cascodos
GBCA se emplearon por primera vez en un amplificador operacional en [Bult90], donde la ganancia DC de
un OTA folded cascodo fue incrementada hasta 90 dB.

Ms ;I_O Ver lout

|
| Mo
Tierra virtual

nc

VGO_IE M4
\V4

Figura 4-9. Fuente de corriente con GBCA en configuracion folded cascodo.

Ademas de la estructura GBCA también se han propuesto otras técnicas para incrementar la
ganancia DC, como la elevacion de tension con realimentacién positiva [Laber88] o polarizacién dinamica
[Hosticka80].

En la configuracidon con realimentacion positiva, la entrada del amplificador no es una tierra virtual
perfecta debido a la ganancia finita del amplificador, lo que fija el valor de dicha tensién a —Vqyt/Ag. La
técnica aprovecha que reducir este valor dependiente de la sefial tiene el mismo efecto que incrementar la
ganancia. En la polarizacion dindmica, la corriente del amplificador se reduce al final de fase de
establecimiento. En este caso, se saca partido de que reduccion de la corriente produce una disminucion de
la ggs del transistor y, por tanto, un aumento de la ganancia DC.

En [Yu93] un circuito réplica compuesto de un amplificador mas un circuito de realimentaciéon es
empleado para generar la tensién diferencial entre los terminales de entrada. Un segundo amplificador
réplica, con su salida conectada a la salida del amplificador principal, emplea la tensién generada como
entrada para la carga. El amplificador principal solo necesita ajustar la tensién de salida y, en consecuencia,
la ganancia efectiva se ve mejorada por un factor Ag/(1+p), donde B es el factor de realimentacion. Esta
técnica es también adecuada para circuitos con una carga resistiva.

En circuitos SC el mismo principio puede aplicarse en el dominio del tiempo afiadiendo una fase de
reloj extra antes de la fase de amplificacién para muestrear la tensién de entrada en una capacidad en serie
con el amplificador de entrada [Yotsuyasagi93]

4.5 Modelado del amplificador cascodo con elevaciéon de ganancia

La estructura normalmente usada en FA cuando se pretende un amplio rango a la salida es un
amplificador de dos polos o0 uno que pueda ser modelado como tal. Por tanto, si definimos Pg; como el polo
dominante del amplificador de realimentacién, Pr, representa el polo no dominante, A, la ganancia en bucle
abierto y w, el producto ganancia ancho de banda (APg4), su funcion de transferencia puede expresarse
segun la ecuacion (4.15)

107



Amplificador de transconductancia

FA(S) = 4 _ 4
I+ |1+ 1+ 4s 1+
Bry Pr, @, Br, (4.15)
Cgd2
. ] )
2 ] vour
+
Vgs2 gm2Vgs2 gds2 gmb2Vsh2 GL — _CL
nc }_’
Cgd1 c
o ||
Vin + | |
Vgs1 * gmiVgs1 > gdsq
- I

Figura 4-10. Mode/o de pequena sefial GBCA.

La Figura 4-10 muestra el circuito equivalente de pequefia sefial de GBCA de la Figura 4-7. A partir
de ella, la funcién de transferencia en bucle abierto, A(s), puede calcularse por la expresion indicada en la
ecuacion (4.16)

A(S) — I/()ut — (gml [ngFA(S) + (ng + gdsZ + gme )])
V. C,.C,S*+g, (G, +C,S)FA(s)+

((ga'sl + ga'sZ + gme + ng)CLS + (ga'SZ + GL )CmS)
+ 8un8u2 + 811 + 842G + €01 + 8,00, (4.16)

En esta ecuacién gm, das ¥ 9mp definen la transconductancia, transconductancia de salida y la
transconductancia de sustrato de un transistor MOS respectivamente. C;. y C, es la capacidad en el nodo
nc y la capacidad a la salida, respectivamente, y G, es la conductancia de salida de la fuente de corriente
ls.

FA(S) es una funcién de transferencia de dos polos, por lo que el numerador de A(S) es de segundo
orden , es decir, tiene dos ceros en la funcién de transferencia, y el denominador de A(S) es de cuarto
orden, es decir, tiene cuatro polos en la funcién de transferencia.

La capacidad Cgpq crea un cero en el semiplano derecho en la frecuencia representada por la
ecuacion (4.17) , mientras que Cgp, crea un cero en el semiplano izquierdo definido por la frecuencia de la
ecuacion (4.18)

gml
7 -
N (4.17)
gml
7, =Sn
2 CGDI (4.18)
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Estos ceros se encuentran localizados a muy alta frecuencia y su efecto puede ser ignorado en el
estudio del comportamiento del circuito.

Para un bajo valor de w, hay dos polos individuales (P4 y P3) y dos doublets polo-cero (Z4,P5 yZ,,P,),
en la funcién de transferencia. La frecuencia del polo dominante puede aproximarse por la ecuacién (4.19)

__ 882
A,8,18.::C. (4.19)

A baja frecuencia, el doublet Z,y P, se localiza en las proximidades de w,, un doublet Z, y P, en las
proximidades de Pg, y un polo de alta frecuencia aislado P; en las proximidades del segundo polo del
amplificador cascodo principal. De hecho, P3, es igual al segundo polo dominante del amplificador cascodo
principal localizado en el nodo nc cuando w, es muy bajo.

Si definimos n segun la expresién dada por la ecuacién (4.20), entonces el polo del nodo nc viene
dado por la expresién de la ecuacion (4.21)

_ gme

n
g (4.20)

P _ gm2 +gmb2 — gm2(1+77)

ne C C (4.21)

nc nc

Incrementando w,, el doublet a baja frecuencia se mueve hacia altas frecuencia hasta combinarse
con P5 y formar un polo complejo conjugado. Antes de esta situacion, el doublet se cancela en dos puntos,
D1 y D2.

Si definimos wp1 Yy wp, como el valor de w, en los puntos D1 y D2, respectivamente, el valor de w, en
esos dos puntos viene dado por las ecuaciones (4.22) y (4.23)

_ 8un(1+1)
D1 —
C, (4.22)
_ 84(1+7)
D2 C (4.23)

nc

Estos valores parecen anchos de banda apropiados para el FA, sin embargo, en estos puntos, el
tiempo de establecimiento es muy sensible al valor de w,. Ademas, segun (4.22) y (4.23), dicho valor es
proporcional a la conductancia de salida gqs de los transistores My y M,. La conductancia gy4s de un transistor
de una tecnologia MOS tipica esta sujeta a grandes cambios debido a variaciones en el proceso de
fabricacion, de forma que el parametro w, es muy dificil de ajustar a un valor concreto.

Si seguimos incrementando w,, el doublet es sustituido por un polo complejo conjugado. Este punto,
D3, si seria un valor éptimo para w,. Si aumentamos aun mas w,, el par complejo conjugado creado de la
union de P3 y el doublet Z,,P, es empujando al semiplano derecho del plano complejo, hasta hacer
inestable el amplificador.
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4.6 Tiempo de establecimiento en el amplificador cascodo con
elevacién de ganancia

Como se ha explicado anteriormente, la técnica de elevacion de ganancia incrementa el efecto
cascodo afiadiendo una etapa de ganancia adicional. En este caso, la impedancia de salida del circuito se
incrementa por la ganancia de la etapa de ganancia adicional, segun la ecuacién (4.24)

1+ (1 + Al)ng

_ 8us2
Four = Tgsa + T (4.24)
A}

De este modo, la ganancia DC puede incrementarse en varios 6érdenes de magnitud, como indica la
ecuacion (4.25)

g, 1+ M)
gdsZ
A =
L (4.25)
A“ Gain (log)
A1 — e o “
Aori %
N
\ [ ]
N
N . W (log)
|1 IS | -
| | | Ny |
wl w2 w3 w4 w5 w6

Figura 4-11. Bode de un OTA folded-cascodo convencional (Aors), una etapa adicional (Aad) y el OTA
propuesto (Aror).

Para conseguir un comportamiento de primer orden, la etapa adicional necesita ser lenta con respecto
a la frecuencia de ganancia unidad del disefio completo. En la Figura 4-11 se muestra el diagrama de Bode
en magnitud de la etapa cascodo original (A.rg), la etapa de ganancia adicional (A+) y la etapa cascodo con
la ganancia mejorada de la Figura 4-7 (A). De acuerdo con la ecuacion (4.25), el incremento de ganancia en
continua entre A y Agg s aproximadamente igual a [1+A,] . Para w > w4, la impedancia de salida viene
determinada fundamentalmente por C,..4, 10 que se traduce en un comportamiento de primer orden de A
(w). Ademas, esto implica que AF(w) debe tener un comportamiento de primer orden para w > w, donde w,
> wq. Esto es equivalente a la condicion de que la ganancia de frecuencia unidad (w,;) de la etapa de
ganancia adicional tiene que ser mayor que el ancho de banda de 3 dB (w;) de la etapa original. Por
razones de estabilidad, fijamos la ganancia de frecuencia unidad de la etapa adicional a un valor menor que
la frecuencia del segundo polo (wg) de la etapa principal. La frecuencia de ganancia unidad de la etapa de
ganancia mejorada y de la etapa de ganancia original es la misma. Como conclusién, un rango seguro para
la localizacion de la frecuencia de ganancia unidad w, de la etapa original seria el rango expresado por la
desigualdad (4.26)
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0, <0, < 0, (4.26)

Obsérvese que el uso de técnicas de elevacién de ganancia en amplificadores produce un desacoplo
entre la ganancia DC vy la frecuencia de ganancia unidad.

De las ecuacion(4.24), la técnica de elevacion de ganancia incrementa la impedancia de salida Zoyr
por un factor aproximadamente igual a (A(+1). La ganancia de la etapa adicional, AF, decrece para
frecuencias por encima de w,, como queda patente en la Figura 4-11 con una pendiente de -20 dB/decada.
Para frecuencias superiores a w4, AF es menor que uno, y la impedancia de salida normal Z,y de una etapa
cascodo sin elevacion de ganancia permanece constante. Esto se muestra en la Figura 4-12, donde se
indica ademas la impedancia de la capacidad de carga Z,4 Y €l circuito paralelo que forma la impedancia
total Z en el nodo de salida.

Una observacion mas detallada del dibujo revela la presencia de un doublet polo-cero en las
proximidades de wy4. Un doublet polo-cero puede degradar de forma apreciable el tiempo de establecimiento
de un amplificador operacional debido a un componente de establecimiento lento.

El tiempo de establecimiento de un amplificador se puede dividir en dos componentes distintas. La
primera se denomina tiempo de subida, durante la cual la salida del amplificador realiza una transicion
desde la tension de salida inicial hasta las proximidades del nuevo valor. Durante este periodo, el
amplificador actia de un modo no lineal y la longitud del mismo viene determinado en general por la
corriente disponible para cargar la capacidad de compensacién del amplificador. La segunda parte del
tiempo de establecimiento es aquella donde la salida del circuito esta proxima a su valor final y el circuito
actua de un modo casi lineal. Es este ultimo periodo el que se ve afectado significativamente por la
presencia de un doublet polo-cero en la funcion de transferencia del amplificador.

\“ Gain (log)

Zload
o |

Y 4
gm-1

Zorig
gm-1

W (log)
1 1 | | o
wi w2 ws\

Figura 4-12. Impedancia de salida normalizada en funcion de la frecuencia..

Para hacer esta componente en el tiempo de establecimiento suficientemente rapida, modificaremos
el rango de localizacion de la frecuencia unidad del siguiente modo. Si la constante de tiempo del doblete
(1/w¢) es mas pequefia que la constante de tiempo principal (1/Bw,) del bucle cerrado siendo B el factor de
realimentacién, el tiempo de establecimiento no se vera incrementado por el doublet. Esta situacion se
alcanza cuando la frecuencia de ganancia unidad de la etapa adicional es mayor que el ancho de banda de
3 dB del circuito. Por otra parte, por razones de estabilidad, la frecuencia de ganancia unidad debe ser
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menor que la frecuencia del segundo polo del amplificador principal, como se indica en la Figura 4-13. De
esta forma el area segura para la frecuencia de ganancia unidad se ve reducida al rango expresado por la
desigualdad (4.27)

4.27
Pos <o, < g (4.27)
4 Gain (log)
An — — — —
A
A bucle cerradoN :
~N :
18 ~ '
N :
N H
~{
l RN . W (log)
1 LIRS |
w2 BwS :  waq w5 : wé6
L -

Rango seguro
para w4

Figura 4-13. Rango sequro para la frecuencia de ganancia unidad de la etapa adicional.

El rango sigue siendo factible en tanto que la capacidad de carga de la etapa adicional que determina
w4 es menor que la capacidad de carga del amplificador operacional que determina ws,

El efecto del doublet polo-cero depende tanto de su frecuencia como de la distancia polo-cero. La
reduccion de la distancia polo-cero del disminuye su efecto, pero incluso para separaciones pequenas el
incremento en el tiempo de establecimiento es significativo. El efecto de la frecuencia del doublet polo-cero
es mas complejo y depende de la proximidad al valor final de la salida del circuito. Para un rango del 0.01%
del valor final, un doublet polo-cero a baja frecuencia puede provocar un peor comportamiento a causa de
una constante de tiempo elevada. Sin embargo, para una rango del 0.1% del valor final, como la amplitud es
mas pequenfa, la sefial se encuentra siempre dentro de la banda de error y apenas se aprecia el efecto. En
un doublet polo-cero a alta frecuencia, en cambio, se produce mayor degradacion del tiempo de
establecimiento, aunque decae mas rapidamente.

En nuestro caso, al tratarse de un doublet polo-cero de baja frecuencia, puede observarse que no
existe un efecto considerable en el tiempo de establecimiento en la banda de error de 0.1% y que degrada
drasticamente la banda del 0.01%.

4.7 OTA telescépico con elevacion de ganancia y amplio rango de
salida

El principio de funcionamiento del amplificador cascodo telescépico con elevacion de ganancia
utilizado en el disefio del ADC pipeline es bastante simple. Los transistores MN implementan una fuente de
corriente, mientras que los transistores MP se utilizan como control de modo comun. Esta tension de control
puede generarse mediante un circuito SC clasico, la principal diferencia en este caso, radica en que el modo
comun necesita ser controlado en ambos ciclos de reloj, ya que la sefial es amplificada en todas las fases
de funcionamiento [Choksi03].

Los transistores cascodo MPC y MNC, junto con la técnica de elevacion de ganancia detallada en los
apartados 4.4 a 4.6, proporcionan alta ganancia al OTA telescopico. Los amplificadores de clase A que
implementan la elevacién de ganancia detectan la tensién de fuente de los transistores cascodo mediante la
fuente de otro transistor en lugar de usar la puerta. De este modo, no se imponen restricciones en el rango
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de tensién, como ocurre en el caso de los transistores cascodo clasicos, permitiendo amplias variaciones en
los nodos de salida V.. and V,,

La Figura 4-14 muestra la arquitectura descrita. La rama principal es un OTA telescépico con 5
transistores cascodo, MP, MPC, MNC, MNi y MN. Los transistores Ma1-Ma7 constituyen el amplificador que
lleva a cabo la elevacién de ganancia.

La topologia presentada viene acomparnada de un circuito de polarizacion constituido por Mg1-Mg6 y
mostrado en la Figura 4-15. La idea principal de este ultimo es la de ajustar la tension de polarizacién en las
puertas de MN, de forma que la corriente que circula por estos transistores permanezca constante
independientemente de las variaciones del nivel de tension de modo comun a la entrada. Mg2 y Mg3
detectan dicha tension a la entrada del par diferencial MNi.

Figura 4-14. Topologia del amplificador telescépico con gain-boosting y amplio rango de salida.

‘—| Mg6
[ mgs

O e Vi

59

Figura 4-15. Circuito de polarizacion.
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Si la tension de modo comun desciende, la tension de drenador de Mg1 decrece hasta hacerlo entrar
en zona lineal. Sin embargo, su tension de puerta sera incrementada debido al bucle de realimentacion
negativa del circuito de polarizacion para mantener la misma tension de continua en Mg5 y Mg6. Mediante
este mecanismo, la corriente que circula por MN sera polarizada en zona lineal con una resistencia de salida
grande que vendra representada por la ecuacion (4.28)

Ro = (1 + (gmMgl “Roy, ) (gmMgZ,MgB RO 05 g3 ) (gmMg4 “Ro,,., )ROMgl,Mrl) (4.28)

De esta forma se consigue una mejora de 50 a 60 dB con respecto al caso sin elevacién de ganancia.
Los transistores cascodo compuestos por MNC y MPC se polarizaran en inversion moderada, lo que se
traduce en un mejor comportamiento en lo que a g,, se refiere. Sus valores de Vpg se mantendran alrededor
de los 100mV, y no sera necesario afiadir un margen de seguridad, Vyargin , que asegure la saturacion del
transistor. Esto se traduce en una mejora del rango de variacién a la salida.

MP se polariza en inversion fuerte para reducir su contribucién al ruido del sistema. Sus valores de
saturacioén tendran asi un valor de al menos a 150 mV. Si reservamos un rango dinamico a la salida de 0.8
V, el minimo valor de tensién de alimentacién podria seria tan bajo como 1.3 V.

4.8 OTA folded cascodo con transistores ‘super-cascodo’

Otro OTA diferencial que se presenta como aportacion a la presente tesis doctoral para su aplicacion
a un ADC pipeline de baja tension es el de la Figura 4-16. Se basa en un OTA folded cascodo
convencional en el que los transistores STy ySTy se han implementado como transistores ‘super-cascodo’
[Torralba02], técnica alternativa al GBCA que también proporciona elevacion de ganancia.

La tensién Vs se copia de un circuito de polarizaciéon y se escoge de forma que la corriente que
circule por el par diferencial de entrada y la etapa folded-cascodo sea la misma en condiciones quiescentes.
La tension de modo comun de salida puede controlarse por medio del transistor M, y la tensién de control
Te.

Ib= 200 uA

Transistor
Super-Cascodo

4

sevsececvcceeccnencnccconoe

-
n
I N R R R R RN RN NN

Figura 4-16. OTA propuesto usando transistores ‘super-cascodo’.

El transistor ‘super-cascodo’ se compone de los transistores M4, M, y M3 junto con sus corrientes de
polarizacion I,y e lp,, como se muestra en la Figura 4-17. Su funcionamiento se detalla a continuacion. La
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tension de puerta del transistor M3 viene determinada por dos transistores en fuente comun, donde el
segundo de ellos, M,, funciona como etapa inversora para una correcta polarizacion de M3 por el drenador
de M;. Usando este circuito como parte de la etapa de salida de un OTA folded cascodo, la impedancia de
salida se incrementa [Bult90] [Bult91], al estar multiplicada por un factor gmiro1gmafo2males, Y por tanto, el
valor de la ganancia también aumenta.

Si en el nodo Vg suponemos conectadas una resistencia Rs, el circuito de pequefia sefal para el
calculo de la resistencia equivalente vista desde el drenador r,,p seria el de la Figura 4-18, donde gm; ¥ o
son la transconductancia y resistencia de salida del transistor M;, respectivamente.

Aplicando el método de nudos se obtienen las ecuaciones (4.29), (4.30), (4.31) y (4.32)

Ip=-8, '(Vz _VS)+i1 =0 (4.29)
I,=i,+g,, Vs +i, (4.30)
& Vs +i3 = i4 (4.31)
V==& Vy (N [ 752) (4.32)

ib1
\'"
D
v G — ST
\'4
.
\'"4
S
a) b)
Figura 4-17. Transistor ‘super-cascodo’.
gm1.Vs gm3s(Vz-Vs)
S z
Gma2.Vy fos2

ro2

Figura 4-18. Circuito de pequefia sefial para el calculo de la r,; vista desde el drenador.
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Teniendo en cuenta que roA'1<<gmA, se llega a una expresion de la resistencia de drenador dada por la
ecuacion (4.33)

1

Vout,D =& (T 1 7051) * &z Tz | Fopa ) * a3 Ry ol
o1 Il Top1

1 + gmlRS (4'33)
OB!

Que, para valores tipicos, alcanza un valor en el rango de los gigaohmios (GQ).

Hay tres polos importantes en el analisis del transistor ‘super-cascodo’, como puede observarse en el
modelo en bucle abierto de laFigura 4-19. Uno es el polo en la fuente de M3 y los otros dos son los polos en
el drenador de M1 y M2. La ganancia en bucle abierto viene dada de forma aproximada por la ecuacion
(4.34). Para asegurar la estabilidad con una ganancia en bucle abierto tan alta es necesario tener un polo
dominante y el resto de polos a alta frecuencia. El polo localizado en el nodo X, definido por la ecuacion
(4.35), es un polo de alta frecuencia con el mismo valor que el segundo polo del OTA original, pero los otros
dos polos podrian estar a una frecuencia mas préxima, por lo que es necesario alejar en frecuencia estos
dos ultimos polos.

A =018 m" (4.34)

px ~ (gml + ng)/Cx (435)

Las estrategias seguidas para ello incluyen una capacidad Miller de compensacién entre los
drenadores de M1 y M2, un valor elevado de la corriente de polarizacién I, en comparacion a lp; y el uso de
transistores de longitud de canal no minima para implementar la fuente de corriente I, y el transistor M1
junto con transistores de longitud de canal minima para implementar la fuente de corriente |y, y el transistor
M2. Esta ultima técnica busca hacer la resistencia equivalente del nodo Y muy alta y la resistencia
equivalente del nodo Z muy baja.

1b1

Figura 4-19. Modelo en bucle abierto del transistor ‘super-cascodo’.

La elevada resistencia de drenador de la estructura ‘super-cascodo’ se puede aprovechar en OTAs
para conseguir una alta resistencia de salida, como el caso analizado en esta tesis. Otras aplicaciones de la
estructura, tales como seguidores de tension y baterias flotantes estaticas y dinamicas, aprovechan la
propiedad de que, siempre que la tension drenador-fuente Vps no sea demasiado pequefia, la caida de
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tension puerta-fuente Vgs es constante e independiente de la zona de funcionamiento del ‘super-cascodo’
(inversion débil, moderada o fuerte).Finalmente, la resistencia de fuente del ‘super-cascodo’ es muy
reducida lo que permite su uso en buffers de salida de amplificadores operacionales o en seguidores de
tension.

El tamafio de los transistores ‘super-cascodo’, escogidos segun las consideraciones anteriores y para
una tecnologia AMS de 0.35 uym, se recogen en la Tabla 4-2

M1 M2 M3
STe 1.5/2 18/0.6 37.5/0.6
STy 1/2 12/0.6 12.5/0.6

Tabla 4-2. Tamafno para los transistores ‘super-cascodo’ usados en el OTA propuesto.

El OTA descrito tiene como ventajas fundamentales que presenta un valor elevado de ganancia DC y
que resulta apropiado para aplicaciones de baja tension, funcionando con una tension de alimentacion
inferior a dos veces la tension umbral de un transistor

La Tabla 4-3 resume las especificaciones alcanzadas por el amplificador de transconductancia folded
cascodo con transistores ‘super-cascodo’ propuesto.

Especificaciones

GBW 75 MHz
Ganancia DC 100 dB
Margen de fase 85°

Tabla 4-3. Especificaciones del OTA folded cascodo propuesto.

La Figura 4-20 muestra la simulacién en el transitorio de un montaje integrador en el que se ha
utilizado el OTA folded cascodo estudiado, con una sefial de entrada cuadrada de 1.67 MHz a una
frecuencia de muestreo de 10 MHz. Las corrientes que circulan por los transistores ‘super-cascodo’ son
aproximadamente l,1=1 YA e l,,=10 pA , de forma que la relacion 10 a 1 entre Iy, e lpy asegura que se
satisfacen las restricciones de estabilidad. El tiempo de establecimiento para alcanzar el 1% del valor final y
el consumo de potencia medido son 26.17 ns y 750uW, respectivamente.
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300m
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Figura 4-20. Simulacién transitoria del OTA folded cascodo propuesto.

Este capitulo muestra la arquitectura y el fundamento tedrico detras del OTA telescopico con
elevacion de ganancia y amplio rango de salida que forma parte del ADC pipeline de 8 bits y 19 MS/s
disefiado en el capitulo 3 de la presente tesis doctoral. Para una capacidad de carga igual a 250 fF, este
amplificador puede conseguir una ganancia DC de 80 dB, una GBW de 430 MHz y un margen de fase de
78°. El consumo de potencia obtenido es de sélo 1,35 mW.

Se presenta ademas como aportacion al capitulo, un OTA simple, folded cascodo, de elevada
ganancia y completamente diferencial para aplicaciones de baja tension. EI OTA propuesto alcanza una
ganancia DC de 100 dB, una GBW de 75 MHz y un margen de fase de 85° Este disefio se ha probado en
un montaje SC integrador que muestra un buen funcionamiento a una frecuencia de muestreo de 10 MHz
con un consumo de potencia de 750 uW.
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Interruptores analégicos para aplicaciones de baja tension

CAPITULO

INTERRUPTORES
ANALOGICOS PARA
APLICACIONES DE BAJA
TENSION

5.1 Fuentes de error en interruptores CMOS

5.2 Laresistencia de encendido en aplicaciones
de baja tensién de alimentacion

5.3 Técnicas para la mejora del problema de la
baja tensiéon de alimentacion

5.4 Técnicas para la mejora de la linealidad

5.5 Técnicas para la mejora del problema de la
inyeccion de carga y el Clock Feedthrough

5.6 El transistor de puerta flotante en circuitos
analégicos de baja tensién

5.7 El transistor de puerta casi flotante

5.8 Disefo de un interruptor CMOS basado en
transistores de puerta casi flotante

En los dltimos afos se ha observado una importante tendencia hacia los dispositivos electrénicos
portatiles, lo que unido a los avances en la tecnologia CMOS ha llevado a los disefiadores hacia sistemas
de baja tensioén y baja potencia. Normalmente, los circuitos de capacidades conmutadas (SC) son utilizados
para la implementacion de la parte analdgica en sistemas mixtos. A baja tension, el rango de variacion de
tensiones en la puerta de los transistores usados como interruptores puede no ser suficiente para
encenderlos en todo el rango de sefal. Esto es especialmente critico en aquellos interruptores colocados a
la entrada del circuito y a la salida de los amplificadores de transconductancia (OTA).Las aproximaciones a
la solucién de este problema basadas en amplificadores operacionales conmutados (“switched-opamp”)
[Crols94] adolecen de una reduccién en la velocidad del circuito.
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Una forma de reducir el consumo en convertidores analégicos digitales (ADC) pipeline de manera
significativa consiste en eliminar el amplificador de muestreo y retencion (SHA) dedicado de forma que la
operacién de muestreo se lleve a cabo por las propias capacidades conmutadas del amplificador de residuo
(MDAC) de la primera etapa. En este caso, es necesario prestar especial atencion a los interruptores de
entrada implicados en el proceso de muestreo.

El objetivo de este capitulo de la tesis es el de presentar un interruptor analégico que pueda operar a
bajas tensiones de alimentaciéon para una tecnologia CMOS estandar. El interruptor propuesto se basa en
un transistor de puerta casi flotante y tiene una estructura simple y compacta.

Entre las principales fuentes de error de los interruptores MOS se encuentran el “clock feedthrough”,
la inyeccion de carga y la no linealidad de la resistencia de encendido. Los dos primeros apartados del
capitulo estan dedicados a definir estos errores y a explicar su origen desde el punto de vista de la fisica del
estado sdélido. A continuacién, en los apartados 3 a 5, se muestran diferentes técnicas propuestas por otros
autores que eliminan o reducen dichos errores. Este estudio es esencial para la decisién de la topologia del
circuito utilizado como interruptor a la entrada del ADC pipeline de bajo consumo disefiado en el capitulo
2.Los apartados 6 y 7 estan orientados a mostrar el principio de funcionamiento de los transistores MOS de
puerta casi flotante. Finalmente, se explica el disefio de un circuito de muestreo y retencion (S/H) para baja
tension con funcionamiento a rango completo basado en transistores de puerta casi flotante.
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5. Interruptores analégicos para aplicaciones de baja tensién

5.1 Fuentes de error en interruptores CMOS

La mayoria de los convertidores analégicos digitales (ADC) pipeline se implementan con circuitos de
condensadores conmutados (SC) y los transistores MOS se emplean como interruptores, con su tension de
puerta controlando la resistencia entre su fuente y su drenador. En un dispositivo NMOS que opere en zona
lineal, esta resistencia viene dada por la ecuacion (5.1)

1

w
1,C,, f Vos —Viw) (5.1)

RON =

Donde u, es la movilidad de los electrones en el canal, C,, la capacidad del oxido por unidad de area,
W y L el ancho y la longitud efectiva del dispositivo, respectivamente, Vgs es la tension puerta-fuente y Vry
la tensién umbral.

Sin embargo, estos interruptores MOS provocan errores y no linealidades ([Gregorian86], [Waltari02]),
y requieren cierta consideracion antes de introducirse en el disefio del ADC pipeline SC. Las principales
fuentes de error de los interruptores MOS son el “clock feedthrough”, la inyeccion de carga y la no linealidad
de la resistencia de encendido.

CLK

1

.4 | Ron
C__r_ Vout .__M_C__r_

H Z— Vout

H —

Figura 5-1. Circuito de muestreo MOS.

5.1.1 Lainyeccién de carga

La Figura 5-1 muestra un circuito de muestreo que utiliza un transistor MOS como interruptor, asi
como el circuito equivalente durante la fase de muestreo. Cuando el interruptor estd encendido, deberia
existir un canal entre la fuente y el drenador para hacer V;, practicamente igual a V.. La carga total en el
canal, bajo las condiciones de inversion fuerte, puede expresarse segun la ecuacion (5.2)

Qch = WL ' Cox ’ (VGS - VTH) (52)

Cuando el interruptor se apaga, la carga en el canal se inyecta en el drenador y en la fuente. Dado
que la carga inyectada a la entrada es absorbida por la fuente de entrada, no se crea error alguno. Sin
embargo, la carga inyectada en el lado de salida es almacenada en una capacidad de muestreo, lo que
alterara cualquier tensién almacenada en dicha capacidad. Si Q. es constante este error apareceria como
un offset y si Q. es proporcional a la tensién de entrada, como un error de ganancia. Estos tipos de error
podria ser tolerables segun la aplicacion, sin embargo, el error sera un término no lineal si Q¢, tiene una
dependencia no lineal con la sefal de entrada. En este ultimo caso la linealidad del circuito se veria
comprometida y la distorsion armoénica aumentaria por este motivo.

Vin = Vo + 7(\/|2¢F| + Vg — \/|2¢F| (5.3)
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Dado que la tension umbral Vry puede ser sustituida por la ecuacién (5.3), donde @ representa el
nivel de Fermi, y el coeficiente efecto sustrato y Vg la tension fuente-sustrato, existira una componente no
lineal en Q., a causa del efecto sustrato.

El mecanismo de la inyeccién de carga en transistores MOS ha sido caracterizado en diferentes
estudios ([Sheu84] ,[Wilson85],[Shieh87],[Wegmann87],[Eichenberger90]). Estos estudios establecen que la
fraccion de carga inyectada en los terminales de fuente y drenador es dificil de determinar puesto que
dependera tanto de la impedancia de dichos nodos como del tiempo de transicién de la sefal de reloj.
Aunque existen descripciones matematicas del efecto de inyeccion de carga, dado la dependencia de estos
modelos con respecto a la topologia utilizada, se han inventado multitud de técnicas que buscan suprimir los
errores de inyeccion de carga independientemente del valor exacto de dichos errores.

5.1.2 Clock Feedthrough

Otra fuente de error en los interruptores MOS es el “clock feedthrough”, provocado por la capacidad
finita de acoplo entre los terminales de puerta y fuente o los terminales puerta y drenador del transistor.
Cuando la sefial de control CLK sube a nivel alto, el interruptor se enciende y la sefal de entrada V, se
conecta a la capacidad Cy del circuito de muestreo. El resultado es que Cy se carga a V| y las capacidades
de acoplo no tienen efecto alguno sobre el valor final de Vgyr.

CLK
Cov Cov

Vin CH —T— Vout

Figura 5-2. llustracion del “clock-feedthrough”.

Sin embargo, como se ilustra en la Figura 5-2, cuando la tensién de control CLK cambia de estado y
apaga el interruptor, la capacidad de desacoplo Coy conduce durante la transicidon y cambia el valor
almacenado en C4. Puede verse que aparece un divisor de tensiones capacitivo entre la capacidad puerta-
drenador (o puerta-fuente) y la capacidad de carga. A causa de esto, una porcién de la sefial de relgj
aparecera en Cy segun la ecuacion (5.4), donde C,, viene expresada por la ecuaciéon (5.5) y LD es la
longitud de la puerta que se superpone con el drenador o la fuente.

AV = L .CLK
Cov + CH (5.4)

c,=C_-W-LD (5.5)

La ecuacion (5.4) indica que el clock feddthrough es independiente de la sefial de entrada si Coy €s
constante y, por tanto, aparecera como un offset en la caracteristica de entrada.
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5.1.3 Reduccién de la inyeccién de carga y Clock Feedthrough

Tanto la inyeccion de carga como el “clock feedthrough” pueden minimizarse empleando las mismas
técnicas circuitales. Una de las mas usadas es el interruptor dummy ([Allen02], [Waltari02]) tal como se
muestran en la Figura 5-3. El transistor M, es utilizado como dummy, por lo que se coloca en serie con el
interruptor real M, y su drenador y su fuente se encuentran cortocircuitados. El tamafno del interruptor M, es
la mitad del interruptor M, y el interruptor dummy es controlado por un reloj complementario al que controla
al interruptor real.

Cuando M, se apaga, la mitad de la carga del canal se inyecta en el transistor M, en lugar de en el
condensador de muestreo, cancelando el error de inyeccion de carga. Por eso, el tamafo del transistor M,
es la mitad del tamafio del transistor My. Cuando M, se apaga, como el drenador y la fuente se encuentran
cortocircuitados y M, esta encendido, toda la carga de M, sera inyectada en el nodo de baja impedancia que
es el nodo de conexién a My, con lo que la inyeccidon de carga no afectara al valor de la tension en Cy.

Con este método, el efecto del “clock feedthrough” se puede cancelar parcialmente, incluso se puede
disefar M2 con un area que minimice dicho efecto. Desafortunadamente, no elimina completamente el
“clock feedthrough” y, segun que casos, podria incluso empeorarlo.

CLK CLK

Vout
M M

<

—_— c,

Figura 5-3. Circuito de muestreo MOS con interruptor dummy.

Otro método utilizado para contrarrestar la inyeccion de carga y el “clock feedthrough” se muestra en
la Figura 5-4 y consiste en sustituir el interruptor por una puerta de transmisién CMOS, compuesta por un
par de transistores NMOS y PMOS del mismo tamafio conectados en paralelo. Esto se traduce en una
menor variacion en Vgour, porque como una puerta de transmision emplea sefiales de control
complementarias, el error de carga inyectado por ambos transistores al apagarse tendra signo opuesto. Sin
embargo, esta aproximacién requiere que los relojes complementarios conmuten exactamente al mismo
tiempo y asume que la sefial de entrada V| es pequefia ya que la simetria de las formas de onda de
encendido y apagado es dependiente de la sefial de entrada.

out

Figura 5-4. Puerta de transmision MOS.
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El uso de topologias completamente diferenciales cancela los efectos de primer orden, por lo que el
problema de la inyeccion de carga y el “clock feedthrough” podria verse aliviado en este tipo de circuitos.
Como se muestra en la Figura 5-5, podemos suponer que la inyecciéon de carga aparece como una
alteracién del modo comun. La ecuacién (5.6) formula la diferencia de carga inyectada en la capacidad de
muestreo por los transistores M; y M,.Esta expresion indica que el error total no desaparece para las
sefiales diferenciales, sin embargo, si elimina el offset constante y minimiza la componente no lineal, porque
la no linealidad debida al efecto sustrato aparece en ambos términos de la raiz cuadrada y la distorsion sera
s6lo de orden impar.

A% - A% = WLC()X lez - le + 7/(\/2¢F + sz _\/2¢F + Vinl )J (56)
CLK _—
M T —¢C,
V|n1 - -)_ ° Vout1
Aq,
M, _|

Figura 5-5. Circuito de muestreo MOS diferencial.

Una de las formas mas populares de reducir el error de inyeccion de carga emplea una técnica de
muestreo de placa inferior [Haigh83], lo que implica implementar dos fases mas de reloj.

Un circuito de muestreo con una técnica de muestreo de placa inferior y sus correspondientes fases
de reloj se muestran en la Figura 5-6. Para estudiar el funcionamiento del circuito consideramos por
separado la fase de muestreo y la fase de retencion. En la primera (1), los interruptores S; y Sz estan
encendidos y los interruptores S, y S; apagados, permitiendo que la tensién almacenada en la capacidad de
muestreo siga la sefial de entrada. En el instante (2), que supone la transicion a la fase de retencion, el
interruptor S; se apaga primero, inyectando una carga constante en la capacidad, el interruptor S; se apaga
después vy, finalmente, en el fase de retencion (3) se desconectan S, y S,.La carga inyectada por el
interruptor S3 introduce un error constante que puede ser eliminado en un funcionamiento diferencial.
Ademas, la carga del canal del interruptor Sy no es inyectada en la capacidad porque no hay camino DC
desde el nodo B. El interruptor S,, al igual que Sj, esta conectado a tierra e introduce un error constante.
Finalmente, el interruptor S, esta normalmente conectado a la tierra virtual de entrada de un amplificador
operacional y la carga inyectada o absorbida es constante e independiente de V.
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B /— Vout

|
(1 () 3)

Figura 5-6. Circuito de muestreo con una técnica de muestreo de placa inferior y sus
correspondientes fases de reloj.

5.2 Laresistencia de encendido en aplicaciones de baja tension de
alimentacion

En el disefio de circuitos SC, la sefal analdgica es muestreada a través de un interruptor MOS o una
puerta de transmisién como la que se muestra en la Figura 5-4. De la ecuacion (5.1) se obtiene la Figura 5-7
que representa la resistencia de un interruptor, ya sea NMOS, CMOS o una puerta de transmision. Se
puede observar que la resistencia de los interruptores es no lineal, ya que su valor es dependiente del valor
de Vgs, que no es el mismo en todo el rango de sefial, lo cual implicara distorsion.

Ron 4
\NMOS PMOS
'~1_|.»_"' N
. CMOS
|-
vDD Vgs

Figura 5-7. Resistencia de los interruptores.
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Aumentar el tamano del interruptor puede compensar el incremento de la resistividad producido por la
reduccion (transistor NMOS) o el aumento (transistor PMOS) de Vgs. Sin embargo, como se explicd en el
apartado anterior, interruptores de mayor tamafo conducen a mayores inyecciones de carga. Por otro lado,
el valor de la resistencia en combinacién con la capacidad tiene una gran influencia en el comportamiento
en velocidad en circuitos SC. Asi, se debe llegar a una solucién de compromiso en la eleccion del tamafio
de los transistores entre alta velocidad y gran inyeccién de carga o baja velocidad y baja inyeccién de carga.

Idealmente, un interruptor encendido actia como una conductancia linear y fija gps. En la practica,
esta conductancia varia con la sefial de tensién. Las ecuaciones (5.7) y (5.8) muestran la conductividad del
transistor en funcién de la tension de control CLK y la tension de fuente V|, que es igual a la sefial que
debe ser conmutada.

8ps, = KP, % ) [CLK Vv Vo =7, (\/Zq)f Vi — \/2ch )] (5.7)
gps, =KP, % : [CLK Ve Vi =7, Qz@_,. +CLK -V, — \/2ch )] (5.8)

gds

s
\

N
NV
PMOS /\ NMOS
\

<—>‘ |<—> Vin
VTP VTN CLK
gds
[
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|<—> Vin
VTN CLK

Figura 5-8. Conductancia de interruptores MOS.
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El problema fundamental que se plantea en el disefio de circuitos SC a baja tension de alimentacién
es la dificultad de implementar interruptores MOS. Para dichas tensiones, la resistividad se incrementa
rapidamente y, cuando la tensiéon de control alcanza Viyy + Vup, la resistencia de vuelve infinito y el
funcionamiento de rango completo ya no es posible.

Una solucién para casos muy concretos pasaria por usar un transistor NMOS o uno PMOS como
interruptor en un rango limitado de sefial. En este caso, es preferible el uso de un transistor NMOS porque
tiene mejor conductividad que un PMOS y en casi todas las tecnologias Vtyy €s menor, o al menos igual, a
V1np.

La Figura 5-8 representa la conductancia del interruptor frente a la sefial de entrada V| para tres
valores diferentes de tensién de alimentacion. La linea discontinua muestra las conductancias individuales
del transistor NMOS y PMOS vy la linea continua la conductancia efectiva. En la figura superior, CLK es
mucho mayor que la suma de las dos tensiones umbrales Viyy ¥ Viup. En este caso, resulta sencillo
conseguir una conductancia de encendido que sea grande en el rango completo de V\y. En la segunda
figura CLK es comparable a la suma de las tensiones umbrales, y hay una caida apreciable en la
conductancia cuando V\y se aproxima a CLK/2. Por ultimo, en el caso inferior, CLK es menor que la suma
de dos tensiones umbrales y existe un amplio rango de Vy para el cual el interruptor no va a conducir.

5.3 Técnicas para la mejora del problema de la baja tension de
alimentacioén

Para implementar interruptores MOS en circuitos SC con una baja tensién de alimentacién, existen
dos técnicas muy conocidas. La primera es aumentar el rango de operacion del transistor disminuyendo la
tensidon umbral V1, mediante el uso de una tecnologia con una V1 de transistor especial [Adachi90]. Esta
aproximacion tiene sin embargo varios inconvenientes. El primero de ellos es el alto coste de este tipo de
tecnologias, ya que se hacen necesarios procesos de fabricacion especiales no permitidos en tecnologias
digitales CMOS estandar. Otro problema asociado a esta solucion son las corrientes de fuga [Crols94], que
pueden resultar en una deformacion de la caracteristica de transferencia del circuito, y la variacion de la
tensién umbral [Abo 1999].

La segunda de las posibilidades consiste en aumentar el nivel de la sefial de reloj CLK que controla el
interruptor. Esta ultima opcién, denominada multiplicacién de tension o “clock boosting” [Callias89], es la
mas tradicionalmente empleada. En este caso, se usa un circuito dinamico para incrementar localmente la

tension de reloj.
5V
Vdd=3.3V
5

M3

IC

C1 __ e J
- — "
B

oo

3.3V

Figura 5-9. Generador de tension para interruptores.
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El circuito mas empleado para aumentar la sefial de reloj [Cho95] [Wu95] se muestra en la Figura 5-9.
Aplicando una sefial de entrada cuadrada de 3.3 V, C1 y C2 son cargados alternativamente a 3.3 V a través
de los transistores NMOS, M1 y M2. Cuando la seial de reloj esta a nivel bajo, el inversor conectado a C2
hara que quede cargado a dos veces 3.3 V y la tensién de la fuente M1 alcanzara los 6.6V cuando la sefial
de reloj pase a nivel alto.

Una sefal cuadrada invertida a la salida de 5 V se genera de acuerdo a la ecuacion (5.9), donde
Cgatems €5 la capacidad de puerta del transistor M5 y Cpnsiric € condensador parésito conectado al nudo
superior de C,.

C2
+C,+C (5.9)

parasitic

v, =2-33V -
c

gate,M 5

En estos circuitos los interruptores son siempre transistores NMOS. Como no es necesario que todo
el circuito SC funcione a una tension elevada, sino tan solo los interruptores, el disefio del multiplicador de
tension se simplifica y hace que su tamano aceptable. El inconveniente de esta técnica, por tanto, seria la
necesidad de un consumo de area y potencia mayor a causa del multiplicador de tensién. Ademas, esta
soluciéon somete al transistor a una tensién de puerta elevada, lo que introduce problemas de fiabilidad a
largo plazo.

5.4 Técnicas para la mejora de la linealidad

Para minimizar el efecto de la no linealidad de los interruptores existen dos técnicas esenciales;
implementar el circuito de forma completamente diferencial, para suprimir el tercer armonico, y emplear la
técnica de elevacion de tension o “bootstrap” [Dessouky99], que linealiza la resistencia del interruptor
manteniendo el voltaje entre la puerta y la fuente constante.

La idea basica proviene de la expresion de la resistencia de encendido de un interruptor MOS. Segun
la ecuacién (5.1), la linealidad puede ser mejorada significativamente si Vgs se mantiene constante
independientemente del valor de V|y. Como Vgs nunca excede la tensiéon de alimentacion, las reglas
referentes a la fiabilidad y a la tensiéon de ruptura se respetan. Esta idea se ilustra en la Figura 5-10. Una

fuente de tensioén Vg4 puede ser afiadida entre la puerta y la fuente de un interruptor. Cuando el interruptor
esta encendido, la tensién de puerta Vg sera siempre (Vyq+Vs), 10 que hace que la tensién puerta fuente Vgs

OFF ON

Vig x

—3 \

VoorI Lo Vool dL

"0~ —0—0—

Figura 5-10. Principio de la técnica de elevacién de tension.
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boosted clock i \
V 1
A / Vdd
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Figura 5-11. Salida conceptual del circuito interruptor con elevacion de tension

La Figura 5-11 muestra la forma de onda de salida del circuito de elevacion de tension. Como Vgs es
independiente de la sefal, pueden usarse sefales de rango completo, aspecto importante desde el punto de
vista del consumo de potencia. Se reduce ademas la inyeccion de carga dependiente de la sefial. No
pueden ser eliminadas, sin embargo, las variaciones en el valor de la resistencia del interruptor encendido
debido al efecto cuerpo.

La cuestidon ahora es como implementar la fuente de tension. Dicha fuente puede ser implementada
mediante un circuito SC como se ilustra en la Figura 5-12. Un interruptor NMOS es conectado a tierra
mientras el condensador C; se carga a un valor Vdd= V;-V,.En la siguiente fase de reloj, la capacidad C4,
ahora cargada a Vdd, se conecta entre la puerta y la fuente del interruptor y actia como una tensién DC
constante.

%M

Vdd 1 —— \CD/ c3

va NNy [ yout
Vin

Figura 5-12. Implementacion del principio de la técnica de elevacion de tensién con un circuito de
condensadores conmutados.

La tensién de puerta, sin embargo, no es exactamente la suma de la tensién de entrada y la tension
precargada, ya que las capacidades parasitas asociadas con al transistor que funciona como interruptor
pueden causar algun cambio en la tensiéon almacenada. Teniendo en cuenta este efecto, la tension de
puerta viene dada por la ecuacion (5.10) y simplificada en la ecuacion (5.11)
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Cl (V1 — V2)+ (Cl + Cz + C3 )VIN(I) _ C2VIN(to) _ CSVOUT(to)

Ve =
Ctot Ctot Ctot Ctot (5.10)
CV () CVnt)) CVop(ty)
:V +V (t)— 4" IN _ 2" INNPO/ . =37 our \to
? " Ctat Ctot Ctot (5.11)
Cio=C1+C2+C3+Cy (5.12)

Cit, la capacidad total, viene dada por la ecuacién (5.12). En la ecuacion (5.11), los primeros dos
términos -la tension de offset V, y la tension de entrada V) (t)- son los esperados, mientras que los tres
términos restantes son no deseados. La divisién capacitiva entre las capacidades del nodo de entrada y la
puerta y la de puerta a tierra dan como resultado un término proporcional a C4. Los ultimos dos términos,
proporcionales a las capacidades desde la puerta al drenador y a la fuente, provienen del hecho de que al
final de la fase de apagado del interruptor (instante ty) las tensiones de fuente y drenador son almacenadas
en las capacidades parasitas C, y Cs, respectivamente. Para minimizar la distorsion, la capacidad que
funciona como bateria C1 debe tener un valor suficientemente grande en comparacioén con el resto de
capacidades.

La Figura 5-13 [Abo99] muestra la implementacién de un circuito con elevacién de tensién. Opera con
una sefal de control CLK, que apaga y enciende el interruptor M11, y su complementaria CLKN.

Vdd

Wl I!_TMZ M e Lo
bl - I ,—L|_M\8 rL

CLK M4 -

c1 C2 C3

M13
CLK W5 ]I __J: _____

_i M12 M9

PHIN

Figura 5-13. Implementacion de un circuito interruptor con elevacion de tension.

Durante la fase de apagado, CLK esta a nivel bajo. Los interruptores M7 y M10 descargan la puerta
de M11 conectandola a tierra. Al mismo tiempo, la tensiéon de alimentacién Vpp se aplica a través de la
capacidad C3 mediante M3 y M12. Sera esta capacidad la que actie como una bateria entre la puerta y la
fuente durante la fase de encendido. Los transistores M8 y M9 aislan el interruptor de C3 mientras este
condensador se estd cargando. Cuando CLK pasa a nivel alto, M5 baja la tensiéon de la puerta de M8,
permitiendo que la carga de la C3 fluya hacia la puerta G del interruptor. Esto enciende tanto M9 como M11.
El transistor M9 permite que la puerta G muestree la sefial de entrada S desplazada Vpp, manteniendo la
tension de puerta-fuente constante e insensible a la sefial de entrada. Los transistores M7 y M13 no son
imprescindibles, pero mejoran la fiabilidad del circuito, M7 reduce Vps y Vgp de M10 cuando CLK= “0" y M13
asegura que Vgsg NO supere la tension Vpp.
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Tal como se comentd a partir de la Figura 5-12 y las ecuaciones (5.10), (5.11) y (5.12), el
condensador C3 debe ser suficientemente grande para que la tensién cargada en la puerta del dispositivo
que funciona como conmutador no se vea afectada por las capacidades parasitas que aparecen en el
camino de carga. Asi, el voltaje de la puerta del interruptor cuando CLK esta a nivel alto vendra dado por la
ecuacion (5.13), donde Cp es la capacidad parasita total conectada al nudo superior de C3 mientras se
encuentra conectada a M11.

g s QTCV‘“ (5.13)

M1, M2, C1 y C2 constituyen un multiplicador de reloj como el mostrado en la Figura 5-9, que permite
a M3 cargar C3 de forma unidireccional durante la fase de apagado. Aunque la tension absoluta aplicada a
la puerta puede exceder Vpp, ninguna de las tensiones diferenciales entre dos terminales excede dicha
tension, de forma que presenta un mejor comportamiento que el circuito multiplicador de tension anterior
desde el punto de vista de la fiabilidad del dispositivo. El inconveniente que presenta el uso del interruptor
de la Figura 5-13 es la necesidad de implementar tres capacidades por interruptor, lo que implica un gran
consumo de éarea.

La Figura 5-14 muestra el esquema simplificado de un interruptor con elevacion de la tension de reloj
de un solo condensador usado en el circuito de muestreo a la entrada del ADC propuesto en [Brooks97].
Este interruptor reduce de forma importante la distorsién producida en el muestreo de la sefial de entrada.
Los cambios en V;,, de una fase de reloj a la siguiente, son pequefios y la tension Vgs del transistor M1
permanece casi constante e igual a Vpp. Esta elevada y relativamente constante tension puerta-fuente se
traduce en una resistencia pequefia y casi constante en el interruptor.

Vvin

L_¥
VG
CLKN
CLK
CLKN C
_G/c—

I

VvDD

Figura 5-14. Interruptor con elevacion de la tensioén de reloj usado en un circuito de muestreo a la
entrada de un convertidor analégico digital.

El interruptor de la Figura 5-14 funciona con una sefial de control CLK y su complementaria CLKN, no
superpuestas, que son las mismas que las que utiliza el resto de interruptores del convertidor. El transistor
M1 constituye el interruptor, encendido durante la fase CLK y apagado durante la fase CLKN. La capacidad
Cgoot se comporta como una bateria flotante. Durante la fase CLKN el nodo Vs se conecta a tierra para
apagar M1 y la capacidad Cgoor S€ conecta entre Vi, y tierra, estableciendo un voltaje igual a V;, entre los
terminales de Cgoot. Durante la fase CLK, la placa inferior de Cgoor S€ COnecta a la tension de alimentacion
positiva Vpp, afiadiendo la caida de tension en serie con Vpp. La tensidén aplicada a la placa superior de
Cgoot Y €en la puerta de M1 durante la fase CLK es igual a la suma de Vpp y el valor de V;, muestreado
previamente en Cgoor durante CLKN.
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5.5 Técnicas para la mejora del problema de la inyeccion de carga y el
Clock Feedthrough

En el apartado 5.1.3 se propuso como solucion clasica al problema de inyeccién de carga el empleo
de interruptores dummies a ambos lados del interruptor principal y con la mitad de su area, controlados por
la sefial inversa a la que controla al interruptor principal. Sin embargo la compensacion de la inyeccion de
carga para interruptores con elevacion de tension de reloj no es tan simple, debido a que la sefal que
controla a los interruptores dummies debe ser la complementaria a la sefial que controla el interruptor
principal.

La Figura 5-15 muestra un interruptor con elevacién de la tensién de reloj que suprime la inyeccién de
carga propuesto en [Garcia-Gonzalez09]. El circuito que incrementa el nivel alto de la sefial de control CLK
de los interruptores dummies, M10b y M10c, que suprimen la inyeccién de carga del interruptor principal es
una réplica del circuito que desempena la misma funcion para el interruptor principal, controlado por la sefial
de reloj complementaria. Los transistores M10b y M10c tendran la mitad de tamafo que el interruptor
principal M10. El inconveniente que presenta el circuito de la Figura 5-15 es que para tecnologias
nanométricas, donde el ancho del 6xido de puerta es muy pequefio, las corrientes de tuneles de los
transistores dummies pueden degradar el comportamiento del circuito.
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Figura 5-15. Interruptor con elevacién de la tensién de reloj sin inyeccion de carga.
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En aplicaciones de alta resolucién y alta frecuencia los interruptores suelen tener un gran tamario,
incluso si se emplean técnicas de elevaciéon de tensiéon. Un transistor de gran tamafo tiene elevadas
capacidades parasitas entre los terminales de puerta y fuente y los terminales de puerta y drenador del
transistor, lo que implica un mayor “clock feedthrough”. Este problema podria ser importante en los circuitos
S/H, donde una sefial de alta frecuencia esta presente en la entrada tanto si el interruptor esta apagado o
encendido.

La Figura 5-16 muestra una técnica para reducir el “clock feedthrough” propuesta en [Waltari02]. Este
circuito se basa tanto en el uso de topologias completamente diferenciales como en el uso de un transistor
dummy, que compensa la carga almacenada en las capacidades parasitas del interruptor principal mediante
sefiales de entrada complementarias. Dado que el valor de la capacidad del transistor dummy es
dependiente de la tension, la cancelacion de “clock feedthrough” en este caso sera notable, aunque no
perfecta.
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Figura 5-16. Interruptor con elevacién de la tensién de reloj con reduccién de clock feedthrough.

5.6 El transistor de puerta flotante en circuitos analégicos de baja
tensién

En 1967, Kahng y Sze mostraron la primera estructura de puerta flotante como un mecanismo para el
almacenamiento de informacién no volatil. Desde entonces, la mayoria de las aplicaciones de los
transistores de puerta flotante se han centrado en almacenar informacién digital en memorias tales como
EPROMs, EEPROMs y memorias Flash [Masuoka91]. En los ultimos afos, los dispositivos de puerta
flotante han encontrado aplicaciones en memorias analdgicas, elementos de circuitos analdgicos y digitales
[Charles03] y elementos de procesamiento adaptativo.

La importancia de los dispositivos de puerta flotante reside en que se fabrican utilizando una
tecnologia estandar, frente a los procesos especializados para la fabricacion de memorias y circuitos
analdgicos.

Las aplicaciones se basan, por un lado, en las propiedades de almacenamiento a largo plazo de la
carga introducida en la puerta flotante de un transistor MOS, y por otro lado, en la suma de las sefnales de
entrada aplicadas a los terminales de un transistor de puerta flotante de multiples entradas. Esta suma se
produce por el hecho de que cada terminal de entrada puede inducir carga en la puerta flotante comun.
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La Figura 5-17 muestra el simbolo de un transistor de puerta flotante de dos entradas, asi como el
modelo equivalente, donde C1 y C2 son las capacidades entre las puertas de entrada (normalmente poly II)
y la puerta flotante (normalmente poly I). CO es la capacidad entre la puerta flotante y el canal.

C1
O— O
O— O

C2

Figura 5-17. Transistor de puerta flotante y entrada multiple. Simbolo y Circuito equivalente..

La posibilidad de decrementar la tension umbral relativa de uno de los terminales de entrada resulta
util en el disefio de circuitos de baja tensién. La idea es la de utilizar uno de los terminales de entrada de un
transistor de puerta flotante para polarizar el circuito, y usar el otro terminal como entrada de la sefial. Esto
permite reducir, e incluso cancelar, la tensidon umbral para el terminal o terminales de entrada.

La tension umbral del transistor MOS, V144, con respecto al terminal de entrada 1, depende de la
tension umbral de la puerta flotante, V1, que es la tensién umbral de transistor MOS convencional y de la
tension aplicada a la segunda entrada, V2, de acuerdo a la ecuacion (5.14).Si la condicion C0<<C2 se
satisface entonces la ecuacion (5.14) puede expresarse como la ecuacién (5.15)

- C, Fl (5.14)

(5.15)

Habitualmente, la capacidad por unidad de area entre las puertas de entrada y la puerta flotante es de
un valor similar. Para satisfacer la condicion C0<<C2, el tamafio de C2 debe ser al menos un orden de
magnitud mayor que la del area del canal del transistor MOS (W.L). Para valores de C2 al menos un factor 2
mayor que C1 y para V2 > Vq, puede obtenerse una reducciéon importante de V.

Para el caso de n entradas, podemos extender la ecuacion (5.15) segun la ecuacion (5.16), donde
Qrc seria la carga almacenada en la puerta flotante, Vg la tensidn de la puerta flotante y Vg, la tension de la
i-ésima puerta de control. CroraL Viene definida por la ecuacién (5.17)
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i=1

Vig = (QFG +CrosVs +CrgpVp + ZCGiVGi]/CTOTAL (5.16)

n

CTOTAL = CFGD + CFGS + CFGB + Z CGi (5.17)

i=1

Las aplicaciones de los transistores de puerta flotante de multiples entradas en el disefio de circuitos
analdgicos incluyen espejos de corrientes, pares diferenciales y OTAS [Ramirez-Angulo96]. Otras
aplicaciones mas recientes se encuentran en [Rodriguez-Villegas04], donde se describe un transconductor
para implementar filtros analdgicos en tiempo continuo, en [Corbishley05], que describe una celda
programable de corriente conmutada aplicada a un filtro FIR de segundo orden, o en [Rodriguez-Villegas09],
que presenta el disefio de un modulador A de segundo orden en tiempo continuo para baja tension y bajo
consumo

5.7 El transistor de puerta casi flotante

Los circuitos de puerta casi flotante, de forma similar a los transistores de puerta flotante de multiples
entradas, son circuitos cuyas entradas estan acopladas de forma capacitiva a la puerta del transistor, pero,
ademas, dicho terminal se encuentra “débilmente” conectado a uno de los extremos de alimentacion, ya sea
Vpp o tierra, a través de una resistencia de gran valor. Por tanto, estas resistencias mantienen el valor DC
del terminal de puerta del transistor MOS de entrada a un nivel de tensiéon que evita los problemas derivados
de la carga inicial a la vez que minimiza las especificaciones de tension de alimentacion del circuito
[Ramirez-Angulo04]. Entre las ventajas que proporciona esta topologia con respecto al transistor de puerta
flotante se incluyen un mejor comportamiento en frecuencia, por prescindir de la capacidad de polarizacién
de la puerta, y un mejor comportamiento a baja tensién, ya que la sefial de entrada se superpone al extremo
de realimentacion seleccionado. Ademas, el transistor de puerta casi flotante es capaz de operar en tiempo
continuo [Ramirez-Angulo01].

Una de las formas de implementar estas resistencias de valor elevado consiste en utilizar la
resistencia de fuga de una unién PN inversamente polarizada o bien un transistor PMOS en conexién diodo
como se muestra en la Figura 5-18 y la Figura 5-19, respectivamente. Este transistor funciona en la region
de corte de forma que la resistencia es suficientemente grande. Mientras que la unién fuente sustrato del
transistor no se convierta en directamente polarizada, este método de transferencia de sefial no crea ningun
problema.

a a b
Rlarge @ w
N-well
b b

Figura 5-18. Implementacién de una resistencia de gran valor usando una unién PN de pozo N.
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- e

n+ p+ p+

CL N-well

Figura 5-19. Implementacién de una resistencia de gran valor usando un transistor PMOS en
conexion diodo..

(o

Como ejemplo, la tension a la puerta del transistor M, de la Figura 5-20 viene dada por la ecuacion
(5.18), donde Vpp es la tension de alimentacidon y Vina Y Vinea la tension aplicada a cada uno de los
terminales de entrada. Asi, las tensiones de puerta de los transistores de puerta casi flotante pueden tomar
valores mayores que la tension de alimentacion Vpp.

5.18
Ve1=Vop + (Vinta + Vinza) / 2 (5:18)

VDD

RIarge

C
Vin1a O_ M1

Vin2a O_
C

Figura 5-20. Transistor de puerta casi-flotante.

Dado que los circuitos de puerta casi flotante estan acoplados en alterna, la tensién de offset en DC
asociada a las tensiones de entrada Vi1, ¥ Vinea €stédn bloqueadas y el ruido 1/f de estas fuentes es
atenuado. La tensién AC en la puerta del transistor puede obtenerse por simple inspeccion de la tension de
las capacidades de entrada y de las capacidades parasitas del transistor. El circuito puede ser simplificado a
una frecuencia dependiente del circuito divisor de tension usando la resistencia de fuga, Riage, Y la
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capacidad total Ct. La tension de puerta, Vg, puede ser expresada como el circuito divisor de tension de la
ecuacion (5.19)

SR

large

"1+ sR

CT
Ve, =
C, (5.19)

large

N+1
C, = ZCk +Cpg +Cup +Cpy +Cypy

£ (5.20)

La ecuacion (5.20) expresa la capacidad total Cr, donde C, es la k-ésima capacidad de entrada.
Sustituyendo la tension de entrada V;,, que viene dada por la ecuacién (5.21), en Vg se obtiene la ecuacion
(5.22)

N
Vi = (chVk + CGDVD + CGBVB + CGSVS)/CT

- (5.21)

SR

N
_ Tlage
c (Z Cov, +Cevs +Cipvy, + CGBVBJ (5.22)

Vg R
1+ sR,arge oy

El circuito equivalente creado es un filtro paso alto con una frecuencia de corte igual a la ecuacién
(5.23). En realidad, el valor exacto de Riage, asi como el de la capacidad Cy carecen de importancia. La
Unica consideracion para el valor de Ri.ge €5 que sea suficientemente grande para que no cree distorsion en
el circuito a la frecuencia mas pequeia requerida.

J.

1
2R C, (5.23)

large

Los transistores de puerta casi flotante han probado tener una respuesta en frecuencia adecuada a
frecuencias muy bajas y resultados experimentales acordes con lo esperado [Urquidi02]

5.8 Diseno de un interruptor CMOS basado en transistores de puerta
casi flotante

En esta tesis se propone un nuevo interruptor en tecnologia CMOS estandar para su uso a muy baja
tension de alimentacién. Su estructura esta basada en transistores de puertas casi flotante. La Figura 5-21a)
muestra el transistor de puerta casi flotante Mgy rcy Usado como interruptor analégico en un circuito de
muestreo y retencion. Como se ha comentado en el apartado anterior, un transistor de puerta casi flotante
tiene su puerta fijada débilmente a una tension dada, la tensién de alimentacién positiva en la Figura 5-21
a), a través de una resistencia elevada. Esta resistencia se implementa usando un transistor PMOS en corte
(Mriarcep)- El transistor PMOS esta conectado como diodo y tiene el terminal de fuente a Vpp, asi como su
drenador unido a la puerta del transistor de puerta casi flotante. El sustrato se conecta también a la puerta,
lo que evita que la union PN compuesta por el pozo N y la difusion de fuente P+ esté directamente
polarizada y que existan rangos de tension superiores a la tensién de alimentacion. La puerta de Mswitch
esta acoplada a la sefal de reloj a través de una capacidad de valor pequefio (C).
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Figura 5-21. Circuito de muestreo y retencién con el innovador interruptor propuesto y
funcionamiento a casi rango completo (a) y rango completo (b).

Si la resistencia elevada implementada fuera constante, el comportamiento del circuito de la Figura
5-21a) podria explicarse como un acoplamiento DC convencional, y el desplazamiento de tension en la
puerta proporcionado por la capacidad C seria de aproximadamente Vpp. Sin embargo, el valor de la
resistencia implementada mediante Mg arcep depende de la tensidon entre la fuente y la puerta, por lo que
sera mayor a medida que la tension de la puerta aumenta. Como consecuencia, la tensién en la puerta del
transistor Mgwrch Oscilara entre Vpp y 2Vpp, Y el desplazamiento que sufre la sefal de reloj obtenido
mediante simulacion es de 1.8Vpp. Asi, el transistor se mantiene encendido en condiciones de muy baja
tension. Como inconveniente sefialar que no es posible apagar el transistor Mswrcy para valores bajos de
la tensién de entrada.

La Figura 5-21b) muestra un interruptor analégico de baja tensién y rango completo compuesto por la
conexion en serie de dos transistores de puerta casi flotante complementarios, Myassn @and Mpassp. El principio
de funcionamiento del interruptor de puerta casi flotante PMOS es similar al de su contrapartida NMOS
descrita anteriormente. La puerta de My.p €sta conectada a Vss (tierra) a través del transistor PMOS
Mriarge2, que actia como una resistencia grande dependiente de la tension.

Obsérvese que no es posible implementar esta resistencia grande usando un transistor NMOS en
tecnologia de pozo N, ya que la variacion de tension en la puerta flotante estaria limitada por la unién PN
constituida por el sustrato y la difusién de fuente N+.

Las sefales de reloj complementarias, Ve ¥ Vokn, conmutando entre 0 y Vpp, se aplican a uno de

los terminales de las capacidades C; y C,, respectivamente. El otro terminal se conecta al nodo de puerta
casi flotante correspondiente.

142



Interruptores analbgicos para aplicaciones de baja tension

De este modo, en la fase de retencion, para sefiales de entrada préximas al limite inferior de tension,
el transistor Myassn €Nntra en corte, mientras que para sefiales de entrada proximas al limite superior sera el
transisitor Myassp €l que esté cortado, lo que permite un funcionamiento en todo el rango de sefial.

La Figura 5-22 muestra los resultados experimentales de una implementacién del circuito de la Figura
5-21b) en tecnologia CMOS estandar de 1.5 ym y unas tensiones umbrales de aproximadamente 0.65 y
0.90 V para los transistores NMOS y PMOS, respectivamente. El circuito opera con una tension de
alimentacion de 0.8V. La figura muestra la evolucién de la sefial de entrada y la sefial de salida. Como era
de esperar, la salida es una version muestreada de la entrada en todo el rango de sefial (de 0 a 0.8V).

Figura 5-22. Formas de ondas experimentales de la entrada y la salida del sample-and-hold de
rango completo de la figura 4.19b para Vpp=0.8 V (escala vertical 0.2 V/div).

El circuito de la Figura 5-23 es un interruptor analdgico con elevacién de tension de reloj descrito
anteriormente en la Figura 5-14, en el que se ha introducido de forma innovadora en su implementacion
transistores de puerta casi flotante para que pueda operar a tensiones préximas a la tensién umbral del
transistor.

Rlarge2
Rlarge1
g VcIk
clkn
a Vclf‘ L
L L 1
passN M passP V

Vin v ol Vout

Figura 5-23. Circuito de muestreo y retencién con elevacién de tensién y funcionamiento en el
rango completo de la sefial de entrada.

La Figura 5-24 muestra los resultados experimentales obtenidos a partir de un prototipo de la Figura
5-23, usando una tecnologia CMOS estandar de 1.5 ym. El circuito opera con una tensiéon de alimentacion
de Vpp=0.8V. La figura muestra las sefales de entrada y salida, asi como la tensién en el interruptor Mgyitch-
Notese que la tensién puerta-fuente es siempre Vpp cuando el interruptor esta encendido, por lo que la
resistencia que presenta es practicamente constante independientemente del valor de la entrada.
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Figura 5-24. Resultados experimentales del circuito de muestreo y retenciéon con elevacion de
tension de la Figura 5-23.

Los transistores de puerta casi flotante, ademas de en interruptores analdgicos, han sido empleados

5.8.1 Aplicacion digital: Puerta NAND de baja tensién

en diferentes tipos de circuitos [Ramirez-Angulo04] entre los que se incluyen mezcladores, amplificadores
de ganancia programables, circuitos de seguimiento y retencioén y convertidores analégicos digitales (ADC).

La Figura 5-25 es el esquema de una puerta NAND de dos entradas compuesta por dos transistores

IVIRIargeF’1

Vi

._{
—

Vdd

t

V1 sh

NMOS de puerta casi flotante y una carga resistiva [Mufioz03]. El circuito esta alimentado a una tensién de
Vpp=0.4V, situada ligeramente por encima de la mitad de la tensién umbral del transistor. Las senales de
entrada V4 y V, varian de 0 a 0.4V y esta tension aparece desplazada aproximadamente 0.4V en la puerta
de M, y M,, lo que permite una salida légica ‘0’ cuando V4 y V, estan a nivel alto.

MRiargeP2

Cz

Vo

t

M1

V2$h

Vdd

M2

Figura 5-25. Puerta NAND de baja tensién con carga resistiva.
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Notese que en una NAND convencional una sefial de entrada de 0.4V de amplitud no seria capaz de
encender un transistor NMOS. La Figura 5-26 muestra los resultados experimentales del circuito de la
Figura 5-25. Dicho circuito emplea una resistencia de 5KQ y una tensiéon de VDD=0.4V. La tensién umbral
para el transistor NMOS en la tecnologia utilizada es de aproximadamente 0.65V.
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Figura 5-26. Resultados experimentales de la puerta NAND de baja tension de la Figura 5-25. De
arriba abajo: sefiales de entrada V; y V, y sefal de salida. Escala vertical 0.2V/div.

5.8.2 Interruptor CMOS basado en transistores de puerta casi flotante alternativo

La Figura 5-27 refleja una alternativa al circuito de muestreo y retenciéon de rango completo con
transistores de puerta casi flotante de la Figura 5-21, donde la tension de puerta del transistor Mp,sen €5ta
acoplada capacitivamente no sélo a la sefal de reloj sino también a la tensién de entrada [Palomo10].

A

}J M Rlarge1
M Rlaré

C2 Vein |C1
| 1o, i
V. . 1 1 i__l Vou
MPBSSP IVIpalssN L C
j: hold

Figura 5-27. Circuito de muestreo y retencién basado en transistores de puerta casi flotante
alternativo.

En este caso, ademas de afadir una elevacion de tension adicional en comparacién con el primer
circuito de muestreo y retencion propuesto, la dependencia de Vgs con V| se reduce significativamente, lo
que se traduce en una mayor linealidad. La Figura 5-28 muestra la transformada rapida de Fourier (FFT)
para una onda senoidal de entrada de 2343.75 KHz y una frecuencia de muestreo de 100 KHz, de donde se
obtiene un nimero efectivo de bits (ENOB) de 9.2964 para la arquitectura propuesta.
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Figura 5-28. FFT del circuito basado en transistores de puerta casi flotante con una velocidad de
muestreo de 100 KHz, una frecuencia de entrada de 2343.75 KHz y una amplitud de sefial de
1 Vpp para una Vpp=1.2V

El interruptor descrito se ha probado en el circuito de muestreo y retencion basado en la arquitectura
“flip-around” con técnica de autocero de la Figura 5-29 [CenturelliO8]. Durante la fase de muestreo (®1p) el
circuito adquiere la entrada mientras que conecta las capacidades de almacenamiento (Cs) a la salida en la
fase de retencién (®,p). El modo comun del OTA vy la tensidn de offset se almacenan también en la fase de
muestreo, por lo que a la salida se transfiere unicamente el modo diferencial y se cancela el ruido de baja
frecuencia del amplificador. Para obtener los resultados de simulacion, el disefio opera con una sefial de
reloj de 4KHz, una tension de alimentacién de 1.2V y una capacidad de carga de 2pF. La sefial de entrada
aplicada al interruptor de puerta casi flotante, que en este caso sustituye al interruptor del circuito S/H que
muestrea la entrada en ®4p, es una sefal senoidal de 2.3475 KHz 0.9Vpp y un offset de 0.6V.
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Figura 5-29. Circuito de muestreo y retencion basado en la arquitectura “flip-around” con técnica
de autocero

La Tabla 3-3 resume el ENOB de este circuito para una frecuencia de entrada baja, préxima a fs/4 y
proxima a fs/2, respectivamente, donde fs representa la frecuencia de muestreo del circuito SC. En la Tabla
5-2 se refleja el ENOB del interruptor propuesto a baja frecuencia para un valor DC de 0.6V y diferentes
amplitudes de entrada, desde 0.3V hasta 0.6V.
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Frecuencia de la

sefial de Interruptor propuesto

entrada (Hz) (ENOB)
93.75 13.76
937.5 13.85
1875 11.90

Tabla 5-1. Resultados de simulacién del nimero efectivo de bits para una frecuencia de reloj de

4KHz
Amplitud de la
senal Interruptor propuesto
senoidal de (ENOB)
entrada (V)
0.3 10.68
0.4 10.83
0.5 11.21
0.6 11.15

Tabla 5-2. Resultados de simulacién del nimero efectivo de bits para una frecuencia de reloj de
4KHz

Una de las formas mas efectivas de reducir el consumo de potencia en el disefio de un ADC pipeline
es la de eliminar el amplificador de muestreo y retencion a la entrada y utilizar en su defecto el circuito de
muestreo y retencion intrinseco de su primera etapa. Sin embargo, a frecuencias elevadas, aparece
distorsion armoénica debido a la inyeccion de carga y a la dependencia de la resistencia con la sefial de
entrada.

Este capitulo muestra algunas aplicaciones de un interruptor CMOS basado en transistores de puerta
casi flotante propuesto en esta tesis, como es un circuito S/H con elevacion de tensioén y otro basado en la
arquitectura “flip-around” con técnica de autocero. Este interruptor, a pesar de su simplicidad, proporciona
un incremento significativo en la linealidad y la relaciéon sefial ruido con un consumo de potencia
despreciable, permitiendo ademas un correcto funcionamiento para todos los valores de las sefiales de
entrada en circuitos SC de muy baja tension.
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6. Conclusiones

6.1 Conclusiones

Los resultados presentados en esta tesis han alcanzado el principal objetivo de este trabajo: el disefio
de un ADC pipeline de bajo consumo para aplicaciones OFDM DVB-T. Para ello, se ha realizado un estudio
detallado sobre las técnicas de reduccién de consumo de potencia empleadas en convertidores ADC
pipeline. A partir de este estudio, de las especificaciones del estandar DVB-T y de las limitaciones
impuestas por las no linealidades consideradas mediante el desarrollo de una serie de modelos
matematicos, se ha implementado un ADC pipeline para una frecuencia de 19 MS/s y 8 bits de resoluciéon
en una tecnologia CMOS estandar de 0.35 uym. La novedad del trabajo consiste en la combinacion de
diferentes técnicas de ahorro de potencia para conseguir un ADC que manifiesta una figura de mérito (FOM)
dentro del estado del arte para la tecnologia empleada. Entre estas técnicas se encuentran el escalado de
capacidades, la eliminacion del S/H dedicado a la entrada del convertidor, el uso de comparadores
dinamicos sin preamplificacién y la comparticion de amplificadores entre etapas consecutivas con la
aplicacién de la técnica FSPI para la reducciéon del ruido flicker y el offset.

Siguiendo el objetivo del bajo consumo, también se ha empleado la técnica de elevacién de ganancia
para el OA. De este modo, se puede lograr unas especificaciones de ganancia mayores sin necesidad de
recurrir a arquitecturas multietapas. Para el ADC pipeline presentado, las celdas que implementan la
elevacion de ganancia no imponen restricciones en el rango de tension a la salida, Se ha propuesto ademas
como aportacion a esta tesis doctoral un OTA diferencial con una elevacion de ganancia realizada con
transistores ‘super-cascodo’ que tiene aplicaciones a baja tension de alimentacion.

El otro tipo de circuitos al que se le ha prestado especial atencién en esta tesis es el interruptor. Con
la eliminacién del S/H a la entrada del convertidor, la operacion de muestreo se lleva a cabo por la primera
etapa del convertidor. Se ha desarrollado un nuevo interruptor en tecnologia CMOS estandar que presenta
una mejora importante en la linealidad y permite un correcto funcionamiento para baja tension de
alimentacion, con una estructura basada en transistores de puertas casi flotante.

De forma complementaria al trabajo realizado, se ha explorado desde el punto de vista de simulacién
el concepto de ADC pipeline de doble residuo. La arquitectura de doble residuo es independiente del valor
escogido para la ganancia entre etapas, insensible al desapareamiento entre capacidades y permite
incrementar la velocidad de conversion sin perder linealidad. Estas ventajas reducen de forma importante
las especificaciones de potencia del convertidor completo. En el Anexo A de esta tesis doctoral, se presenta
el disefio de un ADC pipeline de doble residuo de 8bits y 200 MHz y una tecnologia CMOS de 0.13 ym.

6.2 Lineas futuras de investigacién

El trabajo de investigacion desarrollado en la presente tesis sobre ADC pipeline de bajo consumo y
aportaciones para aplicaciones de baja tensién dejan abiertas nuevas lineas de investigacion. A medida que
se reduce la escala de la tecnologia, ya en el orden de los nanémetros, aparecen nuevos desafios en el
disefio de circuitos analdgicos y de sefal mixta, tales como la reduccién del rango de variacién de la sefal
de entrada, la elevada tension umbral de los transistores en comparacién con la tensién de alimentacion vy el
aumento del ruido térmico. Por eso, las técnicas empleadas por la comunidad cientifica para reducir el
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potencia en este tipo de circuitos estan cambiando con respecto a las tecnologias

as, se destacan varias tendencias que se proponen como continuacién del trabajo realizado:

Disefar circuitos analdégicos con transistores polarizados en la zona de inversién débil.
Tradicionalmente, el analisis de los circuitos MOS se basa en la asuncién de que cada
transistor opera en la zona de inversion fuerte, el motivo es el mejor conocimiento de las
ecuaciones y modelos para esta region de funcionamiento. Sin embargo, existen ya estudios
suficientemente exhaustivos que caracterizan modelos para el transistor MOS en los tres
niveles de inversion. A pesar de que el disefio en la zona de inversion débil supone tomar
ciertas precauciones, hay ventajas que hacen interesante colocar el punto de operacién en
esta zona, tales como mayores ganancias, menor distorsion y, sobre todo, menor consumo
de potencia.

Utilizar técnicas asistidas digitalmente, trasladando en la medida de lo posible las limitaciones
de los circuitos analégicos hacia el dominio digital, donde se pueden procesar sefales a
mayores frecuencias con un coste de consumo menor. El aumento de la complejidad en el
procesado digital se compensa con unas especificaciones analégicas mas suaves. Esta
filosofia justifica la investigacion de arquitecturas ADC que hagan un uso extensivo de légica
digital CMOS, tales como los ADC basados en registros de aproximaciones sucesivas, y la
utilizacion de meétodos de correccién digital combinados con arquitecturas basadas en
redundancia. Desde este punto de vista también son dignas de atencion las técnicas de
entrelazado en el tiempo, donde existen una serie de canales en paralelo y se extrae una
muestra alternativamente de cada uno de ellos.

Mejorar la eficiencia en el consumo mediante la simplificaciéon de los subcircuitos analégicos.
Estas técnicas incluyen no soélo estrategias de disefio a nivel de sistemas, sino también
topologias basicas analdgicas que pueden aplicarse a muchas arquitecturas diferentes.
Algunas aproximaciones a la simplificacién de la circuiteria que se estadn estudiando
actualmente incluyen la sustitucién de los amplificadores operacionales por otros bloques
mas eficientes desde el punto de vista del consumo tales como comparadores, inversores u
otras estructuras basicas basadas en realimentacion local.

Usar circuiteria adicional que relaje las especificaciones de ganancia o ancho de banda de los
amplificadores, incrementando por tanto la eficiencia energética del ADC, como alternativa
menos agresiva a su completa eliminacion del convertidor. Esta linea de investigacion
incluiria el estudio de las técnicas CDS (“correlated double sampling”), la polarizacion
dinamica y la polarizacién adaptativa, entre otras.



ANEXO -\

DISENO DE UNA ETAPA
DE 1.5 BITS CON
DOBLE RESIDUO

Una limitacién importante en convertidores analdgicos digitales (ADC) pipeline es la necesidad de
introducir un elemento de ganancia entre etapas para elevar el valor del residuo hasta un nivel que pueda
ser digitalizado por las etapas siguientes. El residuo en un ADC multietapa es la diferencia entre la senal
analodgica y el nivel de cuantizacion mas préximo. Se podria definir un segundo residuo como la diferencia
entre la sefial analégica y el sequndo nivel de cuantizacion del sub-ADC mas proximo. El trabajo de las
siguientes etapas consistira en decidir donde se encuentra la sefial analégica entre estos dos niveles de
cuantizacion. Al pasar ambos residuos a las siguientes etapas, se propaga ademas informacién sobre el
tamario exacto del paso de cuantizacién, ya que la suma de los dos residuos es igual a la diferencia entre
los dos niveles de cuantizaciéon (o un LSB). Conceptualmente, estamos diciendo que los dos residuos
incluyen su propia referencia [Mangelsdorf93].

En una arquitectura con un solo residuo, la ganancia entre etapas debe ser un factor préximo a 2",
donde n; es el numero de bits resueltos en el ADC dentro de la etapa i, para aprovechar de forma 6ptima el
rango dinamico de la siguiente etapa. Por el contrario, la arquitectura de doble residuo funciona
correctamente sin importar el valor escogido para la ganancia entre etapas, siempre que ambos canales de
residuo estén suficientemente apareados. La unica condicién es que la amplitud de la sefal en cada etapa
sea suficiente para la resoluciéon del comparador.

Cada una de las etapas de un ADC pipeline de doble residuo, a excepcion de la ultima, utiliza un
circuito de capacidades conmutadas (SC) para la generaciéon de ambas sefiales de residuo. En este tipo de
circuitos, la ganancia de la etapa de un convertidor pipeline con un tnico residuo viene determinada por la
relacion entre diferentes capacidades y, por tanto, es dependiente de las capacidades parasitas. En un
convertidor de doble residuo la linealidad del convertidor dependera de cémo de iguales sean los dos
residuos entre si. En otras palabras, el valor de la relacion Cs/Cr de la etapa de un convertidor puede ser
inexacta, incluso la relacion Cs/Cr de una etapa puede ser diferente de la relacion Cs/Cr de otras etapas en
la cascada. Lo que es importante es que los valores Cs de las capacidades de entrada en una etapa sean
suficientemente iguales entre si y que los valores Cr de las capacidades de salida en una etapa sean
suficientemente iguales entre si.

Habitualmente, un inconveniente de usar amplificadores operacionales en ADC pipeline es que se
necesita un periodo relativamente largo de tiempo para una completa transferencia de carga de las
capacidades de entrada a las capacidades de salida. Esto limita la velocidad de conversion del convertidor.
Sin embargo, en las implementaciones de doble residuo, no es necesario para las capacidades de salida
cargarse completamente, puesto que la carga incompleta seréa parecida para las capacidades de salida de
ambas senfiales de residuo. Este hecho da la posibilidad de incrementar la velocidad de conversién sin
arriesgar substancialmente la perdida de linealidad.

Por tanto, ni la ganancia ni el ancho de banda necesitan tener un valor determinado, y las
especificaciones de potencia para los amplificadores operacionales se reducen de forma importante. En el
presente apartado se presenta el disefio y los resultados de simulacién de un ADC pipeline de doble residuo
de 8 bits y 200 MHz para una tecnologia CMOS de 0.13 um.
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Disefio de una etapa de 1.5 bits con doble residuo

A. Diseio de una etapa de 1.5 bits con doble residuo

El amplificador de doble residuo diferencial para una etapa pipeline de 1.5 bit opera con dos
comparadores que proporcionan dos bits d y e que tiene valor 0,0 en el primer rango de entrada, 0,1 en el
segundo rango y 1,0 en el tercer rango. El amplificador de residuo se compone de un circuito de salida para
la sefial de residuo diferencial A2P, A2N con un amplificador operacional y dos capacidades de salida
2*{Cp} conectadas en realimentacion entre cada salida y su correspondiente entrada inversora del
amplificador operacional. La implementaciéon introducida tiene 3 capacidades (4*{Cp},3*{Cp} y 2*{Cp}) para
el almacenamiento de la sefial de residuo de entrada A1P, dos capacidades ({Cp} y 2*{Cp}) para el
almacenamiento de la sefal de residuo de entrada B1P, tres capacidades (4*{Cp},3*{Cp} y 2*{Cp}) para el
almacenamiento de la senal de residuo de entrada A1N y dos capacidades ({Cp} y 2*{Cp}) para el
almacenamiento de la sefal de residuo de entrada B1N. Un grupo de interruptores se cierran durante la
fase de muestreo y se utilizan para la carga de las capacidades de entrada con el valor de las sefiales A1P -
Z,B1P -Z, AN —Z yB1N - Z y la descarga de las capacidades de salida durante esta fase. Otro grupo de
interruptores se emplean para la transferencia de carga de las capacidades de entrada hacia las
capacidades de salida. La parte del amplificador de residuo para la sefial de residuo diferencial B2P, B2N es
idéntica al circuito de salida descrito con la salvedad de que las indicaciones A y B deben intercambiarse.

La transferencia de carga se describe en las ecuaciones (A.1),(A.2),(A.3) y (A.4) para el caso d=0y

e=0
%
2z ap 2yt N
2*{Cp} (A1)
*
AN = Z+(AIN —2) 24P} >
2*{Cp} (A.2)
* *
B2P =Z +(BIP - 2)2 P} ap —2)% "3
p .
2*{Cp}

LN —z) it

B2N =Z+(BIN —-Z
( ) 2*{Cp} 2% {Cp} (A.4)

las ecuaciones (A.5),(A.6),(A.7) y (A.8) para el caso e=1

3*{Cp} .\ 1Cp}
A2P =7 +(AIP Z) I }+(B1P Z)Z*{Cp} (A5)

N =Z+(AIN -2 3P g1y = 7) P

2% (Cp! 2%{Cp} (A0)
3% {Cp} o\ {Cp}
B2P =7+ (B1P - Z) +(AlP -Z2) 2 (Cp) (A7)

B2N =Z+(BIN Z)iiigpijL(AlN 2)% A8
» .
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Y las ecuaciones (A.9),(A.10),(A.11) y (A.12)para el caso d=1y e=0

* *
A2P =7+ (AP —2) 2P (pip 72D v
2*{Cp} 2*{Cp} (A.9)
* *
AN =Z+(AIN ~2)2 P gy — 72 »
2*{Cp} 2% {Cp} (A.10)
%
B2P =7 +(BIP _Z)LCP} "
2*{Cp} (A11)
*
BIN = Z+(BIN —2)+ 1P} v
2*{Cp} (A.12)

El funcionamiento del amplificador de residuo doble diferencial se ilustra en la Figura A-1. Se han
anadido una serie de capacidades de entrada que crean un tercer rango (e=1) que sustituye el punto de
decision critico determinado por los comparadores por dos puntos de decisidon no criticos que serian la
frontera del tercer rango. La introduccion de este tercer nivel relaja el offset en DC de los comparadores.

>

o
X

Figura A-1. Diagrama explicativo del funcionamiento de un amplificador de residuo doble
diferencial.
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La Figura 4-4 muestra las diferentes configuraciones del circuito durante la fase de retencion que
generan la salida de la etapa para los diferentes valores de los bits d y e.
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Figura A-2.Configuraciones de los amplificadores operacionales con realimentacion negativa
durante la fase de retencion y diferentes valores de los bits d y e.
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El valor de las capacidades de la etapa se elige segun el criterio de la minimizaciéon del consumo de
potencia de forma que, para una determinada resolucién por etapa, el valor de C sea tan pequefio como sea
posible. El valor minimo de las capacidades esta limitado por las contribuciones del ruido KT/C en la etapa.
Se puede formular el impacto del ruido KT/C en un ADC pipeline del siguiente modo. La potencia del ruido
de cuantizacion de un ADC se puede expresar como la media cuadratica de la diferencia entre la entrada
original y la salida digitalizada, denominada error de cuantizacion & e=A’/12 para una onda senoidal donde
A=Vger/2™ corresponde al bit menos significativo de la representacion digital de un nimero binario de m bit.
Para un convertidor de 8 bits y una entrada de rango 400 mV, A = 1.5625 mV y £q2 =2.0345 10”. Como se
indica en [Razavi95], la entrada analdgica de una sefial senoidal de amplitud de Vrer/2 ( Vger pico a pico) la
relacion sefal a ruido a la salida, expresada en decibelios se define como SNR = 6.02m +1.76 dB. Para una
resolucién efectiva de 8 bit, SNR = 49.92 dB. Si asumimos una desviacion de 1 dB con respecto al valor de
SNR ideal debido al ruido KT/C, se obtiene una carga capacitiva de salida de C; > 78.11 fF. Esto se
corresponde con un valor de C de 7.81 fF, suficientemente bajo para concluir que no es necesario llevar a
cabo un escalado de capacidades de la primera a las Ultimas etapas para optimizar la disipacién de
potencia. En nuestro disefio, se ha escogido Cp=12 fF.

Dado que la tension de puerta de los transistores CMOS de 0.13-um es suficientemente elevada para
asegurar una apertura y cierre adecuados para los interruptores en todo el rango de tensiones, se ha
elegido transistores NMOS para su implementacién. La velocidad de la carga y descarga de los
condensadores viene determinada por dos factores: la resistencia den encendido del interruptor Ry, y la
capacidad de carga. Como la resistencia del interruptor R,, viene dada por la ecuacion (A.13) para
conseguir una mayor velocidad, interesa aumentar la relacion de aspecto W/L y disminuir el valor de la
capacidad utilizada. Sin embargo, como se puede apreciar en la expresidon mostrada, aparte de términos
dependiente de la tecnologia como son la movilidad y, y la capacidad del 6xido C,y, la resistencia del
interruptor también depende de la tensiéon de entrada V;,, produciendo una constante de tiempo mayor
cuando la entrada se aproxima a Vpp-V14, donde Vpp es la tension de alimentaciéon y Vry la tension umbral
del transistor.

1

on W
ﬂnCax Z(VD _Vvin _VTH) (A13)

Por otro lado, asumiendo que para que en un transistor MOS conduzca debe existir un canal en la
interfaz éxido-silicio, podemos expresar la carga total Q., en la capa de inversion segun la ecuacion (A.14)
donde L es la longitud efectiva de canal y W el ancho del transistor. Cuando el interruptor se apaga, esta
carga, depositada entre los terminales de drenador y fuente, introduce un error en la tensiéon almacenada,
produciendo el fenédmeno denominado como “inyeccion de carga”. Este error es directamente proporcional a
WLC, € inversamente proporcional al valor de la capacidad de carga.

QCh = WLCox (VDD - Vin - VTH) (A.14)

La mayoria de los interruptores de nuestro disefio tienen un tamafio minimo por consideraciones de
area e inyeccion de carga. Las excepciones las constituyen aquellos transistores que cierran el bucle de
realimentacion negativa de los amplificadores operacionales en la fase de retencién, que son mayores para
que los polos afadidos a la salida estén situados lo suficientemente lejos evitando asi problemas de
estabilidad. Aquellos ftransistores que cortocircuitan la salida y la entrada de los amplificadores
operacionales en determinadas fases de reloj también tienen una relacién de aspecto mayor para que la
respuesta a alta frecuencia de los mismos sea mas rapida.

La etapa ADC pipeline de doble residuo es una implementacién SC que opera en dos fases de relo;.
Durante la primera fase, la sefial de entrada se aplica a la entrada de los comparadores, cuyos umbrales se
encuentran a (Vep-CM)/4 ((600 mV- 400 mV)/4) para el comparador uno y a -(V,e-CM)/4 (-(600 mV — 400
mV)/4) para el comparador 2. La sefial de entrada varia entre-(V,e,-CM) (-200mV) y (V(er-CM) (200 mV).
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Los bits d y e se relacionan con la salida de los comparadores segun se indica en la Tabla A-1

Comparador 1

Comparador 2

Tabla A-1. Relacién entre la salida de los comparadores y la salida de los bits d y e.

Una caracterizacion completa del comportamiento de los ADCs requiere un gran numero de
parametros, algunos de los cuales se definen de forma diferente segun el fabricante. Algunos de los mas
comunes son la no linealidad diferencial (DNL), la no linealidad integral (INL), el error de offset y ganancia,
en lo que respecta al comportamiento estatico del convertidor y, la relacion sefial a ruido (SNR), relacion
sefial a ruido-distorsion (SNDR), numero efectivo de bits (ENOB) y rango dinamico, para la caracterizacion
del comportamiento dinamico del convertidor. El método elegido para determinar la calidad de nuestra
aproximacion es el parametro (D), definido como la diferencia entre la caracteristica de salida obtenida (VO)
y la caracteristica de salida esperada (VI). Esta desviacidon puede verse como un tipo de estimacion de la
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Figura A-3. Rango completo de variacion de las sefiales de entrada (A1P, ATN, B1P y B1N).
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Figura A-4. Detalle de la caracteristica de salida obtenida (VO) y caracteristica de salida esperada
(VI) para la sefal de entrada de la Figura A-3.

La Figura A-3 muestra el rango completo de variacion de las diferentes sefiales de entrada. La
caracteristica de salida esperada se calcula mediante la diferencia entre la entrada analdgica del circuito
aplicada a los comparadores, afadiendo un desplazamiento de la mitad del rango de tensiones para
conseguir un rango de variacion positivo y ser capaz asi de compararla con una caracteristica de salida no
ideal (VI=A1P-B1N+0.2). La caracteristica de salida obtenida se reconstruye a partir de la salida digital
(OUT) para una determinada muestra, afiadiendo el residuo de la ultima etapa (RES) (VO= OUT + RES). La
Figura A-4 muestra un detalle de la caracteristica de salida obtenida en relacion a la caracteristica de salida
esperada.

El residuo de la ultima etapa se calcula del mismo modo que la caracteristica de salida esperada,
sustituyendo la entrada analdgica por la correspondiente salida analdgica y dividiéndola por G*, donde G es
la ganancia de cada etapa y k es el nimero de etapas consideradas. Si A1P y B1N son las sefales de
entrada para la primera etapa y A2P y B2N son las sefiales de salida correspondientes para la misma etapa,
para la etapa k puede expresarse el residuo como RES=(A(K+1)P-B(K+1)N+O.2)/2k . Como no es posible
conseguir una ganancia de 2 precisa por el desapareamiento entre capacidades y la ganancia finita del
amplificador operacional, es necesario introducir un factor de correccion en la expresion del residuo (CF).

Este valor, mostrado en la ecuacion (A.19), puede determinarse como la relacién entre la referencia
procedente de la salida analdgica y la referencia procedente de la entrada analégica, a partir de las
ecuaciones (A.15),(A.16),(A.17) y (A.18) dado que la arquitectura de doble residuo proporciona informacion
acerca de su propia referencia.

A(K+1)P-B(K+1)P=V,e-CM (A.15)
B(K+1)N-A(K+1)N=CM-V/et (A.16)
A1P-B1P =V,4-CM (A17)
B1N-ATN=CM-V (A.18)

CF = (A(K+1)P—-B(K+1)P)+(B(K+1)N—-A(K +1)N)
(A1P - B1P)+(BIN — AIN) (A.19)
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Por tanto, el residuo de la ultima etapa puede expresarse segun la ecuacion (A.20)

_AK+DP-B(K +DN 02

RES
CF-2* 2*

(A.20)
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Figura A-5. Residuo de la ultima etapa (RES) después de 6 etapas para la sefial de entrada de
la Figura A-3.

El residuo de la ultima etapa se muestra en la Figura A-5. Hay que destacar que el valor de CF no es
constante y depende de la tension de entrada aplicada. La caracteristica de salida esperada VI debe
retrasarse para corregir la latencia del convertidor pipelined. Para un correcto funcionamiento, consideramos
que D debe mantenerse por debajo de 1 LSB (1.56 mV para un convertidor de 8 bits). La ventaja de usar D
como parametro es que el procesamiento se lleva a cabo en el dominio analégico y que no es necesario
simular mas alla de las primeras etapas.

La Figura A-6,Figura A-7 y Figura A-8 muestran la diferencia entre la caracteristica de salida obtenida
y la caracteristica de salida esperada, para una rampa, un escalén y una onda senoidal a la entrada,
respectivamente. Valores bajos en D se obtendrian para el caso del escaldn si se incrementara el tamafo
de los interruptores asociados a las capacidades de muestreo mayores, corrigiendo el error introducido
entre el modo comun de entrada y el de salida, pero este cambio se ha rechazado porque empeora la
respuesta a una onda senoidal de entrada. Una mejor respuesta a una entrada senoidal se consigue si la
frecuencia de la sefial de entrada es baja en comparacion con la frecuencia de muestreo. Puede verse que
todos los valores del pardmetro D, excepto para el caso senoidal, se encuentra por debajo de 1 LSB. La
Figura A-9,Figura A-10 y Figura A-11 muestran un parametro D para una rampa, cuando se usan
amplificadores operacionales ideales de ganancia 30 dB, 40 dB y 50 dB, respectivamente. Como era de
esperar para la implementaciéon de doble residuo, D no depende del valor de la ganancia del amplificador
operacional.
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Figura A-6. Parametro D correspondiente a una entrada analégica de una rampa muestreada.
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Figura A-7. Parametro D correspondiente a una entrada analdgica de un escalén en todo el rango
de sefial de entrada.
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Figura A-8. Parametro D correspondiente a una entrada analégica de una sefial senoidal
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Figura A-9. Parametro D correspondiente a una entrada anal6gica de una rampa muestreada para

amplificadores operacionales con 30 dB de ganancia en bucle abierto.
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Figura A-10. Parametro D correspondiente a una entrada analégica de una rampa muestreada
para amplificadores operacionales con 40 dB de ganancia en bucle abierto.
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Figura A-11. Parametro D correspondiente a una entrada analégica de una rampa muestreada
para amplificadores operacionales con 50 dB de ganancia en bucle abierto.

La Tabla A-2 resume algunas especificaciones del ADC. Para evaluar y comparar el comportamiento
de este convertidor con respecto a otros ya publicados empleamos la misma figura de mérito (FOM) ya
definida en el capitulo 1 y 2 de esta tesis. En nuestro disefo, para un valor de ENOB de 7.5, se obtiene una
figura de mérito de 0.34 pJ. A pesar de tratarse de resultados de simulacién, la FOM obtenida puede
considerarse un resultado optimista.
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Tensién de alimentacion 1.2V
Tecnologia 0.13um CMOS
Resolucion 8 bits

Tasa de muestreo 200 MS/s
Rango diferencial de entrada 200 mV

Capacidad de entrada

Consumo de potencia

Arquitectura

120 fF (single-ended)

1217 mW (sin
comparadores)

Pipeline de doble residuo

Numero de etapas con

ganancia 6

Resolucion por etapa 1.5 bits
Ganancia por etapa 2
Numero de comparadores por 2

etapa

Tabla A-2. Resumen de las especificaciones del ADC disefiado

El ancho de banda efectivo (ERB) puede definirse como la frecuencia de la sefial de entrada para la
cual la SNDR se reduce en 3 dB (correspondiente a un decremento de ENOB de 0.5 bits) con respecto a su
valor DC, Dado que la sefiales de entrada de alta frecuencia deterioran rapidamente el parametro D de
nuestro disefo, se hace aconsejable encontrar una forma de relajar esta dependencia para mejorar dicho
parametro.

Este anexo presenta el disefio y la simulaciéon de un ADC pipeline de 8bits y 200MHz, para una
tecnologia CMOS de 0.13 um y un consumo de potencia de 12 mW. La aproximacién de doble residuo y
baja resolucion de un ADC pipeline proporciona una alta velocidad y un reducido consumo de potencial sin
ninguna mejora especial en la tecnologia CMOS y sin usar técnicas tales como la optimizaciéon de la
resolucién por etapas y el escalado de capacidades o sin mejoras sobre los componente del ADC, ya sean
amplificadores operacionales o comparadores. Como posible aplicacion, la implementacion mostrada podria
formar parte de un ADC de dos pasos y alta resolucion.
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Este apéndice recoge los resultados de investigacion obtenidos durante la realizacion de la presente
tesis doctoral, clasificados en publicaciones en revistas, aportaciones a congresos y patentes. El orden de
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