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Descripcién

Este proyecto plantea el disenio de un DAC integrado, para ser utilizado dentro de la etapa
de transmisién de un transceiver RF en tecnologia CMOS. El dispositivo disenado cumple
con las especificaciones de un DAC en el estandar de modulacién Bluetooth.

El proyecto fue realizado con el apoyo de una minuciosa documentacion bibliografica,
conociendo en detalle los diferentes aspectos que encierran el disenio de un DAC, lo cual per-
mitié elaborar la estrategia de disenio propuesta, obteniendo los resultados esperados. De esta
manera se resalta la importancia que tiene dentro de un buen diseno, el realizar un anélisis
tedrico profundo de los fenémenos estaticos: variacién de la resistencia de salida, mismatch,
ruido de cuantizacion; y de los fenémenos dinamicos: tiempo de establecimiento, no-linealidad
en la conmutacién, CFT, glitches. La estrategia de diseno utilizada, estd basada en un es-
quema iterativo donde se realizan diferentes disenos para diferentes valores de corriente LSB,
tratando de alcanzar todos los requerimientos reduciendo al minimo las dimensiones de los
transistores.

El disefio del DAC también incluye la elaboracién del layout el cual esta enfocado a reducir
el efecto del mismatch. En las simulaciones del diseno final se obtuvieron las siguientes resul-
tados: N=12bits, INL<0.18LSB, DNL<0.04LSB y SFDR=74dB (a 1MHz con una frecuencia
de reloj de 200MHz). El DAC es diseniado y simulado en tecnologia CMOS de 0.35um.
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Descripcién

This project raises the design of an integrated DAC, to be used within the stage of transmis-
sion of transceiver RF in CMOS technology. The designed device fulfills the specifications of
transceiver RF used in applications of reach short, in the Bluetooth standard.

The project was made with the support of a meticulous bibliographical documentation,
knowing in detail the different aspects about the design of a DAC, which allowed to elaborate
the propose design strategy, obtaining the hoped results. In this way, it raises of a good
design importance, made off deep theoretical analysis of the static phenomena: finite output
resistance, mismatch, quantization noise; and of the dynamic phenomena: settling errors,
Clockfeedthrough(CFT), glitches. The used design strategy is based on an iterative scheme
where different designs for different values from current LSB are made, trying to fulfill all
the requirements reducing to the minimum the transistors dimensions.

The design of the DAC also includes the elaboration of layout which is focused to reduce
the effect of mismatch. Final design simulations achieved the following results: N=12bits,
INL<0.18LSB, DNL<0.04LSB y SFDR=74dB (for a IMHz input signal at a sample frequency
of 200MHz).The DAC is designed and simulated in 0.35um CMOS technology.
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Capitulo 1
Introduccion

La demanda de sistemas portatiles de comunicacién se ha incrementado considerablemente
en los ultimos anos, debido a la necesidad del hombre moderno de estar permanentemente
en contacto con otras personas en cualquier parte del mundo. Gracias a la importancia que
han adquirido estos sistemas, los disenadores de circuitos integrados en el campo de las
comunicaciones inaldmbricas, se han dedicado a la realizaciéon de sistemas de comunicacién
que puedan ser implementados en un solo chip. Para lograr estas caracteristicas se debe
integrar el procesamiento digital con la parte analégica de estos sistemas, de manera que todo
un transmisor y receptor inalambrico transceiver, pueda construirse dentro de una pastilla
de silicio. Esta unién sélo es posible mediante dispositivos de conversion digital-analégico
(DAC) y analdgico-digital (ADC), que permitan la interaccién de estas dos etapas. Por esta
razoén, los conversores de datos cobran una gran importancia dentro del campo del diseno

microelectrénico.

Un DAC permite que las senales digitales sean transformadas a senales que puedan ser
utilizadas dentro de sistemas analdgicos. En un transceiver se utiliza un conversor digital-
analogico dentro de la etapa de transmision, el cual permite que las senales procesadas
digitalmente puedan ser transmitidas en forma analdgica a otras estaciones. De esta manera
un transceiwer puede compartir la capacidad de procesamiento con estaciones remotas, ofre-

ciendo a los usuarios nuevos y mejores servicios.

Cuando se utiliza un conversor digital-analégico dentro de cualquier sistema electrénico,
es necesario que este dispositivo cumpla con las especificaciones que requiere dicho sistema.
Un DAC esta caracterizado por medio de las medidas del comportamiento estatico y del
comportamiento dindmico, las cuales permiten seleccionar un determinado DAC de acuerdo

con los requerimientos de la aplicacién. En los sistemas de telecomunicacion, un DAC debe
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tener una alta velocidad y una alta exactitud debido a los requerimientos de ancho a de
banda y de rango dinamico que este tipo de sistemas exigen. Adicionalmente, estos disposi-
tivos deben disipar baja potencia y ocupar una reducida area, condiciones requeridas para
implementar sistemas portables. De esta forma el diseno de un DAC para ser empleado en
este tipo de aplicaciones, debe estar encaminado a cumplir con estas caracteristicas.

El cumplimiento de los requerimientos de un DAC utilizado en transceivers, hace nece-
sario la utilizacion de una adecuada tecnologia de fabricacién, que permita contar con altas
velocidades de operacién, un alto grado de inmunidad al ruido y a espurios de senal, una
baja disipacién de potencia y un alto nivel de integracién. La tecnologia bipolar permite la
implementacién de DACs de alta velocidad, pero de muy alta disipacién de potencia (0.6 a
1.3 W) [1]. La tecnologia CMOS ofrece muchas ventajas a la hora de la elaboracién de estos
sistemas: brinda la posibilidad de implementar la etapa digital y la etapa analdgica dentro de
un mismo circuito integrado, reduciendo los costos y el area requerida; permitiendo al mismo
tiempo tener una baja disipaciéon de potencia y altas velocidades de conversién.

Este proyecto plantea el disenio de un DAC, para ser utilizado dentro de la etapa de
transmision de un transceiver integrado en tecnologia CMOS, empleado en aplicaciones de
corto alcance cumpliendo con las especificaciones minimas del estandar Bluetooth.

Para tratar de obtener un diseno adecuado donde exista un compromiso entre el valor de
las especificaciones, la potencia disipada y el area ocupada, es necesario conocer en detalle
cada una de las especificaciones y caracteristicas del DAC. Por esta razén en este capitulo se
realizara un breve resumen de las especificaciones y caracteristicas de un conversor digital-

analogico, y el valor de las especificaciones de un DAC utilizado dentro del estandar Bluetooth.

1.1. Motivacion

Este trabajo fue realizado paso a paso, desglosando cada una de las consideraciones que
implica la implementacion de un DAC para la aplicacién en transceiver, tratando de que
el lector comprenda de manera detallada cada etapa de la estrategia de diseno y conozca
cada una de las especificaciones de un conversor digital-analégico. De esta manera, el presen-
te documento servird como guia para la realizacién de futuros trabajos donde se requiera
seleccionar 6 disenar un DAC con estas caracteristicas.

Cada uno de estos capitulos estan apoyados en una fuerte documentacion bibliografica,
por lo cual se invita al lector que desee diseniar un DAC, que a medida que avance a través del

texto, haga una lectura de los articulos y libros incluidos en la bibliografia, para que conozca
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profundamente cada una de las consideraciones que se manejan en este documento.

En el transcurso de diseno se utilizan expresiones proporcionadas en algunos estudios que
se han llevado a cabo sobre el diseio de DACs. Sin embargo, antes de usar una de estas
ecuaciones, se trata de mostrar la manera en que fueron deducidas y las condiciones en que
pueden ser empleadas, para estar seguros de la validez de los resultados obtenidos.

En la elaboracion de la estrategia que se empled en la realizacion del diseno, se combi-
naron, adaptaron y mejoraron algunas metodologias de diseno de DACs presentes en la
literatura, buscando tomar lo mejor de cada una de ellas. Para determinar el alcance de la
estrategia de diseno que plantea este documento, se realizé en el capitulo 6 un resumen de
las especificaciones obtenidas al finalizar el diseno, y de esta manera poder utilizar como
punto de referencia los trabajos que se han realizado sobre este tema en la literatura. Los
resultados fueron gratificantes y demuestran de cierta manera, que se pueden disenar y tal

vez implementar DACs integrados en Colombia.

1.2. Organizacién del documento

El desarrollo del diseno en este documento esta organizado de la siguiente manera: las
consideraciones generales son presentadas en la seccion 1.3 con el propédsito de introducir
las diferentes especificaciones usadas en el diseno de un DAC. El criterio de seleccién de la
arquitectura con la cual se realizo el diseno, se discute en el capitulo 2, donde se expone cada
una de las arquitecturas presentes en la literatura, asi como las ventajas y desventajas de cada
una de ellas. En los capitulos 3 y 4 se realiza un andlisis de cada uno de los requerimientos
estaticos y dinamicos que se deben tener en cuenta en la realizacién del diseno de un DAC
en la arquitectura seleccionada. La estrategia que se empled en la realizacién del diseno y los
calculos efectuados para la seleccion de un valor adecuado para cada una de las variables,
se muestran en el capitulo 5. Adicionalmente, en el capitulo 6 se incluye la elaboracion del
layout del DAC disenado en tecnologia CMOS de 0,35um, asi como también los resultados,

observaciones, conclusiones y recomendaciones obtenidas al culminar el trabajo de diseno.

1.3. Consideraciones generales

A continuacién se realiza un breve resumen de las particularidades de un conversor digital-
analogico, dentro de las cuales se incluyen las caracteristicas de la senal a la salida, las

consideraciones del comportamiento estatico, del comportamiento dindmico y las medidas
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en el dominio de la frecuencia, permitiendo asi el uso de estos conceptos a lo largo de este
documento. Al final de esta seccion, se discuten las caracteristicas que debe tener un DAC
dentro de la etapa de transmision de un transceiver en el estandar Bluetooth, lo cual nos

permitira determinar y conocer las especificaciones que debe alcanzar el diseno.

1.3.1. Definicion de un DAC.

Un conversor digital-analégico es un dispositivo que representa un ntimero de salidas
analogicas discretas para un nimero limitado de cédigos digitales de entrada, de tal manera
que para una determinada palabra digital de entrada corresponde un tinico valor analdgico,
como se muestra un figura 1.1a. Un DAC genera una senal analdgica continua a partir de
muestras tomadas de la senal original, las cuales estan representadas digitalmente. Cada una
de estas muestras deben ser entregadas al conversor a la misma frecuencia de muestreo, para
de esta forma poder recuperar la senal original de acuerdo con el teorema del muestreo. De
esta forma a la salida de un DAC se tiene una senal modulada por amplitud de pulsos (PAM),
como la mostrada en la figura [1.1b. Esta senal se describe en frecuencia segin la formula de
Poisson [2]:

1 o0
Alw) = = k; AT — 27k) P(wT) (1.1)
Donde T es el periodo de muestreo, A(w) es la transformada de Fourier de la sefial original,
y P(w) corresponde a la transformada de Fourier de una senal cuadrada p(t):

sen (wT)

Pw) =TF{p(t)} = —=— (1.2)

Es posible considerar el espectro de la senal de salida del conversor como el producto de
P(w) y de A(wT — 27k) tal como se muestra en la figura [1.7c. En esta figura A(w) tiene
un ancho de banda igual a la mitad de la frecuencia de entrega de datos (Fy). Segun el
teorema del muestreo, para poder recuperar la senal original sin perdida de informacion, Fj
debe ser mayor o igual al doble del ancho de banda de la senal mensaje, lo cual se puede
deducir de la figura 1. 1lc. Esta condicién determina la minima frecuencia de conversién para
un determinado ancho de banda de la senal. Para recuperar el espectro de la senal original,
es necesario emplear un filtro pasa bajos que elimine la parte del especto indeseado de la
senal de salida del DAC, el cual para el peor caso (sucede cuando el ancho de banda de la
senal es igual a al mitad de Fy), debe ser un filtro pasa bajos ideal tal como se muestra en la

figura 1. 1c.



1.3. CONSIDERACIONES GENERALES 7

1.2 T T

— Sefial muestreada
N - - Sefial original RN

A .
Valor analégico
de salida

Valor analdgico de salida
o o
e B
. .

°
&
.

0.2- q

\
! \
o U U ]
Ldd 0! L L L 1 1
Cédigo digital 1 2 3 4 5 6
Tiempo

0...000 0...001 0..010 0..011 0...100 0...101

(a) funcién de transferencia (b) Caracteristicas de la senal de salida

\
L \ P) i
\

. \
Filtro ideal v
\

o
3

o
o

o

3}
-
.

' A(wT-2ri)

Potencia normalizada
<}
D

e
w

o
[N}

0.1

0 0.5 1FS 1.5FS 2;:S 2.5
Frecuencia

(¢) Caracteristicas del espectro de la senial de salida

Figura 1.1: Caracteristicas de un DAC

1.3.2. Comportamiento estatico

Para analizar el comportamiento estatico del DAC es necesario considerar que la conmu-
tacion entre los diferentes niveles de conversién, se realiza instantdneamente sin considerar el
efecto transitorio. Las fuentes de error estatico mas comunes que afectan el comportamiento

del conversor digital-analdgico, se resumen a continuacion:

= Ruido de cuantizacion
Debido a la limitada resolucién de un DAC, al comparar la senial a la salida del conversor

con la senal analdgica deseada, estas no seran iguales. La diferencia entre dos senales
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se denomina error de cuantizacion o truncamiento. La siguiente expresién matematica
describe este error:

Vg=X(t)— X(kT) k=0,1,2..n (1.3)

Donde X (kT) es la senal muestreada con un periodo 'y X () es la sefial original. Para
determinar la potencia del error de cuantizacién (V;), aplicamos una sefial rampa a la
entrada del conversor y encontramos el error de cuantizacién en el tiempo utilizando
la ecuacion (1.3), suponiendo que la frecuencia de entrega de datos es pequena y por
lo tanto no hay error de establecimiento durante la conmutacion. Esta situacién se
describe en la figura [1.2a. El valor RM S de la senal de error, considerando que esta

~ . . . . . A
senal es de tipo diente de sierra (figura1.2b) con periodo T'y pendiente 7:

Vo= - 2201 ) = o (T2 T Ay

2

Donde A es el incremento del voltaje de salida en un paso de conversién. De esta

manera, la potencia del error de cuantizaciéon (R = 1Q) esta dado por:

VQ%%MS VQIQQMS A?
P, = = = — 1.
e R 10 12 (1.5)

Si la resolucién del conversor en razonablemente grande (mayor que 4 o 5bits), el error
de cuantizacién o truncamiento puede ser considerado como ruido blanco distribuido

en el ancho de banda de conversion, es decir, en las frecuencias entre 0 < F' < F;/2. De

®

¢
Valor del error
T

Valor analégico de salida
w S
T T

. . . . . . . . . 0 . . . . . . . . .
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100

Tiempo Tiempo
(a) Senal de salida (b) Senal de error

Figura 1.2: Ruido de cuantizacion en un DAC [2]
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esta manera, la densidad espectral de potencia del denominado ruido de cuantizacion

estara dado por [2]:
1 A A?

Sq(f):F/Q'EZGFS

(1.6)

Teniendo en cuenta estas caracteristicas, el ruido de cuantizacion sera una limitante
para el requerimiento de relacién senal a ruido (SNR) a la salida del conversor. Para
hacer el calculé de SNR teniendo en cuenta el ruido de cuantizacion, se introduce un
tono y se toma la relacién entre la potencia de la senal de entrada sobre la potencia de
ruido de cuantizacién(ecuacion (1.5))). La maxima amplitud (AC) de una sefial senoidal
a la salida del DAC es A - 2¥~! y por lo tanto:

P, =1 (1.7)

De esta forma, el valor de SNR en dB esta dado por:

2V - 1]*/2

A -
SNR = 10log,, { [ AZ/12

}~6,02-N+1,76 dB (1.8)

Esta ecuacion sera utilizada mas adelante para calcular el nimero de bits necesarios
para el DAC, de manera que se cumpla con el requerimiento de SNR del estandar
Bluetooth.

= Error de offset
El error de offset en un conversor digital analdgico se define como un nivel de DC que
esta sumado a la funcion de transferencia ideal del conversor. De esta manera a la salida
del DAC tendremos una componente de senal adicionada a un componente de DC. El
offset puede determinarse encontrando el promedio del error entre el valor obtenido y

el valor esperado idealmente, para la funcién de transferencia del conversor [2]:

2N _1
1 _
Aoffset = 2_N . kzg (Ak - Ak) k= O, 1, 2.n (19)

Donde Aj, es la funcién de transferencia ideal esperada y Aj representa la funcién de
transferencia real obtenida en el diseno del DAC. Habitualmente este error se expresa
como un porcentaje del voltaje de escala completa utilizando la ecuacion (1.9):

o o (A — Ay)

Aofrset = A2 _1) (1.10)
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Il T
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Figura 1.3: Error de ganancia en un conversor digital-analdgico

= Error de ganancia
Este tipo de error se considera como una desviacién de la pendiente de la funcién de
transferencia del conversor, con respecto a la esperada idealmente. El error de ganancia
se dividen en error de ganancia lineal (figura!1.5a) la cual no introduce distorsién y error
de ganancia no-lineal (figural1.3b) la cual si introduce distorsién arménica en la senal de
salida [2]. Para medir la no-linealidad de la funcién de transferencia del DAC, se utilizan
los parametros DNL e INL, los cuales son dos especificaciones de gran importancia para

caracterizar el comportamiento estatico del conversor digital-analdgico.

» No linealidad diferencial (DNL)
Se define como la diferencia entre dos niveles consecutivos, menos un paso de conversién

A:
DNL;, = |A"“_A£‘1 — 4 k=0,1,2..n (1.11)

Donde Aj, es el nivel de la senal de salida actual, A,_; representa el nivel anterior y

A corresponde al paso de conversién, caracterfsticas que se muestra en la figura [1.4".
Este pardametro se especifica en funcién del nivel para el bit menos significativo (LSB).
El minimo valor permitido para este error es de 1LSB, ya que para que el conversor sea

mondétono? en el peor de los casos se debe cumplir que A, = Aj_;.

tadaptado de [2].
2Un DAC es monétono cuando para cualquier incremento en la entrada siempre hay incremento del valor

de salida, es decir, se cumple que Ay > Aj_1.
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Figura 1.4: Caracteristicas del error DNL e INL

= No linealidad integral (INL)
Se define como la diferencia entre los niveles correspondientes de la senal de salida ideal

y la senal de salida real del conversor (figura [1.).

| Ay — Ayl

INLy = A

k=0,1,2..n (1.12)

Donde A, corresponde al valor del nivel de la sefial de salida ideal y Aj representa el
nivel de la senal de salida real. Al igual que el DNL, el error INL se especifica en funcién
del nivel para el bit menos significativo (LSB). El minimo valor para este pardmetro es
de 0.5LSB, la cual es la condicién minima para que el conversor sea mondétono, como

se puede deducir de la figura |1.4.

En este documento serdn 1tiles las siguientes relaciones, obtenidas de la ecuacién (1.11)

v (L.12) [3]:
DNLy, =INLy, — INL;_, (1.13)
k
DNLy=INLy+Y» DNL, (1.14)
=1

1.3.3. Comportamiento dinamico

En los sistemas de radio de banda ancha y en los sistemas de alta velocidad de acceso a

internet, los conversores digitales-analégicos de alta velocidad tienen una gran importancia.
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En estas aplicaciones, el comportamiento dinamico es una de las consideraciones mas signifi-
cativas dentro del disenio de estos dispositivos. En un DAC el comportamiento dinamico esta

determinado por los siguientes factores [2]:

= Error de establecimiento
Los cambios de nivel en la senal de salida producidos por variaciones de la palabra
digital de entrada, no ocurren instantdneamente, se necesita de un tiempo para que
la senal se establezca. Esto se debe a las capacitancias presentes en cada nodo del
conversor. Si la velocidad a la cual se entrega los datos es superior a este tiempo, se
presentaran errores en la conversion, ya que la senal de salida no alcanza a establecerse
correctamente al valor requerido. El tiempo que le toma a la salida en establecer al valor
final, con un error de 0,1 %, se denomina tiempo de establecimiento (7%); este tiempo
debe ser menor que el periodo de entrega de datos del conversor en el peor de los casos

de conmutacion, para garantizar que no se presenten errores de establecimiento.

= Glitches
Los glitches en un conversor digital-analdgico, se presentan cuando el tiempo de conmu-
tacion de los diferentes bits no es el mismo. Esto hace que a la salida del DAC se
presenten codigos falsos, que por periodos cortos de tiempo difieren del valor de salida
deseado. Este fenémeno es critico cuando ocurre la conmutacion de mitad de escala, es
decir de 011...1 a 100...0, ya que se puede presentar el estado intermedio 111...11
(valor méximo de salida) en un corto tiempo. El glicth es una senal de error que se
adiciona a la senal de salida y degrada el valor de la especificacién de SFDR del conver-
sor. El valor del glitch se caracteriza a través de la medida de la potencia delglitch,

la cual estda dada por la integral en el tiempo de la senal que supera el valor estable

—» Potencia del glitch

Figura 1.5: Caracteristicas de la medida de la potencia del glitch.
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deseado en medio paso de conversién (0.5LSB), tal como se ilustra en la figura|1.5. Esta

medida se da en ps-V [3].

» Clock FeedThrough (CFT)
Cuando un transistor MOS es usado como interruptor, se presenta un acople capacitivo
entre la senal que controla la conmutacion y el nodo de salida debido a las capacitancias
Cys v Cyq del transistor. Este acople genera picos de voltaje a la salida del DAC:
cuando la sefial de conmutacién cambia de estado (alto-bajo o bajo-alto) el voltaje
en los terminales de la capacitancia de acople varia bruscamente, lo cual produce una
corriente pico que se adiciona a la senal de salida del conversor. La magnitud de esta
corriente depende de las dimensiones del transistor usado como interruptor y de la

variacion de voltaje en los terminales de la capacitancia de acople.

1.3.4. Medidas del comportamiento en el dominio de la frecuencia

Para un DAC, medidas como INL, DNL, tiempo de establecimiento no son suficientes para
la caracterizacién de su comportamiento. Es mas conveniente la utilizacion de medidas en el
dominio de la frecuencia, las cuales permiten caracterizar tanto el comportamiento estatico
como el comportamiento dindmico del conversor en una sola medida [3]. Para llevar a cabo
una medida en dominio de la frecuencia, se introduce al DAC un tono a la frecuencia de
interés y sobre la transformada de Fourier de la senal de respuesta, se realiza la medida.
En esta seccion definiéremos las medidas en el dominio de la frecuencia que seran utilizadas
para caracterizar el diseno del conversor digital-analégico, cuyo valor estd determinado por

los requerimientos del estandar Bluetooth:

= Distorcién arménica total (THD).
= Relacién senal-ruido (SNR).

= Rango dindmico libre de espurios (SFDR).

~ PotenciaArmodnicoy,

THD = 10 -1 1.15
kz:; o910l Potencia Armonicoq ( )

Potenciaema
SNR=10-1 1.16
Oglo[POtenCiaRuido—cuantizacién] ( )

P t ' sena
SFDR = 10 - logo| ! scat (1.17)

Potenciagspurios
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Cabe aclarar que en la medida del SNR se excluyen las componentes armonicas. En el
disenio de un DAC cobra una gran importancia el valor de SFDR, ya que esta medida tiene
en cuenta todo espurio en frecuencia que se encuentre en el ancho de banda de conversion
0 < F < F,/2, incluyendo distorsién arménica que genera la no-linealidad de la funcién de
transferencia del conversor, el ruido de cuantizacion y los espurios en frecuencia que generan
los problemas del comportamiento dindmico. De una u otra manera, el SFDR encierra la
medida de THD y SNR. Un ejemplo de esta afirmacion se presenta si consideramos la siguiente

aproximacion (expresada en escala lineal) [3]:

1

THD~ sEhR

(1.18)

La cual es valida si se trata de componentes armoénicas y si el arménico de mayor potencia
es mucho més grande que los demaés.

En los DACs utilizados en telecomunicacion es necesario estudiar la linealidad del conver-
sor en la frecuencia de ancho de banda. Para esto se utiliza la medida de distorsién de
intermodulacion, la cual consiste en introducir dos tonos de igual potencia y de frecuencias
muy cercanas (F) y F,), midiendo la relacién que existe entre los arménicos fundamentales y
los arménicos que aparecen en las frecuencias k-F; +m-F,, donde m y k son nimeros enteros
diferentes de cero. En resumen, la medida de distorsién de intermodulaciéon en decibeles

esta dada por:

P
UWDmn:1owmo[;m} (1.19)

1
Donde P, es la potencia de los arménico fundamentales y Py ., es la potencia del arménico
(k,m).

1.3.5. Caracteristicas de un DAC dentro de un transceiver

Un transceiver RF es un sistema de transmision y recepciéon inalambrica de senales, el cual
permite comunicar de forma remota dos o mas estaciones que requieran intercambiar informa-
cion. Estos dispositivos pueden ser implementados utilizando diferentes arquitecturas entre
las cuales destacamos: Superheterodina, Baja frecuancia intermedia y Conversion directa [4].
En la figura 1.6 se indica el diagrama de bloques de un transceiver RF en la arquitectura de
Conversion directa, donde se ilustra como dentro de estos sistemasla informacion procesada
digitalmente, es enviada a otras estaciones utilizando una etapa de transmisién RF, lo cual

requiere que las senales digitales deban ser convertidas a senales analdgicas por medio de un

DAC.
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Un dispositivo DAC utilizado dentro de un transceiver debe cumplir con especificaciones
de ancho de banda, SFDR, THD, SNR, INL, DNL y disipacién de potencia. Estas especifi-
caciones estan determinadas por las caracteristicas del sistema de transmision de RF': La
velocidad de conversién (muestras/seqgundo) del DAC debe ser por lo menos 2 veces el ancho
de banda del canal a transmitir (teorema del muestreo). El rango dindmico, la distorsion
armoénica y la relacion senal a ruido a la salida del conversor, debe permitir que las carac-
teristicas de la senal transmitida cumplan con las especificaciones minimas del estandar de
modulacién utilizado. El error DNL e INL deben tener un valor méximo de 1LSB y 0.5LSB
respectivamente, lo cual garantiza que la conversién sea mondtona [3] (esta condiciéon debe
ser garantizada en el diseno de cualquier DAC). Como ya se mencioné, en este proyecto el
diseno se realizard para el estandar de modulacién Bluetooth.

El estandar Bluetooth es utilizado en teléfonos moéviles, modems, PDAs, computadoras,
impresoras y sistemas de comunicacién de corto alcance. Este estandar emplea la banda ISM
(Industrial Scientific Medical ) de 2,4GHz abierta a cualquier aplicacién, la cual inicia en
2,402G H zy finaliza en 2,483G H z, utilizando 79 canales de 1M H z. En la tabla'1.1 se resumen
algunas de las caracteristicas del estandar Bluetooth [4].

De esta manera el diseno de un DAC para ser utilizado dentro de este estandar, debe

tener en cuenta las siguientes consideraciones:

= El SEDR debe superar la minima emisién de espurios del transmisor (50dB). Teniendo
en cuenta que la etapa de transmisién de RF introduce espurios en frecuencia a la senal

que se desea transmitir, el diseno del DAC debe obtener un valor SFDR que supere el

Mixer

Oscilador
Antena ::B p
P e
Procesador
Mixer de datos
(0 fase
<

e

Figura 1.6: Diagrama de bloques de un transceiver
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Tabla 1.1:  Especificaciones del estandar Bluetooth [4]

Banda de frecuencias 2,402GHz — 2,483GH =
Ancho de banda del canal 1MHz
Nimero de canales 79
Velocidad de transmisiéon 1Mbps
Potencia de portadora ImW

Tipo de modulacion GFSK
Emisiéon minima de espurios 50dBc

BER del receptor <1x107°

valor de emisién de espurios minimo permitido.

En este documento no se indica un valor exacto de SFDR requerido en las especifi-
caciones del diseno, sin embargo, el lector se dara cuenta como la estrategia de diseno
utilizada trata de optimizar esta especificacion, de tal manera que podamos superar
con creces el valor minimo que exige el estandar Bluetooth, considerando la influencia
de la etapa de transmisién de RF sobre esta especificacién. A lo largo del texto el
requerimiento de SFDR se indica como SFDR > 50dB

El valor de SNR a la salida del conversor debe permitir una baja rata de error de bits
(BER), de acuerdo con la modulacién GFSK (Gaussian Frequency Shift Keying) y las

caracteristicas de transmision del estandar Bluetooth.

Como se mencioné anteriormente el valor de SNR estd determinado por el ntimero
de bits del conversor, de acuerdo con la ecuacién (1.8), lo cual obliga a seleccionar
un determinado valor de N para obtener una baja probabilidad de error®(P,). Para

la modulacion GSFK la probabilidad de error al transmitir un bit esta dada por la

P 1 o _W#d 1.90
= 2 0 *
c 27TN0/0‘ € y ( )

siguiente expresién [5]:

Donde Nj es la densidad espectral de potencia del ruido (en este caso se trata de ruido
de cuantizacién) y Fj, es la potencia del bit a transmitir (sea 1 0 0). En la figura|1.7a

se muestra el valor de P, en funcion del valor de Ny, teniendo en cuenta que:

3P, es la probabilidad de error tedrica, mientras BER es la rata de error real medida
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Figura 1.7: Eleccion del nimero de bits

Ey, = 2(1/velocidad de transmisién [bps] ) x (potencia de la portadora [W] )2 =2 X
107°[J]
P,(Potencia del ruido de cuantizacién)=Ny[W/Hz] x Ancho de banda del canal[H 2]

De esta manera se puede verificar que a medida que se incrementa la densidad del ruido
en el canal, aumenta la posibilidad de cometer un error al recibir un bit. Utilizando
la ecuacién (1.8) podemos encontrar el niimero de bits del conversor en funcién de P.,
tal como se ilustra en la figura 1.7b. Utilizando esta gréafica y teniendo en cuenta el
requerimiento de BER en el estandar Bluetooth (tabla [1.1), se puede concluir que el
diseno del DAC se debe realizar con una resolucion mayor de 11.3bits para cumplir con

esta especificacién. Por lo tanto para llevar a cabo el diseno se emplearan N = 12bits.

= El ancho de banda de conversiéon debe ser igual o mayor que el ancho de banda del
canal de IMHz, lo cual exige un DAC con una frecuencia de entrega de datos minima
de Fy, = 2M Hz. Sin embargo, debido a las caracteristicas en frecuencia de la senal de
salida del DAC, se debe utilizar un filtro pasa bajos de un grado elevado para recuperar
la senal requerida. Para disminuir la exigencia sobre este filtro, es necesario hacer que
F; sea mucho mayor que la ancho de banda de la senial mensaje. Un claro ejemplo de
esto se da en los sistemas de transmisién en la tecnologia GSM (Global System for
mobile Communication), donde se utilizan dos conversores digitales-andlogos en fase y
en cuadratura con una frecuencia F; de 100MHz, la cual es mucho més alta que los
40KHz del ancho de banda del canal [6]. Este ejemplo permite estimar la magnitud

de la relacion que debe existir entre estas dos especificaciones, en un conversor digital-
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Figura 1.8: Evolucion de los DACs en sistemas de comunicacion

analogico aplicado a un transceiver en el estandar Bluetooth.

Para tener mayor claridad sobre esta consideracion, se muestra en la figura 1.8 1a evolucion en
resolucién y ancho de banda de los DACs implementados en tecnologia CMOS (empleando las
especificaciones reportadas en [7-15]), dando al lector una idea de las especificaciones de ancho
de banda que pueden alcanzar estos dispositivos en la actualidad: para conversores de 12bits
se manejan anchos de anda que estan en el orden de los cientos de M H z. Teniendo en cuenta
todo lo anterior, se decidié6 emplear una frecuencia de entrega de datos de Fy > 200M H z
para realizar el diseno del conversor digital-analdgico.

En la tabla!1.2 Resumimos, las especificaciones de diseno del DAC, para ser aplicado den-

tro de la etapa de transmisién de un transceiver RF en el estandar de modulacién Bluetooth.

Tabla 1.2: Especificaciones de diseno de DAC

Especificacion | Valor requerido
Resolucion 12bits
SFDR > 50dB
INL < 0,5LSB
DNL < 1LSB
Ancho de Banda > 100M Hz




Capitulo 2
Seleccion de la arquitectura del DAC

En este capitulo se presentaran brevemente las diferentes arquitecturas encontradas en la
literatura para la implementacién de un conversor digital-analégico, senalando para cada una
de ellas su aplicacién y caracteristicas mas relevantes, permitiendo realizar la seleccion de
una arquitectura adecuada para cumplir con las especificaciones exigidas en un transceiver
RF en el estandar Bluetooth. De la misma manera, se estableceran los diferentes bloques que
conforman al dispositivo DAC en la arquitectura seleccionada, explicando la funcién de cada
una de ellos dentro del proceso de conversiéon digital-analégico, lo cual brindara herramientas
para entender el andlisis que se llevara a cabo en los capitulos 3 y 4, v la estrategia de diseno

que se plantea en el capitulo 5.

2.1. Arquitecturas de DACs

En la actualidad los DACs pueden ser divididos en diferentes arquitecturas dependiendo
del ancho de banda utilizada en la conversion: Nyquist-rate, interpolating, y QOuversampling
converters. La arquitectura Nyquist-rate usa todas las frecuencias desde la componente de
DC hasta la mitad de la frecuencia de entrega de datos. Sin embargo, esto hace que sea
necesario un filtro pasa bajos con una banda de transicion muy estrecha, para recuperar la
senal original 1, lo cual implica la utilizacién de elementos discretos en la implementacién
de estos dispositivos. Para disminuir los requerimientos sobre el filtro, es comun hacer que
la frecuencia de entrega de datos sea mucho mayor que la frecuencia de la senal, a esto se
le conoce como Interpolating. Sin embargo, en esta arquitectura el circuito digital es mucho

mas complejo, con lo cual se incrementa el area del chip y la disipacién de potencia. Si se

'La caracteristicas del espectro de la sefial de salida del DAC se expusieron en el capitulo 1

19



20 CAPITULO 2. SELECCION DE LA ARQUITECTURA DEL DAC
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Figura 2.1: Aplicabilidad de las diferentes arquitecturas

cuenta con un gran ancho de banda no utilizado (aplicaciones de audio), es posible modular la
porcién del espectro indeseado a altas frecuencias, a esto se le conoce como Oversampling [3].

Como se muestra en la figura [2.1% cada una de estas arquitecturas permiten alcanzar
diferentes valores de ancho de banda dentro de un rango de resolucién, lo cual permite asignar
a cada tipo de aplicacién una respectiva arquitectura: en aplicaciones de audio donde se
necesita bajo ancho de banda y alta resolucion se emplea la arquitectura Ouversampling, para
aplicaciones de video donde el ancho de banda es del orden de los MHz con una alta resolucién,
es posible utilizar la arquitectura Interpolating. En el area de las telecomunicaciones el DAC
debe tener un ancho de banda de conversién que esta en el orden de los cientos de MHz y
una mediana resolucién, lo cual senala a la arquitectura Nyquist-rate como la méas adecuada
para esta aplicacion especifica.

De esta manera, se seleccioné la arquitectura Nyquist-rate para la realizacion del diseno
del DAC, ya que es la tnica arquitectura que permite alcanzar el requerimiento de ancho de
banda y resoluciéon que se exige para un transceiver RF en el estandar Bluetooth.

Dentro de la arquitectura Nyquist-rate se distinguen diferentes implementaciones: modo-
voltaje, modo-corriente, modo-redistribucion de carga. En la tabla 2.1 se muestra el esquema

circuital de estas opciones de implementacién y sus diferentes caracteristicas. Analizando las

2Adaptado de [2]
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Tabla 2.1: Implementaciones para la arquitectura Nyquist-rate

Modo corriente

Modo Voltaje

Modo redistribucién de C.

resolucion de
14bits [3].

aplicaciones de

10bits-12bits-
Es utilizado para
ancho de
banda elevado.

& Tiene una alta eficiencia en
la utilizacién de la potencia.

& Su principal desventaja es

penden de las senales, lo cual
genera distorsién [3].

& Es utilizado para aplica-
ciones de baja resolucion.

& FEl tiempo de retraso entre
los bits MSB y LSB generan

glitches de alta energia.

Cy 4’11
R e Iisp Vil R R v R o |_,_— o o * .,...(:)
4 dy dM{ :R by Ty by -
bn bya bo Hny Ny Lk Ce
R

77777 _J o vre/ Ql m o —l—

- Ve {
& Permite implementar | & La utilizacién de resisten- | & La utilizacién de un amplifi-
DACs de alta velocidad | cias conmutadas permiten que | cador limita el ancho de banda.
y éarea reducida con una | existan capacitancias que de- | & Se utiliza para DACs de alta

resolucién y ancho de banda in-
termedio.

& Su principal limitacién es
el area excesiva en la imple-

mentacion de las capacitancias.

su sensibilidad al mismatch y
la variacion de la resistencia de

salida.

ventajas y desventajas que presentan cada una de estas implementaciones, todo apunta a
que la implementacién en modo corriente es la seleccién adecuada para el diseno del DAC,
el cual serd utilizado en la etapa de transmisién de un transceiver RF. Cabe anotar que
la arquitectura Nyquist-rate en modo corriente también se denomina arquitectura current-

steering.

2.1.1. Arquitectura current-steering

La arquitectura current-steering (figura [2.2) usa fuentes de corrientes conmutadas las
cuales estan unidas a un nodo de salida comun. Las fuentes de corrientes tienen asignados un
peso segun la posicion del bit que corresponda, generando asi una corriente I,,; la cual circula

por una resistencia de carga Rj, obteniendo un voltaje de salida V,,; proporcional al valor
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1{)111([)

Figura 2.2: Arquitectura current-steering [2]

decimal de la palabra digital de entrada: by by ... b,, donde by es el bit menos significativo

(LSB) y b,, es bit mas significativo (MSB). La salida de corriente esta dada por:

Towt = 2N spby_1 + ... + 21 1sby + I1s5bo (2.1)

Donde la corriente I g5 corresponde al valor de corriente para el bit LSB.
Debido a su configuracion esta arquitectura presenta algunos inconvenientes, los cuales

se discuten a continuacion.

Resistencia de salida finita

La impedancia de salida finita de las fuentes de corriente, hace que la senal de salida sea
dependiente de la senal de entrada. Esto se debe a que al colocar en paralelo varias fuentes de
corriente (varios bits activos), la relacion de resistencia de salida sobre resistencia de carga,
varie en funcion del niimero de bits activos en la palabra digital de entrada. Esto causa errores

de linealidad en la senal de salida [3].

Errores en el proceso de fabricacion

Las caracteristicas cuanticas del silicio, varian de acuerdo con la posicion del chip dentro
de la oblea (mismatch?), lo cual genera fluctuaciones en los valores de concentracién (de

huecos y de electrones) afectando directamente el valor de los pardmetros del transistor.

3Este concepto se discute con mayor detalle en el capitulo 3
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Dentro de un DAC implementado en current-steering este fenémeno lleva a que la corriente
de salida cambie en funcion de la distancia, el area y la orientacion de las fuentes de corriente
dentro del chip, causando errores de no-linealidad DNL y INL. Cabe destacar que este tipo

de errores se presenta en el momento en que se implementa el circuito integrado.

Glitches de alta energia

Estos se presenta debido a la diferencia de velocidad de conmutacion entre las fuentes de
corriente MSB y LSB, lo cual genera falsos estados que aparecen en la senal de la salida del
conversor por un instante corto de tiempo. Considerando el caso en que suceda la transicién
del codigo digital de entrada: 100...0 — 011...1, y teniendo en cuenta que la velocidad
de conmutacion no es igual para todos los bits, se presentaran estados intermedios falsos
pasando en el peor caso por el estado 111...1. Esta situacién producird un pico de corriente
en la senal de salida del conversor, siendo este dos veces mayor que la corriente esperada para
el estado 011...1.

Existen algunas configuraciones de fuentes de corriente para la implamentacién de un DAC
en current-steering, las cuales permiten reducir el impacto de los problemas que acarrea la
utilizacion de esta arquitectura . Estas configuraciones cambian las fuentes de corriente de
mayor peso (MSB) por varias fuentes de menor peso, disminuyendo el efecto de las grandes

transiciones de los cédigos de entrada.

2.1.2. Posibles configuraciones de DACs en current-steering

Las diferentes configuraciones para la implementacion del DAC dentro de la arquitectura
current-steering , difieren en la complejidad del hardware, en el control, y en los pesos asig-
nados a las fuentes de corriente. En esta seccion se describiran las caracteristicas de cada una

de ellas.

Configuracion de peso binario

Esta configuracion esta de acuerdo con la descripcién dada para la arquitectura current-
steering, la cual se muestra la figura (2.2 y en el cual el cédigo de entrada digital controla
directamente la conmutacion. Entre las ventajas de esta arquitectura estan: la simplicidad
y la pequena area empleada para el circuito digital, ya que no es necesaria una légica de
decodificacion. Por otro lado, con esta arquitectura se obtienen valores elevados de error

DNL, INL, y un bajo comportamiento dindmico debido los glitches de alta energia.
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Figura 2.3: Configuracion de peso inico

Tabla 2.2: Cédigo Thermometer

Cddigo binario | Cédigo Thermometer
000 0000000
001 0000001
010 0000011
011 0000111
100 0001111
101 0011111

Configuracion de peso tnico

En esta configuracién cada fuente de corriente tiene un peso unico de 1LSB, es decir
que al avanzar un paso de conversién, en todos los casos, solo una fuente de corriente es
adicionada al nodo de salida. La conmutacion no es controlada directamente por la entrada
digital en cédigo binario: primero el cédigo binario debe ser convertido a cédigo thermometer®
(tabla 2.2), y de esta manera poder realizar dicha tarea. Las ventajas de esta configuracién
son sus bajos valores de error DNL, INL y su excelente comportamiento dinamico. Los DACs
implementados en esta configuracion tienen garantizado un comportamiento mondtono, debi-
do a que la resistencia de salida del conversor es menos dependiente de la palabra digital de

entrada (todas las fuentes de corriente tienen la misma resistencia de salida). Las desventajas

4Término en Ingles utilizado para nombrar al cédigo digital en el cual cada bit tiene un peso de 1
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de esta configuracion son: la complejidad en la interconexion, su alto consumo de potencia y
de area, especialmente para conversores con una resolucién por encima de los 10 bits. En la

figura [2.53 se muestra un esquema de esta configuracién.

Configuracion segmentada

Esta configuracion combina las ventajas de las dos anteriores configuraciones. En este
caso, el DAC es dividido en 2 sub-DACs (como se muestra en la figura |2.Ja): los Ny, bits
menos significativos son implementados utilizando la configuracion de peso binario, mientras
que para los N, bits mas significativos se utiliza la configuraciéon de peso tnico, de tal
manera que N = Ny, + Ngeg. En la figura |2.4b es presentada la configuracién segmentada,
donde se emplean las 2"¥s¢s —1 fuentes con un peso de 2™Vvin [ g5 para los bits mas significativos
vy Ny fuentes para los bits menos significativos.

La configuracion segmentada reduce los efectos de tener grandes corrientes por una sola

fuente (la maxima corriente es 2™ 1 q5), lo que tradicionalmente trae problemas de no

Nimero de bits del conversor

N
Ny, N g
Nimero de bits LSBs Nitmero de bits MSBs
Utilizando la configuraci6n de Utilizando la configuracién de
peso binario peso tinico

(a) Distribucién del ndmero de bits

VDD

Rl

T

ZmelLSB ZND‘HILSB szmlLSB
Nbin-1,
ILSB 2ILSB 4|LSB 2 lLSB
L -I e o o

(b) Arreglo de fuentes de corriente

Figura 2.4: Configuracion segmentada
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Figura 2.5: Configuracion diferencial

linealidad debido a la disminucién de la resistencia de salida. A cambio de esto, se emplea una
l6gica de control mas compleja para los bits MSBs ya que se debe emplear un decodificador de
codigo binario a cédigo thermometer, como se muestra en la figura2.6. En resumen, con esta
arquitectura es posible obtener un balance entre un buen comportamiento dinamico-estético,
una razonable drea y una adecuada complejidad [16].

Todo lo anterior conduce a que esta topologia sea la méas adecuada para la implementacion
de un DAC, con las caracteristicas que exige un transceiver RF. Dentro del diseno, el nimero
de fuentes segmentadas se convierte en una variable y por lo tanto se debe aplicar un criterio

adecuado para la seleccion de este valor.

Configuracion diferencial y no-diferencial

Las anteriores configuraciones pueden implementarse de forma diferencial y de forma
no-diferencial. En la configuracion diferencial existe una sola fuente de corriente por cada
bit, empleando un switch diferencial para el control de cada fuente. El switch se activa
directamente por el bit, conduciendo la corriente a una de los nodos de salida (este nodo
se toma positivo como referencia); de la misma forma, la corriente se conduce al otro nodo
con el negado de dicho bit, tal como se ilustra en la figura 2.5. De esta manera la salida de
corriente del DAC estara dada por:

It =2%Ipsp + 201 Ipsp + -+ 28 Yoy 1155 (2.2)

o

I, = 2boIrsp + 2 01 Isp + -+ 2V oy 11158 (2.3)

o
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I =1}, — I,

out

(2.4)

De forma general, el utilizar una configuracion diferencial permite eliminar los arménicos
pares indeseados de la senal, y de esta manera mejorar las caracteristicas de distorsién y
SEFDR que son dos importantes requerimientos del diseno del conversor. Otra de las ventajas
de un arreglo diferencial, es que el paso de conversion es el doble de un arreglo no-diferencial,
con lo cual se consigue hacer que el DAC sea mas inmune al ruido. A lo largo de este
documento se evidenciaran algunas ventajas adicionales de usar un conversor con salida
diferencial. La principal desventaja de esta implementacion, es el aumento de la disipacién
de potencia y el incremento del area del chip con respecto a la configuracion no-diferencial.
Como resultado se seleccion6 un arreglo de fuentes de corriente diferencial para la realizacién
del diseno, teniendo en cuenta que con esta configuracion se obtiene un aumento significativo
de las especificaciones del DAC, balanceando el costo de una mayor disipacién de potencia y

de area.

2.2. Descripcién de la arquitectura

En la seccién anterior se definieron las diferentes configuraciones que se pueden emplear
en la arquitectura current-steering, y se anotaron las principales ventajas y desventajas de
cada una de ellas. De esta manera se selecciond la configuracion segmentada diferencial como
la méas adecuada para la implementacion del DAC requerido. En esta seccion se realizarda una
breve descripcién de esta arquitectura desde el punto de vista de bloques funcionales, para
tener una visién mas amplia de los pasos que se deben seguir en el disefio. En la figura [2.6°
se muestra el diagrama de bloques de un conversor digital-analégico implementado en la
arquitectura current-steering segmentada. Cada bloque funcional se describe brevemente a

continuacion:

» Cada fuente de la configuracién de peso tinico tiene un valor 2Vt [} ¢ v hay un niimero
de 2Nses — 1 fuentes. De la misma manera habran N, fuentes de corriente en la con-

figuracién de peso binario.

= Cada una de estas fuentes estan siempre en conduccién y estan conectadas una a una,

a un arreglo de switches. Cada fuente esta conectada a un respectivo switch, el cual

®Tomado de [17].
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controla el paso de corriente hacia cada nodo de salida. Por lo tanto el nimero de

switches es igual al nimero de fuentes de corriente.

Cada switch es controlado por medio de un latch, el cual guarda momentaneamente el
bit que representa dicha fuente durante un ciclo de reloj. De esta manera el dato se

conserva hasta que una nueva palabra digital se quiera representar.

El reloj marca la frecuencia de entrega de datos, ya que cada vez que se quiera cargar
una palabra digital al bloque de latches, se debe esperar un nuevo ciclo de reloj. El dato
correcto debe llegar a la entrada de los latches antes del flanco de subida del reloj, lo

cual permite que el dato se guarde en el latch.

Los switches de la configuracién de peso binario estaran controlados directamente por
la palabra digital de entrada. Para la configuraciéon de peso unico, se debe emplear
un decodificador de codigo binario a codigo thermometer, el cual debe permitir que el
dato se establezca correctamente antes del flanco de subida del reloj. Debido a que este

decodificador genera un retraso en la llegada de los datos, se debe incluir un arreglo

N 65 Enualcllaqu datos N, o
1S
N seg N bin
Decodificador de c6digo Configuracién para igualar
thermometer tiempos de propagacion
Vclk | .y Jo+
o Latches y switches | Latches y switches o
21 N pin
Arreglo de Arreglo de fuentes
de fuentes ..
. binarias
unitarias

Figura 2.6: Arquitectura current-steering diferencial para un DAC
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de compuertas que se antepone a la entrega de datos de la configuracion de fuentes
binarias, y cuya unica funcién es igualar los tiempos de propagacion de la palabra

digital de entrada al conversor.

2.2.1. Fuentes de corriente

Debido a la alta resistencia de salida que requiere el conversor digital-analégico imple-
mentado en la arquitectura current-steering ® (tanto en la configuracion de peso binario como
de la configuracién de peso unico), las fuentes de corriente son implementadas utilizando un
arreglo cascodo. Entre mayor sea la resolucion del conversor mayor sera el requerimiento de
resistencia de salida, por lo cual se deben emplear 2 o 3 transistores para las fuentes de corri-
ente, de acuerdo con el numero de bits con el cual se realiza el disefio del DAC. En el libro
CMOS Data Converter for Communication de M. Gustavsson, J. Wikner y N. Nick Tan [3],
se hace la siguiente discriminacion: tipicamente se utiliza 1 transistor para bajas resoluciones
(menores de 10bits, resistencias de salida en el orden de los M), 2 transistores para DAC
de mediana resolucion (entre 12bits-14bits, resistencias de salida en el orden de los G2 ) y
para conversores de alta resolucién (mayor de 14bits, resistencias de salida en el orden de los
TQ) se utilizan 3 transistores.

Sin embargo, este arreglo de transistores se puede implementar utilizando transistores
NMOS o PMOS. La ventaja de utilizar transistores NMOS para esta aplicaciéon son: mayor
velocidad debido a que presentan una alta movilidad, menor area y menores niveles de ruido
térmico. Por otro lado, los transistores PMOS permiten alcanzar mayores niveles de resisten-
cia de salida, ya que tiene una menor transcoductancia que los NMOS, para un mismo valor
de corriente.

Debido a que emplear transistores NMOS representa mayores ventajas para el alcance de
las especificaciones del DAC, y teniendo en cuenta las recomendaciones que se hacen en el
libro CMOS Data Converter for Communication con respecto al nimero de transistores para
el arreglo cascodo, se decidié utilizar 2 transistores NMOS para el diseno de las fuentes de

corriente, después de comprobar por simulacion el valor de resistencia de salida.

2.2.2. Swzitches

Los requerimientos sobre el switch diferencial de cada fuente de corriente, teniendo en

cuenta las caracteristicas dinamicas del DAC, son la resistencia de encendido y el CFT. En

6Este concepto se discute con mayor detalle en el capitulo 3



30 CAPITULO 2. SELECCION DE LA ARQUITECTURA DEL DAC

otras palabras el switch diferencial debe garantizar que la conmutacién sea rapida y lo mas
lineal posible. Sin embargo, estas dos caracteristicas se oponen una a la otra: para tener
una baja resistencia de encendido el transistor debe tener altos valores de ancho de canal
(para una misma longitud de canal y viceversa), pero esto aumenta el efecto del CFT a la
salida del DAC debido al incremento de las capacitancias Cys y Cyq. En la literatura estos
switches son implementados con transistores PMOS, NMOS y con llaves de paso, para una
fuente de corriente cascodo con transistores NMOS. En la tabla 2.5 se resumen las ventajas
y desventajas de cada una de estas implementaciones [2].

Las llaves de paso son poco empleadas para este tipo de disenos debido a las dificultades
que conlleva su implementacién [3]. Para efectuar una adecuada eleccién del tipo de switch
a utilizar en el diseio del DAC, fue necesario realizar algunas simulaciones preliminares, las
cuales permitieron tener claridad sobre las ventajas y desventajas de cada implementacion al
ser utilizado con las fuentes de corriente cascodo (NMOS). De esta manera se seleccioné una
configuracion de un par diferencial de transistores PMOS que funcionan entre los estados de

triodo y corte (figura |2.7). Las ventajas que resaltan a esta configuracién son:

= Si Mgy es un transistor PMOS, no se presentan variaciones del voltaje umbral causadas

Tabla 2.3: Implementaciones para los switches

Llaves de paso

lout" lout”

£

& Menor area que otras confi-
guraciones para una resisten-
cia de salida dada.

& Menor CFT que otras con-
figuraciones.

& Las

debido al efecto cuerpo, re-

variaciones de V;

ducen la resistencia de salida

considerablemente.

& Mayor drea que las configu-
raciones con NMOS para una
resistencia de salida dada.

& Mayor CFT que utilizando
NMOS para una resistencia de
salida dada.

& No hay variacion de V; de-

bido al efecto cuerpo.

& Menor resistencia de encendido
que otras configuraciones.

& E1 CFT se cancela debido a que
las cargas que repele el transis-
tor NMOS son adsorbidas por el
transistor PMOS y viceversa.

& Mis complejidad en la reali-

zacién del layout.




2.2. DESCRIPCION DE LA ARQUITECTURA 31
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Figura 2.7: Configuracion cascodo NMOS utilizando un par diferencial PMOS.

por el efecto cuerpo, lo cual hace que el voltaje de saturacion (Voy — V;)sw sea mas
elevado que en otras configuraciones, y por lo tanto resulte una menor resistencia de
encendido en el momento en que este transistor conduzca. Para llegar a esta conclusiéon
se realizaron simulaciones sobre un switch NMOS y un switch PMOS (empleando el
circuito que se muestra en la figura [2.8a), variando el ancho de canal del transistor
Mgsw (NMOS y PMOS) para determinar la resistencia de encendido de este transistor.
Cabe anotar que no se aplica ningtin criterio en especial para seleccionar la corriente
por Mgy vy el voltaje Vg, lo inico importante es que el transistor Mgy (NMOS y
PMOS) permanezca en triodo. Con esta simulacién se pudo demostrar que si se utiliza
un transistor PMOS como switch para una fuente de corriente cascodo NMOS, se
obtendra una menor resistencia de encendido que con un transistor NMOS, para un

mismo valor de W/L y de corriente de dreno. Este resultado se muestra en la figura
2.8b.

= La caida Vpg en el transistor Mgy PMOS es mas reducida que cuando se utiliza un
transistor NMOS, para un mismo valor de W/L y de corriente de dreno. Una pequena
caida de voltaje Vpg en en transistor Mgy, permite que el voltaje de polarizacion
Vpo pueda ser mas elevado y de esta manera se podran emplear menores dimensiones
para que el transistor Mcas permanezca en saturacion. De igual forma, para llegar a
esta conclusion se realizaron simulaciones sobre un switch NMOS y un switch PMOS

(empleando el circuito que se muestra en la figura'2.9a), variando el ancho de canal del
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Figura 2.8: Simulaciones preliminares
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Figura 2.9: Simulaciones preliminares

transistor Mgy (NMOS y PMOS) para determinar el valor de V™. Con la seleccién
de la corriente por Mgy, del voltaje V,,; v la dimensiones de Mg 45, se debe garantizar
que Mgw (NMOS y PMOS) permanezca en triodo y Mcag en saturacién. Con esta
simulacion se pudo demostrar que si se utiliza un transistor PMOS como switch para
una fuente de corriente cascodo NMOS, el valor de Vs podra ser mas alto que con
un transistor NMOS para un mismo valor de W/L y de corriente de dreno, asumiendo
una polarizacién en la compuerta de Vpp para el transistor NMOS y de 0V para el
transistor PMOS, tal que no se requiera una polarizacién adicional. Este resultado se

muestra en la figura 2.9b.



Capitulo 3

Requerimientos del comportamiento

estatico

En el capitulo anterior se describié la arquitectura current steering segmentada diferen-
cial, seleccionada para la realizacion del diseno del DAC. De acuerdo con esta seleccién, se
realizard en este capitulo el analisis del comportamiento estatico el cual serd fundamental en

el planteamiento de la estrategia de diseno, que se estudia en el capitulo 5.

Para tal fin, se presentaran por separado los diferentes requerimientos debido al comporta-
miento estatico del DAC, basados en los diferentes estudios llevados a cabo sobre DACs en la
arquitectura current-steering. A su vez se realizara un andlisis de la incidencia de cada uno
de estos requerimientos sobre las especificaciones de INL, DNL y SFDR. De esta manera,
se contara con herramientas que permitan realizar un diseno adecuado, a partir del valor
que exige para estas especificaciones un transceiver RF en el estandar Bluetooh. Por esta
razon se debe prestar mucha atencion tanto a la utilidad como a las condiciones en que estas
expresiones son validas, ya que de esta forma sera facil entender los cédlculos que se llevaran

a cabo en el capitulo 5.

Debido a la importancia que tienen los estudios presentes en la literatura sobre las caracte-
risticas estaticas del DAC, algunos de estos serdan adaptados de manera que los podemos
emplear como un instrumento de anélisis en este capitulo. Entre estos estudios destacamos:
el libro CMOS Data Converter for Communication de M. Gustavsson, J. Wikner y N. Nick
Tan [3], la tesis de Maestria The Design of Current-Steering Digital-to-Analog Converter
DAC in 0.13um CMOS Technology de E. Ofner and M. Clara [16] y el articulo Matching
Properties of MOS Transistors de M. Pelgrom, A. Duinmaijer y A. Welbers [18].

33
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Figura 3.1: Conductancia total vista desde el nodo de salida

3.1. Resistencia de salida finita

Como ya se menciond, la arquitectura current-steering se basa en una estructura de fuentes
de corriente en paralelo las cuales se suman a una resistencia de carga. Cada una de estas
fuentes tiene asociada una resistencia de salida finita, que depende del valor de corriente. La
fuente LSB tendra el maximo valor de resistencia, y este parametro disminuira a medida que
aumente el peso del bit correspondiente a cada fuente. A medida que mas fuentes de corriente
son activadas, la conductancia total de todas las fuentes en paralelo se incrementa.

Estas caracteristicas llevan a que exista una dependencia entre el valor de la conductancia
total vista desde el nodo de salida (figura [3.1) y la palabra digital de entrada, segin la

siguiente ecuacion:
Gout = Grsp - bo +2Grsp - by +4GLsp by + -+ 2V — 1Grsp - by—1 = Grsp- X (3.1)

Donde X = by + 2by + 4by + - -- + 2N — 1by_; y Grgp es la conductancia de salida de la
fuente LSB. La corriente que pasa por la resistencia de carga, puede ser obtenida al hacer
un andlisis del circuito equivalente mostrado en la figura |3.1, para una configuracion no
diferencial (este mismo andlisis se puede aplicar a una configuracién diferencial), llegando a
la siguiente expresién [19]:

L., — Irsp - X +Vpp - Grsp - X (3.2)
14+ Grsp- Ry - X

Sustituyendo p = Grsp - Ry en la ecuacién (3.2) se obtiene:

Itsg +Vop -Grss (1 _ 1 )
P 1+p-X

(3.3)

Iout -
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Figura 3.2: No-linealidad introducida por las variaciones de resistencia de salida

La ecuacién anterior determina el valor de la corriente de salida en funcion de la palabra
digital de entrada. Esta expresion muestra que debido a la resistencia de salida finita de
las fuentes de corriente, existirda un error en el valor de la corriente que debe circular por

la resistencia de carga determinado por el factor (1 - , el cual depende directamente

1
1+p-X)
del valor de X y del valor p (para un determinado Vpp v Irsp). Las caracteristicas de este

comportamiento son:

& La diferencia entre la corriente de salida real y la ideal, aumentara a medida que se
incremente el valor de X (figura [3.2), lo cual se traduce como no-linealidad de la
funcion de transferencia del conversor. Este tipo de error es caracterizado por medio de
los parametros DNL y INL.

& Si el valor de p es muy pequeno, el error en la corriente de salida es reducido, por lo
tanto, para el diseno de un DAC es necesario altos valores de resistencia de salida para

las fuentes de corriente.

& Entre mayor sea la resolucion de conversor, mayor sera el requerimiento de resistencia
de salida, debido a que el valor maximo de la palabra digital de entrada esta dado por
X =2V 1.

Es claro que se hace necesario obtener un valor GGrsp que permita cumplir con los reque-
rimientos de linealidad, es decir |[INL|, < 0,5LSB y |[DNL|, < 1LSB para todo k. Se
realizé el calculo de INL y DNL para una configuracién diferencial y no-diferencial, el cual se

ilustra en la figura 3.5, utilizando las ecuaciones (1.12), (1.11) y (3.2) empleando los valores
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Figura 3.3: Comportamiento del error de no-linealidad

de Insp = 4,8uA, Ry = 258, Grsp = 1/5GQ y N = 12bits (estos valores fueron los selec-
cionados en el diseno, capitulo 5). Esto permitird comprender el comportamiento de estas

variables en funciéon de X y determinar que configuracion es mas adecuada.

Este resultado muestra como la configuracién diferencial permite reducir a la mitad el
requerimiento de error INL, y disminuir en cierta medida el valor de DNL. Esto se debe
a que esta configuracion permite aumentar al doble el valor del paso de conversién, con lo
cual se reduce el valor del error como lo muestra la definicion de DNL e INL. También es
apreciable que el error de no-linealidad diferencial DNL sea menos sensible que el error INL,
a las variaciones de resistencia de salida del conversor. Como se muestra en la figura (3.5,
el peor caso de INL y DNL en la configuraciéon no-diferencial se presenta en X=4095 y en

la configuracién diferencial se presenta en X=0 y X=4095; se tomara X=4095 para deducir
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Figura 3.4: Comportamiento del error de no-linealidad en funcion de I sp

una expresion que permita calcular el valor minimo de resistencia de salida requerida por
la fuente LSB (utilizando la ecuacién (3.2)), para cumplir con las especificaciones de INL y

DNL:
Irsp- X — Iout(X = 4095)

Lot (X = 4095) - X - Ry — Vg - X

GLSB = (3.4)

Esta ecuacion se utilizara en el capitulo 5 para determinar el valor de Grgg minimo en
funcion de la corriente I g v de la resistencia de carga.

Es necesario destacar que estos resultados se obtuvieron para un valor de corriente I1sp
y por lo tanto no ilustran el impacto que tiene la eleccion de esta corriente sobre las especifi-
caciones de INL y DNL del conversor. En la figura 3.4 se muestra el error de no-linealidad
DNL y INL en funcién de la corriente LSB (para R, = 252, N = 12bits) para una con-
figuracién diferencial. Esta figura se obtiene tomando como caso inicial el de la figura 5.5y
aumentado a partir de este valor la corriente I g5 para X = 4095, reduciendo proporcional-
mente la conductancia de la fuente LSB (ecuacion (3.2)). Este comportamiento se debe a que
el error de no linealidad DNL y INL es més sensible al aumento del paso de conversion, que a
la disminucién de la resistencia de salida. Sin embargo, el aumento de la corriente I;gp lleva
a que el conversor disipe mayor potencia y ocupe una mayor area dentro del chip.

Asi como la seleccién de la resistencia de salida para la fuente de corriente LSB depende
del error de no-linealidad, tambien debe permitir conseguir los niveles de SFDR necesarios
para la aplicacion en la cual se utilizara el conversor. Para examinar como se distribuye el
error de conversion en el dominio de la frecuencia, debido a las variaciones de la resistencia

de salida, se utilizaron los resultados desarrollados por M. Gustavsson, J. Wikner y N. Nick
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Tan en [3].

2
SFDRnOdif = |:1 + ! (1 + v 1+ 2Np>:| (35)

2N—1p
ON-lp 41 [2N-1p 41 IN=1p 4 1.5 2
SFDRas = {1 2N, < v, T\ v, ) - 1)} (3.6)

Estas ecuaciones muestran el valor del SFDR en funcién de p y del niimero de bits del
DAC para una configuracion no-diferencial (3.5) y una configuracién diferencial (3.6). En la
deduccién de la expresion (3.5) el autor considerd que el segundo arménico es dominante en
potencia sobre los demas armoénicos multipos del fundamental, y utilizo la serie de Taylor
para encontrar esta relacién a partir de la ecuacién (3.2). Debido a que en la configuracién
diferencial el segundo arménico es eliminado, el tercer arménico determina el rango dinamico
en este tipo de conversores, consideracion tomada por M. Gustavsson, J. Wikner y N. Nick
Tan para la deduccién de la expresién (3.6).

En la figura (3.5 se muestra el comportamiento del SFDR en funcién de 1/p en ambas
configuraciones para un conversor de 12 bits: utilizando las expresiones anteriores y por
medio de la transformada de Fourier(se emplea la ecuacién (3.2) con Ry = 2590, I sp =
4,8uA). De esta manera, se deduce que las expresiones (3.5) y (3.6) solo son validas hasta
que el piso de ruido en el espectro de la senal limita el valor de SFDR, lo cual fue senalado
claramente por M. Gustavsson, J. Wikner y N. Nick Tan. De esta manera, el calculo de SFDR

para una configuracion diferencial debido a este requerimiento, debe realizarse utilizando la
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Figura 3.5: Variacion del SFDR en funcion p
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transformada de Fourier si el valor de 1/p esta por encima del limite que se demarca en la
figura |3.5a, aproximadamente 95dB, en cualquier otro caso ambos métodos son adecuados.
Como se muestra en estos resultados, la configuracion diferencial permite aumentar el valor
de SFDR obtenido normalmente con la configuracion no-diferencial, para un mismo valor
de 1/p. De la misma forma, para altos niveles de SFDR se necesita que el conversor digital-
analogico tenga un nimero de bits elevado, particularmente un conversor de 12bits tendra un

valor maximo debido a este requerimiento de aproximadamente 95dB [3].

3.2. Requerimientos debido al Mismatch

Mismatch es el fenémeno causado por variaciones aleatorias (independientes del tiempo),
de las cualidades fisicas de los dispositivos disenados como idénticos. Su efecto lleva a que el
voltaje umbral y el factor de corriente de los transistores MOS, cambien en funcién del area,
la orientacion y la distancia dentro de la oblea de silicio. Lo anterior conduce a que después de
implementado el circuito integrado, se presenten variaciones en las corrientes que indican un
determinado nivel en un DAC, presentandose errores en la conversién. Es necesario aclarar
que estas variaciones ocurren durante la fase de fabricacién de los dispositivos, incluyendo
variaciones de una a otra oblea de silicio [18]. Para conocer este fenémeno con mayor de-
talle, se analizaran las fluctuaciones en el valor de un pardmetro (P) entre dos dispositivos
considerados como iguales, lo cual permitira mas adelante definir una expresion que describa
el efecto del mismatch sobre un transistor MOS, de manera que podamos estimar el impacto
de este fendmeno sobre las especificaciones del DAC.

En general el valor de un parametro P esta compuesto de una parte fija y una parte
de variacion aleatoria, resultando diferentes valores de P para diferentes coordenadas (z,y)
sobre la oblea. Si las variaciones son pequenas, el valor promedio del parametro P sobre una
area, esta dada por la integral de P(z,y) sobre esta area. El mismatch del pardametro P entre

2 dreas A idénticas de coordenadas (z1,y1) y (22,¥2), esta dado por:

1
AP(:Uu,yu) = Z{ //A( )P(m,y)dwdy—//A( )P(x,y)dxdy} (3-7)
x1,Y1 xr2,Y2

Si estas dreas se denotan como una funcién caja doble en 2 dimensiones, como la mostrada

en la figura 3.2, podemos escribir la ecuacién (3.7) como:

1 / N / " S, y) P, y)dady — / N / N S(m,y)P(w,y)dmdy} (3.8)

oo J OO oo J OO

1
AP($127912) = —{
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A

xy) > (Wx,Wy) [ Y
o

\/

(a) Funcién caja doble

Esta ecuacién puede ser interpretada como la convolucion entre la funciéon de caja doble
S(x,y) vy la fuente de mismatch P(x,y). Utilizando la transformada de Fourier en 2 dimen-
siones, podemos separar la fuente de mismatch de la componente geométrica, de acuerdo

con:
S(z,y) * Plx,y) L S(w,, wy) Plw,, w,) (3.9)

Donde w, y w, son las frecuencias correspondientes a una ubicacién dentro de la oblea desde
un punto de referencia (figura'3.2), y su equivalencia es w, = 2w /x y w, = 2m/y. Al realizar
esta transformacion podemos estudiar como se comporta fisicamente cada componente, en
un punto sobre el dispositivos y de esta forma determinar donde es maxima o minima la
convolucién de (z,y) * P(x,y) . La funcién de la componente geométrica, para un par
dispositivos rectangulares ubicados simétricamente al eje (y) de dimensiones L x L y separados

por una distancia D, sera:

5) sin(w,3) {2 Sm(wx%)} (3.10)

En la figura 3.6, se ilustra el comportamiento de la funcién anterior. En los casos en
que (w, = 2kn/Dywy), (wy = 2kn/Law, = 2kw/L) la funcién I(w,,w,) se anula, donde
k =0,1,2.... De la misma manera, para (w, = 7/D,,0) se presenta el valor maximo absoluto,
con maximos relativos en (w, = kr/D,,0) para k = 3,5... . Analizando estas caracteristicas

podemos obtener las siguientes consideraciones:
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Figura 3.6: Comportamiento de la componente geométrica

& S (wy,w,) serd nula en el centro del dispositivo, y méxima en los bordes.

& Si Dz es mucho mayor que L, el valor de la funcién S (w,, w,) en los maximos serd més

sin(wg %) sin(wy %)
' L

grande, debido a que es mas lenta que sin(w, 2= 52). Esto quiere decir

Wz 5 Wy 5
que si los dispositivos estdan muy separados, I (w,, w,) serd mucho més grande en los

borde de dichos dispositivos, que en el caso que estuvieran cerca.

& Si L es muy grande (dispositivos grandes), la funcién I (w,, w,) decaerd mas rapido, lo
cual hace que el valor de &(w,, w,)P(w,,w,) en los puntos dentro del dispositivo sea

pequeno.

Después del analisis de la dependencia geométrica, estudiaremos la contribucion de las varia-
ciones aleatorios P(w,,w,). Existen dos clases de variaciones generadas por mismatch. Los
procesos fisicos generadores de mismatch, se pueden catalogar dentro del grupo de variaciones

de corta distancia 6 en el grupo de las variaciones por la separacién entre los dispositivos [18].

3.2.1. Variaciones de corta distancia
Este tipo de variaciones presentan las siguientes caracteristicas:

& El mismatch total del parametro P, esta compuesto de muchos eventos singulares pro-

ducidos por los procesos generadores de mismatch.

& Los efectos sobre el parametro son tan pequenos, que todas las contribuciones al

parametro pueden ser sumados.
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& Los eventos tienen una distancia de correlacion mucho mas pequena en comparacion

con las dimensiones de los dispositivos.

La distribucién de la implantacion de iones y las fluctuaciones de la movilidad, son algunos

de los procesos que causan variaciones de corta distancia.

3.2.2. Variaciones por la separacion entre los dispositivos

La suposicién de una correlacion de corta distancia, implica que no existe una relacion
entre las variaciones de proceso y el espaciamiento entre dispositivos. Sin embargo, el mapa
de una oblea de silicio presenta una distribucion circular de los parametros fisicos, debido a
las caracteristicas de los procesos de fabricacién y oxidacion. Esta segunda clase de mismatch
cumple con los criterios de un proceso deterministico, pero debido a que se desconoce la
ubicacién del circuito integrado dentro de la oblea, se considera como un proceso estocastico
con una gran distancia de correlacién [18]. De esta manera es posible encontrar la varianza

(%) de este proceso estocastico, recordando que:

1 o0 o0
o?(AP) = m/ / | S(wa, wy) |?| Plwg,w,) |* dw,dw, (3.11)
La varianza de AP entre dos dispositivos rectangulares, se puede encontrar al sustituir

los valores de ¥(w,,w,) y P(w,,w,) en la ecuacién anterior, obteniendo :

2

A
o?(AP) = W—?’L +S2D2 (3.12)

Donde A, describe las variaciones del parametro P con el area ocupada por los dispositivos
W x L (variaciones de corta distancia), y S, describe las variaciones del pardmetro P con
la distancia de separacién entre dispositivos D,. Estas dos constantes son propias de la

tecnologia y del tipo de proceso de fabricacion.

3.2.3. Variaciones de proceso en un transistor MOS

La corriente de dreno, de un tnico transistor MOS en saturacion esta dada por la siguiente

ecuacion:
2

La desviacién parcial de la corriente de dreno en funcién de 5 (factor de corriente) es-

Iy (Vas — Vi)? (3.13)

tara dada por: N .
A—ﬁd =50Ves =V — A=

dp

7(VGS —V)? (3.14)
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La desviacién parcial de la corriente de dreno en funcién de V; (voltaje umbral) estard dada

por:

Al; 28
AV, 2

Al sumar a la corriente de dreno ideal, las variaciones en funcién de § y V; obtenemos:

Ves = Vi) —  Ali=—-B(Vas — V})AV, (3.15)

d
Ij+ Al = g(VGS - V)P + g(VGS —V)? = B(Vas — VAV, (3.16)

Asi obtenemos la desviacién de la corriente de dreno:

AL, A 24V

1, B (Ves— V) 347

.. ., . . A A
Utilizando la ecuacién anterior y teniendo en cuenta que oz = \/%, oy, = \/m% de la

ecuacion (3.12) y V,, = Vgs — Vi (solo para variaciones de corta distancia) para un solo

transistor, podemos encontrar la desviacion estandar relativa de la corriente de dreno:

A 24y,
S B
"B WL VWL

Donde Ay, y Ag describen las variaciones de los parametros V; y 3 respectivamente, como

(3.18)

se definié en la ecuacién (3.12), y W x L corresponde a las dimensiones del transistor.

3.2.4. Variaciones de proceso en una configuracion segmentada

Un DAC implementado en esta configuracion consiste de Ny, fuentes de corriente que
usan la configuracién de peso binario y = 2™s¢s — 1 fuentes de corriente idénticas que usan
la configuracion de peso unico (figura|2.4), con un valor I, = 2™ - [; ¢p. La incertidumbre

relativa de la corriente I, con respecto a Isp estard dado por [16]:

Iseg 2Nbin
O Algeqg = © O Algeg

T = ~7=—— "0Ol.ss
IrsB ILSB Iseg A 2Nbin

Donde oy, ., es la desviacion estandar de la corrinte I1¢p segun la ecuacién (3.18)). El error

= V2Nun gy (3.19)

INL calculado a través de todas las fuentes de corriente, esta determinado por la siguiente
expresion:
1 Nbin+Nseg
NSB -
Oing = 1 U?LSB (2042 2Ny Z 0%eey ] (3.20)

ILSB

J=Nbin
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Por lo tanto:

1
_ : 2 g — 1) . 2
i = [ o2y
El factor 1/2 se debe a que se considera una configuracién diferencial. Simplificando y

remplazando el valor de o r.., :
Irsp

1
OINL — 5\/ 2N — 1. Olrsn (322)

Esta ecuacién permite calcular el valor de INL a partir de la desviacion estandar de la
corriente LSB. Como era de esperarse, a medida que se requiera una mayor resolucién para
el DAC, el efecto del error de no-linealidad debido al mismatch serd mas importante.

El cédigo de transicion que determina el maximo error DNL, es aquel donde todas las
fuentes de corriente de la escala binaria son desactivadas, y una fuente de corriente de la

escala de peso tnico es activada (méxima derivada de la senal). El error DNL esperado:

Npin—1 2
0L = { (UILSB > 2j> + ai,} (3.23)
=0 LSB

Simplificando y remplazando el valor de ¢ 1., , La incertidumbre de error DNL:
IrsB

OpNIL = V 2N —Nseg—1 . 0I5B (324)

De esta manera, si el nimero de fuentes en la configuracion de peso unico se incrementa,

el error de no-linealidad diferencial debido al mismatch se reduce.

3.2.5. Seleccién de N,

En una distribucién Gaussiana solo el 68,27 % de las muestras se encuentra en el rango
de 1o. Para aumentar la probabilidad de que una muestra se encuentre en este rango, la
desviacién se multiplica por una constante S que tipicamente esta entre 3 y 6 [16]. Cabe
anotar, que este parametro puede aumentarse usando algunas técnicas en la realizacién del

layout. De esta manera obtenemos:

S

S - OINL — 5 AV 2N — 1. Olrsn haciendo OINL = S - OINL (325)

Remplazando el valor de oy, ,, ecuacién (3.17):

_ s Ay 24y, }
> -2V -1 + = 3.26
T2 AR (320
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Teniendo en cuenta lo anterior, el requerimiento minimo de 4drea LLSB debido al error INL

para esta configuracion, se expresa como:

(WL)Lsp > < 5 {@ + %})2 (2N —1) (3.27)

20INL B Vow

De la misma manera se puede encontrar el requerimiento de area debido al error DNL,

para la configuracién segmentada:

S - ODNIL = SV 2N—Nseg—1 . Olrse hactendo OpNIL = S - ODNIL (328)

A 2A
N > S - V2N Neeg L. 7 4 Vi } 3.29
TDNL = {w— WL VvWL (3.29)

El valor minimo de area LSB requerida, debido al error DNL:

Winsn = (o {5+ ﬂ}) (@ N 1) (3.30)

ODNL 5 Vow

Por lo tanto el requerimiento de area de la fuente LSB debido al error INL es independiente

de N4, pero depende de N, el area requerida por el error DNL. Al igualar el area requerida
debido al DNL y INL, y despejando Ng,:

S A,@ 2AVt 2 N-Nuy B S ﬁ B ﬂ 2 oy
(5DNL'{?_V_M}> = (%INL'{ 8 Ve }> -1 33D

1
— (2NN

ODNL 20INL

QN —Nseg ODNL 2V —1)+1
201NL
Aplicando el logs en ambos lados y simplificando:

2
Nl,y=N+1- logg{ (;DNL) 2N — 1)+ 1} (3.32)

OINL
El analisis anterior permite entonces determinar el requerimiento minimo de area para la
fuente LSB, que cumple con los valores de DNL y INL, debido al efecto del mismatch: si
Nyeg < Ny, entonces {WL)Lsg}pone > {(WL)psg}tinr por esta razén se debe emplear la
ecuacion (3.28) y cuando Ny, > Ns’eg sucede que {(WL)rsp}inr > {(WL)Lsg}pnL, POT

lo cual se utiliza la ecuacion (3.27). Si elegimos o7y, =0.5LSB y o7y =1LSB, el valor de
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Figura 3.7: SFDR en funcion de op, 4,

N, ;eg sera igual a 1, es decir, que si empleamos una segmentacion de 3bits se debe utilizar la

ecuacion de requerimiento de area debido al INL, para realizar el diseno.

Adicionalmente, la seleccion del area para la fuente de corriente LSB, debe permitir
conseguir los niveles de SFDR necesarios para la aplicacién en la cual se utilizard el conversor.
Para examinar como se distribuye el error de conversion en el dominio de la frecuencia, debido

a las variaciones del proceso de fabricacién, se utilizard la siguiente ecuacién (tomada de [3]

SFDR =20 log(%r) + 3N —logoi, ., (3.33)

La ecuacion anterior posee dos términos constantes, los cuales suman 20 - log(?’f) +3N =
43dBc. El segundo término serd siempre positivo, por lo cual a medida que oy, , disminuye,
el valor de SFDR se incrementa. Adicionalmente, el valor de SFDR debido a este efecto, se
incrementa al aumentar el nimero de bits del conversor para un mismo valor de oy, ., tal
como se muestra en la figura |5.7, la cual no tiene en cuenta la limitacién de SFDR por el

piso de ruido de la senal.

Al realizar el diseno, esta ecuacién permitira verificar que el valor de area minima que

permite alcanzar las especificaciones de INL y DNL, cumple con el requerimiento de SFDR.
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3.2.6. Efectos del mismatch sobre la polarizaciéon de las fuentes

de corriente

Como ya se mencioné el mismatch presente en el proceso de fabricacién de la tecnologia
CMOS, lleva a que los parametros de los dispositivos disenados cambien de acuerdo a la
ubicacién y a la orientacién del dispositivo dentro de la oblea de silicio. Las variaciones
del voltaje umbral y el factor de corriente de los transistores MOS, pueden llevar a que los
transistores que conforman las fuentes de corriente se salgan de saturacion para permanecer
en la region de triodo o en la region de corte. El disenio debe prever esta situaciéon, dejando
un margen adecuado entre el punto polarizacion y los valores maximos y minimos que estos
voltajes pueden alcanzar para funcionar correctamente. En algunos trabajos presentes en
la literatura, este margen es seleccionado arbitrariamente como un AVg, ., sin embargo, en
el articulo "Mismatch and Dynamic Modeling of current Source in current-steering CMOS
D/A Converters: An extended Design Procedure” de M. Albiol, J. Gonzales y E. Alarcon [17],
se realiza un analisis detallado de este efecto, para una fuente de corriente cascodo NMOS
utilizando un par diferencial de transistores NMOS. Este estudio puede ser adaptado a nuestra
arquitectura, y de esta manera hacer una selecciéon correcta de la polarizacion de las fuentes
de corriente.

Iniciamos este estudio, analizando el circuito de la figura 2.7, el cual utilizaremos para
determinar el valor maximo y minimo de los puntos de polarizacién. En este analisis no se
incluirda a Mgy, debido a que el voltaje de saturaciéon de este transistor es muy grande ~ Vpp
y por lo tanto, es muy dificil que las variaciones de 3 y V,, lleven a este transistor a pasar
del estado de triodo a saturacion o al estado de corte. De esta manera tenemos:

Condicién para que Mg ag este en saturacion: V(3) — V/(2) > Vg — V(2) — ;649

Aproximando el valor de V' (3) en el peor caso V(3) ~ Vpp — I1s5(2" — 1) Ry, obtenemos:

Voo — I (2N — DRy, + V.4 > Vg, — VIe® =V — Ig5(2Y — DRy, + V4% (3.34)

Para determinar AVZ¥*, sumamos a cada variable afectada por el mismatch dentro de la

ecuacién (3.34), la desviacién de dicha variable debido a este efecto:
Ve + AV = Vpp — (Insp + Alpsp)(2Y — 1) (AR + Ry) + Vi, + AV,945 (3.35)
Restando AVjy** en ambos lados de la ecuacion:

AVE = I1sp(2N — )Ry — (Irsp + Alsp)(2Y — 1)(ARL + Rp) + AVS4® (3.36)
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Simplificando:
Alrsp

Itsp

_ARg

AVES = [165(2Y — )R (1 — (1 — R
L

)(1 )) + AV (3.37)

Donde AI%SSBB esta dado por la ecuacién (3.17), AV,“Y y ARy, por la ecuacién (3.12).

Del mismo modo, utilizando la condicién para que Mg este en saturacion:

V(2) > Vg — ;9 (3.38)
Remplazando V(2) = Vpy — ﬁ — V949 donde I es la corriente esperada por la

fuente de corrinte analizada. Aplicando el mismo procedimiento:

21 : 21
VBZ o = ‘/tCAS > VBl . %CS N V];’nQZn — VBl + + V;CAS . ‘/tCS (339)
B Beoas

De esta forma:

21 +2A1

ﬁCAS — ABCAS _|_ ‘/;CAS + A‘/tCAS _ ‘/;SCS _ A‘/tCS (340)

Vain L AV = Vi, + \/

Restando V4™ en ambos lados de la ecuacién y simplificando:

min 21 L+ o CAS cs
AVpy" = 7 <1 - W) + AV,7 — AV, (3.41)
CAS

Donde AV,45 y % esta dado por la ecuacion (3.17). De este modo el disefio, debe

cumplir:

Vi + |SAVEE™| < Vg < VIS — |SAVES?| (3.42)

Estas caracteristicas se pueden entender claramente en la figura|3.8. Debido a que AVZE*
y AVZEn . dependen del valor de la fuente de corriente analizada, se debe se aplicar el criterio
de la ecuacién (3.42)) para la seleccion de las dimensiones de los transistores que conforman

la fuente de corriente, para un mismo valor de Vps.

3.3. Requerimientos de ruido de cuantizacion

En el capitulo 1 introducimos el concepto de ruido de de cuantizacién, indicando que este

tipo de ruido se considera como ruido blanco el cual se distribuye uniformemente en el ancho
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Figura 3.8: Efecto del mismatch sobre la polarizacion de los transistores

de banda de conversiéon 0 < F' < Fy/2, y cuya densidad espectral de potencia estaba dada

por la ecuacion (1.6):
A2
~ GF,

Un conversor digital-analégico no solo se ve afectado por el ruido de cuantizacién, también

Sq(f)

es necesario incluir el efecto del ruido térmico asociado a los elementos (transistores y re-
sistencia) que conforman un DAC implementado en el arquitectura current-steering. En esta
seccién realizaremos el estudio de la componente de densidad de ruido térmico, comparandola
con el valor de densidad de ruido de cuantizacién a la salida de un conversor digital-analégico,
en la arquitectura current-steering segmentada diferencial. Lo anterior nos permitira cono-
cer el valor minimo de corriente I;gp que permita cumplir con el requerimiento de ruido de

cuantizacion.

3.3.1. Calculo de la densidad de ruido de cuantizacién para una

configuraciéon segmentada diferencial

El paso de conversién A para para una configuracion segmentada diferencial esta dado
por [16]:
A=2-Irsp-Rp (3.43)

De esta manera podemos céalcular el valor de densidad de ruido de cuantizaciéon para una
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configuracion segmentada diferencial:

A2 2(Ipsp- Ry)”

S =¢r=3F& (3.44)

Si comparamos este valor de densidad de ruido de cuantizacion, con el obtenido para una

configuracién no-diferencial [3]:

Sq(f) = % (3.45)

Se hace evidente que para una configuracién no-diferencial habrd un menor valor de S,(f),
debido , como ya se anotd, a que en una configuracion diferencial el paso de conversién A es

el doble que para una configuracion no-diferencial.

3.3.2. Calculo de la densidad de ruido térmico para una configu-

racion segmentada diferencial

En un DAC en la arquitectura current-steering estan presentes niveles importantes de
ruido térmico, debido a los transistores empleados en la implementacién de las fuentes de
corriente y a la resistencia de carga a la salida del conversor. Para conocer el valor de la
densidad de ruido térmico a la salida del DAC, es necesario determinar el valor de la compo-
nente ruido debido a cada una de las fuentes de corriente. Si consideramos el aporte de ruido
térmico de la fuente LSB, teniendo en cuenta que los transistores que conforman las fuentes
de corriente operan en saturacién, la densidad de corriente de ruido térmico para la fuentes

LSB estara dada por [16]:
8
(Sl(f>)LSB = gKT ' (gm)LSB (346)

Donde K es la constante de Boltzman cuyo valor es 1,38 - 10_23%, T es la temperatura

Y (gm)rsp es la transconductancia del transistor Mcg de la fuente LSB. De esta forma, en

una configuracién current-steering segmentada diferencial, la densidad de corriente de ruido
térmico debido a todas las fuentes de corriente, se escribe como:

8 2-Irsp

Si(f) =2 -1)- (SI(f))LSB = (2" -1) gKT' (gm)rss = 2V = 1) gKT' Vou

(3.47)

Donde V,, representa el voltaje de saturacién (Vp; — V;) comun a cada una de las fuente
de corriente. La densidad de voltaje de ruido térmico a la salida del conversor, debido a los
transistores que conforman las fuentes de corriente, esta dada por:

(Sv(f>)fuentes = Sl(f) R% = (2N — 1) . gKT RL . 2 .]LSB

(3.48)

ov
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Del mismo modo, la componente de ruido térmico debido a la resistencia de carga Ry,

puede ser modelada como ruido blanco, de acuerdo con la siguiente expresion:
(Sv(f)p, =4KT-(2-Ry) =8KT- Ry (3.49)

El factor 2 es colocado debido a que se considera una configuracién diferencial. Com-
siderando todo lo anterior, la densidad de ruido térmico total a la salida del conversor es-

tard determinado por:

Si(f) = (Sv () fuentes T (Sv(F) g, = ?KT -2V = 1)- Ry - [‘L/SB +8KT- R, (3.50)

Al tener una estimacién de la densidad del ruido térmico y del ruido de cuantizacion para
un DAC en la arquitectura current-steering segmentada diferencial, es posible comparar estas
dos magnitudes con el objetivo de evitar que el diseno final se vea afectado por la presencia de
altos niveles de ruido térmico. Cuando el ruido de cuantizacion es menor que el valor del ruido
térmico la resolucion total del conversor no es exactamente igual al niimero de bits, debido
a que la magnitud del voltaje de ruido térmico supera los niveles de conversiéon mas bajos,
lo cual hace que dentro de la resolucién total del conversor no se puede incluir estos niveles.
Por lo tanto, dentro del disenio de conversor digital-analégico debe elegir un valor de I;g5,
Vo, v de Ry, tal que el ruido de cuantizacién supere al ruido térmico con un determinado
margen de seguridad. Un margen recomendado en la literatura es de S,(f) > 10 - S;(f) (con
este margen se pierden 0.069bits de resolucién) [16]. Utilizando esta consideraciéon podemos
deducir una relacién que nos permita determinar el valor de I;gp minima para cumplir con
el requerimiento de ruido de cuantizacion:
(Iss - Rp)’ 16

Irsp
=10|—=KT- (28 —1)- R; - SKT-R 3.51
i 3 ( ) Rp V. + L ( )

2
3

Esta expresién serd utilizada en el capitulo 5 para encontrar el valor de Ipsp minimo en

funcién de I s, V,, v de Ry.
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Capitulo 4

Requerimientos del comportamiento

dinamico

En este capitulo se realizara el analisis de cada uno de los requerimiento que caracterizan
el comportamiento dinamico, con el objetivo de conocer de manera detallada su impacto
sobre las especificaciones del DAC. De esta manera se podra tener un criterio cualitativo
de céomo comprometer los requerimientos estaticos, estudiados en el capitulo anterior, con
los requerimientos del comportamiento dindmico. Las expresiones que se mostraran en este
capitulo, no son ttiles en la realizacién de calculos dentro del diseno, sin embargo, permitiran
tener una idea méas clara de como mejorar las especificaciones en pro de un diseno mucho

mas robusto.

4.1. Requerimiento de tiempo de establecimiento

El siguiente andlisis es realizado para conocer la variacién del voltaje de salida del conver-
sor en el tiempo, tomando como base la celda basica de fuente de corriente para luego extender
este andlisis para el DAC completo. En la figura /.1 se muestra el esquema circuital de una
fuente de corriente en la configuraciéon diferencial, incluyendo las capacitancias que aparecen
en cada nodo. De aqui en adelante se despreciara el efecto cuerpo y la modulacién de canal
para los transistores MOS, de tal manera que se faciliten los célculos.

En esta configuracién la conmutaciéon de Mgy y Mgy, es realizada en forma casi si-
multanea Vgs W=V y VgSW’: Veik (se consideran como senales ideales con las mismas
caracteristicas) y a una frecuencia mucho maés répida que la descarga de las capacitancias. Si

se cumplen estas condiciones, los transistores Mcas y Mcg estaran siempre en conduccion.

93
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VDD

Figura 4.1: Fuente de corriente de una configuracion diferencial

Teniendo en cuenta lo anterior, en la conmutacion se puede distinguir 3 etapas seguin el es-

tado de los transistores. Iniciamos el analisis suponiendo que el transistor Mgy conduce en

estado de triodo y el transistor Mgy, esta en corte, solo una fuente conmuta y que el circuito

se encuentra en estado estable:

& Mgy en triodo y Mg, en corte.

El circuito equivalente que describe este estado se muestra en la figura 4.2a. En el
momento en que Vi comienza a aumentar, la corriente por la resistencia de carga
comienza a disminuir de forma retardada por la presencia de (. La constante de
tiempo asociada a esta capacitancia serda aproximadamente 7, = R;C. Cuando Cf,
empieza a cagarse, las capacitancias C3 y Cy inician su descargar por medio de los
transistores Moas v Mcs, como lo indica la figura |4.2a. Estas capacitancias estan
conformadas por las capacitancias de overlap, el efecto capacitivo de la compuerta de
los transistores MOS y las capacitancias parasitas de interconexion. La corriente que
conduce el transistor Mcg permanece constante, debido a que se desprecia el efecto de
modulacion del canal y se asegura que Mgcas y Mes permanecen en saturacion. En este

punto se cumple que:

Ir, = Isw — Ic, Isw = Icas — Ic, Icas = Ics — 1c, (4.1)

Teniendo en cuenta las expresiones anteriores tenemos:
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(a) estadol (b) estado2 (c) estado3

Figura 4.2: Circuitos equivalentes para la conmutacion

dVs
Icas = Ics — 1o, = Iog — Cf - d_t2 + Cy - V5(0)

d 21,
=los—Cy — <V32 - CAs Vt> +Cy - V5(0) (4.2)
dt Beas

Donde V5(0) es el voltaje V, para t = 0. Resolviendo esta ecuacion:

dVpa 0 i( 2]0AS> _ -1 dlcas % -0
= dt\\| Bous ) ~ Vicashoas i dt
G dlcas 1

CAS =0 T 2 T T P loasBoas

Para facilitar el analisis no se consideran las variaciones de gmg g con respecto a I¢ag,

+ Cy - V5(0) (4.3)

por lo tanto, fijamos a gmcas = vV2IcasBcas como constante en el tiempo. De esta

manera obtenemos:

I = Icg— Oy - . Cy - V5(0 4.4
CAS cs 2 T PR + Cy - V3(0) (4.4)
De igual manera:
dV-
Isw = Icas — Ic, :ICAS_O3‘d_:+C3'V3(O) (4.5)

Teniendo en cuenta que Vi3 ~ Vdd — Isw - R, — Isw - rps:
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d
Iow = Icas — Cg . E <Vdd — ]SW -Rp, — ISW . TDS) + 03 . VE;(O) (46)

1
BswVsa—Vtlsw

pero para simplificar el calculo no se tiene en cuenta esta variacion y queda establecido

Donde rpg ~ . Es evidente que el valor de rpg cambia en funcion de V,

como una constante. Resolviendo esta ecuacién obtenemos:

dVdd d dl d dl
—0 =0 —(ISW'TDS)Z W rps _<]SW'RL>: W.R,

dt dt dt dt dt
dlsw
Isw = Icas — Cs - 5 (rps + Rr) + Cs - V3(0) (4.7)

Combinando (4.4) con (4.7) y aplicando la transformada de Laplace:

SW:]cs—f—CQ‘VQ(O)""O?)'VB(O)'(wi3+1)
(G +1) (@ +1)

(4.8)

_ 1
Donde w3 = Frrroac VW

los polos depende de la corriente por una fuente especifica y de las fuentes conectadas

2 = %_ Cabe anotar, que debido a que el valor de

al nodo de salida, la constante de tiempo total varia en funcién del cédigo digital de

entrada. El voltaje V,.;T se expresa como:

Vour T = Vdd — (w—f—il){ {ISW} ., + [Isw} y + - } — Xg%?) (4.9)

Donde wy = =—— v V,u:7(0) es el voltaje V,; " en t = 0~
Cr-Ry,

En la figura 4.5a se muestra la respuesta al impulso y la ubicacién de los polos y ceros
en el lugar de las raices del sistema de la ecuacién (4.9), para Ry = 252, Cp = 1pF
gmy = gm3 = 1.8mA/V, V3(0) = 2V, V5(0) = 1V y Vi, 7 (0) = 3,3V (29 = 2,97 x
10712). Este comportamiento transitorio se presenta debido a que hay un cero situado
en el plano derecho del eje jw. A medida que este cero se mueva hacia la izquierda,
el sistema tendra una respuesta transitoria con una pico menos pronunciado, como se
muestra en la figura 4.5b, donde se toma como referencia V. el voltaje del maximo
para 2, = 2,97 x 1072, Lo anterior lleva a que el tiempo de establecimiento de la
senal aumente, diminuyendo el ancho de banda de conversién. Se realizaron variaciones
de las dimensiones de los transistores que conforman la fuente de corriente Weas v

Wsw, teniendo en cuenta que Loags = Ly =minima longitud, Weg = 90um, Los =
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Figura 4.3: Caracteristicas del sistema analizado

12pm para el transistor! Mecg v utilizando los pardmetros del proceso de fabricacion
de la tecnologia empleada los resultados se muestran en la figura 4.5 ¢ y d. De esta
manera, se puede afirmar que a medida que reducimos Wgag, para un mismo valor
Wsw , la respuesta del sistema serda mas lenta, pero al mismo tiempo el pico de voltaje
en el transitorio sera menos pronunciado. Este mismo comportamiento se presenta si
reducimos gradualmente Wgy, para un mismo valor Weag . Al realizar el disefio se
debe ajustar estas dimensiones para comprometer ambos efectos. Cabe anotar, que la

longitud de canal de Mgy v Mcas se deben seleccionar al valor minimo ya que el valor

'Las dimensiones de este transistor estdn fijadas por el comportamiento estdtico como se mostrara en el

capitulo 5
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de los polos del sistema aumentan con el cuadrado del valor de esta dimension.

& Msw y Mg, en corte.
Este estado se presenta debido a que |Vou ™ — Var| < [Vilsw v [Vowr™ — V| < [Vilsw
(figura [4.2b), considerando que Mgy, v Mgy, tienen el mismo voltaje umbral. En este
punto Isy = 0y las capacitancia C5 y C5 se descargan a través de los transistores Mo ag
y Mcs con una alta resistencia. Por lo tanto el voltaje V3 permanece aproximadamente
constante hasta que |V,,;~ — Vx| = |Vi|sw, cuando el transistor M4y, entra a triodo.

La capacitancia C'; continua descargandose a través de Ry.

& Mgy en corte y Mgy, en triodo.
De la misma manera que para la primera parte, a medida que Veorx disminuye la
corriente a través del transistor My, se incrementa hasta llegar a su estado estable,
cargando de nuevo las capacitancias Cs, Cy y CL” (figura|4.2c). Este comportamiento es
semejante al primer caso, por lo que es posible utilizar las mismas ecuaciones, llegando

a que ( ecuacién [4.9):

Vo™ = Vild — %{ [zgw} L {fgw} A } - (Vw_f—;(?) (4.10)

4.2. Caracteristicas de la senal de conmutacion

En la seccién anterior se estudiaron las diferentes etapas que se pueden presentar en el
proceso de conmutacién de la celda de corriente diferencial. Aqui no se tuvo en cuenta si
las sefiales que conmutan el par diferencial (V. y V), permiten que solo un transistor
conduzca a la vez, es decir, se caracterizaron los diferentes estados que pueden suceder en la
conmutacién sin incluir los inconvenientes de tener en triodo Mgy y Mgy, al mismo tiempo.
Este caso se puede presentar si el punto de cruce de las senales de control, esta por debajo
del nivel de voltaje en que ambos transistores Mgw y Mgy, estén en corte. Esta ultima
caracteristica se ilustra en la figura |4.4a. El resultado de esta condicion serd la aparicion de
glitches a la salida del conversor. Esto se puede explicar utilizando el siguiente ejemplo: en
un instante de tiempo los transistores Mgy y My, conducen con la misma resistencia de
encendido, idealmente se cumplird que V,,,"=V,,;~ v la sefial diferencial serd V,,, = 0; si en
un At después Mgy, se corta, la senal diferencial de salida cambiara subitamente de valor
AV,.;. En un caso extremo estas condiciones puede llevar a que Mcas y Mcs pasen a triodo,
si Vi < Vpy —V; 6 Vo < Vi — V,, reduciendo la resistencia de salida del DAC [3].
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—» Punto de cruce

—> Punto de cruce

(a) casol (b) caso2

—» Punto de cruce

(c) caso3

Figura 4.4: Caracteristicas de la senal de conmutacion

Si el punto de cruce sucede por encima de este nivel figura 4.4b, solo un transistor conduce
a la vez, pero existird un instante de tiempo donde ambos transistores estén en corte, asi como
ya se menciond. Este caso tiene el inconveniente de que la conmutacion sera mas lenta, debido
a que en este tiempo no se realiza descarga o carga de capacitancias. El caso ideal se presenta
en la figura |4.4c, en el cual solo un transistor esta conduciendo en un instante de tiempo
dado. Este caso permite una conmutacién mas rapida que el caso anterior. Aunque esta senal
es muy dificil de obtener se puede utilizar el caso 2, tratando de minimizar el tiempo en
el cual ambos transistores estan en corte. Cabe anotar que el nivel A no solo depende del
voltaje umbral de los transistores del par, si no también del voltaje diferencial de salida V.
Debido a que este voltaje varia con el nimero de fuentes activas en un instante de tiempo,
el valor de A depende de la palabra digital de entrada: si X aumenta V,,; aumenta y el nivel

A disminuye.

4.3. Clock Feedthrough (CFT)

En el capitulo 1 se defini6é este problema, haciendo notar que este fenémeno se presen-
ta debido a que las capacitancias de overlap y las capacitancias Cyq, C,s presentes en los
transistores MOS, que acopla la entrada Vi, y Vi al drenador v al surtidor de cada tran-

sistor del par diferencial PMOS [3]. Cuando Vg y V), cambian de estado, a traves de estas
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L e

Figura 4.5: Circuito equivalente del CF'T teniendo en cuenta capacitancia de overlap

capacitancias se inyectan cargas en el drenador y surtidor de Mgy y Mgy,,. Cuando a este
par de transistores estan unidos por el drenador, las cargas inyectadas y repelidas en este
nodo se anulan, por lo cual el CFT solo afecta a ambos nodos de la salida diferencial. Para
facilitar el andlisis se estudiard la componente que introduce C,, compuerta-surtidor y Cj,
por separado, para luego sumarlas y encontrar la variacién total del voltaje de salida debido

a este efecto.

& Componente de CFT debido a la capacitancia de overlap.

La capacitancia de overlap esta dado por:
Coo =W - Ly, - Cop (4.11)

Donde W es el ancho de la compuerta y L,, es la longitud de la compuerta solapada.
La variacién del voltaje de salida debido al cambio del voltaje en la compuerta del
transistor, sin considerar la senal de salida deseada, se puede encontrar teniendo en
cuenta el circuito equivalente mostrado en la figura |4.5.
1
pror WL
(A‘/out)ov = Cr_ . VAT o o

1 1 out
SCL + SCOU CL

Vdd (4.12)

Esta aproximacion se realiza con base en C' > C,, y asumiendo que para el peor caso
el voltaje méximo de conmutacion es el voltaje de alimentacién Vdd [3]. Por lo tanto, el
CFT se incrementa con el aumento de las dimensiones de los transistores Mgy y Mgy,

mientras que disminuye al aumentar la capacitancia de carga a la salida del conversor

Cr.

& Componente de CFT debido a la capacitancia Cy,
La carga atrapada en el canal cuando el transistor opera en la regién triodo sera aprox-

imadamente:

QChZW~L~CGI~V;ff (4‘13)
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VC|k_| lQ QT |_VC|k
VCIk’_I LQ QT |_VC|k

Figura 4.6: Transistor dummy para disminuir el efecto del CFT

Donde C,, es la capacitancia por unidad de area de la compuerta y V.s¢ es el voltaje
efectivo compuerta-surtidor, el cual para el peor caso sera &~ Vdd. Cuando el transistor
pasa de triodo a corte, aproximadamente la mitad de la carga acumulada en C,, se
inyecta en C. De esta manera es posible encontrar la variacién del voltaje de salida

debido a este efecto:

Qcn L_W'L'Com'veff (4.14)

A = . —
( ‘/out ) ch 9 CL 9 CL

Teniendo en cuenta todo lo anterior, la variacién total del voltaje de salida debido al

CF'T, estara conformado por:

(A‘/;Jut)ch + (A‘/out)ov (415)

Una manera de reducir estos efectos, es usar los llamados transistores dummys(figura4.6),
los cuales funcionan como capacitancias que adsorben o repelen las cargas transportadas a
los nodos salida por efecto del CFT. Estos transistores permanecen siempre en estado de
corte debido a que el drenador y el surtidor estan al mismo potencial. En la literatura, estos
transistores suelen ser disenados con la misma longitud de canal (para tener la misma L,,)
y con la mitad de ancho del canal W del transistor original [3]. Este valor de W solo permite
eliminar la componente (AV,,t)0, para eliminar ambas componentes se debe seleccionar un

valor un poco mas grande.

4.4. No-linelidad en la conmutacion

En general un DAC en current steering la transicién de un cédigo a otro, lleva a un
cambio repentino de impedancia de salida y por lo tanto de la constante de tiempo. Esto

hace que el tiempo de establecimiento de la senal de salida varie en funcién del cédigo digital
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de entrada como, se menciono en la seccion 4.1. El tiempo de establecimiento serd mayor si
la diferencia entre los cédigos de transicién X (k) — X (k — 1) se incrementa (figura[4.7). Para

una transicién X (k — 1) — X (k) la corriente de salida puede ser escrita como:

iy (£) = Iy (k — 1) + [L (B) — Iy (k — 1)] - {1 — e~ (607D (1)

Donde (k — 1) < t/T < k. Iz, (k — 1) = Ig, ([k — 1]T) es la corriente a través de la
resistencia de carga antes de la transicion y Ig, (k) = Ig, ([k]T) es el valor final, T es el
periodo de entrega de datos, y 7 es la constante de tiempo de respuesta del sistema. El error
del voltaje de salida con respecto a la senal de salida ideal, en un intervalo de tiempo esta

descrito por:

AI(E) = Ing (k) — iny (8) = [Ty (k) — Iy (b — 1)] - e~ (=0-00)im 417y

El maximo valor de AI(t) se da para t = kT donde kK =1,2,3---, y entonces tenemos:

AI(t)mar = Ip, (k) —ig, (t) = [Ip, (k) — Ip, (k= 1)] -7/ (4.18)

Usando la ecuacién (3.2) tenemos:

Af(t) :[LSB—i-Vdd-GLSB'X(/{J)—X(k‘—l) -e_T/t
mer = T G By X(B) = X(k—1)

Esta ecuacién muestra que el tamano del error en el establecimiento de la senal:

(4.19)

A
) | I
)
I(k-1)
K-1 k k+1 g

Figura 4.7: Caracteristicas del voltaje de salida en una transicion
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& Aumenta si se incrementa T.

& Aumenta si la diferencia entre los cédigos de entrada se incrementa.

Es evidente que le peor caso de AI(t)qe se presenta para el cédigo de transicién 000 - - -0 —
111---1. Esta no linealidad en la conmutacién se manifiesta en distorsiéon arménica de la
senal, la cual se hace importante para senales mas rapidas y para frecuencias de entrega de
datos elevadas.

Al realizar el disenio se debe estimar el error de establecimiento de la senal en el peor caso
de transicién, para de esta manera verificar que la senal de salida se establezca totalmente, a
la frecuencia que se desea funciene el conversor. Al mismo tiempo, se debe realizar mediciones
de SFDR (a la frecuancia de entrega de datos) para determinar si los armdnicos que introduce
la no linealidad en la conmutacién, limita el valor requerido para esta especificacién. Si no se
cumplen con los valores deseados dentro del diseno, se debe intentar reducir la constante de
tiempo 7, ecuacién (4.19), ajustando las dimensiones de los transistores que conforman las

fuentes de corriente 6 aumentando el valor de la corriente I gp.
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Capitulo 5

Estrategia de Diseno

El presente capitulo estda enfocado a explicar la estrategia que se utilizé para realizar el
diseno del DAC. Aqui se retoman los resultados y consideraciones obtenidas en el capitulo
3 (comportamiento estéatico) y en el capitulo 4 (comportamiento dindmico), mostrando los
pasos que se siguieron para cumplir cada uno de los requerimientos, y la manera en que se
ajustaron las diferentes variables de disenio con el fin de alcanzar las especificaciones exigidas
para un DAC dentro de un transceiver RF en el estandar Bluetooth. En la primera parte de
este capitulo se expone la estrategia de diseno de las fuentes de corriente, siguiendo con el
diseno del latch y en la parte final se muestran las consideraciones del disenio del decodificador.
En la tabla 5.1 se indican el valor de las especificaciones que se requieren alcanzar con la
realizacién del diseno. Adicionalmente, en la tabla [5.2 se muestran los parametros de los
transistores NMOS y PMOS en la tecnologia AMS 0,35um C35B4, que seran utilizados

dentro de los céalculos que involucra el desarrollo del diseno.

Tabla 5.1: Especificaciones

Especificacién | Valor requerido

SFDR > 50dB
INL < 0,5LSB
DNL <1LSB

Ancho de Banda > 100MH =

65
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Tabla 5.2: Pardmetros de los transistores NMOS y PMOS, utilizados el diseno

Parametro PMOS NMOS
Voltaje umbral (V) —0,77V 0,55V
Factor de ganancia (K),) | 58uA/V? | 170uA/V?
Movilidad (1) 131em?/Vs | 467cm? Vs
Ay, 14,9V um | 82mVum
Ag 0,4 %opm 0,2 %um
Ap 12 %pum
Mmii‘fn?xli";id" Eleccién de RL Seleccion de Nseg

;

r»  Eleccién de ILSB

l

Resistencia de salida para la
fuente LSB

'

Disefio de Mcs

'

Seleccién de Vb2

.

Disefio de Mcas y Msw

'

| | Simulacién del disefio
final

Figura 5.1: Estrategia de diseno de las fuentes de corriente

5.1. Fuentes de corriente

En el capitulo 3 y en el capitulo 4, se analizaron los diferentes requerimientos que se
deben tener en cuenta en la realizacion del diseno de las fuentes de corriente, lo cual permite
utilizar las ecuaciones obtenidas en estos dos capitulos, como herramientas para manipular
las diferentes variables de diseno. Todo esto va encaminado en alcanzar las especificaciones
que se plantearon en el Cdpitulo 1.

A continuacién se enumeran los pasos seguidos en la estrategia de diseno de las fuentes
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VDD VDD

R R

Figura 5.2: Fuente de corriente seleccionada

de corriente, los cuales se resumen en la figura 5. 1.

1. Seleccién de N,
Cuando se defini6 la configuracion segmentada se dejé claro que una de las variables de
diseno seria el nimero de fuentes de peso tinico y el niimero de fuentes de peso binario de
acuerdo con N = Ng.q+ Ny Las caracteristicas de la configuracion segmentada fueron
estudiadas en el capitulo 2. El requerimiento de mismatch estudiado en el capitulo 3,
para los parametros DNL y INL, se utiliza como criterio para seleccionar el nimero de

bits segmentados. Para este fin se emplea la ecuacién (3.32)):

N,=N+1- 5092((;”:’“ )N 1)+ 1)
OINL

Los parametros DNL y INL tienen dos componentes de tipo estatico: una debido
al mismatch y otra atribuida a la resistencia de salida finita del DAC, las cuales se
expusieron en el capitulo 3. Para tener en cuenta el efecto de ambas componentes sobre

INL se realizé la siguiente seleccion:

[NLtotal = ([NL)resistencia + ([NL)mismatch = 0725 + 0725

Esto indica que el diseno se realizara para que la mitad del valor de INL sea producto
de la resistencia de salida finita del DAC y la otra mitad se deba al efecto del mismatch.

De esta manera, el valor de o7y, en la ecuacién (3.32) serd igual a 0,25.
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Cuando se hizo el andlisis del efecto de la resistencia de salida finita de las fuentes de
corriente, se mostré que el error DNL debido a este efecto es muy pequeno, lo cual
permite despreciar esta componente y solo tener en cuenta la componente debido al
mismatch. Sin embargo, es necesario tener en cuenta lo siguiente: la expresion (3.24)
fue deducida teniendo en cuenta el peor caso para el error DNL, sin considerar el efecto
total acumulado del valor DN L; debido a la desviacion de la corriente en cada fuente
de corriente, es decir, el valor de opy en la ecuacién (3.32) solo considera el peor
de los casos DN Ly, y no el valor de Zle DNL;. La ecuacién (1.14) en el capitulo 1
muestra el efecto acumulado de DN L;, sobre el valor IN L. Esta expresiéon permite
tener una rango de seleccion de opyr,, teniendo en cuenta el peor caso debido al efecto

del mismatch:

k mazx
<Z DNLi) = INLP™ — [NLy=0,25— 0= 0,25 (5.1)
=1

De esta forma, el valor de opyy, debe ser méas pequeno que el valor maximo acumulado
Zle DNL; = 0,25. Se seleccion6 un valor de opyr, = 0,125, es decir, un 50 % del valor
DN L;, acumulado.

Al remplazar estos valores en la ecuacién (3.32) se obtuvo N, = 4,9 utilizando para

el disenio una segmentacion de N, = dbits. La anterior seleccién justifica la utlizacién

de la ecuacion (3.27) en el calculo del drea (W L)psg, el cual se realiza a continuacion.

. Minima area requerida debido al mismatch.

Como se mencioné en el Cdpitulo 3, debido al efecto del mismatch es necesario em-
plear un area minima para la fuente de corriente LSB, que permita cumplir con las
especificaciones de DNL, INL y SFDR. Cabe aclarar que el area a la que se refiere este
requerimiento es la del transistor Mg, ya que este determina el valor de la corriente que
circula por la fuente. Las siguientes expresiones (indicadas en el capitulo 3), permiten

calcular el area minima requerida para este transistor:

(WL)LSBZ( S -{@Jrﬂ})Q-(zN—l) (5.2)

20INL B Vow

3
SFDR =20 - logg(f) + 3N — log20}, ., (5.3)
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x10™

Vo V1

Figura 5.3: Posibles valores para (W L)rsp

A 24y, 5.4
g = — .
T UWEL V,WWL

Se tomaron los siguientes valores:

S=2 (aproximadamente el 90 % de las muestras).
orve = 0,25

Az =0.2um %

Ay, =82um - mV

V., = Se debe selecionar un valor.

Debido a que Ag es de un valor muy pequeno ﬁ\?v‘ﬁ se puede despreciar [16]. De esta

manera obtenemos:

(WL)pen > <% - {%})2 - (4095) (5.5)

En la figura'5.3 se ilustra el comportamiento de la ecuacién (5.5) en funcién del voltaje
de saturacién del transistor Mgg. Aqui se muestra como a medida que V,, aumenta, el
area que se debe emplear para el diseno de M¢g disminuye. Seria entonces recomend-
able escoger un alto valor para V,,, sin embargo, esta seleccién complicaria la correcta
polarizacién de Mcas v Mgy de las fuentes de corriente, lo cual lleva a que se deba
emplear mayores dimensiones para estos transistores. Para la implementacién del DAC
disenado se planea emplear un area de 0,15mm?, la cual debe ser distribuida entre el

decodificador, las fuentes de peso tnico, las fuentes de peso binario y el bloque de latch-



70

CAPITULO 5. ESTRATEGIA DE DISENO

es y switches'. Al hacer una estimacién del drea total que se emplea en implementar los
38 transistores Mg (7 en las fuentes de peso binario y 31 en las fuentes de peso tnico),
se considera que se gastard un 50 % del 4rea total deseada'. De esta forma, podemos

realizar la siguiente seleccion:

Areafuentes = (2°+2 ++ - +2%) (W L) sp+31-2"-(WL)sp = 4095- (W L)sp (5.6)

Donde Areajfyentes = 0,4 - 0,15mm?. De esta manera se obtiene una estimacién de
(WL)psp ~ 17um?, lo cual permite seleccionar V,, = 1V de la curva que se muestra

en la figura5.5.

De la misma manera, es necesario verificar que el valor de (W L);sp = 17um? cumple
con el requerimiento de SFDR. Para realizar este célculo se utiliza la expresién (5.4),
la cual permite encontrar la desviacion estdandar de la corriente LSB, valor necesario

dentro de la ecuaciéon (5.3), despreciando ﬂ%.

2-82—9
o =
fese =9 /T7e — 12
Con lo cual se obtiene un SFDR = 76,6dBc. Este valor satisface el requerimiento de

SFDR > 50dBc.

= 0,004

. Eleccién de la resistencia de carga R,

La eleccién de esta resistencia debe comprometer dos aspectos:

& Si R, es muy grande, el ancho de banda se ve limitado debido que el polo wy, a
la salida del conversor se hace mas pequeno, y al mismo tiempo, la resistencia de

salida de la fuente LSB debe ser muy elevada para cumplir con los requerimeintos

de INL, DNL y SFDR.

& Si R; es demasiado pequena se debe realizar un mayor esfuerzo para amplificar la

senal de salida del conversor.

En la literatura se manejan valores de Ry que van de 15 a 10092 [3]. Para realizar
esta seleccién se tuvo en cuenta el valor resistencia minimo que ofrece el proceso de
fabricacion AMS 0,35um C35B4, el cual se utilizarda para implementar el conversor

digital-analégico disenado. El valor de resistencia para el poly2 en este proceso, es

IPara realizar esta estimacién se tomé como referencia el estado del arte de los DACs de 12bits en

tecnologia CMOS de 0,35um
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tipicamente de 50§2/0 y una densidad de corriente de 0,3mA/um. Si realizamos el
diseno del DAC con una resistencia de carga de 502, estaremos limitando el valor de
ancho de banda y como consecuencia tendriamos que aumentar el consumo de potencia
para cumplir con este requerimiento. Se pensd entonces en colocar varias resistencias
en paralelo implementadas en poly2, con lo cual se conseguiria reducir el valor de
resistencia, aumentando el area empleada en implementar las 2 resistencias de carga.
Para comprometer estas consideraciones, se decidié utilizar sélo dos resistencias de 50(2
en paralelo para la implementacién de Ry, por lo cual el diseno se realizé con un valor

de RL = 25Q.

4. Seleccion de la corriente I;sp
Este paso consiste en la eleccion del valor de la corriente de la fuente LSB, la cual
es una variable critica en el alcance de las especificaciones. De este valor depende
directamente la disipacién de potencia, el ancho de banda, el drea ocupada, las carac-
teristicas dinamicas y las caracteristicas estaticas. Es muy dificil comprometer todas
estas especificaciones al mismo tiempo y tener un criterio para escoger una cantidad
determinada para esta variable. A pesar de esto, se tiene claro que existe un valor mini-
mo de corriente I gp, el cual esta ligado al requerimiento del ruido de cuantizacion.
Utilizando el valor V,, y de Ry, seleccionados anteriormente, se calculé el valor de I1gp
minimo por medio de la expresién (3.51):

(Iss - Rp)’ 16

Irsp
=10|—=KT- (28 —1)- R - SKT-R
F, g M- (20 = 1) R =+ g

2
3

De esta forma se obtuvo I s5™" = 2,25uA (el célculo anterior se realizé con el archivo
ruido.m que esta en el CD). Sin embargo, este valor de corriente puede no ser el indicado
para que el diseno alcance todos los requerimientos. Por lo tanto, serd necesario verificar
el cumplimiento de cada especificacién en el transcurso del diseno y se debe volver a
este punto, para elegir una corriente mayor en el caso de no cumplir con alguna de
las especificaciones (figura [5.1). Al realizar pruebas con diferentes valores de corriente
I sp con Ry = 25(), se determind que para cumplir con la especificacién de ancho de
banda Fy > 200M Hz se debe emplear una corriente de I s > 4,8uA. Para llegar
a esta conclusion fue necesario efectuar disenos preliminares para diferentes valores
de I g5 empezando con I;gp™", aumentando este valor progresivamente y realizando
mediciones de tiempo de establecimiento (7,) y de error INL (s6lo teniendo en cuenta el

error de establecimiento) para el valor corriente seleccionado y Fy = 200M H z, los cuales
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Tabla 5.3: Valores de T, y de INL obtenidos
Irsp T, INL
2,25uA | 3,4ns 2LL.SB
3,5uA | 3,1ns | 1.2LSB
4pA 3ns 0.5LSB
4,51A | 2,6ns | 0.2LSB
4.8uA | 2,8ns | 0.015LSB

se muestran en la tabla |5.5. Estas mediciones fueron realizadas para el peor caso de
tiempo de establecimiento, es decir para la conmutacion de 00...0a 11... 1, suponiendo
una resistencia de carga tipica Cp, = 10pE™. Este proceso iterativo se ilustra en la figura
5.1. Los pasos subsiguientes de la estrategia de diseno se explicaran utilizando el valor
de Irsp = 4,8uA.

5. Resistencia de salida para la fuente LSB
En el Cdpitulo 3 se explicd como la resistencia de salida finita de las fuentes de corriente,
produce que la resistencia de salida total del conversor cambie en funcién de la palabra
digital de entrada, y se indicé una expresién que describe la corriente que pasa por la
resistencia de carga teniendo en cuenta este efecto (ecuacién (3.2))):

I — Itsp - X +Vpp -Grsp- X

1+Grsp-Rp- X

Esta ecuacién es utilizada para hacer el calculo de la resistencia de salida que permite

(5.7)

alcanzar el requerimiento de INL y DNL, utilizando la definicién de estos dos paramet-
ros, ecuacién (1.12) y (1.11). Este calculo se muestra a continuacion:

X = 4095 que es el cédigo de entrada donde se presenta el peor caso de DNL y INL.
Ry =250, Vpp = 3,3V.

I s = 4,.81A.

Aplicando la definiciéon de INL para el peor caso:

Lout(X = 4095) — I1.65 - 4095
2-Irsp

INL =

El factor 2 se debe a que se considera una configuracion diferencial. Tomando el val-
or de INL = 0,25LSB (INL™*/2) para este pardmetro y teniendo en cuenta que

2Para escoger este valor de Cj, se tomé como referencia el estado del arte de los DACs de 12bits en
tecnologia CMOS de 0,35um.
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Figura 5.4: Medida del SFDR

It (X = 4095) = 19,7mA (despejando de la ecuacién anterior) podemos encontrar el

valor minimo de Gpsp (ecuacién 3.4):

Insp - X — Lu(X = 4095)
Lot (X = 4095) - X - Ry, — Vpp - X

Grsp = ~ 0,2p0

Por lo tanto la fuente de corriente LSB debe tener una resistencia de salida de R, =~
5GS), para cumplir con el requerimiento de INL esperado. Se considera que si alcan-
zamos la especificacion de INL, teniendo en cuenta solo el requerimiento de resistencia
de salida, la especificacién de DNL estara suplida, como se indicé en el capitulo 3.
Del mismo modo, es necesario verificar que este valor de resistencia de salida permite
alcanzar el valor de SFDR exigido por la aplicacién. Para este cédlculo se debe emplear
la transformada de Fourier como se discutio en el capitulo 3, debido a que el valor de
1/p = 2x10® obtenido obliga a utilizar este metodo, lo cual se deduce de la figura|3.5a.
De esta manera obtenemos SF DR ~ 95dBc a 1IMHz como se muestra en la figura 5.4
(este cédlculo se puede verificar con el archivo FT.m), valor que supera el requerimiento
exigido de 50dBc. Con la figura figura 5.4 se puede verificar como el piso de ruido limita
la medida de SFDR a un méximo de ~ 95dBc.

6. Diseno de MCS-
En este paso del diseno, se debe seleccionar las dimensiones del transistor Mcg con

base en los resultados obtenidos:
WL = 17um?
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VDD
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1.55V O_| Mecs

Figura 5.5: Circuito analizado

V1=V, + V=1V + 0,55V = 1,55V
Insp = 4,8uA

Para verificar que el drea (W L) sp = 17um seleccionada para el transistor Mcg cumple
con el valor de o7y = 0,25, sobre el circuito mostrado el la figura [5.5 se realizé una
simulacién de monte carlo® para conocer la desviacién estandar de la corriente Ip por
este transistor, para WL = 17um. Al realizar esta simulacién se debe garantizar que
el transistor Mcg esté en saturacion, razén por lo cual la resistencia de carga R se
selecciona de un valor muy pequeno. La desviacion de la corriente por Mcg debe ser

aproximadamente, ecuacién (3.22):

OINIL 0,25

fa = These =0 5 AN — 1 0,5v/4005 ’

Al final de la simulacién se obtuvo o7, = 0,79 % como se muestra en la figura (5.6, con
lo cual se verifica que (W L)psp = 17um cumple con el valor deseado de o7y = 0,25.
Es importante hacer énfasis en que la medida de esta desviacién debe incluir el 90 %
de las muestras, ya que de esta manera se permite tener una probabilidad del 90 % de

que la desviacion de error INL no supere el valor deseado.

Para conocer las dimensiones del transistor M¢g de la fuente LSB, que permiten obtener
una corriente I 55 = 4,81 A, se utiliza la ecuacién de la corriente de dreno para cuando
el transistor estd en saturacién: Ip = 0,5K, - (W/L)(Vp1 — V;)?, con la cual se obtiene
W/L = 0,14. Teniendo en cuenta que WL = 17um obtenemos una aproximacién de
los valores requeridos W = 1.54uym y L = 11,02um. Con ayuda del simulador se

encontré un dato mas preciso: W = 1,35um y L = 12um.

3Nombre que se le da a la simulacién donde un pardametro del circuito esta descrito por una distribucién

estadistica.
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Figura 5.6: Resultados de la simulacion monte carlo

7. Seleccién de Vg,
La seleccién de este voltaje de polarizacion es determinante, debido a que de esto
dependen directamente las dimensiones minimas con que los transistores Mcas y Msw
se deben disenar, para que funcionen en saturacion y en triodo respectivamente. Una
buena eleccién para Vi, podria ser el voltaje (Vgs') donde fuese méxima la resistencia
de salida de la fuente LSB, el cual estd en el punto medio entre Vi** (ecuacién (3.34)) y
Vam (ecuacién (3.39)) [17]. Si seleccionamos un Vi, pequeiio (Viy < Vb)), se dificulta
la polarizacion de la configuracién cascodo y como consecuencia Mgcas debe ser muy
grande para permanecer en saturacién. Si escogemos un valor alto de Vgy (Vpy > vggt)
ocurre justamente lo contrario. Sin embargo, se debe tener cuidado de que Vg5 no sea
muy cercano a Vi@ o VI ya que el efecto del mismatch sobre la polarizacién de la
fuentes de corriente, puede producir que Mcas 0 Mog pasen a triodo. Por lo tanto, se

. ’ t
seleccioné Vpy = Vo'

Para realizar el cdlculo de Vggt, se redujo al minimo las dimensiones de los transistores
Mcas y Msw (peor caso de V,, para ambos transistores) y se realizé un barrido de
Vpe graficando V5™ | VI v Vs (archivo celdaDC.sp), teniendo cuidado de que para
estas condiciones el transistor Mgy, permaneciera en triodo y utilizando los resultados

obtenidos anteriormente. Para simular el peor caso del voltaje de salida, se adicion6 una
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fuente de corriente ideal de valor I s5(2Y — 1) a la salida de la fuente analizada. El
resultado obtenido se muestra en la figura 5.7. Como se puede notar en la figura 5. 7a,
el valor de Vo =~ 2V es el valor minimo que permite que M¢cg esté en saturacion.
Baséndonos en las curvas de Vi v, Vo, VEN™ v, Vo de la figura|5. 7a y garantizando la

condicién de triodo del transistor Mgy (figura|5.7b), podemos aproximar a Vo' ~ 2,8V,

4 ; ‘ | | N
1.93
3.5 |
max
; VBZ ¥
ré 3r
% 191
E g
: 2
225 T_ -
[}
B VBZ ““““““““““““ >m
% “““““““““““““““““ 1.89-
I - _
T o Condicién de triodo de I,
} Vey 1.88 o
150
187
1 | - ‘
0.5 1 15 2 2.5 3 0.5 1 15 5 = 3
VBZ [V] Vb2
(a) Vg2 6ptimo (b) condicién para Msw

Figura 5.7: Eleccion del Vgy optimo

8. Seleccion de Mgoas 'y Msw
Para escoger las dimensiones de estos transistores, es necesario tener en cuenta los

siguientes aspectos:

a) Se debe garantizar que Mcas v Mgw en el peor caso permanezcan en saturacion

y en triodo respectivamente.

b) La resistencia de salida de la fuente LSB debe ser ~ 5GS2.

c¢) Es necesario tener un margen de seguridad entre V53" < Vpy < VEi* debido al

efecto del mismatch sobre la polarizaciéon de los transistores.

Con base en estas consideraciones se realizaron las siguientes simulaciones sobre el

circuito de la figura 5.86.

& Utilizando las variables ya seleccionadas, realizamos pruebas con diferentes valores
de Weas v Wy utilizando la longitud de canal minima L = 0,35um. Al reducir la

longitud de canal al minimo, permitimos maximizar el ancho de banda ya que los
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Figura 5.8: cicuito analizado

polos varian con el cuadrado de L. De esta manera es posible encontrar los valores
mas pequenos de ancho de canal, que permiten que Mgag esté en saturacion y

Mgy en triodo en el peor caso de voltaje de salida(archivo celdaDC.sp).

Utilizando las dimensiones preseleccionadas, se debe realizar una simulacion de
monte carlo sobre el circuito de la figura [5.8 utilizando las parametros de Ay,,
Ag y Apg, los cuales se indican en la tabla 5.2, para determinar si se cumple
con el margen de seguridad que se debe garantizar debido al mismatch (archivo
celdaDES.sp). Si es necesario se deben realizar ajustes sobre Weas v Wsw, para

asegurar que (ecuacion (3.42)):

V™ + SAVES" < Viy < V™ — SAVE®

Un ejemplo del resultado de esta simulacién se muestra en la figura [5.9, donde
se observa como las variaciones de V5™ y Ve debido al efecto del mismatch,
deben permitir que la ecuacién (3.42) se cumpla, con lo cual se garantiza con una

alta probabilidad que los transistores Mgcs v Mgy permanezcan en saturacién.

Se debe comprobar que la resistencia de salida de la fuente LSB, cumple con el
valor requerido (esta prueba solo se realiza para la fuente LSB). Si no se alcanza

R, = 5GS) se debe ajustar la longitud del canal del transistor Mcag de acuerdo
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Figura 5.9: Ejemplo del resultado de la simulacion de monte carlo

con [3]:

Ry ~ Lesy/WeasLeas (5.8)

Para el diseno de cada fuente de corriente se debe escalar las dimensiones de tran-
sistor Mcg de acuerdo con la corriente deseada y se debe realizar, para cada una de
ellas, la seleccién de las minimas dimensiones de M¢cg v Mgy de la manera que se

explicé anteriormente. Con esto se asegura que cada celda funcione correctamente.

Hasta esta parte del diseno, sélo hemos tenido en cuenta los requerimientos del comporta-
miento estatico dejando casi a un lado los requerimientos del comportamiento dindmico. Los
pasos de la estrategia de disenio explicados anteriormente, se han enfocado ha tratar de reducir
al minimo las dimensiones de loas transistores que conforman las fuentes de corriente (Mg,
Meas, Msw) lo cual es la mejor opcién teniendo en cuenta el tiempo de establecimiento, el
CFT y la no-linealidad en la conmutacién, como se explico en el capitulo 4. Sin embargo, esta
no serd la mejor seleccién para reducir la magnitud del pico de voltaje que se presenta a la
salida del conversor durante el transitorio, cuando las fuentes de corriente son conmutadas.
Es posible llegar a un compromiso entre estas variables, realizando ajustes en las dimen-
siones de los transistores Mcag, Mgy de cada fuente de corriente utilizando las curvas de
Weas,Wsw vs tiempo de establecimiento y Weas,Wew vs Voii® de la respuesta al impulso
de la sistema (ecuacién (4.9)). Este ajuste no se hace necesario en la medida en que el valor

de la capacitancia de carga a la salida del conversor, puede llegar ha ser lo suficiente grande

como para mover hacia la izquierda los ceros que se encuentran en el plano derecho del lugar
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Figura 5.10: Variacion del pico del voltaje durante el transitorio.

de la raices del sistema, que describe la ecuacién (4.9). Para verificar este comportamiento,
se relizarén simulaciones del transitorio de conmutacién (en el caso en que todas las fuentes
LSB son desactivadas y al mismo tiempo todas las fuente MSB son activadas) para diferentes
valores de C',. Los resultados de esta simulacion se muestran en la figura'5.10. Como se puede
notar, para capacitancias de carga entre los 5pF' y 10pF el valor del pico maximo durante
el transitorio es muy reducido, por lo cual no se justifica realizar ajustes sobre el diseno de
los transistores que conforman las fuentes de corriente, si el valor de C, es muy elevado. El
diseno del DAC fue realizado para soportar una resistencia de carga de 10pF el cual, como
ya se anotd, es un valor tipico encontrado en la literatura para DACs de 12bits en tecnologia
CMOS de 0,35um.

5.2. Estrategia de diseno del latch

Las caracteristicas dindmicas del conversor, estdn estrechamente ligadas a las caracteristi-
cas del latch, como se mencion6 en el Capitulo 4, debido a que este dispositivo se encarga de
generar la senal que controla la conmutacion de las fuentes de corriente. La topologia de latch
que se utilizo en el disefio del DAC se muestra en la figura'5.11, tomada de la referencia [16].
Esta seleccion se llevd a cabo con base en simulaciones preliminares realizadas sobre varias
topologias encontradas en al literatura, donde se hizo evidente que esta configuracién de in-
versores permite obtener una alta velocidad y un buen comportamiento dinamico, empleando

pocos elementos. Dicha estructura esta conformada por un arreglo de inversores estaticos,
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que guardan momentdaneamente el bit-dato durante dos ciclos consecutivos de reloj. A con-
tinuacién se explica las dos etapas del funcionamiento de esta topologia, las cuales se ilustran

en el diagrama de tiempo de la figura 5.12 :

& El dato que llega al nodo de entrada del latch se propaga a través de los inversores
X1, X2 y X3, llevando a que en el drenador del los transistores de paso Ma y Ma’
se establezca dato v dato respectivamente, lo cual se debe mantener hasta que inicie el

ciclo de reloj. Estos inversores (X1, X2 y X3) se comportan como buffers [16].

& Cuando inicia el ciclo del reloj, el dato se carga en la configuracién de inversores (X4 y

X5) el cual se mantiene en los nodos de salida del latch durante todo el ciclo de reloj.

Este proceso se repite cada vez que se desee guardar un nuevo dato en la celda respectiva.

El diseno de esta topologia involucra las siguientes consideraciones:
1. El tiempo de propagacion del bit-dato desde la entrada del latch hasta el drenador de
Ma y Ma’, debe ser menor que el tiempo T'su (figura!5.12).

Vcelk

X1 X2 Ma X6
c2

dato o

1
Dato valido

CLK

Tclk

Ql

Figura 5.12: Diagrama de tiempo del funcionamiento del latch
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Figura 5.13: Resultados de simulacion del inversor.

2. La caida de voltaje drenador-surtidor del transistor Ma, debe permitir que el dato se

pueda cargar correctamente en el candado® que conforman los inversores X4 y X5.

3. El punto de cruce de la senal de salida del latch, debe cumplir con las caracteristicas

discutidas en el Capitulo 4.
4. La senal de salida debe permitir que la conmutacién sea simétrica.
Teniendo en cuenta las anteriores consideraciones se realizaron las siguientes simulaciones:

& Para el disefio de un inversor donde el tiempo de propagacion subida (tppy) v bajada
(tpmr) sean iguales, se realizé un barrido de la relacion Wp/Wn (Lp = Ln = minima
longitud) para los transistores que conforman el inversor, de acuerdo con las expresiones

20]:

kn{ £ }n VoD e kp{*F }»VoD 2 L b { L J (5:9)

lpHL =~
El resultado de esta simulacién se muestra en la figura [5.15a, donde Wp/Wn = 0,5
permite igualar los tiempos de propagacion (Para esta simulacién se utiliza el archivo
inversor.sp). Cabe destacar que a medida que el ancho de canal de los transistores au-
menta, conservando la relacion Wp/Wn =0.5, el tiempo de propagacién del inversor
se reducen de forma exponencial figura 5.15b. De esta manera los transistores que con-

forman el inversor tendran la misma capacidad de cargar y descargar las capacitancias

4Este es el nombre que se le da en al literatura a esta configuracién de inversores.
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Figura 5.14: Puntos de cruce de la senial Q y Q

conectadas al nodo de salida de dicho inversor, con lo cual se trata de garantizar la

consideracion (4).

El tiempo Tsu que se indica en la figura |5.12, depende principalmente del tiempo
de retraso del decodificador de codigo binario a cédigo de peso tnico, y en menor
proporcion del tiempo de retraso de los inversores X1, X2 y X3. Por esta razén no
se cuenta con un criterio determinante para la seleccién de estos dispositivos. Para
escoger un valor intermedio de Wp (Ln = Lp = minima longitud, Wn = 0,5Wp) que
cumpliese con los compromisos de area y de velocidad de conmutacion se utilizé la
figura 15.15b, en la cual para anchos de canal que esten por encima de Wp = 3,5um la
disminucién en el tiempo de propagacion no es tan significativa, debido a que entre W),
y el tiempo de propagacion del inversor existe una relaciéon casi exponencial. Con base

en esta consideracion, se escogieron los valores: Wp = 3,4um y W,, = 1,7um

Al realizar simulaciones preliminares sobre la configuracién de la figura \5.15a, se hizo
evidente que el punto de cruce de las sefiales Q y Q, para ciertos valores de Wp (Ln =
Lp = minima longitud, Wn = 0,5Wp) no es igual en ambos casos de conmutacion:
Q en bajada y @ en subida, Q en subida y @ en bajada, tal como se muestra en la
figura ' 5.14. Este efecto se presenta debido a que el proceso para cargar un dato en el
candado que conforman los inversores X4 y X5, se realiza sobre un lazo retroalimentado
de forma no-lineal entre dos estados estables: a medida que Q crece la sefial ) decrece.

Esto no permite cumplir con la consideracion (3).

Para determinar el tamano adecuado de los transistores que conforman los inversores

X4 y X5, se utilizé el circuito mostrado en la figura |5.15a. Se realizé un barrido del
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ancho de canal del transistor PMOS que conforma cada uno de los inversores, teniendo

en cuenta que Lp = Ln = minima longitud y que Wn = 0,5Wp (Para esta simulacion se

utiliza el archivo latch.sp). Adicionalmente, se ajusté las dimensiones del transistor Ma

y Ma’, de forma tal que la conmutacion del candado X4-X5 se realice correctamente.

Aunque esta eleccion es arbitraria, permitird determinar el comportamiento del punto

de cruce de las sefiales ) y @, en funcién del ancho de canal del transistor PMOS que

conforma estos inversores logicos.

Los resultados de esta simulacién se muestran en la figura 5. 15b. Se determiné que para

un Wp > 3,8um el punto de cruce de las sefiales Q v Q en ambos casos de conmutacién

son aproximadamente iguales. Este comportamiento se debe a que al aumentar las di-

Vcelk

(a) Circuito utilizado en la simulacién

Sefal de salida Q [V]

Punto de cruce de las sefiales [V]

35

I I I
25 3 35
Wp [um]

(b) Variacién del punto de cruce

[

0.5

25
tiempo [s]

(¢) Efecto de no-linealidad

Figura 5.15: Resultados de simulacion
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mensiones de los transistores que conforman el candado se reduce la resistencia de encen-
dido de los mismos, con lo cual se disminuye el efecto de no-linealidad en la conmutacién
(figura [5.15c). Esta misma simulacién se llevé a cabo para diferentes dimensiones de
Ma v Ma’, llevando a resultados muy semejantes a los obtenidos anteriormente en
cuanto al punto de cruce de las senales. Lo anterior se debe a la estructura simétrica
del circuito: en ambos nodos de Q y @ se introduce el mismo valor de capacitancia
como consecuencia de la presencia de Ma y Ma’'. De esta forma se escogié Wp = 4um

(teniendo en cuenta que Lp = Ln = minima longitud y que Wn = 0,5Wp).

Valiéndonos de los resultados obtenidos anteriormente, podemos encontrar las minimas
dimensiones de Ma y Ma’ que permiten que el dato se cargue correctamente en el
candado X4-X5. El primer paso es determinar el voltaje umbral de conmutaciéon en
la funcién de transferencia del par de inversores. Para este fin se utiliza el circuito de
la figura [5.16a realizando un barrido de Vin y de esta manera obtenemos la figura
5.106b de la cual resulta que Viymprar = 1,435V (Para esta simulacién se utilizé el archivo
candado.sp). Este es el valor minimo (Vin de Vpp a 0V) o méaximo (Vin de 0V a Vpp)
de voltaje Vin para que el candado pase de uno a otro estado estable. Los dos estados

estables y el estado inestable del candado X4-X5 se muestran en la figura [5.160.

El paso siguiente es analizar uno de los casos de conmutacién del candado, ya que por
simetria este analisis se puede aplicar de igual manera en ambos casos. Se tomé como

referencia: Q subida v @ en bajada. El momento en que @ inicia a conmutar de bajo

T T
Punto de operacion N
estable

=
X5 3 Voltaje

Vin

’ unto eracion
Vout / estable
h— - L L

(a) Circuito utilizado en la (b) Vout en funcién de Vin

simulacién

Figura 5.16: Funcion de transferencia del candado X4-X5
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Figura 5.17: Circuitos que representan los casos de conmutacion del candado X4-X5

a alto se presenta de acuerdo con el circuito de la figura |5.17a, en el cual se indica el
camino que debe seguir la corriente en el momento que la senal () se dispone a cambiar.
Debido a que los transistores que conducen permanecen la mayor parte del tiempo
en triodo, pueden ser remplazados dentro del circuito por su resistencia de encendido

r = 1/gm, simplificando el circuito a un divisor de voltaje.

V. — Vbp - Tan
=
T'mMp +rMa _I'TMn

(5.10)

El valor de resistencia ry;, tal que el voltaje @ (inicialmente es igual 0V) sea mayor

que Vimprar estarda dado por:

_ VDD

Vax

T"Ma TMn_TMn_TMp (511)

Aunque esta ecuacién es muy aproximada, permite tener de manera practica una idea

de las dimensiones que debe tener el transistor Ma.

El momento en que @ inicia la conmutacién, se presenta de acuerdo con el circuito de
la figura5.17b. De igual manera, la resistencia ry;,s debe permitir que el voltaje Q sea

menor que Ve (teniendo en cuenta que inicialmente es igual a Vpp).

Estos dos casos deben cumplirse al tiempo, si uno no se lleva a cabo, el otro no se
podra realizar, debido a que este proceso es realimentado: si () aumenta () disminuye.
Por lo tanto se debe garantizar que las dimensiones de ambos transistores, May Ma’,
permitan cumplir con las condiciones de conmutacion del candado y al mismo tiempo
conservar la simetria de la senal de salida del latch. De esta manera Ma y Ma’ se

deberan seleccionar con las mismas dimensiones.
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Figura 5.18: Variacion del valor de SFDR a 5M H z al incrementar el valor de Wy,

Se realizaron simulaciones sobre el circuito de la figura [5.15a (teniendo en cuenta las
consideraciones de Ma antes mencionadas), para diferentes valores de ancho de canal
(La longitud de canal se ajusto al minimo valor), lo cual permitié encontrar un valor
minimo Wy, = 1,6um. A medida que aumentamos W)y,, reducimos la resistencia de
encendido de este transistor, lo cual nos permite aumentar la velocidad de conmutacién
del candado. Este incremento en la velocidad del latch, trae como consecuencia un
incremento significativo del tamano del DAC®. El valor de Wy, = 1,6pm ofrece un
SFDR = 67,3dBc a 5M H z; si aumentamos el valor de Wj,, el incremento en SFFDR
no es muy significativo, tal como se muestra en la figura5.18 para un valor de Wy, =
2,1um. Por esta razon se seleccion6 Wy, = 1,6um y Ly, =minimo valor, sin embargo,

al realizar simulaciones sobre el layout fue necesario aumentar este valor a Wy, = 2um.

& El punto de cruce de las senales de salida del latch puede ser ajustado por medio de
los inversores X7 y X9, donde los transistores PMOS deben ser mas grandes que los
NMOS debido a que tienen menor movilidad (el punto de cruce debe estar por encima
de Vpp/2 ) [16]. La seleccién de las dimensiones de los transistores que conforman este
par de inversores, se realizé por medio de simulaciones iterativas (archivo celdaTR.sp),
ajustando el punto de cruce de las senales de acuerdo con las caracteristicas expuestas
en el Capitulo 4. Cabe destacar, que el disenio de X6 y X7 para una fuente de corriente

no sera el mas adecuado para otra fuente, ya que la carga capacitiva que vera el latch

El nimero de transistores Ma y Ma’ es igual al nimero de fuentes de corriente
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Figura 5.19: Ajuste del punto de cruce por medio del SEDR

no serd la misma; sin embargo este efecto se puede minimizar al realizar ajustes en la
dimensiones de los inversores X7 y X9, utilizando como referencia la medida de SFDR.
Un ejemplo de esta situacion se ilustra en la figura 5.19, donde se realiza el ajuste del
punto de cruce de la senal de control del latch para la fuentes LSB (figura figura [5.19a)
empleando la condicién de triodo de Mgy v M¢y,,. Como resultado se obtuvo que para
las dimensiones Wp = 3,5um, Wn = 1,5um y Ln = Lp = 0,35um de los inversores
X7 y X6, se consigue que solo un transistor (Mgy o Mgy,) conduzca a la vez. Para
esta condicién se obtiene un valor de SFFDR = —66,5dBc,a 5SMHz y F, = 200M H z,
como se muestra en la figura5.19b. Realizando ajustes iterativos sobre estos valores se
puede llegar a obtener un valor de SFDR = —67,6dBc (a 5MHz y F; = 200M Hz)
para Wp = 3, 1um,Wn = 1,5um y Ln = Lp = 0,35um, lo cual representa 1,1dB de

mejora para esta especificacion (figura [5.19).
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Capitulo 6

Layout, conclusiones y

recomendaciones

En este capitulo se presentard de manera resumida las consideraciones que se tuvieron
en cuenta en la realizacién del Layout del DAC disenado y los resultados de simulacion pos-
layout. La mayoria de estas consideraciones buscan minimizar el impacto de las variaciones
de los procesos de fabricacion sobre los dispositivos que conforman el DAC, tratando de que
después de implementado el circuito integrado se conserven las especificaciones del diseno
realizado. Adicionalmente, se indicaran las ventajas de la organizacion de las fuentes de
corriente de peso tnico que se utilizd en el diseno del Layout, sobre una configuracion de
fuentes contiguas. Al final de este capitulo se mostraran las especificaciones alcanzadas con
el diseno final, asi como también las conclusiones, observaciones y recomendaciones obtenidas

al culminar este trabajo.

6.1. Realizacién del layout

La realizacion del layout es una etapa fundamental en la implementaciéon del DAC, ya
que de esto depende que fisicamente el diseno realizado pueda funcionar correctamente. Por
esta razon se debe tratar que el diseno del layout, permita contrarrestar los efectos fisicos que
pueden afectar la operacién del circuito. Como se menciond en el capitulo 2, el mismatch es
el principal fenémeno que perturba la implementacién de un conversor digital-analdgico en la
arquitectura current steering empleando la tecnologia CMOS. El impacto del mismatch sobre
las especificaciones del DAC depende de las dimensiones, de la orientacién y de la ubicacion

del dispositivo dentro la oblea de silicio.

89
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Para entender claramente este fendémeno, trataremos de analizar como las caracteristicas
geométricas, la orientacion y la ubicacion del transistor, pueden generar variaciones en los
parametros de dicho transistor, e ilustraremos algunas estrategias que pueden ser empleadas
para mitigar el efecto de este fendémeno. Para realizar este analisis se utilizo como herramienta
de apoyo el libro The art of analog Layout de Alan Hastings [21], en el cual se hace un estudio
detallado de las posibles fuentes de mismatch y se discuten algunas de las consideraciones

que se deben tener en cuenta en la elaboracion de Layouts en tecnologia CMOS.

6.1.1. Caracteristicas geométricas

Como se menciono en el capitulo 3, un parametro P en un par de dispositivos considerados
como iguales, de dimensiones W x L y separados una distancia D,, varia de acuerdo con la
ecuacién (3.12):

A2
o} (AP) = W—”L + 82D
Esta ecuacién deja claro que si dos dispositivos tienen diferentes dimensiones, el valor de
o?(AP) serd mayor comparado con el caso en que fuesen iguales. La componente SgDi no
se tuvo en cuenta para el diseno preliminar de los transistores de las fuentes de corriente
(en el capitulo 5 solo se consideré el término de variaciones de corta distancia I;;—?’L), ya que
no se tenia conocimiento de cuan separados estarian estos transistores dentro del layout. De
acuerdo con esta expresion, la separacién entre los dispositivos se convierte en una fuente de
mismatch, la cual se puede minimizar si los transistores que se requieren sean iguales estan
ubicados lo mas cerca posible. El libro The art of analog Layout recomienda implementar
los transistores con grandes anchos de canal utilizando secciones o dedos (esta técnica divide
los grandes transistores en pequenos transistores colocados en paralelo), indicando que cada
una de estas secciones deben tener las mismas dimensiones que todas las demas secciones

que conforman el transistor. Esta técnica permite obtener un layuot mucha mas compacto,

reduciendo la distancia de separacién entre los dispositivos.

Este concepto fue aplicado en la elaboracion del layout de todo el DAC, principalmente en
el diseno del layout de las fuentes de corriente de peso tinico y de peso binario, como se muestra
en la figura 6.1. Los transistores que requieren grandes dimensiones fueron implementados
utilizando dedos, tratando de reducir el espaciamiento entre las fuentes de corriente para de

esta manera reducir el efecto del mismatch.



6.1. REALIZACION DEL LAYOUT 91

Fuentes de corriente de peso tinico

Fuentes de corriente de peso binario

Figura 6.1: Layout de las fuentes de corriente.

6.1.2. Caracteristicas de orientacion

Se debe tratar que los transistores estén orientados en la misma direccién, para evitar
variaciones en la movilidad. Esto se presenta debido a que la estructura molecular del silicio
hace que los electrones tengan una menor movilidad, si los dispositivos estan orientados en una
direccién diferente en la que estan orientadas las moléculas del cristal de silicio. Si un par de
transistores con las mismas dimensiones estan orientados en una sola direccién (figura 6.2a),
tendran la misma movilidad, lo cual no ocurre si estan orientados en diferentes direcciones
(figura [6.2b). En el diseno del layout de las fuentes de corriente, todos los transistores que
conforman las fuentes de corriente estdan orientados en una misma direccién (figura 6.1) para
evitar variaciones en la movilidad de los transistores que conforman las fuentes de corriente,
lo cual genera errores de no-linealidad INL y DNL (al cambiar la movilidad de los transistor

Mcs y Mcas cambiard el valor de corriente esperado por la fuente de corriente).

Cuando se elaboran transistores utilizando dedos es muy ttil emplear el concepto de
chirality: es la fraccion de los segmentos orientados a la derecha menos la fraccion de los seg-
mentos orientadas a la izquierda. Esta definicién se puede explicar con el siguiente ejemplo:
si tenemos un transistor con la estructura de dedos ABC, donde el segmento A y el segmento
C tienen orientacién derecha (drenador-surtidor) y el segmento B tiene orientacién izquierda
(surtidor-drenador), tal como se muestra en la figura (6.2c); por lo tanto tenemos que chirali-
ty:§ — % = % Los transistores que tiene igual chirality no presentaran variaciones entre ellos

debido a la orientacion. Esta se convierte en otra de las ventajes de utilizar dedos para im-
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Figura 6.2: Caracteristicas de orientacion de los transistores.

plementar transistores con grandes anchos de canal. Este concepto es vital para el diseno del
layout del transistor Mqg de las fuentes de corriente de peso tnico, las cuales deben manejar
el mismo valor de corriente. Para el transistor M¢g se utilizé un chirality = 0 (dos segmentos
drenador-surtidor y dos segmentos surtidor-drenador) y para Mcas se empled chirality = 0,

tal como se ilustra en la figura 6.5.

6.1.3. Caracteristicas de ubicacion

Como ya se menciono, si dos dispositivos considerados como iguales estan muy separados,
tendremos una mayor variacién de los parametros entre dichos dispositivos, comparado con el
caso en que la distancia de separacion entre ellos es reducida. Este efecto es critico cuando se
desean ubicar las fuentes de corriente de peso tnico, ya que cada una de ellas esta constituida
por transistores de grandes dimensiones y por lo tanto la distancia de separacion entre fuente y
fuente puede llegar a ser muy elevada. A este fenémeno se le suma el gradiente de temperatura,

el cual hace que los parametros de los transistores cambien en funcién de la temperatura y
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Figura 6.3: Layout de la fuente de corriente de peso unico.

de la ubicacion del dispositivo dentro de la oblea de silicio: entre mas separados estén los
dispositivos, mayor sera el valor de AT y mayor sera el valor de AP.

Para reducir el efecto del mismatch y del gradiente de temperatura, se han planteado
en la literatura diferentes configuraciones para la organizacion de las fuentes de corriente de
peso unico, las cuales ofrecen mejores resultados a cambio de un aumento considerable en la
complejidad de interconexion y en el area ocupada al implementar el DAC. Algunas de estas
configuraciones son expuestas en el articulo [22]. Debido a que el disenio del DAC debe permitir
obtener un dispositivo con dimensiones reducidas, se utilizé una de las configuraciones mas
sencillas presente en la literatura.

En la figura |6.4a se muestra la configuracién matricial empleada para la elaboracion del
layout de las 31 fuentes de corriente de peso tnico (2V:es — 1). El cuadro que aparece en
negro representa la fuente 32 de la matriz de 8 x 4 fuentes, la cual se incluye en el layout por
simetria, pero no participa en el funcionamiento del DAC. Para comprender las ventajas y
caracteristicas de esta organizacién, se discutira el siguiente ejemplo:

La desviacion de la corriente de una fuente de peso unico, considerando el efecto del
mismatch y del gradiente de temperatura pueden ser aproximados a través de la serie de

Taylor de la forma [22]:
Al(z,y) = by + bix + by + bgzy - - - (6.1)

Donde (x,y) es la coordenada de ubicacion de la fuente de corriente, de acuerdo con un

punto de referencia. Tomando los términos lineales de esta ecuacién y utilizando by = 0
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Figura 6.4: Configuracion de fuentes de corriente de peso unico.
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Figura 6.5: Variacion de Al(x,y) acumulado.

y by = by = 1 (estos valores son tomados por simplificar los calculos), Al(x,y) tendrd la
distribucién mostrada figura [6.4b (tomando como referencia el centro de la configuracién).
Un ejemplo de este cdlculo serfa: la coordenada de la fuente 6 es (x = 2,y = 1) y por lo tanto
Al(z,y) = 3 en esta ubicacion.

Si conmutamos la fuente 1 tendremos un AI(x,y) = —2, si conmutamos la fuente 2 el valor
acumulado de AI(z,y) es igual a 3.7 Al(x,y) = —2 4+ 2 = 0. Al conmutar las fuentes 3 y 4

tendremos que 2411 Al(x,y) = 0. Al conmutar una a una las 31 fuentes de corriente tendremos
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Figura 6.6: Porcentaje de mejora de |AI| acumulado en funcion de by y by.

un valor maximo |Al(x,y)| acumulado de 6, tal como se muestra en la figural6.5a. Efectuando
el mismo procedimiento para una configuracion de fuentes contiguas como la mostrada en
la figura [6.4c, obtenemos un valor méximo de |Al(x,y)| acumulado de 11 (figura [6.50).
Para verificar que la configuracion de la figura 6.4a es menos sensible que una configuracién
de fuentes contiguas al efecto del mismatch y al gradiente de temperatura, sin importar el
valor de by y by de la ecuacién (6.1), empleamos el siguiente procedimiento: variamos los
coeficientes by, by v para estos valores calculamos el porcentaje en que disminuye el maximo
valor de |AI(z,y)| acumulado , obteniendo la figura'6.6. Con este resultado podemos afirmar
que la configuracién que utilizamos para el diseno del layout de las fuentes de corriente de peso
unico (figura |6.4a), mejora en un 50 % a 70 % el valor méximo de |AI(x,y)| acumulado que
se obtiene con una configuracién de fuentes contiguas. Cabe anotar, que este configuracion
s6lo permite mitigar los términos lineales de la ecuacién (6.1), para eliminar los términos de
mayor orden se emplean técnicas mas complejas.

Hasta aqui hemos discutido sobre las variaciones de los parametros de los transistores,
considerando sélo las dimensiones, la orientacion y la ubicacion de dicho dispositivo. Sin
embargo, es necesario tener en cuenta que al implementar el layout se pueden presentar
fluctuaciones en los parametros que caracterizan al transistor, debido a las caracteristicas
fisicas de los procesos de fabricacién. Para reducir este efecto, se tuvieron en cuenta algunas
consideraciones para el diseno del layout del DAC, las cuales pueden ser aplicadas en general

a cualquier diseno de layout en tecnologia CMOS:

O No se deben ubicar contactos sobre areas activas de la compuerta del transistor, ya que
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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 reducir las caidas de voltaje en las lineas de tierra, se debe realizar una adecuada
conexién a sustrato utilizando varios contactos y empleando lineas lo suficientemente

anchas, para de esta manera reducir la resistencia de la conexion.

Cuando dentro de un mismo circuito integrado se manejaran senales digitales y analégi-
cas, la parte digital del circuito puede acoplarse a la parte analdgica a través del
sustrato. Para evitar esta situacion se utilizan las llamadas guardas, las cuales con-

sisten en una linea de difusiéon que rodea al circuito analégico (o al circuito digital),

Guarda

Circuito digital

1
1
1
1
1
1
1
+ | Circuito analégico
1
1
1
1
1
1
1

(a) Caracteristicas de

(¢) Guardas en el switch

Figura 6.7: Caracteristicas de las guardas.
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Latches y Switches de las fuentes de
/4 corriente de peso tinico

Fuentes de corriente de peso tnico

Decodificador

"~ ™ Nodos de salida
Fuentes de corriente Latches de las fuentes de

de peso binario Corriente de peso binario

Figura 6.8: Layout del conversor digital-analogico.

aislando de este forma las senales digitales de las senales analdgicas. Este concepto se
ilustra en la figura |6.7a. Las lineas de guarda pueden ser implementadas utilizando
difusion-N o difusién-P, con conexién a tierra analdgica o con conexién a un voltaje
en modo comun [3]. El conjunto de fuentes de corriente de peso tinico y de peso bina-
rio, fueron rodeadas con una guarda implementada con difusién-N y conexion a tierra
analdgica, tal como se muestra en la figura|6.7b. Lo mismo se hizo con cada uno de los
switches (figura |6.7c), para evitar el acople de las senales digitales del decodificador y

de los latches a la senial de salida del conversor.

Para finalizar esta seccién presentaremos el layout del conversor digital-analdgico, el cual se
muestra en la figura 6.8, indicando cada una de los bloques funcionales del DAC implemen-
tado en la arquitectura current steering. Cabe destacar que se utilizaron 3 niveles de metal
para realizar la interconexién de los diferentes bloques, permitiendo reducir las capacitancias
parasitas asociadas a cada nodo y al mismo tiempo cumplir con los requerimientos de ancho

de camino, de acuerdo con el valor de corriente que se espera circule por dicho camino.
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6.2. Especificaciones del DAC

En la tabla 6.1 se indica el valor obtenido para cada una de las especificaciones del DAC

disenado, cumpliendo con todos los requerimientos del estandar Bluetooth.

Tabla 6.1: Especificaciones del DAC disenado

Especificaciéon Valor Grafica de simulacién
Corriente de escala completa (Ipg) 20 A
Voltaje de escala completa (Vpg) 500mV

Tono de 5SMHZ

1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
Tiempo [s] %107

Error de Offset 0,04 %
THD (Fy =200MHz, Fyyy = 1M H2) 0,64 %
THD (Fy =200MHz, Fyyy = 5MH?2) 0,78 %
THD (Fy =200MHz, Fyy = 10MHz) 1,32%
THD (Fs =200MHz, Fyyy = 15MHz) 1,45 %

INL 0,18LSB

0.2LSB

0.15L.SB

Z oiLsBf

0.05LSB-

o I 1 1 1 1 1 1 1
0 500 1000 1500 2000 2500 3000 3500 4000
X
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Especificacién Valor Grafica de simulacién
DNL 0,04LSB
0.01LSB
0.04LSB
Zooaiss

SFDR (Fs =200MHz, Foyy = 1M Hz) 74dBc

Potencia Normalizada [dBc]

[

0 20M 40M 60M 80M 100M O 20M 40M 60M 80M
Frecuencia [Hz]

SFDR (Fs =200M Hz, Fp = 5MHz) 68dBc

Potencia Normalizada [dBc]

AL

0 20MHz 40MHz 60MHz 80MHz 100MHz
Frecuencia [Hz]
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Especificacion Valor Grafica de simulacién
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6.3. Conclusiones y observaciones

En este documento hemos presentado el disenio de un conversor digital-analégico, para ser
utilizado dentro de la etapa de transmision de un transceiver integrado en tecnologia CMOS,
cumpliendo con las especificaciones minimas del estandar Bluetooth. Todas las consideraciones
que se discutieron en este trabajo, han permitido iniciarme en el diseno de circuitos integra-
dos, ddndome herramientas para seleccionar y caracterizar un conversor digital-analégico.
Haciendo uso de estas herramientas, pude como disenador llegar a las siguientes conclusiones

y observaciones.

O El primer paso para el disefio un conversor digital-analégico debe ser la seleccién del
nimero de bits de la palabra digital de entrada, ya que las especificaciones de SNR
y SFDR estan restringidas por un valor limite, debido a la limitada resolucién del
conversor. Habra un punto en el diseno en el que no se puede seguir aumentando estas
especificaciones a nuestra voluntad, ya que el nimero de bits determina directamente
la relaciéon senal a ruido del conversor y el valor de SFDR no podra ser mayor que este
valor de SNR. Para un conversor de 12bits la maxima relacién senal a ruido sera de
76dB, en otras palabras, al introducir un tono al DAC tendremos una relacién méaxima
entre la potencia del tono y el piso de ruido de 76dB. Lo anterior indica que el maximo
valor que se puede obtener para la especificacién de SFDR serd de 76dB, en el caso ideal
en que no existan armonicos. Por lo tanto el diseno debe iniciar el diseno seleccionando
el nimero de bits con los cuales se puedan alcanzar las especificaciones de SNR y de
SEFDR.

O La velocidad a la cual se entregan los datos al conversor digital-analégico, se debe
seleccionar de un valor superior al ancho de banda requerido por la aplicacién, de
manera que podamos reducir la complejidad del filtro pasa bajos a la salida del DAC.
Sin embargo, si esta frecuencia es muy elevada estaremos invirtiendo cantidades exce-
sivas de potencia y de area en la implementacion del DAC, perdiendo todo sentido
esta consideracion. Al seleccionar la frecuencia de entrega de datos del conversor, el
diseniador debe comprometer la complejidad en la implementacion del DAC y la exigen-

cia sobre el filtro, dandole un uso eficiente a los recursos.

O El efecto del mismatch sobre la especificaciones del DAC en la arquitectura current
steering, puede ser mitigado empleando mayor area en el diseno de las fuentes de corri-

ente y mediante técnicas mas elaboradas para la realizacién del Layout. Debido a esto,
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si queremos una alta probabilidad de que el circuito integrado funcione al ser implemen-
tado, debemos emplear transistores grandes lo cual limita el ancho de banda del conver-
sor. Para reducir este efecto podemos aumentar el nimero de fuentes segmentadas, ya
que con esta técnica cambiamos fuentes de corriente MSBs realizadas con transistores
grandes, por varias fuentes de menor peso y con transistores mas pequenos. Sin embar-
go, cuando se utilizan muchas fuentes segmentadas conduce a una mayor complejidad

del layout y por lo tanto mayor area ocupada por el chip.

Para realizar el disenio de un DAC donde los parametros INL y DNL estén por debajo del
valor minimo requerido para que el conversor sea mondétono, es necesario que durante el
diseno se tenga en cuenta la componente de error debido al mismatch y la componente
de error debido a las variaciones de resistencia de salida. No obstante, el parametro
DNL es menos sensible que el parametro INL a las variaciones de resistencia de salida
del DAC: si el valor de INL cumple con el requerimiento de 0.5LSB, el valor de DNL
estard alrededor de 1 x 107*LSB (en la arquitectura current-steering). Por lo tanto
durante el diseno de las fuentes de corriente la componente de error de no linealidad

diferencial debido al mismatch puede ser despreciada.

El diseno de las fuentes de corriente del DAC en la arquitectura current steering, debe
estar enfocado principalmente a cumplir con los requerimientos debido al mismatch,
ya que estos tienen mayor trascendencia que los demés requerimientos del comporta-
miento estatico: el efecto del mismatch sobre las especificaciones del DAC, determina
las dimensiones minimas del transistor Mcg v el voltaje de polarizacion Vg, ademéas
demarca un limite para las dimensiones de Moas v Mgy de acuerdo con las variaciones

en la polarizacién debido a las fluctuaciones de V; y f3.

Cuando se desea determinar un nimero adecuado de fuentes de corriente segmentadas
que permita cumplir con las especificaciones que exige la aplicacion, se emplea el reque-
rimiento de INL y DNL debido al mismatch como criterio de seleccion. Sin embargo, el
peor caso de error DNL debido a este requerimiento, debe ser mucho menor que el valor
esperado para la especificacion INL, ya que el error de no linealidad diferencial (DN L)
que se acumula en cada transicion puede llegar a representar un error de no linealidad
integral, superior al valor deseado. A medida que reducimos el valor esperado para el
peor caso de DNL (por debajo del error INL), aumentara el niimero de fuentes segmen-
tadas y al mismo tiempo se incrementard la complejidad de interconexién y el tamano

del decodificador que controla las fuentes de corriente de peso tinico. De esta manera, a
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medida que la aplicacién exija un menor valor de error DNL e INL, se deberd emplear

mas area en implementar el conversor digital-analdgico.

O La seleccion del voltaje de polarizacién Vg, establece el area que se debe emplear para
el transistor Mgg para cumplir con el requerimiento de error de no-linealidad debido al
mismatch, para un determinado valor de Az y de Ay, . Si el proceso de fabricacién tiene
un alto valor de Ag y de Ay,, serd necesario utilizar un voltaje Vp; elevado o emplear
mayor area para el diseno de las fuentes de corriente. Si las dimensiones del transistor
son muy grandes habra mayores capacitancias y por lo tanto el ancho de banda del
conversor se verd limitado. De esta forma, un DAC tendrd mayor ancho de banda si el
proceso de fabricaciéon que se emplea en la implementacion de dicho conversor, ofrece

un mejor comportamiento de los parametros del transistor al efecto del mismatch.

(O Cuando se utilizan transistores NMOS para el diseno de las fuentes de corriente, se debe
tener mucho cuidado en la seleccion del tipo de transistor que se utiliza como switch
(NMOS o PMOS). Aparentemente se esperaria que la mejor seleccién con respecto a
velocidad y area fuese un transistor NMOS debido a su mayor movilidad, sin embargo,
se pudo demostrar que para nuestro caso (tecnologia AMS 0,35um C35B4) el transistor
PMOS tendra un mejor comportamiento de acuerdo con el requerimiento de velocidad y
area, debido a que el transistor PMOS (como switch de una fuente NMOS) no presentan
efecto cuerpo y como consecuencia tiene una menor resistencia de encendido que un

transistor NMOS, con las mismas dimensiones.
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6.4. Recomendaciones para trabajos futuros

Al valorar personalmente el trabajo de diseno que se lleva a cabo en este documento,
salen a relucir ciertas consideraciones que pueden ser tenidas en cuenta en futuros trabajos

de diseno, de manera que se puedan obtener mejores resultados.

O En el diseno de un conversor digital-analogico para ser utilizado dentro de un sistema
de transmision de radio frecuencias, se debe cuantificar el efecto que tienen los demés
bloques que conforman el sistema sobre la senal que entrega el DAC, para de esta
forma no llegar a sobredimensionar el diseno. Es claro que el disenno de un DAC para
una aplicacién de RF, parte de las especificaciones requeridas por el sistema y no
de las caracteristicas de los bloque que conforman dicho sistema. Sin embargo, un
conocimiento detallado de cada uno de estos bloques permitirda determinar hasta que
punto se puede llevar las especificaciones del conversor, de tal manera que al pasar a
frecuencias RF la senal banda base que entrega el DAC, la senal resultante a la salida
del sistema cumpla con las especificaciones exigidas por el estandar de modulacion.

Esto permitird hacer un mejor uso de los recursos de area y potencia.

O La seleccién de una arquitectura adecuada para el diseno un conversor digital-analégico
dentro de una determinada aplicacion, debe estar acompanada de simulaciones preli-
minares. Esto nos permitira conocer en detalle cada una de las ventajes y desventajas

de una determinada arquitectura.

O El diseno de las fuentes de corriente dentro de la arquitectura current-steering, se puede
realizar pensando en ajustar las minimas dimensiones de los transistores que permi-
tan cumplir con todos los requerimientos del comportamiento estatico. Al reducir al
minimo valor requerido las dimensiones de los transistores, obtendremos un conversor
digital-analégico con una alta velocidad pero con altos valores de picos de voltajes del
transitorio, que ocurre durante la conmutacion entre los diferentes estados de conver-
sion. A pesar de esto, el valor de la capacitancia de carga a la salida del DAC podra ser
lo suficientemente grande para reducir estos picos a un valor moderado, lo cual hace
que no sea necesario realizar nuevos ajustes sobre las dimensiones de los transistores

que conforman las fuentes de corriente.

O Para tener una alta probabilidad de que después de implementado el DAC, el diseno
cumpla con las especificaciones exigidas por la aplicacion, se deben emplear técnicas de

layout mucho mas elaboradas. En este trabajo el layout se elaboré con la técnica mas
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sencilla encontrada en la literatura, ya que no se contaba con un software especializado
para realizar la compleja interconexion que demandan estas técnicas. Se recomienda
hacer un estudio mucho mas fuerte sobre la elaboracién del diseno del layout, si se
requiere obtener un diseno mucha mas robusto a las variaciones en los procesos de

fabricacion y al gradiente de temperatura.

() Para la seleccién de la corriente I gp se recomienda realizar un proceso iterativo emple-
ando simulaciones de ancho de banda para diferentes valores de I1sg, los cuales deben
ser superiores al valor minimo exigido debido al requerimiento de ruido de cuantizacion.
En cada simulacion se mide el error INL que introduce el error de establecimiento de
la senal en el peor caso de velocidad de conmutacién, eligiendo un valor de corriente
I1sp que permita obtener un valor de INL (debido al error de establecimiento) casi

despreciable.
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Apéndice A
Setup de simulacion

Para la simulacion del diseno del conversor digital-analdgico, se utilizd el software de
simulacion HSPICE. A continuacién ilustraremos las consideraciones mas relevantes que se

tuvieron en cuenta en las simulaciones realizadas.

A.1. Simulacién de la respuesta transitoria del DAC

Para configurar la simulaciéon de la respuesta transitoria del DAC, se emplearon los

siguientes comandos en el archivo de simulacién.

.option absmos=1e-12 relmos=0.0001 relv=0.0001 absv=1le-11
+ dvdt=4 delmax=2e-9

.option trcon=-1 rmax=1

.tran 0.01n 1015n 15n

.vec datos

En primera instancia se debe configurar el simulador para que los datos de salida de corri-
ente y de voltaje de los transistores MOS, tengan una baja tolerancia al error, ajustando
las opciones absmos=1e-12 (tolerancia al error de la corriente de dreno en los dispositivos
MOSFETS), relmos=0.0001 (tolerancia relativa al error de la corriente de dreno en los
dispositivos MOSFETSs de iteracién a iteracién), relv=0.0001 (tolerancia relativa al error
en el valor de un voltaje de iteracién a iteracién) absv=1e-11 (minimo valor absoluto del
valor de un voltaje). De igual forma, para asegurar la conversién del anélisis transitorio se

debe desactivar el modo de ajuste automatico del paso de iteracion que tiene el simulador

107
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por defecto, empleando la opcién trcon=-1, para de esta manera poder configurar el paso
maximo utilizando la opcién rmax.

Para poder realizar el analisis de la respuesta transitoria del conversor a una determi-
nada entrada digital, se utiliz6 el comando .vec, el cual permite variar la entrada digital de
conversor a una frecuencia de entrega de datos. El vector de la palabra digital de entrada que
se quiere representar, se debe escribir en un archivo de texto a parte del archivo de simulacion

con la siguiente cabecera (en este caso no se incluye la decodificacion):

radix 1111111111111111111111111111111
1111111

vname dl d2 d3 d4 d5 d6 d7 d8 d9 d10 di1 d12 413 di14 d15 d16 d17 418
d19 d20 d21 d22 d23 d24 425 426 d27 d28 d29 d30 d31 d32 d33 434
d35 d36 d37 d38
I0ITIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIII
ITITITI

tunit ns

period 5
*vectores
oooo0000111111111111111100000000000
0000
0100001111111 111111111100000000000
0000

Con la opcién radix definimos el nimero de bits de la palabra digital de entrada, con vname
le damos un nombre cada uno de los bits (el mismo nombre del nodo de entrada del dato
de cada latch) y con el opcién I0 indicamos que la palabra digital funcionard como entrada.
Por medio de la opcién tunit y period, definimos la frecuencia de entrega de datos. Para
determinar la respuesta del DAC aun onda seno, es necesario escribir el vector con cada una
de las muestras de la senal, las cuales deben ser tomadas a la misma frecuencia de entrega

de datos del conversor.

A.2. Simulacion de la respuesta en frecuencia del DAC

Para relizar las mediciones de SFDR y THD, se utilizo la siguiente linea de comandos:



A.3. SIMULACIONES DE MONTE CARLO 109

.fft V(r2,r1) start=15n stop=1015n format=norm fmax=100e6 fmin=0 freq=5e6
NP=50000 window=harris

.fft V(r2,rl) start=15n stop=10156n format=norm fmax=100e6 fmin=0 freq=5e6
NP=50000 window=hann

.option fftout

El comando .fft permite encontrar la transformado discreta de Fourier, de la senal de salida
del conversor, definiendo el tiempo inicial y tiempo final del transitorio que se quiere analizar
por medio de las opciones start=15n stop=1015n, ajustando el nimero de puntos (NP) que
se tomaran de esta senal para realizar la transformada discreta de Fourier. Adicionalmente,
se puede configurar el simulador para que al generar el archivo de salida .£ft0, la potencia
de los armoénicos este normalizada a la potencia del armoénico principal a través de la opcién
format=norm. Para realizar el calculo de THD se utiliza la opcién fftout el cual entrega
la distorsiéon armoénica de la senal, considerando los armoénicos de la frecuencia freq que se
encuentren entre las frecuencias fmax y fmin. Para reducir el error de la transformada discreta
de Fourier de una senal finita en tiempo, el software HSPICE utiliza algunos métodos
numeéricos, los cuales son usados de acuerdo con la medida que se va a realizar. En el manual
de usuario de este software se encuentran las caracteristicas de cada uno de estos métodos.
Para realizar esta simulacién se emplearon los métodos de Hamming (window=hann) y de
Blackman-Harris( window =harris), los cuales ofrecen bajos niveles de error en la medida
de la potencia de los armonicos. Para cada simulacion se debe comparar los datos obtenidos

al utilizar ambos métodos.

A.3. Simulaciones de Monte Carlo

Las simulaciéon de Monte Carlo fue utilizada para medir las variaciones de voltaje y de
corriente que ocurren en las fuentes de corriente debido al mismatch. Para llevar a cabo esta

simulacion se utilizaron las siguientes lineas de comando:

.include modpsw.mod

.include modncas.mod

.include modncs.mod

.param wl=1.3bu w2=0.7u w3=0.7u Lcs=12u lcas=0.425u
.param vtcas=agauss(0.5579,’8.2e-9/sqrt (w2*0.435u)’,1)
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vtcs=agauss(0.5579,°8.2e-9/sqrt (Lcs*wl) ’)
vtsw=agauss(-0.7715,’14.2e-9/sqrt (w3*0.35u) ’)
uocas=gauss (467.1,’0.01%0.2e-6/sqrt (w2*0.35u) ’)
uocs=gauss(467.1,°0.01*%0.2e-6/sqrt (Lcs*wl)’)
uosw=gauss(131.4,°0.01*0.4e-6/sqrt (w3*0.35u) ’)
.dc monte=100

Como se puede notar, para conocer el efecto del mismatch sobre los parametros V; y 3 de
los transistores Mcg, Mcas v Mgsw, se debe incluir como un parametro de la simulacion
la variacién en una distribuciéon Gaussiana del valor de V; y de u, de cada transistor, por
medio del comando agauss (variaciéon nominal, V; ) y gauss(variacién relativa, p,). A estos
comandos se le debe suministrar la media (valor real del parametro en el modelo utilizado)
y la desviacién estandar (ecuacion(3.12)) respectivamente, de cada uno de los pardmetros.
Para realizar esta simulacion, se debe incluir los nuevos valores de V; y u, en los modelos
de cada transistor por separado, es decir, cada transistor tendra un modelo diferente. Adi-
cionalmente se debe utilizar el comando .dc monte=100, con lo cual se le indica al simulador
que tome 100 muestras aleatorias del valor de V; y p,, y encuentre el punto de operacién del
circuito. Este simulaciéon generard un archivo de salida .sw0 con el valor de cada variable de

corriente y de voltaje, para cada una de las 100 muestras.
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