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RESUMEN

TITULO:
DISENO DE UN CONVERSOR ANALOGICO-DIGITAL CONFIGURABLE INTEGRA-
DO EN TECNOLOGIA C¢MOS'

AUTOR:* WILMAR CARVAJAL OSSA

PALABRAS CLAVE: ADC, multiestandar, Bluetooth, GSM, configurable time-interleaved

pipeline, double sampling, OTA cascodo doblado, programacién geométrica.

DESCRIPCION:

En este trabajo se aborda el diseno de un ADC multiestandar, el cual debe cumplir con
las especificaciones de los estandares Bluetooth y GSM. Este bloque hace parte de la etapa de
recepcién del transceiver inaldmbrico integrado en tecnologia CMOS propuesto por el Grupo
de Diseno de Circuitos Integrados, CIDIC, de la Universidad Industrial de Santander (UIS).

Inicialmente se realiza el analisis del ADC' como sistema, al mismo tiempo que las especi-
ficaciones a ese nivel son desarrolladas. La arquitectura adaptada a partir de la literatura es
conocida como time-interleaved pipeline, y sus bloques principales, el S&H y la celda basica
que comprende el sub-ADC' y el MDAC, son explicados posteriormente junto con la estrate-
gia de correccion digital mediante el bit de redundancia entre etapas consecutivas. Los dos
circuitos més elementales, el amplificador operacional de transconductancia (OTA) y el com-
parador de tension, son también presentados antes de introducir la programacién geométrica
como herramienta de disenio auxiliar, la cual permite la optimizacién del consumo de po-
tencia de dichos circuitos bésicos y descubre una nueva perspectiva en el diseno de circuitos
analégicos del estado del arte.

Finalmente, los resultados alcanzados y las simulaciones de los diferentes bloques consti-
tuyentes del ADC son presentados. La conclusion mas importante de este trabajo se deriva
de la aplicacién combinada de la programacion geométrica y el analisis cuidadoso de los re-

querimientos reales de los circuitos, lo cual resulta en la optimizacion del desempeno global
del ADC' disenado.

'Proyecto de Grado
2Facultad de Ingenierfas Fisico-Mecanicas. Escuela de Ingenierfas Eléctrica, Eléctronica y de Telecomuni-
caciones. Director MSc. Elkim Felipe Roa Fuentes.
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SUMMARIZE

TITTLE:
INTEGRATED CONFIGURABLE ANALOG-TO-DIGITAL CONVERTER DESIGN IN
CMOS TECHNOLOGY *

AUTHOR:'
WILMAR CARVAJAL OSSA

KEY WORDS: ADC, multi-standard, Bluetooth, GSM, configurable time-interleaved pipeline,
double sampling, folded cascode OTA, geometric programming,

DESCRIPTION:

In this work, a multi-standard ADC which should fulfill the specifications of Bluetooth
and GSM standards, is designed. This block takes place in the stage of reception of the
integrated wireless transceiver in CMOS technology proposed by the Research group on
Integrated Circuits Design, CIDIC, of the Industrial University of Santander (UIS).

Initially, analysis of the ADC as a system is carried out, at the same time that the specifi-
cations at that level are developed. The architecture adapted from the literature is known as
time-interleaved pipeline, and its main blocks, the S&H and the basic cell including sub-ADC
and MDAC circuits, are explained later on together with the digital correction strategy based
on the bit of redundancy between consecutive stages. The two more elementary circuits, the
operational transconductance amplifier (OTA) and the voltage comparator, are also present-
ed before introducing geometric programming as an auxiliary design tool, which allows the
power consumption optimization of this basic circuits and discovers a new perspective in
analog circuit design for the state of the art.

Finally, the reached results and the different ADC blocks simulations are presented. The
most important conclusion in this work is derived from the joint application of geometric
programming and careful analysis of the real circuit requirements, allowing the global per-
formance optimization in the designed ADC.

3Degree project
4Physics Mechanical Engineering Faculty. Electric,Electronic and Telecommunications School. Director
MSec. Elkim Felipe Roa Fuentes.
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Capitulo 1

Introduccion

Tecnologia y comunicacion son dos sectores del entorno en los que se desarrolla e inter-
actia el hombre contemporaneo, los cuales avanzan de forma convergente y apresurada en la
busqueda tanto de confort como de progreso.

En el mismo sentido, las comunicaciones inalambricas pertenecen a los sectores denomina-
dos actualmente como tecnologias de vanguardia. Por lo tanto, continuamente se desarrollan
nuevos y variados estdndares que pretenden normalizarlas. En este contexto, los transceivers’
con compatibilidad multiestandar han adquirido importancia en la fabricaciéon de dispositivos
versatiles y configurables en ese campo tecnoldgico.

La innovacién en el diseno de transceivers para comunicaciones inalambricas ha sido di-
rigida durante anos por los retos y especificaciones propuestos en los estandares que regulan
dichas tecnologias [1]. Recientemente, con el éxito de las redes de érea personal Bluetooth, los
esfuerzos de los disenadores y fabricantes de sistemas inalambricos apuntan a la optimizacion
del costo, desempeno y compatibilidad entre estandares y aplicaciones disimiles. Estos tres
criterios han dado origen a un nuevo enfoque sobre la integracion de sistemas portatiles
inalambricos, bajo el cual es deseable que la etapa encargada de la recepcion posea la adapt-
abilidad necesaria para procesar eficientemente senales de diferentes estandares. Dicho proce-
samiento debe ser realizado sin la necesidad de grandes modificaciones a los pardmetros de
circuito de los bloques analégicos que conforman el receptor [2].

Actualmente, los esquemas de modulacion y los protocolos digitales son dominantes en el
escenario de las comunicaciones inalambricas. Por ello se hace necesario que el procesamiento
de la informaciéon banda base en niveles superiores a la capa fisica de este tipo de sistemas,
sea efectuado en el dominio digital mediante DSPs” reconfigurables. Sin embargo, la senal
recibida en la antena de radiofrecuencia y su proceso inicial de adecuacién y conversién a IF?,
asi como todos los bloques que participan en él, se encuentran generalmente en el dominio
analégico. Por la razén anterior, se hace necesaria la existencia de un Conversor Analégico-
Digital (ADC), el cual asume el rol de interfaz o puente entre estos dos tipos de senales de
distinta naturaleza presentes a lo largo de un sistema receptor inalambrico, tal y como se
aprecia en la figura 1.1 [3].

Bajo el anterior argumento, este trabajo de grado plantea el diseno de un ADC' con-

ITérmino en inglés para denominar un sistema transmisor-receptor. En adelante, los términos en inglés
usados en este libro se presentaran en letra cursiva.

2 Abreviacién en inglés de Digital Signal Processor o Procesador Digital de Senales.

3]F es la abreviacién de Frecuencia Intermedia. Dependiendo de la aplicacién y estandar utilizado puede
ser DC (0 Hz, como en el receptor de conversién directa) o un valor especifico de frecuencia (menor a RF')
que ofrezca ventajas en la recepcién de senal.



2 Introduccién
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Figura 1.1: Modelo general de los receptores inalambricos de conversion directa.

figurable, el cual pueda operar adecuadamente bajo los requerimientos de los estandares
Bluetooth y GSM. Este bloque hard parte de la etapa de recepcion del transceiver inalambri-
co integrado en tecnologia CMOS propuesto por el Grupo de Diseno de Circuitos Integrados,
CIDIC, de la Universidad Industrial de Santander (UIS). Adicionalmente, el presente proyec-
to pretende contribuir a una serie de actividades, cuya meta es proporcionarle continuidad al
proceso de evolucion y maduracién de la iniciativa académica propuesta por el grupo, la cual
consiste en forjar una nueva linea de investigacién y desarrollo para el programa de Ingenieria
Electronica en la UIS.

Con el propésito de ubicar al lector dentro del contexto relacionado con el diseno del ADC
configurable, este capitulo realiza una breve revision de las caracteristicas y compromisos
generales involucrados en un trabajo con estas condiciones. Asi mismo, seran presentados
los diferentes requerimientos y especificaciones derivados de los estandares involucrados, los
cuales determinan la clase de ADC' a seleccionar.

1.1. Motivacion

El rédpido crecimiento en la industria de las comunicaciones inalambricas ha impulsado
recientemente muchos campos de investigacién en la electrénica, los cuales persiguen el in-
cremento tanto en el nivel de integracion, como en la adaptabilidad y versatilidad del diseno
de transceivers para RF. Como bloque fundamental dentro del procesamiento en banda base
del receptor, el ADC' disenado para estas condiciones de operacién también se ha convertido
en un area activa de innovacién y desarrollo en los tltimos anos.

La configurabilidad del ADC es uno de los principales aportes a la adaptabilidad de
los receptores multiestandar. Adicionalmente, este bloque permite la integracion de la parte
analégica y el procesamiento digital en un mismo chip, manteniendo la filosofia actual de las
soluciones SoC" para los sistemas portétiles modernos. Las anteriores consideraciones hacen
que el diseno del ADC' sea un aspecto clave en dichos sistemas.

En las referencias de implementaciones recientes de receptores multiestandar, existe una
marcada preferencia por las arquitecturas digitales de los conversores XA para la realizacion
de ADCs adaptables. En oposicién a esta tendencia, el presente proyecto plantea el diseno
de un ADC empleando una arquitectura configurable que incluye topologias tradicionales de
frecuencia de Nyquist, adaptando una propuesta igualmente disponible en la literatura.

Como se explicara mas adelante en este mismo capitulo, algunas de las desventajas del
conversor LA provienen de su misma naturaleza como arquitectura de oversampling. Las
altas frecuencias de trabajo de estos ADCs incrementan su consumo de potencia y enfrentan
el reciente cambio de paradigma de la electrénica, segin el cual la reduccién del canal de los
transistores, y el aumento de las frecuencias de operacién, han llegado a su limite. Ademaés,

4System on Chip. Tendencia de la electrénica actual cuya idea principal es que todo sistema analégico-
digital pueda ser disenado e implementado dentro de una misma pastilla de silicio.
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los fuertes cambios en la especificaciéon de SNR® cuando el ADC pasa de un estdndar a otro,
y la misma caracteristica digital de la arquitectura, hacen més complejo su diseno.

Con esta linea de diseno ligeramente divergente del estado del arte, este trabajo intenta
reafirmar y validar las ventajas de la aplicabilidad de los circuitos integrados analégicos sobre
su contraparte digital en el campo de los conversores de datos.

1.2. Consideraciones generales

El disefio de un Conversor Analégico-Digital (ADC') para un sistema receptor inaldmbri-
co multiestandar tiene diferentes enfoques debido a que cada estandar involucrado, asi como
la arquitectura seleccionada, enfrentan sus propios obstaculos e inconvenientes de imple-
mentacion.

Un receptor multiestandar no es una simple combinacién de receptores individuales que
operan bajo cada estandar, sino aquél que debe funcionar de una forma eficiente en esas
condiciones cambiantes. Por ello, uno de los principales requisitos para optimizar el costo
de implementacion de dicho dispositivo, es que la mayor cantidad posible de bloques de
circuito pueda ser compartida o reutilizada entre los diferentes modos de operaciéon. Otro
importante aspecto es la configurabilidad, ya que permite minimizar el area de silicio ocupada
por el dispositivo, ademas del consumo de potencia extra requerido para digitalizar distintos
formatos de datos [3].

Por todo lo expuesto anteriormente, se deben establecer compromisos entre los difer-
entes requerimientos de disefio antes de definir la estructura del ADC. Posteriormente, debe
realizarse una cuidadosa distribucion de las especificaciones entre los subbloques que consti-
tuyen la arquitectura del conversor seleccionada.

Sin embargo, el primer paso para contextualizar el ADC' a disenar lo constituye la identi-
ficacién general de los estandares de comunicacién inaldmbrica involucrados, asi como de las
diferentes posibilidades para las arquitecturas de recepcién disponibles, y los antecedentes y
tendencias del estado del arte en el campo de los conversores de datos.

1.2.1. Estandares inalambricos

Durante la tltima década, han sido desarrollados numerosos estandares para toda clase
de aplicaciones. Entre ellos, algunos ejemplares como la serie de IFEE 802.11 (Wi-Fi) y
Bluetooth, son dominantes en el mercado actual inaldmbrico. Otros, como UWB (Ultra Wide
Band) y el IEEE 802.15.4 (Zig Bee), se estan desarrollando y adaptando rapidamente para
entrar a competir en este ambiente de tecnologias modernas. La tabla 1.1 lista algunos de
estos estandares, su aplicacion, ventajas y desventajas. Vale la pena resaltar que asi como el
diseno de los sistemas que operan bajo ellos, cada uno de los diferentes estdndares tiene sus
propias prioridades y problemas de implementacién.

Por otro lado, y con mas experiencia y tiempo de utilizacién, se encuentran algunos
estdndares de telefonia movil, como aquellos que estdn basados en la tecnologia TDMA®,
caracteristica de la segunda generacion del sistema movil celular. Estos sistemas adquieren
diferentes denominaciones de acuerdo a la principal regién geografica donde operan: GSM en
Europa, 1S-54 en los Estados Unidos y PDC" en Japén.

®Signal to Noise Ratio (Relacién Sefial a Ruido).
6 Time Division Multiple Access (Acceso Miiltiple por Divisién de Tiempo).
" Personal Digital Cellular.
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] Estandar \ Aplicacion \ Costo* \ Ventajas \ Desventajas \
Wi-Fi Redes > $20 | Alta rata de datos, Alto costo y consumo de
empresariales usa redes existentes. potencia. Requiere APs**.
Bluetooth | Redes de éarea < $5 Base instalada amplia, Soportada sobre otras
personal optimizada para voz. redes, 8 nodos méaximo.
UWB Multimedia > $20 | Banda ancha, optimizado Todavia en desarrollo, alto
para multimedia. costo y consumo de potencia.
Zig Bee Monitoreo $0,5 Bajo costo y consumo de Aplicacién restringida, sin
y control potencia. No requiere APs. | capacidad de procesamiento.

* Valor por nodo de acceso en délares.

** AP se refiere a Access Point.

Tabla 1.1: Resumen de caracteristicas de algunos estandares inaldmbricos (adaptada de [3]).

Debido a su gran acogida y preferencia en el mercado actual de las tecnologias inaldmbricas
para redes de area personal, la banda de frecuencias libre en la que opera y su compatibilidad
de bajo costo con los procesos de fabricacién CMOS, el estandar Bluetooth hace parte de este
trabajo. El otro estandar seleccionado es GSM, y la razén se puede entender mediante un
sencillo ejemplo de aplicacion: para un dispositivo que funciona bajo GSM, un sistema celular
operacional en el contexto nacional colombiano, es de gran utilidad la posibilidad de establecer
enlaces Bluetooth de corto alcance con computadores, ‘manos-libres’ y otros celulares.

Algunas de las especificaciones y caracteristicas de operacién de este par de estandares
de comunicacién inalambrica son resenadas en las siguientes lineas.

» El estandar Bluetooth

Adoptado del estandar IEEFE 802.15.1, Bluetooth fue desarrollado originalmente para
Redes de Area Personal (PAN). Es una interfaz universal de radio que ha sido desar-
rollada para posibilitar la comunicacién inalambrica de corto alcance entre dispositivos
electrénicos a través de conexiones de radio ad hoc®. Encuentra amplia aplicacién en
sensores y configuraciéon de PANs, asi como en la conexién de teléfonos celulares y com-
putadoras portatiles con sus respectivos periféricos, tales como audifonos ‘manos-libres’
e impresoras.

Los sistemas Bluetooth operan en la banda ISM” de 2,4 GHz. Entre las caracteristicas
mas atractivas de esta tecnologia, se encuentran su bajo costo, integracién en un solo
chip y reducido consumo de potencia. Sin embargo, un sistema Bluetooth necesita estar
soportado sobre otra red inalambrica, como por ejemplo, de telefonia mévil o Wi-Fi,
para aprovechar al maximo su funcionalidad. Lo anterior se debe a la ampliacion de su
escenario operativo cuando se combina con otros sistemas inaldmbricos [3,4].

Finalmente, los procesos CMOS son ampliamente preferidos en el diseno de sistemas
Bluetooth debido a su alto nivel de integracién y bajo costo de implementacién, con
respecto a otras tecnologias de fabricacién. Adicionalmente, su desarrollo y avance, per-
mite que las actuales tecnologias CMOS sean capaces de producir disenos de circuitos
en RF con gran desempeno y altas velocidades en la banda de GHz.

8Una red inaldmbrica ad hoc es una conexién sin necesidad de un nodo central o AP (Access Point) entre
dos 0 mas equipos, sino que cada uno de ellos se encuentra en igualdad de condiciones.

9 Industrial, Scientific and Medical band: Banda de frecuencias de “uso piblico” atribuida mundialmente a
diversas aplicaciones como la investigacion espacial, exploracién de la tierra y servicio fijo por satélite, radio
aficionados, radio localizacién, radio navegacién y aerondutica. Usada también por sistemas de baja potencia
y corto alcance.
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Figura 1.2: Arquitecturas de receptores inalambricos (adaptada de [3]).

s El estandar GSM

El Sistema Global para las Comunicaciones Méviles (Global System for Mobile com-
munications), anteriormente conocido como el Grupo Especial Mévil (GSM, “Group
Special Mobile”) es un estdndar mundial para teléfonos moviles digitales. Fue creado
por la CEPT (Conférence Européenne des Postes et Télécommunications) en 1982 y
posteriormente desarrollado por ETSI (Instituto Europeo de Telecomunicaciones) como
un estandar para los teléfonos méviles europeos. Es abierto, no propietario y evolutivo,
es decir, ain en desarrollo. Es predominante en Europa, asi como el mayoritario en el
resto del mundo, tanto asi que alrededor del 70 % de los usuarios de telefénos maéviles
en 2001 usaban GSM. Este estdandar difiere de otros anteriores principalmente en que,
tanto los canales de voz como las senales de datos, son digitales. La razén de ésto es
conseguir un mayor nivel de seguridad.

GSM emplea modulacion GMSK (Gaussian Minimun Shift Keying), obtenida a partir
de MSK, que es un tipo especial de FSK (Frequency Shift Keying)''. Para el acceso
en la interfaz radio, se utiliza el sistema TDMA (Time Division Multiple Access) de
banda estrecha entre la estacién base y el teléfono celular, usando 2 canales de radio de
frecuencia duplex. Para minimizar las fuentes de interferencia y conseguir una mayor
proteccién, se utiliza el salto en frecuencia (frequency hopping) entre canales [6].

Inicialmente, GSM utiliz6 la frecuencia de 900 MHz con 124 canales de frecuencias
separadas entre si por 200 kHz. Posteriormente, las redes de telecomunicaciones publicas
empezaron a utilizar las frecuencias de 1800 y 1900 MHz, razon por la cual es habitual
que los teléfonos moviles modernos sean tribanda.

1.2.2. Arquitecturas de sistemas receptores inalambricos

Dependiendo de la ubicacion del ADC' en una cadena de recepcion de RF, su arquitectura
puede ser clasificada dentro de 3 categorias, tal y como se muestra en la figura 1.2.

Cuando el ADC procesa senales RF o en una alta IF, el receptor posee un alto grado de
versatilidad debido a que gran parte del acondicionamiento de senial puede ser hecho en el
dominio digital, lo cual representa una gran ventaja en sistemas multiestandar. Sin embargo,
sus dificultades de diseno, asi como sus requerimientos de rechazo de banda de imagen en
RF, los hacen imprécticos o muy costosos para implementacién de receptores inalambricos.
Por esta razén, los receptores con el ADC' en banda base son las arquitecturas comtinmente
utilizadas en el diseno de sistemas de RF practicos. Las variantes de esta categoria son:

19En [5] se puede encontrar una referencia més detallada sobre formatos de modulacién digital.



6 Introduccién

Antena
! 8y
= 0 -—"y || |ADC|—~| Dsp
Filtro RF 0 PLL %
@ .

Filtro Selector
de cana

Figura 1.3: Modelo de las arquitecturas de conversién directa (homodina) y de baja IF.

Super Heterodino, Frecuencia Intermedia baja, Conversién directa y Doble conversién en [F
de banda ancha.

Contrario a la arquitectura Super Heterodino, las otras configuraciones tienen como car-
acteristica comun la ausencia de etapas de alta selectividad en IF, lo cual hace posible la
integracién del receptor completo debido a la ausencia de elementos externos. Por otro lado,
la configuracién de doble conversiéon en /F de banda ancha requiere varios mezcladores de
alto desempeno, lo cual incrementa el consumo de potencia y la complejidad de su diseno.
Como resultado, actualmente las arquitecturas de conversién directa (IF' de 0 Hz) e IF baja
son las mas populares en el diseno de sistemas receptores monoliticos. Su esquema gener-
al aparece en la figura 1.3. El procesamiento RF precedente al ADC estd constituido por
circuiterfa analégica [3].

La arquitectura de conversién directa es mas favorecida en el disenio del receptor multi-
estandar comparado a la de IF' baja. La razon es que su diseno banda base es mas sencillo,
como se explica a continuacion. En primera instancia, en la arquitectura de Frecuencia Inter-
media baja, la seleccion de dicha frecuencia es usualmente optimizada de acuerdo al formato
de modulacién y el ancho de banda para un estandar particular. Entonces, la IF frecuente-
mente varia a medida que el receptor se mueve entre estandares para evitar una degradacion
significativa en su desempeno. Como consecuencia, se complica el diseno del filtro selectivo
del canal, cuya frecuencia central estd ubicada en la [F. En la arquitectura de conversion
directa, dicho filtro es pasa bajas y no tiene una frecuencia central que deba ajustarse para
cada modo de recepcion. Adicionalmente, su ancho de banda también varia de un estandar a
otro, y la implementacion de un filtro de banda de paso variable es relativamente mas sencilla
en uno del tipo pasa bajas que en su contraparte pasa banda [3].

Aunque el receptor de conversién directa goza de un alto nivel de integracion y la posi-
bilidad de un consumo de potencia bajo, debe anotarse que sufre de algunas desventajas
inherentes a su implementacién. Este es el caso del offset de DC (generado por variaciones
en el oscilador local e intermodulaciones de arménicos de segundo orden) y el ruido flicker.
La arquitectura de IF baja es inmune a estos problemas, porque opera mas alla de 0 Hz
(DC), pero requiere de un filtro de rechazo de banda de imagen.

1.2.3. Estado del arte

Las comunicaciones inaldmbricas no son el tnico sector tecnolégico que demandan el de-
sarrollo de ADCs configurables y flexibles en sus especificaciones de operacion. Estos también
son requeridos frecuentemente en aplicaciones de video, imagen, biomedicina, entre otras. Por
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Autor T. Salo | M. R. Miller | I. Ahmed | G. Geelen | Chandrakasan | Fujimoto B. Xia
Referencia [7] 2] 8] [9] [10] [11] [12]
Ano 2002 2003 2005 2006 2006 2006 2006
Arquitec- YA YA Pipeline Pipeline Successive YA Parallel
tura aproximat. Pipeline
Fs [MS/s] 80 23-46 0,001-50 25-120 0-0,1% (0-0,2) 80-100 11-44
Bits 14 6 10 10 127 (8) 1 11-8
P [mW] 24-38 30-50 0,015-35 7,5-36 0,025 para ¥ | 23,8-344 | 14,8-20,2
BW [MHz] | 0,27-3,84 0,615-1,92 - > 100 - 3,2-4 0,550-5,5
Aplicacion GSM - Receptores Variada Video e Micro - ISDB-T - | Bluetooth-
especifica WCDMA | multibanda imagen sensores DVB-T 802.11b
vdd [V] 3.0 3,0 1,8 1,2 1,0 1,8 2,5
Area [mm?] | 0,52-0,79 1,4 1,2 0,3 0,63 1,7 2,1
Tecnologia 0,35 0,18 0,18 0,09 0,18 0,18 0,25
[pm] CMOS CMOS CMOS CMOS CMOS CMOS BiCMOS

Tabla 1.2: Recopilacion de trabajos recientes en ADCs configurables.

COMPARACION DEL DESEMPENO DE ADCs EN EL ESTADO DEL ARTE
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Figura 1.4: Estado del arte de los ADCs configurables.

esta razon, en el estado del arte de los ADCs configurables existe variedad en las caracteristi-
cas y grado de adaptabilidad de los mismos. La tabla 1.2 y la figura 1.4 proporcionan una
muestra representativa de estos trabajos.

Como se puede apreciar, conforme asi lo requiera la aplicacion especifica, hay diferentes
parametros que son susceptibles de ser configurables en los ADCs, como son la rata de
muestreo, la resolucién, y el ancho de banda.

Asi mismo, determinadas implementaciones pueden ofrecer rangos o puntos de operacién
para el ADC, como se ilustra en la figura 1.4. Como es de esperarse, los consumos de potencia
mas bajos son reportados por aquellos trabajos que involucran ratas de muestreo igualmente
bajas (en el orden de kS/s), adecuadas para aplicaciones como los microsensores del profesor
Chandrakasan [10]. Dentro de esta categoria, el trabajo reportado en [8] consigue variar su
rata de muestreo y escalar su potencia mediante técnicas de modulacién de corriente.
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En el campo de interés de este trabajo, los receptores multiestandar, es evidente la
predileccién hacia la arquitectura XA para la implementacién de ADC's adaptables. La figura
1.5 ilustra el modelo general de esta configuracion digital para los ADCs. Su principal ventaja
es que el ancho de banda de los ADCs XA puede ser configurado facilmente ajustando los
coeficientes de su filtro digital diezmador [2,7,11]. Sin embargo, la inherente naturaleza de
oversampling de estos ADCs, les exige operar a frecuencias muy altas con senales cuyo ancho
de banda sea de algunos MHz, lo cual conlleva a un incremento adicional en la disipacion
de potencia del mismo [3]. Ademés, la inevitable llegada del tan anunciado limite en el es-
calamiento de las tecnologias de fabricacién de microelectrénica (o nanoelectrénica, para ser
mas precisos), y por ende, la incapacidad de seguir aumentando las frecuencias de trabajo,
anade una restriccion adicional a las altas velocidades de operacion de las arquitecturas con
oversampling. Por otro lado, el ADC XA necesita informacion de control logico digital, lo
cual incrementa en cierto grado la complejidad de su diseno.

En [12] se propone una arquitectura configurable que consiste en la combinacién de un
par de estructuras de rata de Nyquist, conocidas como pipeline y time-interleaved, la cual se
muestra en la figura 1.6. Su primera versién fue reportada dos aflos antes en [13]. Este ADC
esta enfocado a receptores de modo dual que pueden operar bajo el estandar Bluetooth. Por
las anteriores caracteristicas, ésta es la propuesta seleccionada como guia para el presente
proyecto.

Como se puede ver en la figura 1.6, la arquitectura esta formada por dos ramas pipeline
idénticas que funcionan alternadamente, como en un esquema time-interleaved. El empleo de
estas dos configuraciones permite alcanzar altas velocidades con resoluciones moderadas. De
igual manera, la posibilidad de apagar bloques en cada rama o una rama completa, permite
variar la resolucion y la velocidad del ADC, aparte de contribuir a un ahorro en la disipacion
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Figura 1.7: Arbol de referencias del articulo guia.

de potencia. Los anteriores beneficios se obtienen a expensas de un incremento en el area de
silicio ocupada por el ADC' disenado.

La figura 1.7 ilustra el seguimiento realizado al trabajo reportado recientemente (Marzo
del 2006) en [12]. El significado de los distintos tipos de flechas utilizadas en esta figura para
senalar algunas de las referencias del articulo base se explica a continuacion:

I - Aportes a la implementacién, desde el nivel de sistema hasta los transistores.

IT - Contextualizacion y area de aplicacion en el estado del arte.

III - Trabajos con los que se comparan los resultados obtenidos.

IV - Guia y raiz de la combinacién de arquitecturas utilizada.

V - Referencias no derivadas del articulo base.

Los estandares Bluetooth y Wi-Fi estan relacionados con el conjunto de articulos del
estado del arte reportados en la figura 1.7, lo cual es consecuencia de su gran popularidad en el
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mercado actual de las comunicaciones inalambricas. Adicionalmente, su frecuente coexistencia
y campos de aplicacién comunes, han atraido los intereses de los disenadores de receptores
multiestandar en los ultimos anos.

En [20], sus autores reportan que es la primera vez que se combinan las arquitecturas time-
interleaved y pipeline, lo cual permite superar las tradicionales desventajas del paralelismo en
los ADCs, como son el mismatch'' en ganancias, offsets y temporizacién. Lo anterior se logra
mediante la reutilizacién de cadenas de resistores, circuitos de polarizacién y de sincronismo
en los MDACs', los cuales hacen parte de los bloques que conforman una cadena pipeline.
No obstante, este trabajo esta enfocado a aplicaciones rapidas de su época, como HDTYV,
comunicaciones digitales e instrumentacién. De esta forma, el articulo describe el ADC més
rapido reportado a esa fecha, superando la limitacién en las 50MS/s de trabajos anteriores
con tecnologia CMOS.

Unos anos después, el trabajo [18] expone un estudio detallado sobre la manera de se-
leccionar la resolucion por etapas de un ADC' pipeline. Este articulo contrasta con la idea
de trabajos anteriores que validan la minimizacién de la resolucién por etapa. Para ello,
demuestra a través del andlisis automatizado de un ejemplo de diseno que cuando se per-
siguen resoluciones superiores a los 10 bits y altas velocidades, la soluciéon 6ptima es una
combinacion de resoluciones alta y media por etapa. De esta forma se consigue minimizar
disipacion de potencia y area, respectivamente.

El ADC implementado en [12] es uno de los bloques que hacen parte del receptor reportado
en [27]. Este diseno contrasta con la tendencia de trabajos en campos de aplicacién similares,
como [1] y [14], donde el ADC no se incluye en la etapa de recepcion.

1.3. Especificaciones del ADC configurable

A partir de la primera introduccién del Sistema de Telefonia Mévil Avanzado (AMPS)
en 1983, las tecnologias inaldmbricas modernas han evolucionado desde los simples servicios
de telefonia moévil hasta los actuales servicios de multimedia y transferencia de datos de al-
ta velocidad. Su aplicacién permite la interconexion via radio entre redes de drea personal,
local, metropolitana y amplia (PAN, LAN, MAN, WAN). Adicionalmente, las tecnologias
de telecomunicaciones analdgicas han sido reemplazadas por las mas funcionales y eficientes
tecnologias digitales, y las aplicaciones de banda ancha y banda ultraancha (UWB) estan
emergiendo como el nuevo mercado en expansion en el campo de las comunicaciones in-
aldmbricas [3].

Uno de los problemas que surgen en el desarrollo de las tecnologias inaldmbricas es la
coexistencia de diferentes estandares. En los sistemas de telefonia moévil y comunicacién per-
sonal, los servicios estdn basados en estandares regionales o nacionales como GSM, DECT"
(Europa), 15-54 e 15-95 (EU). De esta forma, los dispositivos méviles pueden interoperar
solo dentro de su propio ambiente de radio y regiones geograficas. Como consecuencia de
esto, los costos adicionales e inconvenientes en la comunicacion se convierten en experiencias
comunes para los subscriptores de servicios inalambricos. Los transceivers multiestandar ofre-
cen una alternativa con un dispositivo tinico y versatil para operar bajo diferentes estandares,
convirtiéndose en una solucién para este problema.

1 Término en inglés para referirse al desbalance existente entre elementos o pardmetros de circuito que
nominalmente deberian ser iguales.

12 Multiplying Digital to Analog Converter.

13 Digital European Cordless Telecommunications.
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] Parametro GSM \ Bluetooth \
Banda de frecuencias [MHz] 935-960 ( Receptor mdvil ) 2400-2483.,5
Método de acceso TDMA/FDD TDD/FHSS
Modulacion de amplitud constante GMSK GFSK
Producto BT* 0,3 0,5
Numero de canales 124 79
Separacion entre canales [MHz] 0,2 1
Sensibilidad [dBm] (BER requerida) -102 (1073) ( Canal estdtico ) -70 (1073)
Maximo nivel de potencia recibido [dBm)] -15 -20
Duracién total de tramas (canal) [us] 4615 625
N° Tramas/Ranura tiempo (Duracién [us]) 8 (577) 1 (625)
Tiempo de asentamiento [us] 865 254
Rata de saltos de frecuencia [saltos/s] - 1600
Rata de bits por canal [kbit/s] 270,833 -

* BT es el producto del ancho de banda absoluto del filtro (B) y la duracién de simbolo (T).

Tabla 1.3: Especificaciones de los estandares operacionales en el ADC' a disenar.

Desde el punto de vista del receptor, normalmente los estandares de comunicacién in-
alambrica tienen caracteristicas similares en el procesamiento RF, lo cual hace posible com-
partir esta etapa entre diferentes modos de recepcion sin necesidad de muchos ajustes. Por
otro lado, el DSP puede proveer facilmente la flexibilidad necesaria para procesar diferentes
protocolos y formatos de datos. Asi, la mayoria de las dificultades de disenio recaen en los cir-
cuitos analdgicos banda base, y entre ellos, el ADC' es uno de los bloques mas importantes [3].

Para tener la adaptabilidad deseada en un receptor multiestandar, el ADC' debe ser
capaz de acoplarse a las diferentes especificaciones de diseno para cada modo de operacién.
Apuntando al anterior objetivo, el primer paso a seguir es el conocimiento detallado de las
caracteristicas de los estandares involucrados en el presente trabajo. Para ello, en la tabla
1.3 se presenta un resumen de las principales especificaciones de desempeno de los estandares
Bluetooth y GSM [4,6]. Las especificaciones recopiladas en la tabla 1.3 han sido extraidas
pensando en la cadena del receptor completo, desde la antena hasta la entrada al procesador
digital de datos banda base.

El siguiente paso consiste en la traduccion y utilizacion de los pardametros anteriores para
la caracterizacion del conversor analdgico-digital, inicialmente a nivel de sistema. Para llevar
a cabo dicha caracterizacion, este bloque debe ser comprendido desde su concepto basico: una
caja negra cuyas entradas son senales analdgicas, las cuales son muestreadas a una frecuencia
determinada, discretizadas en amplitud y codificadas en niveles binarios, para ser entregadas
a la salida.

Algunas de las especificaciones condensadas en la tabla 1.3 son relevantes para el diseno
del ADC. Entre ellas, cabe resaltar el esquema de modulacién utilizado, el ancho o separacién
entre canales y la sensibilidad, definida como aquel nivel de potencia minimo para el que se
debe cumplir cierto desempeno, evaluado generalmente mediante la rata de error de bits

(BER).

En lo que resta de esta seccién, las principales especificaciones de diseno concernientes
a un ADC multiestandar serdan brevemente explicadas. Para una revision mas profunda y
detallada, el lector puede referirse a [28].
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Figura 1.8: Funcién de transferencia ideal y no ideal del ADC' con los errores INL y DNL.

1.3.1. Linealidad

El rango de excursién en escala completa de la senal a la entrada del ADC' es expresado
en Volts, y se denota como Vgrg. Asumiendo que la senal varia entre —Vrg/2 v +Vrg/2,
el tamano del paso de tension en la funcién de transferencia del ADC (figura 1.8), el cual
corresponde también al valor del bit menos significativo (LSB), es A = 1 LSB = Vpg/2",
donde N es el nimero de bits o la resolucién del conversor.

Los errores estaticos en la funcion de transferencia del ADC son descritos por la no
linealidad diferencial (DNL) y la no linealidad integral (INL). Ambos errores son ilustrados
en la figura 1.8 y se relacionan de acuerdo a la expresién (1.1), donde k representa cualquiera
de los escalones de la funcion de transferencia del ADC. El DNL mide el grado de desviacion
de los pasos de tensién reales con respecto a su valor nominal, que es de 1 LSB. Por otro
lado, el INL corresponde al valor acumulativo del DNL, y representa la diferencia entre el
valor ideal analdgico de la senial (exhibido en la linea recta de pendiente 1, libre de errores
de ganancia y de offset) y el valor real a la salida del ADC' (sobre la funcién de transferencia
escalonada real).

k
INL, =) DNL; (1.1)
i=1

Estos dos parametros indican la precisién real de un conversor e incluyen los errores de
cuantizacion, no linealidades, ruido, errores de offset y ganancia. Ellos pueden ser presentados
graficamente como funcion del codigo digital de salida, o a través de su valor maximo, el cual
corresponde a un simple nimero en unidades de LSB. De esta ultima forma se tiene que,
para garantizar que el ADC sea monétono'”, se debe cumplir que INL;, < 0,5 LSB, lo cual

implica a su vez que DNL, < 1LSB.

14Un ADC es monétono cuando se cumple que para incrementos en el valor de la sefial analégica de entrada,
igualmente se incrementa el valor de la senal digital a la salida. La monotonia de un ADC evita la pérdida
de codigos digitales a la salida.
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Figura 1.9: Especificacion del rango dindmico del ADC (adaptado de [30]).

1.3.2. Relacién senal a ruido (SNR), rango dindmico (DR) y res-
olucién

Un analisis exhaustivo para la determinacion de la resoluciéon minima necesaria en un
ADC' que hace parte de un receptor en banda ultraancha (UWB) es presentado en [29]. Este
estudio, asi como otras referencias de la literatura, explica la gran dependencia del requer-
imiento de resoluciéon sobre el esquema de modulacion, las caracteristicas del canal utilizado,
la naturaleza de las interferencias no deseadas dentro y fuera de banda, la arquitectura de
receptor utilizada y la mayoria de los bloques que la constituyen, desde el LNA en la entrada
hasta el filtro que precede el ADC, incluso con la participacion del sintetizador de frecuencia.

Como resultado, en [29] se demuestra que si se tiene en cuenta el verdadero impacto
de todos los factores citados, se puede hallar un requerimiento real de resolucién del ADC,
mucho menos sobredimensionado que el obtenido cuando se aplica la estrategia tradicional
en el estado del arte. Un desarrollo con tal grado de profundidad y detalle esta fuera del
alcance de este trabajo de grado, razén por la cual aqui se emplea el método tradicional, tal
y como se explica a continuacion.

La resolucién del ADC' esta relacionada con su requerimiento de rango dindmico (DR),
el cual a su vez es derivado de las especificaciones de sensibilidad, méaximo nivel de potencia
recibida y perfiles de blockers'® para un estdndar y una arquitectura de receptor especificos.
El diagrama conceptual de la figura 1.9 ilustra la distribucion del DR entre otras cuatro
especificaciones, las cuales son definidas para los estandares Bluetooth y GSM en las siguientes
lineas.

El primer requisito que debe cumplir el DR, es cubrir el error irreversible de cuantizacién
introducido por el ADC en el proceso de discretizacion de la senal analdgica a la entrada. Este
error impone un limite inferior para el DR del ADC| y su impacto es cuantificado mediante
la relacién senal a ruido (SNR). La extraccién del requerimiento de SNR estd estrechamente
relacionada al desempeno exigido para el esquema de modulacién utilizado en un determinado
estandar de comunicaciones inaldmbricas.

El analisis de cada estdndar es realizado a través de simulaciones con modelos , y mediante
expresiones tedricas extraidas de la literatura [5]. Se debe aclarar que para la recepcién de
senales moduladas digitalmente, se tiene la opcion de hacerlo en forma coherente o no coher-

15En la documentacién de un estdndar de comunicaciones inaldmbricas [4, 6], se denominan blockers a las
fuertes senales moduladas de interferencia en canales adyacentes al canal deseado. Estas interferencias deben
ser toleradas por el receptor manteniendo un nivel minimo de desempefio (BER).
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Figura 1.10: BER vs. SNR para el esquema de modulacién empleado por GSM.

ente. La primera de ellas implica la disponibilidad de réplicas exactas de la senal transmitida
en el demodulador, el cual las correlaciona con la senal recibida para tomar una decision con
respecto a umbrales predefinidos. Por otro lado, la demodulacién no coherente no necesita
tal conocimiento de la senal transmitida. La complejidad del receptor en la tltima opcién es
menor, a expensas de la degradacion en el desempeno del sistema.

Para ambos estandares, el requerimiento de SNR a partir del requisito de BER, es tomado
del peor caso entre las diferentes opciones consideradas. Los detalles de dichas opciones son
presentados a continuacién.

» Especificacion de SNR en GSM

La tabla 1.3 muestra que la BER requerida para GSM es de 0,001, y la figura 1.10
exhibe los niveles de SNR necesarios para alcanzar tal desempeno. Los datos utiliza-
dos para la elaboracion de la gréfica 1.10 son tomados de las expresiones tedricas para
la demodulacién coherente y no coherente de GMSK [5] y de un modelo bésico im-
plementado por el autor, el cual es mostrado en la figura 1.11. Para la demodulacién
coherente, la expresion tedrica utilizada aparece en (1.2), y para la recepcién no coher-
ente la ecuacién graficada corresponde a (1.3).

BER = %erfc ( o (%)) (12)

BER = %e‘“(ﬁ'é) (1.3)

El valor de a empleado para ambas ecuaciones es 0,68, el cual corresponde a un valor
de BT cercano a 0,3, tal y como lo requiere el estindar GSM (revisar la tabla 1.3).
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Figura 1.11: Modelo utilizado para el anélisis de desempeno del estandar GSM.
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Figura 1.12: BER vs. SNR para el esquema de modulacién empleado por Bluetooth.

La funcién er fc(u) que aparece en la expresion (1.2) hace referencia a la funcién de
error complementario, la cual representa el doble del area bajo la curva que dibuja la
funcién de densidad de probabilidad de una variable con distribucion Gaussiana, T = 0,
0? = 1/2 y cuyo valor es mayor a u. Su férmula matemadtica es la ecuacién (1.4).

2 [
erfc(u):ﬁ/u e *dz (1.4)

» Especificacion de SNR en Bluetooth

El requerimiento de BER que aparece la tabla 1.3 determina el desempeno exigido por
el estandar Bluetooth. Para satisfacer tal requisito, un minimo nivel de SNR debe ser al-
canzado, tal y como lo muestra la figura 1.12. Dicha figura esta basada en los resultados
de simulacion de dos modelos: uno de un demodulador éptimo no coherente implemen-
tado especificamente para Bluetooth, el cual fue tomado de [3]; y otro implementado
por el autor, similar al utilizado para GSM en la figura 1.11.

El siguiente componente del DR, denominado relacion potencia pico a promedio, busca evitar
el recorte de picos o aumentos repentinos en la senal analégica de entrada, lo cual generaria
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Figura 1.13: Perfiles de blockers y méascara de atenuacion del filtro banda base.

distorsién arménica. De [30] se tiene que para esquemas de modulacién de envolvente con-
stante, como es el caso de GMSK y GFSK, un minimo de 3 dB puede ser utilizado para esta
especificacion, la cual constituye de cierta manera, otro margen de diseno.

Posteriormente, aparece uno de los aportes mas significativos al DR, por parte de los
residuos de interferencias que permanecen después de la seleccién de canal deseado. Esta
especificacion estd relacionada con el tratamiento que la senal RF recibe desde la antena
hasta la entrada en banda base al ADC.

En un receptor de conversion directa no existe un filtrado de seleccién de canal en RF),
y soOlo las interferencias fuera de banda son atenuadas por los elementos pasivos del filtro
externo. Como consecuencia, la trasladacién a banda base por parte del mezclador de senal
(que es un bloque pasa todo), trae consigo los blockers gigantes que acompanan de cerca
a un determinado canal deseado. Un filtro banda base anti-aliasing'® selector de canal que
precede al ADC' es utilizado cuando esta operaciéon decide llevarse a cabo en el dominio
analogico, como es el caso del transceiver en proceso de disenio del grupo CIDIC bajo el
estandar Bluetooth.

Sin embargo, un nuevo inconveniente se presenta cuando se analiza el sistema desde el
punto de vista de un ADC multiestandar, el cual involucra especificaciones de comunicacion
celular mucho mas robustas y exigentes, como GSM. La forma mas clara de visualizar lo
anterior, es con la ayuda de la figura 1.13, la cual exhibe simultaneamente los perfiles de
blockers para los estandares Bluetooth y GSM, asi como un bosquejo ideal de la mascara de
atenuacién del filtro ya disenado para este transceiver [31]. Los perfiles de blockers no son
mas que una interpretacion grafica de la correspondiente especificacion que ha sido extraida
de los estandares [4, 6].

Como puede apreciarse en la grafica 1.13, debido a que el canal de GSM es mucho méas

16Se denomina aliasing al solapamiento que puede presentarse entre las componentes espectrales de una
senal analégica muestreada cuando no se cumple el teorema de Nyquist. Dicho teorema afirma que la fre-
cuencia de muestreo debe ser como minimo el doble de la maxima frecuencia presente en la senal original.
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angosto que el de Bluetooth, el filtro disenado para este ultimo estandar deja pasar hasta 4
canales vecinos a lado y lado del deseado. El ultimo de estos blockers, el cual esta alejado
alrededor de 1 MHz del canal deseado, es el mas fuerte de todos, ubicandose 56 dB por encima
de la referencia de senal deseada. Por el contrario, Bluetooth tiene la ventaja adicional de
que el canal adyacente se encuentra al mismo nivel del canal escogido.

La consecuencia del anterior andlisis es la necesidad de un ADC de moderada a al-
ta resolucion para el transceiver operando bajo GSM, si se pretende evitar la pérdida de
senales ttiles pero débiles, en compania de semejantes obstaculos en su vecindad espectral.
La omisién de un lazo de AGC (Automatic Gain Control) para compensar senales deseadas
muy débiles/fuertes, como es frecuentemente aplicado en el estado del arte [3,12,27], es otro
hecho derivado de la figura 1.13. La razén es sencilla: la reduccion de ganancia frente a las
grandes interferencias vecinas degrada la sensibilidad ante senales deseadas pero débiles, y
el incremento de ganancia por niveles de senales débiles satura el ADC' en presencia de los
fuertes blockers adyacentes [28].

Surge entonces una duda final respecto al evidente compromiso de especificaciones que
existe entre el filtro y el conversor analégico-digital en banda base: jPor qué no se implementa
un filtro de ancho de banda variable que pueda seleccionar adecuadamente el canal deseado
tanto en Bluetooth como en GSM?, y de esta manera se relaje el requerimiento de rango
dinamico, resoluciéon y por ende, potencia del ADC que le sigue en la cadena receptora.
La respuesta no es sencilla ni constituye una visién global en el estado del arte, pero es
un argumento valido para los objetivos particulares del proyecto del transceiver del grupo
CIDIC.

Tres factores participan en la solucién al interrogante planteado:

@ La diferencia en el ancho de canal entre los dos estandares es muy grande (tabla 1.3),
lo cual ocasiona que el nuevo diseno del filtro banda base sea complicado. Ademas,
es muy probable que los valores de los nuevos elementos pasivos necesarios hagan im-
préactica la integracién monolitica de tal filtro, obligando a la utilizacion de elementos
externos al chip. Esto contradice la filosofia SoC' que la academia y la industria de la
microelectrénica aplican.

@ Siguiendo la idea de @, un filtro con una banda de paso tan angosta como lo exige el
canal de GSM, llevaria a un incremento en el orden del mismo, y simultaneamente, en
su disipacion de potencia. Este incremento podria ser superior al que se obtiene en el
ADC' como precio de su requerimiento de resoluciéon en GSM.

@ Otra propuesta del estado del arte contempla la utilizacién de un ADC' de alta resolu-
cién con arquitectura de oversampling que digitalice el canal deseado y los blockers en
banda base, o incluso en IF, para llevar a cabo la seleccién de canal posteriormente
en el dominio digital, donde un filtro de esta naturaleza es mucho mas flexible y pro-
gramable. Todo esto sigue la tendencia de conseguir un transceiver mucho méas digital.
Sin embargo, esta idea también contradice el derrotero del CIDIC, segun el cual los
circuitos y sistemas analdgicos pueden ofrecer un desempeno similar o superior a su
contraparte digital.

Y finalmente, del diagrama presentado en la figura 1.9, sélo falta el dltimo bloque que
influye en el DR del ADC' a disenar. Se trata de un margen de diseno superior, el cual busca
compensar errores de offset, de ganancia y transitorios en la amplitud de la senal de entrada.
En [3] se sugiere que este componente puede oscilar entre 4 y 10 dB.
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La relacién senal a ruido (SNR) en el ADC debido al error de cuantizacién puede ser
formulada como:

SNR=6,02-N+176 dB (1.5)

donde N es el nimero de bits o la resolucién del ADC' [3,28,30].

El nimero de bits en el ADC' es seleccionado generalmente para garantizar que la con-
tribucion del ruido de cuantizacién al SNR total, a la entrada del demodulador implementado
en el DSP, sea despreciable comparado con el ruido introducido por la etapa inicial de RF. A
partir de lo anterior y de la definicion del SNR como una medida del maximo rango dindmico
del ADC, el requerimiento de resolucion del ADC para cada estandar puede ser derivado
utilizando el DR y la expresién (1.5).

Como resultado final, y a partir de los aportes consignados en el esquema de la figura 1.9,
se obtiene entonces un requerimiento en DR de 74 dB o 12 bits bajo el estandar GSM. De
manera similar, para el ADC operando bajo el estandar Bluetooth, la especificacion de DR
queda en 34 dB o 6 bits.

1.3.3. Ancho de banda y frecuencia de muestreo

El teorema de Nyquist es la principal herramienta para la seleccion de la minima frecuencia
de muestreo necesaria en los ADC. Sin embargo, factores adicionales conllevan a que dicho
pardmetro sea mayor a esta cota inferior tanto en Bluetooth como en GSM.

En el caso de Bluetooth, analisis y simulaciones realizadas a nivel de sistema en [3] llevan
a la conclusién de que una rata de muestreo minima de 11 MS/s es requerida para conseguir
una precisa sincronizaciéon en el demodulador. Lo anterior es consecuencia del preambulo
extremadamente corto (4 us) en la trama de datos de este estandar. La importancia de esta
seccién de los paquetes de datos Bluetooth, radica en que es utilizada por el receptor (y el
ADC como parte de él) para ajustar y corregir sus desviaciones y transitorios.

Por otro lado, bajo el estandar de operacién GSM, el ancho de canal sugiere que la méaxima
frecuencia presente en su espectro centrado en banda base es de 100 kHz, lo cual resulta en
un requerimiento minimo de rata de muestreo de 200 kHz. Sin embargo, los blockers de la
figura 1.13 también tienen su impacto en esta especificacion. Debido a que el filtro banda
base permite el paso hasta de 1 MHz del espectro de GSM, si se muestrea a 200 kHz el
fenomeno de aliasing entre los blockers residuales destruiria toda la informacién de dicho
espectro, incluyendo la del canal deseado.

Con los argumentos presentados en los parrafos anteriores, y procurando un factor entero
de escala entre las ratas de muestreo de ambos estandares, éstas pueden ser ahora especi-
ficadas adecuadamente. Como resultado, frecuencias de muestreo de 11 y 2,75 MHz son
determinadas para Bluetooth y GSM, respectivamente.

1.3.4. Consumo de potencia

Los dispositivos inalambricos estan pensados para ofrecer movilidad al usuario final. Por
esto, usualmente son alimentados desde baterias, las cuales son generalmente las partes mas
voluminosas, pesadas y costosas de estos sistemas.

A partir de lo anterior, prolongar el tiempo de duraciéon de la bateria u optimizar el
consumo de potencia es y sera siempre el referente de mayor prioridad en todos los niveles
de la jerarquia de diseno de los sistemas inalambricos. E1 ADC como uno de los principales
bloques en el receptor, usualmente contribuye con mas de 2/3 del gasto de potencia del
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’ Parametro \ GSM \ Bluetooth \
Arquitectura Configurable Time Interleaved Pipeline
Tecnologia CMOS 0,35 pm
Voltaje de alimentacion 3,3V
Consumo de potencia minimizar, < 30 mW
Maéximo ancho de banda de senal 100 kHz 500 kHz
Frecuencia de muestreo 2,75 MHz 11 MHz
Rango Dindmico a la entrada 74 dB 34 dB
Resolucién 12 bits 6 bits
Excursién total a la entrada (Vpg) 2V,
INL < 0,5 LSB
DNL <1LSB

Tabla 1.4: Especificaciones de disetio del ADC multiestandar.

mismo. Entonces, el diseno del ADC debe ser conservador en potencia, y cualquier ahorro
en esta especificacion a nivel de ese bloque sera muy valioso en la optimizacién de potencia
del receptor completo. Adicionalmente, una menor disipacién de potencia hace mas facil
mantener la temperatura de operacién del ADC en un nivel adecuado.

1.4. Resumen del capitulo

En las secciones anteriores se han presentado los principales topicos relacionados con la
funciéon de un conversor analdégico-digital, identificandolo como bloque constituyente de una
cadena receptora que opera bajo dos estandares diferentes. De igual forma, se han extraido
las principales especificaciones de los estandares operacionales en el ADC a disenar, para
luego transformarlas en requerimientos particulares del mismo.

Consecuentemente, para garantizar un ADC mondtono, se estudid y cuantifico la especi-
ficacién de linealidad. De forma similar, un requerimiento de SNR y/o resolucién se desar-
rollé en detalle, para alcanzar un minimo nivel de desempeno exigido por los estdandares.
Finalmente, los parametros de frecuencia de muestreo y disipacion de potencia fueron aco-
tados, con el fin de estar acorde con las caracteristicas espectrales de los estandares y las
condiciones de portabilidad de los dispositivos actuales, respectivamente.

Con el fin de brindar una visién general del disenio de un ADC multiestandar, un resumen
de las especificaciones extraidas a lo largo de esta capitulo es presentado en la tabla 1.4. Los
pardametros relacionados con la tecnologia de fabricacion, la tension de alimentacion y la
excursiéon de voltaje esperada a la entrada del ADC, fueron determinados a partir de las
condiciones de diseno del transceiver completo del CIDIC. Por otro lado, la cota superior
para el consumo de potencia fue especificada a partir de la tendencia en el estado del arte,
tal y como se aprecia en la tabla 1.2. Para concluir esta primera parte del documento, a
continuacion se presenta una breve descripcion del contenido y la estructura del mismo.

1.5. Organizacién del documento

En este trabajo se aborda el disefio de un conversor analdgico-digital (A DC') multiestandar
integrado en tecnologia CMOS 0,35 um, el cual debe cumplir con las especificaciones de los
estandares Bluetooth y GSM. Asi, el presente documento complementa la anterior actividad
mediante el informe de cada una de las etapas y pasos seguidos durante su desarrollo. En
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procura de ofrecer al lector una vision general del alcance de este libro, a continuacién se
presenta una breve descripcién de la estructura de su contenido.

El capitulo 2 presenta la primera perspectiva del ADC como sistema. Su arquitectura y
las diferentes variaciones que en ella pueden ser concebidas, constituyen el enfoque principal
de la segunda parte del libro. Finalmente, trazando la ruta que parte desde la identificacion
de las no idealidades hasta la especificacién de los parametros que las contrarrestan, la de-
scripcién de los bloques funcionales que conforman el sistema de conversion analégico-digital
es completada.

La arquitectura aplicada en el ADC' de este proyecto es conocida en la literatura como
time-interleaved pipeline. Su puerta de acceso se convierte en el tema del capitulo 3: el bloque
de muestreo y retencién (S€H ). La descripcién y especificacion de este circuito es desarrollada
de manera progresiva, prestando especial atencién a la necesidad de implantar y consolidar
en el lector la idea basica del funcionamiento de los circuitos con capacitores conmutados
(SC). Estos tltimos ademads de ser fundamentales para la implementacién del S€/H, proveen
el principio de operacion primario para casi la totalidad de la arquitectura del ADC asi como
también para muchas otras aplicaciones que sobrepasan el alcance de este trabajo.

El capitulo 4 expone la composicién de la cadena de conversion pipeline. Los tres topi-
cos importantes tratados alli son la correccién digital mediante 1 bit de redundancia y las
topologias seleccionadas para la implementacion de los dos grandes bloques que estan den-
tro de la celda basica: el sub-ADC y el MDAC. Asimismo se explora la interdependencia
que existe entre estos temas, resaltando el impacto compartido que tienen las decisiones y
estrategias aplicadas en cada uno de ellos.

La parte del trabajo cubierta a través de los anteriores capitulos, permite identificar dos
circuitos analégicos que conforman los cimientos para soportar toda la arquitectura del ADC
multiestandar. Dichos bloques basicos son el comparador de tensiéon y el amplificador opera-
cional de transconductancia (OTA), cuya conceptualizacién y proceso de disenio son tratados
a lo largo del capitulo 5. Como herramienta auxiliar de valioso aporte a la labor anterior, la
programacién geométrica (PG) introduce el capitulo y descubre una nueva perspectiva en el
diseno de circuitos analogicos del estado del arte.

El capitulo 6 exhibe los resultados alcanzados, iniciando con las simulaciones de la op-
eracién de los bloques individuales disenados a lo largo del libro. Seguidamente, se presentan
algunas consideraciones y estrategias aplicadas durante la elaboracion del layout del sistema.
Finalmente, se condensan las experiencias, resultados obtenidos, conocimientos adquiridos y
recopilados, en forma de observaciones, conclusiones y recomendaciones para trabajos futuros.



Capitulo 2

Arquitectura del ADC multiestandar:
descripcion y especificacion

Las especificaciones generales del ADC multiestdndar, visto como sistema o caja negra
que convierte senales analdgicas en digitales, constituyen el principal resultado del capitulo
anterior. Continuando con la caracterizacién del conversor, el objetivo de la segunda parte del
libro es explorar y comprender la topologia seleccionada para el mismo. Mediante un recor-
rido detallado y focalizado en forma gradual hacia las diferentes caracteristicas y secciones
constituyentes de la arquitectura time-interleaved pipeline, se exhibe al lector la naturaleza
del proceso de la conversion analégico-digital de senales eléctricas. Paralelamente, las especi-
ficaciones derivadas en el capitulo | son distribuidas y asignadas a los diferentes bloques que
conforman el ADC' a disenar.

2.1. Generalidades de la arquitectura time-interleaved

Uno de los principales atractivos de la aplicacion de técnicas time-interleaving, consiste
en la posibilidad de incrementar la velocidad de operacion de un conversor, mediante el fun-
cionamiento alternado de varios ADC's controlados por diferentes fases de una senal de reloj.
Adicionalmente, desde otra perspectiva, la gran ventaja de esta arquitectura consiste en la
reduccién de la frecuencia de operacion de las ramas en paralelo, dada una rata de muestreo
total especifica. Para un ADC multiestandar, esto 1ltimo se traduce en una estrategia de
programabilidad de la frecuencia de muestreo, asi como la disminucién del consumo de poten-
cia total del conversor, a expensas de un incremento en el hardware utilizado. Como ventaja
adicional, la opcion de compartir circuitos y bloques entre las ramas paralelas, como por
ejemplo las referencias para los DACs en una cadena pipeline, llevan a que el compromiso
entre los requerimientos citados anteriormente sea menor a una dependencia lineal [28,30].

El concepto de time-interleaving es ilustrado en la figura 2.1, donde los conversores pueden
emplear cualquier arquitectura y funcionan a una rata de muestreo de f;/M, donde f; es la
frecuencia de muestreo total del ADC'y M es el nimero de ramas operando alternadamente.
Todas las ramas paralelas tienen la misma resolucién del ADC completo e igual estructura
entre ellas. Los bits de salida de los diferentes canales son multiplexados para formar la
palabra digital completa correspondiente a una muestra de la senal analégica. Posterior, o
simultaneamente, un algoritmo de correccion digital puede ser aplicado.

De acuerdo con el diagrama de temporizacién de la figura 2.1, mientras el ADC de la
rama ¢ muestrea y retiene el valor de la senal analdgica a su entrada, los demés conversores se
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Figura 2.1: Esquema conceptual de time-interleaving y su respectiva secuencia temporal.

encuentran ocupados convirtiendo muestras anteriores. De manera similar, el multiplexor es
controlado también por una combinacion de las fases de reloj, de tal forma que éste selecciona
la salida del canal i cuando su respectivo ADC' ha finalizado la conversién de una muestra.

Por otro lado, como compromiso de diseno adicional por el uso del paralelismo en la
arquitectura time-interleaving, tres fuentes principales de error introducen limitaciones en la
operacién del ADC' [28]. Este t6pico es presentado con detalle a continuacion.

2.2. No idealidades de la arquitectura tzme-interleaved

Mientras el funcionamiento en forma intercalada de cadenas pipeline permite disminuir la
velocidad de muestreo de cada rama, el mismatch o desbalance entre parametros de las ramas,
hace que esta arquitectura sea susceptible a la degradacién de su precisiéon y desempeno.
En particular, los errores por desbalances en ganancias, offsets y desviaciones de fase, son
de especial relevancia para el diseno del ADC. A lo largo de esta seccién se presentan e
interpretan dichas fuentes de error, asumiendo una rata de muestreo f; y un numero de
canales M = 2, para simplificar el analisis.

2.2.1. Errores por diferencia de ganancias

Desbalances entre las ganancias de los canales en paralelo producen distorsién en la senal
de salida del ADC. Esta fuente de error puede ser modelada como etapas extras de ganancia
en cada rama paralela, tal y como aparece en la figura 2.2(a). Como la ganancia multiplica
la senal a través de cada cadena pipeline, en el dominio de la frecuencia esto representa
una convolucién espectral, ocasionando su repeticion periddica en multiplos enteros de la
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Figura 2.2: Limitaciones de desempeno de la arquitectura time-interleaved.

velocidad de canal f,/2. Si los canales estuvieran perfectamente balanceados, las repeticiones
periddicas se cancelarian unas con otras, excepto aquellas presentes en miltiplos enteros de
fs (la rata de muestreo fundamental) [3,28].

Existen dos causas principales del error de ganancia a nivel de circuito en la arquitectura
time-interleaved pipeline. La primera de ellas es el desbalance entre capacitores de las ramas,
el cual puede ser disminuido con un cuidadoso dimensionamiento en el layout de los mismos.
La segunda es el desbalance entre los niveles de referencia para los DACs entre ramas,
inconveniente que puede ser solucionado compartiendo la misma cadena de resistores para el

conversor completo. Idealmente, esto asegura un perfecto acople entre las referencias de los
DACs [30].

2.2.2. Errores por diferencia de offsets

Las diferencias de las senales de offsets entre canales son originadas por el desbalance
entre opamps, ganancias e inyecciones de carga en los interruptores a lo largo de las cadenas
pipeline en paralelo. Estas no idealidades producen una componente de senal indeseada fija,
cuyo efecto es aditivo e independiente del nivel y frecuencia de la senal de entrada. Por esta
razon, su espectro se suma al espectro de la senal de salida, y s6lo anade tonos periédicos en
miultiplos enteros de la rata de muestreo de canal, f;/2, tal y como se aprecia en la figura
2.2(b). El error de offset puede ser modelado como fuentes de tensién conectadas en serie a
cada canal. En el peor de los casos, para una senal DC' de entrada, cada rama produce un
cddigo digital de salida diferente.

La calibracion del offset de los canales puede ser llevada a cabo analdgica o digitalmente,
considerando que la robustez lograda por la segunda opcién la convierte en la preferida. De
esta ultima forma, el offset de cada rama es medido digitalmente y sustraido del codigo
producido a la salida del respectivo canal. Una desventaja de este método desde el punto de
vista de sistema, radica en que el offset debe ser medido antes de la calibracién [28,30]. Para
garantizar que el offset sea menor a 1/2 LSB, un bit extra de resolucién debe ser usado,
el cual requiere s6lo un pequeno incremento en hardware, materializado principalmente en
algunos comparadores, resistores y capacitores unitarios adicionales.
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Figura 2.3: Arquitectura time-interleaved pipeline con circuito SE&H a la entrada.

2.2.3. Errores por desviaciones de fase

La generacion de la senal de reloj para un ADC pipeline paralelo involucra algunas con-
sideraciones. Por ejemplo, para los M canales paralelos, se requieren M senales de reloj
con multiples fases, usualmente entregadas por un generador de reloj embebido en el mismo
chip. Adicionalmente, dentro de un mismo canal, algunas fases del reloj son empleadas en
la generacion de versiones ligeramente retrasadas de las mismas. Todo lo anterior favorece
la aparicién de desbalances en la temporizacion entre los canales de la arquitectura time-
interleaving.

La falta de sincronizacién entre los muestreadores a la entrada de cada cadena pipeline
puede degradar la calidad del espectro de la senal de salida del ADC. Las desigualdades en
la temporizacion de las ramas paralelas son inevitables debido a la distribucién asimétrica
del reloj en el layout, y a la variacion en los instantes reales de cierre para los interruptores
MOS.

Las desviaciones de fase entre canales producen en el espectro un patron fijo centrado en
las frecuencias f,/2, y cuyo nivel es dependiente de la frecuencia. La distorsién generada por
falta de sincronia entre ramas puede verse como una version dependiente de la frecuencia
de aquella generada por desbalances en las ganancias. La figura 2.2(c) ilustra los errores por
desviaciones de fase y su influencia en el espectro de frecuencias. Como se indica en la figura,
los instantes de muestreo son idealmente multiplos enteros de 7' = 1/ fs; sin embargo, estos
tiempos se desvian de su valor ideal por AT [28,30].

La estrategia mas simple para reducir los errores por desviaciones de fase o sincronizacion
entre canales, es la utilizacién de un circuito de muestreo-retencién (SE&H — Sample-and-Hold)
global a la entrada del ADC, tal y como se muestra en la figura 2.3. Después del Sé9H, el cual
opera a la rata de muestreo total del conversor, f,, la senal de entrada deja de ser continua.
Consecuentemente, cuando las primeras etapas de cada cadena pipeline tomen muestras de
esta nueva senal de entrada idealmente constante, y a una velocidad menor a f, el instante
exacto de la muestra deja de ser critico.

Si adicionalmente se utilizan técnicas de muestreo doble (double sampling), de tal forma
que el opamp en el SE9H de la entrada pueda ser reutilizado y compartido entre las dos cadenas
pipeline paralelas, el cambio entre las fases de muestreo y retencion sera idéntico para ambas
ramas, minimizando entonces las desviaciones de fase. Los desbalances de ganancias y offsets
también son mitigados mediante el reuso de opamps, convirtiendo el mismatch de capacitores
en el SE&SH practicamente en la fuente mas importante de errores.

La desventaja clara del muestreo doble, radica en que el Sé&/H a la entrada del ADC' debe
ser operado a la rata de conversién total del mismo. Por ello, el diseno de sus circuitos en tec-
nologia CMOS es bastante exigente debido a la alta velocidad, ganancia y precision con la que
deben operar. De esta manera, las cualidades y falencias del Sé&/H afectan considerablemente
el desempeno del ADC, teniendo como consecuencia que la arquitectura time-interleaved
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pipeline le saca ventaja a la mas simple y rdpida topologia flash, sélo si la velocidad de
adquisicién del SE&H a la entrada es lo suficientemente mayor que la conversién A /D de los
ADCs en cada rama.

2.3. La rama con arquitectura pipeline

Ahora que ya se han identificado las ventajas y limitaciones del paralelismo en la arqui-
tectura time-interleaved, es el momento de profundizar un poco mas en la exploracién de la
estructura del ADC multiestandar. Asi, esta seccion presenta el estudio de una de las ramas
que operan en forma paralela en el conversor, la cual emplea la arquitectura pipeline por su
inherente configurabilidad derivada del empleo de etapas con diferentes especificaciones.

2.3.1. Principio de funcionamiento

La idea basica tras la conversion analdgico-digital en la cadena pipeline consiste en en-
contrar una cantidad de tensiones de referencia cuya suma sea igual al valor de la muestra
de la senal que se estd discretizando. Asociando dichas tensiones de referencia a los simbolos
binarios (0 y 1) de acuerdo a un sistema de codificacién determinado, se construye la palabra
digital de salida del ADC'. Sin embargo, tales cédigos binarios requieren algin tratamiento
digital adicional para multiplexar, alinear y corregir los bits - a partir de las tensiones de
referencia - de salida de cada etapa.

El proceso de conversion de senales analdgicas en codigos digitales presentado en el an-
terior parrafo, se lleva a cabo restando las tensiones de referencia a la muestra a través de
las diferentes etapas de la cadena pipeline. El residuo de cada etapa, el cual es usualmente
amplificado para mejorar la precision, es aplicado a la entrada de la siguiente celda. El ob-
jetivo es lograr que el residuo se aproxime a cero, indicando que la suma total de niveles de
referencia a lo largo del ADC;, iguala al valor analégico de la muestra en conversién.

2.3.2. Descripcion de la arquitectura

En un ADC con estructura pipeline, la cuantizacion de las senales analdgicas es distribuida
a lo largo de etapas operando secuencialmente, lo cual permite la construccion de conversores
de moderada velocidad y considerable resolucién con menor area. Un esquema general de la
topologia pipeline es mostrado en la figura 2.4. La cadena incluye m etapas en cascada y
un bloque S&H que puede ser agregado a la entrada, con el fin de evitar desbalances de
temporizacion en las dos rutas de senal del substractor de la primera etapa, para senales
entrantes de rapida variacion [28].

Cada una de las etapas excepto la ultima (la etapa m es sélo un sub-ADC'), incluye un
circuito S&H, un sub-ADC; un conversor digital-analégico (DAC'), un substractor que detecta
el residuo y una etapa de ganancia, tal como se aprecia en la figura 2.4. Cada etapa procesa
la senal entrante en dos fases. En la primera de ellas, la tensién en la entrada es muestreada
por el bloque Sé&H y simultaneamente digitalizada por el sub-ADC. En la segunda fase, el
resultado de la conversion A/D es llevado de vuelta al dominio analégico por el DAC vy
restado de la muestra almacenada en el paso anterior, finalizando con la amplificacién del
residuo y su retencién como senal de entrada para la siguiente etapa en la cadena [18].

En implementaciones con circuitos SC (Switched Capacitors), la operacién de muestreo y
retencién (SEH ), la conversion D/A| la substraccién y la amplificacién del residuo, son todas
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Figura 2.4: La arquitectura pipeline.

realizadas por un sélo bloque conocido como el MDAC' (Multiplying DAC), el cual consiste en
un opamp y un arreglo de capacitores e interruptores MOS. De otro lado, los cuantizadores
de baja resolucion generalmente son construidos empleando la arquitectura flash, debido a la
forma rapida y directa de su conversién. Estos sub-ADCs consisten de algunos comparadores,
generadores de tensiones de referencia y compuertas logicas. Es comun utilizar las mismas
tensiones de referencia a lo largo de todas las etapas en la cadena pipeline, con el fin de
disminuir desbalances, area y consumo de potencia del ADC.

Debido al funcionamiento de la arquitectura pipeline basado en circuitos S¢H, las celdas
bésicas en la cadena trabajan en forma concurrente para conseguir altas throughputs'. Etapas
consecutivas operan en fases opuestas, por lo que una muestra atraviesa dos celdas en un ciclo
de reloj. Sin embargo, lo anterior es obtenido a cambio de un compromiso con la latencia del
sistema. De esta forma, los bits de las diferentes etapas son producidos en diferentes instantes,
creando entonces la necesidad de bloques extras de circuitos digitales para retrasar, combinar,
y finalmente corregir los codigos digitales a la salida de la cadena pipeline, como se exhibe
en la figura 2.4.

2.3.3. Formacion de codigos digitales

La funcién de transferencia de cada etapa en la cadena pipeline antes de la amplificacion
del residuo tiene forma de sierra, excursionando entre +Vpg/2™ y —Vpg/2™ donde Vg y
ny representan el rango de excursién en escala completa de la senal a la entrada del ADC'y
la resolucion en bits de la etapa k, tal y como se aprecia en la figura 2.5. La amplificacion
del residuo es necesaria para hacer uso del rango dinamico total a la entrada de la siguiente

IE] término throughput hace referencia a la tasa de bits efectivos o informacién ttil transmitida - o
convertida en el caso particular del ADC -.
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Figura 2.6: Formacion de cédigos digitales de salida entre etapas adyacentes.

etapa, y de esta manera lograr caracteristicas uniformes en los circuitos y las tensiones de
referencia a lo largo de la cadena. Esta tension amplificada corresponde a la entrada de la
siguiente etapa, la cual se encarga de digitalizarla nuevamente, discretizando cada uno de los
segmentos de la senal con forma de sierra. Este proceso de formacién de palabras digitales
es ilustrado en la figura 2.6, para dos etapas adyacentes con 2 bits de resolucién [28].

Cada etapa tiene una resolucién de ny bits que no necesariamente es la misma. La celda
1 produce los bits més significativos (MSB), mientras la etapa m produce los bits menos
significativos (LSB). Ademas, existe con frecuencia un solapamiento entre los bits de salida
de etapas adyacentes en la cadena pipeline. De esta forma, la resolucion efectiva de cada
etapa es reducida, pero la cantidad de bits redundantes es constante entre ellas [3]. Es usual
emplear un bit de redundancia a lo largo de la cadena, excepto en la ultima etapa, cuya
resolucién efectiva corresponde a los n,, bits de salida del sub-ADC. De esta manera, la
resoluciéon total de un ADC' que emplea la arquitectura pipeline con 1 bit de redundancia
entre etapas, estd dada por la expresion (2.1).

N=S (ng —1) + n, (2.1)

3

i

Un minimo nivel de redundancia correspondiente a un bit entre etapas vecinas, es sufi-
ciente para aplicar correccién digital a los cédigos de salida del ADC, mediante algoritmos
como RSD (Redundant Sign Digit), el cual serda abordado en la seccién 4.1. Esta estrategia
reduce los errores causados por las no idealidades de los sub-ADCs y las diferentes fuentes
de mismatch a lo largo de la cadena pipeline. Para introducir dicho nivel de redundancia,
la ganancia de amplificacién del residuo de cada etapa debe ser reducida, y de esta manera,
ocupar solo una parte del rango dindmico total a la entrada de la siguiente etapa [28]. Como
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resultado, la ganancia que se aplica al residuo de cada etapa es 2(™~1  tal y como aparece
en la figura 2.4.

2.4. Optimizacion del consumo de potencia de la arqui-
tectura time-interleaved pipeline

Siguiendo la tendencia en el estado del arte hacia la minimizacién del consumo de potencia
de los circuitos integrados, los requerimientos a nivel de sistema de la arquitectura del ADC
son evaluados dentro de ese mismo escenario. De esta forma, en las siguientes lineas se
presenta un analisis aproximado del impacto del niimero de ramas time-interleaved y la
resolucion por etapa pipeline en el consumo de potencia del conversor analdgico-digital.

Es importante aclarar que la mayoria de conceptos y expresiones utilizadas en los sigu-
ientes argumentos para la seleccién de especificaciones surgen a nivel de circuito, razén por
la cual aqui solo son presentados sin entrar en mayor detalle. En capitulos posteriores, las
explicaciones y deducciones necesarias a ese nivel son desarrolladas.

De acuerdo con la descripcion de la arquitectura del ADC multiestandar presentada
en secciones anteriores, el consumo de potencia en el mismo se origina basicamente en los
circuitos digitales y de polarizacién, asi como en los sub-ADCs y MDACs de las etapas en
la cadena pipeline. Generalmente, el aporte de los dos primeros es poco significativo y casi
independiente de las especificaciones a nivel de sistema del conversor, en comparacién con
los dos tultimos bloques. Adicionalmente, el empleo de RSD para la correccién de los errores
en los sub-ADCSs, permite implementaciones con reducidos consumos de corriente. De esta
manera, el aporte mas importante en disipacién de potencia total del ADC proviene del
MDAC en cada etapa del conversor [30]. Debe resaltarse que el circuito S&H a la entrada
del ADC también representa un gasto de potencia importante, pero menos relacionado con
las especificaciones y los andlisis desarrollados en esta seccion.

El nucleo del MDAC' es el bloque amplificador de residuo, el cual es implementado con
un amplificador de transconductancia (OTA), debido a la naturaleza capacitiva pura de la
carga vista por el mismo. Como se muestra mas adelante, la corriente de polarizacién del
OTA depende de dos especificaciones relacionadas con la rata de muestreo y la resolucién
del ADC. Dichas especificaciones son el slew rate (SR) y la frecuencia de ganancia unitaria
o producto ganancia-ancho de banda (GBW). El punto clave de estas dependencias es que la
rata de muestreo lleva indirectamente al nimero de canales, mientras que la resolucion total
involucra la cantidad de bits por etapa.

Las expresiones que cuantifican las relaciones descritas en el parrafo anterior son pre-
sentadas en (2.2) y (2.3), mientras que los pardmetros y variables involucradas, con sus
respectivos significados y valores, se encuentran consignados en la tabla 2.1 [30]. Para llegar
a estas ecuaciones, se realizan las siguientes suposiciones para facilitar el manejo algebraico
y permitir una mayor comprension de los aspectos mas relevantes para el andlisis:

Se utiliza RSD y el bit de redundancia.

Todas las etapas tienen la misma resolucién efectiva n.

La tltima etapa carece del bloque MDAC, lo cual lleva a # MDACs = N/n — 1.

La tecnologia o proceso de fabricacion usado es CMOS 0,35 um.
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Parametro / Descripcién /
Variable Valor
N Resolucion total del ADC
n Resolucién de cada etapa pipeline
fs Frecuencia de muestreo total del ADC
M Numero de canales paralelos del ADC
Vrs Rango de excursién en escala completa a la entrada del ADC (2 V)
W/L Relacién de aspecto de los transistores a la entrada del OTA
Cou Capacitancia del éxido en la compuerta (4,56 - 10~3 F/m?)
I Mobilidad de los portadores (37 - 1073 m?/V's)
Cr_ror Capacitancia total de carga vista por el OTA (500 {F)
Cy, Cs Capacitancias de feedback y muestreo para el OTA (15 {F)

Tabla 2.1: Variables y pardmetros utilizados en las expresiones (2.2) y (2.3).

= No se emplea la técnica de escalamiento en los capacitores.

= Kl OTA puede ser modelado como un sistema con un polo dominante.

Itorar—sr ~ (#MDACS) - (Iora-sr) = {% - 11 . {3 ‘ % Vrs - (Cr_ror + Cf)} (2.2)

Itorar—asw =~ (# MDACS) - (Iora—asw)

N 9 L 2N s n n ’
- [5_1} | 2uCor W ((ln 2n—1) (B Ceoror 2 _1>CS))

2.4.1. Seleccion del nimero de ramas

(2.3)

El consumo de corriente del OTA puede ser derivado a partir del maximo entre las es-
timaciones dadas por (2.2) y (2.3). Entonces, es posible visualizar el impacto del grado de
paralelismo sobre la disipacién de potencia del ADC| graficando en funcién de la variacion de
fs, v dejando como parametros el nimero de canales M y la resolucién por etapas n. Estas
curvas son exhibidas en la figura 2.7 para N = 6, como es el caso del estandar Bluetooth,
ya que éste es el que requiere la utilizacion de time-interleaving debido a su mayor rata de
muestreo (fs = 11 MHz).

Tal y como se aprecia en la figura 2.7, la dependencia del consumo de corriente del OTA
es inicialmente lineal con respecto a f,, donde domina la especificacion del SR. Sin embargo, a
partir de una frecuencia determinada, el requerimiento dominante es el GBW, y la dependencia
es de segundo orden, lo cual lleva a un incremento acelerado de la disipacion de potencia en
el ADC. También es claro que a medida que se incrementa el nimero de canales, se reduce el
consumo de potencia, siendo este comportamiento mas notorio en la regién no lineal de las
curvas. Por otro lado, la ampliacion de la resolucién por etapa ocasiona una disminucion de
la frecuencia de esquina, donde la curva deja de ser lineal y pasa a ser cuadratica.

La relacién inversa entre el nimero de ramas paralelas y el consumo de corriente del ADC
se debe principalmente al empleo de técnicas como el muestreo doble y la reutilizacién de
OTAs. Sin embargo, las desventajas asociadas al mismatch entre los canales time-interleaved
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Figura 2.7: Efecto del paralelismo en la potencia del ADC (sin incluir el SE&H).

que fueron presentadas en secciones anteriores, hacen deseable utilizar una menor cantidad de
los mismos. Adicionalmente, en la figura 2.7 puede apreciarse que las condiciones de operacion
del ADC multiestandar trabajando con Bluetooth, se encuentran ubicadas en la region lineal
de cualquiera de las curvas graficadas. En dicha region, el sacrificio en consumo de potencia
por utilizar menos ramas paralelas es relativamente pequeno, en comparacién con la region
dominada por el requerimiento de GBW, donde las diferencias son mayores.

A partir de los argumentos expuestos en el parrafo anterior, en este trabajo se seleccionan
dos ramas con ADCs utilizando la arquitectura pipeline. Cada una de estas dos cadenas
pipeline opera a 5,5 MS/s, para alcanzar en conjunto las 11 MS/s requeridas por el estandar
Bluetooth, mientras que sélo una se encuentra activa para GSM, con su rata de muestreo
escalada por un factor de 2 para proporcionar las 2,75 MS/s requeridas por este estdndar.
Esta tinica rama activa bajo GSM posee una resolucién total de 12 bits, lo cual satisface su
especificacion. Ahora bien, con el fin de disminuir el consumo de potencia, la mitad de esta
cadena pipeline puede ser desactivada y funcionar en forma paralela con la otra rama de tan
s6lo 6 bits de resolucion total, cuando el ADC' trabaja con el estandar Bluetooth.

2.4.2. Seleccion de la resolucion por etapa

Uno de los aspectos mas importantes cuando se disena un ADC' con arquitectura pipeline
es encontrar la resolucion 6ptima por etapa. El nimero de bits por etapa tiene un fuerte
impacto sobre la especificacién de velocidad, precisién y potencia de los circuitos que la con-
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Figura 2.8: Efecto de la resolucién por etapas en la potencia del ADC' (sin incluir el S&H).

forman. Por consiguiente, esta seleccion representa un paso fundamental, ya que compromete
parametros de diseno importantes para el conversor.

Entre menor sea la resolucién por etapa, una mayor cantidad de ellas es necesaria para
alcanzar una resolucién determinada total del ADC a disenar. Lo anterior se convierte en
una mayor cantidad de amplificadores que aumentan el consumo de potencia, pero también
en unos requerimientos de disenio menos exigentes para los comparadores de cada sub-ADC.
Por otro lado, cada bit adicional en una celda pipeline duplica el niimero de comparadores
y reduce a la mitad el offset permitido en el sub-ADC, incrementando adicionalmente su
capacitancia de entrada, y con ello, la carga vista por las etapas anteriores.

Diversas referencias en la literatura coinciden en que para ADCs con resoluciones de hasta
8-10 bits, la minimizacién de la resolucién por etapa (1,5 bits efectivos) de la cadena pipeline,
lleva a una reduccién tanto del area del chip como de la potencia disipada [3,18,28,30]. Sin
embargo, de acuerdo con el estudio sistematico y detallado en [18], la anterior no constituye
la estrategia mas 6ptima para ADCs de alta resolucion, como es el caso que concierne al
diseno de este trabajo, que requiere 12 bits para operar con GSM.

En escenarios de alta resolucion, incrementar el nimero de bits de la primera etapa,
ayuda a relajar los requerimientos de diseno y tolerancias de error en las tltimas etapas, de
acuerdo con la expresion del error total referido a la entrada en (2.4) [30,32], donde ej, y Gy
representan la tension de error y la ganancia de la etapa k, respectivamente. Tales voltajes de
error estan relacionados principalmente con el ruido térmico y el mismatch en los capacitores.
De esta manera, también es posible aplicar la técnica de escalamiento para reducir el tamano
de los capacitores de las 1iltimas etapas, y de esta forma ahorrar area y consumo de potencia
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por amplificadores menos cargados y rapidos al final de la cadena pipeline.

€9 €3 €Em
€ToTAL = €1+ 4+ +ot

—_— 24
Gi Gi1- Gy e (24)

Los MDAC’s realizan el principal aporte al consumo de potencia del ADC. De esta forma,
otra ventaja de emplear etapas con mayores resoluciones es la disminucion del nimero de
MDACSs, como consecuencia de la reducciéon del nimero de celdas en la cadena pipeline. Lo
anterior es valido ain cuando los MDACs de las etapas multibit consumen mas potencia que
aquellos de las etapas de baja resolucién [3]. Ademés de los beneficios anteriores, el empleo
de una menor cantidad de etapas con mayores resoluciones, resulta en una menor latencia
del sistema.

Para analizar el impacto de la resolucion por etapas en el consumo de potencia del ADC,
se grafican nuevamente las expresiones (2.2) y (2.3), pero esta vez para las condiciones de
operacion del estandar GSM, pues es éste el que posee el requerimiento mas exigente (N = 12
bits). Entonces, se fija el numero de canales (M = 1), y se parametriza la resolucién por
etapas, tal y como se ilustra en la figura 2.8, para diferentes rangos de frecuencia de muestreo.

Como es evidente en la figura 2.8, la seleccion de la resoluciéon optima por etapa es
fuertemente dependiente de la frecuencia de muestreo utilizada por el conversor. Asi, se puede
apreciar también que a medida que f, se incrementa, la mejor opcion en cuanto a disipacién
de potencia es disminuir la resolucion por etapa. En coherencia con las ideas anteriores, y
de las curvas exhibidas en la figura 2.8, se puede afirmar que para las especificaciones de
GSM (fs = 2,75 MHz y N = 12 bits), la resolucién por etapa éptima es de 4 bits. Sin
embargo, desde el punto de vista de la configurabilidad, esta seleccién es inadecuada debido
a su incompatibilidad con los requerimientos del otro estdndar (Bluetooth), cuya resolucién
total es de 6 bits. Entonces, la siguiente mejor opcién es la de 3 bits efectivos por etapa.

A partir de las ideas presentadas en los anteriores parrafos, se selecciona una estructura
de 4 etapas para la cadena pipeline de 12 bits del ADC' a disenar en este trabajo. Las 3
primeras celdas tienen una resolucién de 4 bits (3 bits efectivos), y la iltima etapa (compuesta
unicamente por un sub-ADC') trabaja con una resolucion de 3 bits (efectivos). La arquitectura
descrita es ilustrada en la figura 2.9, donde ademaés se muestra la otra rama paralela de sélo
6 bits que necesita el estandar Bluetooth, la cual es una copia de la mitad de la rama de 12
bits que convierte los LSB.

La utilizacién de altas resoluciones en las primeras etapas, permite sacar ventaja del
ahorro de potencia en el diseno del ADC multiestandar de este trabajo, asi como de las
especificaciones relajadas para las tltimas etapas. Por otro lado, la implementacién de una
de las ramas con sélo 2 etapas estrictamente necesarias para el estandar Bluetooth, posibilita
un ahorro significativo de area y potencia, pues las celdas suprimidas corresponden a las mas
exigentes de la cadena, tal y como se muestra en la figura 2.9.

2.5. No idealidades y extraccion de especificaciones de
las etapas

Para lograr el grado de precisién, linealidad y desempeno requerido para el ADC' a disenar,
cada etapa constituyente de la cadena pipeline debe ser estudiada por separado. Un punto
clave en tal andlisis es la identificacion de las diferentes fuentes de error, tanto en el circuito
de S€H como en las demds celdas basicas. Los requerimientos de disenio de estas etapas
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Figura 2.9: Resoluciones por etapas del ADC a disenar y sus modos de operacion.

deben ser especificados, garantizando un limite méximo de degradacién del desempeno por
cuenta de las no idealidades en la arquitectura.

Los errores de la celda basica pipeline pueden aparecer en cuatro diferentes puntos de la
misma, tal y como se muestra en la figura 2.10. Las no idealidades del sub-ADC'" introducen
el error eapc, mientras que las limitaciones del circuito SEH, el DAC y el amplificador de
residuo, introducen las componentes de error esg. g, €pac v €q, respectivamente. Sin embargo,
las tres fuentes de error anteriores son producidas en conjunto por las no idealidades de un
unico bloque circuital, el cual fue presentado en secciones anteriores como el MDAC. Como
se aprecia en la figura 2.10, las componentes de error esgy v €pac aparecen en puntos
equivalentes a la entrada del substractor, y su efecto sobre el desempeno de la etapa es el
mismo. Por esta razén, no necesitan ser tratadas por separado y ambas son considerados
como limitaciones producidas por las no idealidades del DAC' [3,28].

Ademas de las fuentes de error citadas anteriormente, también es considerado el impacto
de otros factores limitantes sobre el desempeno de las etapas, como son el ruido y el fenémeno
conocido como clock jitter. Por otro lado, también es importante aclarar que en este andlisis
cada etapa es caracterizada como un sistema, compuesta a su vez por bloques, lo cual se
ilustra también en la figura 2.10. En capitulos posteriores, estos bloques son representados
mediante circuitos, al mismo tiempo que son presentados los componentes y elementos que
son fuentes de error a ese nivel.

Aunque el ADC' a disenar necesita acomodarse a los dos modos de funcionamiento mostra-
dos en la figura 2.9, la extraccion de las especificaciones nominales debe estar basada en
aquellas condiciones de operacion que sean mas exigentes para el conversor. Dichas condi-
ciones surgen cuando se utilizan la mayor resolucién y frecuencia de muestreo, a partir de su
proporcionalidad directa con el area ocupada y el consumo de potencia. De esta forma, los
requerimientos que son determinados en lo que queda de este capitulo, estan basados en la
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Figura 2.11: Efecto de e4pc como unica fuente de error en una etapa de 3 bits.

cadena pipeline de 12 bits y 4 etapas que necesita el estandar GSM, y en la frecuencia de
muestreo total de 11 MS/s que requiere Bluetooth. A pesar de lo anterior, cuando el ADC
trabaje a 6 bits y/o 2,75 MS/s, la configurabilidad de la arquitectura debe permitir escalar y
modificar las variables necesarias para conseguir otro punto de operaciéon ajustado al nuevo
escenario menos exigente.

Como parte del analisis presentado en las siguientes lineas sobre las diferentes fuentes de
error en el conversor, también se identifican los pardametros del ADC' que contribuyen con
la reduccién de sus efectos. De ese modo, los limites en la degradacién del desempeno por
parte de las no idealidades, se traducen en cotas de diseno para aquellas especificaciones que
contrarrestan sus consecuencias.

2.5.1. Errores en el sub-ADC

La principal fuente de error en el proceso de cuantizacién que realiza el sub-ADC' de las
etapas pipeline es la tension de offset en los comparadores, la cual ocasiona decisiones y
umbrales incorrectos en la senal de residuo de las etapas. A su vez, el residuo amplificado
a la salida de una etapa se encuentra fuera del rango de excursién total a la entrada de la
siguiente celda, como se aprecia en la figura 2.11.

Si no se utilizan bits de redundancia entre etapas, este error debe ser menor a la mitad del
LSB correspondiente a las etapas restantes hasta el final de la cadena pipeline. Sin embargo,
si el bit de redundancia y la correccion digital mediante RSD son aprovechados, tal y como
se explica en 2.3.3 y 4.1, la tensién de error (V... = Gy - eapc) debida a las no idealidades
del sub-ADC' es limitada sélo por la mitad del LSB de la siguiente etapa [3,28]. Esta tltima
restriccion, la cual es menos exigente que cuando no se usa RSD, y que garantiza que no haya
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pérdida de codigos, se expresa en (2.5), donde Gy representa la ganancia de la etapa k.

1 1 Vs
G - eapc < 5" LSBy1 =  eapc < o1 9 s
(2.5)
Vs

— CADC < Shima 1)

Si el requerimiento de error en los sub-ADC's es expresado en bits de acuerdo al exponente
de 20+mk11=1) ep 1a, condicién (2.5), se tiene que para las dos primeras etapas de 4 bits, eapc
es de 7 bits, mientras que para la tercera es de 6 bits. A partir de que la ultima etapa de 3
bits no tiene carga, ese sub-ADC' tan s6lo debe satisfacer un requerimiento de 3 bits.

De otra forma, si Veg = 2V es reemplazado en (2.5), se obtiene la especificacién de
minima tensién de offset a la entrada para cada etapa (eapc = Verr/Gy). Por consiguiente,
las dos primeras etapas de 4 bits toleran hasta 15 mV, mientras que en la tercera celda de
4 bits estd permitido un offset de hasta 31 mV. Finalmente, el sub-ADC que constituye la
ultima etapa, debe tener una tensién de offset menor a 250 mV.

Mientras e pc se mantenga dentro del limite especificado en (2.5), el solapamiento de 1
bit entre etapas adyacentes para emplear RSD en la palabra digital de salida, es suficiente
para corregir errores provenientes del sub-ADC. De acuerdo con lo anterior, el efecto de e spc
sobre el desempeno total del ADC' es despreciable y los sub-ADCs pueden ser considerados
como ideales.

2.5.2. Errores de ganancia

Las principales fuentes de error de ganancia en circuitos S€&H son el mismatch entre
capacitores y la ganancia finita de los opamps. Esta ultima fuente puede considerarse despre-
ciable si se emplean amplificadores con altas ganancias de DC. En la figura 2.12 se ilustra el
efecto de esta fuente de errores en la funcién de transferencia de una etapa pipeline de 3 bits.

La maxima potencia de error de ganancia ocurre cuando la senal de entrada alcanza su
maximo valor, es decir, Vi, me: = Virg/2. La tension de error correspondiente a la salida
de la etapa es V.., = eq * Vin_masz, y Mmientras ésta sea menor a la mitad del LSB de las
etapas restantes en la cadena pipeline, la degradacién del SNR total del ADC sera poco
significativa [3,30]. Esta condicién se plantea para la etapa k en (2.6).

Ves 1 Vs
LSBreswo = ec- 9 < 9 l(kg1— 1)+ (kg2 —1)++n4]
1

241 —1)+(pr2—1)++n4]

€a - V;n—max <

DN —

(2.6)
— eg<

La condicién en (2.6) muestra que las primeras etapas deben tener ganancias més precisas,
como ya se habia comentado anteriormente a partir del escalamiento del error expresado en
(2.4). Entonces, el circuito S&H y la primera etapa de la cadena pipeline constituyen los
casos mas criticos, y sus respectivos errores de ganancia son especificados en las expresiones
(2.7) y (2.8), donde N representa la resolucién total de la cadena pipeline [28].

1

eG—S&H < 2_N (27)

1

O —(m—1)] (2.8)

eg—1 <
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Figura 2.12: Efecto de e como tnica fuente de error en una etapa de 3 bits.

Como resultado final, la evaluacién de la expresién (2.7) produce un error de ganancia

del 0,02 % para el circuito S&/H a la entrada de la cadena pipeline. Asimismo, las condiciones
(2.6) y (2.8) determinan errores del 0,2, 1,5y 12,5 % para las etapas 1, 2 y 3, respectivamente.
Como la etapa 4 no incluye un bloque amplificador de residuo, esta especifiacion carece de
sentido para ella.

2.5.3. Errores en el DAC

Tres tipos de error se originan en el conversor digital-analégico de los MDACs. En las

siguientes lineas el analisis para cada uno de ellos es llevado a cabo por separado, recordando
que el error debido al circuito SEH, egg i, €s equivalente a epac, tal y como se explicé an-
teriormente.

Error de offset

Esta clase de error es equivalente al error de offset del sub-ADC, espc. Debido a la
utilizacion de la correccion digital, el efecto de esta no idealidad de los DACs no es
relevante para el desempeno general de la cadena pipeline. A partir del andlisis hecho
antes a e4pc, la condicién (2.5) puede extrapolarse al circuito S&H de la entrada de
la cadena pipeline, pero resaltando que este bloque debe ser tan preciso como el ADC
completo. Lo anterior lleva a la ecuacién (2.9) y a una tensién de offset maxima de 0,2
mV en el S&9H de la entrada.
1 Vps

1
ese = Voffset—S&H < 3 LSBisyits == Vofpset—saen < 3 912 (2.9)

Error de ganancia

Los errores de ganancia en el DAC' son equivalentes y pueden ser reemplazados por los
errores de ganancia en el sub-ADC'y el circuito de S&H [28]. Por ello, es suficiente para
esta limitacién garantizar el cumplimiento de las condiciones en (2.6), (2.7) y (2.8).

Error de linealidad

Partiendo de que la no linealidad del DAC' afecta la precision del residuo antes de la
amplificacion, esta fuente de error no resulta atenuada por la ganancia de la misma
etapa cuando se refiere a su entrada, tal y como se aprecia en la figura 2.10. Como
consecuencia, el efecto de las no idealidades del DAC sobre el desempeno de la arqui-
tectura completa es despreciable sélo si la etapa en consideracion exhibe una mejor
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linealidad que los bits restantes en la cadena pipeline, incluyendo los bits generados
en la etapa [3]. De esta manera, los DACs en las tres etapas de 4 bits deben tener
una linealidad minima de 12, 9 y 6 bits, en secuencia desde los MSB hasta los LSB.
Nuevamente, la ultima etapa es irrelevante para este requerimiento.

La no linealidad del DAC' es originada principalmente en la no uniformidad de las
tensiones de referencia del mismo. De forma similar al efecto de e pc, las desviaciones
en las referencias del DAC producen residuos amplificados fuera del rango maximo de
excursion de la siguiente etapa, y como consecuencia, la pérdida de cédigos digitales.
Por ello, el impacto de epsc sobre la funcién de transferencia de una etapa de 3 bits,
resulta ser muy parecido al presentado en la figura 2.11.

2.5.4. Errores por el efecto del ruido

Adicional a las anteriores limitaciones, también estan presentes errores indeseados de
naturaleza aleatoria que provienen de elementos de circuito y senales de reloj, como se explica
en capitulos posteriores. La fuente mas importante de ruido en la celda bésica pipeline son los
circuitos S€H, y dentro de ellos, los principales contribuyentes son los elementos de muestreo
y los opamps.

La resolucion de 12 bits bajo el estindar GSM se traduce en una SNR de 74 dB bajo
esas condiciones de operacion. Lo anterior implica que la potencia de ruido total en banda
debe ser menor a -74 dB con respecto a la senal de entrada en escala completa, Vrg. Este
requerimiento constituye el punto de partida para el andlisis presentado en las siguientes
lineas.

El ruido como senal de error, también es escalable a lo largo de la cadena pipeline de
forma similar a la ecuacién (2.4). Entonces, las especificaciones de ruido pueden ser extraidas
para las siguientes etapas en la arquitectura de acuerdo con la expresién en (2.10). En esa
relacién, los términos €2, ;. €2 .0 1 Y €2 it0_min cOrresponden en el mismo orden a los
niveles de ruido referido a la entrada de la cadena pipeline, a la entrada de la etapa k y el
minimo requerido para mantener un nivel de desempeno medido con la SNR, y cuyo valor

fue calculado en -74 dBc en el parrafo anterior.

62
2 _ “ruido—k 2
Cruido—in — k—1 G < Cruido—min
Hj:l J
2 2
rutdo—k < €ruido—min

€ruido—k [ABC] < €ruido—min [dBc] + 10 - log (2[(m=D+ 2=+ =l g B)
k—1
€ruido—t [ABC] < €ruido—min [ABc] + 3,01+ Y "(n; — 1) [dB]

j=1

e . (2(711—1) . 2(”2—1) . 2(nk,1—1))

(2.10)

La aplicacién de (2.10) resulta en un nivel minimo de ruido de -74 dBc para el S&H de
la entrada y la primera etapa de 4 bits. La siguiente etapa requiere -65 dBc, mientras que la
tercera y la cuarta deben satisfacer especificaciones de -56 dBc y -47 dBc, respectivamente.
De nuevo, la utilizacién de altas resoluciones en las primeras etapas, permite relajar los
requerimientos de disenio de las tltimas celdas.
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Figura 2.13: Efecto del clock jitter en el instante de muestreo de una onda sinusoidal.

2.5.5. Clock jitter

Otra fuente de error critica para la arquitectura pipeline es el clock jitter, o incertidumbre
en los instantes exactos de bajada y/o subida de la senal de reloj. Una de las fases de reloj
mas criticas es la de muestreo, y las variaciones aleatorias en el instante exacto de toma de
la muestra es inevitable. Estas desviaciones en la temporizacion de los eventos introducen
variaciones de voltaje en la operacion del ADC. Debido a su naturaleza aleatoria, el clock
jitter no produce un patrén fijo en el espectro a la salida del ADC, pero puede ser interpretado
como ruido blanco que degrada la SNR del conversor [3,30].

El efecto del clock jitter sobre el desempeno general del conversor puede ser ignorado si la
variacion de voltaje inducida por la desviacién del instante exacto de la muestra, es menor a
la mitad del LSB del ADC. Para el andlisis que se hace a continuacién, se asume una tension
de entrada sinusoidal en escala completa y con frecuencia igual a la velocidad de muestreo
del conversor, V;,, = % -sin 27 f,t, cuya rata maxima de variacion corresponde a 27 fs% Si
ahora se supone que At representa la desviaciéon temporal por clock jitter, el voltaje de error
producido por esta no idealidad debe satisfacer la restriccion establecida en (2.11).

AV = QWfSEAt < 1 - LS BN pits = 1 . VLNS
2 2 2 2 (2.11)
— At< 220D

En la figura 2.13 se puede ver una interpretaciéon grafica del analisis realizado en el parrafo
anterior para llegar a (2.11). En dicha expresién son reemplazados los pardmetros de operacién
de ambos estandares, Bluetooth (fs =11 MHz y N = 6 bits) y GSM (fs = 2,75 MHz y N =
12 bits), para obtener valores de clock jitter de 226 ps y 14 ps, respectivamente. Finalmente,
para la estimacion del maximo clock jitter permitido en el ADC multiestandar, se selecciona
la especificacion maés exigente, que en este caso es bajo el estandar GSM.

2.6. Especificaciones de la arquitectura, recopilacion

En este capitulo se llevé a cabo el estudio de un ADC' con arquitectura time-interleaved
pipeline, empezando desde sus aspectos generales, como la perspectiva paralela de su fun-
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Especificacion SéH Etapa 1 | Etapa 2 | Etapa 3 | Etapa 4
a la entrada 4 bits 4 bits 4 bits 3 bits
Error en el sub-ADC espc (bits) 7 7 6 3
Offset (mV) 0,2 15 15 31 250
Error de ganancia eg (%) 0,02 0,2 1,5 12,5
Error en el DAC epac (bits) 12 9 6

Nivel de ruido (dBc) -74 -74 -65 -56 -47

Clock jitter 14 ps

Tabla 2.2: Especificaciones para las etapas en la rama pipeline del ADC multiestandar.

cionamiento, hasta caracteristicas mas particulares, relacionadas con la estructura de cada
una de sus ramas, y los bloques que las constituyen. El estudio concerniente a esta segunda
parte del libro atin contintda visualizando el ADC' a nivel de sistema, y con base en esa mis-
ma idea, son extraidas las especificaciones de cada una de las etapas o subsistemas que lo
conforman.

El punto de inicio para la determinacién de los requerimientos minimos de la arquitectura
bajo estudio, lo constituye el reconocimiento de aquellos factores que desvian el ADC' de su
desempeno ideal. Una vez logrado lo anterior, se resaltan las caracteristicas del conversor
que ayudan a suprimir el efecto de las no idealidades, como por ejemplo, la resolucion de las
etapas, la precision de las ganancias de los amplificadores, las tensiones de offset y los niveles
de ruido, entre otros. Avanzando en el proceso de diseno, se seleccionan valores y limites para
algunos de estos parametros, con el objetivo de garantizar cierto nivel de desempeno exigido
desde los estdndares de comunicacién inalambrica

Para sintetizar los resultados del analisis descrito en las anteriores lineas, la tabla 2.2 reune
las especificaciones de cada una de las etapas y/o bloques que hacen parte de la arquitectura
seleccionada para el ADC multiestandar, cuyo proceso de diseno es el tema principal de
este documento. En los siguientes capitulos, dichas especificaciones son llevadas a nivel de
circuito para cada celda basica de la cadena pipeline, al mismo tiempo que se exploran las
no idealidades provenientes desde ese nuevo escenario.
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Capitulo 3

Circuito de muestreo y retencion

(SEH)

Con el estudio de la arquitectura del ADC multiestandar realizado en el capitulo anterior,
finaliza el analisis desde el punto de vista de sistema. A seguir, se describen a nivel de circuito
cada uno de los bloques que constituyen el conversor, presentando detalladamente las técnicas
de diseno aplicadas para cumplir con las especificaciones y disminuir los efectos de las no
idealidades a ese nivel.

En este capitulo se aborda el andlisis del circuito de muestreo y retencién (sample and
hold, S&H) a la entrada del conversor analdgico-digital. Debido a la importancia de dicho
circuito para contrarrestar algunas de las no idealidades provenientes del paralelismo, sus
caracteristicas y desempeno son determinantes para la operacion del sistema completo. De
manera similar, la funcién del S&/H como interfaz entre las seniales de naturaleza continua y
discreta a la entrada del conversor, hace que su comprensién y correcta especificaciéon sean
fundamentales para el diseno del ADC multiestandar.

3.1. Generalidades sobre los circuitos SéH

La funcién principal de un circuito S&H es tomar muestras de una senal entrante, y
luego retener o almacenar el resultado en un elemento de memoria hasta el siguiente in-
stante de muestreo. Las senales muestreadas son frecuentemente almacenadas como voltajes
en capacitores, debido a su mayor facilidad e integrabilidad en circuitos monoliticos con re-
specto al almacenamiento de corrientes en inductores. Ademas, las muestras son adquiridas
en intervalos de tiempo uniformes, determinados por la frecuencia de operacion del sistema
global.

Los circuitos S&H operan en dos modos: modo muestreo (o modo de adquisicién) y modo
retencion, cuya duracion no necesariamente es la misma. En la fase de retencion, la salida
del circuito es igual al valor de la muestra tomada previamente. En el modo de muestreo, la
salida puede seguir la senal entrante o ser fijada en algiin valor de tension. En el primer caso,
se trata de un bloque de seguimiento y retencién (track and hold, TéH ), mientras el segundo
constituye el anteriormente citado SéH, tal y como se aprecia en la figura 3.1. Ademas, en
algunos casos la tensién de salida muestreada del circuito S&/H es mantenida durante el ciclo
de reloj completo, eliminando asi el reset durante la fase de adquisicion.

Sin embargo, en la practica la senal no puede ser muestreada instantdneamente (figura
3.1), lo cual hace necesaria una ventana temporal para la adquisiciéon. Consecuentemente, en
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Figura 3.1: Modo de operacién de los circuitos de muestreo.

sistemas de alta velocidad, las salidas de los bloques S&H y TEH se hacen muy similares
debido a la disminucién relativa del tiempo en modo de muestreo con respecto a dicha ventana
de adquisicion. Por esta razon, es comun encontrar en la literatura el uso indistinguible
de ambas denominaciones para los circuitos de muestreo en general, mientras que en este
documento se prefiere el término SéH.

La implementacion més sencilla de un circuito S&H en tecnologia CMOS consiste en
un transistor NMOS operando en la regién de triodo como interruptor, acompanado de un
capacitor de muestreo Cyg, tal y como se ilustra en la figura 3.2. La compuerta del transistor
es controlada por una senal de reloj ¢, que puede operar por ejemplo a la frecuencia del
conversor, f,. Cuando ¢ es alta, el interruptor estd cerrado y la senal de salida sigue a la de
entrada, al mismo tiempo que C se carga. Por el contrario, cuando ¢ es baja, el transistor se
apaga, aislando la salida de la entrada, mientras que el iltimo valor de tensién almacenado
en Cg aparece como V.

En la figura 3.2 también se muestra la red RC' equivalente del circuito de muestreo bésico.
El modelo de un transistor MOS como interruptor cerrado es la resistencia del canal, R,,,
cuyo valor es dependiente de la tensién entre la compuerta y la fuente del mismo (Vgg). Dicha
relacién se consigna en la expresién (3.1), donde pu, es la mobilidad de los portadores, C,, la
capacitancia del 6xido en la compuerta, W y L el ancho y la longitud efectivos del canal, y Vi
la tensién de umbral del transistor M1. Si adicionalmente se tiene en cuenta la modulacion
de canal, R,, también depende de la tensién de salida (V) a través de Vpg. Por otro lado, la
resistencia del interruptor abierto es tan alta, que en la practica puede considerarse infinita.
Esta tultima cualidad convierte a los transistores MOS en los dispositivos preferidos para
aplicaciones con circuitos S&H [30].

1
B NnCox%(VGS - VT)

Sin embargo, junto a R,,, el modelo del transistor como interruptor cerrado exhibe adi-
cionalmente algunos elementos pardsitos, como se puede apreciar en la figura 3.2. De esta
forma, Cy y Cye modelan las capacitancias parasitas entre la compuerta y el dreno y fuente
del dispositivo, mientras que Cp; v Cho representan los acoples capacitivos con el substrato.
Finalmente, R, corresponde a la impedancia de salida de la fuente del reloj.

Con base en los elementos indeseados del modelo del transistor citados en el parrafo anteri-
or, la siguiente seccion de este capitulo aborda algunas de las no idealidades mas importantes

e influyentes del circuito S&H basico. Dicho andlisis puede ser extendido con facilidad a

ROTL

(3.1)
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Figura 3.2: Circuito de muestreo basico con un interruptor MOS' y su equivalente RC.
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Figura 3.3: El circuito S&/H basico empleando interruptores MOS complementarios.

estructuras mas complejas de circuitos muestreadores, pues la principal fuente de las lim-
itaciones que se presentan corresponde a los transistores funcionando como interruptores.
Estos dispositivos constituyen el bloque basico de la gran mayoria de topologias de SéH,
incluyendo la seleccionada para este diseno, como se vera mas adelante.

3.2. No idealidades del SE6H

El modelo de la figura 3.2 deja al descubierto que el interruptor MOS no se comporta
como un cortocircuito ideal cuando esta cerrado. Por el contrario, su canal exhibe una re-
sistencia finita R,,, que combinada con la red capacitiva equivalente en el nodo de salida, dan
resultado a un circuito con un ancho de banda finito. Por esta razén el muestreo no puede
ser instantaneo, mientras que el almacenamiento de carga no es exclusivo del capacitor de
muestreo, Cs. Adicionalmente, el efecto cuerpo sobre Vi en (3.1) genera distorsion a través
de la dependencia no lineal de R,, con respecto a la senal de entrada.

Asimismo, el rango de excursion del interruptor M1 puede limitar la excursion de voltaje
en el circuito S&H basico. Para el esquema de la figura 3.2 con una fuente de alimentacion
Vpp, se tiene una maxima excursién en escala completa de Vpp — V. Sin embargo, en la
practica debe procurarse que la senal entrante no utilice plenamente dicho rango, debido al
incremento significativo de R,, y la distorsién armoénica proveniente de su no linealidad.

Las no idealidades presentadas en el parrafo anterior se pueden visualizar en la grafica
3.3(a), donde se ilustra el efecto de la variacion de Vj, sobre las resistencias de canal de inter-
ruptores NMOS, PMOS y CMOS. Estas curvas demuestran que la utilizacién de transistores
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Figura 3.4: Desviacién del instante de muestreo en el SE/H.

MOS complementarios para el interruptor de muestreo, como se puede observar en la figura
3.3(b), reduce significativamente la dependencia de R,, con respecto a la senal de entrada.
Las compuertas de los transistores NMOS y PMOS en la figura 3.3(b) son controladas me-
diante fases de reloj complementarias (¢ y ¢), de forma que los dos dispositivos se apaguen
y enciendan simultdnemante. De igual forma, el uso de un interruptor de muestreo CMOS
incrementa el rango permitido de la senal entrante practicamente hasta la denominada ex-
cursién rail-to-rail (0 < Vi, < Vpp).

Por otro lado, la presencia de R, junto con Cy; y Cyo, dan origen a una red pasa-altas y al
fenémeno denominado hold-mode feedthrough (transmisién de senal en modo retencién) en el
circuito S€H de la figura 3.2. Esta no idealidad consiste en que la sefial de entrada encuentra
una ruta hacia la salida en el modo de retencion, en el cual idealmente V,,; se mantendria
en el valor de la muestra almacenada en Cg. Esta limitaciéon puede ser muy importante en
aplicaciones de muy alta frecuencia.

Otra fuente de errores en aplicaciones de alta frecuencia para el circuito SEH es la
variacién del instante de muestreo. De acuerdo con el modelo basico del transistor MOS,
éste entra en corte cuando su tension Vg es inferior al umbral V. Por esta razén, el instante
de transicién entre los modos de adquisicién y retencién del SE&/H basico depende del nivel
de la senal de entrada. Ilustrada en la figura 3.4, esta limitacion es una fuente de jitter y
distorsién armonica, y se hace mas significativa cuando el tiempo de transicién del reloj (¢)
es comparable al slew rate de la senal entrante. La mejor solucién para esta no idealidad
consiste en la seleccion de una topologia de circuito en la que el interruptor de muestreo sea
operado alrededor de un voltaje constante [32]. Esta altenativa, la cual contrarresta otros
inconvenientes del Sé/H, se discute mas adelante.

3.2.1. Inyeccién de carga

Durante la fase de adquisicion en el Sé9H de la figura 3.2, cuando el interruptor esta cerra-
do y la tensién entre dreno y fuente (Vpg) es casi cero, una cantidad de carga )., cuantificada
en (3.2) es almacenada en el canal del transistor. Pero en el momento en que el interruptor se
abre, dicha carga abandona el canal del dispositivo a través de los terminales dreno y fuente,
distribuida de acuerdo a las impedancias equivalentes vistas en esos nodos, y generando una
componente de error en la tensién almacenada en Cl.

Qen = WLCo,(Vas — Vr) (3.2)

Las componentes de error ocasionadas por la inyeccion de carga en el transistor MOS
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Figura 3.5: Empleo de bottom-plate sampling en el circuito S€&H basico.

como interruptor son de 3 tipos. El primer tipo se exhibe como una tensién de offset si Qp
es constante. La siguiente categoria se manifiesta como una componente de error de ganancia,
y es generada por la dependencia lineal de ()., con respecto a la senal de entrada. Las dos
clases de error ya mencionadas pueden ser toleradas en algunas aplicaciones, pero no la que
resta, cuyo origen es la dependencia no lineal de la carga del canal sobre la tensién de entrada,
limitando la linealidad del S&/H y contribuyendo a la distorsién armonica. Dicho aporte no
lineal surge principalmente del efecto cuerpo sobre Vr en (3.2) [30,32].

Con las ideas presentadas en los parrafos anteriores, se ha mostrado que las limitaciones
del S¢9H provenientes tanto de la desviacion del instante de muestreo asi como de la inyeccién
de carga, surgen a partir del hecho de que el transistor operando como interruptor recibe la
senal de entrada en uno de sus terminales. Consecuentemente, si dicho interruptor es operado
alrededor de un nivel fijo de tensién, los errores resultantes de ambos fenémenos serian
constantes. Como se explica mas adelante, las senales de error constantes son efectivamente
reducidas con implementaciones diferenciales de los circuitos S&H [32].

La estrategia para muestrear imponiendo un valor de tensién constante al transistor que
funciona como interruptor, es conocida como bottom-plate sampling'. Tal y como se ilustra
en la figura 3.5, se ha anadido un nuevo interruptor M2, cuya fase de reloj ¢’ cae a su nivel
bajo ligeramente adelantada con respecto a la senal ¢ que controla el interruptor original
M1.Y al igual que en el esquema basico de la figura 3.2, la senal de salida es tomada de los
terminales del capacitor de muestreo Cys [32].

Mientras las senales ¢ y ¢’ estan en el nivel alto, M1y M2 estéan cerrados, y V,,; sigue a
Vin durante la fase de adquisicién. La caida anticipada de ¢’ define el instante de muestreo,
abriendo el interruptor M2 y perturbando la tensién en la referencia negativa de V,,;. Sin
embargo, en este caso la inyeccion de carga de M2 es independiente de V;,, debido a la tension
constante (tierra) en los terminales del dispositivo, y sélo aparece como una componente de
offset en el nodo V,,,. Posteriormente, ¢ cae y se abre M1, aislando la salida de la entrada.
Entonces, a partir del principio de conservacién de la carga y del hecho de que la carga en el
nodo flotante V,, no tiene forma de fugarse, la inyeccién de carga proveniente del transistor
M1 no afecta la muestra almacenada en el capacitor C's. Dicha carga liberada del canal de
M1 es drenada a través de los acoples capacitivos a substrato en el nodo V' . provenientes

out
del interruptor mismo y de la placa superior (top-plate) de Cs.

ITérmino en inglés cuya traduccion literal hace referencia a la adicién de un nuevo interruptor de muestreo
conectado a la placa inferior de Cg, como se aprecia en la figura 3.5.
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Figura 3.6: Implementaciéon diferencial del circuito S€H basico.

3.2.2. Clock feedthrough

Cuando la senal de reloj ¢ en el circuito S&/H de la figura 3.2 cambia rapidamente, estos
pasos de tensién se acoplan al nodo de salida alterando las muestras almacenadas en Cl.
Dicho acople se presenta a través de las capacitancias parasitas Cy1 y Cge. La cantidad de
clock feedthrough (transmisién o acople indeseado de la senial de reloj) es proporcional al
valor de los gradientes en ¢ y a la relaciéon entre las capacitancias parasitas involucradas y
el capacitor de muestreo Cs. Sin embargo, esta fuente de error normalmente no constituye
una limitacién de desempeno para el S&H, ya que se trata de una componente de offset
independiente de las variaciones en la senal de entrada.

Debido a su naturaleza constante, esta no idealidad junto con la inyeccion de carga después
de aplicar bottom-plate sampling, pueden ser contrarrestadas significativamente mediante la
utilizacion de topologias diferenciales de Sé&H, como en la figura 3.6. Pero, de forma similar al
desempeno del paralelismo explicado en el capitulo 2, la efectividad de las implementaciones
diferenciales en la cancelacion de componentes constantes y simétricas de senales de error,
es fuertemente dependiente del grado de mismatch entre las ramas del circuito. Ademas, la
utilizacion de interruptores con dimensiones pequenas aporta a la minimizacion del efecto
del clock feedthrough a través de la reducciéon de los elementos parasitos Cy; y Cyo.

Otra técnica para disminuir las fuentes de error constante citadas en el parrafo anterior,
consiste en la utilizacién de un transistor dummy” identificado como M?2 en la figura 3.7. Este
nuevo dispositivo M2 tiene la mitad del ancho W y la misma longitud efectiva de canal L del
interruptor principal, mientras que es controlado por una sefial de reloj complementaria (¢)
a la de M 1. De esta forma, cuando M1 se abre en el circuito de la figura 3.7 e inyecta carga
en el capacitor de muestreo, M2 se cierra y absorbe carga de C's. Entonces, si exactamente la
mitad de la carga almacenada en el canal de M1 es transferida a Cy, el efecto adicional del
dispositivo dummy la cancela, y el voltaje almacenado y retenido en V,,,; no sufre alteracion.
Sin embargo, debido a que la distribuciéon de la carga inyectada por M1 depende de las
impedancias equivalentes en sus terminales, es posible que Cs no reciba exactamente la
mitad, lo cual ocasiona cancelaciones incompletas [33].

2Término inglés utilizado en la literatura para referirse a un dispositivo que no tiene una funcién definida
como parte de una configuracién o circuito electrénico, pero que es incluido para suplir algin otro requerim-
iento.
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Figura 3.7: Uso de transistor dummy en el circuito S&/H basico.

3.2.3. Ruido

En circuitos con transistores MOS, como el S&9H bajo andlisis, existen dos fuentes prin-
cipales de ruido relacionadas con tales dispositivos: el ruido flicker o 1/f, y el ruido térmico
o blanco. La primera de ellas surge de las trampas aleatorias de cargas en la interfase 6xido-
silicio de los MOSFETs. Estas trampas capturan y liberan portadores de manera aleatoria, y
las constantes de tiempo relacionadas dan lugar a una senal de ruido con energia concentrada
en bajas frecuencias, lo cual ha sido observado experimentalmente. Como se puede apreciar
en la figura 3.8, este ruido es cominmente modelado con una fuente de voltaje en serie con la
compuerta, cuya densidad espectral de potencia estd dada por (3.3), siendo K una constante
dependiente del proceso, W y L las dimensiones efectivas del transistor, C,, la capacitancia
del 6xido en la compuerta y f la frecuencia [34].

— K 1
V2= 3.3
n,f W LCOQx f ( )

Por otro lado, el ruido térmico proviene de dos fuentes en el transistor MOS, intrinsecas

y extrinsecas. Las fuentes intrinsecas son: corriente de ruido de canal (z% 4) ¥ corriente de

ruido inducido en la compuerta (%) Las fuentes de ruido térmico extrinsecas son debidas a
las componentes resistivas parasitas del transistor, como aquellas presentes en los terminales
dreno, fuente, compuerta y sustrato. El efecto de estas tltimas puede ser minimizado a partir
de un cuidadoso layout.
El ruido térmico de canal es generado por los portadores en el mismo. Como se muestra
en la figura 3.8, un modelo cominmente usado es una fuente de corriente entre el dreno y
la fuente, representada por el valor medio cuadratico de la corriente de ruido en (3.4). En la
citada expresion, k es la constante de Boltzman, T es la temperatura de los portadores del
canal, Af es la banda de frecuencia de medida, g4 es la conductancia de dreno con Vpg =0y
¢ es un factor de exceso de ruido. Estos dos ultimos pardametros son aproximadamente iguales
a la transconductancia del transistor (g, = 1/R,) v a 2/3, respectivamente, para transistores
de canal largo. En dispositivos de canal corto, ¢ toma valores mayores dependiendo de la
polarizacién [32].
ina = 4kTCga A f (3.4)

El ruido térmico inducido en la compuerta de un transistor MOS es producido por las
fluctuaciones generadas por el ruido de canal, a través del acoplamiento capacitivo del éxido
de la compuerta. Como el ruido de canal y el ruido de la compuerta tienen un mismo origen,
existe una correlaciéon entre las dos fuentes. Un modelo usado es una fuente de corriente
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Figura 3.8: Modelo de ruido del transistor MOS.

conectada entre la compuerta y la fuente, indicada en la figura 3.8 y con el valor dado
por la expresién (3.5), donde § representa un parametro dependiente de la polarizacién y ¢
es el factor de correlacién. El primer térmimo de la ecuacién (3.5) es una componente no
correlacionada (22_ y el segundo es una componente correlacionada con el ruido del canal

o mgu)
(i7,6c) [34]-

% = 4kT6g,(1 — Ic|))Af + 4kT5gg|c|2Af

2,12 x
g, = w Cgs = Zmd’ng (35)
g - ——
5gd0 i2 2'2
n,d “n,g

Para analizar el desempeno en ruido del S€/H, se debe tener en cuenta que el ruido flicker
es poco importante en aplicaciones de moderada velocidad, es decir, frecuencias de reloj
(¢) de varios MHz, donde el ruido blanco es dominante [32]. De manera similar, el ruido
térmico inducido en la compuerta (E) es significativo s6lo a muy altas frecuecnias, como
en el caso de amplificadores de RF. Lo anterior establece entonces que el principal aporte en
el circuito de muestreo bésico proviene del ruido térmico de canal (zi ), €l cual es generado
en la resistencia finita del canal (R,, = 1/gm) en el transistor utilizado como interruptor de
muestreo.

La densidad espectral de ruido térmico de canal referido a la compuerta en la figura 3.8
corresponde aproximadamente a 4kT¢-- = 4kT(R,, V?/Hz. La tensién de ruido al tomar
una muestra es el resultado de filtrar dicha densidad espectral a través de la red pasabajas
equivalente mostrada en la figura 3.2. Si ahora la densidad espectral de voltaje de ruido a
la salida del filtro es integrada sobre todo el rango de frecuencias, se obtiene que el ruido
total a la salida del circuito es tan s6lo dependiente del tamano del capacitor de muestreo
Cg, de acuerdo con la ecuacion (3.6) [28,30,32]. Esta potencia de ruido es igual a la de la
entrada por tratarse de un sistema con ganancia unitaria, de forma similar a las estructuras
mas complejas de SESH que son revisadas en secciones posteriores.

kT

U?z,out = CC_S (36)

3.3. El circuito basico SéH utilizando SC

La figura 3.9 exhibe implementaciones practicas del circuito S&H conceptual de la figura
3.2, las cuales estan basadas en técnicas de SC (Switched Capacitors). Estas estructuras mas
complejas de circuitos de muestreo incluyen un opamp y un capacitor interconectados por
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Figura 3.9: El circuito S&/H bésico empleando SC.

interruptores compuestos de transistores MOS, de forma similar a las arquitecturas basicas
anteriores. Dichos dispositivos son controlados por dos fases de reloj que no se solapan (¢,
y ¢2), y cuyos niveles definen los modos de operacién del S¢/H. De esta forma, cuando ¢,
es alta y los interruptores S1 y S3 estan cerrados, los circuitos se encuentran en modo de
muestreo. Por el contrario, cuando ¢ estd en su nivel alto y ¢, cae, lo cual abre a S1 y 53,
mientras S2 (y S4) se cierran, los sistemas SE&/H entran en su fase de retencién.

A pesar de los nuevos elementos introducidos en el S€&/H, su principio de funcionamiento
sigue siendo el mismo de la implementacion basica presentada en las seciones anteriores.
Asi, en el instante de muestreo al final de la fase con el mismo nombre, el valor de la senal
entrante V;, es almacenado en Cg, para después ser transferido y mantenido en el nodo de
salida V,,,; durante el modo de retencién. En este tltimo paso, aparece una de las principales
mejoras provenientes de las arquitecturas de S&H con SC., ya que la muestra es retenida a
la salida mediante el lazo de realimentacion negativa formado por el opamp y Cg. Dicho lazo
de realimentacion ayuda a contrarrestar algunas de las no linealidades de los S€/H, al mismo
tiempo que el amplificador permite tolerar cargas efectivas de acuerdo a su impedancia de
salida [32].

Aunque el opamp mejora considerablemente el desempeno del circuito S€/H, también es
cierto que hace que su diseno sea mas complejo. Entre las diversas no idealidades relacionadas
con los amplificadores operacionales, la ganancia y el ancho de banda finito, margen de fase,
slew rate, tiempo de asentamiento, tension de offset y el ruido, son algunos de los principales
factores que pueden comprometer las especificaciones del circuito de muestreo. Asimismo, el
precio a pagar en consumo de potencia se convierte en un tépico fundamental para disenos
del estado del arte.

Es importante resaltar que las arquitecturas de la figura 3.9, en sus versiones més bésicas,
también son susceptibles a las no idealidades presentadas en la seccién anterior. Sin embargo,
es posible aplicar las diferentes técnicas y soluciones explicadas previamente para contrar-
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Figura 3.10: Circuito SéH con SC' empleando muestreo doble.

restar tales limitaciones. De esta forma, para las nuevas y mas complejas estructuras de
SE6H, también existen implementaciones diferenciales, que utilizan bottom-plate sampling e
interruptores CMOS.

Adicionalmente, debido a que el opamp es imprescindible s6lo durante la fase de retencion,
existe cierto grado de libertad en cuanto al uso del mismo en el modo de muestreo. Como
resultado, en algunos casos esta fase es utilizada para cancelar el offset del amplificador,
aplicando un reset a su nodo de salida mediante la utilizaciéon de realimentacién negativa
con ganancia unitaria, y aprovechando la propiedad conocida como el nodo de tierra virtual
a la entrada del opamp. Esta configuracién también es conocida en la literatura como auto-
zeroing opamp y es ilustrada en la figura 3.9(b). En otros disenos, este tiempo es utilizado
como una extensién de la fase de retencion, y asi el opamp mantiene la muestra disponible
para la carga durante el ciclo de reloj completo. De otra forma, sencillamente se puede dejar
al amplificador libre durante este tiempo, como en el esquema de la figura 3.9(a), para hacer
uso de otras técnicas como el muestreo doble, explicada en la siguiente seccién [32].

3.4. Técnica del muestreo doble en el SEH

La frecuencia de operaciéon del reloj de un S€H es limitada por el ancho de banda finito
del opamp en implementaciones con SC. Entonces, cualquier esfuerzo por incrementar la
velocidad de operacion del circuito que no requiera aumentar la rata de cambio del reloj,
constituye una estrategia para explotar eficientemente la arquitectura. Siguiendo esta idea,
en esta seccion se presenta la técnica del muestreo doble (double sampling).

El punto clave se encuentra en el periodo de tiempo durante el cual el opamp se encuentra
desocupado en la figura 3.9(a). Entonces, si se duplica la circuiteria de muestreo y se opera
la nueva arquitectura bajo el control de dos fases de reloj complementarias, tal y como se
exhibe en la figura 3.10, el S&H es capaz de proveer muestras al doble de velocidad. Dichas
muestras pueden ser intercaladas para las dos ramas paralelas de un ADC utilizando la
estructura time-interleaving, como es el caso del conversor multiestandar que concierne a
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Figura 3.11: Circuito SC-S&H con muestreo doble insensible a desbalances de temporizacion.

este trabajo.

Como se aprecia en la figura 3.10, durante la fase de reloj ¢, el capacitor C's; almacena
una muestra de V},, y Cs9 forma el lazo de realimentacién alrededor del opamp, manteniendo
una muestra previa. Cuando la fase ¢ pasa a su nivel alto y ¢ pasa a bajo, los capacitores
intercambian sus roles, de forma que Cgy estd en modo muestreo mientras C's; se encuentra
en modo retencion. De esta forma, el opamp es compartido entre los dos circuitos de muestreo
y el incremento de potencia resultante de la nueva arquitectura es minimo. Lo anterior se
debe a que dicho consumo es determinado principalmente por el opamp, el cual tipicamente
emplea arquitecturas clase A que consumen potencia en estado estable ain cuando estén
desocupadas [32].

Debido al inherente paralelismo del muestreo doble, las no idealidades de la arquitectura
time-interleaving presentadas en el capitulo 2 también afectan el desempeno del Sé&H. Una
de sus principales limitaciones es conocida como el efecto memoria, donde el offset que nunca
es cancelado en el opamp (debido a la utilizacién del mismo durante las dos fases del S&H ) se
acumula en cada nueva muestra a partir del error finito de ganancia en la muestra anterior.
Sin embargo, esta no idealidad puede ser tolerada con ganancias de DC' en el amplificador
lo suficientemente altas.

Otro resultado del paralelismo es la susceptibilidad del Sé&H a los desbalances de tem-
porizacién, lo cual le impide llevar a cabo la principal tarea para la que fue concebido en
el capitulo anterior: remover las desviaciones de fase. Una solucion consiste en modificar el
esquema basico de la figura 3.10 para omitir el paralelismo en el instante de muestreo. Lo
anterior se consigue reemplazando los dos interruptores de muestreo paralelos por uno sen-
cillo que sea compartido entre los dos circuitos. Este nuevo interruptor es controlado por
pulsos de corta duracién a la rata de muestreo completa del sistema f, tal y como se ilustra
en al figura 3.11. La eliminacién de los desbalances en temporizacién requiere que el nuevo
interruptor controlado por ¢, permanezca abierto mientras los capacitores intercambian sus
modos de operacion [30,32].
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3.5. Descripcién de la arquitectura del SéH para el
ADC multiestandar

En la figura 3.12 se ilustra el circuito esquematico del S&/H a la entrada del ADC con
arquitectura time-interleaved pipeline, al igual que el diagrama de temporizacién de las difer-
entes fases de reloj que controlan su operaciéon. En este punto es importante recordar que este
bloque es el primero en la cadena del conversor, y que por ello recibe la senal analdgica de
entrada en su rango de excursién completa de forma diferencial y montada sobre un nivel de
tension fija V., = 1,65 V. Estas variaciones continuas de senal son discretizadas en amplitud
y tiempo por el S&/H, antes de ser entregadas de manera intercalada a cada una de las dos
ramas pipeline que funcionan en paralelo y a la mitad de la frecuecia total de conversion, fs,
la cual es la misma a la que opera el muestreador.

Después de una revision cuidadosa del circuito en la figura 3.12, se hace evidente que es
el resultado de la aplicaciéon combinada de las diferentes técnicas contra las no idealidades
del proceso de muestreo, y que han sido explicadas a lo largo de este capitulo. De esta
forma, se propone una arquitectura diferencial basada en SC con muestreo doble, insensible
a desbalances de temporizacion y que utiliza bottom-plate sampling e interruptores CMOS.
Debe notarse que el uso de transistores NMOS y PMOS controlados por fases de reloj
complementarias es exclusivo de aquellos interruptores que por estar en la trayectoria de
transferencia de la senal, pueden presentar limitaciones en su rango de excursion, como es el
caso de SIN — S4N y S1P — S4P. El resto de interruptores son realizados con transistores
NMOS.

Siguiendo con la exploracién del circuito en la figura 3.12, los interruptores que definen los
instantes de muestreo (S7TN,S8N, STP,S8P) aplican la estrategia de bottom-plate samplig
mediante sus fases de reloj ligeramente adelantadas en la caida a su nivel bajo, ¢1c v ¢oe.
Por otro lado, los interruptores compartidos por los dos circuitos de muestreo, SON y S9P,
controlados por los pulsos de ¢ a la frecuencia fs, hacen que la arquitectura de muestreo
doble sea insensible a desviaciones de fase. El hecho de que estos interruptores conecten una
de las placas de los capacitores al nivel de tensiéon comun V,,, durante la fase y el instante
de muestreo, elimina la componente de DC en la senal entrante y discretiza efectivamente
sélo las variaciones continuas de la senal censada en forma diferencial por los capacitores de
muestreo.

El esquema circuital comiin que opera en cada fase de reloj es mostrado en la figura 3.13,
donde se ha establecido que Cs1y = Csony = Cs1p = Cs9p = Cs para favorecer la simetria y
balance del circuito. De acuerdo a cudl senial de reloj (¢ 0 ¢2) esté activa, cada par diferencial
de capacitores Cg intercambia su funciéon entre muestreo y retencién, al mismo tiempo que
una de las dos ramas pipeline es habilitada para sensar la salida diferencial V!, — V. . del
SEH. Debido a que cada instante de muestreo siempre afecta sélo un par de capacitores Cg
y que el opamp también agrega ruido térmico proveniente de sus dispositivos activos, el cual
puede representarse en una fuente sencilla v2 ., . la potencia de ruido total a la salida (y
a la entrada, pues es un sistema con ganancia unitaria) puede cuantificarse con la ecuacion
(3.7). Esa expresién es utilizada en la siguiente seccién para especificar el minimo tamano
del capacitor permitido segin los requerimientos de diseno para este trabajo.

U?%,out - 2CC_S + U?L,amp (37)
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Figura 3.13: Circuito equivalente del S&9H durante cualquiera de las fases (¢1 0 ¢o).

3.6. Especificaciones para el S66H

Hasta este punto se ha llevado a cabo el estudio de los diferentes conceptos y técnicas
circuitales relacionadas con el muestreo, permitiendo comprender al final la funcién y necesi-
dad de cada elemento en el circuito de la figura 3.12. Ahora es el momento de determinar las
caracteristicas requeridas en dichos elementos, agrupando estos ultimos en tres categorias:
los capacitores de muestreo Clg, los interruptores y el amplificador. El punto de partida para
el siguiente analisis lo constituyen la figura 3.13 y la tabla 3.1, la cual contiene las especifi-
caciones extraidas a nivel de sistema para el S&/H en el capitulo 2.

3.6.1. Capacitores de muestreo

La minima capacitancia de muestreo para cumplir con el nivel de ruido requerido en la
tabla 3.1 puede ser calculada a partir de la expresién (3.7). Para ello, debe asumirse que el
OTA es disenado para que su aporte de ruido térmico sea insignificante a la frecuencia de
operacion del S€&9H. Lo anterior convierte a C's en el inico elemento de control para garantizar
los -74 dBc de ruido permitidos en la entrada del circuito de muestreo. Entonces, utilizando
las cantidades necesarias en la ecuacién (3.7), se obtiene que una capacitancia de 200 fF
puede cumplir con la especificacion.

3.6.2. Interruptores MOS

De acuerdo con la ecuacién (3.1) y las curvas en la figura 3.3(a), es claro que una for-
ma de contrarrestar la fuerte no linealidad de R,, es empleando transistores con grandes
dimensiones. Sin embargo, esta solucion incrementa el tamano de las capacitancias parasitas
asociadas con dichos dispositivos, lo cual favorece a otras no idealidades. Adicionalmente,
el ancho de banda finito asociado a la red pasabajas equivalente de un interruptor, no debe
limitar la respuesta en frecuencia del circuito en el cual estd incluido.

Los interruptores que requieren especial atencién son aquellos que se encuentran sobre
la trayectoria de transferencia directa de la senal de entrada hacia la salida del Sé/H. La no
linealidad y valor finito de su resistencia de canal, asi como su rango de excursién limitado
pueden afectar significativamente el desempeno del circuito de muestreo. Es por ello que
como primera estrategia de diseno, se utilizan transistores NMOS y PMOS para realizar los
interruptores S1N — SAN y S1P — S4P en la figura 3.12. Para encontrar las dimensiones
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’ Especificacion \ Valor ‘
Offset (mV) 0,2
Error de ganancia e¢ (%) 0,02
Nivel de ruido (dBc) -74
Clock jitter 14 ps

Tabla 3.1: Especificaciones a nivel de sistema para el circuito S€H.

optimas de estos interruptores, se identifica primero que S1N, S2N, S1P, S2P se asocian con
Cs durante la fase de muestreo, constituyendo una red pasabajas que no debe limitar el ancho
de banda de la senal entrante. Por otro lado, S3N, S4N, S3P, S4P se asocian con Cgs en el
modo retencion, donde no deben deteriorar la respuesta en frecuencia del amplificador. Luego,
sustituyendo las variables conocidas Cs, BW;, y BWyp, = G'X;OW (esta ultima se argumenta
en el siguiente tépico) en la ecuacion (3.8), se obtienen estimaciones de Ry, 1-2 Y Ron3-4, las

cuales permiten dimensionar los transistores relacionados.

1 1 -
Tswitch N Ron OS

J—3dB, switch = BW (3.8)

Los interruptores restantes S5 — S11 en ambas ramas diferenciales siempre funcionan
alrededor de niveles de tension fijos, lo cual los exime de varias limitaciones. Por esta razon,
su geometria no tiene restricciones adicionales a la que requiere la disminucién de las capac-
itancias parasitas: utilizar transistores con dimensiones minimas. Adicionalmente, y al igual
que la mayoria de elementos en el circuito de la figura 3.12, debe existir cazamiento entre
interruptores con posiciones y funciones simétricas en el S&H diferencial.

3.6.3. EIl amplificador

Como puede apreciarse en la figura 3.13, GG, representa un amplificador de transconduc-
tancia u OTA. Este ltimo es empleado porque las topologias de amplificador de una sola
etapa son consideradas como las més rapidas y eficientes en consumo de potencia, y también
por la naturaleza capacitiva pura de las cargas presentes en circuitos SC' [32]. Para compren-
der las ideas presentadas en el siguiente andlisis, el lector puede remitirse a la figura 3.9(a),
la cual representa el medio circuito diferencial o la versién single ended del esquema en la
figura 3.13, tanto en la fase de muestreo como en la de retencién.

El objetivo en este punto es especificar los cuatro pardmetros mas importantes del OTA
como parte de un circuito S&H: la ganancia DC (A,), la frecuencia de ganancia unitaria o
producto ganancia-ancho de banda (GBW), el slew rate (SR) y el margen de fase (PM). La
ganancia DC y el GBW definen el error de ganancia de la tabla 3.1, mientras que el GBW
y el SR controlan la velocidad de asentamiento del S&/H. Finalmente, el margen de fase es
importante para garantizar la estabilidad del lazo de realimentacién en el que se emplea el
OTA [3].

A partir de los circuitos de la figura 3.9(a), es evidente que las cargas almacenadas en el
capacitor Cs durante las fases de muestreo (Qg) y retencién (Qy), pueden cuantificarse con
las expresiones (3.9) y (3.10), respectivamente. En las ecuaciones citadas, C;, representa la
capacitancia parasita a la entrada del OTA, V;, la senal entrante y V,,,; la salida del circuito
SC-S€H. Entonces, a partir del principio de conservacion de la carga y de que no ocurre
ninguna carga o descarga adicional de capacitancias entre una fase y otra, es posible igualar
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Figura 3.14: Tiempo de asentamiento para el OTA.

las anteriores expresiones y obtener el resultado de (3.11).

Vou Vou
Qu=0Cs- (Vout + A—t) +Cip - A—t (3.10)
CS : V;n

QS:QH:‘/out:
CS"<1+A%)+C@'A%

Como usualmente Cj, es considerablemente menor con respecto a Cl, la ecuacién en (3.11)
puede aproximarse con aquella que aparece en (3.12). Entonces resulta claro que el error de
ganancia del S&H, el cual se calcula en (3.13), depende de la ganancia del OTA. De esta
forma, si se reemplaza el valor de eg consignado en la tabla 3.1, se obtiene la especificacion
para la ganancia del OTA: A, > 80dB.

=

V;)ut =

n 3.12

Loy (312)
1 1

g = GS&H—ideal - GS&H—real =1- 1+ 1 = 1+ A

(3.13)

Cuando se utiliza el modelo de un polo dominante para el OTA en el modo retencién
del S€9H en la figura 3.9(a), el tiempo de asentamiento frente a una entrada de escalon es
determinado por la frecuencia de ganancia unitaria GBW. Sin embargo, es comun que en la
practica el OTA tenga més de un polo, por ello su disefio debe garantizar que estos polos
adicionales estén alejados del polo que se considera dominante, y de esta manera poder aplicar
los argumentos que se presentan a continuacion. A partir de las ideas anteriores y asumiendo
que el OTA tiene un polo dominante p, la ecuacién (3.12) puede ser reescrita como en (3.14),
donde pA, = 27-GBW. Si se aplica la transformada inversa de Laplace a esta expresion, se
obtiene (3.15), donde tgpw indica el tiempo disponible para el asentamiento exponencial de

Vout [3,32].

V. 1 1
1+ 1:;—” 1+ pA, 1+ 2m-GBW

Vit = Vine 2T OBW tanw (3.15)

‘/out -
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Figura 3.15: Senal de entrada con f;, = 500 kHz muestreada por el S&H a f, = 11 MHz.

La grafica 3.14 permite visualizar el significado de tgpw junto con el tiempo para el
slewing”, el cual serd abordado un poco més adelante. Debido a la utilizacién del muestreo
doble, la salida del S&H debe estabilizarse antes de medio ciclo de reloj (/2 con T' = 1/ f;)
para que cada rama pipeline pueda leer el valor de la muestra disponible correctamente.
Adicionalmente, es una practica generalizada asignar 1/3 del tiempo de asentamiento para
slewing y dejar los 2/3 restantes para el asentamiento exponencial, tal y como se ilustra en
la figura 3.14 [30]. Utilizando los argumentos anteriores, para garantizar que V,,; finalmente
se estabilice con una precisién equivalente a 1/2- LS B, debe cumplirse la restricciéon dada en
(3.16).

—2m-GBW -t 1 VFS —2r-GBW.21L N 2n-GBW
Vin—maz€ GBW < —_LSB — ——e¢ 32 < oo =20 <e 3
2 . 22 (3.16)
— GBW > %ln2 - N f

Debido a que la condicién (3.16) involucra tanto la resolucién total del conversor N,
como la rata total de muestreo f,, ésta debe ser evaluada para ambos estandares y selec-
cionar el resultado més exigente. De esta forma, el estandar Bluetooth (N = 6 bits, fs = 11
MHz) requiere GBW> 22 MHz, mientras que GSM (N = 12 bits, fs = 2,75 MHz) necesita
GBW> 11 MHz. Entonces, se selecciona la restriccion para Bluetooth, el cual impone para el
OTA una especificacién de frecuencia de ganancia unitaria de GBW > 22 MHz.

Junto con la frecuencia de ganancia unitaria, el tiempo de asentamiento del S&4H también
es limitado por el hecho de que el OTA sdlo puede proveer una corriente finita para cargar y
descargar su capacitor C, (representado por la capacitancia de entrada del primer bloque en
las cadenas pipeline). Esto impide que su salida pueda seguir cambios grandes de tension mas
rapidos que su slew rate. Entonces, para calcular el SR requerido en el OTA puede utilizarse
la ecuacion (3.17), donde Vitep—mas representa el mayor gradiente de tensién que se espera a
la salida del OTA y tsg es ilustrado en la figura 3.14.

‘/s ep—mazx ‘/s ep—mazx
SR = ttp = tl[il =6- fs : ‘/stepfmax (317>
SR 327,

Aunque es una practica comun en la literatura asumir que el maximo gradiente de tension
a la salida del OTA es Vitep—maz = Vs [3,30,32], en este trabajo se profundiza un poco més

3Término en inglés utilizado frecuentemente en la literatura para referirse a la incapacidad de la salida en
el OTA para seguir de cerca cambios grandes y rapidos de tensién.
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] Especificacion \ Valor ‘
Ganancia DC, A, (dB) 80
Frecuencia de ganancia unitaria, GBW (MHz) 22
Slew rate, SR (V/us) 19,8
Margen de fase, PM (°) 60
Fuente de alimentacién, Vpp (V) 3,3
Consumo de potencia, Pora_sgH minimo

Tabla 3.2: Especificaciones del OTA incluido en el SéH.

en dicha suposiciéon debido al impacto fuerte y directo de la especificaciéon de SR sobre el
consumo de potencia. La idea anterior es vélida cuando el circuito de muestreo aplica un
reset a su salida durante el modo de muestreo, tal y como se muestra en la figura 3.1 para
el S&9H. Sin embargo, la arquitectura de la figura 3.12 y su equivalente en la figura 3.13,
funcionan de manera similar a la topologia de TéH en la grafica 3.1. Adicionalmente, la fase
de adquisicién ha sido suprimida debido a la utilizacién del muestreo doble, por lo que su
operacién es ain mas parecida a la de un circuito retenedor de orden cero (zero-order hold).
En este ultimo sistema, de acuerdo a la razon entre la rata de muestreo del S6/H f, y la
frecuencia de la senal de entrada f;,, las muestras consecutivas pueden estar muy cercanas
en amplitud. Lo anterior es visualizado en la figura 3.15 para el peor caso en este diseno, el
cual corresponde a Bluetooth (BT) debido a que f; y fin, estan mas cercanas, de acuerdo con
(3.18).
fszT . 11MH~ — 99 < fstSM . 2,75MHZ
fin—max—BT 500k H z fin—ma:r:—G’SM 100kH =

De acuerdo con las ideas anteriores y la figura 3.15, resulta claro que es improbable que la
salida del OTA deba seguir pasos de tensién tan grandes como Vgg. El valor mas realista de
Vstep—maz Puede calcularse a partir del valor méximo de la derivada de una onda sinusoidal
entrante, V;,, = %3671(27? fint), multiplicado por el intervalo de tiempo entre muestras con-
secutivas, tal y como se muestra en la figura 3.15. Al reemplazar las cantidades adecuadas
se obtiene AV,,u0 = Vitep—maz = 0,3V. Entonces, ahora puede estimarse la especificacién de
slew rate utilizando (3.17) para obtener SR> 19,8 V/ us.

Finalmente, para asegurar la estabilidad del lazo de realimentacién en el cual se utiliza el
OTA, se especifica un margen de fase cercano a los 60°. Este valor resulta en un asentamiento
mas rapido de la salida del OTA, a partir del hecho de que no hay picos o sobrepasos en la
respuesta transitoria a la excitacién con un escalén de tension [3,32]. Para sintetizar, la tabla
3.2 presenta los requerimientos del OTA extraidos en las anteriores lineas.

=275 (3.18)



Capitulo 4

Celda basica pipeline

El bloque S&H descrito en el capitulo anterior retiene a su salida niveles de tensiéon DC'
como muestras de la senal analdgica entrante, las cuales estan disponibles para cada una
de las dos ramas que funcionan en forma paralela, cada par de ciclos a la frecuencia total
del conversor, f,. Lo anterior reduce los requerimientos de ancho de banda y velocidad de
los siguientes bloques que constituyen el verdadero nicleo del conversor con arquitectura
pipeline, y cuyo estudio es el tema principal de este capitulo.

Como se ilustra en la figura 4.1, cada celda bésica en la cadena pipeline incluye un sub-
ADC y un MDAC, a excepcién de la tltima, la cual prescinde del segundo circuito y no
requiere redundancia en sus bits de salida. Para comprender dichas celdas, cada uno de sus
dos componentes y respectivas técnicas de circuito, asi como la descripcién detallada del
proceso de cuantizaciéon y la correccién digital que se desarrollan al interior de las mismas,
son presentados a lo largo de este capitulo. Como resultado, al final de esta cuarta parte del
libro se cuenta con todas las especificaciones necesarias para los dos circuitos més elementales
del ADC, el OTA y el comparador, cuyo proceso de diseno es abordado en el capitulo 5.

4.1. Correccién digital

De acuerdo con lo presentado en 2.3.3, la utilizacion de la correccion digital mediante un
bit de redundancia (RSD) permite relajar las especificaciones de disenio del sub-ADC' en la
celda basica pipeline. Ademas, el andlisis sobre la resolucién por etapas desarrollado en 2.4.2
llevé a la seleccion de una configuracion 4-4-4-3, con las tres primeras etapas utilizando un
bit de redundancia. Entonces, para el estudio de las implicaciones en el disenio de circuitos a
partir de la utilizacion de RSD, se utilizarda como ejemplo un par de etapas consecutivas de
4 bits, cuya funcion de transferencia se muestra en la figura 4.2.

Vin i + _resg |
k i Vout,

i i

| MDAC

n bits

Figura 4.1: La celda basica de la arquitectura pipeline.
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Vout (k-1) = Vin (k)
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(b) Con el bit de redundancia, Gj,_; = 2(4~1).

Figura 4.2: Formacion de codigos digitales entre dos etapas de 4 bits.

A partir de la figura 4.2(a), en la cual no se emplea el bit de redundancia, se puede
notar que una desviacion significativa de cualquiera de los niveles de referencia en el sub-
ADC_1 puede ocasionar que la curva con forma de sierra exceda el rango de excursion
permitido (Vrg) para la siguiente celda k. Si esto sucede, probablemente la salida del sub-
ADC', estard saturada para el rango —Vrg/2 > Vo k-1 = Vinr > Vrs/2, lo cual puede llevar
a grandes errores en la conversion por pérdida de cddigos y reduccion de la resolucion total
efectiva del ADC [28]. Por otro lado, en una celda con un bit de redundancia, la ganancia es
reducida a Gj_; = 20179 donde nj_; es la resolucién de la etapa k — 1. De esta manera
s6lo se utiliza la mitad del rango de excursién (Vpg/2) permitido a la entrada de la siguiente
etapa, tal y como se exhibe en la funcién de transferencia de la figura 4.2(h).

Como consecuencia de lo explicado en el parrafo anterior, mientras no se presenten desvia-
ciones en los umbrales del sub-ADC)_; que provoquen excursiones mayores a Veg/2 en la
figura 4.2(b), los cddigos 0,1,2,3,12,13,14 y 15 de la etapa k no son utilizados. Estas pal-
abras digitales actuan como reservas para la aplicacion de la correccion digital mediante
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XX X X 0 0 0 0
+ X X X X Dout,k

Dout,k—l

X X X X X X X X
Figura 4.3: Generacién de la salida digital sin RSD.

Dout,kfl

Dout,k

Figura 4.4: Generacién de la salida digital con RSD.

algoritmos como RSD. De esta forma, la maxima desviacion de las lineas de decisién o ref-
erencias permitidas en la figura 4.2(h) corresponde a LSBj_1/2 = Vpg/20»—1T1) A partir
de lo anterior, el maximo offset permitido en los comparadores del sub-ADC_; es también
LSBy_1/2 = 2/24+Y) = 62, 5mV. Esta especificacién aplica para todos los comparadores de
las 3 primeras etapas de la cadena pipeline, ya que cada una de ellas emplea 4 bits, incluyendo
1 bit de redundancia.

La palabra digital de salida de las dos etapas que no emplean el bit de redundancia se
construye en la manera que se ilustra en la figura 4.3. Como se puede apreciar, tan sélo es
necesario el desplazamiento en cuatro posiciones de la salida de la primera celda antes de
sumarla con el codigo de la siguiente. Estas acciones son muy sencillas de llevar a cabo con la
circuiteria digital adecuada. Por otro lado, la formacién del cédigo de salida cuando se emplea
correcion dogital mediante RSD, se efectiia de acuerdo a la figura 4.4. Para este caso, sélo se
desplaza la salida de la primera etapa en tres posiciones, lo cual ocasiona el solapamiento de
los bits LSBy_1 y MSBy, al mismo tiempo que hace necesario realizar sumas binarias con
acarreos.

La construccién de la palabra digital de salida mediante sumas con acarreos y solapamien-
to de bits introduce un nuevo inconveniente relacionado con los bits LSB,_1 y MSBy, los
cuales estan resaltados en la figura 4.4. Para evitar el desbordamiento en el resultado de 7
bits en la suma, este par de bits no pueden ser simultaneamente 1 cuando el resto de Dyt j—1
también es 1, es decir cuando D,y x—1 = 15. Revisando la figura 4.2(b), se puede notar que
para los niveles maximos de Vi, g1 ¥ Vipk, es decir, Vpg/2 y Vpg/4 respectivamente, las
combinaciones de Doy -1 = 15y Do = 8,9,10,11 rompen la anterior restricciéon. Por

el otro lado, es decir, para los niveles minimos de Vi, y-1 = —Vps/2 v Vinx = —Vps/4, se
Vink E S&H ;<<esk> E Vout k
P = s By
- Asgg-k Vi pAck ‘ MDAC k é
nk bits | i

Figura 4.5: Modelo de una celda béasica pipeline con offset digital.
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Figura 4.6: Modificacién de la funcion de transferencia del par de etapas de 4 bits con RSD.

aprecia en la figura 1.2(b) que el minimo cddigo digital de salida es 4, que se obtiene como
resultado de combinar Doy -1 = 0y Doy, = 4 de acuerdo con el esquema en la figura 4.4.
Es obvio entonces que existe un offset digital que debe ser eliminado.

Una estrategia para resolver el problema presentado en las lineas anteriores es introducir
offset en las etapas pipeline, como se muestra en la figura 4.5. Debido a esta modificacion
en la celda bésica, su funcién de transferencia se desplaza hacia la derecha en LSB/2, como
aparece en la figura 4.6(a). De acuerdo con esto, ahora el minimo cédigo digital de salida es 0,
Y Dout x—1 = 15 se combina Doy, = 4,5, 6,7, lo cual no produce desbordamiento en la palabra
digital de salida. Una ventaja adicional de este cambio es que el umbral de decisién en cero
también se ha movido, lo cual mejora la linealidad para senales pequenas a la entrada [28].

Sin embargo, la nueva curva con forma de sierra en la figura 4.6(a) ya no es simétrica. Para
resolver esta dificultad adicional, el nivel de cuantizacién mas a la derecha, correspondiente
a Doyt p—1 = 15 es suprimido. De esta forma, ahora sélo hay 14 niveles de cuantizacién
pero el rango de salida se ha expandido, tal y como se exhibe en la figura 4.6(b). De la
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NIVELES DE CUANTIZACION EN LOS SUB-ADC
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Figura 4.7: Efecto de la correccion digital en la cuantizacion de los sub-ADCs.

explicacién anterior se desprende que el nimero total de cédigos sea el mismo que antes.
Finalmente, la aplicacién de la correccién digital mediante 1 bit de redundancia (RSD), hace
que la distribucion de los niveles de cuantizacién para las diferentes etapas pipeline del ADC
multiestandar sea tal y como se muestra detalladamente en la figura 4.7.

4.2. El sub-ADC con arquitectura flash

El proceso de cuantizacion presentado en la seccion anterior, es llevado a cabo al interior
de cada etapa mediante un conversor analégico-digital de baja resolucion o sub-ADC. Como
se puede apreciar en la figura 4.1, este bloque sensa directamente la senal de entrada a
una etapa y opera simultaneamente con la funciéon S&H del MDAC en paralelo. Como
consecuencia, el retardo entre este par de bloques debe ser minimizado para evitar errores
de conversion dependientes de la senial. Asimismo, para maximizar el tiempo disponible que
permita el establecimiento de la salida del MDAC, y de esta manera incrementar la velocidad
de conversion, el sub-ADC' debe ser capaz de entregar su salida digital tan pronto como sea
posible al componente DAC del MDAC. Por consiguiente, es usual encontrar que el sub-ADC
de las celdas bésicas de una cadena pipeline utiliza la arquitectura flash [30].

Conceptualmente la mas simple, y potencialmente la mas rapida, la arquitectura flash
emplea el paralelismo y la cuantizacion distribuida para alcanzar una alta velocidad de con-
version. Esta topologia comprende un banco de comparadores de tension, los cuales comparan
la senal entrante de la etapa con sus respectivos voltajes de referencia, para establecer en
conjunto cada uno de los pasos de cuantizacion en la funcién de transferencia de la celda. Los
voltajes de referencia son generados a partir de la division uniforme de la tensién en escala
completa (Vpg = 2 V,.s) mediante una escalera resistiva. En las figuras 4.8 y 4.9 se presenta
la aplicacion de esta arquitectura en el sub-ADC' de la tltima etapa con 3 bits efectivos, y
en las tres primeras etapas con 4 bits (3 efectivos y 1 de redundancia), respectivamente.

Los circuitos diferenciales de las figuras 4.8 y 4.9 son coherentes con los niveles de cuan-
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Nivel de entrada | Salida digital en | Cédigo termémetro
diferencial [V] cédigo binario Dye-vens D,
0| —1,00 = —0,75 000 0000000
1] —-0,75 = —0,50 001 0000001
2 | —0,50 = —0,25 010 0000011
3| —0,25= 0,00 011 0000111
4 0,00 = 0,25 100 0001111
5 0,25 = 0,50 101 0011111
6 0,50 = 0,75 110 0111111
71 0,75 = 1,00 111 1111111

Tabla 4.1: Detalle del cédigo termémetro para 3 bits.

Nivel de entrada Salida digital en | Cédigo termémetro

diferencial [V] cédigo binario Tigeoveveven- T
0 | —1,0000 = —0,8125 0000 00000000000000
1 | —0,8125 = —0,6875 0001 00000000000001
2 | —0,6875 = —0,5625 0010 00000000000011
3 | —0,5625 = —0,4375 0011 00000000000111
4 | —0,4375 = —0,3125 0100 00000000001111
5 | —0,3125 = —0,1875 0101 00000000011111
6 | —0,1875 = —0,0625 0110 00000000111111
7 —0,0625 = 0,0625 0111 00000001111111
8 0,0625 = 0,1875 1000 00000011111111
9 0,1875 = 0,3125 1001 00000111111111
10 0,3125 = 0,4375 1010 00001111111111
11 0,4375 = 0,5625 1011 0oo11111111111
12 0,5625 = 0,6875 1100 0o111111111111
13 0,6875 = 0,8125 1101 O1111111111111
14 0,8125 = 1,0000 1110 1111111111111

Tabla 4.2: Detalle del codigo termdémetro para 4 bits.

tizacion establecidos en la figura 4.7. Debe resaltarse la utilizacién de 14 comparadores y la
ausencia del nivel de referencia en 0 V para el sub-ADC de 4 bits, debido a la aplicacién
de la correccién digital mediante RSD. Ademas, la utilizacién de los resistores %R4b en los
extremos de la escalera resistiva de la figura 4.9, permite la implementacién del offset digital
necesario en la figura 4.5. Por otro lado, el sub-ADC de 3 bits emplea 7 comparadores y
cuenta con su respectivo umbral en 0 V. La senal de control V;arcg es fundamental para la
sincronizacion de los comparadores, tal y como se explica en el siguiente capitulo.

La comparacion paralela efectuada en los sub-ADCs de las figuras 4.8 y 4.9 produce los
cédigos termometro D de 7 bits y T de 14 bits, los cuales son detallados en las tablas 4.1 y
1.2, respectivamente. En las palabras digitales que emplean este tipo de codificacion, los bits
menos significativos son iguales a 1 hasta donde la senal de entrada se hace menor que la
tension de referencia del comparador correpondiente al bit de esa posicion, forzando a que los
bits més significativos sean iguales a 0. Finalmente, los c6digos termémetro son convertidos
en c6digos binarios para generar la salida digital del sub-ADC' y de la correspondiente celda
pipeline a la que pertenece este tltimo.

A partir de los argumentos presentados en los parrafos anteriores, se puede concluir que
la arquitectura flash puede alcanzar altas ratas de conversion debido a que su tnico bloque
analogo constituyente es el comparador. Entonces, resulta claro que el desempeno del sub-
ADC' que emplea esta topologia esta determinado principalmente por las caracteristicas de
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Figura 4.8: El sub-ADC' de 3 bits sin bit de redundancia.
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sus comparadores. Las especificaciones més relevantes de estos ultimos son el offset, el con-
sumo de potencia y el ruido kickback, el cual consiste en una perturbacion transitoria en la
entrada de los comparadores debido a la conmutacion en su modo de operacién controlado
por la senal Vo arcy, y que puede corromper la senal entrante al sub-ADC' [33].

4.3. Especificaciones para el sub-ADC

Las especificaciones mas importantes de los cuantizadores flash presentados en la seccion
anterior son los elementos R, v Ry, que forman las escaleras resistivas para generar los
voltajes de referencia, y las caracteristicas de los comparadores de tensién. Se prefiere la
utilizacion de referencias globales en vez de locales para el ADC completo por razones de area,
menor disipacién de potencia y uniformidad en las tensiones [30]. De esta manera, se emplea la
misma cadena resistiva para todos los sub-ADCs de 4 bits y otra diferente para el cuantizador
de 3 bits en la ultima etapa de cada rama pipeline paralela. Ambas configuraciones se ilustran
en las figuras 4.8 y 4.9, donde puede apreciarse que estan conectadas directamente a pequenas
cargas capacitivas formadas por las compuertas de los transistores MOS a la entrada de los
comparadores. Lo anterior elimina la necesidad de buffers en las referencias.

La precision de las escaleras resistivas es limitada por el mismatch entre sus elementos y
por las constantes de tiempo asociadas. Adicionalmente, si se desea minimizar la disipacion
de potencia estatica, se hace obligatorio incrementar la resistencia total de la cadena, maxi-
mizando a su vez los valores unitarios Rs, y Ry,. Sin embargo, lo anterior entra en conflicto
con los requerimientos de establecimiento de transitorios, los cuales obligan a disminuir las
constantes de tiempo RC' en cada uno de los nodos capacitivamente cargados. Esto es ain
mas critico cuando existe algin tipo de circuito de muestreo con capacitores a la entrada
de los comparadores, los cuales originan perturbaciones en las tensiones de referencia que
deben establecerse rapidamente para evitar introducir errores en los umbrales de la cuanti-
zacion [18]. El punto més vulnerable a este fenémeno es la mitad de la escalera, donde la
resistencia equivalente es la mitad de la resistencia total.

Si los tiempos de asentamiento son adecuadamente establecidos, el otro factor limitante
de la precision en el divisor resistivo, es el mismatch en los componentes unitarios Rgj, y
R4, debido a variaciones en los parametros de fabricacion. Los gradientes en el proceso dan
lugar a alteraciones en la forma y los tamanos de un elemento a otro. Sin embargo, en ADCs
con arquitectura pipeline empleando correccién digital mediante RSD, los requerimientos de
mismatch entre componentes pueden ser facilmente satisfechos sin necesidad de elementos de
alta precisién y mediante la elaboracién cuidadosa de layouts simétricos [30].

Tal y como se presenta en el siguiente capitulo, dentro de la arquitectura del comparador,
el latch de la salida es extremadamente rapido y posee una ganancia muy alta debido a la
realimentacién positiva, pero usualmente presenta una tensién de offset grande. Entonces,
una forma comun de implementar los comparadores es sensando la entrada con un preampli-
ficador seguido por el latch regenerativo. De esta forma, el offset generado por variaciones en
los parametros del proceso y mismatch entre componentes en el latch, es reducido significa-
tivamente al dividirlo entre la ganancia del preamplificador cuando es referido a la entrada.
Adicionalmente, el preamplicador mejora la sensitividad en la comparacion y disminuye el
efecto negativo del ruido kickback [3,12,30].

A partir de que el offset propio del preamplificador es usualmente corregido mediante
técnicas de cancelacion de offset, como por ejemplo auto-zeroing, es suficiente garantizar que
la ganancia de este circuito es lo suficientemente grande para satisfacer los requerimientos
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de resolucion de la etapa [18]. Estos requerimientos son, tal y como se presenté en la seccién
anterior, Virrserap < LSBuy/2 = 62,5 mV vy Viprsersn < LSBg/2 = 125 mV. Debido a la
especificacion mas relajada de la tdltima etapa de 3 bits, sélo se emplean preamplificadores
para los comparadores de los sub-ADCs de 4 bits en las tres primeras etapas pipeline, para
los cuales la condicién de ganancia es la expresién (4.1).

‘/offset—latch
A Team, > 4.1
Opreamp = 6 s5my (4.1)

De acuerdo con las caracteristicas derivadas en capitulos anteriores para el ADC con
arquitectura time-interleaved pipeline, cada una de las dos ramas paralelas opera a una fre-
cuencia de 5,5 MHz en el escenario mas exigente para esta especificacion, correspondiente al
estandar Bluetooth. Al interior de la tercera y cuarta etapa de la cadena pipeline, las cuales
funcionan bajo estas condiciones, la cuantizacién en el sub-ADC' necesita ser realizada a una
rata del doble de esta frecuencia, y de esta forma dejar suficiente tiempo disponible para que
el bloque MDAC" detecte y amplifique el residuo. Asi, el sub-ADC' trabaja a 11 MHz, que
en tiempo corresponde a periodos de 91 ns. Para los cuantizadores de 4 bits en la primera y
segunda etapa pipeline el requerimiento es mas relajado, pues éstos operan sélo a 5,5 MHz,
correspondiente al doble de la rata de muestreo para el estandar GSM. Entonces, la tltima
especificacion relevante a nivel de circuito para los comparadores como parte de los cuanti-
zadores flash, es que su velocidad de comparacién les permita establecer su salida antes de
los 91 ns para el caso de las dos ultimas etapas, y antes de 182 ns para el caso de las dos
primeras etapas.

4.4. El MDAC

El otro bloque constituyente de la celda basica pipeline, y cuyo desempeno es el méas
critico para la arquitectura completa del ADC, es el multiplying digital-to-analog converter
(MDAC), mostrado como diagrama de bloques en la figura 4.1. Su funcién es devolver al
dominio analégico la salida digital del sub-ADC para luego restarla de la senal muestreada y
retenida a la entrada de la etapa, y finalmente amplificar el residuo que sera utilizado como
entrada de la siguiente celda en la cadena pipeline. Al igual que el circuito de muestreo y
retencion, la implementacién del MDAC' esta basada cominmente en topologias de capaci-
tores conmutados (SC') [30]. Por esta razon, la arquitectura basica del SC-S&H presentada
en el capitulo 3, constituye el punto de partida para el siguiente andlisis de las caracteristicas
circuitales y de operacion en el MDAC.

Para obtener una ganancia mayor a la unitaria, el circuito basico del S&H con SC puede
ser modificado y disponer de las dos alternativas ilustradas en la figura 4.10. Estos es-
quematicos representan bloques de muestreo y retencién con ganancia en forma single-ended,
aunque en la practica es preferida su implementacion diferencial, donde las tierras virtuales
corresponden a la tensién de modo comin (Veopy) en la mitad de las fuentes de alimentacién.
Como se puede apreciar en la figura 4.10, los circuitos constan de un amplificador como nicleo
de las arquitecturas, un capacitor de muestreo C's y otro de realimentacién Cr, ademas de
un arreglo de interruptores MOS que determinan el modo de operacion.

Durante la fase de muestreo (¢;) la sefial entrante es almacenada en Cyg, y la utilizacién
de Cr determina la tnica diferencia entre las dos opciones en la figura 4.10. En el circuito
A ambos terminales de C'r son conectados a la tierra virtual, razén por la que no almacena
carga durante ¢, mientras que en la opcién B el capacitor de realimentacion también es
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Figura 4.10: Opciones para la arquitectura del Sé&H con ganancia.

’ Circuito I A \ B ‘
Ganancia s 1 (1 + &) !
Cr 1+ 25 Cr ) 1455

Factor de

. . 2 CF CF

realimentacién 3 Cs¥CriCy CstCr1Cy,
(durante ¢o)
Ruido
térmico % %

(durante ¢1)

Tabla 4.3: Comparacion de las dos opciones en la figura 4.10.

utilizado para el muestreo de V;,,. Luego en la fase de amplificacién (¢5), ambas topologias
utilizan a C'r como parte de un lazo de realimentacién alrededor del amplificador, mientras
que la conexién de Cg entre voltajes iguales (tierras virtuales) obliga a la transferencia de su
carga previamente almacenada hacia C'r. Como resultado de esta redistribucion de cargas,
la senal de salida (V,,;) es amplificada.

La tabla 4.3 contiene algunos de los parametros de desempeno de ambas configuraciones
de S&H con ganancia. En dicha tabla, Ay y C;, representan la ganancia en lazo abierto
y la capacitancia parasita a la entrada del amplificador, respectivamente. En este trabajo
se selecciona la opcion B de la figura 4.10 porque para un mismo valor de ganancia, el
establecimiento de su amplificador es inherentemente mas rapido debido a su mayor factor
de realimentacion (). Esto iltimo también se traduce en un mayor valor de ganancia de lazo
Ao, lo cual hace que la ganancia de amplificacion del circuito B sea mas precisa que la del
A. Desde otro punto de vista, para valores iguales de C's y Cp, la arquitectura B presenta
mayor ganancia y menor ruido térmico que la A.

El interruptor que cortocircuita la salida con la tierra virtual de los circuitos en la figura
1.10, tiene la funcién de reducir el efecto de las tensiones de offset sobre el desempeno de
las arquitecturas y las caracteristicas de sus fases de reloj. Sin embargo, no es util para
suprimir la componente de offset en la senal de salida al final de la fase ¢5. No obstante,
debido a que el amplificador es inutilizado durante ¢;, este iltimo puede ser aprovechado
para emplear una técnica de cancelacion de offset mas efectiva y popular. Esta estrategia es
conocida como auto-zeroing y es ilustrada en la figura 4.11, donde su aplicacién convierte
la arquitectura original previamente seleccionada (figura 4.11(a)) en un nuevo circuito que
emplea su amplificador durante sus dos modos de operacién (figura 4.11(h)).

La modificacion introducida por la utilizacion de auto-zeroing consiste en la creacion de
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Figura 4.11: Técnica de auto-zeroing en el S€YH con ganancia.

un lazo de realimentacion unitaria alrededor del ampificador durante la fase de muestreo, tal
y como se ilustra en la figura 4.11(b). Esta nueva conexién ocasiona que la tensién de offset
sea muestreada junto con Vj, en los capacitores Cs y C'r, para posteriormente ser cancelada
en la fase de amplificacién (¢). Este efecto puede apreciarse al comparar las funciones de
transferencia en las ecuaciones (4.2) para la figura 4.11(a) y (4.3) para la figura 4.11(h), las
cuales son obtenidas a partir de la igualacion de Qg y Qg por el principio de conservacion
de la carga. Por simplicidad, en la deduccion de estas expresiones se ha despreciado el efecto
de la ganancia finita del amplificador (A).

Cs Cs
Vour = (1 + C_F) Vin + (1 + C_F> Voffset (4.2)
Cs
‘/ou =1 -~ V;n 4.3
= (1+5) 4.3

El circuito analizado en las lineas anteriores efectia las funciones de los componentes
S6H, yv Gy en el diagrama de bloques del MDAC en la figura 4.1. Sin embargo, aiun no
se han implementado la conversién digital-analégica (DAC') y el restador que aparecen en
la misma figura. Utilizando el principio de division de la carga, este par de operaciones
pueden ser llevadas a cabo mediante el reemplazo de Cs en la figura 4.11(b), por un banco
de capacitores de muestreo que adicionalmente, durante ¢, son conectados a las tensiones de
referencia (£V,.s) de acuerdo a la salida digital del sub-ADC' en la etapa. A diferencia de un
DAC basado en una cadena resistiva, el banco de capacitores no consume potencia estatica,
ademas de que su operacién en funcién de la redistribucion de cargas complementa de forma
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Entrada digital en | Cédigo termémetro | Funcién de transferencia del MDAC
cédigo binario Tigeveoeve-- T Vout = G+ (Vip, — RSDoffset — V0 anc)
0000 00000000000000 Vout = 8 - (Vin +1,0000) = 8 - (Vin + 2/16 + 14/16)
0001 0000000000000 1 Vour =8+ (Vin +0,8125) = 8 - (V;,, + 1/16 + 12/16)
0010 0000000000001 1 Vout = 8- (Vin +0,6875) =8 - (Vj;, +1/16 + 10/16)
0011 00000000000111 Vout = 8+ (Vi +0,5625) = 8 - (V;, + 1/16 + 8/16)
0100 00000000001111 Vout =8+ (Vin, +0,4375) =8 - (V;, +1/16 + 6/16)
0101 00000000011111 Vout = 8- (Vin +0,3125) = 8 - (Vjy, + 1/16 + 4/16)
0110 00000000111111 Vout = 8+ (Vin +0,1875) = 8 - (Vj,, +1/16 + 2/16)
0111 00000001111111 Vout = 8+ (Vin + 0,0625) = -(Vm+1/16+0/16)
1000 00000011111111 Vout = 8- (Vin —0,0625) = 8 - (V;y, + 1/16 — 2/16)
1001 00000111111111 Vout = 8- (Vm 0,1875) = 8 - (Vi +1/16 — 4/16)
1010 00001111111111 Vout = 8+ (Vin — 0,3125) =8 - (V;,, +1/16 — 6/16)
1011 00011111111111 Vout = 8- (Vin — 0,4375) = 8 - (V;, + 1/16 — 8/16)
1100 00111111111111 Vout = 8+ (Vin — 0,5625) = 8 - (V;,, +1/16 —10/16)
1101 01111111111111 Vout =8+ (Vin, — 0,6875) = 8- (V;,, + 1/16 — 12/16)
1110 1111111111111 Vour = 8- (Vin —0,8125) =8 - (Vj;, + 1/16 — 14/16)

Tabla 4.4: Detalle de la operacion del MDAC de 4 bits empleando RSD.

natural el principio de funcionamiento de la arquitectura SC-S€H con ganancia en la figura
1.11(Db).

Antes de analizar en detalle la composicion y operacion del banco de capacitores que
completa el bloque MDAC' de la celda basica pipeline, es necesario revisar con detenimiento
la forma en que el residuo amplificado es generado a partir de la entrada analégica y la salida
del sub-ADC. Primero que todo, debe aclararse que estas operaciones sélo son llevadas a cabo
en las tres primeras etapas de la cadena pipeline, las cuales generan las palabras digitales
T en cédigo termoémetro y emplean redundancia de 1 bit. Entonces, la tabla 4.4 exhibe las
ecuaciones que describen la generacién de V,,; para cada uno de los 15 valores posibles del
c6digo T. Teniendo en cuenta que n = 4 bits, que V,er = Vpg/2 = 1V y que el offset digital
introducido a la salida del DAC' en la figura 4.5 es igual a RS D, rset = —Vier /2", la expresion
(4.4) constituye la funcién de transferencia para el MDAC.

Vier | TVie n— Vieg  TVie
‘/OutZQn_l' |:‘/zn_ (_2_nf+2—nf):| =2 L. |:‘/;n+ 2nf _2—nf (44)

La estuctura de la funcién de transferencia en (4.4) permite visualizar claramente las
diferentes operaciones desarrolladas por el MDAC. Asimismo, se aprecia el efecto de la cor-
reccién digital mediante RSD en la reduccién a la mitad de la ganancia (2"7!) y en el offset
digital de —LSB/2 = —V,.¢/2". La tabla 4.5 muestra explicitamente la formacién de la com-
ponente de tension que depende del cddigo digital de salida del sub-ADC (Vr,,, ,p)s CUyo
numerador es el resultado de la suma algebraica de valores unitarios (£V,.s) de acuerdo con
el valor de cada bit en el codigo termémetro T. Finalmente, es imperativo reconocer que la
ecuacion (4.4) no aplica para el primer cédigo digital (0000), el cual requiere una pequena
modificacidn, tal y como se muestra en (1.5).

2‘/ref . T‘/ref

‘/ou =0 — 2n—1 : V;n
#,T1=0 + on om

(4.5)
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TV,ey Cédigo termoémetro T Cédigo
2" T14 ‘ T13 ‘ T12 ‘ T11 ‘ T10 ‘ Tg ‘ Tg ‘ T7 ‘ T6 ‘ T5 ‘ T4 ‘ T3 ‘ T2 ‘ T1 binario
-14/16 -1 -1 -1 -1 -1 -1y-1(-1}-1}-1]-1]-1]-1]|-1 0000
-12/16 -1 -1 -1 -1 -1 |-1}-1(-1|-1}-1|-1]-1|-1]|1 0001
-10/16 -1 -1 -1 -1 -1 -1 -1 (-1}-1}-1]-1]-1 1 1 0010
-8/16 -1 -1 -1 -1 -1 |-1}-1|(-1]-1}-1|-1]1 1 1 0011
-6/16 -1 -1 -1 -1 -1 -1 -1 -1 |-1]-1 1 1 1 1 0100
-4/16 -1 -1 -1 -1 -1 -1 }-1}-1]-1]1 1 1 1 1 0101
-2/16 -1 -1 -1 -1 -1 -1 -1 -1 1 1 1 1 1 1 0110
0/16 -1 -1 -1 -1 -1 -1 -1 1 1 1 1 1 1 1 0111
2/16 -1 -1 -1 -1 -1 -1 1 1 1 1 1 1 1 1 1000
4/16 -1 -1 -1 -1 -1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1001
6/16 -1 -1 -1 -1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1010
8/16 -1 -1 -1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1011
10/16 -1 -1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1100
12/16 -1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1101
14/16 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1110

Tabla 4.5: Detalle de la tensién Vi, ,, . = % en la tabla 4.4.

4.5. Descripcién de la topologia del MDAC

En la seccién anterior se revisaron las caracteristicas generales de la arquitectura circuital
y se dedujo la funcién de transferencia deseada para el bloque MDAC en las tres primeras
etapas pipeline de 3 bits efectivos y 1 de redundancia. Ahora, a partir de los dos elementos
anteriores, una topologia completa y detallada es propuesta y analizada en esta seccion. El
esquematico del MDAC es presentado en la figura 4.12, donde se muestra cada uno de los
capacitores unitarios C, que conforman el banco de muestreo, asi como también la imple-
mentacion de los interruptores mediante transistores MOS operando entre las regiones de
corte y triodo, de acuerdo al nivel de tensién aplicado en sus compuertas. Las senales que
controlan los interruptores son dos fases de reloj no solapadas (¢; y ¢2) que determinan el
modo de operacion en el MDAC al igual que en el S&/H del capitulo anterior, y cada uno
de los 14 bits en el cédigo digital termdémetro T para decidir la polaridad de £V,.s que debe
conectarse al capacitor C,, asociado.

Es importante recalcar que la estructura presentada en la figura 4.12 no es la tinica forma
de implementar el banco capacitivo de muestreo en el MDAC. En la literatura existen otras
alternativas, como la utilizacién de capacitores con peso binario (2¢-Cy, i = 0...n) en vez de
unitarios. Esta topologia requiere menos capacitores pero de mayor valor, asi como también la
utilizacién de la salida digital del sub-ADC' en c6digo binario y no en termémetro [18,28]. Otra
opcién es la presentada en [30,32], la cual tiene la ventaja de que requiere la misma cantidad
de capacitores que en la anterior alternativa, pero con valores unitarios (C,). Claramente
esta arquitectura posee la menor capacitancia total de muestreo (Cg), pero demanda una
codificacién especial adicional de la salida digital del sub-ADC| la cual no es binaria ni
termémetro. En [30] se presenta detalladamente esta operacién, la cual inherentemente anade
una latencia extra entre la conversién A/D y D/A en cada etapa.

En este trabajo se selecciona entonces una arquitectura que utiliza 2" capacitores unitarios
(C,) para muestrear la senal de entrada, tal y como se ilustra en la figura 4.12 y en su
equivalente para las fases de muestreo (¢;) y de amplificacion (¢o) en la figura 4.13. La
utilizacién directa del codigo termémetro T que genera el sub-ADC permite alcanzar mayor
linealidad debido al menor valor de DNL, aparte de evitar retardos en la sincronizacion por
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Figura 4.12: El circuito MDAC' de las 3 primeras celdas pipeline.
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Figura 4.13: Circuito equivalente del MDAC' de las 3 primeras celdas pipeline.

codificaciones extras [3,12]. A continuacién se decribe la forma en que esta topologia genera el
residuo amplificado teniendo en cuenta la correccion digital mediante RSD, y de esta manera
consigue implementar la funcién de transferencia presentada en (4.4).

De acuerdo con la figura 4.13, durante ¢, el voltaje de entrada V;,, es muestreado usando
16 capacitores unitarios, mientras que el capacitor C, restante es conectado al voltaje de
referencia +V,.¢. Tal y como se demuestra mas adelante, esta tltima conexién es necesaria
para generar el offset digital que aparece en la figura 1.5 y en la expresion (4.4). De otro
lado, el amplificador es conectado en un lazo de realimentaciéon unitaria para la aplicacion
de auto-zeroing, como en la figura 4.11(b). Entonces, si se establece que Vi, = Viuy — Vin,
+Vier = +Vier/2 — (=Vier/2) v que n = 4 bits, la ecuacién (4.0) representa la carga total
almacenada durante la fase de muestreo en los 2"*! capacitores unitarios de la figura 4.13.

QS = Vin - 2n0u + ‘/;‘ef : Cu (46)

Cuando la fase ¢9 empieza, el capacitor de valor 2C, se desconecta de la entrada y pasa a
formar el lazo de realimentacién alrededor del amplificador, de manera similar a la topologia
en la figura 4.11(b). Simultdnemante, cada uno de los 14 capacitores controlados por los bits
del cédigo termdémetro T es conectado a +V,er 0 =V, lo cual desarrolla la conversién D/A
en el MDAC. Como se aprecia en la figura 4.13, el capacitor unitario restante es controlado
por el bit T; para decidir si es conectado a la tension —V,..¢ o cortocircuitado. Esta estrategia
es aplicada para satisfacer el caso especial de la expresién (4.5), cuando el cédigo de salida
del sub-ADC es 0000, o en otras palabras, el Unico caso para el que T} = 0, de acuerdo con
las tablas 4.2 y 4.4.

En primer lugar se aborda el caso en el que la salida digital del sub-ADC' es diferente de
0000 (T} = 1), en el cual las placas del capacitor unitario extra son cortocircuitadas y por ende
su almacenamiento de carga es nulo durante ¢,. Teniendo en cuenta que Vs = Vourr — Vour—,
la carga total almacenada en el MDAC durante la fase de amplificacion es la consignada en
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la ecuacién (41.7). En la citada expresion se ha tenido en cuenta el efecto de la ganancia finita
del amplificador (Ag) y se han ignorado las capacitancias pardsitas asumiendo que éstas son
despreciables en comparacién con el banco capacitivo de muestreo.

Viu Viu Vou
QH=<V0ut—(— Aot))-2cu+(Tlmef—(— Aot)-cu+...+(leef—<— Aot))-cu

2 2" —2
QH—<2+A—) Vout‘Cu+<T14+...+T1)Vref'Cu+( )V:)ut'cu (4-7)
0 0

n

2

) ‘/out ' Cu + T‘/;'ef ' Cu

A partir de la suposicién ideal de que no hay flujo de corrientes ni fugas de carga entre las
fases de muestreo y amplificacion, se puede aplicar el principio de conservaciéon de la carga e
igualar las expresiones (4.6) y (4.7). De esta manera, se obtiene la funcién de transferencia
desarrollada en (4.8), la cual se transforma en (4.9) cuando se asume que el amplificador es
ideal (A9 — 00). Entonces, es evidente que el circuito de la figura 4.12 es apropiado para la
implementacién del MDAC' caracterizado por la expresion (4.4).

n

2
QH - QS = (2 + _) V:)ut + T‘/ref = Qn‘/zn + ‘/ref

Ao
2m V TV,
14 = _on-ly, . Yref T Vref
Vier  TVie 1
— Vo =271 [Vi + =L f} o7
on 2n L+ 54

(4.9)

‘/out = 2n71 : |:‘/zn + ‘/7“6f - T‘/TEf:|

2n 2n

Finalmente, se considera la situacién del cédigo binario 0000, en la cual el bit 77 = 0
conecta el capacitor C, extra a la tension —V,.; en la figura 4.13. Esta nueva condicién
modifica la carga almacenada durante ¢, la cual ahora es cuantificada en la ecuacién (4.10).
Entonces, nuevamente mediante la igualaciéon de cargas Qp -0 = (s, se obtiene la funcién
de transferencia en (4.11), la cual se reduce a (4.12) cuando se asume que el amplificador
es ideal (A9 — 00). Al igual que en el caso anterior, el circuito de la figura 4.12 satisface la

expresion planteada en (4.5).

2" ou
QH7T1=0 = (2 + A_) Vout - Ou + T‘/;‘ef ’ Cu =+ (_V;"ef _(_‘; t)) : Cu
0 0
(4.10)
2" +1
QH,T1=O = (2 + ) V;ut : Cu + T‘/;“ef : Ou - V;ﬂef : Cu
0
2V, TV, 1
n—1 ref ref
Vout,ri=0 = 2 [W+2n— 2TL]<H_2;AH> (4.11)
0
2Vier TV
Voutry—o = 2" 1+ [Vi + 2nf i f} (4.12)
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Especificacion Etapa 1 | Etapa 2 | Etapa 3
4 bits 4 bits 4 bits
Error de ganancia eg (%) 0,2 1,5 12,5
Error en el DAC epac (bits) 12 9 6
Nivel de ruido (dBc) -74 -65 -56

Tabla 4.6: Especificaciones a nivel de sistema para los MDACs.
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Figura 4.14: Pareja de MDACs consecutivos operando en fases opuestas.

4.6. Especificaciones para el MDAC

A partir de los requerimientos a nivel de sistema extraidos en el capitulo 2 para el ADC
multiestandar, aquellos que estan relacionadas con el bloque MDAC' de las 3 primeras celdas
bésicas pipeline han sido recolectados en la tabla 4.6. La citada tabla junto con la figura 4.14,
en la cual se ha ignorado el capacitor unitario extra encargado del offset digital para la apli-
cacion de RSD en la figura 4.13, constituyen la base para la extraccién de las especificaciones
de los diferentes elementos presentes en el circuito de la figura 4.12; el cual incluye capaci-
tores, interruptores MOS y un amplificador operacional. De esta manera, a continuacion se
presenta el analisis para lograr la caracterizacion de los MDAC's de acuerdo a las condiciones
particulares de la etapa en la que operan.

4.6.1. Tamano y escalamiento de capacitores unitarios

De acuerdo con las figuras 4.13 y 4.14, y con los argumentos presentados en la seccion
anterior, el circuito MDAC lleva a cabo el muestreo de la senal entrante con el capacitor total
Cs+ Cp = 2"C,. Entonces, resulta evidente la semejanza de esta operacién con su homéloga
en el bloque S&H a la entrada, circuito que fue abordado en el capitulo 3. Asi, mediante un
analisis similar se llega a la cuantificacion del ruido total a la salida del MDAC en la ecuacion
(4.13), para la cual debe recordarse que ¢ es un factor de exceso de ruido en los transistores
operando como interruptores de muestreo, el cual oscila entre 2/3 y valores superiores de-
pendiendo de la longitud del canal del dispositivo. Adicionalmente v? ,,,, representa el ruido
referido a la entrada del amplificador, cuyo disefio debe garantizar que el valor es depreciable
al lado del término que depende de la capacitancia de muestreo, convirtiendo a esta ltima en
la fuente ruidosa dominante. Los demas términos, k, T'y n = 4 bits, representan la constante

de Boltzman, la temperatura absoluta de los portadores del canal y la resolucion de las celdas




4.6 Especificaciones para el MDAC 77

basicas pipeline que incluyen un MDAC, respectivamente.

kT
2nC,

U?%,out = 2C + U?%,amp (413)

Debido a que durante la fase de muestreo el amplificador es utilizado bajo un lazo de
realimentacién unitaria para la aplicacién de auto-zeroing, el ruido térmico referido a la
entrada del MDAC' es el mismo que se consigna en la ecuacién (4.13). Entonces, combinando
esta expresion con el requerimiento en la tabla 4.6 para el nivel de ruido minimo a la entrada
de la primera etapa, se obtiene un valor minimo de capacitor unitario C,; = 13 fF. Sin
embargo, por razones de facilidad y uniformidad en la elaboracion del layout, este valor es
redondeado hacia la capacitancia superior més cercana que guarde proporcién exacta con los
capacitores utilizados en el S&H (Cg = 200 fF), resultando en la especificacién C,, ; = 20 fF.

El calculo de esta misma especificacion para los dos MDACs restantes puede ser desar-
rollado a través de dos estrategias que se basan en el mismo fundamento. La primera de ellas
es aplicar el mismo procedimiento del parrafo anterior, a partir del cual se prevee que los
tamanos de C, 2 y C, 3 son menores debido a las especificaciones mas relajadas en el nivel de
ruido térmico para la segunda y tercera etapa en la tabla 4.6. El segundo método es conocido
como el escalamiento de los capacitores unitarios en la cadena pipeline, el cual es abordado
en multiples referencias [3, 28,30, 32,35]. Esta perspectiva estd relacionada con el término I
en la figura 4.14, y basicamente establece que la ganancia acumulativa entre etapas reduce
el aporte de ruido de las ultimas etapas en una rama de conversion pipeline, lo cual permite
escalar sus capacitores €, mediante el factor I. Si se revisa cuidadosamente, la idea anterior
es exactamente la misma que se esconde detras de los requerimientos de ruido en la tabla
1.6. En [35] se realiza un andlisis detallado en el que se demuestra que el valor éptimo de i
es ligeramente superior a la ganancia entre etapas (2"71).

La importancia en el escalamiento de los capacitores unitarios radica en la disminucion
asociada en area y carga vista por los amplificadores en el modo de amplificacién de los
MDACs, ilustrado en la figura 4.14. Tal y como se explica més adelante, la carga capacitiva
incrementa la corriente necesaria para alcanzar determinadas especificaciones de GBW y SR
en el amplificador, razén por la cual la disminuciéon de C, a lo largo de la cadena pipeline se
traduce en un ahorro significativo de potencia en el ADC completo [32,35]. A pesar de estas
ventajas, la aplicacion indiscriminada del escalamiento de capacitores puede resultar poco
practica, debido al requerimiento de capacitores muy pequenos que deben ser mas grandes
por otras razones, como por ejemplo, mismatch, clock feedthrough, simplicidad y uniformidad
en la elaboracion del layout de los mismos.

Como ejemplo, la aplicacién de ambos métodos en el calculo de C,, 5 se detalla en (4.14).
Como se explico en el parrafo anterior, el valor de C), 5 resultante del escalamiento es muy
pequeno, lo cual puede favorecer la dominacién de capacitancias parasitas no controladas
en la carga vista por el amplificador del MDAC en la primera etapa. Para evitar esto, y al
mismo tiempo sacar algiin provecho del ahorro de potencia por el escalamiento en C,,, en este
trabajo se selecciona C, o = C, 3 = 10 fF, valor que también guarda relacién proporcional
exacta con los deméds capacitores especificados anteriormente, lo cual favorece la elaboracion
sistematica de su layout.

kT Ch
Cu 2 == =

2™ 2o = gy = 2/ F (4.14)
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Consideraciones practicas

A pesar de que el anterior analisis constituye un buen ejemplo de una estrategia de
calculo de los tamanos en los capacitores unitarios, los cuales son determinados de acuer-
do a las especificaciones a nivel de sistema desarrolladas en el capitulo 2, algunos aspectos
adicionales derivados de la experiencia de los disenadores de Cls influencian también las de-
cisiones tomadas en los parrafos precedentes. La realizacion practica de capacitores del orden
de decenas de fF durante la elaboracién de layouts constituye un detalle de mucho cuidado,
ya que algunos alambrados y elementos pardsitos alcanzan niveles similares de capacitancia
con mucha facilidad y frecuencia. Adicionalmente, garantizar un determinado porcentaje de
mismatch en capacitores integrados, se hace un requerimiento mas y més complicado de sat-
isfacer a medida que estos componentes pasivos disminuyen sus valores [3,28,32]. Por estas
razones, las capacitancias previamente especificadas en 10 fF y 20 fF, son ahora redimension-
adas a un valor mayor y frecuentemente utilizado de 100 fF.

4.6.2. Interruptores MOS

Una vez que se han seleccionado los tamanos adecuados para los capacitores unitarios,
el paso a seguir es el dimensionamiento de los transistores que operan como interruptores
en el circuito de la figura 4.12. Debe notarse adicionalmente que esta arquitectura emplea la
técnica de bottom-plate sampling al igual que el SE9H a la entrada del ADC, con el objetivo de
disminuir la no linealidad proveniente de la inyeccion de carga durante la fase de muestreo. En
relacion con lo anterior, la primera decision para este diseno es la utilizacion de transistores
NMOS para los interruptores involucrados en dicha técnica (controlados por la fase ¢y.),
asi como también para aquellos que estan conectados a las entradas del amplificador. Estos
dispositivos operan alrededor de niveles de tensién poco variables, razén por la cual carecen
de exigencias diferentes a la de reducir el clock feedthrough, requiriendo la utilizaciéon de
dimensiones minimas. De igual forma son caracterizados los interruptores que conectan el
capacitor unitario extra a +V,.; durante la fase de muestreo para la generacién del offset
digital en la figura 4.12.

Debido a la utilizacién del SE&H a la entrada del ADC, y a la funcion de retencion en la
salida de cada MDAC; las senales de entrada a las etapas siguientes en la cadena pipeline son
niveles de tensién aproximadamente constantes durante el muestreo de su banco capacitivo.
Como consecuencia, los interruptores que conectan los 2" capacitores unitarios a la senal de
entrada V;, en la figura 4.12, no tienen requerimientos mas exigentes que los de transistores
NMOS con dimensiones minimas y la temporizacion adecuada. Finalmente, los restantes
interruptores que estan activos durante la fase de amplificacién, deben ser dimensionados
de tal forma que las constantes de tiempo resultantes de sus resistencias de encendido y el
capacitor equivalente asociado, sean lo suficientemente pequenas para no limitar la velocidad
de establecimiento del amplificador durante ¢5. Especial atencion requiere el interruptor en
serie con el capacitor Cr = 2C, en el lazo de realimentacion en ¢, ya que su red RC
equivalente es critica para el ancho de banda del circuito total.

4.6.3. EIl amplificador

Debido a las condiciones de operacion similares a las del S€H, el amplificador del bloque
MDAC también es implementado mediante un OTA, hecho que es enfatizado en la figura
1.14 con la etiqueta G, al interior de este elemento. Entonces, a continuaciéon se analiza
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el impacto de las no idealidades del OTA en el desempeno del circuito de la figura 4.12, y
a partir de esto se especifican los parametros mas relevantes del amplificador como nicleo
del MDAC: Ay, GBW, SR y PM. La ganancia DC' y el GBW definen el error de ganancia
de la tabla 4.6, mientras que el GBW y el SR controlan la velocidad de asentamiento del
MDAC. Finalmente, el margen de fase es importante para garantizar la estabilidad del lazo
de realimentacion en el que se emplea el OTA [3].

Al comparar las parejas de expresiones (4.8)-(4.9) y (4.11)-(4.12) se aprecia un término de
error, el cual es desarrollado en (4.15) para el peor caso. Este cdlculo utiliza la aproximacién
de primer orden en la expansién por series de Taylor 1/(1+¢&) ~ 1—¢, la cual es valida para
valores de £ pequenos, o para este caso particular, Ay grandes [28]. A partir del resultado
en (4.15), es evidente que para disminuir los errores de ganancia en el MDAC que afectan
de igual manera la senal entrante y la salida del DAC, es necesario utilizar OTAs con Ag lo
suficientemente grande. De esta forma, teniendo en cuenta que n = 4 bits, la utilizacion de
los requerimientos para e en cada etapa de acuerdo con la tabla 4.6, especifica las ganancias
requeridas en los amplificadores: Ay > 72 dB, Age > 55 dB y A3 > 37 dB.

1 1 2"+ 1 gn-1
1+A_0ﬁ 1+ 22;) 2A0 AO

Debido a que el OTA tiene un ancho de banda finito, su salida requiere una cantidad de
tiempo finita para establecerse en su valor final. Si este establecimiento no se logra dentro de
la precisién requerida por la etapa, el MDAC' es fuente de errores de ganancia para la cadena
pipeline. La distribucion del tiempo de asentamiento entre sus componentes lineal y no lineal
fue explicada con detalle en el capitulo 3.

Al final del tiempo de establecimiento (t,) requerido por el OTA en la fase de amplificacion,
la salida del MDAC puede caracterizarse por la ecuacién (1.16). Lo anterior es vélido si se
asume asentamiento lineal y que el diseno del amplificador permite describirlo como un
sistema de un polo dominante [28,30]. Aun asi, el término BW en (4.16) es el ancho de banda
del OTA, el cual se relaciona con el GBW de acuerdo con la igualdad en (4.17), donde [ es
el factor de realimentacion durante ¢, en la figura 4.13, el cual es consignado en (4.18).

‘/out(ts) - ‘/out : (]- - 6_tS.BW) (416)
BW = (- GBW (4.17)
B = 2C 2 _ 2 (4.18)

(2" —2)Cy +2C, +Cy 2"+ Lln=a 17

Con las ideas presentadas en las lineas anteriores y a partir de la ecuacién (4.16), puede
establecerse que el error relativo causado por el ancho de banda finito del OTA en el MDAC
estd determinado por la expresién (4.19). También es necesario tener en cuenta que las dos
primeras etapas pipeline sélo operan bajo el estandar GSM con f, = 2,75 MHz, mientras que
la tercera etapa enfrenta un escenario mas exigente cuando es utilizada bajo las condiciones de
Bluetooth, operando a la mitad de la rata de muestreo total (f;/2 = 5,5 MHz) por el uso de la
arquitectura time-interleaved. Entonces, empleando los argumentos anteriores y combinando
(4.19) con las condiciones de la tabla 4.6, se obtienen las siguientes especificaciones: GBW; =
70 MHz, GBW4 = 47 MHz y GBW 3 = 47 MHz.

__ _—ts:BW

P — o337, BGBW (4.19)

El slew rate limita la parte inicial del asentamiento de la salida, y su especificacion se
hace mediante la ecuacion (4.20), donde Viiep—maz €s €l gradiente en tensién mas grande que
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] Especificaciéon del OTA \ Etapa 1 \ Etapa 2 \ Etapa 3 ‘
Ganancia DC, A, (dB) 72 55 37
Frecuencia de ganancia unitaria, GBW (MHz) 70 47 47
Slew rate, SR (V/us) 16,5 33
Margen de fase, PM (°) 70
Fuente de alimentacién, Vpp (V) 3,3
Consumo de potencia, Pora_sgH minimo

Tabla 4.7: Especificaciones de OTAs en las etapas pipeline.

se espera que deba seguir la salida del OTA en el MDAC. Para encontrar este ultimo valor,
la figura 4.6(b) permite visualizar que la salida del MDAC' en cualquier par de periodos
consecutivos nunca es sometida a transiciones de tensién superiores a Vrg/2 = 1 V, razén
por la cual Viep_mar = 1 V. Consecuentemente, a partir de las ideas anteriores y teniendo
nuevamente en cuenta que las dos primeras etapas operan sélo a 2,75 MHz, mientras que la

tercera es también utilizada a 5,5 MHz, se obtienen las siguientes especificaciones: SR o =
16,5V /us y SRy = 33V/us.

Vetep—maz Vistep—maz
SR = e = tlli 1 =6- fs ’ ‘/stepfmax (420)
lsr 337

Finalmente, para asegurar la estabilidad del lazo de realimentacion en el cual se utilizan los
OTAs, se especifica un margen de fase cercano a los 70°. Este valor resulta en un asentamiento
mas rapido de la salida del OTA, a partir del hecho de que no hay picos o sobrepasos en la
respuesta transitoria a la excitacién con un escalén de tensién [3,32]. Sin embargo, es muy
importante resaltar que en esta ocasién el margen de fase no debe ser verificado a la frecuencia
de ganancia unitaria, sino a la frecuencia de ganancia de lazo cerrado, ya que los circuitos
de las figuras 4.12 y 4.13 poseen un factor de realimentacién diferente a 1 (3 = 2/17). Para
sintetizar, la tabla 4.7 presenta los requerimientos del OTA extraidos en las anteriores lineas.



Capitulo 5

OTAs y comparadores

Los resultados del procedimiento de extraccién de especificaciones llevado a cabo en los
capitulos anteriores, son utilizados ahora para el diseno de los dos circuitos mas elementales
del ADC" el amplificador operacional de transconductancia (operational transconductance
amplifier, OTA) y el comparador. El primero de ellos hace parte de los bloques S&H a la
entrada y los MDACs de las tres primeras etapas de la cadena pipeline. Por otro lado, los
sub-ADCs con arquitectura flash en cada celda basica emplean comparadores para estable-
cer, junto con las tensiones de referencia, sus umbrales y/o niveles de cuantizacién. Fre-
cuentemente, este par de circuitos béasicos constituyen el primer escenario donde el disenador
enfrenta directamente las limitaciones tecnolégicas del proceso de fabricacion utilizado, por
ejemplo, cuando intenta incrementar la velocidad o reducir la disipacion de potencia de los
mismos.

En este capitulo se aborda también el diseno mediante el empleo de la programacion
geométrica (PG), herramienta CAD (Computer-Aided Design) que es aplicada en este trabajo
para minimizar el consumo de potencia en estado estable de los OTAs. De igual manera, la PG
permite la optimizacion del desempeno de los amplificadores de acuerdo a los requerimientos
especificos de cada uno de los bloques constituyentes del ADC' multiestandar. Entonces, el
resultado de la anterior estrategia de diseno es un conversor analdgico-digital que satisface
los requerimientos de los estandares de comunicacién inaldmbrica bajo los que opera, y que
ademas persigue las tendencias en el estado del arte por desarrollar circuitos integrados con
bajos consumos de potencia, especialmente para aplicaciones portatiles.

5.1. Programacion geométrica

La mayor parte del contenido de esta seccién tiene su base en la experiencia del trabajo
realizado en [36]. De esta forma, los resultados y conclusiones derivadas de esta referencia son
adaptados y aplicados en el diseno de los OTAs que hacen parte del ADC multiestandar. A
manera de un breve marco de referencia para ubicar al lector en lo referente a la programacion
geométrica, esta primera parte del capitulo presenta los conceptos fundamentales detrds del
funcionamiento y utilidad de esta herramienta CAD para el diseno de circuitos analdgicos.
Sin embargo, es imperativo resaltar que una revisién con mayor grado de profundidad puede
encontrarse en [36,37].

La programacion geométrica es un tipo de problema de optimizacién matematica, donde
la funcion objetivo y las restricciones pertenecen a un conjunto de funciones que tienen una
forma especial, y por tanto cumplen con algunas condiciones especificas. Un programa ge-
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ométrico (PG) es por si mismo, un problema complejo de optimizacién no lineal. La cualidad
que hace especial a la programacion geométrica, es que un PG puede ser convertido a través
de cambios de variables y transformaciones de las funciones involucradas, en un problema
convexo [36]. De esa forma se aprovechan las tres propiedades de la optimizacién convexa
que la distinguen sobre los demés tipos de optimizacién matematica, estas son:

= Capacidad de encontrar el 6ptimo global de la funcion objetivo, siempre y cuando el
problema sea factible.

= Muy alta velocidad de convergencia en la soluciéon del problema, por medio de algorit-
mos de puntos interiores.

= Capacidad de distinguir sin posibilidad de error, si el problema no tiene solucion factible.

A pesar de los beneficios mencionados anteriormente, la programacién geométrica es muy
restrictiva en cuanto a su formulaciéon. Sélo un conjunto particular de funciones matemaéticas
pueden hacer parte de un programa geométrico, ademas dichas funciones deben cumplir
ciertas condiciones especiales. A continuacién se presentan los conceptos necesarios para la
formulacién de programas geométricos y su posterior solucién.

5.1.1. Monomios y posinomios

Sean z1,...,x, n variables reales y positivas, y sea z = (z1,...,z,) un vector con com-
ponentes x;. Una funcién real g(z) de la forma:

g(x) =cx{'ad? .. . al (5.1)
donde ¢ > 0 y a; es cualquier nimero real, es llamada funcién monomio de las variables
x1,...,T,. En el monomio, c es el coeficiente del monomio y los a; se conocen como exponentes
del monomio. Los monomios mantienen su forma bajo las operaciones de multiplicacién y
divisién entre monomios, ademas un monomio elevado a cualquier potencia sigue siendo un
monomio.

Una funcién conformada por la suma de varios monomios, se conoce como un posinomio
de las variables del problema. Entonces un posinomio tiene la forma:

K
fl(z)= Z R L (5.2)
k=1

donde ¢, > 0. El término posinomio sugiere una combinacién entre positivo y polinomio.
Cualquier monomio es también un posinomio. Los posinomios mantienen su forma bajo las
operaciones de suma y multiplicacién entre posinomios, también un posinomio multiplicado o
dividido entre un monomio sigue siendo un posinomio. Un posinomio elevado a una potencia
p entera positiva mantiene la forma posinomial, lo anterior tiene sentido desde el punto de
vista que es el resultado de la multiplicacion de p posinomios. Es muy importante tener en
cuenta que solo las operaciones antes mencionadas mantienen la forma posinomial, pues la
programacion geométrica es muy restrictiva en este sentido [36].
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5.1.2. Forma estandar de un PG

Un programa geométrico es un problema de optimizacién de la forma:

minimizar f ()
sujeto a f; ()
gi (z)

I IA

1, i=1,....m (5.3)
, 1=1,...,p

donde se le llama a f; funcion objetivo, a f; funcién en la restricciéon tipo desigualdad y a
g; funcién en la restriccién tipo igualdad. En un programa geométrico de la forma (5.3), las
funciones fj, ..., f, son posinomios, las funciones g, . .., g, son monomios y x = (z1, ..., =)
son las variables de optimizacion, con los z; restringidos a ser variables reales y positivas
(x; > 0), teniendo que el dominio del problema son los reales positivos. Es importante
recalcar que en un PG en forma estandar, las restricciones de tipo igualdad solo pueden ser
monomios, y las restricciones de tipo desigualdad pueden ser posinomios o monomios.

Aunque los PGs parecen ser muy restrictivos en cuanto al tipo de funciones soportadas,
existen algunas técnicas con el fin de tratar de formular problemas en la forma estandar. Si
f(z) es un posinomio y g(z) es un monomio, f(z) < g(x) se puede escribir como f/g <1
incluido el caso en que g sea una constante positiva (f/g es un posinomio). De la misma
forma si g1(z) y go(z) son monomios, entonces g; = g2 se escribe como g1/g2 = 1 (g1/92 es
un monomio) [36].

5.1.3. Solucion del programa geométrico

La solucion de un PG se basa en algoritmos muy eficientes, disenados para optimizacién
convexa. En la actualidad existen diferentes empresas y centros de investigacion y desarrollo,
los cuales ponen a disposicion software que puede ser 1til para resolver problemas de pro-
gramacion geométrica. El proceso de transformacion de un PG a un problema convexo es
una tarea tediosa, sin embargo el software existente para programacién geométrica realiza
ese proceso internamente. De esta manera, la entrada de datos al optimizador se hace direc-
tamente desde el PG en forma estandar y no son necesarios los pasos de transformacién de
variables y funciones [36].

Se puede encontrar software con diferentes caracteristicas, desde aquellos con valor com-
ercial, hasta otros gratuitos para proyectos con fines no comerciales. También se puede en-
contrar software exclusivo para programacién geométrica o algoritmos que hacen parte de
paquetes de programas para optimizacién matematica. En este proyecto se us6 MOSFEK, cuya
seleccién se hizo en base a la experiencia de los autores en [36].

MOSEK es un paquete de software para optimizacion que incluye soporte para progra-
macioén lineal y varios tipos de problemas de optimizacién convexa no lineal (incluyendo PG).
La pagina web de MOSEK para descargas, soporte e informacion es http://www.mosek. com.
En este trabajo se utilizé una licencia completa del producto, la cual fué otorgada gratuita-
mente por tiempo limitado tras previa solicitud directa a MOSEK.

5.1.4. Modelado de transistores y estrategia de diseno con PG

La fiabilidad del disefio de un circuito integrado analdgico depende en gran parte de la
calidad del modelo usado para describir el comportamiento fisico de los dispositivos que lo
conforman. El modelado de dispositivos activos integrados es un campo importante de inves-
tigacién necesario para el desarrollo de la industria de los semiconductores. En la literatura
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se encuentran variedad de modelos, algunos muy simples que son usados s6lo como aprox-
imacion, como el modelo cuadratico o modelo de nivel 1, y otros mas complejos y exactos,
como el modelo BSIM3v3 nivel 49, que solo puede ser usado a través de simuladores robustos
como Hspice.

La formulacién matematica del diseno via programacion geométrica, implica representar
todo el funcionamiento de un circuito por medio de expresiones matematicas simbdlicas.
Dichas expresiones dependen de las funciones matemaéticas o modelos usados para describir
el comportamiento del transistor. Por esta razon, aplicar programacién geométrica al diseno
de Cls, requiere que los modelos del transistor usados conduzcan a expresiones matemaéticas
que puedan ser implementadas en un PG [36].

Para satisfacer la necesidad planteada en el parrafo anterior, se generan datos con los
modelos de nivel 49 en Hspice, y luego se aplican técnicas de ajuste de datos para funciones
n-dimensionales. Algunos de estos ajustes pueden hacerse con expresiones de forma monomio,
de tipo posinomial o con funciones convexas—pwl (piece-wise linear). Es importante resaltar
que este trabajo sélo requiere modelos para representar transistores operando en la region de
saturacion, sin embargo los mismos procedimientos se pueden aplicar para generar modelos
para transistores que operen en la region de triodo, en caso de que estos sean necesarios.

Debido a que los resultados finales de las variables de diseno dependen de las especi-
ficaciones, es dificil prever posibles regiones de modelado. Por lo tanto, es necesario usar
inicialmente modelos que cubran regiones amplias' para las variables de disefio. Sin em-
bargo, a medida que crece el espacio de modelado, aumenta el error del modelo. Entonces,
para incrementar la exactitud del diseno se usan los primeros resultados para determinar re-
giones de modelado més pequenas, que permitan obtener modelos con menor error. Se disena
nuevamente con estos modelos mejorados y se verifican los resultados, logrando una mayor
coincidencia entre el diseno via programacién geométrica y los resultados del simulador [36].
En resumen, la estrategia’ para obtener disenos éptimos usando PG puede resumirse en los
siguientes pasos:

1. Formulaciéon matematica del circuito en la forma estandar de un PG.
2. Identificacion y modelado de los pardmetros del transistor que sean necesarios.

3. Construccién del archivo de optimizacion teniendo como entradas los modelos y las
especificaciones de diseno.

4. Verificacion de resultados usando algin simulador como Hspice.

5. Identificacion de las nuevas regiones de modelado a partir de la solucién del PG y
retorno al punto 2.

Los resultados que se presentan en este capitulo se obtienen mediante la aplicaciéon de una
herramienta de diseno desarrollada como parte de este proyecto. Dicha herramienta consiste
en un paquete de funciones hechas para Octave’, y requiere algunos comandos UNIX y lla-
madas desde linea de comandos a MOSEK para realizar las optimizaciones, asi como también
a Hspice para simular y verificar los resultados del diseno. Ademads, se implementaron varias

'La definicién de “regiones amplias” es relativa a la experiencia previa que tiene el disefiador sobre el
comportamiento del circuito.

2La estrategia planteada requiere ciertas modificaciones, con el fin de vincular incompatibilidades en lo
referente a la formulacién del PG.

3 Octave es un software con licencia GNU (General Public License) de caracteristicas similares a MATLAB.
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Figura 5.1: La arquitectura del OTA cascodo doblado.

funciones que permiten realizar automaticamente los modelos a partir de la especificacién de
regiones de modelado.

5.2. Diseno de OTAs usando programacién geométrica

La determinacion de las especificaciones para los amplificadores desarrollada en capitulos
anteriores, establece una tendencia similar entre los niveles de desempeno requeridos de estos
circuitos basicos. Asi, es evidente que para cumplir con los requerimientos de precision y
velocidad de las diferentes etapas en el ADC| se necesitan amplificadores con valores signi-
ficativos de ganancia, GBW y SR, simultdneamente. Ademas, debe resaltarse la naturaleza
puramente capacitiva de las cargas que deben manejar estos circuitos. La forma més directa
y comunmente utilizada de conseguir estas caracteristicas, es mediante la implementacion
de amplificadores de una sola etapa u OTAs, como las configuraciones telescopica y cascodo
doblado [30,32].

En este trabajo se ha seleccionado la topologia de cascodo doblado, ilustrada en la figura
5.1, la cual es utilizada tanto para el bloque S&¢H como para los MDAC's en las celdas pipeline.
La preferencia hacia esta configuracion estd basada en sus rangos dindmicos mas amplios en
comparaciéon con el OTA telescopico, tanto para la entrada (DR;y) como para la salida
(DRoyr) en modo comun. Estos rangos de excursion son criticos para esta aplicacién debido
a la presencia de seniales diferenciales con amplitudes del orden de Vig/2 = 1V, especialmente
en el S&9H a la entrada del conversor. A pesar de lo anterior, la respuesta en frecuencia del
OTA cascodo doblado es inferior a la del telescopico, pero superior a la de los opamps de dos
etapas. De igual manera, el consumo de potencia de la arquitectura seleccionada es superior



86 OTAs y comparadores

M9 j |—O VCMFB

M7 o Ve:
MOV —_ M1

Vewmout Vemin

s JfoVes

Mz Ver R

Figura 5.2: Medio circuito en modo comin del OTA cascodo doblado.

a la del telescopico, ya que requiere una corriente adicional para polarizar los transistores
cascodo [28,30].

Como se puede apreciar en la figura 5.1, el OTA cascodo doblado tiene dos ramas difer-
enciales, conectadas entre si a través del dreno de los transistores M9, M10. Una de las
ramas incluye los transistores M1, M2 que forman el par diferencial a la entrada del cir-
cuito, polarizado por la fuente de corriente M11. La otra comprende los transistores cascodo
M5, M6 y M7, M8, junto con M3, M4, los cuales determinan conjuntamente la alta re-
sistencia de salida de esta configuracion. Por otro lado, la compuerta de los transistores
M9, M10 constituye la entrada del lazo de realimentacién en modo comin (Common Mode
Feedback, CMFB), bloque estrictamente necesario para controlar la salida de modo comin
(Veamour) en topologias completamente diferenciales como la de la figura 5.1. Finalmente,
una importante ventaja de esta configuracién es que el mismo capacitor de carga (' efectia
la funcién de compensacién, manteniendo estable el circuito cuando es utilizado en un lazo
de realimentacién [28].

Como se va a disenar un circuito diferencial simétrico idealmente balanceado, esto implica
que los siguientes pares de transistores en la figura 5.1 son iguales: M1 = M2, M3 = M4,
M5 = M6, M7= M8y M9 = M10. La igualdad de estos transistores es equivalente a que
sus variables tanto eléctricas como geométricas son idénticas, razén por la cual en gran parte
del siguiente analisis solo se tienen en cuenta las variables y nomenclatura relacionadas con
los dispositivos M1, M3, M5, M7, M9,y adicionalemnte M 11. Lo anterior significa entonces
que el medio circuito en modo comun que se utiliza para la formulaciéon mateméatica del OTA
cascodo doblado es el ilustrado en la figura 5.2.

El primer paso de la estrategia es formular la operacién del OTA en forma compatible con
la programacion geométrica. Para llevar a cabo dicha formulacion, se deben tener en cuenta
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las siguientes consideraciones:

= Se ignora el efecto cuerpo de M7, M8 por tratarse de transistores PMOS, para los
cuales se puede conseguir que vy, = 0V mediante la construccién de pozos N aislados,
los cuales son conectados a la difusion de la fuente de estos dispositivos.

= Inicialmente se omite el circuito de CMFB, razon por la cual es necesario ajustar man-
ualmente el nivel de modo comun a la salida (Ve our) mediante la tension Vonrpp
para verificar los resultados del diseio con PG en el simulador Hspice.

= Las variables y constantes involucradas en los siguientes analisis son evaluadas en mag-
nitud, razén por la cual los transistores NMOS y PMOS son indistinguibles desde este
punto de vista.

= Se ignora el efecto cuerpo de M1, M2 a partir de que su vy >~ 0V en pequena senal,
debido a que se trata de un par diferencial idealmente balanceado. Entonces, vy >~ 0V
suponiendo el sustrato de M1, M2 conectado a la fuente de tensiéon mas baja del circuito
(0 V, en este caso).

= La conexion entre la entrada y la salida del medio circuito en la figura 5.2 sélo es tenida
en cuenta para identificar el peor caso en el calculo de DRy, debido a que la medida
de esta especificaciéon es llevada a cabo con el OTA en realimentacién unitaria.

5.2.1. Polarizacion, condiciones de operacion y geometria.
Leyes de Kirchhoff

Las ecuaciones (5.4), (5.5), (5.6), (5.7), (5.8) y (5.9) determinan la distribucién de ten-
siones y corrientes DC en el circuito de la figura 5.2. Dichas expresiones son muy importantes,
pero a excepcién de (5.9), todas las demds son posinomios tipo igualdad y no satisfacen los
requerimientos de un PG. Es necesario entonces buscar alternativas que permitan aproximar
el comportamiento del circuito de manera tal que éste pueda ser manejado en un programa
geométrico. Mas adelante se presentan las modificaciones necesarias sobre la estrategia de
diseno con PG, las cuales permiten superar estas incompatibilidades.

Voo = Vpse + Vpsr + Vpss + Vpss = Vpso + Vpsr + Veuour
Vbp = Vpso + Vps1 + Vpsn
Vemin = Ver = Vasi + Vs

Inrg = Inpy + Ingr

ot Ot Ot Ot Ot Ot
© 00 ~J O Ut i~

~— — ~— — — —

(
(
(
Vem,our = Vpss + Vpss (
(
(

Injin =2 - I

En las anteriores ecuaciones, Vps v Vg representan las tensiones entre los terminales
dreno y fuente, y compuerta y fuente de los transistores, respectivamente. Asimismo, [y,
representa la corriente circulando a través de un dispositivo y Vpp es la fuente de alimentacion
general del OTA, la cual es la misma que la del ADC completo. Finalmente, Vo v v Vear,our
hacen referencia a las tensiones en modo comitn a la entrada y salida, respectivamente.
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Potencia en estado estable

La potencia consumida por el circuito es el pardmetro a optimizar, y esta dada por la
ecuacién (5.10), que claramente es un monomio de una variable para el PG. Debe resaltarse
que esta expresion cuantifica la potencia total del OTA cascodo doblado, y no sélo la disipada

por el medio circuito de la figura 5.2. Por esta razén aparece el factor 2 en la ecuacién (5.10).

P=2Vop-Ius (5.10)

Transistores activos y saturados

El siguiente conjunto de restriciones debe cumplirse para que cada uno de los dispositivos
en la figura 5.2 esté encendido. Como parte de esas expresiones, A simboliza un margen de
tensiéon adicional para evitar que los transistores operen muy cerca de la region de corte. Por
otro lado, Vr representa la tension de umbral de los transistores.

Vst 2 Vvt + A
Viss > Vrns + A
Vass > Vrns + A
Vast > Vrpr + A
Vaso > Vrpg + A
Vasi = Venn + A

Continuando con la formulacién matematica del OTA, las siguientes restricciones son
necesarias para garantizar que los transistores operen en la region de saturacion. Esta vez el
margen de diseno A previene la operacion de los dispositivos muy cerca del borde de triodo.

Vbs1 > Vas1 — Venr + A Vpsr > Vasr — Vepr + A
Vbss > Vass — Vens + A Vbse > Vase — Vrpg + A
Vbss > Vass — Vrns + A Vbsit = Vasii — Vv + A

Rangos dinamicos

En (5.11) se presenta el cdlculo del rango dindmico a la entrada conectando el OTA en
realimentacién unitaria, tal y como se muestra en la figura 5.2. Es importante recordar que
esta especificacion es critica para el S&H, ya que este bloque debe ser capaz de manejar la
excursion total esperada a la entrada del ADC; es decir Vyg = 2V,,. Las tensiones marcadas
como Vov (Voverprive) representan los Vpg minimos de los transistores, es decir, en el
borde entre saturacion y triodo.

Ver,inmaz = Voo — Vove — Vovr Verr,inmin = Vasi + Vovi
= DRin < VemiNmar — Veminmin = Voo — Vove — Vovr — Vast — Vovir - (5.11)
= DRin < Vpp — Vas1 — Vast — Vaso — Vasit + Vepr + Vrpg + Venvia

El rango dindamico a la salida en lazo abierto es restringido de acuerdo a las expresiones

n (5.12). La excursién de salida esta definida como el rango en el que puede oscilar la senal
de salida sin que ningun transistor salga de saturacion. En el OTA cascodo doblado, D Royr
es determinado por las tensiones Vpg minimas de los transistores M3 = M4, M5 = M6,
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M7 = M8y M9 = M10. Para aprovechar el rango dinamico a la salida del circuito, se
busca que en polarizacién Ve ovr = Vpp/2.

Vem,ovrmaz = Voo — Vove — Vovr Vem,ovrmin = Vovs + Vovs
=  DRour < Vemovrmas — Vom,ourmin = Voo — Vove — Vovr — Vovs — Vovs  (5.12)

= DRour < Vpp — Vass — Vass — Vasr — Vaso + Vrns + Vs + Vepr + Vrpg

Cota inferior para la corriente

En el intento por minimizar la funcién objetivo, correspondiente a (5.10), la corriente
Ip9 se ajusta a su minimo permitido. Si no existe un limite inferior para esta corriente, el
programa geométrico no tiene solucién, pues el optimizador trata de llevar I;9 a su menor
valor posible y nunca encuentra un minimo para la funcién objetivo. Este caso es comin en
la solucion de PGs, razon por la cual siempre es recomendable imponer limites a las variables
de diseno [36], tal y como se hace en (5.13).

Ineg = Inirn (5.13)

Dimensiones de los transistores

De acuerdo a la tecnologia de fabricacién, se tienen las dimensiones minimas de los tran-
sistores. En el caso de este trabajo, se emplea AMS 0,35 um y sus limites inferiores son
plasmados en el siguiente grupo de restricciones. Asimismo, se proponen cotas superiores
sobre las dimensiones geométricas de los dispositivos, intentando controlar el crecimiento en
area del OTA, y en consecuencia, del ADC completo.

Lyn < Ly Ly < Lyax Wy < Wy Wi < Whyrax
Lyin < L L3 < Lyax Wiy < Ws W3 < Wiyrax
Lyin < Ls Ls < Lyax Wiy < Ws Ws < Wyax
Lyin < L L7 < Lyax Wy < Wr Wi < Whrax
Lyin < L Ly < Lyax Wiy < Wy Wy < Warax
Ly < Ly Ly < Lyax Wiy < Wi Wi < Wayax

En las anteriores expresiones, las variables I y W representan la longitud de canal y el
ancho de los transistores, respectivamente. Es necesario resaltar que la continuidad de este
par de variables geométricas esta comprometida por la tecnologia de fabricacién utilizada.
En el caso de AM S 0,35 um, se tiene una grilla minima de 0,05 um en las dimensiones de los
elementos.

Relaciones geométricas adicionales en los cascodos

Un par de restricciones extras son incluidas en la operacién del OTA, las cuales son
expresadas en las ecuaciones (5.14) y (5.15), donde ¢ es una constante. La primera de ellas
tiene como objetivo facilitar la realizacion del layout simétrico y libre de mismatch para los
transistores M3, M4 y M5, M6. De otro lado, la condicién (5.15) intenta disminuir Vpgr
y Wy, para mejorar el rango dindamico a la salida y la respuesta en frecuencia del OTA,
respectivamente.

L; > Ls (5.15)
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Figura 5.3: Medio circuito diferencial en pequena senal del OTA cascodo doblado.

5.2.2. Parametros de desempeno.

La figura 5.3 es utilizada como guia para la extraccién de las especificaciones de desempeno
del OTA cascodo doblado. En la citada figura, asi como también en las ecuaciones que se
presentan de aqui en adelante, los simbolos ¢, gmp, 7o representan la transconductancia
desde la compuerta del transistor, la transconductancia desde el sustrato (cuerpo) o segunda
compuerta, y la resistencia de salida en pequena senal del dispositivo, respectivamente. Esta
ultima es utilizada més frecuentemente como su inverso, g4s = 1/r,. Debe resaltarse que en
este trabajo se hace énfasis en aquellos pardametros que son de especial relevancia para la
aplicacién bajo anélisis, la cual involucra circuitos de capacitores conmutados (SC').

Adicionalmente, los elementos Cy,, Cyq, Cqp en la figura 5.3 hacen referencia a las ca-
pacitancias parasitas del transistor entre sus terminales compuerta y fuente, compuerta y
dreno, y dreno y cuerpo (sustrato), respectivamente. Las expresiones (5.16), (5.17) y (5.18)
presentan la dependencia de estas capacitancias con respecto a las dimensiones geométricas
de los transistores, asi como también de otras constantes propias de la tecnologia del proceso
de fabricacién (AM S 0,35 um). Estas dltimas constantes estan representadas por los térmi-
nos C,., Caspr, Cy, Pg, My, Cjsw, Mjsw, mientras que V es la tension en DC' entre los
terminales del transistor en los que aparece la respectiva capacitancia parasita.

2 2 2
Cgs = gWLCom +C, = gWLCox + W Ly Cop = gWLCO:B + CasprLW (516)
ng = Col = WLOUCO:L" = C’GSDLVV (517)
B Cy 2-Crsw
Cap, Cp = 2 WL —— I (4 L) (5.18)

(14 )My (14 o) Masw
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Ganancia

La ganancia en lazo abierto del OTA cascodo doblado esta dada por la expresion (5.19).
Sin embargo, para llevarla a una forma compatible con un PG, esta expresién es transformada
en (5.20). Ademads, se puede apreciar que una restriccion del estilo |Ay4| > Ay gmin puede ser
implementada como parte de un programa geométrico.

|AVd| = gmlRout = dm1 ((gmB + gmbS)roi’)roB) || <9m77"o7(7“01 ||T09)) Z |AVdmin| (519)

gml
|Aval = — > | Avamin| (5.20)
(Gms + Gmbs) " Gas39dss + GorGas7(Gast + Gaso)

Funcion de transferencia

Si se asumen dos polos relacionados con los capacitores C7 y Cs en la figura 5.3, y lo
suficientemente separados, la respuesta en frecuencia del OTA cascodo doblado puede ser
aproximada como la de un circuito de dos polos. Entonces, su funcién de transferencia es
la que se muestra en (5.21), donde p; y p2 son los polos, con sus respectivas ecuaciones en
(5.22) vy (5.23).

A
|H(s)| = J vl s (5.21)
(1 + p—l> (1 + E)
gml
= — 5.22
P1 |A‘/d|C2 ( )
gm7
= =— 2
P2 C, (5 3)

Frecuencia de ganancia unitaria (GBW)

Se supone que el polo de orden superior no dominante (p2) del circuito esta por encima
de la frecuencia de ganancia unitaria. De esta forma, w, estd dada sélo por el efecto del
polo dominante p;. Entonces, después del diseno con PG se debe verificar que efectivamente
p1 < po. La ecuacién (5.24) muestra que una restricciéon del estilo wy > woi, puede ser
introducida dentro del PG.

_ 9m1 _ 9m1
Ava=t  Cy  Cp+ Cyar + Cyas + Caps

wo = p1 > Womin (5.24)

Margen de fase

La especificacién de margen de fase debe garantizar que el segundo polo py esté lo suficien-
temente lejos de wy para que p; domine la respuesta en frecuencia del OTA. Adicionalmente,
este es un parametro muy importante en cuanto a la estabilidad del circuito cuando el OTA se
encuentra en un lazo de realimentacién. El margen de fase para el amplificador es cuantificado
en la ecuacién (5.25), donde p; es el polo 7.

2
PM =7 — ZH(jwo) =7 — Y _ arctan (ﬂ) (5.25)
. Pi
=1



92 OTAs y comparadores

Se puede apreciar que (5.25) no tiene forma posinomial, razén por la cual para poder
expresar este parametro de desempeno en el PG, la ecuacién debe ser simplificada y/o aprox-
imada. Para conseguir lo anterior, se aprovecha que el primer polo aporta aproximadamente
90° (7/2) de fase en la frecuencia de ganancia unitaria. Esto es cierto para amplificadores con
ganancia de lazo abierto mayor a 20 dB, y cuyos polos de orden superior estén por encima
de wpy. En el diseno de amplificadores operacionales es comuin encontrar margenes de fase
alrededor de los 60°, con lo cual se garantiza que el OTA se comporta como un circuito de
un polo dominante.

A partir de lo expuesto en el parrafo anterior, suponiendo que se desea un margen de
fase superior a los 60° y que el polo dominante aporta 90° en wy, la fase total que deben
aportar los otros polos de orden superior debe ser inferior a los 30°. Como resultado, es
posible usar la aproximacién arctan(x) ~ z, la cual se ajusta bien para dngulos menores a
30° [36]. Desde esta perspectiva, una expresion para el margen de fase compatible con el PG
puede ser planteada, tal y como se hace en (5.26), donde PM,,;, es una constante.

2
PM= 7— E arctan (ﬂ) > PMpyin
- Pi
=1

— T — arctan (ﬂ> — arctan (ﬂ> > PM,in
P1 P2
Aph(;’rand(; las aproximaciones . . . (5.26)
2 p2
2 P2
m1 C'
2 02 9m7

Si se revisa cuidadosamente el resultado de (5.26), puede notarse que cuando esta expre-
sién sea llevada al formato estdndar de las restricciones en desigualdad en el PG, f;(z) <1,
la misma no tendra forma posinomial, ya que C5 es un posinomio de algunas variables de
diseno. Con el fin de poder incluir esta restriccién dentro de la formulacién del programa ge-
ométrico, se utiliza entonces la aproximacion Cy ~ (. Finalmente, se formula la restriccion
del margen de fase en (5.27).

T PM,. > Gm1 Cygar + Cap1 + Cyag + Capg + Cer

5.27
2 CL 9m7 ( )

Slew Rate

Este parametro de suprema importancia para el tiempo de establecimiento del OTA, se
puede formular tal y como se aprecia en la ecuacién (5.28). El slew rate estd muy compro-
metido con wy, de tal forma que no es posible incrementar cada uno de estos parametros in-
dependientemente. Como consecuencia, es comtn que una mayor especificacion de SR obligue
también a un mayor GBW en el circuito [28]. Adicionalmente, para garantizar un efecto de
slewing simétrico, la corriente de la rama de salida ([js7) se hace usualmente igual a la de
los transistores de entrada (1) [28,30].

I I
SR = = > SRoin 5.28
Cy Cr+ Cyar + Cyas + Caps — ( )
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5.2.3. Estrategia de diseno y modificaciones.

Tal y como se aprecia a lo largo de las lineas anteriores, la formulacion matematica del
problema de disenio se puede clasificar en dos partes: la descripcién de las consideraciones de
operacién, polarizacion y geométricas, y la caracterizacion de los parametros de desempeno.
Generalmente los parametros de desempeno estan en funciéon de parametros del transistor, y
las consideraciones de operacion, polarizacion y geométricas en funcién de variables eléctricas
o geométricas de los dispositivos. A partir de estas ultimas se seleccionan las variables de
diseno del circuito [36].

Siguiendo la estrategia de diseno planteada en la seccién anterior, a partir de las expre-
siones obtenidas en la formulacion mateméatica de los pardmetros de desempenio se procede
a generar los modelos de los parametros del transistor necesarios. La seleccién del ajuste
de datos con funciones tipo monomio para los Vg, tal y como aparece en las expresiones
(5.29) y (5.30), estd basada en la experiencia de los autores de [36], donde se reportan errores
menores con este sencillo modelo. Otra razén es la participacion de términos como VG_S1 en
algunas condiciones de operacién, lo cual obliga a que Vs tenga forma monomial.

Vasmoan = f(Inr, Vos, W, L) = Ky - Ii¥ - VEN . WwOEN . PN (5.29)
Vasmodr = f(In, Vps, W, L) = Kpx - ) /R A (5.30)

De manera similar, si se analizan las expresiones (5.20), (5.24) y (5.27), se puede notar
que cuando éstas sean llevadas al formato estandar del PG, apareceran términos del estilo
gty gas- En [36] se comprueba que estos pardmetros se ajustan igualmente bien a modelos
posinomiales o con funciones convexas—pwl. Sin embargo, la principal razén para escoger el
tipo de modelado pwl es la disponibilidad del software. Mientras los modelos pwl pueden ser
obtenidos en algunos programas tipicos como MATLAB y Octave, los modelos posinomiales
requieren el uso de algoritmos para programacién no lineal dificiles de conseguir [36].

Finalmente, la revisién de (5.27) deja al descubierto la presencia de un término g,
en la restricién en desigualdad para el margen de fase. Debido a que g} ha sido modelado
anteriormente con funciones convexas—pwl, este mismo ajuste no puede aplicarse para g,,1, ya
que el inverso de un posinomio no es un posinomio. Entonces, es necesario generar un modelo
monomial adicional como el mostrado en (5.31) para g, y verificar que los pardmetros
obtenidos mediante dos ajustes diferentes, coincidan al final en valores similares.

Gmimoan = F(Inrr, Vost, Wi, Ly) = Ky - Ii3Y - vENt  yyONte . [ DN1g (5.31)

Con lo anterior se completa la primera y segunda etapa del proceso de diseno, mientras
que la tercera etapa comprende la implementacién del programa geométrico. Debido a que
el formato de las leyes de Kirchhoff no es compatible con la forma estandar de formulacion
de las expresiones que pueden hacer parte de un PG, se hace necesario involucrar de una
manera indirecta las relaciones planteadas en las ecuaciones (5.4), (5.5), (5.6), (5.7), y (5.8).
Una manera de lograr lo anterior es decidir que las tensiones Vpg sean constantes, pero
cumpliendo con las leyes de Kirchhoff. Y para manejar la ecuacién (5.8), una alternativa
puede ser fijar el valor de las variables Iy e 7, pero como se intenta que el nimero de
variables fijadas sea el menor posible, se asume que Is9 es a veces I7. Con esto se introduce
la nueva variable de disenio a y se reemplaza (5.8) por el resultado en (5.32).

Ivo=In+ Iy = Inpn=1Ino—Iyr=1Iyr- (o —1), Ingg = - Inpyq (5.32)

Debido a que existe toda una gama de posibilidades para combinar las tensiones Vpg en la
figura 5.2, se propone una modificacién de la estrategia de diseno. La propuesta consiste en
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hacer variar recursivamente Vpgg v Vpg11 entre un minimo y un maximo, los cuales dependen
de otras constantes de polarizacién del OTA, mientras Vpg1 v Vpgr también cambian de acuer-
do con (5.4) y (5.5). Al interior de estos incrementos anidados, Vpgs y Vpss son combinados
iterativamente para satisfacer (5.7), con Vearour = Vpp/2. Para cada posible combinacién
de los anteriores puntos de operacion en DC| se resuelve un PG y se itera, buscando se-
leccionar el mejor éptimo, que para este caso corresponde al disefio con menor consumo de
potencia. Sélo se optimiza si M1 esta operando en saturacion, es decir, si Vp; > Vg1 — V.
Con seguridad el resultado tiene validez porque se estan incluyendo todas las restricciones
de diseno [36].

Debido a que es impréactico analizar todas las posibles combinaciones de los Vpg, no se
puede garantizar que esta estrategia encuentra el 6ptimo global del diseno, desde el sentido
estricto de su definiciéon matematica. Sin embargo, es seguro que por lo menos el resultado
final del procedimiento estd muy cerca de dicho éptimo. Ain cuando los valores de Vpg estéan
fijos en cada optimizacion, se hace énfasis en que Vpg continua siendo una variable de diseno
mas, dentro del contexto general de la metodologia planteada.

Como la excursion a la salida constituye una de las especificaciones criticas para la apli-
cacion del OTA bajo diseno, se intenta que los transistores M3 y M9 operen cerca del limite
de la region de triodo. Retomando entonces las condiciones de saturacion referentes a este
par de dispositivos, las mismas son modificadas para incluirlas en el PG como restricciones
en igualdad. Las nuevas expresiones son las que se muestran en (5.33) y (5.34).

Vpss = Vass — Vrns + A (5.33)
Vbse = Vaseg — Vrpg + A (534)

A continuacion se presentan los limites entre los que se realizaran los barridos para Vpgg v
Vbsi1. Para los siguientes calculos, se asume que los valores Voar v, Vo v vin, Vominmwax
y Vov.urn son constantes, y su especificacion es criterio del disenador.

Limites para Vpgq

Notese que si Vgpr > Vrni, el transistor M1 a la entrada del OTA puede entrar a la
region de triodo. Este es el criterio guia para las ecuaciones de las siguientes lineas.

Vbso = Voo — (Vemin — Vap1) = Vepr = Vs + Veuin — Voo < Ve
= Vepi,max = Vpsomax + Veminvmax — Voo = Vrn
= Vpgomax = Vbop + Vrni — Vem N, max

Vpsomin = Vov,MIN

Limites para Vpgi1

Nétese que si Vgs1 < Vi, el transistor M1 a la entrada del OTA puede entrar a la
region de corte. Este es el criterio guia para las ecuaciones de las siguientes lineas.

Vast = Veman — Vpsit 2 Vvt + A = Vasimiv = Verivmin — Vosiimax = Vent + A
= Vpsii,max = Veminmin — (Vrng + A)

VDSll,MIN = VOV,MIN
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Inclusion de los Vpg resultantes del proceso iterativo

Con el tnico fin de tener disponibles entre los resultados la combinacion de las tensiones
Vps que produjo el mejor 6ptimo seleccionado con esta metodologia de diseno, los mismos son
introducidos al PG como restricciones en igualdad. El siguiente grupo de identidades, donde
los diferentes Vx indican los valores en cada iteracion, representa las citadas condiciones. Una
vez mas se recuerda al lector que aunque los Vpg son constantes para el PG, aun continuan
representando variables de diseno desde la perspectiva del circuito real.

Vbsi =WVi Vbss = V3 Vbss = Vs Vbsr = V7 Vbso = Vo Vbsii = Vi

Formulacién estandar del programa geométrico

Ahora es el momento de transformar toda la formulacién matematica desarrollada hasta
este punto, al formato estandar de un PG. Entonces, como primer elemento se muestra la
funcién objetivo, que correponde a la potencia total en estado estable disipada por el OTA.
Este valor es el que el PG intentara minimizar.

(2 ' VDD) : IM9

De aqui en adelante se presenta el conjunto de restricciones que conforman el PG a
resolver. Es importante resaltar que en los algoritmos para programacion geométrica es comun
que no se acepten restricciones de tipo igualdad dentro del formato del PG. Por esto cada
restriccion en igualdad se transforma en un par de restricciones desigualdad de la siguiente
manera: a =b=a"0<1 . ab ' < 1.

a ' Iyl <1 (K- Iy - Vet - WM L9 - Vg, <1

a- Tyl <1 (Kns - Infr - Vigs - Wy ™2 - L9V Vigy <1

(= 1) Inr Ly, <1 (Kns - Infr - Vigs - Wy 2 - L9Y) - Vigs <1

(@=1)7" Ll <1 (Kpr - Injy - Vibsr - Wi L277) - Vg, <1

2-hnlyy <1 (Kpo - Info - Visg - Ws 0 - Lg") - Vigy < 1

% Linlun <1 (Knu - AT - Vs - WM LMY - Vg, <1

(Vrvi +A) - Vg <1 (Ko i Vpsy' - W LYY ™ Vs <1

(Vens +A) - Vigy <1 (Kns - gy - Vs - Wy 2 Ly™3)™h Vg <1

(Vens +A) - Vigs <1 (Kns - Ingy - Vs - Wy 2 LE2) ™0 Vggs <1

(Venr +A) - Vagr <1 (Kpr - Iipr - Vsr - Wi LPP) ™ Vasr <1

(VTN9 + A) ’ V(;_s}g <1 (KP9 ) ]A%g ) 5{599 ’ WQCPQ ’ Ls];jpg)_l Vse <1

(Venvn +A) - Vg <1 (Knu - I Ve - WM LR ™ Vgen <1
(Vpst + Vent — A) - Vagr < 1 (Vpss + Vens — A) 7' Vg < 1
(Vbss + Vs — A) 71 Vggs < 1 (Vpss + Vg — A) - Vg < 1
(Vpst + Vepr — A) 71 Vagr <1 (Vpse + Virpg — A) 71+ Vigge < 1

(Vpsit + Vo — A) 1 Vs < 1 (Vbse + Vrpg — A) - Vigg < 1
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(Vop + Vrpr + Vrpe + Veni — DRIN)_1 - (Vas1 + Vast + Vaso + Vasii)

<1
(Voo + Vrns + Viens + Vepr + Vepg — DRour) ™ - (Vass + Vass + Vast + Vase) < 1

LyinLit <1 LifaxIi <1 WarnWit <1 WiWix <1
LyinLs' <1 LifaxLs <1 WanWit < 1 WsWihy <1
LyinLz' <1 LyaxLs <1 Wy Wyt <1 WsWiiax <1
LyvL:t <1 LifaxLr <1 WarnWi <1 WWiiax <1
LyinLg' <1 LyjaxLe <1 WyinWyt <1 WoWyax <1
LyinLi <1 LitaxLin <1 WainWit <1 Wi Wit <1
ViVpe <1 Vi 'Vps1 <1 (Vearin — Vosin) - Vg <1
V3Vias <1 Vi 'Wpgs <1 (Veamn — Vosi) ™+ Vas1 < 1
VsVpis < 1 Vs 'Wpss < 1 InainIiy <1
V7V15517 <1 ‘/7_1VDS7 <1 W3W5_1 =1
VoVidy < 1 Vo 'Vpsy < 1 Wi iws <1
VitVpgn < 1 Vir'Vosn < 1 - LsLy' <1

’AVdmin‘ : g;j (gm5 + gmb5)7lgds3gd55 + ’AVdm'm‘ . g;jgnz%gdslgds? + ‘AVdmin| : g;ﬁg;}gds7gds9 S 1

Womin * 91 | Cr + Casprp - Wr + Casprn - Wi+

Cin 2-Cyswn

. , <
(1 Ty Vo T Tty (o )| S
1 -1 Cin
CL(% _ PMmln) : gmlgm7 CGSDLN : Wl + (1 + ‘;E];]ifl )MJN . W1L1+

2.C

VDBJleNSWN - (Wi + L) + Casprp - Wo+
(14 pa )M

Cyp 2-Ciswp

+ (1 i ‘I/EBQ)MJP : Wng + . (Wg + L9)+

Vi M
: (1 Fyiosne

2
+ gCoxP WLz + Casprp - W7| <1
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] Variable \ Nombre en PG H Variable \ Nombre en PG H Variable \ Nombre en PG ‘

Iy 2 W11 15 Jds1 28
Inr1n 3 L, 16 Jds3 29
Vasi 4 Ls 17 Jdss 30
Vass 5 Ls 18 9ds7 31
Vass 6 Ly 19 9ds9 32
Vast 7 Ly 20 9ds11 33
Vaso 8 L1 21 1 34
Vasti 9 Vbs1 22 Imi's 35
W, 10 Vpss3 23 gor 36
W3 11 VDSS 24 dm1 37
Ws 12 Vbs7 25

Tabla 5.1: Variables de disefio en el PG para el OTA cascodo doblado.

SRuin - Ly | Cr + Casprp - Wi + Casprn - Wi+

Cyn 2-Crswn
(1 + —VDB5)MJN ’ W5L5 ™ (1 + VDBS)MJSWN . (W5 T L5) =1
PBN PBN

ANlg BN1g CNlg 7DNlg 1
(Kng']Ml 'VD51 AS| - Ly )'gml <1

AN1 BN1 CNlg +DNlg\—1
(Knig Iy 7 Vpgr - Wi 9 - L) g <1

Las anteriores son las restricciones permanentes para el PG del OTA. Si se revisa cuida-
dosamente, todas y cada una de las consideraciones de operacion, polarizacion y geometria,
asi como los parametros de desempeno y los modelos monomiales han sido incluidos. Las
tinicas restricciones ausentes son las relacionadas con el modelado de los pardmetros ¢! y
gqs mediante ajustes con funciones convexas—pwl. La razéon de esta omisién es la cantidad
variable de términos en dichos modelos, de acuerdo a los errores resultantes de los mismos.

La tabla 5.1 contiene las 38 variables de diseno que participan en el PG planteado anterior-
mente, el cual contiene méas de 80 restricciones y su archivo de texto como entrada a MOSEK
incluye normalmente mas de 600 lineas. De igual forma, aparece el nombre de las variables,
el cual utiliza MOSEK para identificarlas y diferenciarlas en la formulacion del programa
geométrico. La variable g;L1T5 hace referencia al inverso de la suma de las transconductancias
del transistor M5, es decir g, s = 1/gmrs = 1/(gms + gmps)- Esta declaracion permite incluir
el efecto cuerpo del transistor M5, tal y como es requerido por la restriccién de la ganancia
en (5.20).

5.2.4. El OTA del S6H

La aplicacion de la anterior metodologia de diseno con PG permite la implementacién de
un OTA que cumple con los requirimientos calculados para el circuito S&/H en el capitulo 3.
Es de recalcar que este amplificador, como parte del bloque que se encuentra a la entrada
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WLQ/LLQ 473um/0,45/¢m VDD 3,3 A\
W3,4/L3,4 6,15um/1,05um VBl 0,85 \%
W5,6/L5,6 6,15um/0,75um VBQ 1,79 \Y%
W7,8/L7,8 55,65um/3um VB3 1,33 A
Wgylo/Lg’lo 63,5um/3um VB4 0,63 A\
Wi1/L11 57,45um/0,65um Cr | 1,5 pF

Tabla 5.2: Dimensiones y fuentes de polarizacién para el OTA del SEH.

’ Especificacion \ Valor ‘
Ganancia DC, A, (dB) 79
Frecuencia de ganancia unitaria, GBW (MHz) 23
Slew rate, SR (V/us) 40
Margen de fase, PM (°) 67,6
Rangos de excursion, DRy, DRoyr (V) >15
Consumo de potencia, Pora—sen (uW) 458

Tabla 5.3: Especificaciones a partir de la simulacion del diseno del OTA del SéH.

RESPUESTA EN FRECUENCIA DEL OTA
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Figura 5.4: Ganancia y fase del OTA en el S¢H.

del ADC multiestandar operando a la frecuencia de muestreo total, y requiriendo una pre-
cision igual a la de la resolucion completa del conversor, es el més exigente en cuanto a sus
especificaciones y el principal consumidor de corriente en el sistema. Ademads, tal y como se
ha mencionado antes, el circuito de muestreo y retencién, incluyendo su OTA, debe tener la
capacidad de manejar a su entrada y salida senales con amplias excursiones en tension.

Como resultado del disenio, se obtuvo un OTA con las caracteristicas presentadas en la
tabla 5.2, cuya nomenclatura esta relacionada con la figura 5.1. Nuevamente se resalta la
naturaleza simétrica de esta arquitectura, la cual debe ser tenida en cuenta al interpretar los
resultados de la tabla 5.2. De forma similar, la tabla 5.3 resume las especificaciones del OTA
disenado.

La figura 5.4 permite apreciar la respuesta en frecuencia del OTA disenado. A partir de
esas curvas, se verifica la suposicién de que el OTA se comporta como un circuito de un
polo dominante, aspecto fundamental para algunas de las aproximaciones y simplificaciones
realizadas en la formulacién del programa geométrico. Como resultado, también se evidencia
la existencia de un amplio margen de fase que asegura la estabilidad del OTA cuando es re-
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Figura 5.5: Rangos de excursion para el OTA en el SEH.
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Figura 5.6: Conexion del OTA para la medicién de DR;y.

alimentado. Es importante resaltar en este punto, que para la aplicacion de este amplificador
tiene muy poca importancia su ancho de banda plana, ya que su funcién no serd la amplifi-
cacion de senales, sino la transferencia con minimo error y méxima velocidad de niveles de
tension almacenados en los capacitores que forman su lazo de realimentacion.

Continuando con la verificacién de las especificaciones alcanzadas por el disenio del OTA
con PG, la figura 5.5 ilustra los rangos dindmicos del circuito. Asi, en la figura 5.5(a) se
muestra el comportamiento de la salida en modo comin cuando se hace variar el nivel de DC
a la entrada, con el amplificador conectado como se exhibe en la figura 5.6. En esta medicién
se observa que la transicion de la region de saturacién a la de triodo en los transistores M 11
y M8, es la que determina el DRy, el cual esta aproximadamente centrado alrededor de
Ve, iny = 1,65V, tal y como se formul6 en el PG. Por otro lado, en la figura 5.5(b) se grafica la
respuesta del voltaje en modo comun a variaciones en Ve rn cuando el amplificador estd en
lazo abierto. Ahora es evidente que los umbrales de saturacién en los transistores cascodo
M5, M6y M7, M8, son los responsables de la excursiéon en DC' a la salida del OTA. Como
se visualiza en la figura 5.5, el diseno obtenido es capaz de manejar senales entrantes y de
salida con amplitudes del orden de Vpg/2 = 1V sin que ninguno de sus transistores abandone
la operacion en saturacion, tal y como lo requiere el ADC multiestandar.

Finalmente, la figura 5.7 ilustra la medicién del slew rate en el OTA. Para ello se le aplica
un escalén de tension de 2 V con duracion de 50 ns, y se aprecia que la salida del OTA sigue
de cerca la rampa, sin mostrar indicios de slewing. Debe recordarse que esta especificacién
es una de las que causa mas impacto en el consumo de potencia del OTA disenado, asi como
también uno de los factores mas importantes para garantizar que las muestras del S&/H estén
disponibles al final de la fase de muestreo. Sin embargo, a partir de la medicién en la figura
5.7, es claro que se cumple con suficiencia el requerimiento original de 19,8 V/us obtenido en
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RESPUESTA DEL OTA A UN ESCALON DE 2 V
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Figura 5.7: Verificacién del slew rate del OTA en el SEH.

el capitulo 3.

De manera similar al S€9H, se llevé a cabo la aplicacién de la programacién geométrica en
el diseno de los demas OTAs requeridos en la arquitecura time-interleaved pipeline del ADC
multiestandar. Es aqui donde adquiere mayor valor el uso de un PG para concebir un nuevo
circuito. Mediante esta herramienta, esta tarea es llevada a cabo con sélo modificar el archivo
de entrada que contiene las especificaciones del OTA, ademas de remodelar los parametros
de los transistores de acuerdo con la ubicacién del nuevo 6ptimo. Lo anterior permite al
disenador adquirir una mayor comprension del funcionamiento del circuito, asi como detectar
tendencias en sus variables y parametros de operacion.

5.3. El CMFB parael OTA

Los amplificadores con arquitecturas completamente diferenciales como la de la figura 5.1,
procesan senales diferenciales sin ejercer ningtn tipo de control sobre el nivel de tension de
modo comun en los nodos de alta impedancia a la salida. Sin el control adecuado, el voltaje
Vewmour tiende a desplazarse hacia los extremos de la fuente de alimentacién en DC' (en este
caso, 0 Vy Vpp), debido a variaciones de las fuentes de polarizacion, del proceso y de offsets,
entre otras. A partir de lo anterior, usualmente es necesario agregar un lazo de realimentacion
en modo comun o CMFB.

Existen varios factores que son criticos en el diseno de un CMFB. El nimero de polos
parasitos en el lazo en modo comun debe ser minimizado, mientras que la velocidad y ganancia
del mismo deben ser lo suficientemente grandes para obtener el Vi our deseado dentro de la
precision adecuada. Ademas, el CFMB no debe representar una carga adicional significativa
para el OTA diferencial, y la interaccién entre los lazos en modo comun y diferencial debe
ser minima. En restiimen, el circuito CMFB no debe degradar el desempeno del amplificador
que lo utiliza [28].

Las principales ventajas de la realimentaciéon en modo comun con capacitores conmu-
tados (SC-CMFB) son: alta linealidad, carencia de polos pardsitos adicionales y ausencia
de restricciones en la maxima excursion diferencial de la senal de salida del OTA, ya que
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Figura 5.8: E1 OTA cascodo doblado con el bloque SC-CMFB.
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Figura 5.9: Operacién del circuito SC-CMFB en el OTA.

estd conformada sélo por elementos pasivos (capacitores) e interruptores’. Sin embargo, el
SC-CMFB inyecta ruido en los nodos de salida del amplificador, el cual se origina en el
clock-feedthrough no lineal de sus interruptores. Adicionalmente, incrementa la carga capac-
itiva que debe ser manejada por el OTA [38]. La aplicacién de esta topologia de CMFB al
OTA disenado con programacién geométrica a lo largo de este capitulo, puede apreciarse en
la figura 5.8.

La arquitectura SC-CMFB mostrada en la figura 5.8 consta del par de capacitores Cyp
y Csp, los cuales sensan el nivel de salida en modo comin del OTA, y otros dos capacitores
Civ v Cip que refrescan el circuito controlados por las fases de reloj no solapadas ¢; y
¢o. En esta topologia, los capacitores Cy producen el promedio de las tensiones de salida,
Vemovr = (Vouts + Vour—) /2, €l cual es usado para generar la sefial de control Veoppp, que es
aplicada a las compuertas de las fuentes de corriente M9, M10 del OTA. El voltaje DC en
(5 es determinado por los capacitores ', los cuales son conmutados periédicamente entre las
fuentes Vreorar v Voumrer, v €l paralelo con los capacitores de sensado. La fuente Vo rer
representa el voltaje en modo comun deseado, mientras que Vporagr es la tensién de control
necesaria (Voypp) para ajustar Vonyovr a Veurer. La operacién de este circuito es en
esencia la de un filtro SC pasabajos con una tension DC' de entrada [28].

Larespuesta transitoria en la que el SC-CMFB ajusta progresivamente Voarour a Vo, rer,
cuando se utiliza con el OTA del SE&H, con capacitores Co = 100 fF y C; = 200 fF, y con
¢12 a 5,5 MHz como lo requiere el estandar Bluetooth, puede apreciarse en la figura 5.9. El
tamarnio de los pasos en Vonour v Vomrp entre periodos consecutivos de ¢, es influenciado
por la razén C;/Cs, cuyo incremento conlleva a una convergencia mas acelerada hacia el
estado estable en la figura 5.9. Como consecuencia, la seleccion de esta relacion de capacitan-
cias constituye un compromiso entre velocidad del SC-CMFB y degradacion del desempeno
del OTA, debido al incremento en la carga capacitiva [38]. Adicionalmente, la seleccién de
C7 > (5 también produce menores errores en estado estable, por inyeccién de carga y corri-
entes de fuga. Sin embargo, a medida que C] crece, debe incrementarse simultaneamente el
tamano de los interruptores MOS para facilitar la carga de los capacitores durante ¢;.

4Si los interruptores MOS son implementados con transistores complementarios (CMOS) o compuertas
de transmisién, las variaciones en tension permitidas son cercanas a la denominada excursién rail-to-rail
(O < Vin,switch < VDD)-
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Figura 5.11: Arquitectura tipica de comparador.

5.4. Diseno del comparador de los sub-ADCs

El desempernio de las arquitecturas flash empleadas en los sub-ADCs depende principal-
mente de las caracteristicas de los comparadores que las constituyen. La mayoria de estos
circuitos utilizan comparacién de voltajes en vez de corrientes, debido a que la distribucién
de tensiones entre un gran numero de comparadores es relativamente mas facil [33].

La comparacién consiste en un fenémeno binario qur produce una salida légica de 1 o
0 dependiendo de la polaridad de una entrada determinada. De esta forma, la figura 5.10
ilustra la funcién de transferencia de un comparador ideal, la cual exhibe una transiscion
abrupta (o sea, ganancia infinita) para Vj,1 — Vi,2 = 0. Este comportamiento no lineal
puede ser aproximado mediante un amplificador de alta ganancia, cuya pendiente alrededor
de Vin1 = Vin2 corresponde a su ganancia en pequena sefial (Ap) y su salida alcanza el limite
Vy si la diferencia en su entrada es lo suficientemente grande.

Los comparadores de alto desempeno deben amplificar pequenas diferencias de voltaje
a la entrada hasta un nivel logico lo suficientemente grande como para ser detectado por
la posterior circuiteria digital dentro de un lapso de tiempo corto. Entonces, estos circuitos
deben tener simultaneamente alta ganancia y amplio ancho de banda. Sin embargo, en los
amplificadores el incremento de este par de especificaciones es usualmente excluyente, ya que
el aumento en Ag conlleva a la reduccién del ancho de banda, y viceversa. Adicionalmente, la
tension de entrada del comparador también puede ser grande, y saturar el amplificador de alta
ganancia. Si el tiempo de recuperacion es muy largo, la precision de la siguiente comparacion
puede resultar deteriorada. Finalmente, otros factores como la metaestabilidad, la rata de
error de bits BER y la distribuciéon no uniforme del tiempo disponible para la comparacion,
hacen que los requerimientos de ganancia alta y tiempo de establecimiento corto sean aun
mas exigentes [28].

A partir de que la amplificacién requerida en los comparadores no necesita ser lineal o
de lazo cerrado, la realimentacién positiva puede ser empleada para obtener una ganancia
virtualmente infinita. Sin embargo, para evitar el efecto indeseado de la saturacion, este
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amplificador con realimentacién positiva o latch debe ser habilitado s6lo en el momento
apropiado. La figura 5.11 ilustra un esquema bésico para esta configuracion, la cual opera en
dos modos: tracking y latching. Durante el primero de ellos, el preamplificador es habilitado
para aumentar la sensibilidad del comparador y su salida sigue la entrada, mientras que
en la fase de latching, el latch regenerativo es habilitado para generar y retener el nivel
l6gico correpondiente a la salida del comparador. Adicionalmente, si la entrada al circuito
es aproximadamente constante con el tiempo, no es necesario deshabilitar el preamplificador
durante el modo latching [33].

En el proyecto [39] se aborda de una manera més profunda la revisién de las diferentes
topologias de comparadores de tension, asi como su proceso detallado de diseno. Los re-
sultados obtenidos en esa referencia son aplicados para la implementacién de los diferentes
comparadores requeridos en los sub-ADCs de la arquitectura time-interleaved pipeline que es
utilizada en el presente documento.



Capitulo 6

Resultados

Una analogia un poco particular, pero muy adecuada para ilustrar la estrategia jerarquica
con que se ha abordado el disenio del ADC multiestandar a lo largo de este trabajo, intro-
duce este capitulo final del documento. Dispositivos activos o transistores operando como
interruptores, fuentes de corriente, amplificadores o elementos de memoria, materializan los
circuitos basicos presentados en el capitulo 5, de manera equivalente a ladrillos apilados para
construir paredes. A su vez, dichos circuitos basicos son combinados con elementos pasivos
auxiliares como resistores y capacitores para constituir los bloques funcionales abordados en
los capitulos 4 (sub-ADC y MDAC) y 3 (SE&H), de forma similar a como las paredes se
unen con puertas y ventanas para limitar habitaciones y estancias. Finalmente, los anteri-
ores bloques funcionales son ensamblados organizadamente para componer el ADC completo
detallado en el capitulo 2 y contextualizado en el capitulo 1, en un procedimiento andlogo
a como se erige una casa uniendo y disponiendo sus diferentes habitaciones y secciones, de
acuerdo al uso que se les piensa dar.

Este capitulo presenta los resultados alcanzados durante el proceso explicado en el parrafo
anterior en sus ultimos niveles, es decir, para los bloques funcionales S&H, sub-ADC' y MDAC,
debido a que las pruebas en el primer nivel de los circuitos basicos fueron presentadas en el
capitulo anterior. También se introducen algunos detalles referentes a la elaboracion del layout
del circuito. Ademas, para ofrecer un final de este trabajo que sea formativo para el lector,
se consignan las conclusiones derivadas de su realizacion, las observaciones que merecen ser
resaltadas y las recomendaciones para motivar y tener en cuenta en la realizacion de trabajos
futuros relacionados con el tema.

6.1. Simulaciones

Esta primera seccién presenta los resultados conseguidos mediante simulaciones pos-layout
con Hspice' para la verificacién y validacién del disefio de los diferentes bloques funcionales
que conforman el ADC multiestandar con arquitectura time-interleaved pipeline. Adicional-
mente, las graficas exhibidas a continuacion constituyen una valiosa herramienta visual para
facilitar la comprension del proceso de conversion analégico-digital de senales eléctricas, el
cual es desarrollado a lo largo de la cadena conversora. Para dar soporte a la idea anterior, el
orden de presentacion de las simulaciones efectuadas coincide con la trayectoria que siguen

'La licencia de Hspice es adquirida via red en calidad de préstamo por parte de la Universidade de Sao
Paulo (USP).
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(a) Bluetooth con f;, = 500 kHz. (b) GSM con f;;, = 100 kHz.

Figura 6.1: Establecimiento de las muestras en el SéH.

las senales a lo largo del ADC'": ingresan por el S¢H, siguen al sub-ADC, y de forma tanto
simultanea como subsecuente, son procesadas por el MDAC.

6.1.1. S&6H

El circuito de muestreo y retencion (S¢/H) diseniado en el capitulo 3 es el encargado de
recibir la senal entrante analdgica y discretizarla en el tiempo. Para ello, este bloque toma
y retiene muestras de la senal de tensién a una frecuencia dependiente del estandar bajo el
que esta operando. De esta forma, funcionando con Bluetooth muestrea a f, = 11 MHz, y
con GSM lo hace a f; = 2,75 MHz.

Debido a que el S&H es la interfaz de entrada del ADC; este bloque funcional debe estar
en la capacidad de manejar senales en el rango de excursién completa (Vpg) de acuerdo a
las especificaciones extraidas en el capitulo 2. Asimismo, debe procesar senales cuya maxima
frecuencia esta dada por el ancho de banda méaximo en bandabase, el cual es una especi-
ficacion que esta asociada al estandar de comunicacion inaldmbrico aplicado. Este tltimo
requerimiento es de 500 kHz para Bluetooth y de 100 kHz para GSM.

A partir de las consideraciones anteriores, se presentan los resultados de las simulaciones
en Hspice para el funcionamiento del Sé/H bajo diferentes condiciones de operacién. Debe
recordarse que la especificacién de SR determinada para el OTA en el capitulo 3, es apenas la
necesaria para que el slewing en el maximo escalén de tensién a la salida del S€9H tenga una
duracién del tiempo especificado para esa primera componente de asentamiento no lineal.
Posteriormente, la especificaciéon de GBW del amplificador permite que el valor final de la
muestra retenida se establezca de forma lineal dentro de una precision de £LSB/2. Este
ultimo comportamiento es ilustrado en la figura 6.1. Asimismo, las condiciones de operacion
mas exigentes son exhibidas en las figuras 6.2(b) y 6.2(c) para los estandares Bluetooth y
GSM, respectivamente.

A medida que la frecuencia de la senal entrante es disminuida, el circuito de muestreo
y retencion es menos exigido, debido a que sus muestras estan mas cercanas en amplitud,
como se exhibe en la figura 6.2(a) para el estandar Bluetooth. Finalmente, los glitches que
se aprecian en las cercanias de £Vrg/2 en las simulaciones de la figura 6.2, tienen su origen
en la variacién no lineal de la resistencia de encendido de algunos de los interruptores. Otra
razén para estos transitorios la constituye la disminucion de la resistencia de los transistores
cascodo a la salida del OTA, debido a su funcionamiento cada vez més cercano a la region



6.1 Simulaciones

107

Tension [V ]

Tension [V ]

Tension [ V]

OPERACION DEL SH

1 Ly '|IJI.

Vind,sH \
Voytd,0TA-SH L

2.0u 3.0u 40u 5.0u 6.0u 7.0u 8.0u 9.0u
Tiempo [s]

(a) Bluetooth (fs =11 MHz) con fi, = 200 kHz.

OPERACION DEL SH

-06 _‘\_‘
-08 A

””””” Vind,sH LL_f-{
-ir . Voudgra-sH 1
20u 25u 3.0u 35u 40u 45u 50u
Tiempo [s]

(b) Bluetooth (fs =11 MHz) con f;, = 500 kHz.

OPERACION DEL SH

1 T_rf ' o
N | '
0.6 1 Ny
/ 1
| \
“\

A\
i
; iy /
-0.2 ) /
/

| b A
\ /

-0.6 \\\_1 /_l
-0.8 \‘__' ,«f“

""""" Vind,sH ) LI\ m
[ Voutd OTA-SFi =
8.0u 10.0u 12.0u 140u  16.0u 18.0u 20.0u 22.0u
Tiempo [s]

(¢) GSM (fs = 2,75 MHz) con f;, = 100 kHz.

Figura 6.2: Resultados de simulacion para el SE/H.



108 Resultados
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Figura 6.3: Generacién simulada de los cédigos termémetro D y T.

de triodo para V;,, = £Vgrg/2. Dicha reduccién en r, para estos transistores se traduce en
constantes de tiempo asociadas méas grandes, lo cual resulta en transitorios de mayor duracion
y mas notorios.

6.1.2. sub-ADC

Los cuantizadores de baja resolucién empleados en cada celda basica utilizan la arqui-
tectura flash para generar los bits de salida en cédigo termdémetro. Las tres primeras etapas
pipeline contienen sub-ADCs de 4 bits que utilizan 1 bit de redundancia para la aplicacién de
correcion digital mediante el algoritmo de RSD. Consecuentemente, sus umbrales de cuan-
tizaciéon han sido desplazados para la introduccion de un offset digital en la funcién de
transferencia de la etapa, tal y como se ilustra en la simulacién de la figura 6.3(h). En esa
figura puede notarse que los coédigos termémetro T = 0 y T = 14 han sido expandidos, a
costa de la eliminacién de T = 15 y el desplazamiento del umbral en 0 V. De otro lado,
la conversién A/D que es llevada a cabo en la tltima etapa de la cadena pipeline emplea 3
bits sin redundancia y sus pasos de cuantizacién son uniformes, como se puede apreciar en
la figura 6.3(a).

Los resultados presentados en la figura 6.3 también exhiben los cambios en el nivel de
tension de los bits individuales que componen a D y T. Estos bits son implementados con
senales que toman uno de dos valores dependiendo del cédigo binario que representan: 0 V
para el simbolo 0 y Vpp = 3,3 V para el simbolo 1. Debe recordarse en este punto que la
salida de cada sub-ADC adicionalmente incluye el codigo digital termémetro complementado
(D y T), cuyos bits son generados también por cada latch a la salida de los comparadores
en la arquitectura flash.

6.1.3. MDAC

Ahora son presentados algunos resultados de simulacién del funcionamiento del bloque
MDAC de 4 bits. Especificamente, el modo de operacién de su banco capacitivo, el cual
efectiia la conversion digital-analégica de la salida del sub-ADC en cada una de las tres
primeras etapas pipeline, es ilustrado para diferentes condiciones en la figura 6.4. Como guia
para comprender los resultados ilustrados en esta figura, el lector puede remitirse al esquema
de la figura 4.13.
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Como se explicé en el capitulo 4, cada uno de los capacitores unitarios que conforman el
banco capacitivo del MDAC muestrean la senal de entrada durante una de las fases de reloj.
Durante la fase complementaria, estos capacitores se conectan a £V, dependiendo del nivel
légico del bit generado en el sub-ADC que lo controla. Los detalles de este funcionamiento
son ilustrados en las figuras 6.4(a) y 6.4(b) para un par de bits de ejemplo en el cédigo
termémetro T. Para generar estos resultados, una tensién de entrada variando en rampa
ascendente desde —Vpg/2 hasta Vrg/2 fue aplicada al MDAC. Tal y como se observa en las
figuras, mientras la senal del bit de control esté al nivel de 0 V (Tx = 0), la tensién en los
terminales del capacitor unitario corresponde a —V,..; durante el modo de amplificacién. Por
el contrario, cuando la sefial del bit sube a Vpp (Tx = 1), C,, es conectado a +V,.y.

Adicionalmente, el modo de operacién del capacitor unitario extra en la figura 4.13 es
visualizado en la figura 6.4(c). Durante el modo de muestreo, este C, realiza una funcién
diferente a la del resto del banco capacitivo, pero no por ello menos importante. Asi, este
capacitor es conectado a la referencia 4V,.s para implementar el offset digital requerido en
la funcion de transferencia de cada etapa que emplea el bit de redundancia y RSD. De otra
forma, durante la fase de amplificacién permite la realizacion del otro offset necesario para
el caso especial de la funcién de transferencia cuando la salida digital del sub-ADC es 0000.
Para los restantes 14 valores del cédigo T, este capacitor es cortocircuitado para omitir su
almacenamiento de carga.

Como observacién final, se resalta la presencia de glitches en las simulaciones exhibidas en
la figura 6.4, de forma similar a los resultados del circuito S€&/H presentados con anterioridad.
Asimismo, el origen de estos transitorios también resulta compartido por ambos bloques
funcionales. Por consiguiente, la reduccion en la resistencia de salida del OTA debido al
funcionamiento de sus dispositivos cascodo en proximidades de la regién de triodo, asi como
también la dependencia no lineal de R,, en los interruptores MOS con respecto a la tension
en sus terminales, constituyen la principal razon del incremento en las constantes de tiempo
de establecimiento en los nodos de salida cuando V;,, se acerca a £V,.r = £Vpg/2 = £1 V.

6.2. Layout

Las caracteristicas geométricas anteriormente obtenidas mediante la estrategia de diseno
se materializan en un circuito integrado. Alli, algunos fenémenos pronosticados, como capac-
itancias parasitas, son evidentes debido a las importantes extensiones de metal y difusion que
demandan tanto elementos activos como pasivos. Algunas estrategias son aplicadas durante
la elaboracion del layout buscando minimizar el impacto de las variaciones de los procesos de
fabricacion sobre los dispositivos que conforman el ADC| de tal forma que el circuito integrado
conserve las especificaciones de su diseno inicial. Debido a la importancia que representa un
buen diseno del layout para el desempenio del ADC, se hacen las siguientes consideraciones:

La entrada del sistema se coloca cerca de los pads de conexién, con el fin de evitar
las capacitancias parasitas que ocasionan largas pistas de metal para interconectar
elementos, lo cual puede degradar el desempeno del conversor.

Los transistores de los OTAs fueron ubicados lo mas cerca posible, en la misma ori-
entaciéon e intentando crear un eje de simetria entre las ramas del amplificador diferen-
cial. El objetivo es reducir en lo posible los efectos de mismatch que son perjudiciales
para la linealidad del sistema.
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Figura 6.5: Layout del ADC disenado.

Algunos de los transistores se dividieron en muiltiples secciones o dedos (transistores en
paralelo), lo cual reduce la resistencia y capacitancia parasita asociada con la compuer-
ta, y conlleva un mejor desempeno con respecto a ruido. Adicionalmente, los transistores
fueron rodeados por contactos conectados al sustrato para reducir el acoplamiento de
ruido por el mismo.

Los capacitores unitarios y de muestreo fueron implementados utilizando capacitores
integrados entre las dos capas de polisilicio (Poly1-Poly2), disponibles para el proceso
de fabricacién utlizado.

Al conectar los diferentes capacitores de muestreo, los terminales por donde se recibe la
senal entrante a la etapa o circuito son unidos a la placa inferior (Poly!) del mismo. La
razon de esto es intentar disminuir el acople de capacitancias parasitas con el sustrato,
lo cual puede degradar las caracteristicas de la tension a muestrear.

No se deben ubicar contactos sobre areas activas de la compuerta del transistor, ya que
esto produce variaciones del voltaje umbral. Se debe tratar de extender la compuerta
para evitar realizar el contacto sobre estas regiones. El mismo efecto sucede si al realizar
interconexiones entre dispositivos atravesamos regiones activas de la compuerta con
metal.

Para evitar caidas de voltaje en las lineas de tierra, se realizé una adecuada conexion
al sustrato utilizando varios contactos y empleando lineas de conexién suficientemente
anchas, para reducir la resistencia asociada con la conexion.
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El ancho de las pistas de metal fue seleccionado de acuerdo a la densidad de corriente
soportada por el material de interconexién utilizado y la corriente méaxima que se espera
que circule por cada trazo de metal.

Fueron dispuestos varios pads de referencia (GN D) con el propésito de facilitar poste-
riores pruebas del circuito disenado.

Para finalizar, la figura 6.5 presenta el layout correspondiente al ADC multiestandar
disenado e integrado en un chip. Se utilizaron 4 niveles de metal para realizar la interconexion

entre los diferentes dispositivos. El layout realizado cumple con las reglas de diseno vigentes
para el proceso de fabricacién 0,35 um CMOS C35B4C3 de AMS.

6.3. Conclusiones

Es indudable el gran impacto sobre la disipacién de potencia total del ADC que tiene
la adecuada especificacién de parametros determinantes en la demanda de corriente del
OTA, como por ejemplo el slew rate. Prestando especial atencion a este factor, en este
trabajo se logré implementar un circuito S&H de bajo consumo de potencia a través del
andlisis cuidadoso y ajustado de su verdadero requerimiento de SR para el amplificador
central de su arquitectura. Mediante esta estrategia, se evita el sobredimensionamiento
que es evidente en la literatura, donde tradicionalmente se asume que la salida del S&¢H
debe seguir gradientes en tensién tan grandes como Vrg. Los beneficios derivados de
la técnica anterior, son ain mas valiosos si se reconoce que el S&/H a la entrada de la
arquitectura time-interleaved pipeline, es el principal consumidor individual de potencia
en el ADC debido a sus restricciones de velocidad y precisién mas estrictas, aparte de
que su OTA constituye el foco central de dicho consumo.

El aporte consignado en la anterior conclusion estd soportado en gran parte sobre
la aplicacién de la herramienta CAD conocida como programacién geométrica (PG).
Una de las caracteristicas mas interesantes del diseno formulado como un programa
geométrico, es que brinda la posibilidad de conocer el circuito y ganar experiencia y
dominio sobre el comportamiento del mismo. Lo anterior hace posible que el disenador
pueda prestar mas atencién a la interaccién entre los requerimientos de los circuitos
y las tendencias de sus variables de diseno, lo cual se traduce en la identificacion de
posibles focos para la optimizacién del desempeno global de los sistemas, como el ADC
que concierne a este trabajo.

6.4. Observaciones y recomendaciones para trabajos fu-
turos

El articulo guia de este trabajo [12] y su respectiva tesis doctoral [3] emplean tecnologia
BiCMOS para la implementacion del ADC' multiestandar disenado. Un proceso de fab-
ricacion de este tipo provee algunas ventajas sobre su contraparte CMOS, como son el
menor nivel de offset y ruido en los transistores bipolares que puede ser aprovechado al
usarlos como etapa de entrada en los amplificadores. También, la capacidad para imple-
mentar opamps BiCMOS de mayor velocidad y ganancia con un consumo de potencia
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similar a los fabricados en CMOS, debido a su inherente mayor valor de transconduc-
tancia y sus capacitancias pardsitas asociadas més pequenas [3]|. Sin embargo, el costo
de esta tecnologia es superior, por lo cual en este trabajo se superan las limitaciones de
los transitores MOSFET mediante la aplicacion estratégica de técnicas de circuito, y se
saca entonces ventaja de la mayor integrabilidad y menor precio que hacen la tecnologia
CMOS mas asequible. Adicionalmente, estas ultimas caracteristicas también favorecen
la utilizacién exclusiva de transistores MOS en la implementacion de dispositivos mas
pequenos, portatiles y econémicos en ambientes inalambricos modernos multiestandar.

Como debe ser evidente, la utilizacién de ADCs que emplean ratas de conversién de
Nyquist (fs = 2fi,) con senales de entrada a la frecuencia maxima del ancho de banda
especificado, resulta en la generacion de tan sélo 2 codigos digitales por cada periodo de
Vin. Lo anterior puede parecer insuficiente para capturar la informacién contenida en
la senal entrante, en comparacién con los resultados obtenidos en este trabajo (figura
(6.2), donde se emplean frecuencias de conversién superiores a Nyquist por las razones
explicadas en el capitulo 1. Sin embargo, la cantidad de muestras y codigos digitales
generados a partir de ratas de Nyquist, son suficientes para estandares de comunicacién
inalambrica cuyos esquemas de modulacion se derivan de la simple estrategia de cod-

ificacién de datos aplicada en FSK [5], como es el caso particular de este trabajo con
Bluetooth (GFSK)y GSM (GMSK).

La tendencia paralela a la estrategia aplicada en este trabajo para conseguir la config-
urabilidad en receptores y conversores multiestandar, es conocida en el estado del arte
como un radio definido por software (Software Defined Radio, SDR). En esta tltima
alternativa, el reto a seguir es intentar llevar a cabo casi todo el procesamiento de la
senal recibida en el dominio digital, donde la programabilidad necesaria para suplir
diferentes estdndares es mucho maés facil de implementar. Para conseguir esto, los re-
querimientos del ADC son muy exigentes, ya que el mismo debe operar a frecuencias
iguales o superiores a [F, aparte de tener amplios anchos de banda y rangos dinamicos
para poder digitalizar tanto las pequenas senales deseadas, como los blockers gigantes
que las acompanan en el espectro de frecuencias. La arquitectura de ADC' preferida
para estas condiciones de operacion es la XA con sobremuestreo (oversampling), debido
a que las interferencias de canal adyacente caen en la misma banda del ruido de cuan-
tizacién que atraviesa la funcién de transferencia pasa-altas del modulador XA [2,3,7].
Posteriormente, ambos espectros indeseados son suprimidos por un filtro de diezmacion
programable también digital. Actualmente se estan desarrollando los primeros inten-
tos, aunque llevar el ADC a frecuencias de operacién cercanas a RF, es una opcion
impractica, de excesivo consumo de potencia y costosa incluso para un futuro cercano.

Un anélisis completo y cuidadoso del verdadero requerimiento en resolucién o nimero
de bits de un ADC, es una tarea bastante compleja y matizada por diversos factores y
compromisos, dependiendo del esquema de modulacion utilizado en el estandar de co-
municacién inalambrica bajo el cual funciona el receptor completo. Lo anterior resulta
en la aplicacién tradicional, tanto en la literatura como en este trabajo, de procedimien-
tos que involucran diversos mérgenes de diseno y suposiciones que muy posiblemente
sobredimensionan esta especificacién del conversor. A partir de esto, se recomienda la
realizacion de un proyecto de grado dedicado exclusivamente al estudio de una estrate-
gia eficiente, conservadora y realmente ajustada a los requerimientos de los estandares
de comunicacién inalambrica, para la especificacién adecuada de la resolucién del ADC.
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El andlisis para determinar el requerimiento de SNR de acuerdo al nivel de desempeno
(BER) requerido por cada estandar, fue desarrollado en este trabajo empleando el mod-
elo mas simple para el canal de transmisién, conocido como el canal con ruido blanco
aditivo Gaussiano (Additive White Gaussian Noise, AWGN). Por otro lado, en la liter-
atura se encuentran documentados diversos andlisis similares basados en modelos mas
complejos y realistas, pero que se salen del alcance del presente trabajo. Sin embargo,
es importante anotar que tales estudios son realizados sélo a nivel de sistema, y no
aplicados a implementaciones practicas como el diseno de circuitos integrados. De esta
manera, algunos casos involucran interferencias por canales adyacentes, efecto Doppler,
multitrayectorias con linea de vista y sin ella (urbanos), los cuales son caracterizados
por diversas distribuciones y series probabilisticas como Gram-Charlier y Nakagami, de
la cual uno de sus casos especiales es la més conocida Rayleigh de multitrayectoria.

La extraccién del requerimiento real del niimero de bits por etapa en una cadena pipeline
también constituye una labor poco sencilla que es un area de investigacion activa en la
actualidad. Aunque en este trabajo se plantea un intento para optimizar esta especifi-
cacion de acuerdo al consumo total de potencia del ADC, una estrategia mas completa
debe incluir diversos factores como la posibilidad de diferentes resoluciones por etapas
y la disminucién adicional del area, tal y como se aborda en [18]. Sin embargo, un
método como el anterior requiere la ayuda de herramientas informéticas por tratarse
de un problema multivariable complejo.

Algunos de los requerimientos de operacién bajo GSM del ADC' multiestandar diseniado
fueron determinados a partir de las especificaciones previamente alcanzadas con el
disenio del filtro precedente en [31], el cual fue concebido en su momento sélo para fun-
cionamiento con Bluetooth. Consecuentemente, para generar un punto de validacion de
los resultados obtenidos en este trabajo, se recomienda la implementacién configurable
del citado filtro, lo cual permite relajar los requerimientos en el ADC. Entonces, ambas
alternativas de filtro+ADC pueden ser comparadas como sistema completo, y verificar
cual es mas eficiente en consumo de potencia.

La falta de informacion detallada en la literatura acerca de la implementacién circuital
de los diferentes bloques funcionales del ADC' se convirtié en un obstaculo permanente
durante la ejecucion del proyecto. De esta forma, aspectos diminutos y relativamente
sencillos, pero de gran relevancia para la comprensién y adaptacion de las técnicas cir-
cuitales disponibles en el estado del arte, retrasaron e hicieron maés dificil la realizacion
de algunos pormenores. Entre otros ejemplos ilustrativos de este inconveniente, se re-
saltan las duraciones y retrasos relativos de las diferentes fases de reloj empleadas a lo
largo de la cadena pipeline, la forma en que la salida digital del sub-ADC' controla la
conmutacién de los capacitores en el MDAC' y las diversas alternativas (no todas 6pti-
mas y adecuadas) de realizar una misma funcién de transferencia para inlcuir el offset
digital en la celda basica y que requiere la aplicacién de RSD. Como recomendaciéon
para trabajos futuros, topicos de esta clase son encontrados con un poco mas de facili-
dad y frecuencia en literatura no tan reciente, ya que algunas de estas particularidades
ya han sido abordadas con amplio grado de detalle en el pasado.

A partir de uno de los tépicos citados en la anterior observacion, se recomienda la ex-
ploracién cuidadosa y detallada de las diversas opciones para la implementacion de la
funcién de transferencia del MDAC, cuyos pormenores fueron consignados en la tabla
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1.4. El objetivo de un andlisis de esta clase es encontrar la manera de realizar una ar-
quitectura que emplee un banco de capacitores lo mas pequeno posible. Como resultado
de lo anterior, el factor de realimentacion ( se incrementara, y las especificaciones del
OTA se haran menos exigentes.

Explorar el ahorro en potencia y area que puede ser conseguido compartiendo el OTA
de los MDACSs en las etapas consecutivas 1 y 2 de la rama pipeline activa durante la
operacién bajo el estandar GSM.

Explorar los beneficios que puede brindar la reutilizacién del OTA en el MDAC' de
la tercera celda basica pipeline, de tal forma que pueda ser compartida entre las dos
ramas paralelas activas bajo el estandar Bluetooth. Lo anterior puede lograrse mediante
el empleo de la técnica de muestreo doble (double sampling) en forma similar a como
fue aplicada en el S¢9H a la entrada del ADC.

La aplicacién del muestreo doble favorece la extracciéon mas ajustada del requerimiento
real de SR en el OTA del SEH, a partir de que la tension de salida del mismo siempre
esta definida, no importa cuél fase de reloj esté activa. Sin embargo, el anterior no es
el caso del OTA como nucleo del MDAC, el cual aplica auto-zeroing durante la fase de
muestreo. Si las alternativas consignadas en el par de recomendaciones anteriores son
aplicadas, las nuevas condiciones de operacién pueden facilitar el analisis detallado de
la especificacion de slew rate en el amplificador del MDAC' en forma similar a como se
hizo en el circuito de muestreo y retencion a la entrada del ADC.

La no linealidad del interruptor MOS es contrarrestada en la literatura con otras técni-
cas que no son abordadas en este trabajo de grado por su complejidad e incremento
sustancial de hardware y consumo de potencia asociado. Un par de ellas son conocidas
como gate voltage boosting, que basicamente consiste en la utilizacién de una tension de
compuerta superior incluso a Vpp; v bootstrapped switches, la cual consiste en utilizar
como tensién de compuerta la misma senal de entrada desplazada en Vpp [30,32].

Los interruptores MOS son dimensionados previamente a la implementacién de los
circuitos SC para evitar degradar la respuesta en frecuencia del sistema y para satisfacer
otros requerimientos como el clock feedthrough y linealidad de los mismos. Sin embargo,
con frecuecia es necesario redimensionar tales dispositivos para suprimir efectivamente
transitorios y glitches indeseados que surgen durante las simulaciones en Hspice del
circuito disenado.

Para aplicar la programacién geométrica de una forma maés eficiente, es necesario au-
tomatizar también la generacion y disponibilidad de modelos para los transistores, ya
que constituye una actividad muy tediosa y desgastante para el disenador o usuario de
la herramienta.

La aplicacion de la programacion geométrica permite a este proyecto alejarse de la es-
trategia frecuente y disimulada de otros disenios de ADC's con arquitectura pipeline, en
la cual tan sélo se invierte un tiempo significativo en el diseno cuidadoso de la primera
etapa, cuyos requerimientos son los més exigentes. Consecuentemente, las etapas pos-
teriores constituyen sencillas copias con algunos ajustes de escalamiento de la primera
celda basica.
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Cuando algunas topologias de opamps fueron disenadas mediante PG en el proyecto
de grado [36], su tensién Ve our era ajustada en forma manual con alguna tensién
de polarizacién durante las simulaciones de verificacién de parametros de desempeno.
En ese momento, e incluso durante la experimentacion inicial en este trabajo con el
PG, existia la incertidumbre acerca de la efectividad de un bloque CMFB para realizar
esta tarea de control automaticamente en implementaciones diferenciales como el OTA
cascodo doblado. Entonces, el diseno e implementacién del SC-CMFB en el capitulo 5
de este documento, realiza otro aporte a partir de la reafirmacién y validacion de su
funcionalidad como controlador del nivel en modo comun a la salida del amplificador.

La seleccién y disenio de una topologia de CMFB acorde a las condiciones de operacién
del OTA que lo va a utilizar, es fundamental para obtener resultados favorables en el
desempeno de los bloques funcionales del ADC, como es el caso del SE&H y los MDACs.
La justificacién de esto radica en que el nivel de tensiéon en modo comun a la salida
(Veaour) con el cual el OTA es diseniado mediante el PG, es necesario para garantizar
la correcta operacion del amplificador y del circuito que lo utiliza.

El PG utilizado para el disefio del OTA en este trabajo, realiza un intento por incluir
de cierta manera el efecto cuerpo de los transitores NMOS M1, M2y M5, M6 durante
su formulacién. Para ello, sus tensiones de umbral Vi son determinadas de acuerdo con
la expresién Vi = Vi +7v(\/2¢5 + Vop — /2¢y¢), donde los pardmetros Vg, v y ¢y
dependen de la tecnologia de fabricacion y el voltaje Vsp esta dado por la combinacion
de las tensiones Vpg adecuadas en la figura 5.1.

El programa geométrico para el diseno del OTA cascodo doblado puede ser comple-
mentado anadiendo la ecuacién de ruido térmico referido a la entrada, al mismo tiempo
que se restringe su valor maximo. Lo anterior permite reforzar la suposicion de que los
interruptores MOS junto con los capacitores de muestreo constituyen la fuente ruidosa
dominante en los circuitos SC. Adicionalmente, si es requerido por alguna aplicacion en
particular, el PG también puede ser extendido mediante la adicién de expresiones para
otrso parametros de desempeno, como son el CMRR y el PSRR. Sin embargo, debe
tenerse siempre presente la necesidad de que tales expresiones puedan ser formuladas
en una manera compatible con el PG estandar.

El estudio que produjo un par de restricciones adicionales en el PG para obtener la es-
pecificacion de los rangos de excursion DRyy y DRoyr en el OTA, permitié comprender
que a pesar de la automatizacién del diseno mediante esta herramienta, el conocimien-
to y el analisis cuidadoso de los circuitos, al igual que en el método convencional de
diseno, siguen siendo parte fundamental de este procedimiento. Lo anterior soporta la
idea de que el diseno de los circuitos analdgicos no puede ser totalmente programable,
ya que siempre sera requerido ese componente de creatividad y experiencia por parte
de la persona, para dar solucién a detalles y especificaciones particulares.
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