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Resumen

Las nuevas generaciones de sistemas de comunicaciones digitales demandan
conversores analégico-digitales (ADCs) de cada vez mayor precisién debido a la
necesidad de incrementar la capacidad de transmisién de datos. Arquitecturas de
Registros de Aproximaciones Sucesivas (SAR) son ampliamente utilizadas en los
sistemas actuales, pero se vuelven ineficientes para altas resoluciones. Por esta razon,
se deben implementar topologias tipo pipeline o SAR-pipelined que implementan
sucesivas etapas de digitalizacién separadas por amplificadores de residuo. Dicho
bloque juega un papel fundamental en el desempeno final del ADC, por lo que
se requiere que éste sea de bajo consumo, alta velocidad y no introduzca una
componente de ruido significativa.

En este Proyecto Final se presenta el diseno esquemadtico, caracterizacion y
comparacion de dos topologias de amplificadores de residuo para su utilizaciéon en
un ADC de tipo SAR-pipeline de 2 etapas, que trabaja a una frecuencia de 100
MS/s y cuenta con una resolucién efectiva de 10 bits.

Finalmente, se realizo el diseno de layout de la topologia con mejor desempeno
para obtener resultados post-layout. El diseno fue realizado en tecnologia CMOS de
65 nm.
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Capitulo 1

Introduccion

1.1. Motivacion

La industria de las comunicaciones digitales por fibra Ooptica utiliza
sistemas de transmision y recepciéon basados en Procesamiento Digital de
Senales (DSP), que pueden ser implementados en tecnologia Complementary
Metal-Ozxide—Semiconductor (CMOS) y fabricarse a gran escala y bajo costo. En
todo sistema receptor la senal es adquirida por un enlace de fibra 6ptica, convertida
del dominio 6ptico al eléctrico y digitalizada para luego ser procesada por un sistema
DSP. Estos circuitos que involucran seniales en ambos dominios (digital y analégico)
son conocidos como circuitos de sefial mixta.

El elemento encargado de la digitalizacién de la senal es el ADC. Con el aumento
de las tasas de transferencia de simbolos utilizadas por los sistemas de comunicacion
actuales, los anchos de banda requeridos son cada vez mas altos, llegando en un
futuro cercano a alcanzar frecuencias de muestro del orden de los 200-250 GHz.
La técnica més utilizada para lograr ADCs de alta velocidad es el entrelazado
temporal o Time Interleaving (TI) [3]. Esta técnica consiste en la paralelizacién
de varios ADCs que operan con un desfasaje temporal, permitiendo alcanzar tasas
de muestreo iguales a la de un conversor multiplicada por la cantidad total de
conversores utilizada.

Adicionalmente, los esquemas de modulaciéon utilizados son cada vez mas
complejos con el objetivo de transmitir una mayor cantidad de informacién con
el mismo ancho de banda. En el futuro se utilizaran esquemas como QAM-64 o
QAM-256 [6]. Incrementar el orden de modulacién aumenta la sensibilidad al ruido,
por lo que los proximos ADCs deben lograr altos desempenos en este aspecto.

En la actualidad, los ADCs utilizados en receptores épticos son de resoluciones
medias (6-8 bits). La topologia més comin para alcanzar estas resoluciones es la
SAR ya que, combinada con técnicas de TI, permite alcanzar una elevada eficiencia
y alta velocidad.

Sin embargo, si se desea alcanzar una resolucion de 9, 10 o mas bits es necesario
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CAPITULO 1. INTRODUCCION

implementar topologias tipo pipeline [1, 2]. Este tipo de conversores tradicionalmente
constan de sucesivas etapas cuantizadoras de baja resoluciéon, y por lo tanto
baja complejidad, conectadas entre si a través de amplificadores de residuo. El
desempeno final de la conversién depende en gran medida de las caracteristicas
de estos amplificadores, su consumo, Signal-to-Noise-and-Distortion Ratio (SNDR),
ganancia, etc.

Por todo lo mencionado anteriormente, es necesario orientar la investigacion
hacia la busqueda de ADCs que mejoren la eficiencia, velocidad y precision de la
conversion. En particular, es de interés el estudio de distintos tipos de amplificadores
de residuo que puedan mejorar el desempeno de los conversores en alguno, varios o
todos los aspectos mencionados.

1.2. Objeto y Alcance del Trabajo

Este Proyecto Final de grado tiene como objetivo principal disenar, caracterizar
y comparar circuitos amplificadores de alta velocidad con el fin de evaluar su
desempeno como amplificadores de residuo en ADCs SAR-pipelined de elevada
frecuencia de muestreo, moderada-alta resolucion y eficiencia energética.

El plan propuesto plantea el desarrollo de dos topologias distintas vy
su comparacién mediante un conjunto de métricas preestablecidas (ganancia,
linealidad, velocidad, consumo, etc.).

Los objetivos especificos propuestos al inicio del trabajo de grado se detallan a
continuacion:

» Caracterizar las siguientes topologias amplificadoras: amplificador dindamico y
amplificador estatico. Para cada topologia se desarrollara un diseno preliminar
y los test-benchs pertinentes para evaluar las métricas a comparar.

= Completar el flujo de disenio de la topologia con mejor desempeno general.
Esto incluye la verificacion del esquematico, diseno de layout, extraccion de
parasitos y simulaciones post-layout.

1.3. Marco de trabajo

Este trabajo parte del desarrollo de un ADC SAR-pipelined desarrollado por
un estudiante de maestria como parte de su trabajo de tesis. Los amplificadores
fueron disenados a partir de una serie de requerimientos derivados de las
caracteristicas particulares de dicho conversor. No obstante, el proceso de diseno y las
conclusiones son relativamente independientes del valor exacto de los requerimientos.
A continuacién, se realiza una breve introduccién sobre ADC SAR-pipelined y se
extraen las especificaciones necesarias.
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CAPITULO 1. INTRODUCCION

1.3.1. ADC SAR-pipelined

Este tipo de arquitecturas permite alcanzar una resolucion de N bits mediante
la implementacion de dos etapas de m y n bits, siendo m + n = N, conectadas por
un amplificador de residuo. Aumentar la ganancia entre etapas permite reducir la
exigencia de cada una individualmente. En la Figura 1.1 se presenta el diagrama
simplificado de la arquitectura de un ADC SAR-pipelined con una resolucion
nominal de 10 bits, compuesto por dos etapas de 5 y 6 bits (la segunda etapa
tiene un bit extra de redundancia que se utiliza para correccién de errores).

| SINCRONISMO |

ETAPA 1 ETAPA 2

ViN+ \ +

>
T&H CDAC COMP T&H CDAC ’

o0—p

‘ Tl 1

1

| LOGICA I: AMPLIFICADOR | LOGICA
DE RESIDUO

|
b

WY
1
Il

ALINEACION <
Dout <4:0> TEMPORAL Y Dout <5:0>
"] CORRECCION [~
DE ERRORES

¢Dout <9:0>

Figura 1.1: Arquitectura de un ADC SAR-pipelined de dos etapas.

Cada etapa SAR consta de un track € hold, un Conversor Digital-Analdgico
Capacitivo (CDAC), un comparador y una serie de circuitos légicos dedicados a
control y calibracion del resto del sistema. Las salidas de ambas etapas de baja
resolucion se alinean en el dominio del tiempo e ingresan al circuito de correccion
digital de errores donde se obtienen el resultado final de la conversion, con una
resolucion mayor que la de ambas etapas.

El bloque de mayor consumo de un ADC SAR es el comparador, al punto que
para altas resoluciones la arquitectura se vuelve muy ineficiente. La arquitectura
pipeline introduce un amplificador de residuo entre etapas de menor resolucién
relajando asi la exigencia sobre cada comparador. Sin embargo, esto provoca que
el amplificador de residuo se convierta en el bloque critico de la arquitectura en
términos de consumo, velocidad y ruido.
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CAPITULO 1. INTRODUCCION

Ganancia del Amplificador

La ganancia del amplificador de residuo impacta sobre la Relacién Senal Ruido
(SNR) del comparador de la segunda etapa. Para un ADC de resolucién 5b-5b'; la
ganancia 6ptima para minimizar el consumo de la segunda etapa es de 2° = 32
veces [2]. Sin embargo, para lograr ganancias de ese orden se debe utilizar un
amplificador multietapa que reduce el ancho de banda y aumenta el consumo,
venciendo el propésito de la topologia. Una alternativa consiste en reducir las
tensiones de referencia de la segunda etapa, relajando el requerimiento de ganancia
del amplificador de residuo manteniendo la coherencia de la conversion; de esta
manera se puede mantener el desempenio del ADC con una menor ganancia inter-
etapa.

El ADC tomado como referencia para este trabajo (Figura 1.1) impone como
requerimiento una ganancia de 4 veces. Una topologia comunmente utilizada en
la bibliografia es el amplificador dindmico [4], debido a su alta velocidad y bajo
consumo. Existen también variantes [5] de éste que mejoran distintos aspectos como
ganancia, ruido y consumo.

Distorsién y Ruido

La SNDR es un factor muy importante que debe tenerse en cuenta en el diseno
del amplificador de residuo, ya que esta deben ser tal que no deteriore el proceso de
digitalizacion de la segunda etapa. Una forma mas practica de expresar la SNDR es
a través del Numero Efectivo de Bits (ENOB), comunmente utilizado como medida
del rango dinamico de los ADCs. Mediante esta métrica se puede relacionar el ruido
y la distorsion del amplificador de residuo con la cantidad efectiva de bits que tendra
la segunda etapa del pipeline.

Tomando como referencia la arquitectura de la Figura 1.1 se establece como
requerimiento del amplificador de residuo un ENOB mayor 6 bits de manera que no
perjudique el rango dindamico de la segunda etapa.

Ademas, para las especificaciones de distorsion y ruido es necesario definir el
rango dinamico de la entrada. La tension diferencial de entrada del amplificador de
residuo dependera de la tension méaxima a la entrada del ADC y del nimero de
bits de la primera etapa; para una entrada diferencial maxima de 300 mV pico; la
amplitud del residuo de la digitalizacién entonces serd Vig = 300 mV /25 ~ 10 mV
pico. Se disenaron los amplificadores para un ADC de modo comun alto, por lo que
esta tension deberd ser de aproximadamente 900 mV teniendo en cuenta la entrada
diferencial.

'El sexto bit en la segunda etapa de la Figura 1.1 cumple una funcién en la correccién de
errores.
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CAPITULO 1. INTRODUCCION

Frecuencia de Muestreo y Capacidad de Carga

La frecuencia de muestreo estara determinada por la senal de sincronismo del
ADC, y se establecié en 100 MHz.

La capacidad de carga sera la capacidad de entrada del CDAC de la segunda
etapa. En este trabajo se utilizé una capacidad single-ended Cy, = 300 fF.

1.3.2. Especificaciones

A partir de lo mencionado, en la Tabla 1.1 se presenta un listado de las
especificaciones que deben cumplir los amplificadores disenados en este trabajo.

Ganancia [V/V] >4
ENOB [bits] >6
Tensién de modo comiin de entrada [mV] ~ 900
Tension diferencial de entrada (full-scale) [mV] | 10
Frecuencia de muestreo [MHz] 100
Capacidad de carga (Cp) [fF] 300

Tabla 1.1: Resumen de las especificaciones sobre el amplificador de residuo.

En lo que respecta a la comparativa entre topologias, se tendra en cuenta la
complejidad para alcanzar estas especificaciones. Adicionalmente, se evaluara el
consumo que si bien no tiene un requerimiento numeérico definido, debe ser lo menor
posible para no impactar en el consumo total del ADC.

1.3.3. Organizacién del Informe

En el Capitulo 2 se detalla el diseno del amplificador dinamico en tecnologia
TSMC de 65 nm y se presentan los resultados de simulacion a nivel esquematico.

En el Capitulo 3 se detalla el diseno del amplificador estatico en tecnologia TSMC
de 65 nm y se presentan los resultados de simulacién a nivel esquematico.

En el Capitulo 4 se realiza la comparacion de los resultados obtenidos en los
capitulos anteriores y se determina qué topologia es més adecuada como amplificador
de residuo en un ADC SAR-pipelined. Luego, se realiza el diseno de layout y se
finaliza con simulaciones post-layout para verificar el correcto funcionamiento del
dispositivo.

Por 1ltimo, en el Capitulo 5 se resumen las conclusiones mas importantes del
trabajo desarrollado y se realizan los comentarios finales.
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Capitulo 2

Amplificador dinamico

En este capitulo se presenta el diseno del amplificador dindamico. La principal
caracteristica de esta topologia es su bajo consumo, ya que no utiliza corriente
estatica para su polarizacién. Teniendo en cuenta que la senal se transmite por
el circuito unicamente durante las ventanas de muestreo, no es necesario que el
amplificador trabaje durante el resto del ciclo del reloj. Por esta razén, se espera
que esta topologia alcance la especificacion de velocidad a menor consumo que el
amplificador estatico.

Un aspecto negativo de esta topologia es su variabilidad ante variaciones de
Proceso, Tensién y Temperatura (PVT), por lo que exige realizar algin tipo de
calibracion mediante la adicién de circuitos que modifiquen las condiciones de
operaciéon del amplificador. En este capitulo se detalla una técnica de configuracion
de corriente que mejora el desempeno del amplificador ante variaciones PVT.
Ademas, se aplica una ventana de amplificacién de ancho variable para mayor control
de la ganancia.

Adicionalmente, desarrollé un disenio de layout del amplificador y se lo verificd
mediante simulaciones post-layout que incluyen la extraccion de elementos RC
parasitos.

2.1. Diseno Esquematico
El amplificador dindmico (Figura 2.1) se compone de cuatro elementos:

» El par diferencial (M1 y M2), que es el elemento amplificador.

s Kl circuito de tail, que habilita el proceso de amplificacién mediante MO y
controla la corriente a través del resto de los amplificadores.

= Las llaves de reset que reestablecen el valor de los nodos de salida a Vpp luego
del proceso de amplificaciéon. M3 y M4 se denominan transistores de precarga
de los nodos V,, y V,, respectivamente.

17



CAPITULO 2. AMPLIFICADOR DINAMICO

= Muestreo de salida, el cudl consiste en un track & hold asociado a la siguiente
etapa del ADC.

Vdd

CLK CLK
CLK CLK

T = a-r T
) @;0

T =L e =L

Vss

Figura 2.1: Esquematico del amplificador dindmico implementado.

2.1.1. Operacion

Para entender el funcionamiento de este amplificador, se puede analizar el
comportamiento de cada una de las ramas por separado. En la Figura 2.2 se presenta
un esquematico simplificado de la mitad del circuito. Alli se observa que cada rama
del circuito se comporta como un inversor con una transicion high-to-low a corriente
constante, dependiente de la tensién de entrada.

El nivel de tension al final del intervalo de descarga estara definido por la corriente
de descarga (funcién de la tensién de entrada), el ancho de la ventana temporal y
la capacidad de carga, segun la siguiente expresion:

Ip(Vi)
Cr+0Cp

donde Cp, es la capacidad de carga, Cp es la capacidad parasita total en el nodo de

salida y At es el intervalo de tiempo que permanecen las llaves de salida cerradas.
Considerando dos estructuras como la de la Figura 2.2 conectadas de manera

que la entrada de cada una sea V; = V;cm = %, siendo Vjcm la tension de modo

Vo final & Vi final = VDD — At (2.1)
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Figura 2.2: Diagrama simplificado del proceso de operacién single-ended del amplificador dindmico.

comun y Viq la tension diferencial entre ambas entradas, la descarga de cada nodo
de salida puede escribirse como

Lem F & via
Cr+ Cp
donde g, es la transconductancia de pequena senal de los transistores del par
diferencial polarizados a Ip ~ Icy. Es decir que, ante una entrada diferencial, cada
rama del amplificador se descargard a un ritmo distinto; esto provocard una tension

diferencial entre ambas salidas.
Tomando la salida diferencial entre ambos nodos y operando con la Ecuacién
2.2, se obtiene la siguiente expresién para la ganancia diferencial:

vo,ﬁnal ~ vx,ﬁnal - VDD - At (22)

Vop — Von gm
A, =" = At 2.3
d Vid CL + Cp ( )

donde se puede observar que la ganancia diferencial estd definida por qué tan rapido
se descargan los nodos de salida (g, y Cr) y durante cuanto tiempo (At).

En la Figura 2.3 se muestra graficamente el proceso de descarga diferencial en
cada nodo. A medida que ambos nodos se descargan, la tensién diferencial de salida
se incrementa; la ganancia se define a partir del valor de tensién de salida luego de
finalizar la ventana de amplificacion. Finalmente, se resetean las salidas a Vpp para
poder repetir el proceso en el siguiente ciclo de reloj.
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Figura 2.3: Curvas simplificadas del proceso de amplificacién del amplificador dindmico.

2.1.2. Configurabilidad de Corriente y Ventana de
Amplificacion

Como se mencioné anteriormente, la ganancia del amplificador estara
determinada por la transconductancia del par diferencial, que a su vez depende
de la corriente a la cual se efectia el proceso de descarga. La funcion del circuito
de tail es presentar una resistencia variable entre el nodo comun a ambas ramas
del par diferencial y Vgg. Si se plantea la malla descrita en la Figura 2.4, se puede
obtener la siguiente relacién entre la corriente de modo comun (Icy) y la resistencia
equivalente del circuito de tail (Rean):

AIGY
(o 4+ Vg = View — 2lomRiai 2.4
,UnCOXW/L TH ,CM CM I tail ( )

donde el miembro de la izquierda es la tension Vgg despejada de la ecuacion
cuadrédtica de un MOSFET en saturacion [8]. De esta ecuacién se puede deducir
que para incrementar la corriente, y por lo tanto la ganancia, hace falta reducir el
valor de la resistencia equivalente del circuito de tail.

—>  <«— |

Figura 2.4: Malla de entrada que determina la corriente.
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En la Figura 2.5 se presenta el circuito de tail implementado. Alli se pueden
identificar:

= Kl transistor MO que cumple el rol de llave para el modo de operacion descrito
en la secciéon anterior.

= Los transistores M1-2-3-4 que funcionan como reguladores de la resistencia
total del circuito. Estos se encuentran conectados a registros de manera
que digitalmente se pueda encender cualquier combinacién para lograr una
resistencia equivalente menor o mayor.

Hacia par diferencial

CLK MO

VSS VSS VSS VSS

Figura 2.5: Circuito de tail con configurabilidad de corriente.

La resistencia total del circuito se define como:

Rtaﬂ:RonO_l'Roan( 0ﬂ2)||( On3>||< On4) (25)

donde RoR1Ry son los bits correspondientes a cada estado posible y pueden valer
0 (transistor apagado, resistencia infinita) o 1 (transistor encendido, resistencia
Roni). Es importante destacar que M1 se encuentra siempre encendido para que
el estado 000b sea valido y pueda circular corriente por el amplificador. Utilizando
esta configuracién, existen 8 estados de distinto valor de corriente Icy en el par
diferencial. Se dimensionaron los transistores con el siguiente criterio:

W, =2W3 = 4Wy = 4W; = R0n71 = Romg = 2R0n73 = 4Ron74 (26)

El dimensionamiento de MO se realizé empiricamente para colocar la resistencia
equivalente en un punto tal que se aproveche mejor la totalidad del rango de
configuraciones posibles.

Como se mencioné anteriormente, el circuito de tail es necesario para regular
la corriente ante las variaciones PVT de manera que siempre exista al menos un
estado donde el amplificador opere correctamente y alcance las especificaciones.
Por ejemplo, en los corners de proceso donde los transistores NMOS operan mas
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lentamente sera necesario que el amplificador trabaje en una configuracién de alta
corriente para alcanzar un g, tal que se alcancen las especificaciones de ganancia y
velocidad. En oposicion, en un corner de alta velocidad serd necesario moderar la
corriente para que el proceso de descarga no sea excesivo y haga salir de saturacion
al par diferencial.

Otra forma de ajustar la ganancia del amplificador es modificar la ventana de
amplificaciéon At. Si bien en este trabajo no se desarroll6 el circuito que genera
la ventana temporal de ancho variable, si se trabajo con un rango de ventanas
entre 1.1 ns y 1.8 ns. Por las mismas razones que fueron expuestas para analizar la
configuracion de corriente, los corners mas lentos requeriran ventanas temporales
mas grandes y los mas lentos ventanas mas chicas.

2.1.3. Muestreo de la Salida

Para el diseno de los switches de muestreo es importante tener en cuenta el
nivel de tensién que habra en el source de los dispositivos. Para una senal de modo
comun alto (Vo &~ %VDD = 900mV) se deben utilizar PMOS, ya que de esa manera
se maximiza su tensién Vgg y se minimiza su resistencia de encendido (R,,) de
acuerdo a la Ecuacién 6.1 presentada en el Anexo.

Vn/p _ Von/op
W]

1 o
e T

nCLK -
Vss

Figura 2.6: Circuito de muestreo con compensacién de inyeccién de carga.

Dado el elevado tamano de las llaves utilizada, se implement6 una compensacion
dindmica para la inyeccién de carga! cuyo efecto es detallado en siguiente capitulo,
en la Figura 3.7.

2.1.4. Fuentes de Distorsion

A continuacién, se describen los dos principales procesos que introducen
distorsion en la salida de esta topologia.

'El fenémeno de inyeccién de carga se describe en el Anexo.
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Entrada en Triodo del Par Diferencial

Si bien previamente se establecié una expresién para la ganancia diferencial
(Ecuacién 2.3) donde ésta depende tnicamente de la velocidad y el intervalo de
tiempo de descarga, esto es cierto solo si el par diferencial opera en saturacion
durante todo el proceso. El cumplimiento de esta condicion dependera de qué tanto
se descarguen los nodos de salida. Este limite se puede ver si se reescribe la expresion
de la ganancia de la siguiente manera:

At = (Voo = Vo.ou) (Cr + Cr) = Ay = g—m(VDD —Voom) (2.7)
Lom Lom ’

Para una corriente Icy determinada, habra una ventana temporal méaxima
posible sin que los nodos de salida se descarguen lo suficiente para hacer al par
diferencial salir de saturacién. Considerando que el nodo de salida negativo se
descarga mas que el positivo y que el limite inferior es un umbral Vg por debajo
de la tensién de entrada, se puede derivar la siguiente expresién limite:

Vid
Vo,om — 7Ad > Vip — Vrn (2.8)

Para una ganancia diferencial Aq > 4, con una tension de umbral Vrg &~ 500 mV
y una tension de entrada positiva maxima de Vi, = Vi cm + de = 905 mV; la tension
de modo comun minima sera de 425 mV.

En la préctica, limite se encontrara en tensiones mas elevadas debido a que, a
medida que la tensién Vpg del par diferencial se reduce, el punto de polarizacion
se acerca a la transicion entre triodo y saturacién donde la corriente disminuye
progresivamente con la tension. Al reducirse la corriente de descarga de Vi, Vo,
tenderd a alcanzarla y la ganancia diferencial se reducird. Ademas, la reduccién de
ganancia dependerd de la tension diferencial de entrada, por lo que este proceso es
una fuente de distorsion en el amplificador.

Modulacién de la Resistencia de las Llaves

La segunda fuente de distorsién en el circuito se encuentra en las llaves con
las que la salida es muestreada. A medida que los nodos de salida se descargan su
tensién Vgg se reduce, provocando que su resistencia de encendido aumente [9]. Este
proceso es dependiente de la senal de entrada ya que cada nodo se descarga a distinto
ritmo en funcién de viq, por lo que las llaves tendran distinta Vg y, en consecuencia,
distinta R,. La variabilidad de resistencia de las llaves provoca una caida de tension
en ellas que polariza a los transistores de cada rama en una tensién Vpg distinta,
acentuando el proceso de entrada en triodo diferida descrito previamente en esta
seccion.
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2.1.5. Ruido

El ruido referido a la entrada en el amplificador dindmico estda determinado por
el producto de la densidad de ruido de los transistores de entrada y el ancho de
banda de ruido propio de un circuito integrador [2]. La expresién resultante es la
siguiente:

o2 4vkT _ 4vkT
i,noise gmAt AV(CL + CP)

donde 7 es el factor de ruido (generalmente 2/3), k = 1.38 10723 J/K es la constante
de Boltzmann y T es la temperatura (338.15 K en corner TT). Se puede observar que
el ruido es inversamente proporcional a la duracion de la ventana de amplificacion;
esto se debe a que durante el proceso de amplificacion el ruido esta siendo integrado
por el amplificador. Reordenando la expresion, se puede decir que el ruido sera
inversamente proporcional a la ganancia y a la capacidad de carga (més los
parasitos).

Dado que la ganancia y capacidad de carga son requerimientos, se puede calcular
que el ruido maximo introducido por el amplificador (asumiendo Cp = Cp,/2) serd de
83.2 uV, . Para una entrada diferencial de amplitud pico de 10 mV, esto se traduce
en una SNR de SNR = 2010g(Vid rms/Tinoise = 38.6 dB. Asumiendo que la distorsién
introducida por el amplificador es despreciable, la SNDR también sera 38.6 dB y el
ENOB serd 6.12 bits, al limite del requerimiento. Entonces, sera necesario asegurar
que la distorsiéon sea mucho menor que el ruido para garantizar que se cumpla el
requerimiento de ENOB. En particular, para una SNR de 38.6 dB, sera necesario
que la Distorsién Armoénica Total (THD) sea menor a -44 dB.

En conclusion, la ENOB considerando solamente distorsiéon armoénica debera ser
mayor a 7 bits para que se siga cumpliendo el requerimiento luego de incluir el efecto
del ruido.

(2.9)

2.2. Simulaciones y Resultados

En esta seccion se detallaran las simulaciones realizadas para la verificacion del
diseno y la extraccién de métricas para la comparativa entre amplificadores. Se
realizaron simulaciones transitorias para obtener la ganancia y linealidad y una
simulacion tipo transient noise para obtener el ruido generado por el amplificador.
Ademsds, se realizé una simulacién Montecarlo para obtener el offset aleatorio
producto de las tolerancias del proceso de fabricacion.

El testbench utilizado para todas las simulaciones es el que se presenta en la
Figura 2.7. Alli se pueden observar:

» El amplificador dindmico.

s La fuente de alimentacion.
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= Las senales de entrada, que varian segun la simulacion realizada.

» La senal de sincronismo o reloj, de ancho de pulso (D) variable para configurar
la ventana de amplificacién. La ventana de tiempo varia entre 1.1 ns y 1.8 ns
con un paso de 0.05 ns.

= Los registros de configuracion de corriente. Se realizaron simulaciones
utilizando las 8 configuraciones de corriente disponibles.

= Las llaves de salida.
= Las capacidades de carga.

» Las llaves de reset que reestablecen la salida al modo comun.

Muestreo de salida

v ex(m OO0

(D variable)

'
'
Senales de entrada, control y sincronismo Vss 1 Vss Vss

Figura 2.7: Testbench de simulacién del amplificador dindmico.

Las simulaciones transitorias se realizaron en los siguientes corners PVT:

Corner | Temperatura [°C] | Vpp[V]
FF 0 1.32
TT 65 1.2

SS 125 1.08

Tabla 2.1: Corners de proceso, temperatura y tensién considerados en las simulaciones.

2.2.1. Simulacién Transitoria

Para estudiar el comportamiento del amplificador se colocé una tensién de
entrada constante de 10 mV para una configuracién determinada de ventana
temporal y corriente de descarga (determinada por los registros RoR1Rg) en la cual
el amplificador alcance la especificacion.
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Figura 2.8: Simulacién transitoria del amplificador dindmico para una ventana de amplificacién
At = 1.4 ns y la configuracién de corriente 010b.

En la Figura 2.8 se pueden observar las tensiones de salida del amplificador a lo
largo de un proceso completo de amplificacién, retencién (hold) y reset. En el grafico
de la izquierda se puede verificar que las capacidades Cj, se descargan a corriente
aproximadamente constante hasta que se finaliza el proceso de amplificacion,
produciendo una tension diferencial determinada. En el grafico de la derecha se
presentan las tensiones diferenciales de entrada y salida; alli se puede verificar que
la ganancia es efectivamente mayor a 4 V/V.

Es relevante mencionar que el proceso de descarga no es completamente lineal, ya
que al comienzo de la ventana de amplificacion hay un tiempo muerto producto de los
retardos de la senal de sincronismo y las llaves. Ademas, a medida que las tensiones
de salida bajan, la resistencia de las llaves aumenta provocando una reduccion de
la corriente. Como este efecto es asimétrico (afecta principalmente a la rama que se
descarga més rapido), serd la principal fuente de distorsién mencionada previamente.
Si se permite que los nodos sigan descargandose, eventualmente V,, se acercard a
Von, haciendo que la ganancia caiga a 0.

Para generalizar este resultado, se simularon todas las combinaciones de ventanas
de tiempo y corrientes en un rango determinado. En la Figura 2.9 se presenta
un sumario de los resultados de estas simulaciones. Alli el eje horizontal es cada
configuracion posible, organizado de manera que cada subconjunto de puntos
corresponde a una unica ventana temporal con corriente creciente de izquierda a
derecha. Alli se puede observar que, al realizar el proceso de descarga a mayor
corriente, se alcanza el punto mencionado donde tanto la ganancia como el ENOB
comienzan a decrecer. Lo mismo sucede si se incrementa demasiado la ventana
temporal. El punto de descarga optimo en términos de ganancia-linealidad se
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produce, en general, cuando el modo comun se descargé hasta 0.7-0.9 V.

Simulacién en corner TT para distintas configuraciones
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Figura 2.9: Simulacién transitoria del amplificador dindmico para todas las configuraciones de
corriente y ventana de amplificacion. Los puntos marcados son aquellos en los cuales se cumplen
ambas especificaciones.
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A partir de esta sistematizacion se puede generar la grilla de la Figura 2.10 donde
se condensan todas las configuraciones posibles y se colorea aquellas que cumplen
las especificaciones de ganancia y linealidad. Repitiendo estas simulaciones para
distintos corners de proceso en el corner rapido (FF) se puede ver claramente la
necesidad de configuraciones de At cortas y corrientes bajas para evitar que el par
diferencial salga de saturacién. El caso opuesto es en SS, donde hace falta elevar la
corriente y el tiempo de amplificacion para que se llegue a alcanzar la ganancia de
4 veces.
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Figura 2.10: Sumario de las configuraciones de corriente y ventana de tiempo en corners. En verde
los casos que cumplen las especificaciones de ganancia y linealidad. El niumero dentro de cada grilla
es la tension de modo comun de salida en volts.
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2.2.2. Simulaciones de Ruido y Distorsion

Se configurd el amplificador en un estado de corriente y ventana de tiempo
con el cual se obtenga ganancia Ay =4 en TT (a 65°C). Para medir el ruido del
amplificador se realizé una simulacién de tipo transitorio que incluye los aportes de
ruido de cada transistor. Se coloco una entrada diferencial de 0 V y se midi6 la salida
para 1000 ciclos de amplificacion. De esta manera, se obtuvo un muestreo del ruido
a la salida a partir del cual se puede obtener una PDF como la de la Figura 2.11.
Ruido Root Mean Square (RMS) a la salida se cuantifica a través de la desviacién
estandar de dicha distribucion. Finalmente, se divide por la ganancia para obtener
el ruido RMS referido a la entrada.

Distribucién de ruido a la salida (PDF)

2000
= Esquematico - Onpise = 297 WVims
1750 A
1500 A
1250 1
1000 A
750 A

500 1

2501

Vog [V] le=4

Figura 2.11: PDF de ruido del amplificador dindmico en TT con ganancia 4.

Para este valor de ruido se calculé la SNR utilizando la siguiente expresion:

Vi rms
SNR[dB] = 20 logy, (Ud—) (2.10)
Resultado tedrico [pV ) 83.2
Resultado de simulacién [V ) | 74.8
SNR a méaxima escala [dB] 39.5

Tabla 2.2: Resultados tedrico y de simulaciéon de ruido del amplificador dindmico en TT con
ganancia 4 a escala maxima a partir de la PDF de ruido.

Para obtener la THD y la SNR se realizo una simulacion transitoria donde se
colocd una entrada senoidal pura de una frecuencia de 6.25 MHz y se calculé la
Transformada de Fourier Rapida (FFT) de la senal de salida.
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En las figuras a continuaciéon se puede observar la salida del amplificador a lo
largo de multiples ciclos de muestreo (Fig. 2.12a) y las FFT de ésta para simulaciones
con y sin ruido (Fig. 2.12b). Alli se puede observar que se cumple la condicién de
que la distorsién sea mucho menos significativa que el ruido.

2% FFT de la sefial de salida

Tensiones de entrada y salida

—e— Ruido + Distorsion
401 [- —— Entrada diferencial —e— Distorsién arménica
" —— salida diferencial
301
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E
c
o ° 1
2
—101 ~1
@
_204
—30+ L
—401 L
20 30
0 20 40 60 80 100 120 140 160 180 Frecuencia [MHz]
Tiempo [ns]
(b) FFT del amplificador dindmico con y sin ruido a
(a) Simulacién transitoria. escala maxima.

En la Tabla 2.3 se presenta un sumario de las relaciones de ruido y distorsién
medidas a partir de las simulaciones. Adicionalmente, se calcularon la SNDR y
ENOB correspondientes a los valores de THD y SNR medidos, donde se verifica
que el ruido es predominante por sobre la distorsion armonica. También se puede
observar la concordancia entre este resultado y el obtenido a partir de la PDF de
ruido (Tabla 2.2). Es decir que ambos métodos llegan al mismo resultado.

Sin ruido | Con ruido
THD [dB] 71.25 -51.03
SNR [dB] 00 39.45
ENOB [bits] 11.54 6.29
SNDR calculada [dB] | 71.25 39.16
ENOB calculada [bits] | 11.54 6.29

Tabla 2.3: Sumario de ruido y distorsién del amplificador dindmico en TT con ganancia 4 a escala
maxima.

2.2.3. Simulacién de Offset

Se configuré el amplificador en un estado de corriente y ventana de tiempo
con el cual se obtenga ganancia Ay =4 en TT (a 65°C). Para medir el offset
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aleatorio producto de las tolerancias propias del proceso de fabricacion se realizo
una simulaciéon Montecarlo de tipo transitorio. Se colocé una entrada diferencial de
0 V y se midio6 la salida para 1000 simulaciones con distinto mismatch. A partir de la
PDF que se obtuvo (Figura 2.13) se puede calcular la desviacién estandar de dicho

offset.

Distribucién de offset a la salida (PDF)

= Esquematico - Ooffset = 5.787 MV

100

80

60 1

401

20+

-20 -15 -1.0 -05 00 05 1.0 15
Vog [V] le-2

Figura 2.13: PDF de offset del amplificador dindmico en T'T con ganancia 4 en diseno esquematico.

Como se puede observar en la Figura 2.13, el offset tiene una desviacion estandar
del orden de los 6 mV (un 15% de la salida en escala méxima); en una aplicacién
real dentro de un ADC sera necesario aplicar técnicas de calibracion de offset para
reducir dicho efecto.

30



Capitulo 3

Amplificador estatico

En este capitulo se presenta el diseno del amplificador estatico. La principal
caracteristica de esta topologia es el consumo permanente de corriente, aiin durante
los periodos donde la senal no esta siendo muestreada por la siguiente etapa. Ademas,
la velocidad de este tipo de amplificadores es menor que las alternativas dinamicas
a igual consumo. Por estas razones, se espera que esta topologia tenga un consumo
elevado y un ancho de banda moderado.

3.1. Diseno Esquematico

La topologia implementada (Figura 3.1) estd compuesta por 3 bloques
principales:

= Amplificador diferencial, compuesto por M0, M1, M2, M3, M4 y M5.

» Lazo de Realimentacion de Modo Comun (CMFB), compuesto por un circuito
detector de modo comun y un amplificador de error.

= Muestreo de salida, el cudl consiste en un track & hold asociado a la siguiente
etapa del ADC.
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Vdd
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Figura 3.1: Esquematico simplificado del amplificador estatico implementado.

3.1.1. Amplificador Diferencial

A continuacién, se presentan los cédlculos y consideraciones utilizados durante el
diseno del amplificador diferencial.

Ganancia

La ganancia de esta topologia puede definirse como

V=V,
vip - vin
en donde gy, pair €s la transconductancia de los transistores del par diferencial,
Topair Y Toload SON las resistencias de salida de pequena senal de los transistores del

par diferencial y de la carga activa, respectivamente, y Rgense €8 la resistencia de
carga del detector de modo comun.

Ad = _GmRout = —8m,pair (ro,pair||ro,1oad||Rsense) (31)

Ancho de Banda

El ancho de banda del amplificador esta determinado por el polo de salida entre
su resistencia de salida (Rqy) v, principalmente, la capacidad de carga Cy. Es decir:

BW = p,out — [QWCL (ro,pair| |ro,load| |Rsense)]_l (32)
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En este andlisis no se tuvieron en cuenta las capacidades Cqq y Cq4s tanto del par

diferencial como de la carga. Sin embargo, las capacidades gate-drain podrian no ser
despreciables si los transistores son suficientemente grandes.

Un efecto producido por el muestreo de la salida es que el amplificador carga las
capacidades Cp, inicamente durante una ventana de tiempo Tsample. Esto significa

que el nivel de carga/descarga que estas capacidades presenten va a depender

del ancho de banda del amplificador. En particular, estarda determinado por la
constante de tiempo asociada al polo de salida (7,u = RowtCr). Para garantizar
que el amplificador alcance el régimen estacionario, la ventana de muestreo de la
salida debe ser de al menos 57,,;. En el caso en que ésta sea menor, se presentaran

2 efectos:

1. La carga/descarga incompleta de las capacidades provocarda que la ganancia
efectiva alcanzada al final del muestreo sea menor que la ganancia real del
amplificador. Por ejemplo, como se puede observar en la Figura 3.2, si se
muestrea durante T,omp = Tout 1a ganancia serda un 63 % de la ganancia real.

2. Durante sucesivos muestreos, las capacidades de salida partiran de condiciones
iniciales distintas y dependientes del ciclo de amplificacién anterior. Esto
reducira la linealidad del circuito. Una forma de sortear este problema consiste

en resetear Cy, a un valor inicial preestablecido entre ciclos.
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= Tsample = 5T - Carga al 0.993
= Tsample = 4T - Carga al 0.982
s Tsample = 3T - Carga al 0.95
= Tsample = 2T - Carga al 0.864
4= Tsample =17 - Carga al 0.631
i i i
= Tsample = 5T - Carga al 0.993
~— Tsample = 4T - Carga al 0.982
= Tsample = 37 - Carga al 0.95
= Tsample = 27 - Carga al 0.864
= Tsample = 17 - Carga al 0.631 |
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3T a4t

Tiempo en mdltiplos de T

5T

Figura 3.2: Simulacién de la carga de un circuito RC muestreado durante distintos intervalos de

tiempo menores que H7.

Al tratarse de una aplicacion de media-alta velocidad, es de interés que la
resistencia de salida (ro pair||Tol0ad) Sea suficientemente baja de manera que el polo
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de salida se encuentre alto en frecuencia. Por esta razon, la tnica forma posible de
incrementar la ganancia es aumentando la transconductancia del amplificador, es
decir, la corriente estdtica. De este andlisis se extrae el principal trade-off de esta
topologia, entre su desempeno (ganancia y ancho de banda) y el consumo.

Para una ventana de muestreo igual a la ventana de amplificacion maxima
utilizada en el amplificador dindmico (Tsample = 1.8 ns), si se desea que la constante
de tiempo de salida sea de al menos el doble, es necesario que el polo de salida supere
los 44 MHz.

Linealidad

La excursion positiva de la salida estara limitada por la entrada en triodo de los
transistores de carga, cuya Vgg depende del lazo de CMFB (ver esquematico de la
Figura 3.1). En principio, la tensién en los nodos de salida puede aumentar hasta un
Vru por encima de la tension en el gate del transistor de carga activa. Por otro lado,
la excursion negativa depende de la entrada en triodo del par diferencial. La tension
de los nodos de salida puede disminuir hasta un Vrp por debajo de la tensién de
modo comun de entrada. En resumen, los limites de excursién son:

Vid

Vod
Vi,CM + 7 - VTH,pair < VO,CM + %

donde V1 ioad ¥ VTHpair SO las tensiones de umbral de los transistores de carga
activa y el par diferencial, respectivamente. Para calcular un rango apropiado
para el modo comun de salida se asumieron tensiones de umbral del orden de
Vg ~ 400 mV, una ganancia Aq = —5 y que la tensiéon de gate de la carga es
VGioad > 600 mV. Si consideramos una entrada diferencial de excursién maxima
via = 10 mV y que la tensién de modo comun de entrada es 900 mV, se puede
calcular que el modo comin de salida deber ser:

< V@ load + VTH, load (3.3)

480 mV < V,om < 975 mV (3.4)

En principio, se podria minimizar la distorsién polarizando al amplificador de
manera que el modo comun de salida esté en el punto medio entre ambos limites.
Sin embargo, la linealidad de esta topologia se vera reducida considerablemente por
el fenémeno de modulacion de resistencia de las llaves descrito en el Capitulo 2. Al
utilizar llaves PMOS, la tensién de modo comin de salida debe tener el valor mas
alto posible.

Como se detallara a continuacion, el lazo de CMFB se encargara de fijar la tensién
de modo comtn de salida en 900 mV, para minimizar la distorsién introducida por
las llaves.
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3.1.2. Realimentacion de Modo Comun

Un problema intrinseco de los amplificadores con carga activa es que el nivel de
tension de modo comun en la salida no esta definido. En esta topologia, tanto el
transistor de tail como las cargas activas intentan imponer la corriente en la rama de
salida en funcion de sus tensiones Vgg. En consecuencia, la minima diferencia entre
Ips 4 € Ipg provocara que alguno de los dispositivos entre en triodo y, en consecuencia,
la tension de modo comin de salida tendera a alguno de los rieles de alimentacion.

Por esta razon, es necesario implementar un lazo de realimentacion que sense el
modo comtn de salida y lo controle de acuerdo a una referencia. En la Figura 3.3
se presenta el lazo de CMFB implementado. Este lazo se compone de los siguientes
elementos:

» La planta a controlar, es decir, el amplificador estético - Gpias—cm(s).
» La transferencia del elemento sensor - Gget(s)

» El amplificador de error - G(s)

y su transferencia de lazo esta definida por el producto de las ganancias de cada
elemento de acuerdo con la siguiente ecuacién:

T(s) = Gaet (5)Ge(8) Gpiassom(s) (3.5)

- |——= CM reference
Ge(s)

CMFB CM detector
bias Gpias—cu(s)
Inversién 180° Gget(s)
\ 2 )
o + > \ o
o -

Figura 3.3: Lazo de realimentacion de modo comun.

Las principales especificaciones que debe cumplir este lazo de control son las
siguientes.

= La respuesta temporal debe ser estable y no debe tener oscilaciones. Esto
significa que la ganancia de lazo debe tener un margen de fase superior a 55°

11].
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» Se desea minimizar el Error de Estado Estacionario (EEE), por lo que la
magnitud ganancia de lazo a frecuencias bajas T(0) debe ser lo mas elevada
posible.

Por otro lado, como las perturbaciones de modo comun suelen ser lentas en
comparacion con la senal, los lazos de CMFB suelen ser de relativamente bajo
ancho de banda (en comparacién con el lazo diferencial). La tinica excepcién son las
perturbaciones introducidas por la conmutacién de las llaves de muestreo, pero éstas
deben ser compensadas de manera dinamica mediante la utilizacién de transistores
dummy.

3.1.2.1. Modelado de la Planta

La transferencia de la planta a controlar se puede modelar como la transferencia
desde el nodo sobre el cudl se realimentard la senal hasta la tensiéon de modo comtin
a la salida. Para calcularla, se planted el modelo de pequena senal del amplificador
principal pasivando toda senal que no sea la tensién de bias en el gate de los
transistores de carga. La simetria del circuito y la ausencia de la entrada diferencial
generan un cortocircuito virtual entre ambas salidas, que permite reorganizar el
circuito como se observa en la Figura 3.4.

Figura 3.4: Circuito equivalente de pequena senal para la transferencia entre bias de la carga activa
y modo comun de salida.

El circuito resultante es un amplificador common source cargado con la
resistencia equivalente del par diferencial y el tail en configuracién cascodo. La
respuesta en frecuencia de esta topologia estara dictada principalmente por:

» La ganancia de DC.

VoM I'o,load Rlsense
(0) - _ng,load s | |rcascode| | Y (36)
Vbias 2 2

To,pai I'o, pai 1
donde  Temcoe = 252 + (14 25225, ) (rosaillz) ¥ Ruomse 5 o
resistencia utilizada para el sensado de tension de modo comun. Es decir,
aproximadamente VCM/Vbias(O) ~ _gm,load (ro,load||Rsense)~
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= Un polo de salida, determinado por la resistencia de salida y la capacidad
de carga del amplificador. Este polo se encuentra en el orden del polo de la
transferencia diferencial que determina el ancho de banda del amplificador.

Wpout ~ [Q(CL + ng,pair + ng,load) X (ro,load||]-{sense)/2]_1 (37)
= Un polo de entrada, determinado por la resistencia de salida del amplificador
de error (Rout ga) v la capacidad total en los gates de los transistores de carga.

1

(3.8)
Rout,EA 2Cgs,load + 2ng,load (1 +

Wp,in ~

22(0)])]

Esta capacidad serd relativamente grande debido al elevado tamano de los
transistores, necesario para manejar la corriente de polarizaciéon con una
tension Vg razonable.

» Un cero de alta frecuencia en w, = g 10ad/Cga producto del efecto Miller en la
capacidad gate-drain de los transistores de carga.

Por simplicidad, en este andlisis se despreciaron las capacidades drain-bulk de
los transistores. Ademas, se asumié que el par polo-cero introducido por el nodo
intermedio del cascodo estan suficientemente a alta frecuencia para no tener efecto
en la banda de interés.

3.1.2.2. Detector de Modo Comun

Se implementd un detector de modo comun resistivo como el que se presenta en
la Figura 3.5. Las resistencias de sensado deben ser suficientemente grandes para no
cargar al amplificador principal, es decir mucho mayores que su resistencia de salida.
Por otro lado, unas resistencias demasiado grandes bajan en frecuencia el polo de
sensado (descrito a continuacién) perjudicando la estabilidad de lazo.

La ganancia de modo comun del detector es de valor de DC unitario. Sin
embargo, la capacidad de entrada del amplificador de error introduce un polo en
conjunto con las resistencias de sensado. Para compensar este polo, se colocaron
capacitores (Cgense) €n paralelo con las resistencias (Rgense) que introducen un cero
a una frecuencia cercana.
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Figura 3.5: Circuito de sensado de modo comtun.

La frecuencia del polo de sensado se puede calcular como

1

Wp sense = (3.9)
pomense % X (Cin,error amp + 2Csense)
y la frecuencia del cero de sensado se puede calcular como
1
Wz sense — (310)

RS;HSE X QCSBHSG

dando como resultado que, si Ciyerror amp << Csense; ambas singularidades se
neutralizaran entre si. Esto es 1util en el caso en que el polo de sensado entre
inevitablemente en el ancho de banda del lazo de CMFB.

3.1.2.3. Amplificador de Error

El amplificador de error es el que se encarga de comparar la tension de modo
comun con una referencia y actuar sobre los gates de la carga activa del amplificador
principal. Dado que la planta debe satisfacer las especificaciones asociadas al modo
diferencial, el amplificador de error debe realizar la compensacién necesaria para
ajustar el lazo de modo comun.

Como se comenté anteriormente, las perturbaciones de modo comun suelen ser
relativamente lentas. Por esta razén, el objetivo del amplificador de error sera
garantizar una alta ganancia de lazo y un alto margen de fase (mayor a 55°) a
expensas la velocidad de respuesta. Dado que la carga se conecta al amplificador de
manera dinamica a través de las llaves, es de interés que el amplificador de error
fije el polo dominante del lazo de CMFB. Entonces, se establecieron los siguientes
criterios de diseno:

1. El amplificador de error debe tener una resistencia de salida suficientemente
alta para que el polo que forma con la capacidad de entrada del amplificador
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principal en modo comin (Ecuacién 3.8) sea dominante; es decir, para que
Wp,in < 100 MHz.

2. El amplificador de error debe tener una ganancia suficientemente alta para
tener un bajo EEE que permita que Vey se mantenga dentro de un rango
aceptable.

3. El amplificador de error debe consumir menos de un 10% del consumo del
amplificador principal.

Para cumplir todas estas especificaciones, se disené un amplificador de error de
bajo consumo y lento que maximice la ganancia a partir de una resistencia de salida
elevada. Se utilizo un amplificador diferencial con carga espejo de corriente como el
que se muestra en la Figura 3.6.

55
~
1
H

T4

I
=
5

Vi
@ bias
Vss

Figura 3.6: Amplificador diferencial con carga espejo de corriente implementado como amplificador
de error. El nodo de salida Vcupp se conecta a los gates de la carga activa del amplificador estético.

Debido a la naturaleza inversora del amplificador principal que en modo
comun funciona como un source comun unipolar, la senal de modo comin debe
realimentarse a través de la entrada no inversora del amplificador de error. De lo
contrario, se produciria una realimentacién positiva.

3.1.3. Muestreo en la Salida

Se utilizaron las mismas llaves que en el amplificador dinamico para simplificar
la comparacion. Sin embargo, cabe destacar que es importante que la resistencia de
encendido de las llaves sea lo suficientemente chica para alcanzar el requerimiento de
ancho de banda. Una resistencia de encendido muy alta haria que el polo de salida
del amplificador se reduzca debido al aumento de la resistencia equivalente (R! )
que carga a la capacidad Cr,.
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R:)ut - [ro,pairHro,load + Ron] ||Rsense (3.11)

Dado el elevado tamano de las llaves utilizada, se implementé una compensacion
dindmica para la inyeccién de carga'. En la Figura 3.7 a continuacién se presenta una
comparativa de las senales de salida sin y con compensacion donde se puede observar
dicho efecto sobre la tension de modo comtn de salida. Al introducir el transistor
de compensacién, las senales no sufren de un salto abrupto de modo comun.

0.97 Sefales de salida sin correccién dindmica de glitches

Tension [V]

20 22 24 26 28 30
0.07 Sefales de salida con correccién dindmica de glitches

== VoCM
= Von

—— Vop

Tension [V]
o
2

20 22 24 26 28 30
Sefal de reloj que define la ventana temporal

— CLK

Tension [V]

o
o

{
20 22 24 26 28 30
Tiempo [ns]

Figura 3.7: Salida del amplificador sin y con compensacion de charge injection.

3.1.4. Andlisis de Ruido

El ruido referido a la entrada de un amplificador diferencial con carga activa esta
dado por la siguiente expresién [10].

2

<vn,in>§m _ 8’)/kT( 1 + grQn,load) + 2Kn 1+ 2Kp lgrzn,load

P gm,pair gm7pair Cox (WL)pair t COX<WL)load t gm’pair
(3.12)
donde 7 es el factor de ruido (generalmente 2/3), k = 1.38 10~?* J/K es la constante
de Boltzmann y T es la temperatura (338.15 K en corner TT). Para continuar el
analisis se despreciaron los términos asociados al ruido Flicker ya que se trata de
una aplicacion de alta frecuencia y se utilizan transistores relativamente grandes,
por lo que se espera que el principal aporte sea de ruido térmico. Considerando el
ruido introducido por las llaves de muestreo, el ruido cuadratico medio total en la

salida se puede calcular a través de la siguiente expresion:

'El fenémeno de inyeccién de carga se describe en el Anexo.
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kT &
o .ot <Vn7in>§mp/ [ Av (F)*[Hgu (f)|* df (3.13)
L,diff 0

<\/vn,out>2

donde |Av (f)]? ~ % es el médulo al cuadrado de la transferencia de tipo pasa-

bajos de primer orden del amplificador estatico y |Hgu(f)|* = sinc?(f/f;) es el de la
transferencia del sample and hold de salida.

3.2. Simulaciones y Resultados

En esta seccion se detallaran las simulaciones realizadas para la verificacion del
diseno y la extraccién de métricas para la comparativa entre amplificadores. Se
realizaron simulaciones transitorias para obtener la ganancia y linealidad y una
simulacion tipo transient noise para obtener el ruido generado por el amplificador.
Ademsds, se realizé una simulacién Montecarlo para obtener el offset sistematico
producto de las tolerancias de fabricacion.

El testbench utilizado para todas las simulaciones es el que se presenta en la
Figura 3.8. Alli se pueden observar:

» El amplificador principal.
s Fl lazo de realimentaciéon de modo comun.

» La fuente de alimentacién y el circuito de polarizacién del amplificador estatico
y el amplificador de error.

= Las senales de entrada, que varian segun la simulacion realizada.

= La senal de sincronismo: muestreo y reset. Esta se configuré con un ancho
de pulso de 1.8 ns de manera que la salida se muestree inicamente durante
ese intervalo de tiempo, ya a que este es el valor méas alto utilizado en el
amplificador dinamico.

= Las llaves de salida.
» Las capacidades de carga.

» Las llaves de reset que reestablecen la salida al modo comun.
A continuacién, se presentan los resultados de simulaciones en corner T'T, pero

todas las especificaciones fueron alcanzadas también en los otros corners (FF, SS,
SF y FS).
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Alimentacion \ Realimentacion de modo comun \

Vad

<
(e}
S

Amplificador
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Sefiales de entrada y sincronismo

Figura 3.8: Testbench de simulacién del amplificador estético.

3.2.1. Simulacion Transitoria

En la Figura 3.9 se presentan las formas de onda de entrada y salida. En el
grafico de la derecha se pueden observar las salidas unipolares que, en contraste con
el amplificador dinamico, se cargan y descargan alrededor de un punto de operacion.
La tension de modo comin se mantiene relativamente constante en 900 mV.

Tensiones diferenciales 940 Tensiones de salida
[— — Vig
401 —— Vos | 9301
9201
. 201 I
>
910
E .
S o . - 900 1 HH
g s L
o 890 4
_20<
880 i
_a01 L 8701
, ; , , , ; 860 , ; , ; , ;
150 175 200 225 250 275 300 150 175 200 225 250 275 300
Tiempo [ns] Tiempo [ns]

Figura 3.9: Simulacién transitoria del amplificador estético en operacion a entrada maxima.
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3.2.2. Simulacién en Frecuencia

Se realiz6 una simulacion de la respuesta en frecuencia diferencial del amplificador
para verificar el ancho de banda y la ganancia. En la Figura 3.11a se puede verificar
que la ganancia es de 13.7 dB, es decir, 4.8 veces. Ademas, el ancho de banda es de
240 MHz, lo que se traduce en un 7 = 663 ps y en un porcentaje de carga de los
nodos de salida cercano al 90 % (debido a que la ventana de muestreo de 1.8 ns es
de aproximadamente 2.7 veces 7).

Ganancia diferencial 60 Tensiones diferenciales de salida
e L e e Trr=0.7ns
©
S 50
T 0
>
=
C ———— =
S _10/ f, = 1.15 GHz a0/
g —— f. =024 GHz N
---- Gpc = 13.7 dB c
_207 } } : : —
10° 106 107 108 10° 10%0 S 301
0 1 ‘@
| 5
. -30 ; F 201
2. |
o |
n —601 1 10b-—d__ N i Vin
u(g : —— TT - Carga al 95.7%
—901 i —— SS - Carga al 80%
---- f, =1.15 GHz 1 —— FF - Carga al 98.3%
-120 ] ] | it 0= ‘ ‘ ‘ ,
10° 10° 107 108 10° 10%° 40 42 44 46 48
Frecuencia [Hz] Tiempo [ns]

(a) Respuesta en frecuencia del amplificador a lazo (b) Ganancia efectiva en distintos corners debido a la
abierto, magnitud (arriba) y fase (abajo). carga incompleta de las capacidades de salida.

Este resultado puede verificarse en la Figura 3.10b, donde se presenta un ciclo de
muestreo del amplificador. Alli se puede observar que el proceso de carga (de ritmo
exponencial decreciente) de los nodos de salida es detenido prematuramente por la
finalizacién de la ventana de muestreo, lo cual se traduce en una ganancia efectiva
del 95.7 % del valor calculado a partir de la ganancia obtenida en la simulaciéon AC.
El incremento respecto de lo calculado en anteriormente se debe a que el proceso
de carga sufre ciertas desviaciones respecto del comportamiento de un circuito RC
ideal, sobre todo en el inicio y final de la ventana de muestreo,

Adicionalmente, se presentan las curvas de carga en corners SS y FF donde se
pueden observar constantes de tiempo distintas que provocan una carga incompleta
y casi finalizada, respectivamente.

3.2.3. Simulaciéon del Lazo de CMFB

Se caracterizo el lazo de CMFB en frecuencia y se simulé su respuesta a un
escalon en la tension de referencia.
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20 CMFB - Ganancia de lazo CMFB - Respuesta al escalén
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(a) Ganancia de lazo de CMFB, magnitud (arriba) y fase (b) Respuesta del lazo de CMFB a un escalén de
(abajo). amplitud 10 mV.

En la Figura 3.11a se presenta la respuesta en frecuencia de la ganancia de lazo.
Alli se puede ver que se alcanzé una ganancia de DC de 37.3 dB, una frecuencia de
ganancia unitaria de 263 MHz y un margen de fase de 56.63°. A continuacién, se
relacionardan estas métricas con la respuesta al escalon.

Se aplicd un escaléon de 10 mV sobre la tensién de referencia de modo comun y
se midio la respuesta de la tension de modo comun de salida del amplificador. En la
Figura 3.11b se presenta la respuesta al escalén del lazo de CMFB, donde se miden
la tensién de sobrepico (porcentual respecto del valor final), el tiempo de subida
(Tyise) y el valor de error de estado estacionario.

El EEE de un lazo de control lineal puede calcularse a partir de la ganancia de
DC de la ganancia de lazo, de acuerdo con la ecuacién a continuacion. Este resultado
difiere del medido debido a que el estado estacionario del lazo depende de la relacion
de sizing y corrientes de polarizacion del amplificador principal y el amplificador de
error. Por esta razon, el EEE resulta considerablemente mayor que lo esperado, pero
dentro de un rango aceptable.

10 mV
1+ Gpe

El valor porcentual de overshoot o sobrepico esta relacionado indirectamente al
margen de fase de la ganancia de lazo. Para un margen de fase de 56° se espera
un sobrepico de aproximadamente el 13 % del valor final [7]. Esto coincide con el
resultado de simulacién medido en la Figura 3.11b.

El tiempo de subida o risetime del lazo se puede calcular a partir de la siguiente
ecuacién aproximada [7] que devuelve un resultado cercano al medido.

EEE = =134 puV (3.14)
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1.8
Tiise % 57 = 1.08ns (3.15)

donde f, es la frecuencia de ganancia unitaria de la transferencia de lazo (Figura
3.11a).

3.2.4. Simulacién de Ruido y Distorsion

En la Figura 3.12 se presentan las FFT de la salida diferencial en simulaciones
transitorias con y sin ruido para una entrada diferencial senoidal pura de 10 mV de
amplitud y 6.25 MHz de frecuencia.

En la simulacién sin ruido (curva verde) la SNDR estd completamente
determinada por las componentes de distorsion armoénica impar. Sin embargo, en
la simulacién con ruido (curva roja) se puede observar que éste apantalla a los
armoénicos. Esto puede verse a través de la THD y SNR, donde su combinacién da
como resultado un ENOB dominado principalmente por el segundo.

20 FFT de la sefal de salida

—e— Ruido + Distorsién
—e— Distorsién armédnica

—40 1

—601

Frecuencia [MHz]

Figura 3.12: FFT del amplificador estédtico con y sin ruido.

Sin ruido | Con ruido
THD [dB] “54.78 55.11
SNR [dB] 0 38.81
ENOB |[bits] 8.794 6.153
Ruido referido a la entrada [V ] | - 81.08

Tabla 3.1: Sumario de ruido y distorsiéon del amplificador estatico en TT a escala méaxima.
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3.2.5. Simulacién de Offset

Para medir el offset del amplificador producto de las tolerancias propias del
proceso de fabricacion se realizo una simulacién Montecarlo. Se colocé una entrada
diferencial de 0 V y se midio la salida para 1000 ciclos de amplificacion.

Distribucion de offset a la salida (PDF)
—— Ooffset = 19.326 mV

40

351

0 2 4 6
Vog [V] le=2

Figura 3.13: PDF de offset del amplificador estatico en TT.

Como se puede observar en la Figura 3.13, la sigma de offset introducido es del
orden de los 20 mV (aproximadamente un 50 % de la salida en escala maxima); dado
que esto se trata de la desviacion estandar de la simulacién, el offset de una muestra
puede ser incluso mayor que la salida (2.50).
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Capitulo 4

Comparacion y resultados
post-layout

En este capitulo se realiza una comparacién en base a los resultados de simulacion
esquematica de ambos amplificadores presentados en los capitulos anteriores. Se
compara el desempenio de cada topologia en torno a las especificaciones (Tabla 1.1),
ademas del consumo, su sensibilidad a las variaciones PVT y su complejidad.

Luego, se selecciona la topologia con mejor desempeno y se presenta el diseno
de layout a partir del cual se realizaron simulaciones post-layout para finalizar la
validacién del diseno.

4.1. Comparacién a Igual Ganancia

Para realizar la comparacién se tuvo en cuenta que, si bien el amplificador
estatico tiene un solo modo de operacion, el dindamico cuenta con un set de
configuraciones de ventana temporal y corriente de descarga con distinto desempeno.
El criterio adoptado fue utilizar una configuracién en la cual el amplificador dinamico
alcance la misma ganancia que el estatico. Para dicha configuraciéon (RoaR1R¢ = 010b
y At = 1.75 ns), en la Tabla 4.1 se resumen los resultados obtenidos en términos de
ganancia, ruido, offset y consumo de ambas topologias.

Dinamico | Estatico
Ganancia [V /V] 4.62 4.63
ENOB [bits] 6.42 6.15
Ruido RMS referido a la entrada [uV] 67.5 81.1
Mismatch - o5 [MV] 7.4 19.3
Consumo @ Vpp =12V [uW] 51 457.01

Tabla 4.1: Resumen de resultados obtenidos de la simulacién esquematica de ambas topologias a
igual ganancia.
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Es importante distinguir que, en el caso del amplificador dindamico, la ganancia
se encuentra limitada (& gu pair constante) por la excursién maxima admisible de los
nodos de salida, relacionada a su vez al nodo tecnoldgico en el que se trabaja y su
tensién de alimentacién. Por otro lado, la ganancia del amplificador estatico (que
idealmente puede alcanzar valores de 8 a 10 veces) se vio reducida por la exigencia
de ancho de banda producto del muestreo de la salida.

El ENOB alcanzado por ambas topologias fue determinado casi univocamente
por el nivel ruido, ya que la distorsion armoénica no fue un factor significativo en la
SNDR. El ruido referido a la entrada del amplificador dindmico esta determinado
por su ganancia y la capacidad total en el nodo de salida. Por otro lado, en el
amplificador estatico se debe tener en cuenta el aporte de ruido del par diferencial
y el par de carga activa, siendo estos comparables entre si.

Adicionalmente, el menor tamano de los transistores del amplificador estético
respecto del par diferencial del dinamico provocé un mayor offset producto del
desapareamiento por las tolerancias del proceso de fabricacién. Si en el dinamico
este efecto era comparable con senal de salida en escala maxima, en el estatico
puede ser incluso mayor ésta.

El consumo es la principal diferencia entre ambas topologias. El amplificador
dindmico alcanza las especificaciones a un 11% del consumo del amplificador
estatico. Esto se debe principalmente a que el primero se encuentra activo
unicamente durante la ventana de amplificacion, por lo que requiere una cantidad de
energia equivalente a la carga/descarga total de las capacidades de cada nodo. Por
otro lado, el amplificador estatico esta constantemente consumiendo su corriente de
polarizacion; siendo que la ventana de tiempo de muestreo es de aproximadamente
un quinto del periodo de clock, el resto del tiempo se consume potencia sin utilidad.

Por 1ltimo, es pertinente contrastar la complejidad de ambas topologias. El
amplificador estatico requirié el diseno de un lazo de CMFB que no puede disenarse
de manera independiente del amplificador principal. Sin embargo, el amplificador
dindmico requiere del diseno de una logica de control de la ventana de tiempo
variable y configuracién de corriente que no fueron abordadas por este trabajo,
pero presentan una complejidad considerable.

El desempeno neto de ambas topologias es similar, con la diferencia de que el
amplificador estatico debe consumir casi 10 veces mas potencia para alcanzarlas.
Esto es un factor decisivo para aplicaciones que buscan minimizar el consumo.
Ademas, existen variantes del amplificador dindmico que aumentan la ganancia sin
penalizar sobre su velocidad [5]; por otro lado, la ganancia del amplificador estatico
resulté depender de su ancho de banda (para lograr cargar las capacidades durante la
ventana de muestreo) por lo que mejorar su desempeno exige aumentar su corriente
de polarizacion, es decir, su consumo.

Por todo lo mencionado, se concluye que la mejor topologia para su
implementacién como amplificador de residuo en ADCs SAR-pipelined es el
amplificador dinamico.
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4.2. Analisis del Amplificador Estatico a
Consumo Equivalente al Dinamico

Dado que el factor critico en la comparativa ha sido el consumo excesivo del
amplificador estatico, es pertinente analizar qué sucederia si se reduce la corriente
de polarizacién a valores equivalentes a los del amplificador dinamico. Implementar
este experimento requeriria el rediseno tanto del amplificador principal como del
lazo de CMFB, por lo que se realizé una serie de cédlculos tedricos suficientes para
sacar conclusiones.

Despreciando el consumo de la referencia de corriente y del amplificador de
error (son menores al 10% del consumo del amplificador principal), el disefio
final utiliza una corriente de polarizacién Isg = 2Ip = 752 pA y el par diferencial
tiene una transconductancia g, = 2.9 mS. Si se quisiera reducir el consumo a
P=1Iss*x1.2 V=52 uW, la corriente de polarizacion sobre cada rama del par
diferencial deberia ser de aproximadamente Ip ~ 21.6 pA. Manteniendo el nivel
de inversién de los transistores constante, es decir g,,/Ip ~ 7.7, hay dos posibles
caminos para tomar:

1. Mantener la ganancia mayor a 4 veces, requeriria incrementar la resistencia de
salida.

Rout > = 22.6 kO (4.1)

177 uS

El resultado seria una reduccién del ancho de banda muy por debajo de lo
necesario para cargar los nodos de salida durante la ventana de amplificacion.

f, = 23.5 MHz (4.2)

< -
27TR0utCL

2. Mantener el ancho de banda constante a costa de bajar la ganancia. Mediante
las mismas ecuaciones que en el caso 1, se llega al siguiente resultado.

f, = 240 MHz 4> Roue = 2.2 kQ = Ay = guRouw = 0.39 (4.3)

Este analisis demuestra que esta topologia no es compatible con una aplicacién
que requiera en simultaneo alta ganancia, alta velocidad y bajo consumo.

4.3. Diseno de Layout

A continuacion se presentan dos disenos de layout del amplificador dinamico
realizados con distintos criterios para minimizar distintos efectos parasitos.
Se adoptd una serie de criterios generales para realizar ambos disenos, estos son:
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= Se mantuvo la simetria vertical del par diferencial y su ruteo, con el objetivo
de reducir el mismatch.

= Los gates de cada finger del par diferencial estan conectados mediante pistas
de polisilicio de relativamente baja conductividad, entonces se interconectaron
en forma de grilla para evitar largos caminos resistivos.

= Se procurd que todas las conexiones entre niveles se realicen a través de mas de
una via. Esto reduce la resistencia neta del contacto y garantiza la conexién
en caso de que una via no se coloque correctamente durante el proceso de
fabricacién o se dane.

= Se colocaron anillos de alimentacion alrededor del par diferencial y del circuito
de tail para evitar el efecto de latch-up [8].

= En lineas generales, se utilizaron metales de ancho minimo para el ruteo para
evitar grandes capacidades. La tnica excepcion son las conexiones de mayor
longitud y la conexion entre el par diferencial y el circuito de tail, ya que es
por la que mayor corriente circulara.

€—W =23.4um

Par difer_encial

T

Figura 4.1: Diseno de layout N°1.

20



CAPITULO 4. COMPARACION Y RESULTADOS POST-LAYOUT

En el primer disenio (Figura 4.1) se separaron los transistores del par diferencial
en 25 sub-dispositivos y se realizé6 un interdigitado de éstos. El objetivo de esta
técnica es reducir el mismatch entre ramas del par diferencial producto de las
tolerancias del proceso de fabricacién. Sin embargo, una desventaja de esta técnica
es el excesivo ruteo necesario para interconectar todos los elementos de un mismo
dispositivo, lo cual puede resultar en una elevada capacidad parasita entre metales.

En el segundo diseno (Figura 4.2) se mantuvieron los transistores del par
diferencial agrupados y se realizé un ruteo mucho mas simple que en el primer
caso. Este diseno es mucho mas sensible a mismatch pero tiene menos capacidades
parasitas, factor critico para un amplificador cuya ganancia depende principalmente
de la capacitancia total en los nodos de salida.

Transitores
de reset

LT e

R21 Rt RO MBBE—t———ovdd
1

Figura 4.2: Diseno de layout N°2.
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4.4. Simulaciéon Post-layout

A continuacion se presentan los resultados de simulacién utilizando la extraccién
resistivo-capacitiva (RC) de los dos disenios de layout mencionados en la seccién
anterior. Como se mencioné anteriormente, el objetivo es reducir lo menos posible
el desempeno del amplificador.

4.4.1. Simulacion Transitoria

Se repitié el andlisis de la Figura 2.10 para los circuitos extraidos de ambos
layouts con el objetivo de identificar las configuraciones de corriente y ventana
de amplificacion en las cuales se alcance las especificaciones. Idealmente, no
deberia haber modificaciones sustantivas en la operacion del amplificador puramente
esquematico.

Sin embargo, en la Figura 4.3 se puede observar que en el primero diseno, en los
corners FF y TT, los casos exitosos se desplazaron a configuraciones de corriente
més elevadas y/o ventanas temporales més largas. En SS directamente ninguna
configuracion alcanza las especificaciones. Esto se debe principalmente a las grandes
capacidades parasitas producto del excesivo ruteo necesario para conectar todas las
secciones de los dispositivos interdigitados. Una mayor capacitancia en el nodo de
salida implica una carga mas lenta y por lo tanto una menor ganancia (ver ecuacion
2.3). Comparando las ganancias de la simulacién esquemadtica y extraida se puede
calcular que el incremento de la capacitancia de salida es de aproximadamente el
10 %.
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Figura 4.3: Sumario de las configuraciones de corriente y ventana de tiempo en corners para la
extraccion post-layout N°1. En verde los casos que cumplen las especificaciones de ganancia y
linealidad. El nimero dentro de cada grilla es la tensiéon de modo comtn de salida en volts.

En el segundo diseno se redujo considerablemente el ruteo manteniendo los
multiplicadores de cada dispositivo agrupados, minimizando asi las capacidades
parasitas entre metales. Por esta razon, en la Figura 4.4 se puede observar que los
casos exitosos son aproximadamente los mismos que en la simulacion esquematica
(Figura 2.10).
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Figura 4.4: Sumario de las configuraciones de corriente y ventana de tiempo en corners para la
extraccion post-layout N°2. En verde los casos que cumplen las especificaciones de ganancia y
linealidad. El niimero dentro de cada grilla es la tensién de modo comiin de salida en volts.

4.4.2. Simulacion de Ruido

Se repitié la simulacion de ruido para la extraccién del segundo diseno de layout.
Estos resultados son nuevamente a ganancia 4, ya que es el caso menos favorable
en términos de SNR. En la Figura 4.5 se puede apreciar un aumento del 16 % en el
ruido RMS de salida en el primer diseno, mientras que en el segundo el incremento
es del 25 %. Es posible que este incremento se deba al ruido térmico introducido por
el ruteo, principalmente el de polisilicio de mayor resistividad que la de un metal.

5000 Distribucién de ruido a la salida (PDF)

= Esquematico - Onpise = 297 UWVims
= Layout 1 - Ongise = 347 UWVWims
= Layout 2 - Ongise = 372 UWVWims
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15001 f
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Figura 4.5: PDFs de ruido a la salida del amplificador dindmico en T'T con ganancia 4 en diseno
esquematico y post-layout.

4.4.3. Simulacién de Offset

La simulacion realizada con el diseno esquematico se repitié para las extracciones
de ambos disenos de layout con el principal objetivo de visualizar la diferencia entre
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ellos en lo que respecta a apareamiento del par diferencial.

En la figura 4.6 se puede observar el efecto de las distintas técnicas de diseno
del layout sobre el offset. El disenio 1, cuyo objetivo era minimizar la sensibilidad a
tolerancias de proceso, presenta un offset muy cercano al del disefio esquemético (un
aumento de aproximadamente 1%). Por otro lado, el disenio 2 reduce las capacidades
parésitas debido al ruteo excesivo a costa de aumentar el ooge; en un 13 %.

Ademas, ambos disenios de layout introducen un offset sistematico, el cual se
puede observar en las curvas de la Figura 4.6 como un valor medio no nulo. Sin
embargo, este efecto es por lo menos un orden de magnitud menor que la componente
aleatoria.

Distribucion de offset a la salida (PDF)

= Esquematico - Ogffset = 5.787 MV
—— Layout 1 - Offset = 5.853 mV
100 { =—— Layout 2 - Offset = 6.546 MV
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Figura 4.6: PDFs de offset del amplificador dindmico en T'T con ganancia 4 en disefio esquematico
y dos extracciones de layout.

4.4.4. Resumen de Resultados

En la Tabla 4.2 a continuacion se presenta un resumen de los resultados de las
simulaciones post-layout del segundo diseno y las simulaciones esquematicas a modo
de referencia.

Esquematico | Layout 2
Ganancia [V /V] 4.36 4.31
ENOB [bits] 6.29 5.9
Ruido RMS referido a la entrada [p/V] 74.8 93
Mismatch - ot [MV] 5.79 6.55
Consumo @ Vpp =12V [uW] 52.32 51.49

Tabla 4.2: Resumen de resultados de las simulaciones post-layout del amplificador dindmico.
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CAPITULO 4. COMPARACION Y RESULTADOS POST-LAYOUT

Cabe destacar que la ganancia se redujo en menos de un 3 %. Esto se debe a que
durante el diseno de layout se tuvo como prioridad la minimizacién de capacidades
parasitas ya que la ganancia del amplificador depende fuertemente de ellas. Sin
embargo, el ENOB se redujo debido a un aumento en el ruido referido a la entrada,
posiblemente por la implementacién de un mayor ruteo con polisilicio en las entradas
del amplificador.
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Capitulo 5

Comentarios finales

Este Proyecto Final tuvo como principal objetivo el estudio de amplificadores de
residuo para conversores analdgico-digitales de alta velocidad y eficiencia, orientados
a aplicaciones en sistemas de comunicaciones digitales. Es en este marco que se
desarrollaron dos topologias amplificadoras, un amplificador estatico y uno dinamico,
y se compararon sus desempenos. Las principales métricas de evaluacién fueron la
ganancia, distorsiéon y ruido (ENOB), offset y consumo.

Si bien ambas arquitecturas cumplieron con las especificaciones de diseno, el
amplificador estatico lo hizo con un consumo casi 10 veces mayor. Adicionalmente,
esta arquitectura presenté una limitacién de ancho de banda (y en consecuencia,
de ganancia efectiva) cuya tnica solucién es elevar el consumo ain mas. Dado que
la eficiencia es un factor decisivo en este tipo de aplicaciones, se descarté dicha
topologia y completd el diseno del amplificador dindamico.

Es de interés destacar que las principales fuentes de complejidad de cada
circuito dependen de factores completamente distintos. En el amplificador estatico
el desafio fue desarrollar un lazo de CMFB independiente del polo de salida del
amplificador principal. En el amplificador dinamico se debe destacar su sensibilidad
a las variaciones PV'T, la cual generd la necesidad de aplicar técnicas de configuracion
que a su vez requeririan el desarrollo de un sistema de calibracion.

A continuacién, se presentan algunos comentarios adicionales sobre el trabajo
realizado.

5.1. Configurabilidad del Amplificador Dinamico

Si bien no es objetivo de este trabajo implementar el control de las
configuraciones de corriente y ventana temporal, cabe destacar la importancia de
esta caracteristica del amplificador dinamico. Se puede considerar que variando la
corriente se realiza un ajuste grueso de la ganancia y modificando la ventana de
tiempo de amplificacién se logra un ajuste fino. Combinando ambos métodos se
consigue un amplificador que puede mantener su ganancia relativamente constante
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(en este caso en 4 veces) independientemente del corner en el cual se encuentre
el ADC. Existen técnicas de calibracién para determinar la ganancia optima y
configurar al amplificador.

5.2. Consideraciones de Layout

En este trabajo se llevaron a cabo dos disenos de layout del amplificador dindmico
utilizando distintos criterios: i) interdigitado de los transistores del par diferencial
con el objetivo de minimizar el efecto de mismatch sobre el circuito a costa de
una elevada complejidad del ruteo, y ii) agrupamiento de cada dispositivo con el
objetivo de reducir las capacidades de ruteo a costa de una mayor sensibilidad al
mismatch. En resultados post-layout se corrobord que el primer disenio no alcanzaba
las especificaciones satisfactoriamente debido a las altas capacidades parasitas. El
segundo, por otro lado, presenté un mejor desempeno general a costa de un mayor
offset. No fue objetivo del trabajo encontrar una combinacion 6ptima de ambos
criterios.
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Capitulo 6

Anexo

6.1. MOSFETSs como llaves de muestreo

Los transistores MOS pueden utilizarse como llaves bidireccionales para el
muestreo de una senal (Figura 6.1). Para su disefio es importante tener en cuenta
una serie de factores que seran desarrollados a continuacion.

Figura 6.1: A la izquierda, circuito de muestreo ideal. A la derecha, implementaciéon con un NMOS

[9]

Un switch ideal tiene resistencia de encendido y caida de tensiéon en sus terminales
nulas, de manera de que toda la tension a la entrada sea transferida a la salida
instantaneamente y sin pérdida de potencia ni offset de tension. En caso de
presentar una resistencia parasita, se formard un circuito RC que ralentizara la
carga del capacitor de muestreo de acuerdo con la constante de tiempo entre ambos
componentes, disminuyendo el ancho de banda efectivo del circuito muestreado.

Es deseable que los MOSFET que operen como llaves trabajen en la regién de
triodo, donde tienen una respuesta I-V aproximadamente lineal (es decir, resistiva)
y una tensién Vpg baja. Para operar en esta region, es necesario que la tension
gate-source del dispositivo se encuentre un umbral por encima de su tensién drain-
source, es decir Vgg > Vps + Vg (en el caso de un NMOS). Como se observa en la
Figura 6.2, para un dispositivo determinado, cuanto mayor sea su tension Vgg, méas
empinada serd su curva [-V de salida y, por lo tanto, menor sera su resistencia de
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encendido R,,. Por esta razon, las llaves se suelen encender utilizando una tension
de gate igual a 0 o Vpp, dependiendo del tipo de transistor.

Ipk Vess o
Vgs2
Vas2 s I
L —Vest .o
jo=tes R
g V:s

Figura 6.2: Corriente de drain en funcién de la corriente drain-source en la regién de triodo [8].

La expresién para la resistencia de encendido de un MOSFET en region de triodo
es la siguiente:

1
B Nncox%ﬂ/(}s - VTH|

De la Ecuacion 6.1 se desprende la primera consideracion de diseno a la hora de
implementar una llave: el nivel de tensiéon que habré en el source de los dispositivos.
Para aplicaciones con un nivel de modo comtn sobre el cudl se superpone una senal,
es importante que el tipo de llave elegida permita maximizar la tension entre gate
y source para asi minimizar su resistencia de encendido. Esto es:

Ron (6.1)

= Para una senal con modo comin alto se utilizan llaves PMOS que, al
encenderse con Vg = 0, tengan una tension Vsg = Ve alto-

= Para una senal con modo comun bajo se utilizan llaves NMOS que, al
encenderse con Vg = Vpp, tengan una tensién Vas = Vpp — Vo bajo-

Ademas, la resistencia R,, es inversamente proporcional al ancho del canal (W).
Entonces, es deseable que el transistor implementado como llave sea muy ancho.

Errores de precision

Si bien una llave mas grande (mayor W) permite aumentar la velocidad de
muestreo, el incremento de éstas hace aparecer una serie de efectos parasitos que
pueden perjudicar la precision del muestreo.

1. Channel Charge Injection: en el instante en que la llave se cierra, el
transistor MOS debe liberar la carga almacenada en la interfaz éxido-silicio
necesaria para formar el canal. Esta carga Quq, = WLCy|Vas — Vry| circula
a través de los terminales drain y source. La carga que circula por el terminal
de salida de la llave ingresa en el capacitor de muestreo, aumentando la
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tension de salida. Teniendo en cuenta que la fraccién de carga que circula
por cada terminal es una funcién compleja dependiente de multiples factores,
se considera el peor caso y se calcula el error de offset como:

WLCOX |VGS - VTH|
Ch

AVy = (6.2)
Esto produce un error de offset en la transferencia entrada-salida de la llave,
pero también un error de ganancia (al depender AVy de Vgg). Ademas, si se
tiene en cuenta el efecto body, la tension de umbral del transistor depende de
su tensién de entrada de manera no lineal (Vg o< v/Vgsg) [9]. Esto introduce
una alinealidad en la transferencia entrada-salida que puede ser necesario tener
en cuenta.

. Clock Feedthrough: la capacitancia de overlap entre el gate y el source/drain
genera que haya un acople de la senal de clock en la salida. La carga que circula
a través de esta capacidad se incorpora a la carga total en el capacitor de salida.
Esto genera un offset constante e independiente del nivel de salida:

WCoverlap

AVyg =V
" LK WCoverlap + CH

(6.3)

Para minimizar el efecto de inyeccion de carga, se colocan transistores dummy que

se dimensionan de manera que tomen o aporten la misma carga que aporta o toma
el switch. De esta manera, la carga neta agregada en el capacitor de salida es nula
y el error de muestreo se minimiza. En la Figura 6.3 se muestra una configuracion
que aplica esta técnica.

o

CLK

T wp |
1

nCLK 4
Vss

Figura 6.3: Circuito de muestreo con compensacién de inyeccién de carga.
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