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Resumen

El Proyecto Fin de Carrera aqui presentado se enmarca en el ambito del disefio
microelectrénico, concretamente en el area de los sistemas integrados mixtos.
El objeto del mismo es el estudio y disefio de un convertidor analégico-digital de aproximaciones
sucesivas de bajo consumo y area reducida usando la tecnologia CMOS de 0.35um de
Austriamicrosystems. Asi como el aprendizaje y entrenamiento en el uso de las herramientas de disefio

microelectronico de Cadence y el kit de disefio de Austriamicrosystems.

El convertidor a implementar se encuentra dentro del grupo de los denominados convertidores
anal6gico-digital de aproximaciones sucesivas (SAR ADC), los cuales se basan en el uso de un
algoritmo de bdsqueda por aproximaciones sucesivas (SAR) aplicado sobre un convertidor digital-
anal6gico (DAC) y un comparador, para encontrar, tras varias iteraciones, el codigo digital de N bits
que mejor representa la sefial analégica de entrada.

Para este proyecto se ha optado por utilizar una topologia SAR fully-differential de 12 bits, a la cual se
le han impuesto especificaciones de: bajo consumo (~30pA) y area reducida (~0.4mm?), todo ello con
un objetivo de throughput de 10kSPS. Teniendo en cuenta estas especificaciones, muy restrictivas en
cuanto a area se refiere, se ha optado por implementar una solucion basada en un DAC capacitivo de
dimensiones extremadamente reducidas, acompafiado de un sistema de auto-calibracion, para
compensar los problemas de linealidad derivados del pobre matching entre las capacidades tan
pequefias del DAC. Para satisfacer las necesidades de consumo, la gran parte del esfuerzo se ha
centrado en el disefio del comparador, ajustando su velocidad para conseguir los 10kSPS y un
consumo verdaderamente reducido, ademas de incorporar un circuito de cancelacién de offset para
obtener la precision que se requiere al trabajar en un ADC de 12 bits. En cuanto a la implementacién
del algoritmo de busqueda SAR y del sistema de auto-calibracién, se ha disefiado un bloque digital
con la maquina de estados que genera la secuencia necesaria para la ejecucién del algoritmo SAR

junto al proceso de calibracion del DAC.

La caracteristica mas relevante de este proyecto es la incorporacion de un sistema de
calibracion del DAC, permitiendo de esta forma el uso de DAC’s con requerimientos de matching
menores, lo que posibilita la obtencion de resoluciones mayores con un area mas reducida. El uso del
sistema de calibracion no es gratuito, pues la complejidad del disefio aumenta considerablemente y se
requiere de registros de memoria para almacenar informacién de calibracion, sin embargo, el precio a
pagar por el uso de un sistema de calibracion es ridiculo en comparacién con las ventajas, en forma de

reduccion del &rea del DAC, que éste aporta.
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Glosario

ADC : (Analog Digital Converter) Convertidor analdgico-digital.
Convertidor A/D : Convertidor analégico-digital.

Convertidor D/A : Convertidor digital-analdgico.

DAC : (Digital Analog Converter) Convertidor digital-analdgico.
DNL : (Differential Non Linearity) Error de linealidad diferencial.
Fdt : Funcion de transferencia.

FSM : (Finite State Machine) Maquina de estados finitos.
Fully-differential : Tratamiento con sefales diferenciales.

Fringe Effect : Efecto de bordes.

INL : (Integral Non linearity) Error de linealidad integral.

LSB : (Least Significant Bit) Bit menos significativo.

Matching : Nivel de exactitud entre dos dispositivos idénticos.
Missing codes : Cddigos perdidos.

MPW : (Multi-Project-Wafer). Oblea destinada a la fabricacion de diferentes proyectos
(normalmente para testeo).

SAR : (Successive Approximation Register) Algoritmo de blsqueda por aproximaciones sucesivas.
SAR ADC : Convertidor analdgico-digital de aproximaciones sucesivas.

Single- ended : Tratamiento con sefiales referenciadas a masa.

Toplevel : Nivel superior de la jerarquia de un disefio.

THD : (Total Harmonic Distortion). Distorsién arménica total.

Throughput : Tasa de transferencia.

viii
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BLOQUE |

INTRODUCCION Y ESTADO DEL ARTE



CAPITULO 1

Introduccion

1.1 ANTECEDENTES Y MOTIVACION

El entorno que nos rodea, por su propia naturaleza, es de caracter analdgico, las sefiales
presentes en él, y que los seres humanos somos capaces de captar, son analogicas, es decir, pueden
tomar cualquier valor dentro de un rango continuo. Por esa razon, es obvio pensar, que para
procesar cualquier informacion de nuestro entorno serd necesario trabajar en el dominio continuo.
Sin embargo, surge la posibilidad de poder discretizar las sefiales, es decir, permitir que puedan
tomar valores s6lo de un conjunto discreto de valores posibles, y no de todo el rango continuo, esto
abre un mundo de nuevas posibilidades dentro del campo del tratamiento de sefiales, al poder

tratarlas y procesarlas ahora en el dominio digital.

El procesamiento de sefiales en el dominio digital, ofrece grandes ventajas frente al procesamiento
analégico: gran inmunidad frente al ruido y a la distorsion, mayor flexibilidad y modularidad,
menores requerimientos de consumo Yy computacion... Ademas de reducir drasticamente la
complejidad de los sistemas, lo que hace posible la aplicacion de complicadas técnicas de
procesamiento, muy dificiles o inviables de implementar en el dominio anal6gico. Desde el punto
de vista de la industria, el procesamiento digital también supone grandes beneficios, pues la menor
complejidad de los sistemas se traduce en: tiempos de desarrollo menores, reduccion de costes y

una menor dependencia de las habilidades del disefiador.



Capitulo 1
Introduccion

Todo esto no seria posible sin los interfaces que realizan la funcién de pasarela entre el mundo
analdgico vy digital, y viceversa. Es aqui donde se hace relevante la funcion de los convertidores
analdgico-digital (ADC) y digital-analdgico (DAC).

En la siguiente figura, se muestra un esquema tipico de un sistema de tratamiento de sefiales en el

dominio digital.
DSP interfaz
i/\_/f sensor ADC DAC humana | “o ™~
Humano Analégico Digital Analogico | Humano

Figura 1.1: Diagrama de bloques de un sistema tipico de procesamiento digita de sefial

En la actualidad, son muchas las aplicaciones que basan su funcionamiento en el esquema
mostrado anteriormente, ya sea en el mercado de la automocion, de las comunicaciones, de la
electronica de consumo o para aplicaciones médicas o de la industria aeronautica y militar. En
todas ellas, se hace imprescindible el uso de los convertidores analégico-digital y digital-analdgico,
lo que lleva a que el mercado de los convertidores sea uno de los méas fructiferos del sector del

silicio.

Como ejemplo, en la tabla 1.1 se observa el nimero de convertidores A/D y D/A vendidos en el

afio 2005 y su distribucion por sectores de negocio.

Al hablar de convertidores analdgico-digital, se deben tener en cuenta varios parametros
basicos que los describen, como son: la arquitectura que implementan, la resolucién, la velocidad,
el consumo y el area que ocupan. Cada arquitectura tiene su propia identidad y caracteristicas que
la definen, lo que hace que en funcién de los requerimientos necesarios de la aplicacién, sea mejor

el uso de un convertidor de un tipo u otro.

A modo de resumen, se presenta en la tabla 1.2 las caracteristicas tipicas de cada arquitectura, asi

como los aspectos mas y menos interesantes de cada una de ellas.



Capitulo 1
Introduccion

Volumen del mercado de los convertidores A/D y D/A (2005)
Sector Porcentaje de ventas (millones $)
Automocién (1.7%, 1.8%)
Telecomunicaciones fijas (13.14%, 10.7%)
Telecomunicaciones moviles (7.1%, 5.4%)
_______ Dispositivos | 07%,15%)
Infraestructuras (6.4% , 3.9%)
Informatica (9.0%, 10.0%)
_______ Ordenadores _ _f (10%,21%)
Periféricos y equipamiento de oficina (8.0%,7.9%)
Electrénica de consumo (21.1%, 34.2%)
_______ Lineablanca | (n2%,15%)
Linea marrén (20.0% , 34.0%)
Industria y Medicina (43.4% , 34.9%)
Militar y Aeronautica (4.3%, 2.8%)
TOTAL 1285.0, 833.5

Tabla 1.1: Distribucion de las ventas de convertidores A/D y D/A por sectores (2005)

Fundamentalmente, existen cuatro tipos de arquitecturas para un convertidor A/D. Por un lado, los
convertidores denominados Sigma-Delta, empleados en aplicaciones con altos requerimientos en
resolucion y no grandes velocidades, como ocurre en el caso del tratamiento digital de audio, y por
otro, los convertidores Pipeline y Flash, que se caracterizan por sus grandes velocidades pero con
una resolucién no muy elevada. Todos ellos requieren de areas grandes y consumos considerables,
lo que hace que sean convertidores utilizados solo en aplicaciones muy especificas, en donde la

resolucion o la velocidad son aspectos criticos.

En medio de estos dos grupos se encuentran los denominados convertidores de tipo SAR, los cuales
se caracterizan por tener velocidades y resoluciones medias; pero gque al mismo tiempo, requiren de
un area reducida para su implementacion y un consumo muy bajo. Estas Gltimas caracteristicas son
las causantes de que esta arquitectura se haya convertido en una de las mas utilizadas en la gran

mayoria de las aplicaciones.

En este proyecto se impone el objetivo de implementar un ADC de tipo SAR, por su gran
versatilidad en multitud de aplicaciones, pero intentando maximizar sus puntos fuertes, es decir,

conseguir un consumo muy reducido y un area extremadamente pequefia.
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SAR Pipeline Flash Sigma Delta
Velocidad <5 MSPS < 300 MSPS < 1.5 GSPS <16 kSPS
Resolucion < 13 bits < 11 bits < 10 bits < 24 bits
Consumo Muy bajo Alto Alto Alto
Area Pequefo Medio Grande Grande
. No de'staca r'n en Baja resolucion, Muy lento y alto
Desventajas velocidad nien | Consumo elevado
. alto consumo consumo
resolucion
Bajo consumo
L . . Muy alta
Ventajas area reducida y Rapido Muy rapido uy .
i resolucion
gran versatilidad

Tabla 1.2: Arquitecturas de ADC’s: caracteristicas, ventajas e inconvenientes
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1.2 OBJETIVOS

El objeto de este proyecto es el estudio, disefio y simulacién de un convertidor anal6gico-
digital de aproximaciones sucesivas de bajo consumo y area reducida, usando la tecnologia CMOS
de 0.35um de Austriamicrosystems. Asi como el aprendizaje y entrenamiento en el uso de las
herramientas de disefio microelectronico de Cadence y el kit de disefio de Austriamicrosystems.

Para la implementacion de este SAR ADC, los esfuerzos se centran en conseguir un area reducida
(~0.4mm?) y un bajo consumo (~30pA). Para conseguir un é&rea pequefia manteniendo una
resolucion aceptable (12 bits), es necesaria la implementacion de un sistema de calibracion en el
ADC, con la finalidad de compensar los posibles errores de linealidad derivados del uso de un area
tan pequefa; el estudio y disefio de este sistema de calibracién constituye el objetivo prioritario

para este proyecto.

Ademas del propio disefio del ADC, con este proyecto se intenta obtener una vision general del
flujo de disefio de un circuito microelectrénico, pasando por todas las fases: estudio de la topologia
y simulaciones teoricas, disefio del esquematico, implementacién de modelos Verilog-A/AMS para
simulacién, generacion y extraccion del layout, simulaciones de corners y montecarlo y
simulaciones de toplevel. Recalcar en este punto, que el objetivo marcado no es el de cubrir hasta el
final todas las etapas hasta llegar a la fabricacién, pero si tener una visién general de todas ellas y
centrarse en aquellos aspectos del disefio mas interesantes a la hora de trabajar con este tipo de

circuitos.
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1.3 CONTENIDOS

El presente Proyecto Fin de Carrera se encuentra divido en tres bloques y doce capitulos. El
primero de los blogues aglutina los capitulos del uno al cinco, en los cuales se introduce el proyecto
realizado y se hace un estudio del estado del arte actual de los convertidores analdgico-digital. En
el segundo bloque, del capitulo seis al diez, se describe de forma exhaustiva cada uno de los
bloques diseflados para este ADC, centrandose en el sistema de calibracién, la parte mas
innovadora de este proyecto. Y finalmente, en el blogque nimero tres, que agrupa los dos Gltimos
capitulos, se recoge toda la informacion relativa a las simulaciones realizadas y los resultados

obtenidos, asi como las conclusiones finales del proyecto.

En las siguientes lineas se describe, de forma mas detallada, el contenido de cada uno de los

doce capitulos de este documento.

Este primer capitulo se dedica a describir la motivacién, objetivos y contenidos del proyecto.

Los capitulos segundo y tercero hacen referencia a cuestiones generales de los convertidores. En el
capitulo segundo se focaliza la atencion hacia el funcionamiento tedrico de un convertidor, asi
como a describir los parametros de medida que definen su calidad. En el capitulo tercero, se
profundiza en el estudio de los convertidores de aproximaciones sucesivas y de los DAC’s

capacitivos.

El capitulo namero cuatro describe el flujo de disefio y la planificacion seguida para realizar este

proyecto, asi como las herramientas que han sido empleadas para ello.

En el quinto capitulo se detallan las especificaciones técnicas del convertidor a disefiar, centrandose
en todos aquellos aspectos relevantes a tener en cuenta, asi como el tipo de topologia a
implementar y la necesidad de un sistema de calibracién para lograr los requerimientos

establecidos.

En el sexto capitulo se describe con profundidad la topologia de ADC que se va a implementar,
resaltando sus aspectos mas significativos y haciendo una descripcién genérica de cada bloque que

la compone y de su funcionalidad.
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El capitulo séptimo habla sobre el sistema de calibracion que implementa este ADC, resume las
necesidades para la calibracion y describe paso a paso la secuencia seguida para medir los errores
de matching del DAC y corregirlos durante el proceso de conversion.

El capitulo nimero ocho trata sobre el bloque principal de la arquitectura SAR, el convertidor
digital-analogico (DAC). En este capitulo se justifica la topologia de DAC empleada, asi como
todas las medidas tomadas para reducir su &rea al maximo e incorporar la posibilidad de calibrar

sus capacidades. También se describen las caracteristicas de su layout y los efectos de los parasitos.

En el noveno capitulo se presenta el bloque digital que implementa la l6gica de control. Se define
la maquina de estados que ejecuta el algoritmo de busqueda SAR junto a al proceso de auto-

calibracion, y se detallan los aspectos mas significativos de la descripcion Verilog y su sintesis.

En el capitulo décimo se detalla el disefio del comparador, describiendo su topologia y el sistema
de compensacion de offset que incorpora. Al final del capitulo se presentan algunas graficas

obtenidas tras su simulacién y los parametros que caracterizan al mismo.

En el undécimo capitulo se recopilan los resultados de todos los analisis y simulaciones realizados.
Y finalmente, en el Gltimo capitulo se ofrecen las conclusiones y los resultados obtenidos.

Ademas de todos los capitulos anteriormente citados, al final del documento se adjuntan cuatro
anexos con informacion referida a: los esquematicos disefiados, los modelos Verilog-A/AMS

empelados para las simulaciones, el layout del DAC y el modelo MATLAB del sistema de

calibracion.



CAPITULO 2

Introduccion a los Convertidores Analogico-Digital

2.1 PROCESO DE CONVERSION ANALOGICO-DIGITAL

Un proceso de conversion analdgico-digital es aquel que permite partir de una sefial continua y
llegar a otra sefial discreta equivalente. De tal forma que, si posteriormente se aplica el proceso
inverso, es posible recuperar la sefial continua original a partir de la sefial discreta sin haber sufrido

en la transformacidn ningin tipo de pérdida de informacién.

Desde el punto de vista de un convertidor analdgico-digital ideal, el proceso necesario para
convertir una sefial analdgica (continua) en una sefial digital (discreta), consta de tres fases:

muestreo, cuantificacion y codificacion.

Entradla Salida
Analdgica Filtro Muestreo Digital
A Cuantificacion [~ Codificacion —>
Anti-Aliasing o~

Figura 2.1: Proceso de conversion analdgico-digital
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Durante la fase de muestreo se discretiza la sefial en el eje temporal, es decir, la sefial pasa de
ser de tiempo-continuo a ser de tiempo-discreto. O lo que es lo mismo, se pasa de tener una
amplitud de la sefial para un conjunto infinito de valores temporales, rango de tiempo continuo, a
tener una amplitud de la sefial s6lo para ciertos instantes de tiempo, conjunto discreto de valores
temporales.

El parametro mas importante a definir en esta etapa es lo que se denomina periodo de muestreo

(T,) o frecuencia de muestreo ( f, = % ). El periodo de muestro se define como el tiempo

S

transcurrido entre dos muestras consecutivas de la sefial.

Idealmente, el muestreo genera una secuencia de deltas cuya amplitud es igual a la de la sefial en

los instantes de muestreo. Si consideramos un muestreo uniforme de periodo T, la sefial

muestreada resultante seria:

X () =x"(n-T,)=D x(t)-5t-n-T,) (2.1)

x(t) x*(t)

Figura 2.2: Muestreado de una sefial

Directamente relacionada con la frecuencia de muestreo, se encuentra la frecuencia maxima que
puede tener la sefial de entrada para poder ser muestreada y posteriormente recuperada sin

problemas. Se demuestra a partir del teorema de Nyquist, que la frecuencia de muestreo minima f,
necesaria, para poder discretizar una sefial de frecuencia maxima f__ Yy que posteriormente pueda

ser recuperada sin perder informacion es de:

f,>2-f, (2.2)
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Si se representa la respuesta en frecuencia de la sefial muestreada, se puede observar lo siguiente:

X(f)
A

X fr

fs > 2" fnax

Figura 2.3: Respuesta en frecuencia de una sefial muestreada con fs>2-fmax

TL[X (n-T,)]= i X(s-jno)= i x(n-T)-e "™ (2.3)

el espectro de una sefial muestreada equivale al espectro de la sefial original escalado por }/f y
S

repetido de forma periddica cada f_. Segin lo observado, es evidente afirmar que para el caso en

que no se cumpla el teorema de Nyquist, es decir, para una: f, <2- f se va a producir

max !
solapamiento en el espectro (aliasing), por lo que la informacion contenida en la porcién de

espectro que quede solapada se perdera, y por lo tanto, recuperar a posteriori la sefial analégica

original va a ser imposible.

X (f)
A
fo < 2" finax

fru R S S,
-

s 2 2

Figura 2.4: Respuesta en frecuencia de una sefial muestreada con fs<2-fmax
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En la préctica, debido al problema existente con el solapamiento, es imprescindible utilizar un filtro
paso-bajo analdgico de frecuencia de corte f% (filtro anti-aliasing) antes de muestrear, para de

esta forma eliminar el ruido y todas aquellas sefiales indeseadas que se encuentren fuera del
espectro de Nyquist, y que si no se suprimen van a provocar solapamiento al realizar el muestreo.

La etapa de cuantificacion es la que se encarga de discretizar la sefial en amplitud. Después de
la fase de muestreo, se tiene una sefial discreta en el dominio temporal pero con unos valores de
amplitud continuos; con la cuantificacion se consigue discretizar la amplitud de la sefial, y que esta
pase de variar dentro de un rango de valores continuos a variar en un conjunto de valores discretos.
El rango dinamico de la sefial de entrada se divide en un conjunto discreto de intervalos, los

denominados intervalos de cuantificacion (Q, ). Cada intervalo de cuantificacion pasa a ser

representado por un Unico valor, que normalmente se corresponde con el valor intermedio del

intervalo, de esta forma la sefial queda discretizada en amplitud.

Figura 2.5: Cuantificacion de una sefal

_ margen dindmico VY
nidmero de intervalos M

(2.4)
Xk=(k+%)-Q , k=0,..,M -1 (2.5)

Como es evidente, a diferencia de lo que ocurre con el muestreo, durante el proceso de
cuantificacion es inevitable la pérdida de informacion. Al asignarle a cada valor de la sefial de

entrada un intervalo se esta sustituyendo el valor original por el valor de representacion de dicho

11
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intervalo, con lo cual se esta cometiendo un error igual a la diferencia entre esos dos valores. Dado
que los valores de representacion se encuentran en el centro de los intervalos, es claro que el error

de cuantificacién queda acotado entre:

k-Q<g,<(k+)-Q , k=0,..,M-1 (2.6)

A medida que Q se reduce, el error cometido disminuye, hasta
llegar al limite teérico de: Q=0 (M =) — £,=0

El error de cuantificacion se suele modelar como una pequefia sefial de ruido que se suma a la

entrada, esta sefial de ruido varia entre ‘% y +% y presenta la siguiente caracteristica:

Eq(Xin)
Q2 4
XinTs) Y(nT)
—
Xin
Eg(xin)
-2
Xmin g Xmax
Figura 2.6: Ruido de cuantificacion
£,(T)=Q-X(NT,)-Q* (k+ 1)) , X(nT,) [Q-k,Q-(k+1)] 2.7)

Tratando la sefial de entrada como una variable aleatoria, es posible calcular su funcion densidad de
probabilidad y a partir de ella obtener la potencia del ruido de cuantificacion. Para un Q pequefio,

se puede suponer que la densidad de probabilidad de la sefial de entrada (y por consiguiente de la

sefial de ruido) es uniforme dentro del intervalo de cuantificacion, con lo que se tiene:

12
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|0(8q)=% , 8qe[_(y,+%] 2.8)

1/Q

S
-Q2 Q2
&q

Figura 2.7: Densidad de probabilidad del ruido de cuantificacion

Y de esta forma, la potencia del ruido de cuantificacion queda determinada por:

o0 +Q/2 6‘2 2
N, = I8§~p(8q)-d5 g, = [ =% (2.9)

con esta expresion se demuestra que el ruido de cuantificacion es directamente proporcional al
tamafio de los intervalos de cuantificacion (Q) o lo que es lo mismo, inversamente proporcional al
namero de intervalos de cuantificacion (M ). De esta manera, en el caso ideal de poder trabajar
con un ndmero infinito de intervalos de cuantificacion (Q =0) el ruido de cuantificacion seria

nulo, y por lo tanto, el proceso de cuantificacion no implicaria una pérdida de informacion.

La tercera y Gltima fase del proceso de conversion analdgico-digital es la codificacion. La
codificacidn consiste en la asignacion de un codigo a cada muestra de la sefial, dependiendo de en
qué nivel de cuantificacion se encuentre, es decir, a qué intervalo de cuantificacion pertenezca.

Mayoritariamente se emplean para la codificacion el binario natural, BCD o cédigo Gray.

n | x(n)
Xa(n) o

A - . 1] 101
Codificacion 12 H?é

His
3 101

Hi
X:}__ , . PP Hp -= 0000 He -= 1000 4 011
Xo . Ho-= 000 Ha -= 1001 5 wota
}{”1'; Ho-= 0010 == 1010 5 noot
Xy .‘ ) ¥a - 00N Hao-= 101 I no
i \ —>  K-=0100  Xe-es11DD 0 T 3 pott
o s . Hz-= 011 iz -= 1101 o1
o . - _— s -= 0110 Hae-= 1110 1o 1ooa
- f 5 l n o= 0111 s -= 1111 n 1010
% 12 1100
KT | r 13 1100
i \I ; 14 110
b : l 15 110
§: T ) 16 110
T ) 17 110

Ho T

Figura 2.8: Codificacion de una sefial
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Después de superar las tres fases del proceso de conversion: muestreo, cuantificacion y
codificacion, se obtiene como resultado la sefial digital (tiempo discreto, amplitud discreta) que

representa de forma univoca a la sefial analdgica original.
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2.2 PARAMETROS DE CALIDAD DE UN ADC

2.2.1 Funcion de transferencia ideal

La gran mayoria de los convertidores (ADC y DAC) presentan idealmente la siguiente
caracteristica de entrada-salida:

\Y
v ZZ_LS.(bO.2°+b1-21+...+bN_1-2N‘1) (2.10)

donde el término escalar VV hace referencia a la sefial en el dominio analdgico, y el vector b

define la sefial en el dominio digital. V, es el valor maximo que puede tomar la variable analdgica

V , lo que se conoce como fondo de escala. N es el nimero de bits del convertidor.

codeout

A
M1
10,1
1011 ‘,—I_
1001 i Entrada: Vin = [0,Vi]] V

- Salida: codeout = brt bz ... b2 b1 bo
( MSB: br1 )

0...100+
0..011+
0..010+
0..001+
D...UDDD f f f = f f f \}fs >Vm

Figura 2.9: Funcion de transferencia ideal del ADC

La variable VV puede representar cualquier magnitud analdgica que defina a una sefal: tension,
corriente, presion... (normalmente nos referiremos a V' como a una tension) mientras que el vector
b describe la palabra binaria de N bits que representa el intervalo de cuantificacion al cual se

asocia cada muestra de la tension de entrada

El niamero de bits (N ) de un convertidor determina su resolucién. Con N bits se pueden

representar hasta 2" palabras binarias, con lo que se tienen hasta M =2" intervalos de

cuantificacion. A mayor nimero de bits, mayor namero de intervalos de cuantificacion y por
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consiguiente, menor tamafio para cada uno de ellos (Vi / M ) y menor error de cuantificacion

cometido.

Habitualmente se dice que un convertidor es de N bits de resolucion, pero a menudo, también se
define el término resolucion como: la minima variacion de la tensién analdgica a la entrada que
provoca un cambio de un LSB en el codigo de salida. En este caso, se habla de la resolucion en

terminos de la tension del LSB (V, g ):

\Y
Vig=—=—¢ (2.11)

2.2.2 Parametros de calidad estaticos

Al hablar de parametros estaticos, se hace referencia a todos aquellos parametros de calidad de
un ADC que se miden bajo condiciones de continua (DC), es decir, con el convertidor trabajando

con tensiones continuas a su entrada.

Todos los pardmetros de calidad estaticos se miden a partir de la funcidn de transferencia del ADC,

comparandola con la del ADC ideal y cuantificando sus diferencias.

A) Error de cuantificacion

El error de cuantificacién es innato a la propia naturaleza del convertidor, y por lo tanto, es
siempre el mismo independientemente del tipo de convertidor, de la resolucién... Se define como

la diferencia entre la entrada y la salida del ADC.

Error

cuantificacion

= Entrada — Salida (2.12)

La amplitud del ruido de cuantificacién varia siempre entre 0 LSB y 1 LSB, y su carécter aleatorio
se traduce en la aparicion de un ruido blanco en el espectro de la sefial de salida. La potencia del

ruido de cuantificacion se ha calculado anteriormente, y vale:

= (2.13)
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codeout
A Entrada .

1M1+
110 +
101 +
100 +
011 +
010 +
001 +
000 0

1LSB

OLSB =

Figura 2.10: Error de cuantificacion

B) Error de offset

El error de offset es aquel que provoca un desplazamiento de toda la funcion de transferencia
del convertidor. Aparece cuando la sefial de entrada analogica OV no genera el cédigo de salida
00...0.

Se define como la desviacién de la salida real frente a la ideal para el valor de salida mas pequefio.

Se puede cuantificar en valor absoluto (voltios), en LSB’s, en % 6 en ppm del fondo de escala.

Error

offset

=Transicion _real, , —Transicion _ideal, , (2.14)

codeout

Real

1M1
110 +
101 +
100 +
o011 —+
010 +
001 —
000

0 i Vis Vin
Of’fslet

Figura 2.11: Error de offset
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Los errores de offset en un convertidor no son preocupantes, pues se pueden compensar facilmente
restando de la salida el error de offset medido.

C) Error de ganancia o factor de escala

El error de ganancia o factor de escala es aquel que provoca una variacion en la pendiente de la
funcioén de transferencia del convertidor.

Se define como la diferencia entre las desviaciones de la salida real frente a la ideal para el valor de
salida mas grande y para el valor de salida mas pequefio. Normalmente se cuantifica en % del

fondo de escala o en LSB’s.

Error

gain

= (Transicion _real , ., —Transicion_ideal , .)+ (2.15)
—(Transicion _real, _, —Transicion_ideal, _,)

codeout

Ideal

M - ol et
110 + :
101 +
100 +
011 +
010 +
001 +
000

Figura 2.12: Error de ganancia

Al igual que ocurre con el error de offset, el error de ganancia también es facilmente compensable.
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D) Error de linealidad

Como indica su nombre, los errores de linealidad son los causantes de las no-linealidades en la
funcion de transferencia del convertidor. Se definen dos pardmetros para medir la linealidad de un
convertidor:

Error de linealidad diferencial (DNL): se define como la desviacién de la salida real frente a la
ideal para cada uno de los valores de salida del convertidor. Normalmente se definen los valores
méximo y minimo de DNL.

DNL,

code

— Ancho,

ideal

= Ancho = Ancho

code

roge —1 (2.16)
DNL
DNL
DNL,

<0 <1LSB
=1LSB

>1LSB

\

code

Ancho,,,
Ancho
Ancho

\

code —

>0

code

\

code

code

codleout

T
10 +
101 T
100 |
o1
010
001
000

o
(8]
Ll
€]
us)
I
T

o
w
[
(€]
m
|
T

—t——
Vi 0 1 2 3 4 5 6 7 codew

Figura 2.13: Error de linealidad (DNL)

Missing codes: se dice que un convertidor presenta missing codes (codigos perdidos) cuando tiene

un DNL,,, =—1LSB en alguno de sus codigos. Esto significa que, para todo el rango de tensiones

analdgicas de entrada, el ADC nunca generara ese c6digo a su salida.
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codeout

Real DML
1M T .

110 T missihg code |
101 T "
100 T L !
011 +
010 +
001 +

1LSB—T

Q_ AN B
|

;.‘ ,'5 é }7 = codeout

lssing Code

—— ! : ‘ i I 1
U g o Vrs Vin 0 1 2 3 \4

L5B's 1 05 1 1.28 15 125 18

Figura 2.14: Error de linealidad (missing codes)

Error de linealidad integral (INL): se define como la desviacion de la salida real del convertidor
frente a la salida ideal. El error de linealidad integral (INL) se calcula como la integral discreta del

error de linealidad diferencial (DNL).

INL,

code

= INL,

code—

+ DNL
1 code (217)

INL, =0

codeout

1+
10
101
100
011 +
010 +
001 +

e
o
—
[6))]
[on)
|
T

Vin 0 1 2 3 4 5 6 7 }Codeout

Figura 2.15: Error de linealidad (INL)
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Los errores de linealidad DNL e INL se cuantifican en LSB’s. Conseguir un ADC con una buena
caracteristica de linealidad es fundamental, pues los problemas de linealidad son dificilmente
compensables, a diferencia de lo que ocurre con los errores de offset o de ganancia.

2.2.3 Parametros de calidad dinamicos

Los pardmetros de calidad dindmicos estudian el comportamiento del ADC en condiciones de
alterna (AC), es decir, con una sefial variante con el tiempo a la entrada.

Existen varias herramientas para el estudio de este tipo de parametros, pero la mas habitual es el
uso de la FFT, en la siguiente figura se puede ver la configuracion tipica para realizar este tipo de
test.

Generador D Analizador de
sinusoidal ideal ADC Espectros

v DAC ideal WM

A ™
i Y |
[ “"“‘%’“TG,“I" i}
AY [ 1= F Il
=L g e e e e o ="

Fri=lfdra

tiempo frecuencia tiempo frecuencia

Figura 2.16: Medida de pardmetros dindmicos

A partir del analisis de la FFT, se observan las siguientes caracteristicas del espectro de la sefial de
salida:

- Componente de continua (DC): aparece debido al error de offset del propio convertidor, y al
mantenimiento del valor de salida del convertidor durante el tiempo transcurrido entre dos muestras
consecutivas.

- Ruido de fondo: es el generado por el proceso de cuantificacion (ruido de cuantificacion). Solo

disminuye si se dispone de un nimero mayor de bits al cuantificar.

- Armonicos: aparecen por pequefias imperfecciones en la forma de la sefial de salida (a la salida
del convertidor no se tiene una senoidal pura). Estas imperfecciones vienen derivadas de los
problemas de linealidad del ADC.
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Figura 2.17: Espectro de la sefial de salida de un ADC real

A) Relacion sefal-a-ruido (SNR)

La relacion Sefial-a-Ruido (SNR) de un convertidor se define como el cociente entre la

potencia de la sefial y la potencia del ruido de fondo.
Sf
SNR = W (2.18)

Como se ha explicado anteriormente, el ruido de fondo esta vinculado directamente al ruido de

cuantificacion (ruido blanco) y su potencia eficaz, calculada en el punto anterior, vale:
—_ (2.19)

por otro lado, la potencia de la sefial se calcula como la potencia eficaz de una senoidal a fondo de

escala, y su valor es de:

v, Y V2
S = l-f 5| .sin? 27 f -t =\/1-f£.sin2 27t =
T 2 T % 4

(2.20)
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con lo que al final se llega a la conclusion de que, la SNR depende exclusivamente del tamafio del
intervalo de cuantificacion (Q), o lo que es lo mismo, del nimero de bits utilizados para cuantificar.
De esta forma, la SNR de un convertidor queda totalmente definida mediante la siguiente

expresion:
SNR=6.02-N +1.78 dB (2.21)

La expresion definida anteriormente determina la SNR méxima alcanzable por un convertidor de N
bits. En un caso real, la SNR obtenida sera siempre menor, pues existen otros factores, ademas del
ruido de cuantificacion, que influyen sobre el ruido de fondo, aumentandolo y haciendo que

disminuya la SNR. Este es el caso del ruido K -T /C en los convertidores capacitivos.

B) Relacion sefial-a-ruido + distorsion (SINAD)

La SINAD se define de forma muy similar a la SNR, se calcula como el cociente entre la

potencia de la sefial y la potencia del ruido de fondo mas la distorsion.

S
SINAD = ! (2.22)
N+S +S,+..

En este pardmetro se incluyen todas las fuentes de imperfeccion medidas en la FFT, con lo que
constituye una de las medidas mas significativas a la hora de determinar las caracteristicas

dinamicas de un convertidor.

C) Distorsion armonica total (THD)

En la distorsién armoénica total (THD) se mide el ratio entre la componente de frecuencia
fundamental y los armonicos. Normalmente se consideran para el calculo los cuatro armoénicos mas

significativos de la FFT.

S +S,+...

THD = (2.23)

f

Como se ha explicado anteriormente, los armdnicos son el resultado de las no-linealidades del
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convertidor, por lo que este pardmetro es el que se emplea para cuantificar las no-linealidades del
ADC.

D) Rango dindmico libre de espureos (SFDN)

Se define el rango dinamico libre de esplreos (SFDN) como el ratio entre la componente
fundamental y el pico espureo de mayor amplitud. Habitualmente, uno de los armonicos del

espectro es el que establece el esplreo de mayor amplitud.

Sf
SFDN = (2.24)
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CAPITULO 3

Fundamentos del SAR ADC y del DAC Capacitivo

3.1 EL CONVERTIDOR DE APROXIMACIONES SUCESIVAS
(SAR ADC)

El convertidor analdgico-digital denominado convertidor de aproximaciones sucesivas (SAR
ADC), es aquel que implementa una arquitectura compuesta por tres bloques: un convertidor
digital-analégico (DAC), un comparador y una logica de control (SAR). Y que basa su
funcionamiento en un proceso iterativo, mediante el cual, va probando diferentes codigos digitales
hasta encontrar el que se corresponde con la sefial analdgica de entrada.

Digital

E Vrer = Vis

T

DAC Vdac _
E Comp

TH 4|+

Légica
SAR i Entrada

| Analogica

Salida
™ Digital

clk

Analdgico

Figura 3.1: Arquitectura de un SAR ADC single-ended
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La idea es la siguiente: el sistema de muestreo T&H toma una muestra de la sefial analégica de
entrada y mantiene su valor (V,) en la entrada positiva del comparador. Por otro lado, en la entrada

negativa del comparador, se tiene la sefial analdgica (V

1) proveniente del DAC, la cual se
corresponde con el valor analégico que representa el codigo digital generado por la l6gica SAR. De

este modo, el comparador determina si la sefial analogica de entrada (V,) es de valor superior 0

inferior a la sefial generada por el DAC (V.

4 )» Y a partir de esta informacion, la légica SAR
generara otro cddigo digital de busqueda que se aproxime mas al valor de la sefial de entrada y lo
aplicara de nuevo al DAC. Este proceso se repite, de forma iterativa, hasta encontrar el cédigo

digital de N bits, cuya sefial analdgica asociada (V,,. ), se aproxime lo maximo posible a la sefial

ac

analdgica de entrada (V,).

El cdédigo digital resultante tras la busqueda, se correspondera al valor analégico de entrada

convertido.

Va

Velac Vdac - °

Va _J —

| ‘ | | | | | _ = bit \%—‘ d

|
bit7 ' bit6 ' bit5 ' bit4 = bit3 ' bit2 ' bit1 ' bit0 | t

(MSB) (LSB) N fedantl AR
0 1 1 0 1 0 O 0 Hea

aproximacidn

Figura 3.2: Sefiales a la entrada del comparador. Diagrama de flujo del funcionamiento del SAR ADC

La logica SAR, es la que se encarga de establecer y aplicar la estrategia de blsqueda para
encontrar el codigo digital de N bits que mejor representa la sefial analégica de entrada. Como su
nombre indica, la l6gica SAR implementa un algoritmo de blsqueda basado en aproximaciones

sucesivas, este algoritmo funciona de la siguiente forma: se compara en primer lugar el valor

analdgico de entrada con la mitad del valor de fondo de escala (st/2), en caso de que la sefial de

entrada sea mayor que ese valor, se vuelve a comparar esta vez con3-V /4, si por el contrario
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fuese menor, se comparara con V /4, y asi sucesivamente, dividiendo cada vez el margen

dindmico en trozos de la mitad de tamafio, hasta el maximo de resolucion posible.

Con las aproximaciones sucesivas, la variacion de la sefial analdgica (V.

dac

) en cada paso, es la

mitad que en el paso anterior, lo que se corresponde con el cambio de un bit en el cédigo de

busqueda, comenzando por el bit mas significativo. Es decir, si se considera un rango dinamico que

varia entre 0 y V voltios, en la primera iteracion, el MSB de la palabra binaria permitira
distinguir entre las sefiales de entrada que se encuentren por arriba o por debajo de la mitad del
fondo de escala (st/2), obteniéndose de esta forma el valor correspondiente para este bit. Fijado

ya el valor del bit MSB, se puede restringir la busqueda para el siguiente bit menos significativo,

que podra determinar si la sefial de entrada es superior o inferior a la mitad de un rango dinamico
de tamafio mitad al anterior, con lo que el umbral de comparacién seré de 3-V, /4 si el MSB vale
uno 6 de V / 4 si el MSB se ha fijado a cero. Este proceso continuara iterativamente hasta llegar a

determinar el bit LSB de la palabra binaria que se esta buscando.

Al concluir la busqueda, se habra obtenido un cédigo binario de N bits que se correspondera con el
valor de la sefial analdgica de entrada, con un error de +Q/2, correspondiente al error de

cuantificacion del convertidor.

A continuacidn, se expone un ejemplo de busqueda SAR para un convertidor de 8 bits. En la figura

se puede observar como va variando la salida del DAC (V,,. ) en cada iteracion, y cuales son los

valores correspondientes de los bits que se van encontrando.

lteracién Cddigo de | Tension de salida | Resultado Bit
busqueda | del DAC (Vdac) | comparacion | encontrado
1 1000_0000 5.0000000 V 0 Bit7=0
2 0100_0000 2.5000000 V 1 Bit6 =1
3 0110_0000 3.7500000 V 1 Bit5=1
4 0111 0000 4.3750000 V 0 Bit4=0
5 0110_1000 4.0625000 V 1 Bit3=1
6 0110_1100 4.2187500 V 0 Bit2=0
7 0110_1010 4.1406250 V 0 Bitl=0
8 0110_1001 4.1015625 'V 0 Bit0=0
Tension de referencia: Vfs = 10V . Tension anal6gica a convertir: Va = 4.1V

Tabla 3.1: Ejemplo de busqueda SAR para un convertidor de 8 bits
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Figura 3.3: Ejemplo de basqueda SAR para un convertidor de 8 bits

Para un SAR ADC con N bits de resolucién, se requiere de N+1 ciclos de reloj para realizar

cada conversion, con independencia de cuél sea la sefial de entrada a convertir, con lo que el

throughput del convertidor vendra fijado GUnicamente por la frecuencia de reloj y el nimero de bits

utilizados. Por otro lado, la resolucion requerida para el comparador debera ser, de al menos, N+1

bits y su velocidad lo suficientemente elevada para poder hacer una comparacion por cada ciclo de

reloj. Y en cuanto a la referencia del DAC, es claro que para N bits de resolucion, la referencia

(V,

ref

) necesitard, como minimo, una precisién de N+1 bits.

)

comp

R R
=

S Ml M=t I
o

Figura 3.4: Cronograma de funcionamiento de un SAR ADC
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Las principales ventajas de este tipo de convertidores son: su sencillez, la velocidad de
conversion constante y la facilidad con la que se puede incrementar el namero de bits (resolucion)
y la velocidad. El punto méas desfavorable lo constituye la necesidad de tener que emplear bloques

criticos para su disefio, como son el DAC y el comparador.
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3.2 EL DAC CAPACITIVO

Los convertidores digital-analégico capacitivos, también conocidos como charge
redistribution DAC’s, estan formados basicamente por un array de capacidades binarias y un
conjunto de switches. Esta arquitectura de DAC es muy popular en la implementacion de ADC’s de
aproximaciones sucesivas, pues presenta caracteristicas que la hacen muy interesante para su uso
en este tipo de ADC’s, como son: la eficiencia energética, la rapidez y el sistema de T&H

incorporado.

Una posible implementacion de DAC capacitivo se muestra en la siguiente figura:

Wik

——o"—o—[

Ct Co Ci Chz Ch-1
= == °C == 'c /= 2 /=2
T}—;—} T}Dafﬁ} T}le_l} T % anﬁ.:g T Dufﬁ.
ey [ Y f y z ! { z R ! i ! ! - T T track
Ween [} é é ; ------ é . S.: muestren
Wi - A S Dw-1...Do: codigo hinario

Figura 3.5: DAC capacitivo de N bits

Como se puede apreciar, la estructura de este tipo de DAC es muy sencilla. Las capacidades
binarias se interconectan con sus top-plates a un mismo nodo comun, que constituye la salida del

DAC, y con sus bottom-plates a uno de los switches, mediante los cuales se selecciona una de las

tensiones de referencia (V, ,V,., ) 0 la tension analogica de entrada (V,, ). Por otro lado, se utiliza

un switch conectado al nodo comdn de salida, con la finalidad de poder precargar los top-plates de

las capacidades a una tension fija (V).

Dejemos de lado por un momento, el switch para la precarga del nodo comin, y los switches

de conmutacion con la tension de entrada (V,,).En esta situacion, se tiene un array de capacidades

binarias conectadas en paralelo, y de capacidad total 2" -C (el valor C, define la unidad de

capacidad y puede tomar cualquier valor).

Supongamos que inicialmente todas las capacidades estan descargadas, si ahora se hacen conmutar

los switches de los bottom-plates de cada capacidada V., 6 V.. en funcion del cédigo de una

refp refn
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palabra binaria de N bits: D, ,D,,_,...D, (donde D, , es el bit MSB), la tension que se obtendra a

la salida (V,,, ) sera la tension generada por el divisor capacitivo formado entre: la suma de todas

las capacidades conectadas a V., v el resto de capacidades (conectadas a V., ), es decir:

Vlefp
Cit =C1+ C2
Ci
C1=Dn1- 2% C+ Dz 2%2- C+ .+ Do 2°- C
Vout
Cz2= Ciot - C1
Cz
V'refn
Figura 3.6: Circuito equivalente de un DAC capacitivo de N bits
CcC, V.-V
_ 1 refp refn N-1 N-2 0
Vout _(Vrefp _Vrefn)'C - 2N : DN—l'2 + DN—Z'2 +..t+ DO2 (31)
tot
N-1 )
; . _ -N
o lo que es lo mismo: Vot = Veety —Vrefn)-z D, -2 (3.2)
k=0

De esta manera, se ha obtenido una tension analdgica V,, , que depende directamente del codigo

digital aplicado. El sistema funciona como un convertidor digital-analdgico.

En el siguiente ejemplo con tres bits, se ilustra con mas detalle el funcionamiento de esta

L B4 Vou
l Ci

arquitectura:

P .
Vrefn@ o

Dn-1...Do: codigo binario

Figura 3.7: DAC capacitivo de 3 bits
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Cddigo de entrada

Circuito equivalente

Tension de salida Vot

(DN-II"'I DO) (V)
Vretp l
° Vout 0
000 I Vout = (Vrefp _Vrefn) ) g =0
8C
Vrefn T
Vrefp
1. .
001 E Vour Vout = (Vrefp _Vrefn) : g
7C
Viefn T
Vrefp
l 2C 2
010 E Vo Vout = (Vrefp _Vrefn) : g
6C
Vrefn T
Vrcfp
L ;
011 E Vou Vout = (Vrefp _Vrefn) ' g
5C
Wrefr T
Vrefp
I 4
100 I Vo Vout = (Vrefp _Vrefn) : g
ac
Vrefn T
Viefp
J_ 5C 5
101 E Veur Vout = (Vrefp _Vrefn) ' g
3C
Viefn I\
Vrefp
1 6C 6
110 E Vot Vout = (Vrefp _Vrefn) ' g
2C
Vrefn T
Vrefp
l 7C 7
111 E Va Vout = (Vrefp _Vrefn) : g
C
Vrefn T

Tabla 3.2: Ejemplo de DAC capacitivo de 3 bits
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Si a la estructura analizada anteriormente, se le afiade el switch de precarga y los switches de
conmutacion de la tension de entrada (V,, ), es posible implementar con ella un sistema de T&H.

Lo cual constituye una da las ventajas principales de la arquitectura charge redistribution.

La posibilidad de poder integrar un T&H en un DAC capacitivo se basa en el principio de
redistribucion de cargas, segun el cual, la carga total almacenada en las capacidades del DAC
permanecera constante en todo momento, independientemente de cudl sea la tension aplicada sobre

el bottom-plate de cada capacidad.

Si inicialmente, en lugar de tener las capacidades del DAC descargadas, se precargan con una carga

equivalente a la tension de entrada V, en un instante dado, posteriormente, al aplicar el codigo

binario sobre las capacidades, esta carga inicial se redistribuira entre todas ellas de tal manera que,

ahora, la tension en el nodo de salida (V,,, ) ya no solo dependera del codigo binario aplicado, sino

también, del valor de la V, en ese instante.

Para poder precargar las capacidades en funcion del valor de la V,  en un instante determinado, es

decir, para poder muestrear el valor de la tension de entrada sobre el nodo de salida (V,,, ), se

ut

requiere de las siguientes fases:

1- Fase de seguimiento (TRACK): inicialmente, el switch de precarga del nodo comun se

activa, forzando la tension de los top-plates de las capacidades a un valor fijo, en este caso por
sencillez se tomara meh =0V pero podria valer cualquier otro valor. Al mismo tiempo, se activan

los switches de conmutacion de la V., , con lo que los bottom-plates de las capacidades estan

in?

variando con la tension V,_ . En esta situacion, la carga total acumulada en el DAC sera:

Wprch

----- L4 {5 “out
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J
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Ell
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Figura 3.8: DAC capacitivo de N bits en modo track
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Qtotal =C V, :2N C(V

total total

oen —Vin ) =2" -C- (0=, (1)) (3.3)

Vv

out

= Vprch = OV (3-4)

Como se observa en la expresion anterior, la carga total va variando en funcion de V. (t), es

decir, sigue a la tension de entrada. Estamos en modo de seguimiento.

2- Muestreo de la tension de entrada: en el instante (t,) en el que se abre el switch de

precarga y se fijan a V,,, los bottom-plates de todas las capacidades, se produce el muestreo
de la Vv, . Ahora, la carga total del DAC ya no variara siguiendo a la V, (t) , sino que tendra un

valor fijo e igual a la carga equivalente inyectada por la V, (t) en el instante t_.

- <] ot
Ct Co Loy Cha CHA
=G = 2% aF=2'C =2"i = 2ve
T}? T}Dofﬁ T}'Dufﬁ T}Dufﬁ% T}Du-lfﬁ-l
ver (] (=] Z o i ______ o i‘ ? ? 'Z ;:_trackst
\"":1'11. [, é é J-‘ """ é . D-NT.%J.Eocrssdigo hinario
P
Figura 3.9: DAC capacitivo de N bits en modo muestreo
carga en el instante justo antes de muestrear:
- - N
Qtotal (ts ) = Ctotal 'Vtotal (ts ) =2"-C- (0 _Vin (ts )) (3.5)
carga en el instante justo después de muestrear:
N
Qtotal (ts+) = Ctotal 'Vtotal (ts+) =2"-C- (Vout _Vrefn) (3'6)
Segun el principio de redistribucion de cargas:
Qtotal (tsi) = Qtotal (ts+) - Vout = _Vin (ts) +Vrefn (3'7)
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3- Fase de mantenimiento (HOLD): una vez muestreada la tension de entrada, el valor
-V, (t,) se mantendra de forma permanente en el nodo de salida, estamos en el modo de

mantenimiento. A partir de ahora, si se aplica sobre el DAC cualquier codigo digital, éste
modificara la tension del nodo de salida (V,, ) sumando al valor de -V, (t,) muestreado la

tension correspondiente al codigo aplicado:

Vout = _Vin (ts) +Vdac (38)

V. = (Vrefp _Vrefn)

dac — N
2

- Dy 2" 4Dy, 2" P +..+ D, 2° (3.9)

La arquitectura de DAC capacitivo aqui presentada es muy popular, pues presenta
caracteristicas interesantes que la hacen adecuada para muchas aplicaciones. En cuanto a su
consumo, es minimo, pues al tratarse de una arquitectura capacitiva, el consumo viene
determinado exclusivamente por la carga y descarga dinamica de sus capacidades. Esto
también influye en su velocidad de funcionamiento, que es muy elevada. Por otro lado,
incorpora un sistema de T&H que la hace muy atractiva, al poder evitarse la utilizacién de otro
blogue especifico para estas funciones. Ademéas de todo esto, se trata de una arquitectura
sencilla, lo que posibilita que su modificacion o la ampliacion a resoluciones mayores no

constituyan un verdadero problema.

En cuanto a sus caracteristicas negativas habria que destacar su sensibilidad a los paréasitos,
pues una capacidad parasita sobre el nodo comin afectaria directamente a la salida del DAC,
guedando esta atenuada. Por lo que respecta al tamafio, tampoco es muy dptima, pues por

cada bit adicional que se afiada se dobla el area requerida.

35



CAPITULO 4

Planificacion y flujo de disefio

Como se indica en el capitulo introductorio de este documento, uno de los objetivos de este
proyecto, ademas del estudio y la implementacion de este SAR ADC con calibracion, es el
aprendizaje y entrenamiento en el uso de las herramientas basicas de disefio microelectronico.
Teniendo en cuenta todo ello, se ha seguido una planificacion acorde a los conocimientos iniciales

de los que se partia y los objetivos que se querian alcanzar.

Como resultado, la planificacion seguida para realizar este proyecto ha quedado dividida en tres

fases o blogues principales.

En el primero de ellos, denominado Topology Understanding, se pretende hacer un estudio teérico
de los convertidores ADC de tipo SAR, estudiar su topologia basica partiendo de una estructura
single-ended sencilla de 8 bits y posteriormente, por extension de la anterior, llegar hasta la

topologia fully-differential de 12 bits que finalmente se implementara.

Ademas, se inicia el estudio tedrico de los DAC’s capacitivos, el bloque principal de cualquier
SAR ADC, se parte de una arquitectura de 8 bits sencilla y de un modelo matematico de DAC
implementado con MATLAB (véase anexo D) para entender su funcionamiento y las distintas
posibilidades que ofrece, y posteriormente, tras obtener la estructura final a implementar, se

elabora el schematic correspondiente en Cadence y se hacen las primeras simulaciones.

Al mismo tiempo, durante esta fase del proyecto se dedica tiempo a familiarizarse con las

herramientas de disefio y el uso del simulador.
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Todo el estudio y las conclusiones alcanzadas durante esta fase, se detallan en los capitulos 2, 3y 6
de esta memoria.
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Figura 4.1: Planificacion del PFC

La segunda de las fases (Schematic y DAC layout), empieza con la preparacion de las primeras
simulaciones toplevel del SAR ADC junto con la arquitectura de DAC disefiada, con la finalidad
de corroborar el buen funcionamiento de la topologia. Para ello, se elaboran los primeros modelos

Verilog/Verilog-AMS del comparador y de la légica de control.

En esta fase, el mayor esfuerzo se centra en la implementacion del algoritmo de calibracion, se
hace un estudio tedrico del mismo y un modelo en MATLAB para entender perfectamente su
comportamiento. Finalmente tras haberlo simulado tanto de forma matematica en MATLAB,
como mediante modelos en Cadence, se pasa a sintetizar la l6gica digital que lo implementara. A
partir de la descripcion Verilog y de las herramientas de sintesis digital requeridas, se implementa
el denominado bloque de logica de control, el cual aglutina el sistema de calibracion junto al
algoritmo de blsqueda SAR.

Esta segunda etapa concluye con la elaboracién del layout del DAC, para la cual se requiere
conocer previamente ciertas caracteristicas importantes de este tipo de layouts y familiarizarse con
las herramientas de: edicion de layout, LVS y extraccion.

El trabajo realizado durante esta segunda fase del proyecto queda reflejado en los capitulos 7, 8 'y
9.

La tercera y Gltima fase (Comparator y Top Simulation), se centra Gnicamente en el estudio tedrico
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y el disefio de un comparador adecuado para los requerimientos exigidos por este ADC.

Como ultima tarea del proyecto se llevan a cabo diversas simulaciones toplevel, haciendo trabajar
todos los bloques en conjunto: légica de control, DAC y comparador, y verificando su correcto

funcionamiento.

Todos los detalles a cerca del comparador disefiado se encuentran descritos en el capitulo nimero

diez de esta memoria.

Como se puede apreciar en la planificacion descrita anteriormente, el flujo de disefio a seguir a
la hora de abordar este proyecto es de tipo top-down, es decir, va de alto a bajo nivel. Se parte del
disefio de la topologia del ADC, una vez comprobado que funciona correctamente y responde a las
especificaciones esperadas, se va bajando poco a poco dentro de la jerarquia y se van
implementando cada uno de los blogues que la componen. Finalmente, con las simulaciones de
toplevel, se va comprobando el funcionamiento de cada uno de los blogues dentro de la jerarquia y

el funcionamiento global de todo el sistema.

Para representar de forma mas clara el flujo de disefio seguido y el orden en el que se van

implementando cada uno de los bloques, se muestra el siguiente gréafico.

L Top | Topologia ADC
- SAR ADC
- Fully-differential
DAC Sistema de Calibracién Comparador
- DAC capacitivo - Calibracién estatica - Resolucm_lj 15 bits
- 12 bits - Cormreccién: matching de 8 bits - Cancelacidn de offset
- Area reducida - Consumo reducido
(calibracidn) \L
Légica de Control \|/ \I/
V - Algoritma SAR ‘ Preamplificadar ‘ ‘ Latch ‘ Légica de
- Calibracidn contral
| Down |

Figura 4.2: Flujo de disefio

Para concluir con este capitulo, a continuacion se presenta una tabla con la relacion de

herramientas que se han utilizado en la realizacion de este proyecto.
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Cadence Design Framework Il, vers. C5.10.41.500.6.131. Kit de
Herramientas de disefio: HITKIT v3.70 de Austriamicrosystems

Disefio Analégico Utilizando las herramientas de simulacion Spectre
(simulacién analdgica) y Ncsim (simulacidon mixta)

Herramien e inteti igi
erramientas d Synopsys 2007.12rc (sintetizador digital)

Diseino Digital
Herramienta Matlab, vers. R2007a
auxiliares Microsoft Excel 2003

Tabla 4.1: Relacién de herramientas empleadas
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Especificaciones

5.1 ESPECIFICACIONES

Antes de comenzar con el disefio de cualquier circuito, es imprescindible en primer lugar,
establecer de forma clara y univoca los requerimientos exigidos por la aplicacion a la que va
destinado, y definir las condiciones en las que va a tener que trabajar. Para este proyecto en
particular, las especificaciones que se van a definir no estan sujetas a los requerimientos de ninguna
aplicacion en concreto, pues se trata de un SAR ADC de propo6sito general, pero si se va a exigir
que cumpla con unas caracteristicas muy determinadas: bajo consumo y area reducida, las cuales lo

van hacer interesante respecto a otros SAR ADC de la misma clase.

Teniendo en cuenta lo anterior y recordando que, el objetivo de este Proyecto Fin de Carrera no
trata el cubrir totalmente todas las etapas de disefio hasta llegar a la fabricacion, las
especificaciones establecidas van a ser de caracter general, sin ser estrictas en algunos aspectos
como: condiciones de funcionamiento, rango dindmico, impedancia de entrada... y centrandose
primordialmente en las caracteristicas mas relevantes de un convertidor: resolucién, throughput,

area y consumo.

Dicho todo esto, en la siguiente tabla se resumen las especificaciones definidas para este proyecto:
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Tipo de convertidor

SAR
(convertidor de aproximaciones sucesivas)

Topologia Fully-differential
Resolucion 12 bits
Throughput 10kSPS
Consumo ~30pA
- 2
Area 0.4mm

(Austriamicrosystems C35 process)

Tabla 5.1: Especificaciones del ADC
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5.2 PLANIFICACION DEL DISENO

Conocidas las especificaciones del disefio, es momento de plantearse en que partes del circuito
se va a focalizar el esfuerzo para lograr cada uno de los requerimientos establecidos. En este
proyecto, la mayor dificultad radica en cumplir las especificaciones de area y consumo, con lo que
va a ser necesario identificar aquellas partes del disefio que van a tener una influencia mayor sobre

estos parametros.

Como se ha visto en el capitulo nimero tres, un convertidor SAR ADC estd compuesto por tres
bloques basicos: la parte digital de control, el DAC y un comparador. En este caso, se desea
implementar una topologia fully-differential con lo que se necesitaran dos DAC’s en lugar de uno,

como ocurria para la topologia single-ended.

En cuanto al consumo, se puede afirmar que el comparador va a ser el blogue mas limitante, pues la
I6gica digital tiene un consumo despreciable, y el DAC presenta un consumo teérico cero, al
implementarse mediante un array capacitivo. Teniendo en cuenta este analisis, el esfuerzo de
disefio para cubrir los requerimientos de consumo se va a centrar en el comparador. Disefiar un
comparador con un consumo de corriente de unos 304A y la rapidez suficiente para que el sistema

pueda trabajar a 10kSPS va a ser el objetivo marcado.

En cuanto a los requerimientos de area, el blogue que mas puede preocupar es el DAC. Para un
DAC capacitivo de 12 bits, el nimero de capacidades requeridas es bastante elevado (4096
capacidades unitarias) ademas, el DAC es el elemento critico que va a determinar las caracteristicas
de linealidad del ADC, por lo que se hace imprescindible implementar un layout muy cuidado, que
garantice un buen matching entre capacidades y unos parasitos minimos, con la finalidad de
obtener una buena linealidad. Todo esto hace que el area requerida para este DAC se incremente
significativamente, estimandola en torno a unos 0.25mm? (sin tener en cuenta el area necesaria para
el rutado). Si se dispone de un presupuesto de 0.4mm? para la totalidad del disefio y los dos DAC’s
solos ya consumen mas de esta area, ésta solucion no va a ser factible para alcanzar los

requerimientos de area impuestos.

5.2.1 Necesidad de calibrar

Como solucion al problema de area excesiva en el DAC, se propone la implementacion de un

sistema de calibracion.
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El principal inconveniente que se tiene con los DAC’s capacitivos de cierta resolucion (a partir de
12/13 bits), es la dificultad de conseguir un layout con un matching de las capacidades lo
suficientemente bueno como para que la linealidad del DAC no se vea comprometida. De hecho,
para DAC’s con resoluciones mayores de 15 bits, se hace imprescindible el empleo de algun tipo
de técnica de calibracion para corregir los errores de matching, pues es imposible mantener una

buen matching, y por consiguiente una buena linealidad, con estas resoluciones tan grandes.

Estos sistemas de calibracion, basan su funcionamiento en medir las errores de matching de las
capacidades del DAC, y posteriormente, tras aplicar un cierto algoritmo durante la conversion,
compensar los errores de linealidad generados por el efecto de este mal matching. La principal
ventaja de estos sistemas es que permiten implementar DAC’s de area reducida a la vez que se

trabaja con altas resoluciones.

En este proyecto, donde los requerimientos de area son tan estrictos, no es mala idea implementar
uno de estos sistemas de calibracion, pues con ellos no se hace imprescindible conseguir un layout
con requerimientos de matching tan elevados, lo cual propicia que el area pueda ser reducida
considerablemente. Se estima que con el uso de un sistema de calibracion apropiado, se puede
trabajar con un DAC de &rea casi tres veces menor a la original, con lo que en este caso se

reduciria hasta los 0.09mm?.

Mas adelante, en el capitulo siete, se describe con profundidad el sistema de calibracion que ha sido

implementado en este proyecto.

Sin calibracién Con calibracion

mmy 1HED
[] DAC's
I Switches
— Bl capDAC
B L 6gica digital
DAC's: 2 x 0,090 mm?
S

Logica digital: 0,006 mm? Bl Comparador

Comparador: 0,150 mm?
TOTAL: 0,336 mm? + rutado

DAC's: 2 x 0,250 mm?
Légica digital: 0,004 mm?
Comparador: 0,150 mm?
TOTAL: 0,654 mm?+ rutado

Figura 5.1: Estimacion del &rea. Con calibracién / Sin calibracion
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CAPITULO 6

Topologia del SAR ADC

6.1 TOPOLOGIA FULLY-DIFFERENTIAL

Segun se indica en las especificaciones, el convertidor a implementar debe ser de tipo fully-
differential. Esta topologia es comunmente utilizada en numerosos disefios, pues frente a la

topologia single-ended presenta caracteristicas que la hacen muy atractiva, como son:
- La inmunidad frente al ruido de modo comun.

- La cancelacion de algunos armonicos generados por las no linealidades del circuito, lo que

mejora la distorsion arménica total (THD) del sistema.

- La expansion del rango dinamico de entrada al doble. Para un convertidor SAR ADC, como
en el caso de este proyecto, esta caracteristica es favorable en cuanto al disefio, pues se traduce

en una tension del LSB (V,.,) de valor doble, con lo que la precision requerida por el

LSB

comparador no sera tan elevada.

Estas ventajas no son gratuitas, pues en las topologias fully-differential la complejidad y el tamafio
del circuito aumentan considerablemente con respecto a las single-ended, lo que repercute

directamente en un area mayor y un consumo mas elevado.

En el tercer capitulo de este documento se introdujo el principio de funcionamiento de los

convertidores de aproximaciones sucesivas (SAR), basandose para ello, en una topologia de
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convertidor single-ended. Para este proyecto se requiere de una topologia fully-differential, que en
base funciona de igual manera que una single-ended, pero con la diferencia de que ahora se va a
trabajar con sefiales diferenciales a la entrada, lo cual va a requerir de una estructura con dos ramas:

rama positiva y rama negativa.

Por extension de la single-ended, se ha llegado a la siguiente topologia para el SAR ADC fully-
differential a implementar en este proyecto:

Ve e Vinp = Veom + Vair/ 2
DACp Wout Voutp Vinn = Weom - Vit 2

REFM
_I_ +
Wiefn ramak
Comp

code

Logica T
de 4 REFP
control I I

DACH Ve oUtn

N0~ dwoo

Winn Igli Win

T4 codeout

Figura 6.1: Topologia SAR ADC fully-differential

En una topologia SAR fully-differential se requiere de dos DAC’s (uno para la rama positiva y otro
para la negativa), un comparador y un bloque digital de control. Al trabajar con DAC’s capacitivos,
no es necesario ningun bloque de T&H, pues como se vio en el capitulo tres, esta arquitectura de

DAC permite el muestreo de la sefial de entrada.
El principio de funcionamiento SAR se ejecuta de forma complementaria en las dos ramas: por un

lado, en la rama positiva, el DACp muestrea la tension de entrada positiva (Vinp ) y convierte los

cédigos de blsqueda (positivos), y por otro, en la rama negativa, el DACn muestrea la tension de

entrada negativa (V, ) y convierte los mismos codigos de blsqueda anteriores, pero negados

(negativos). Para conseguir esto, como se observa en la figura, los DAC’s conectan sus referencias
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de forma simétrica, es decir, el DACp tiene: REFP=V . y REFN=V .y el DACn:
REFP =V

o Y REFN =V

refp *

Teniendo en cuenta lo anterior, las tensiones generadas por ambos DAC’s seran de valores

opuestos y simétricas con respecto al modo comun de la tensién de entrada (V. ):

com

—— RECORDATORIO: DAC capacitivo

Wik

[ Vot
Lot 1 Ca 1 & 1 Cu 1 Cha
T c T ¢ T 2'c T T '
T}?}T}Do E}T}Dlﬁm} T}DN-’_?E}T}DNjﬁ}
T track
REFP [ 7 ? b i ? ? i ? ______ i Z ? 7 z =R rrmeTestreu
REFM [ $ i $ $ ' Dn-1...Da: codigo hinario
-

_ (Vrefp _Vrefn)

V. = T (Dy 2" +..+D,-2%)
Tensiones de entrada:
-V
Vcom = M (6.1)
2
Vi
Vmp :Vcom +7 (6.2)
Vy
an :Vcom _% (6.3)

Tensiones aplicadas por los DAC’s:

re _Vren 7
Vdacp = %'(DN—l VARE R Do '20) (6.4)
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(Vrefp - Vrefn )

V., = N -(Dn-1-2" " +...+ Do-2°) (6.5)
Tensiones de salida:
Vdif
Voutp :Vprch _Vinp +Vdacp :Vprch - (Vcom +7) +Vdacp (6.6)
Vdif
Voutn :Vprch _Vinn +Vdacn :Vprch - (Vcom _7) +Vdacn (6.7)

Si se toma como tension de precarga de los DAC’s (Vprch) la tension de modo comun, se obtiene lo

siguiente:

V _V Vdif V _ Vdif V

outp — Yeom — \Vcom +7) + dacp — _7 + dacp (6.8)
V.=V —
prch com

V. =V o V. - o v
outn — Veom (Vcom _7) T Vaen = +7+ dacn (6.9)

v A Voup

Vuutn

Vrefp —————————————————————————————————————————————————————

Veom

veen +—ooswn—u—— -

Figura 6.2: Tension de salida del DACp y DACn

Las salidas de ambos DAC’s son comparadas, determinandose de esta forma si el cédigo de

basqueda aplicado genera una tension diferencial (Vdacp =V ) mayor o menor a la tension

diferencial de entrada (V) a convertir; con esta informacion, la légica de control aplica el
algoritmo SAR y genera un nuevo cddigo de busqueda. Repitiendo el ciclo durante N pasos, se

encuentra el c6digo binario de N bits que representa a la Vy; de entrada.
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V.
Voutp dif
______ * comp_out Vomp - _7 +Vda0p
Comp POt
-...Voutn - Vdif
Voutn = +7 +Vdacn
Figura 6.3: Detalle del comparador
VooV v ey Ve V,.)-V
comp — Voutp  Voutn _7 + dacp _7 “Vdacn ~ (Vdacp - dacn) — Vdif (6.10)
0, V. <0 (6.11)
comp_out = o
1, V>0

La funcidn de transferencia de este SAR ADC fully-differential quedaria de la siguiente forma:

codeout

M1..1
10,1
Eﬂtl’adai Vin,dif = [—\-’rcomerI\Vrcom)'rQ] ‘v’ -

Salida: codeet = b bz bz bibo
{MSEB: bn )

E

) _—

0..001
0..000

LI

Figura 6.4: Funcion de transferencia del SAR ADC fully-differential

|
Weom Yin,dif
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6.2 SISTEMA DE PRECARGA'Y MUESTREO

et

meh —

e

Como se expuso en el capitulo nimero tres (al explicar el funcionamiento de los DAC’s

capacitivos) y se ha recordado anteriormente, para que los DAC’s puedan realizar las funciones de

muestreo requieren de una tensiéon de precarga (Vprch). Teodricamente, esta tension de precarga

puede tomar cualquier valor, pero en la préctica va a ser necesario fijarla a Vprch =V, para

conseguir que las salidas de los DAC’s varien siempre dentro del rango dinamico de

funcionamiento del comparador: [Vrefp v

refn

= A
A Vpreh = Veom A Vpreh # Veom

“autp “outp
\Y “hutn “outn

e Nrelp .

] Wrth e Sl o o At ----—-—------—-]'r-'-:-’—’-—’-'-:-’-’--’-}E—:-:—-

E E et 0 LN L

= — —] =

t t

Figura 6.5: Tension de salida de los DAC’s con Vprch=Vcom y Vprch#Vcom

Una posible solucion para generar la \V de precarga, es utilizar un buffer especialmente

disefado para este fin. Aunque parece la solucion mas logica, conlleva asociados algunos
problemas importantes, principalmente de area y consumo. La tension de precarga requiere de una
estabilidad elevada, para que el muestreo y la posterior conversién de la sefial puedan llevarse a
cabo de forma satisfactoria, ello hace necesario extremar las especificaciones para el buffer, y por

consiguiente el area y el consumo requeridos para este circuito aumentan considerablemente.

Con el fin de no tener que implementar una referencia exclusiva para generar la V_, y evitar de

esta forma los problemas que ello conlleva, se ha optado por implementar un sistema de precarga y

muestreo basado en switches, que permite generar una V. muy estable a partir de las tensiones de

referencia disponibles (V,efp Vi )-

Como se puede observar en la figura, con el nuevo sistema se mantienen los switches de precarga
de los DAC’s, aunque ahora conectados a las referencias V,efp y Vi , Y se afiade un nuevo switch

gue conecta entre si las salidas de ambos DAC’s.
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:
=%
=

\
O
=
)
W
oV —0e
+

P: precarga
S: muestreo
Vrefp

Figura 6.6: Detalle de los switches de precarga y muestreo

Para generar la V_ se utiliza la siguiente secuencia de apagado-encendido de los switches

V
A Woutp
Wautn
Vrefp ——————
Veom 4—-------------
Vet oo
| | | | -
T T T T t
precarga ' muesiren 4

CONYVErsion

Figura 6.7: Secuencia del sistema de precarga y muestreo

1. Fase de precarga: los switches de precarga se encuentran activos, mientras que el de muestreo

esta abierto. En esta configuracion, las tensiones en los nodos de salida de ambos DAC’s se fijan a
Vieo ¥ Vien , respectivamente.

2. Fase de muestreo: en esta fase se invierte el estado de los switches, quedando los switches de
precarga abiertos y el switch de muestreo cerrado. Por consiguiente, las salidas de ambos DAC’s
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quedan cortocircuitadas y aparece en ellas la tension V_ . Recordar que: Vi = (vrefp ~Vien) 12

3. Fase de conversion: durante esta fase, tanto los switches de precarga como el de muestreo se
mantienen abiertos, dejando que los DAC’s trabajen normalmente mientras se ejecuta el algoritmo
de busqueda SAR.
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6.3 DESCRIPCION FUNCIONAL. TIMING

La topologia de SAR ADC aqui presentada consta de los tres bloques principales en los que se
basa cualquier convertidor SAR: Idgica de control, DAC y comparador. Partiendo de ellos, se ha
diseflado una topologia particular de SAR ADC que se ajusta, de la mejor forma posible, a los
requerimientos establecidos para este proyecto: arquitectura SAR fully-differential de 12 bits, area
reducida y bajo consumo.

Los DAC’s constituyen el corazoén de la topologia. Son de tipo capacitivo, lo que permite un
consumo muy ajustado, ademas incluyen un sistema de precarga y muestreo, que hace posible el
prescindir del tipico circuito de T&H, que aumentaria el area del disefio. Por otro lado, para poder
reducir ain mas el area de este bloque, se va a implementar un sistema de calibracion, mediante el
cual es factible trabajar con un array de capacidades de dimensiones muy reducidas sin
preocuparse por los problemas de matching, pues la calibracion se encarga de corregirlos. Todos
los detalles del sistema de calibracion y la estructura final de DAC se describen en capitulos

posteriores.

Vothp
\ , Voutn ,
Wrefp : —mm | 1
1 ] ]
| | |
1 ] ]
| i i
| i
% com — -
Vo | | | | |
N S TS S N R O B f
: a a a . .
5 | | | |
T 1 | |
\ i - CLK relaj del sisterma
On-1...Oo 800 oo i ADD ) BON i P precarga
I | - 5. muestreo
T track

Dn-1...Doc cadigo binario

cormp_out cormp_out: salida del cormparadar

Figura 6.8: Cronograma de funcionamiento del SAR ADC fully-differential

En cuanto a la I6gica de control, simplemente destacar que se basa en una maquina de estados,

mediante la cual se va a ejecutar el algoritmo de bldsqueda SAR junto con todas las operaciones
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necesarias para la calibracion del DAC. En siguientes capitulos se detallara su funcionamiento y las

caracteristicas de su implementacion.

Y finalmente, el comparador, el cual requiere de una elevada precision para comparar las sefiales
provenientes de los DAC’s, por lo que va a ser necesario implementar una topologia de comparador
que incorpore cancelacion de offset. Ademas, en cuanto al consumo, el comparador es el bloque
mas critico, asi que se necesita optimizar el compromiso velocidad-consumo para alcanzar un
througput de 10kSPS y obtener un consumo reducido. En el capitulo décimo se describen todos los
detalles acerca de este bloque.

Para finalizar con la descripcion de la topologia del SAR ADC, en la figura 6.8 se presenta un
cronograma en donde se aprecia el timing de todas las sefiales que intervienen durante el proceso de

conversion, y se resume la secuencia de funcionamiento del convertidor.
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7.1 INTRODUCCION

Las técnicas de conversion analdgico-digital de aproximaciones sucesivas requieren del uso de
componentes con un matching elevado, para conseguir altas prestaciones en cuanto a resolucion y
linealidad. Concretamente, el blogue critico que determina la resolucidn y las caracteristicas de
linealidad de un SAR ADC es el DAC. Se puede afirmar que la resolucién y la linealidad que se
obtienen para el DAC se corresponden directamente con las del propio ADC, por lo que el mayor

esfuerzo, en este sentido, va ha concentrarse en el disefio del DAC.

Para este proyecto, se ha optado por implementar un DAC de 12 bits de tipo capacitivo, atendiendo
a las ventajas que supone el uso de este tipo de DAC’s en una topologia SAR ADC, las cuales

fueron expuestas de forma detallada en el capitulo cinco de este documento.

Los DAC’s de tipo capacitivo se basan en arrays de capacidades binarias, es decir, arrays

formados por capacidades con valores mltiplos de potencias de dos: 2°-C, 2'-C, 2°-C ... La
funcion de transferencia de estos DAC’s viene determinada directamente por los ratios entre las
capacidades del array. De esta forma, si por cualquier motivo el ratio entre capacidades es
modificado, la funcién de transferencia quedara alterada, apareciendo los denominados errores de
linealidad.
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------- & “idae
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Figura 7.1: DAC capacitivo de N bits

Vdac

Vrefp +
(Vrefp-Viein)* 2" 1 2"
(Vrefp-Viemn)* 22 7 24 +
(Vrefp-Viiein)* 22/ 2"+

Funcién de transferencia del DAC
ideal (con un matching entre
- capacidades perfecto):

1

(Vrefp-Viemn)* 22/ 2% + (Vrefp Vi) & k
(Vrefp-Viem)* 22/ 2" Vitac.ideal = Z—NZ D2
(Vrefp-Viefn)* 2/ 2" + k=0
(Vrefp-Viefn)* 2° / 2V +
Vrefn f f f f f f f =
o e o o A codein
Qe "o "o T A SR
2% %% 2 %%

Figura 7.2: Fdt de un DAC ideal de N bits

Por defectos del proceso de fabricacion, los ratios entre las capacidades del array no van a ser los
perfectos, apareciendo de esta forma lo que se conoce como errores de matching. Esto errores se

traducen en una variacion del valor de las capacidades, de tal manera que:

C' =2.C-(l+¢) k=N-1..,0 (7.1)
C'=2"-C-(l+¢,) (7.2)
donde los &, representan el error del ratio entre capacidades.

Desarrollando de nuevo la funcién de transferencia del DAC, considerando ahora los nuevos
valores de las capacidades, se obtiene una fdt sustancialmente modificada con respecto a la ideal,

apareciendo en ella errores de ganancia y linealidad:
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Vdac

Vrefp - -z -
i Funcién de transferencia del DAC real

(con errores de matching entre
capacidades):

(Vrefp _Vrefn) =
N-1 z Dy
V4> 2K g 4205 KO

k=0

Vi

ac,real

Vrefn

codein

Figura 7.3: Fdt de un DAC real de N bits

De la expresion anterior se deduce que, el error de ganancia del DAC es generado por la suma de
los errores de matching de todas las capacidades (incluida la capacidad C, ), lo que se corresponde

N-1

L. k 0 -z . . P
al término: 22 *& 2" & de la funcion de transferencia. Definamos ese término como:
k=0

N-1
_ k 0
ggain - 22 'gk +2 'gt (7-3)
k=0
Por otro lado, los errores de linealidad vienen determinados por la contribucién de los errores de

matching de cada una de las capacidades sobre la tension de salida (V,,_ ). Estas contribuciones

(tensién de error) son de la forma:

(Vre _Vren) =~
Verror,k = %gzk &y (7.4)

con lo que, la tension de error total cometida para un cierto codigo D, ,...D, sera:

N

LN

Verror = Dk .Verror,k (7'5)

k=0
Teniendo en cuenta estas consideraciones, la funcién de transferencia del DAC real puede ser
reescrita en funcion de la fdt del DAC ideal (Vdac,ideal ), del termino de error de ganancia (&,,) y de
la tension de error (V,

rror )
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2N

N
2" + € gain

Vdac,real = 'Vdac,ideal +Verror (76)

Se concluye de esta manera que, los DAC’s capacitivos son extremadamente sensibles al matching
entre sus capacidades, y en consecuencia a los defectos del proceso de fabricacion. Esto constituye

uno de los principales inconvenientes de trabajar con este tipo de DAC’s.

El valor de los errores de matching (g ) de cada capacidad, depende directamente del

matching entre capacidades alcanzado con el layout del DAC. Habitualmente, para conseguir un

layout con unas buenas caracteristicas de matching, y que las ¢ de cada capacidad sean lo

suficientemente pequefias como para que no afecten de forma apreciable a la funcion de
transferencia del DAC, se requiere de un estilo de layout muy cuidado, lo cual deriva en un area
elevada. Por otro lado, a medida que la resolucién del DAC aumenta, se hace mas dificil el
conseguir los requerimientos de matching necesarios para que el DAC consiga una buena
linealidad. Todo esto conlleva a que, cuando se precise de una resolucién elevada (a partir de 12/13
bits) o de un area del DAC muy reducida, sea inevitable la utilizacion de alguna técnica de
compensacion o calibracion para corregir los problemas del DAC derivados de un matching

insuficiente, pues el matching requerido para el layout va a ser muy dificil de alcanzar.
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7.2 PROCESO DE AUTOCALIBRACION

Para el disefio del sistema de calibracién se asume que todas las capacidades del DAC
presentan errores de matching, y que la suma de los errores de matching de todas ellas (incluida la

capacidad C,) es cero. Atendiendo a esta consideracion, el término de error de ganancia (&g, )

definido anteriormente se anula, con lo que la funcién de transferencia del DAC solo va a verse

afectada por errores de linealidad.

N-1
2k "c"k + 20 "c"t = 0 - ggain = 0 (7-7)

k=0

La técnica de calibracion que aqui se presenta, se basa en el uso de una capacidad de

calibracion (C_,, ) junto a un segundo DAC (DAC de calibracion 6 calDAC), a partir de los cuales

se pretende inyectar o extraer carga del DAC principal (DAC de conversion 6 convDAC) con la

finalidad de corregir los errores de linealidad generados por el matching insuficiente de sus

capacidades.

W
8
_______ Veonvdac i 5 Vie:
l Ct 1 o Lo L cwz 1 Cw
c T 2T 2'C T a2 T 2
-
B
T e X J Bes ] Ow | .
LI L R
p de
Fy Fe F N S — & F = a.C . .
iy % < I\ ) . I calibracion
camDAC
_______ Vealdac
DD codigo de conversion Ct ' ch C'uet
D'm-1.D'a codigo de calibracion T C T 2% T2'c T a2
Doﬁ;} D'l}_D;} D'M-Iﬁ%}
-
e S W ? 9
REFN [ . - o
calbAC

Figura 7.4: Arquitectura DAC de conversion + DAC de calibracion
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El principio de funcionamiento de esta estructura es sencillo. Gracias a la capacidad de calibracion

C_.., es posible compensar la tension de error (V. ) que el convDAC afiade al nodo de salida

cal’ error

(V4. ) debido el problema de matching de sus capacidades. Para ello, simplemente basta con

ac

conectar la C_, a una tension V.

caldac

adecuada para generar en el nodo de salida del DAC (V. )
una tension de calibracion (V_, ) de valor igual y signo contrario a la tension de error del

convDAC y de esta forma neutralizar su efecto y corregir el problema de linealidad.

Véase el funcionamiento a partir de las ecuaciones del DAC:

Viae = Veonvtae +Vea (7.8)
Veonvdae = (Vr;"N +V;f”) (kz; D, -2" + Z D -2" &, j =V,ae igear + Varror (7.9)

cal = %ﬁiccm Vealdac = ﬁ Vieatdac (7.10)
Voatgae = o Uiy ~Vren) 3 Z D', 2" (7.11)

M
2V +« k=0

—> Si para el codigo de conversion aplicado sobre el convDAC: D, ,...D, se tiene una tension de

error V., - Si aplico sobre el calDAC un codigo de calibracion: D', ,...D', tal que genere una

error

V =-V entonces:

error '

\Y

dac

:Vconvdac +Vcal = (Vdac,ideal +Verr0r) _Verror :Vdac,ideal (7-12)

se ha conseguido compensar el error de linealidad.

Notar, que al afadir la nueva capacidad de calibracion C_,, , se ve modificada la capacidad total del

convDAC, lo cual se traduce en una atenuacion adicional sobre la (V. ), es decir, un cambio en la

ac
pendiente de la fdt del DAC o lo que es lo mismo, un error de ganancia. Pero este error no va a
suponer ningan problema, pues la atenuacion es siempre la misma, tanto para la sefial que se
muestrea como para el codigo convertido, con lo que al final su efecto se compensa y no influye

sobre el resultado.
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Para poder aplicar esta estrategia de correccion, se requiere de un sistema de calibracion que sea
capaz de: por una parte, medir los errores de matching de cada capacidad (Vem,,yk) y a partir de
ellos calcular los codigos de calibracion (D', ,...D';) requeridos para su compensacion, y por
otra, combinar los codigos de calibracion hallados, para poder corregir la tension de error (V.. )

generada para cada codigo de conversion (D, ,...D,) que se aplica al convDAC. Estas tareas,

definen las dos fases del funcionamiento del sistema de calibracion: fase de calibracién y fase de

conversion.

7.2.1 Fase de calibracion
La fase de calibracion se ejecuta una sola vez, y en ella se buscan los cddigos de calibracion
requeridos para compensar los errores de matching de cada una de las capacidades del convDAC
(Vem,,yk). El proceso se repite N veces, una vez por capacidad a calibrar, empezando por la
busqueda del codigo de calibracion para la capacidad de mayor peso (C,, ,) y terminando por la de

menor peso (C, ).

La busqueda de los valores de calibracidn se basa en un proceso de conversion analdgico-digital

SAR aplicado sobre el calDAC, en donde, la tension a convertir se corresponde con la tension
residual (V,esyk) que aparece en la salida del DAC (V,,.) al realizar una cierta operacion de
muestreo. Al concluir la busqueda SAR, se obtiene el codigo digital del calDAC que representa a la
V,esyk . Esta tension residual se encuentra directamente relacionada con la tension de error (Ve,m,yk)

con lo que una vez obtenido el cadigo digital que la representa, es posible obtener, a partir de éste y
de los codigos de calibracién de las capacidades de peso superior (calculados con anterioridad), el

cédigo de calibracion buscado.

Veamos a continuacion, cual es el procedimiento a seguir para encontrar el codigo de calibracion

correspondiente a la capacidad de mayor peso C, ,, Y el de otra capacidad cualquiera

C. ,je[N-2,..0].

]
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v" Codigo de calibracion para la capacidad c, _,:

PASO 1: Muestreo

\u'"plch
=1
Veoonwdaco
| L """ * B Vit
| Ct 1 g 1 1 Cnz L Cwi
o . 2000 /‘\2'0 - awa T~ i -
T T T 5
| T T Do ﬁ’n} [n]] FI;} DMEQ Dm}_l;m | . Capacidad
REFP ) [ 9 I v S { | el de
REFM [ ! . . « : . calibracicn
S B I I
convDAC
DwiDnz . Do 01,1
T:1 “hetp
calDAC

(M bits)

Db Do:10..0 vealdac = 0.5 7 (Vrefo-vrefn) = Vos

e

Figura 7.5: Configuracion del DAC para el muestreo de VreS’N_l

Carga total en el DAC durante el muestreo:

N-2

QM = (Vprch _Vrefp) ) |:Ct + Z Ck j| + (Vprch _Vrefn) . CN—l + (Vprch _VOS) ) Ccal (713)

k=0

PASO 2: Busqueda SAR

Carga total en el DAC durante la busqueda SAR:

N-2
QB = (Vdac _Vrefn) : {Ct + Z Ck } + (Vdac _Vrefp) ) CN—l + (Vdac _Vres,N—l) : Ccal (714)
k=0
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\u'"plch
= r:_ts
Veoonvdaco I
| """ hd @\t"’dac
| L Ct - Co - - 1 L Chz L Cwi
C >rC 2'C L LA =
T T T 5
| T T Do E Eb_i g} E F’Tij Dm}—[:_::i Dmi—l;_:} | Capacidad
Ceal
REFPE { i i i ‘4 I ==aC de
REFN —— 1 1 l 1 4 | calibracion
- - - - - 4
convDAC
OwiDOwe . Do 10,0
T:0
[hits inveridos) it
calDac \oaldac
(M bits)
O Doswxox Vealdac = Wres it
(huscueda SAR)

“refn

(huscueds SA4R)

Figura 7.6: Configuracion del DAC para la busqueda de Vres’N_l

Segun el principio de redistribucion de cargas, la carga total almacenada en el DAC durante el

muestreo y durante la basqueda SAR deben ser iguales, con lo que:

N-2
Vdac : {Ct + Z Ck +CN—1 +Ccal

k=0

donde:

N-2
N {Ct + ch +Cy, +Cca,}

k=0

N-2 N-2
—{—ct ->.C, +CN1}=—Ct—ZZk .C+2"'.C-C, -5 -
k=0 k=0

QM :QB

k=0

=2V.C+a-C

+ ZCk +C,,+C_,

=2.2"*.C.g,_,=2"-C-g,

(7.15)

N-2
:|+Vrefp '|:_Ct - ch +CN—1:|+

k=0

:|+ Ccal ’ Vres,N—l _VOS

(7.16)

N-1
=2".C+C-£+).Cg+a-C=2"-C+0+a-C=

N-2
> 2.Cg+2VCogy, =

k=0

=-2"*.C+2"1.C+2" . Cogy, 42" Cogy, =
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despejando la \V,_ de la expresion anterior y simplificando, se tiene que:

(Vrefp _Vrefn ) .2 N o

Y P
N-1 h
2" + o Nt

dac —

'(Vres,N—l _VOS) (7.17)

Al finalizar el proceso SAR, la V

dac

serd igual a la Vprch , con lo que el valor de la tension residual

Vms,N_1 encontrada por el calDAC valdra:

Vie =V = W-z“ By Vo +ﬁ-(\/mNl V)  (7.18)
v

ﬁ'(\/resﬂ_l —Vos) =- (Vrezfﬁl__l_v;fn) 2" gy (7.19)
v

Viesn 1= Vos) = = 2"+ Ny “Vien) £ (7.20)

a 2V o

Igualando la tensién residual encontrada, con la tension de error generada por el error de matching

del C,_,, se obtiene:
2N ta refp _Vrefn) N-1
Verror,N—l == o ’ 2N . -2 &4 (7.21)
2" + o Vi)
(Vres,N—l _VOS) == P ren-. 2N €N (720)

2Vt

\

vV (Vres, N-1 _Vos )

error, N—-1 —
2

(7.22)

*NOTA: la V4 de la ecuacion representa la tension de offset fijada en el calDAC durante el muestreo, con

la finalidad de que el valor de la Vres’N_1 pueda tomar valores positivos y negativos y poder compensar de

esta forma el exceso o defecto de cargas en el convDAC generado por las &, _, positivas y negativas.
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Por lo tanto, la tension de calibracion (V,, y_,) que se requiere aplicar sobre la salida (V,,_) para
compensar el error de C, ,, sera:
(V N-1 _Vos)
VcaI,N—l = _Verror,N—l = res’f (723)

donde: (V-1 —Vos) se corresponde con la tension residual hallada por el calDAC, al aplicar

sobre este el algoritmo de bisqueda SAR.

v’ Codigo de calibracion para la capacidad C; :

PASO 1: Muestreo

\u'"plch
=1
| ___________ Veonldac 5 Vi
| l Ct G 4G 1 Gw | Cm
I T T2 T e T v -
| Ty T Di-1 i_D;} Dj 2 ] Di+t }—D;n—i DN‘}—%‘ Can Capacidad
REFP [ I T I 7 i T _ 3 =aqc de
REFN —— .- . . ) )\ calibracion
L I
convDAC
DwiDnz . Do 0001 1
: et
calDAC Vicaldac

(M bits)

O Doz 10..0 Vealdac = 0.5 % (Vrefp-virefn) = Vos

e

Figura 7.7: Configuracion del DAC para el muestreo de Vres, j

Carga total en el DAC durante el muestreo:

j-1 N-1
QM = (Vprch _Vrefp) : |:Ct + Z Ck :| + (Vprch _Vrefn) ) Z C:k + (Vprch _VOS ) ) Ccal (724)
k=0 K
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PASO 2: Busqueda SAR

el
g t
Veoonvdac T
_____________ - E\"’ltl?c
l Ct L G LG L G L Chnet
C T2 T 2c T 2+ Ll =
T T D1 }_D;_i Dy i_;} D }_D‘I_:I—i Du-l}iD;:# o Capacidad
REFP [ A : - O S _ 3 =ac de
REFNR—— & . . I ) s calibracion
- 0 /0 /7 T/ 7/ 7/ TeowDAC 1 T
Dyt Dz . De: 0...010..0
T e
[kits invertidos)

D Deoxx o x

Wialdac = Wresj
(husueds SAR)

(husgueds SAR)

et

Figura 7.8: Configuracion del DAC para la bsqueda de V

res, j

Carga total en el DAC durante la busqueda SAR:

(Vdac Vrefn) {C +ZC + Z C :|+(Vdac Vrefp) C +(Vdac reSJ) ccal (7 25)

k=j+1

Segun el principio de redistribucion de cargas, la carga total almacenada en el DAC durante el

muestreo y durante la basqueda SAR deben ser iguales, con lo que:

Qu =Qs (7.15)

k=j+1 k=j+1

V.. {C+ZC +C. +ZC +C, } eh {C+ZC +C. +ZC +C, }

+Vrefp : res, j _VOS +

1
-C, —ZCk +CJ}+CCal Y,

—v,em- —C, - ZC +C+ZC —Zc}

k=j+1 k=j+1

(7.26)
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donde:

j-1 N-1 N-1
—|C+>.C,+C,+ > C, +Cca,}=2’“ .C+C-£+Y C-g+a-C=2"-C+0+a-C=
k=0 k=0

k=j+1

=2V.C+a-C

j-1 j-1 ) j-1 _
—|-C,->.C, Jrc:J}:—ct—Zzk :C+21.C-C,-5-> 2-C-g+2'-C¢, =
L k=0 k=0 k=0

N-1
=-21.C+2'.C+2.2"-C-g;+ ) 2-C-g, =
k=j+1
) N-1
=2:21.C-g;+ ), 2“-C-¢,

k=j+1

despejando la V. de la expresion anterior y simplificando, se tiene que:

(Vref _Vrefn) j ~ K o
Vdac = ;\lﬁ 2-2- gj + kzj;rlz &y +Vprch +M' (Vres,j _VOS) (7-27)

Al finalizar el proceso SAR, la V. seraigual ala V., con lo que el valor de la tension residual

Vies.j €ncontrada por el calDAC valdra:
Veep =Veen) - S o
Viee =V :—'ezpr +;f“ 2208+ > 25 4V, o Wiy ~Vos) (7:28)
k=j+1
2N +a o _V ] ) . N-1
V. )=— R T 220 4 ) 20 g (7.29)
(Vres,J OS) a 2N +a j k=zj+l k

v

2V + o0 Veto =Viern) - ~
V. )=— .~ Tep rem .2.21.g_+§ \V}
(Ve ~Vos) o 2N + o =i

(7.30)

rror kK

Igualando la tensién residual encontrada, con la tension de error generada por el error de matching

del Cj , Se obtiene:
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N -
2 +ta . refp Vrefn)

_ j
Vem)r’j =— - N oy 2 "€ (7.31)
2"+ Veep =Veen) - N

—V)=- R TR 2.2 e+ )V 7.30
(Vres,J OS) o 2N +a j kzj;.l error,k ( )

1 N.1
Verror,j = _E' (Vres,j _VOS) + Z Verror,k (732)

k=j+1

Por lo tanto, la tension de calibracion (V,, ;) que se requiere aplicar sobre la salida (V,,_ ) para

al, j

compensar el error de matching de C,, sera:

1 N-1
Vcal,j = _Verror,j = E '|:(Vres,j _VOS) - Z Vcal,k:| (733)

k=j+1

donde: (V Vos) es la tension medida por el calDAC y V,, representa las tensiones de

res,j

calibracion de las capacidades de peso superior, las cuales han sido halladas con anterioridad.

Para finalizar con la descripcién de la fase de calibracion, en la figura 7.9 se muestra un
diagrama de flujo que sintetiza la secuencia de operaciones realizadas para encontrar los valores de

calibracion de cada una de las N capacidades del convDAC.

7.2.2 Fase de conversion

La fase de conversion define el estado de funcionamiento normal del convertidor, es decir, el
estado en el que el DAC realiza tareas de conversién. Durante esta fase, el sistema de calibracion se
encarga de calcular el codigo de calibracién del calDAC, necesario para compensar el error total
(v

error

) generado en la salida del DAC al aplicar un cierto codigo D, ,...D,en su entrada.

Para ello, se parte de los codigos de calibracion hallados durante la fase previa de calibracion, es

decir, los codigos que al aplicarlos sobre el calDAC permiten corregir la tension de error (V

error,k )

generada por cada capacidad individualmente. Segun lo estudiado al principio de este capitulo, la

tension de error total (V

error

) que aparece a la salida del DAC cuando sobre éste se aplica un cierto

codigo de conversion D, ,...D,, estd formada por la contribucion de las tensiones de error

0!
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(Veror « ) generadas por cada una de las capacidades del convDAC que se encuentran activas, es

decir:

N-1

D, -V,

error k
k=0

,donde D, =0,1 (7.34)

error

Por lo tanto, siguiendo esta misma definicion, el cédigo de calibracion a aplicar sobre el caDAC

para compensar la V serda el resultado de sumar todos los cédigos de calibracion que

error !

compensan las V,

error,k

de cada una de las capacidades activas, por lo que:

N-1
D, .Vcal,k (7.39)
k=0
en forma de cédigos del calDAC, seria:
N-1
codigo(V,, ) = > D, -codigo(V,, ) (7.36)
k=0
Fase de calibracian
Werrerk - tension de error generado por la capacidad Cx
Muestreo Vires k- tensidn residual generada por la capacidad Cx
Vresk Wesl ko tension de calibracion que compensa la Vererk
\L cadigo(Vsx) - codigo del calDAC que generala tension Ve
Bisqueda SAR
calDAC e

Vet =(1/2)Vres

{ 25 N1
Woali =(1/2)[Wrezi- ¥ Vieslk] | .k=N-1___i+1
codigo(Ves ) i=M-2.0

— codigo(Veal.n-1)=(1/2) "cadigo(Vres 1)

memoria codigo(Vesli}=(1/2)*[codigo(Vres.i) - ¥ cddigo(Mealk)] | !-<_=N-1...i+1
- Operaciones | i=M-2_0
codigo(Vesih-1) Aritméticas
|_codigo(Vesin2) |
: codigo(Vesl k) |
cédigo(WVeslo) ‘
k=k-1

Figura 7.9: Diagrama de flujo de la fase de calibracion
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Véase el siguiente ejemplo que ilustra lo anterior. Consideremos un convDAC de 4 bits, para el
cual, en un instante determinado el codigo digital a su entrada es: 1010°. Conociendo los codigos
de calibracion (cal_bit3, cal_bit2, cal_bitl y cal_bit0) que compensan las tensiones de error
producidas por cada una de las capacidades, el codigo cal_1010 a aplicar para compensar el error
de linealidad cometido con el cédigo 1010 se calcularad como:

cal 1010=1-cal bit3+0-cal bit2+1-cal bitl+0-cal _bit0

En resumen, durante la fase de conversion el sistema de calibracion se encargara simplemente de,
leer el codigo digital a convertir en cada instante y sumar los cddigos de calibracion asociados a
cada capacidad que se encuentre activa, para de esta forma, aplicando el codigo resultante sobre el
calDAC, compensar el error de linealidad cometido. Conociendo que, los codigos a convertir se
corresponderan con los cédigos de basqueda generados por el algoritmo SAR, se puede plantear
una estrategia de calculo, basada en un simple sumador y un acumulador, para obtener, de forma
rapida y eficiente, el codigo de calibracion necesario en cada iteracion.

Fase de conversidn

Yealk : tension de calibracidn que compensa |a Yemork
YWl tensidn de calibracion que compensa 13 Yemer generada por

‘CﬁdigD(V"'cal)=CﬁdingVcal,k)|
el codigo Dw...Do, de la iteracian () del SAR

codigo®'s ; codigo del calDAC gue genera la tension Yx

NOSI

— — 1
wﬁdigowcal.k-oP memoeria ﬁ{co’digo(\lﬁhkﬂ
—

1 | codigofVeann |

| L odetiad) ||

L]
[ 1Y
=3
{Lw]
=]
L
i
4
s

codigod * Val) ,{ Acumuladorzcﬁdignw*'ﬁﬁ}7

5l

k=1

Fin

Figura 7.10: Diagrama de flujo de la fase de conversion
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7.2.3 Calibracién dinamica vs. Calibracion estatica

Dependiendo del momento y de la forma en la que la fase de calibracion se lleva a cabo, se
habla de una calibracion de tipo estatica o dinamica.

Se dice que la calibracion es estatica, cuando la fase de calibracion se ejecuta una sola vez a lo
largo de la vida del chip. La medida de los errores de matching del DAC y el posterior calculo de
los codigos de calibracion se lleva a cabo durante la fase de testeo, en fabrica. A partir de ese
momento, los cddigos de calibracion se almacenan en una memoria de sélo lectura y son utilizados

para siempre en todas las conversiones que realice el circuito.

Este tipo de calibracion tiene el inconveniente de no poder adaptarse a las posibles variaciones de
matching que puede sufrir el circuito debido a: el deterioro por el paso del tiempo, la variabilidad
de las condiciones de trabajo... lo cual puede provocar que, de forma muy puntual, los codigos de
calibracion que fueron medidos en fabrica no sean validos y la calibracion no sea satisfactoria. Por
otro lado, la ventaja de una calibracion estatica se traduce en ahorro de area y consumo, pues al
ejecutarse la fase de calibracion en test, no es necesario incluir en el chip toda la l6gica necesaria
para realizar los calculos de los cddigos de calibracion, basta con incluir una memoria de solo

lectura que almacene los codigos una vez hayan sido calculados de forma externa.

En el polo opuesto a la calibracion estatica, se encuentra la calibracion dinamica. Con la
calibracion dindmica se consigue que el circuito pueda recalibrarse en cualquier momento, de tal
manera que siempre sea posible compensar los errores de matching bajo distintas condiciones de
trabajo, distinto estado de deterioramiento... En este caso, no es posible prescindir de la logica
necesaria para el calculo de los cdédigos de calibracién, pues la fase de calibracion va a ser
ejecutada por el propio circuito, con lo que la complejidad del disefio aumenta sensiblemente vy el
area y consumo total se ven incrementados. La calibracion dindmica normalmente funciona de la
siguiente forma: durante el power-up, se ejecuta la fase de calibracién, obteniéndose los codigos de
calibracion requeridos para las condiciones actuales en las que se encuentra el circuito, estos
cddigos son almacenados en memoria volatil y se utilizan durante la fase de conversion, hasta que

se tiene un nuevo power-up Y el proceso se vuelve a repetir.

En este proyecto se ha considerado el utilizar una calibracién de tipo estética, de tal manera
que toda la légica para el calculo de los cédigos de calibracion y la memoria donde se almacenan se
han implementado en un bloque externo al del propio disefio, empleando para ello un modelo
Verilog. La descripcion Verilog utilizada se adjunta en el anexo C de este documento, con el

nombre de cal_memory.v.
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7.3 LIMITES DE LA CALIBRACION

En funcién de la magnitud de los errores de matching que vaya a presentar el convDAC, se
requiere de un ajuste de la calibracion determinado para poder compensarlos.

El sistema de calibracion presentado permite su ajuste a través de dos parametros: el valor de la

capacidad de calibraciéon (C__, ) y el nimero de bits del DAC de calibraciéon (M). Variando estos

cal

dos parametros es posible ajustar la precision de la compensacion y el rango de errores que es

posible corregir.
Para el disefio de los parametros del sistema de calibracién hay que tener en cuenta varias cosas:

En primer lugar, hay que conocer los requerimientos de compensacion del convDAC, es decir,
saber cuanto de grandes seran los errores de linealidad que se van a cometer, y a partir de ellos

definir el rango de valores de V_, que el calDAC va a tener que ser capaz de aplicar. El rango de

al

valores entre los que puede oscilar la \V/,, viene fijado por la capacidad de calibracion (C_, ):

Ceonvdar=2"C

Vrefo

de_conv
code_ convDAC Veonvdac

(N bits)

—— ] Vit

JEOA

Vretn

Capacidad
Ceal d
= ac de
Vierp calibracion

code_cal

Vcaldac

calDAC
(M bits)

Vrein

Figura 7.11: Diagrama de bloques del DAC con calibracion

C
Vcal :Vcaldac : ﬁj (737)

cal convdac

(Vre _Vre n) (Vre _Vre n)
Vcaldac € I:Vrefn 7Vrefp:| :VOS + |:_ & 2 f ) b 2 !

Ccal . Vos 4l = (Vrefp —Vrefn) ’ (Vrefp _Vrefn)
C_ +C 2 2

cal convdac

Vcal €
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Suponiendo que se requiere de una V_, |, Para poder compensar los errores de linealidad

méximos del convDAC, sera necesario disefar el sistema de calibracion para cumplir que:

(Vrefp _Vrefn) ] C
2 C

Ivcal |max <

cal 7.38
+C (7.38)

cal convdac

Por otro lado, también hay que tener en cuenta las propias imperfecciones del sistema de
calibracion, las cuales se van a traducir en errores durante el proceso de calibracion. Es obvio, que

el calDAC de M bits encargado de medir los errores de matching y de aplicar la V_, de
compensacion, va a generar un error de cuantificacion al medir las V. Ademas, como se ha visto
en el apartado anterior, para obtener las V_,  de calibracion se requiere aplicar una serie de
operaciones aritméticas sobre las V., medidas, con lo que en estas operaciones va a ser inevitable

cometer errores de redondeo. Todas esas imperfecciones van a afectar al valor de calibracion (V_, )

que finalmente se aplicara, haciendo que la compensacion no sea exacta.

Si se hace un estudio del efecto de los errores de cuantificacion y redondeo sobre las V,

aplicadas, se puede llegar a las siguientes conclusiones:

Vres N1 Vresh-2 Vresh-3

+ + +

(D:— Re CD; Re G} Re Vresk : tension residual generada por la capacidad Ck

Vealk: tension de calibracion que compensa la Verrork
VPres -1 Vres N2 Vres N3 VPres k: tension Vres k cuantificada

V/Real k- tension Veal k cuantificada y redondeada
12 + +

Cb(; Rr - +> - +> ______ Rc: error de cuantificacion

Rr: error de redondeo

12
I .
C% Rr Ca— Rr

VFcal -1 VReal N2 VReal N3

Figura 7.12: Diagrama de operaciones para el calculo de los cddigos de calibracion

Para el calculo de las tensiones de calibracion (V, ) se aplicaba la siguiente operacion:

1 N-1
Vcal,k = E ) Vres,k - Z Vcal,i (739)

i=k+1
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Teniendo en cuenta que cada V , es afectada por la cuantificacion del calDAC (R,), y que al

dividir por dos se comete un error de redondeo (R, ), se tiene que:

1 N-1
\Y Rcal,k = Rr +E'{(Vres,k + Rc) - Z \Y Rcal,i} (740)

i=k+1

donde R, y R, son variables aleatorias.

Restando las ecuaciones (7.39) y (7.40) se obtiene el error cometido al obtener las V, , , debido a
los efectos del redondeo y de la cuantificacion:
N . N )
AVcal,k =V Rcal,k _Vcal,k = Z Rr ) 2_(N_I) + Z Rc ' 2_(N+1_|) (7.41)
i=k i=k
‘Avcal,k |max‘ < 2 ’ Rr |max +Rc |max (742)

Y considerando que:

- La variable aleatoria R esta uniformemente distribuida entre iLS% del calDAC

( LS Bcaldac )

- La variable aleatoria R, estd uniformemente distribuida entre +2°®** LSB

caldac
Considerando que las divisiones por dos se realizan con M+B bits de resolucién: donde M

es el namero de bits del caDAC y B es el exceso de bits empleados.

gueda finalmente que:

‘AV

cal k

(7.43)

caldac

|max\ < %+ 2.27BW = % 1+2°% s

Con lo que se concluye que el error maximo cometido en cada V., , calculada sera siempre menor

allLSB excepto para el caso en que setome B=0.

caldac
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Para que la calibracion sea eficaz, es necesario que los errores ‘AVC ax‘ sean siempre menores a

al k |m

+0.5LSB del convDAC (LSB ). La siguiente expresién determina la relacion entre el

convdac

LSB y el LSB que es funcion del valor de C_, y del nimero de bits de del caDAC

caldac convdac ! cal

(M) y del convDAC (N):

1
LSBcoanaC = 2_N LSBCOHVdaC = K . LSBcaldac
" 7.46
,donde K:%[%J (7.46)
Cca 1 ca + convdac
LSBaitac = [ﬁ} . 2—M I d
cal convdac

Por lo tanto, la condicion a cumplir para que los errores de cuantificacion y redondeo no interfieran

en una buena calibracion es:

‘Avcal,k |max‘ <05 LSBconvdac
1 _B+1 1 -B+1
‘Avcal,k |max < E 1+2 LSBcaIdac =K E 1+2 LSBconvdac
N
K-1.142°% <05 - 2—M T [E R SR (7.47)
2 2 Ccal +Cconvdac 2

En resumen, para el disefio del sistema de calibracion se deben tener en cuenta las
condiciones establecidas por (7.38) y (7.47) para obtener un rango de calibracién adecuado, y al
mismo tiempo, que los errores de redondeo y cuantificacién no afecten al buen funcionamiento del

sistema. Los pasos a seguir para el disefio son:

v" Fijar C_, para conseguir un rango de la V_, adecuado.

cal
v Fijar B para que el error de redondeo no afecte.
v Fijar M para tener suficiente resolucion y que el error de cuantificacion del calDAC no

afecte.
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8.1 TECNICA DE SPLIT CAPACITOR ARRAY

Los DAC’s de tipo capacitivo son muy populares entre los disefiadores CMOS, pues son
relativamente sencillos de implementar y ofrecen una buena exactitud. Sin embargo, esta
arquitectura empieza a presentar inconvenientes cuando se requieren resoluciones elevadas; a
medida que el nimero de bits del DAC aumenta, la capacidad necesaria para representar el bit

MSB se multiplica por dos, lo que hace incrementar de forma considerable el area del disefio.

Por ejemplo, para un DAC capacitivo de 12 bits como el de este proyecto, las capacidades

requeridas serian:

Vprch

Ct Co C1 Cz Cz Ca Cs _| ]
2°c 2°c 2'c 2°C 2°C 2C >c 7" 2°C 2’c 2°C 2°C 2"C 2"C

T Do [ Dz D= Da Ds De f D7 De D= D1o D1
(=] o [s}e] [e)=] (s }o] [=] [=] o (=)=} [=)o] (=)} (s)o] [=]
s halslianuisElhelasEiiananEn
Vrefrg
Vir‘ﬁ

Figura 8.1: DAC capacitivo de 12 bits
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si se toma como unidad de medida la capacidad unitaria (C ), se puede afirmar que el nimero de
capacidades unitarias para este DAC es de:

NOm _caps =2° +2° + 2" + 2% + ...+ 2" + 2" = 2" = 4096 (8.1)

teniendo en cuenta que la C minima que se puede implementar con la tecnologia de 0.35um de
Austriamicrosystems es de unos 70fF y ocupa alrededor de 131.1pm? el &rea necesaria para
implementar sélo las 4096 capacidades es de 0.53mm?, algo totalmente desorbitado para un DAC
de 12 bits.

Una solucién que permite disminuir de forma considerable el area de un DAC capacitivo con
un namero de bits elevado es, la técnica del split capacitor array. Esta técnica consiste en dividir el
array capacitivo en varios sub-arrays de tamafio menor, uniéndolos entre si a traves de capacidades

de acoplo (C, ). De esta forma se consigue reducir el nimero total de capacidades del DAC, y por

consiguiente, el area que ocupan.

Si se aplica el split capacitor array sobre el DAC de 12 bits anterior, se observa que:

|— e e 4 e 4 o VD ut

_L_Ct Co C1 2
T 2°C 2°C 2'C 2C 2°C 2C

o L e T

subDAC mainDAC

Figura 8.2: DAC capacitivo de 12 bits con split capacitor array 6-6

para esta configuracidn, el nimero total de capacidades requerido es:

NUm _ caps = caps_ subarrays +caps _ acoplo =

8.2
=[2°+2:(2°+2"+..+2°) |+ C, =127 +C, 6.2)

el cual contrasta con las 4096 capacidades que se utilizaban en la configuracion original.

En el ejemplo anterior se ha optado por dividir el DAC original de 12 bits en dos sub-arrays de
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6 bits, uniéndolos entre si mediante la capacidad C_, este tipo de estructura se define como 6-6 y

no es la Unica que se puede emplear, también son posibles otras combinaciones como 8-4, 7-5,... O
incluso utilizar mas de dos sub-arrays junto con sus capacidades de acoplo correspondientes: 4-4-4,
5-5-2,...

La clave de este tipo de configuracion reside en la atenuacion introducida por las capacidades de

acoplo. Mediante la capacidad C_ se consigue atenuar el efecto de las capacidades de los

subDAC’s, de tal manera que sus pesos comparados con los del mainDAC quedan reducidos,

manteniéndose asi el ratio binario entre todas las capacidades del DAC.

CI’T'I Vprd‘
o GCs
= s
£
Vsubdac | Vmaindac T
l ————— I I¢ I —————————— - 5 Vou
L Ct Co Chwe1 Cwu L Cun
T 2% 2°C 21 _> 2°C T 2%c

T f Do D1
o

subDAC mainDAC

Figura 8.3: DAC capacitivo de (M+N) bits con split capacitor array M-N

N : nimero de bits del mainDAC
M : nimero de bits del subDAC
M+N: nimero de bits del DAC

C =(2" -1)-C  [capacidad total del mainDAC])

maindac

C.ppe =2V -C  [capacidad total del subDAC]

subdac

C.= S -C= i -C  [capacidad de acoplo]
¢ C 1 2M -1

subdac

C. -C.aina 2V (2" -1) M N
— ¢ —maindac _ +(2" -1)-(2" -1
" C.+C 2M ( ) ( )

maindac
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=1

_ Cc : Csubda(: _ 2M : 2M
) C. +Cydac 2V 2V .M -1)
Vmaindac

. CM+N-1 Vmaindac =

+

(V N-1
refp refn

l D =
T~ cs gohg; T oNIC Cmamdac +C k=M ‘
-V M+N-1
”\ T _ (Vrefp2N refn . Dk X 2k
— : : k=M
- Dm Dwm+n-1 (8.3)
Vsubdac
l Ci l Co aunnn l Cu- lCm V. = (V’Efp ~Veen) S z D, -2".C
”\ N - e e Csubdac + C k=0
(8.4)
-Ir D‘O D‘M-W -
Vsubdac S V'subdac
777777 #{%‘ V 1 C
\.___.71 F S subdac — c —
Fatt LCmaindac : Vsubdac Cc + Cmaindac
T ) 2"
1 MM Z1)-(2V —1)
- (8.5)
Vretp —Vien) = Ve —Vien) & 2
V' =V ELo=2rr el ONTD kg2 el N L2 86
subdac subdac att Csubdac + Cm att kZ:(; k 2N kZ:(:) k 2M ( )
, (Vre _Vre n) =
Vout :Vmaindac subdac — % Z Dk : 2k (87)
k=—M
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- * B Veu
_L Ct l Co l Cra l Cm l Crsnet
T 2%2"¢ (2%2"yC (2" ‘ 2°C 2%C
N ‘
T j ] D1 ‘ Dm D1
00 T 00 I 00 T 00 I 00 T
‘{;'Efc % b @ d | e * Cmaindac = (2“-1 )C

efn Kf———— 1 %————%— - — T #%————————---------- -
Vel ——————— - ! __________ I § Csubdac=C

subDAC | mainDAC

Figura 8.4: DAC capacitivo equivalente de (M+N) bits con split capacitor array M-N

Al aplicar esta técnica es imprescindible que las capacidades de acoplo entre cada sub-array estén

correctamente dimensionadas, en caso contrario la linealidad se verd comprometida.

Si se tiene un valor de C, inapropiado, la atenuacion aplicada sobre los subDAC’s no sera la

correcta con lo que, a pesar de tener unos subDAC’s y un mainDAC totalmente lineales, el DAC en
su conjunto presentard errores de linealidad. Estos errores de linealidad se van a manifestar en

forma de picos de DNL cada 2" codigos, es decir, en los codigos limite entre un sub-array y el

siguiente.

Los problemas derivados de las capacidades de acoplo (C,) van a ser muy dificiles de evitar: por
una parte, el valor requerido para el C, no va a ser multiplo entero de C, con lo que se hace

practicamente imposible generarlo de forma precisa en el layout:

(8.8)

C - capacidad total subDAC '
¢ | capacidad total subDAC - 1

por otro lado, hay que recordar que todas las capacidades van a presentar una capacidad parasita

entre su bottom-plate y sustrato, lo cual en el caso del C, va a ser critico, pues al estar conectado

en serie va a ser inevitable que su parasito afecte a alguno de los dos sub-arrays.
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DNL

B Vo
l _ l l 1LSB 1
1 - . Cm - Coasenet
2°C T 2C 211G C 2410 0
"‘ "\ "\ "\ "\ _1 LSB T
! ' Il : 1 I

Co
= gmanae

—
l—
s

T Do DI,.._‘ Du Dinsat 0 oM DM code
5]
8% DNL
. . — . ; 5] Vou A
0 R P P P
C Ca - Cart g Cu - Cor
FC FC ol o T FC e 0
= 1LSB
T Da D!..L‘ ok D 0 2In1 2NI+N-' code

Figura 8.5: Efecto de la capacidad parasita a sustrato de la CC

En el caso concreto de utilizar una estructura con un mainDAC y un solo subDAC, si que es

posible anular el efecto de la capacidad parasita del C,. Si se conecta el C, de tal manera que la

capacidad parésita afecte al mainDAC el problema de linealidad se soluciona, pues una capacidad
conectada en el nodo de salida del DAC genera una simple atenuacion gue se compensa durante el
muestreo de la sefial de entrada, con lo que la fdt del DAC no se ve afectada en estos casos.
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8.2 ARQUITECTURA

Debido a los requerimientos de calibracion de este DAC, los cuales fueron justificados en el
capitulo anterior, la arquitectura basica a implementar se compone de dos partes: el DAC de
conversion (convDAC) y el DAC de calibracién (calDAC).

El convDAC, como su nombre indica, va a ser el encargado de realizar las conversiones digital-
analdgicas que se precisen en cada momento durante el proceso SAR. Segun las especificaciones
impuestas va a ser un DAC capacitivo de 12 bits.

Por su parte, el calDAC va a realizar labores de calibracion, compensando para cada cédigo de
entrada del convDAC los errores de linealidad generados por los defectos de matching de sus
capacidades. EI DAC de calibracion va a ser también de tipo capacitivo, con un nimero de bits M y

una capacidad de atenuacion C_,, fijadas segun las necesidades de calibracion del DAC principal.

8.2.1 DAC de conversion (convDAC)

Para poder cumplir con las especificaciones de area impuestas, se hace indispensable aplicar la
técnica de split capacitor array sobre el DAC de conversion, pues para un DAC capacitivo de 12
bits se requieren 4096 capacidades unitarias, algo inviable para un disefio de area reducida, como

es éste el caso.

Existen varias estructuras posibles para un split capacitor array de 12 bits, cada una de ellas tiene
sus ventajas e inconvenientes, pero la mayor diferencia entre unas y otras viene determinada por el
numero de subDAC’s que emplean y el nimero de bits de cada uno de ellos. A mas subDAC’s, el
namero de bits de cada uno de ellos sera menor, lo cual va a repercutir directamente sobre el area,
pues el nimero de capacidades unitarias requeridas se reduce. Pero por otro lado, para cada

subDAC que se define es necesaria una capacidad de acoplo (C, ) asociada, y como se ha estudiado

en el apartado anterior, estas capacidades provocan problemas de linealidad. Teniendo en cuenta lo
expuesto, hay que analizar los pros y contras de cada estructura y llegar a un compromiso entre el

area que ocupa y los problemas de linealidad que conlleva.

Para un DAC de 12 bits, las dos posibles estructuras con mayor flexibilidad a la hora de su
implementacion son: la 6-6 y la 4-4-4, pues presentan todos sus sub-arrys idénticos, con el mismo
namero de bits, lo cual va a traducirse en un layout mas regular, facilitindose la optimizacion de su

area, y en una mayor facilidad de ampliacion si se requiriesen resoluciones mayores en un futuro.
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Partiendo de estas dos estructuras, y no olvidando que se va a implementar un sistema de
calibracion, la estructura mas adecuada es la 4-4-4, pues el nUmero de capacidades unitarias que
requiere es 2.6 veces menor que el de la 6-6, y al utilizar calibracion los problemas adicionales de
linealidad afiadidos por el hecho de utilizar dos capacidades de acoplo no son tan criticos, pues van
a ser compensados.

En la siguiente figura se muestra la estructura final que implementara el DAC de conversion:

Cs2
Ce1 Woren
Cne Crmt
2 & s
Va8 |- — e — 188 [ — i —
Vsubdac \L Vimiddac v Vmaindac
" ' it * ? P Vet
Ct Ca C Cz Cs J Ce Cs Cs Cr lCa Cs C1u l Cni
== PC ==IC ==2'C ==2°C ==2°C | < ==2C ==2'C == ZC=<2C < 2T =2'C =<2 2

=
)
3

: J
subDAC midDAC mainDAC

Figura 8.6: DAC capacitivo de 12 bits con split capacitor array 4-4-4

Las ecuaciones que definen su comportamiento son las siguientes:

N : nimero de bits del mainDAC
M : nimero de bits del subDAC
M+N: nimero de bits del DAC

Couingee =(2°=1)-C =15-C  [capacidad total del mainDAC])
Coge =(2°=1)-C=15-C  [capacidad total del midDAC]
Copgae =2'-C=16-C  [capacidad total del subDAC]

C,= Coiceac +Cs2 -C:(EJ-C [capacidad de acoplol]
C +C,,-C 15

middac

C 16 ]
C ——subdae__ |.C =| —= |.C capacidad de acoplo2

subdac
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(16) -15
C.,-C . 15
= cl maindac  _ _ 09958
Ccl + Cmaindac (16j +15
15
16j
( (15+0.9958)
oy = (SCZ ) (CCmiddac +(é:m1) :3-65 — 09998
2 + (Criggac +Crm) ( )+(15+o 9958)
15
16
-16
— Cc2 'Csubdac — (15} =1
2 Cc2 + Csubdac (16] +16
15
16
= |.(15+1)
— Ccl : (Cmiddac + Csz) _ (15} =1
sl — - -
Ccl + (Cmiddac + CSZ) (16) + (_’]_5 +1)
15
(V f f (V f -V f ) L
V _ _ rep ren Zk'C: refp refn/ D .2k 8.9
maindac Cmamdac + C Z; 16 kzzé k ( )
-V 7 -V 7
Vmiddac _ (Vrefp refn) . Dk . 2k .C = (Vrefp refn) . Z Dk . 2k (810)
Cridgae +Coy +Crt &3 16.9958 &
-V 3 -V 3
Vsubdac _ (Vrefp refn) . Dk . 2k .C= (Vrefp refn) . Z Dk . 2k (811)
Cutine +Crz 52 16.9998 &
)
Fan = Vi - Ca __\5) 4664 (8.12)
Vmiddac Ccl + Cmaindac (16 j + 15
15
)
Fatz :V e = = ~ (16 = =0.9999 (8.13)
Vsubdac CCZ + Cmiddac + C ( 5) +15+ 0 9958
Vout =Vmaindac +Vmiddac . Fattl +Vsubdac : Fattz (814)
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Un aspecto a destacar de esta estructura es la posicion en la que se conectan los condensadores de
acoplo (C_, y C,,) con la finalidad de evitar, en la medida de los posible, los errores de linealidad

derivados de las capacidades parasitas de bottom-plate. En el caso del C_,, que une el mainDAC y

o
el midDAC, es posible evitar el efecto negativo de la capacidad parasita si se conecta su bottom-
plate al mainDAC, en este caso la capacidad parasita recaera sobre el mainDAC, y como se vio
anteriormente, una parasito en el nodo de salida del DAC no influye sobre la linealidad de éste.
Para el C_,, que conecta el midDAC y el subDAC, va a ser imposible evitar que su capacidad

parasita ocasione errores de linealidad, partiendo de este hecho se situara el C_, de forma que el

error de linealidad cometido sea el menor posible, para ello se conectard el bottom-plate al
subDAC, pues una capacidad parasita en el subDAC genera un error de linealidad menor que el

que generaria la misma capacidad parasita en el midDAC.

8.2.2 DAC de calibracion (calDAC)

Para abordar el disefio del DAC de calibracion es necesario conocer de antemano el niUmero de

bits (M) y el valor de la capacidad de calibracion (C_,, ) requeridos para compensar adecuadamente

los errores de linealidad del DAC de conversion.

Conociendo la estructura utilizada por el DAC de conversidn (split capacitor array 4-4-4), es
posible estimar los problemas de linealidad que va a presentar. Las no linealidades del convDAC
van a venir determinadas basicamente por: el matching entre las capacidades, la capacidad parasita

asociada a C, Yy el efecto de otros parasitos que puedan aparecer en el layout. De estas tres

contribuciones, el matching entre capacidades es la que tiene mayor peso, por lo que para esta
estimacion se van a despreciar los efectos de las capacidades parasitas, y se va a considerar que la
no linealidad del convDAC va estar determinada exclusivamente por el matching entre sus

capacidades.

Para este proyecto, en el cual conseguir un DAC de dimensiones reducidas es el objetivo
prioritario, se estima que el matching logrado con un layout de area muy reducida (valor de
capacidad unitaria C minimo y estilo de layout no excesivamente cuidado) va a estar en torno a

unos 8 bits. Un matching mas bien pobre, pero suficiente para un sistema con calibracion.

Un matching de 8 bits significa que, en el caso hipotético de tener un DAC de 8 bits, el ratio entre

las capacidades sera lo suficientemente preciso como para no tener errores de linealidad. O lo que
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: . . : - 1
es lo mismo, que el ratio entre capacidades va a tener una exactitud minima del: £ (§ %.

DAC de 8hits:
caso peor de ratio entre capacidades:

8— .
%zOQ%O - 2—18% de C ~ 05% de C

es decir, que con un matching de 8 bits se estara cometiendo un error maximo de +0.5% en cada

una de las capacidades del convDAC, con lo que:

C,=2“-C-(l+¢,) ,donde & e[-0.5%,0.5%] (8.15)
k=N-1...,0

A partir de la estimacion de los errores de matching maximos para cada capacidad del

convDAC (¢, ), es posible calcular los errores de linealidad asociados a ellos. La tension de error

maxima (V

error |max

) generada por el convDAC en el caso peor, es decir, cuando el codigo a
convertir sea el 11...1 (todas las capacidades activas) y los errores de matching (¢, ) sean todos

maximos, se puede calcular como:

Peor caso:
==+0.5% Jk=N-1,...,0

8k = gk |max

D=1 ,k=N-1,..0

(Vrefp _Vrefn )

Verror k =2—N-2k g, ,k=N-1..,0 (8.16)
N-1 _V N-1

Verror = Dk 'Verror k - Verror |max: (VFBfP—NTEf”) : sz 'gk |max=
k=0 ’ 2 k=0

(Vrefp _Vrefn)
N
(Vrefp _Vrefn) &y |max

& e 12" =1~ (8.17)
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con lo que se obtiene:

V,

error |max

~ £(V;ep —Vyem) -0.005 (8.18)

Ahora, obtenida la tensién de error maxima (V. ) que el calDAC va a tener que compensar,

error |max

es posible aplicar las ecuaciones de disefio de la calibracion (desarrolladas en el capitulo 7) y

determinar las caracteristicas requeridas para el DAC de calibracion:

1. En primer lugar, se determina el valor de la capacidad de calibracion (C_,, ) necesaria para

cubrir el rango de calibracion requerido:

Rango de tensiones de error (V. ) a calibrar:

error

Verror € [_Verror |max ' +Verr0r |max] = [_(Vrefp _Vrefn) -0.005, +(\/refp _Vrefn) : 0005] (819)

Segun la ecuacion (7.38) deducida en el capitulo siete, la relacion entre C_, y la V_, |,

de calibracion es:

(Vrefp _Vrefn) ] Ccal

< 7.38
Ivcal |max 2 Cca| + Ccoanac ( )
Sustituyendo valores y despejando se obtiene que:
(
lvcal |max = (Vrefp _Vrefn) -0.005
1
— 0.005 <—-(L4j (8.20)
< Ccal =a-C 2 \a+2
\ CCOanac = 24 -C
o >0.16

Redondeando el valor de «  para que la C_, se pueda obtener facilmente a partir de

combinaciones de capacidades unitarias, se tiene que:

C,=a-C==-C (8.21)

cal

ol
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La cual se puede sintetizar a partir de 6 capacidades unitarias conectadas en serie.

2. A continuacion se fija el nimero de bits exceso (B) que se emplearan para realizar las

operaciones aritméticas de calculo de los codigos de calibracion.

Tomando B = 8, los errores de redondeo cometidos al realizar las operaciones aritméticas
ya se hacen despreciables. Notar que el valor de B no va a ser critico para este disefio, pues
al implementar una calibracion estatica, la logica para el calculo de los codigos de

calibracion va a ser externa al chip.

3. Finalmente se determinara el numero de bits (M) necesario, para que los errores de

cuantificacién del calDAC no afecten al resultado final de la calibracion.

Segun la ecuacion (7.47) deducida en el capitulo siete, la condicion a cumplir para que los

errores de cuantificacion del calDAC vy los errores de redondeo de las operaciones

aritméticas no generen un error en la compensacion superior a 0.5 LSB’s, es:

N
Z—M- _ Ca |1 1+2°% <05 (7.47)
2" | C_, +C 2

cal convdac

Sustituyendo valores y despejando el valor de M se obtiene que:

(

N =12
M > Iogz{Z-ZN -%%-(1+2‘B”)} (8.22)

Cca| —a C _ EC > cal + subdac

< 6 I
C(:onvdac = 24 : C

M > 5.4bits ~ 6bits
\ B = 8

Con lo que se concluye que el calDAC debera tener al menos 6 bits de resolucion.

Para la implementacion del calDAC se ha optado por utilizar una réplica del subDAC vy
midDAC del DAC de conversion, de esta forma se obtiene una estructura sencilla y pequefia, que
cumple las caracteristicas requeridas por la calibracion y ademas regulariza el conjunto
convDAC+calDAC, haciendo que todos los sub-arrays de la arquitectura sean de 4 bits. Como

resultado se obtiene un calDAC de 8 bits y no de 6 bits, que seria el minimo necesario, con lo que
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se deja asi un pequefio margen.

En la siguiente figura se muestra la estructura final del conjunto convDAC+calDAC. Se puede
observar que el calDAC es una réplica exacta del subDAC y midDAC del DAC de conversion, con

la peculiaridad de que su capacidad de acoplo C',, se conecta de forma diferente, esto es asi para

conseguir que la capacidad paréasita no afecte a la linealidad del caIDAC.

Woren

. . )
_______ 8 s |
| — L .
| L Ct L Co LG _LC: _LCs | L LeC Lo LG | LG LG _LCwn L Cn |
| T 2c Te2c Tac T2ic T2c | F2c T2'c T 2T 2c | Tzc T2c T2c T 2i¢ |
| [ ] L ] [ ] L ] L : ] [ ] L ] L ] : > y L ] L :
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Figura 8.7: Arquitectura final del DAC
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8.3 LAYOUT

Como se ha introducido anteriormente, los problemas de linealidad del DAC son originados
por el matching entre capacidades y el efecto de las capacidades paréasitas del layout. Es decir, las
caracteristicas del layout implementado son las que van a definir los problemas de linealidad del
DAC.

En este punto se van a describir las caracteristicas fundamentales a tener en cuenta a la hora de
implementar el layout de un DAC capacitivo, y posteriormente, se detallaran las peculiaridades
utilizadas en este DAC con el objetivo de conseguir un compromiso entre: una linealidad no
demasiado desastrosa y que pueda ser compensada por la calibracion, y un area lo suficientemente
reducida como para cumplir las especificaciones de este disefio.

8.3.1 Caracteristicas generales

A la hora de implementar el layout de un DAC de tipo capacitivo, uno de los principales
problemas es controlar el ratio entre capacidades, a medida que el nimero de bits del convertidor
aumenta, el ratio entra la capacidad del MSB y del LSB es hace mas dificil de controlar. Por

ejemplo, para un DAC de 3 bits, implementado con sus correspondientes tres capacidades, el ratio

entre éstas se va a ver claramente afectado por el fringe effect (efecto de bordes), véase la figura
8.8.

seccion

fe MET3

B

ifzmmmu

Figura 8.8: Layout para un DAC capacitivo de 3 bits (I)
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C: capacidad unitaria
C,: capacidad de fringe—effect para un lado L
C,=4-C+10-C_ (8.23)
C,=2.C+6-C_ (8.24)
C,=C+4-C, (8.25)

La solucién a este problema consiste en implementar el array capacitivo a partir de la
interconexion de capacidades iguales, capacidades unitarias. Con lo que el fringe effect, que afecta

por igual a cada capacidad unitaria, no modificard el ratio entre capacidades, quedando éste
inalterado.

Figura 8.9: Layout para un DAC capacitivo de 3 bits (I1)

C: capacidad unitaria

C,: capacidad de fringe—effect para un lado L
C,=4-C+16-C_ (8.26)
C,=2-C+8-C_ (8.27)
C,=C+4-C, (8.28)

Otro de los problemas que afecta al matching de las capacidades del DAC es el crecimiento no
uniforme del oxido de silicio (aislante) en el proceso de fabricacion. Este efecto provoca que el
ratio entre las capacidades se vea alterado, pues el valor de las capacidades unitarias no va a ser
exactamente el mismo en todas ellas, va a depender del gradiente del oxido de silicio y de la
posicion de cada capacidad unitaria dentro de la oblea.
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seccion (ideal) seccion (real)

Figura 8.10: Crecimiento no uniforme del 6xido de silicio

Con el fin de cancelar este efecto, se utilizan técnicas especiales para la distribucion de las
capacidades unitarias dentro de la oblea, la mas popular es la distribucion en centroide coman. El
inconveniente de estas técnicas es que dificultan el rutado entre las capacidades, el cual puede

llegar a ser muy complejo para DAC’s de resoluciones elevadas.

Figura 8.11: Layout para un DAC capacitivo de 3 bits (1)

Habitualmente no se utiliza centroide comtin en la implementacion de DAC’s de este tipo, pues

como se observa, la compensacion solo funciona para gradientes de primer orden y la complejidad

del rutado aumenta considerablemente. Normalmente, se intenta elegir una distribucion para las
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capacidades unitarias lo mas regular posible, pero manteniendo en todo momento un rutado

sencillo.

Otro de los elementos a tener muy en cuenta al elaborar el layout de un DAC capacitivo son
las capacidades parasitas debidas al rutado. Entre el metal que se utiliza para interconectar entre si
los top-plates de cada capacidad y el metal que define las propias capacidades unitarias va a
sintetizarse una capacidad parasita. Estas capacidades quedan en paralelo con las capacidades
unitarias, modificando su valor y afectando de esta forma al matching y a la linealidad del DAC.
Para evitar que el ratio entre capacidades quede modificado, el rutado debe realizarse de tal manera
que el parésito asociado a cada capacidad este escalado de forma binaria. Vedmoslo en el siguiente
ejemplo de rutado:

seccién

Co CA
{(2Cpl) (4Cp1)

EiZSa

Cz2
(8Cp1)

Figura 8.12: Layout para un DAC capacitivo de 3 bits (1V)

C: capacidad unitaria

C capacidad parésita asociada a una tira de

pl -
metal del bottom— plate

C,=4-C+8-C, (8.29)
C,=2.C+4-C, (8.30)
C,=C+2-C, (8.31)
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Por Gltimo, conseguir que el entorno de todas las capacidades sea exactamente el mismo,
también mejorard las caracteristicas de matching del layout. Para ello se hace uso de las
denominadas capacidades dummies, es decir, capacidades idénticas a las capacidades unitarias que
estan cortocircuitadas y no tienen relevancia en el funcionamiento del circuito, simplemente tienen

la finalidad de homogenizar el layout. Habitualmente, las dummies se sitdan en el contorno del

Figura 8.13: Layout para un DAC capacitivo de 3 bits (V)

layout.

8.3.2 Capacidad unidad

El proceso C35 de Austriamicrosystems permite la implementacién de dos tipos de
capacidades pasivas: las capacidades de polisilicio (Cpoly) y las capacidades de metal (Cmim).

Cada una de ellas presenta sus propias caracteristicas pero las mayores diferencias entre ambas son:

- Las Cmim sintetizan capacidades con valores mas exactos que las Cpoly, es decir, sus
tolerancias son menores.

- Las Cmim se encuentran més alejadas del sustrato que las Cpoly, lo cual se traduce en
una menor capacidad parasita a sustrato.

- El ratio capacidad/area es mayor en las Cmim que en las Cpoly, es decir, para una cierta

area el valor de la capacidad Cmim es mayor que el de la Cpoly.
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- El ratio matching/capacidad conseguido para capacidades Cmim es mayor que el que se
obtiene para capacidades Cpoly.

Para la implementaciéon del DAC capacitivo, las caracteristicas mas relevantes a tener en cuenta
son el matching y el valor de los paréasitos a sustrato. En cuanto a los parasitos, las capacidades de
metal suponen una cierta ventaja frente a las de polisilicio, pues sus valores son menores. Por otro
lado, en el matching, las diferencias entre ambas no son significativas, pues aunque el factor
matching/capacidad es superior en las Cmim, como estas requieren de reas menores para sintetizar
una misma capacidad, se llega a la conclusién de que el ratio matching/area de ambas es muy

similar.

Por lo tanto, después de hacer este pequefio analisis de los dos tipos de capacidades se ha optado
por el uso de las Cmim, ya que sus caracteristicas de matching son similares a las de Cpoly pero

sus parasitos, que influiran sobre la linealidad del DAC, son menores.

El valor elegido para la capacidad unitaria (C ) ha sido el minimo impuesto por las reglas de
disefio para una capacidad de metal. El valor de C ha quedado en torno a unos 70fF
aproximadamente. De esta forma, eligiendo el valor de capacidad minimo, se conseguird un area

aln mas pequefia.

La unica limitacion en cuanto al valor de C viene impuesta por el ruido K-T /C del muestreo.
En este caso, al estar muestreando la sefial de entrada en todas las capacidades del convDAC, la

capacidad equivalente durante el muestreo valdra:

Cp=2°C+2°.C+2"-C+2°-C+2°-.C=16-C =16-70fF ~1120fF (8.32)

tot

por lo que la tension eficaz de ruido (V.

ruido

) que se muestreara junto a la sefial de entrada sera de:

V. =60.80V <<V
| K: cte Bolzman (1380650410%34) — — rido HY ==V

T: Temperatura (300K)

\ C: capacidad muestreo (1120fF)
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La cual es mucho menor que la tension del LSB del convertidor (V, o, ~610.35.V ), por lo que el

valor de C elegido (~ 70 fF ) es suficiente para que el ruido K -T/C no sea significativo.

En la figura 8.14, se muestra el layout que implementa una capacidad unitaria. El valor de la
capacidad sintetizada depende no solo del éarea, sino también del perimetro del METCAP, de tal

manera que:
C =C,(fF/um?)- Area(um?®)+C_(fF/ um)- Area(um) (8.33)

Lo que interesa en estos casos es utilizar una geometria del METCAP que maximice su area con
respecto al perimetro, para de esta forma conseguir que la capacidad sintetizada sea mas
dependiente del area que del perimetro. Pues el perimetro es mas sensible a variaciones durante el

proceso de fabricacion que el area, y de esta forma se consigue una capacidad mas estable.

Maximiza (area vs. Perimetro)

X=,/1+\/§.[2_\/1+\/§]L — X~0.7-L(8.33)

A=0.995-°

— Ao (8.34)
P-365L P

45°

Figura 8.14: Layout de la capacidad unitaria C

8.3.3 Estilo de layout

Para la implementacion del DAC (conjunto convDAC+calDAC) se opta por un estilo de
layout sencillo y lo mas regular/modular posible, cuya principal caracteristica reside en el uso de un

area muy reducida a cambio de sacrificar el matching entre capacidades.

La estructura basica del layout estd formada por cinco bloques idénticos, cada uno de los cuales
implementa un subDAC de 4 bits més su capacidad de acoplo asociada, y un sexto bloque que

sintetiza la capacidad de calibracion C_, . En la siguiente figura se muestra la distribucion de estos

cal

seis bloques y las partes del DAC que sintetiza cada uno de ellos.
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Q
IL
I\
]
i

convDAC -=:|—| —i= calDAC

midDAC'

(4 bits)

Figura 8.15: Estructura general del layout del DAC

Como se puede observar, se ha intentado situar cada uno de los seis bloques de tal manera que
presenten una cierta simetria con respecto al eje y, con la finalidad de compensar al maximo el

efecto del gradiente del oxido sin que el rutado de las capacidades se complique en exceso.

Por otro lado, cada uno de los cinco bloques que sintetizan un subDAC de 4 bits mas su capacidad
de acoplo, distribuyen sus capacidades de forma simétrica con respecto al eje X, intentando

conseguir de esta manera un mejor matching. Por su parte, el blogque D, que implementa la

capacidad de calibracion C_,, de valor % utiliza cinco capacidades unitarias conectadas en serie

para sintetizarla, destacar que se conectan cinco y no seis capacidades en serie, pues sumando el

efecto de las capacidades parasitas se consigue aproximadamente el valor de C_, requerido.

Ademas el C_, no necesita estar matcheado con ninguna otra capacidad del DAC con lo que su

cal

valor no es critico y puede permitirse una cierta tolerancia en él.

En cuanto al rutado se ha intentado hacer de la forma mas sencilla posible, empleando metal 1
(MET1) para las conexiones de bottom-plate y el metal 3 (MET3) para el rutado de los top-plates.
El estilo de rutado empelado permite conseguir que las capacidades parasitas asociadas a cada
capacidad queden escaladas de forma binaria, manteniéndose de esta manera el ratio entre ellas,
ademas se ha intentado rutar para que los parasitos de metal 3 (MET3) a sustrato (SUB) que

puedan afectar a la linealidad del DAC sean los minimos posibles.
Como ultimas consideraciones sobre el layout afiadir que:

- Se han empleado barreras de metal 1 — metal 2 — metal 3 para aislar cada capacidad

unitaria de las de su alrededor y de esta forma eliminar posibles parasitos entre ellas que
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pudieran influir de forma seria sobre la linealidad del DAC.

- Se ha utilizado un anillo de guarda de hasta metal 4 rodeando a todo el DAC, para

mantener el circuito aislado del exterior.

- Se han afadido capacidades dummies en aquellas zonas del layout donde se han
requerido, con la finalidad de mantener unas condiciones de contorno homogéneas en todas

las capacidades unitarias.

- Las conexiones de las entradas digitales y la salida analdgica se llevan al exterior por un
mismo lado, para que la posterior conexion sea mas sencilla y por lo tanto se requiera de un

area de interconexionado menor.

Bloques: A, B, C A" B Bloque: D

capacidad Co —= capacidad Ceal

capacidad C1 —= capacidad dummy

capacidad Cz

capacidad C3
capacidad Cc 6 Ct

capacidad dummy

[

Figura 8.16: Distribucion de las capacidades de cada subDACy dela C_,

Antes de concluir con la descripcion del layout del DAC, afadir que en el anexo B de este
documento se muestran diferentes capturas del layout implementado, resaltando los detalles y las

caracteristicas mas relevantes del mismo.
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8.3.4 Extraccion. Capacidades parasitas

Después del disefio del layout, de su implementacion con las reglas de disefio correspondientes
y de haber superado la comprobacion LVS, se procede a realizar la extraccion del mismo. A partir
de la extraccion se obtienen las capacidades paréasitas que se han sintetizado y se puede determinar
el efecto de cada una de ellas sobre la linealidad del DAC.

o
e
e
g
=
e
=
A
L
=

= parasito tipo1

== parasito tipo2

mmm pardsito tipo3
mmm parasito tipo4

m= parasito tipo5

Figura 8.17: Esquematico del DAC con las capacidades parasitas asociadas

Parasitos de tipo 1: definidos por las capacidades parasitas entre bottom-plate y sustrato de cada

capacidad. No afectan para nada a la linealidad del circuito, pues en ese nodo se va a forzar siempre

una tension Vi, 0V, .

Parasitos de tipo 2: definidos por las capacidades parasitas entre metal 3 y metal 2 generadas por el
rutado entre las capacidades de acoplo y los subDAC’s. Si afectan a la linealidad del DAC, pues

modifican el valor de las capacidades de acoplo con lo que la atenuacion entre subDAC’s se ve

alterada.

Parasitos de tipo 3: definidos por dos contribuciones: las capacidades paréasitas entre el bottom-

plate y el sustrato de los C,’s y las generadas entre metal 3 y sustrato debidas al rutado de los top-

plates de cada subDAC. Al igual que ocurre con los parasitos de tipo 2, la linealidad del DAC se ve

afectada pues se modifica la atenuacion entre subDAC’s.

Parasitos de tipo 4: definidos por el rutado de la capacidad C_,, . No influyen sobre la linealidad,
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simplemente modifican el valor de C__ , el cual no es critico en ningun caso.

cal’

Parasitos de tipo 5: definidos por las capacidades parasitas entre metal 3 y metal 2 debidas al
rutado de los top-plates de cada subDAC. No afectan a la linealidad, pues estos parasitos estan

escalados de forma binaria con lo que el ratio entre capacidades se mantiene.

Como se observa en la figura, el nimero de capacidades paréasitas es bastante elevado, sin embargo
solo las de tipo 2 y 3 van a afectar a la linealidad del circuito. Es de destacar que los parasitos
asociados al calDAC van a influir sobre la linealidad de éste, pero no de forma considerable. Sin
embargo, las capacidades parasitas del convDAC si que van a traducirse en errores de linealidad

apreciables, los cuales van a tener que ser compensados por la calibracion.
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8.4 APLICACION DE LA CALIBRACION

En el capitulo siete de este documento se describe con detalle el funcionamiento del sistema de
calibracion a implementar. Su explicacion parte de un DAC de conversion (convDAC) y un DAC
de calibracion (calDAC) genéricos (M y N bits respectivamente), y tras recorrer los pasos
oportunos, obtiene las ecuaciones necesarias para el calculo de los valores de calibracién asociados

a cada una de las N capacidades del convDAC:

_ (\/res,N—l _Vos)

VcaI,N—l = _Verror,N—l - 2 (723)
1 -t .
Vcal,j = _Verror,j = E : (Vres,j _VOS) - kZlvcal,k ) € [N -2, O] (733)

Como se deduce de los resultados obtenidos, un convDAC genérico con errores de matching en
todas sus capacidades (&, ), requerira de la calibracion de sus N capacidades. Una vez calculados

los codigos de calibracion para cada capacidad (véanse las expresiones (7.23) y (7.33)), durante el
proceso de conversion se aplicara sobre el calDAC el codigo de calibracién correspondiente a la
suma de los codigos de calibracidn asociados a cada una de las N capacidades que se encuentren

activas, como se indica en la ecuacion:
- N71 -
COdIgo(Vcal) = Z Dk ' COdlgO(Vcal,k) (736)
k=0

y de esta forma, los errores de linealidad generados por las imperfecciones de las capacidades seran

compensados por el calDAC.

El caso descrito anteriormente se corresponde con un caso genérico, en el cual se ha supuesto
gue las N capacidades del convDAC van a sufrir errores de matching apreciables. En el caso
concreto del DAC de este proyecto, que se ha implementado mediante una estructura capacitiva 4-

4-4, se estima que con el layout elaborado se alcanzaran hasta 8 bits de matching, es decir, las ocho

capacidades menos significativas del conDAC presentaran unas &, tan pequefias que no generaran
errores de linealidad apreciables. Sin embargo, las cuatro capacidades mas significativas: C,;, C,,,

C, y Cq, las cuales se corresponden con el mainDAC, si producirdn graves errores de linealidad

sobre la respuesta final del DAC.
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Teniendo en cuenta esto, el DAC disefiado no requeriria la calibracion de sus 12 capacidades, sino

que seria suficiente con calibrar sélo las capacidades de C, —C;. Te6ricamente, esto sélo sera

cierto si se consideraran despreciables las capacidades parasitas asociadas al circuito, lo cual no va

a ocurrir en la realidad, con lo que finalmente se ha tenido que Ilegar a un compromiso, mediante el

cual se consiguen compensar los errores de linealidad generados por las capacidades parasitas y el

matching, calibrando sélo las 8 capacidades MSB del DAC.

A continuacion se presentan las ecuaciones, para el calculo de los valores de calibracion asociados

a cada una de las capacidades del DAC:

(Vres,ll _Vos )

(V. . =V =
cal 11 error,11 2
1 L .
Vcal,j = _Verror,j = E (Vres,j _VOS)_ Z Vcal,k v J € [10'4]
k=j+1
11
2 Vcal,k
k=j+ .
\ Vcal,j :_Verror,j :_% v 6[3, 0]

(8.35)
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9.1 ESPECIFICACIONES

Para gobernar el funcionamiento de cada uno de los blogues del SAR ADC y ejecutar la
secuencia de pasos necesarios para realizar la busqueda SAR, se requiere de la utilizacion de un
blogue digital de control. Ademas, en este caso en el que se emplea un sistema de calibracion, al
blogue de control también se le atribuyen otras tareas relacionadas con el proceso de calibracion
del DAC.

Fundamentalmente, la légica de control va a ser implementada mediante dos maquinas de estados:
la primera se encargara de ejecutar el algoritmo de busqueda SAR y de aplicar los cddigos de
calibracion del calDAC requeridos en cada momento (fase de conversion), y la segunda serd la
encargada de ejecutar la fase de calibracion, en la que se necesita una secuencia de pasos especifica
para medir los errores de linealidad del DAC y enviarlos al exterior para que se calculen los
cédigos de calibracion asociados a cada capacidad.

A continuacion se describen todas las lineas de entrada/salida requeridas para el control del sistema

y la funcionalidad de cada una de ellas:
Entradas:
clk : reloj del sistema. Mediante esta entrada se le pasa a la l6gica de control el reloj requerido

para las maquinas de estados.
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por_n : power or reset (activo a nivel bajo). Entrada asincrona que deshabilita las maquinas de

estado, pasando a un estado de espera.

start inicio de conversién. Entrada sincrona que indica el inicio de la conversion,

abandonando el estado de espera.

cal_en habilitacion de calibracion. Entrada sincrona que determina el modo de

s

funcionamiento: conversion (0) 6 calibracion (1), ejecutandose en cada caso la maquina de

estados correspondiente.

cal_reg_sel<2:0> :seleccion del registro de calibracion. Entrada sincrona que determina la

capacidad a calibrar cuando se esta en modo de calibracion (cal en =1)

cal reg i<7:0> : registro de calibracion i (i = 0,...,11). Entradas de 8 bits para leer la

memoria externa donde se almacenan los codigos de calibracion de cada capacidad.

comp resultado de comparacion. Entrada sincrona que indica el resultado de la ultima

comparacion: DACp > DACn (1) , DACn < DACp (0)

comp [——-

cal_en [J——
cal_reg_sel=2:0> [J—

——<] qdacout=11:0=
——1<] qdacoutCt

<] qdacout_cal<7:0>

cal_regl=<7:0> codigo calibracion C0

cal_reg1<7:0>
cal_reg2<7:0>
cal_reg3=<7:0>

codigo calibracion C0
codigo calibracion C0
codigo calibracion C0

cal_reg0<7:0> J——/
cal_reg1<7:0> pJ—

cal_reg4<7:0> | cédigo calibracién C0 cal_reg2<7:0> pJ— Logica
cal_reg5<7:0= codigo calibracién Co cal_reg3<7:0= J—— de
cal_regB=<7:0> codigo calibracion C0 cal_regd<7:0> pJ—

cal_reg7<7:0=> codigo calibracion C0 cal_re25<?:0> = control
cal_reg8<7:0> codigo calibracion C0 - )

cal_reg9<7:0> cédigo calibracién C0 cal_reg6<7:0> pJ— (SAR12cal)
cal_reg10<7:0= | cédigo calibracién C0 cal_reg7 <7:0> [——

cal_reg11<7:.0=

Salidas:

codigo calibracion C0

cal_req8<7:0> J—
cal_reg9<7:0= pJ——

cal_reg10<7:0= pJ——
cal_reg11=7:0> pJ—

—[<] qoutout<11:0=

——7 track
start [J—— (<] precharge
or n [ = sample

clk [— ——{x] eoc

Figura 9.1: Lineas de entrada/salida del blogue de control

precharge : precarga. Salida sincrona que indica el estado de los switches de precarga:

switches_precarga ON (1), switches _pregarga OFF (0).
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track :seguimiento. Salida sincrona que indica si el DAC est4 en modo seguimiento (1) 6 en

modo conversion (0).

Sample : muestreo. Salida sincrona que indica el estado del switch de muestreo: switch_muestreo
ON (1), switch_muestreo OFF (0).

gdacout<11:0> : codigo de busqueda. Salida sincrona que indica el codigo de busqueda de

cada iteracion.

gdacoutCt : capacidad terminal. Salida sincrona que indica el valor (0 6 1) a aplicar sobre la

capacidad terminal.

goutout cal<7:0> : codigo de calibracion. Salida sincrona que indica el codigo de

calibracion asociado a cada codigo de busqueda.

goutout<11:0> : resultado de conversiéon. Salida sincrona que indica el resultado de la

conversion. Salida valida sélo cuando eoc = 1.
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9.2 MAQUINA DE ESTADOS

Las maquinas de estados a implementar en el bloque digital de control van a ser muy similares
en cuanto a estados y funcionamiento, pues fundamentalmente ambas maquinas ejecutan un
algoritmo SAR. La diferencia principal entre ambas reside en que en una el algoritmo SAR se
aplica sobre el caDAC y en la otra sobre el convDAC.

La maquina de estados que se emplea durante la fase de conversion (FSMconv) aplica la busqueda
SAR sobre el DAC de conversion, para encontrar el codigo digital de 12 bits que representa a la
tension analdgica de entrada. Ademés de esto, también actia sobre el calDAC, calculando y
aplicando sobre éste, el codigo de calibracion requerido para compensar los errores de linealidad

del convDAC en cada codigo.

Por otra parte, la maquina de estados de la fase de calibracion (FSMcal), aprovecha el algoritmo
SAR sobre el calDAC, para una vez muestreada la tension de error asociada a una determinada
capacidad del convDAC, buscar el codigo del calDAC que la representa. La FSMcal se ejecutara

una vez por capacidad del convDAC a calibrar.

A continuacion, se muestra una figura con los diagramas de estados de cada una de las FSM, y se
describen con detalle el comportamiento de las sefiales y las operaciones realizadas en cada uno de

los estados.

FSMconv : maquina de estados para la
12 veces fase de conversion

8 veces FSMcal : maquina de estados para la

fase de calibracidn

Figura 9.2: Diagrama de estados de las FSM’s
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Descripcion de los estados:

sWait : estado de espera. La maquina de estados espera a que se active la sefial start
(start =1) para ponerse en funcionamiento. En funcion de tener cal en=00cal en=1se

ejecutara la FSMconv 6 la FSMcal, respectivamente.

FSMconv:

sPrecharge : estado de precarga. En este estado se activan las sefiales precharge vy

track, con lo que las salidas de los DAC’s se fijana V. y V.. Y los bottom-plates de las

refn refp

capacidades se conectan a V, . Ademas, la sefial gdacout cal<7:0> =10...0 forzando el

cadigo de calibracion neutro.

sSample : estado de muestreo. En este estado se desactiva la sefial precharge y se activa
la seflal sample, quedando las sefiales track y gdacout cal<7:0> como en el estado

anterior.

sConv : estado de conversion. En este estado la sefiales sample y track se desactivan,

muestreando de esta manera la V,,. Al mismo tiempo la sefial gdacout<11:0> =1,...0 y

la gdacout cal<7:0> esigual al codigo de calibracion del bit11.

El estado sConv se repite 12 veces; aplicando el algoritmo de busqueda SAR sobre
gdacout<11:0> y calculando el codigo de calibracion a aplicar en
gdacout cal<7:0> en cada caso. El proceso realizado en cada una de las iteraciones es el

siguiente:
1- Se pone a 1 el nuevo bit de gdacout<11:0> a buscar.
2- Se comprueba el valor de comp
-Sicomp =1
El bit de gdacout<11:0> anterior al de blsqueda se resetea a 0
-Sicomp =0

El bit de gdacout<11:0> anterior al de blsqueda se deja a 1
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3- Se suman los codigos de calibracion de todos los bits activos de gdacout<11:0>,

obteniéndose asi el codigo a aplicar en gdacout cal<7:0>

(el proceso se repite para cada uno de los bits de gdacout<11 : 0>, empezando por la bisqueda del bit
MSB y terminando por la bisqueda del bit LSB)

sDone : estado de fin de busqueda. En este estado se activa la sefiale eoc, para indicar el

fin de la conversion y se pasa el valor actual de gdacout<11:0> a goutout<l1l:0>.

FSMcal:

sPrecharge_Cal :estado de precarga. En este estado se activa la sefial precharge y se
fija el codigo gdacout cal<7:0> =10...0. Por otro lado el valor de gdacout<11:0>

no es relevante en este estado.

sSample Cal :estado de muestreo. En este estado se desactiva la sefial precharge yse
activa la seflal sample. El valor de gdacout cal<7:0> se mantiene del estado anterior,
mientras que la linea gdacoutCt se activa y el valor de gdacout<11:0> se fija en

funcion del error de capacidad que se quiere medir (cal reg sel<2:0>).

Por ejemplo, si la sefial cal reg sel<2:0> indica que se quiere medir el error de la

capacidad C,,, entonces: gdacout<11:0>=001111111111.

10’

sChargeEq_Cal : estado de muestreo (I1). Se mantienen todas las sefiales exactamente
igual que en el estado anterior, a excepcién de sample que pasa a valer 0. Con esta accion,
se muestrea la tension del convDAC generada por el c6digo gdacout<11:0> junto a

gdacoutCt que se esté aplicando.

sConv_Cal : estado de conversion. En este estado la sefiales sample y precharge
permanecen desactivadas, mientras que la sefial gdacoutCt se fija a 0 y el valor de
gdacout<11:0> cambia de nuevo en funcién de la capacidad que se esta calibrando

(cal reg sel<2:0>).

Siguiendo con el ejemplo anterior, si la sefial cal reg sel<2:0> indica que se quiere

medir el error de la capacidad C,,, entonces: gdacout<11 : 0> =010000000000.
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En estas condiciones se aplica el algoritmo de bisqueda SAR sobre el calDAC, repitiéndose el
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estado sConv_Cal 8 veces hasta encontrar la tension de error de la capacidad que se esta
midiendo. El proceso SAR se ejecuta de la misma forma que en la FSMconv, pero ahora con

la sefial gdacout cal<7:0>:
1- Se pone a 1 el nuevo bit de gdacout cal<7:0> abuscar.
2- Se comprueba el valor de comp
-Sicomp=1
El bit de gdacout cal<7:0> anterior al de blsqueda se resetea a 0
- Sicomp =0
El bit de gdacout cal<7:0> anterior al de blsqueda se deja a 1

(el proceso se repite para cada uno de los bits de gdacout cal<7:0>, empezando por la busqueda
del bit MSB y terminando por la bisqueda del bit LSB)

sDone : estado de fin de bdsqueda. En este estado se activa la sefiale eoc, para indicar el
fin de la basqueda, y se pasa el valor actual de gdacout cal<7:0> a los 8 bits menos

significativos de qoutout<11:0>.

Observando los diagramas de estado de ambas maguinas es de destacar el estado adicional que
presenta la FSMcal con respecto a la FSMconv, a pesar de que como se ha visto, las tareas
realizadas en ambas maquinas son basicamente las mismas: precarga, muestreo, conversion y fin de
busqueda. La razon de incluir el estado adicional (sChargeEg Cal) en la maquina de estados
de calibracién es el poder realizar de forma correcta el muestreo de la tension de error. En la

maquina FSMconv este muestreo no se realiza pues simplemente se muestrea la V.

in?

por lo que no

se requiere de este estado adicional.

Para finalizar con la descripcién de la légica de control, se muestra a continuacion un
cronograma en donde se representa la secuencia de funcionamiento de cada maquina, con sus

estados y las sefiales activas en cada momento.
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9.3 DESCRIPCION VERILOG Y SINTESIS

Las maquinas de estados definidas anteriormente, ademas de la logica de control
(controlpath), van a requerir de una logica adicional (datapath) para realizar las labores de: célculo
de los codigos de calibracion para cada valor de busqueda, y ejecucion del algoritmo SAR.

La parte del datapath va a ser la mas critica a la hora de hacer la descripcion Verilog de la l6gica
digital, a continuacion se explica la topologia empleada para su implementacion.

Para la implementacion del algoritmo SAR, se requiere utilizar una estrategia lo mas sencilla
posible, para reducir al maximo la légica y en consecuencia el tamafio final del bloque. Pues no hay
que olvidar que, en realidad se van a necesitar dos algoritmos SAR, uno para el convDAC (en la
FSMconv) y otro para el caDAC (en la FSMcal).

100...00
Shifter reg mask
(1zvts [ 853 ﬂ_"—@ qdacout / gdacout_cal
\
clk
re
D mzbmgm. ] goutout
T
comp clk

Busqueda SAR

Figura 9.3: Diagrama de blogues de la implementacidon del algoritmo SAR

La busqueda SAR se ha implementado como se muestra en la figura. El cédigo de busqueda para
cada iteracion se obtiene a partir de la OR entre dos sefiales: goutout y mask. La sefial mask,
define una mascara que va cambiando en cada iteracién gracias a un registro de desplazamiento, e
indica en todo momento el bit que se estd buscando. Por su parte, la sefial qoutout se
corresponde con la Gltima palabra de blsqueda aplicada, actualizada con el bit encontrado. Al
realizar la OR entre estas dos sefiales se tiene como resultado una palabra que contiene todos los
bits encontrados hasta el momento y el proximo bit a buscar activo a 1, es decir, se tiene la

siguiente palabra de basqueda.

Como ejemplo, en la siguiente tabla se muestra la evolucion de cada una de las sefiales para un
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proceso SAR de 3 bits.
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Salida del
Iter. comparador qgggggtu_tc/al :(eg fig qOUIEOUt m?(Sk qgg?gggc/al
(k) (k-l) (k-l) ( - ) ( ) ( ) ( ) (k)
1 X XXX XXX 000 000 100 100
2 0 100 000 100 100 010 110
3 1 110 100 100 100 001 101
4 0 101 100 101 101 000 101 (result.)

Tabla 9.1: Ejemplo de funcionamiento de un proceso SAR de 3 bits

En cuanto al célculo de los codigos de calibracién para cada palabra que se aplica sobre el

convDAC, se ha disefiado un proceso mediante el cual, a partir del cddigo de calibracion de la

palabra de busqueda anterior se obtiene el cddigo de calibracion para la nueva palabra de bdsqueda.

De esta forma, con un simple sistema basado en un sumador y un registro (calibration reg) se

consiguen realizar estos calculos.

cal_reg0 [X}——
cal_reg1 p[J——

cal_reg11 [F———

mask

cal_value

comp

m -
l%b\gj
S
clk
cal_reg

-

calibration reg

(8bits)

I
clk

|

Cddigos de calibracién

] qdacout_cal

Figura 9.4: Diagrama de blogues de la implementacidon del calculo de los c6digos de calibracion

El procedimiento seguido es el siguiente: para cada iteracion, el cadigo de calibracion a aplicar se

calcula como la suma de los valores: cal value Yy cal reg. El valor cal value se

corresponde con el codigo de calibracién asociado al bit que se estd buscando en esa iteracién y

cal reg puede tomar valores distintos en funcion del bit encontrado en la iteracion anterior, es

decir:
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Para la iteracion k:
- Si comp = 0 (Ultimo bit encontrado 1)
cal reg =valor de calibracion anterior (qdacout cal enk-1)
- Si comp =1 (Ultimo bit encontrado 0)

cal reg =valor de calibration reg (qdacout cal enk-2)

Siguiendo con el ejemplo anterior de proceso SAR de 3 bits, a continuacion se muestra la secuencia

seguida para la obtencion de los cédigos de calibracion asociados a cada palabra de busqueda:

Salida del gdacout | calibration gdacout
Iter. | mask gdacout I cal_reg | cal_value cal
(k) (k) comparador ) _Ca reg (k) (k) -
(k-1) (k-1) (k-1) (k)
1 100 X 100 X X 0 cal_bit2 cal_bit2
2 010 0 110 cal_bit2 0 cal_bit2 | cal bit1 | ©@-Pt2*
cal_bitl
3 001 1 101 calbit2+ | i cal bit2 | cal bito | @-Pt2*
cal_bitl cal_bit0
cal_bit2 + . cal_bit2 + cal_bit2 +
4 000 0 101 (result.) cal_bit0 cal_bit2 cal_bit0 0 cal_bit0

Tabla 9.2: Ejemplo de funcionamiento del calculo de los cédigos de calibracién para un SAR de 3 bits

Recordando que, el codigo de calibracidn necesario para compensar el error de linealidad generado
por una cierta palabra de blsqueda, es igual a la suma de los cédigos de calibracion asociados a
cada una de las capacidades del convDAC activas, es decir:

k=N-1
code_cal(Dy_,..D,) = > D, -cal _bit,

k=0

(9.1)

,donde cal _bit, es el cadigo de calibracion asociado a la capacidad C,

se puede observar con el ejemplo anterior, que siguiendo el procedimiento planteado, los codigos
de calibracion calculados son los esperados.

Para concluir este capitulo, se presenta el cddigo Verilog que se ha escrito para implementar

las maquinas de estado requeridas. Ademas se muestra un diagrama de bloques que representa, a
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grandes rasgos, la légica sintetizada. Destacar también que, tras optimizar las opciones del
sintetizador para conseguir un area minima, se ha obtenido como resultado un area de 0.0056mm?,

a falta del rutado (el cual supone un incremento de un 10-15% del &rea).

//Verilog HDL for "SIM E EBU", "SAR12cal" "functional"

"define NBITS SAR 12 //numero de bits del SAR
"define NBITS CAL 8 //numero de bits de calibracion

module SARl2cal ( clk, por n, start, cal en, cal reg sel, cal reg0

,cal regl, cal reg2, cal reg3, cal reg4, cal reg5, cal reg6, cal reg7,

cal reg8, cal reg9,cal regl0O, cal regll, comp, eocout, track, precharge,
precharge n, gdacout, gdacout cal, goutout, gdacoutCt, sample, sample n );

//puertos in/out

input clk;

input por n;

input start;

input cal en;

input [2:0] cal reg sel;

input signed ['NBITS CAL-1:0] cal reg0O, cal regl, cal reg2, cal reg3,
cal reg4, cal reg5, cal reg6, cal reg7, cal reg8, cal reg9, cal reglOQ,
cal regll;

input comp;

output reg eocout;
output reg track;
output reg precharge;
output reg precharge n;
output reg sample;
output reg sample n;

output [ 'NBITS SAR-1:0] gdacout;
output reg gdacoutCt;

output [ 'NBITS CAL-1:0] gdacout cal;
output reg [ NBITS SAR-1:0] goutout;

//parametros

parameter sWait = 4'b0000;

parameter sPrecharge = 4'b0100, sSample = 4'b0101, sConv = 4'b0110, sDone
= 4'b0111;

parameter sPrecharge Cal = 4'b1000, sSample Cal = 4'b1001, sChargeEq Cal
= 4'b1010, sConv_Cal = 4'bl011, sDone Cal = 4'bl100;

//variables internas

reg [3:0] state; //almacena el estado actual

reg [ NBITS CAL-1:0] calibration reg; //registro acumulador de la
calibracion

reg [ NBITS SAR-1:0] mask; //mascara para busqueda SAR del convDAC
reg [ NBITS CAL-1:0] mask cal; //mascara para busqueda SAR del
calDAC
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reg [ 'NBITS CAL-1:0] goutout cal; //variable busqueda SAR del calDAC

reg ['NBITS CAL-1:0] cal bit; //salida del MUX
reg ['NBITS CAL-1:0] cal reg; //salida del MUX

//MAQUINA DE ESTADOS
always (@ (posedge clk or negedge por n) begin

if (!por n) begin
state <= sWait;

mask <= 12'h000;
goutout <= 12'h000;
mask cal <= 8'h80;
goutout cal <= 8'h00;

end
else case (state) //paso al siguiente estado

///ESTADO DE ESPERA (y PRECARGA)
sWait
begin
mask <= 12'h000;
goutout <= 12'h000;
mask cal <= 8'h80;
goutout cal <= 8'h00;

//pasa al siguiente estado

Légica de control

if (start && !cal en) state <= sPrecharge; //CONV

else if (start && cal en) state <= sPrecharge Cal;

else state <= sWait; //IDLE

end

//BUSQ CAL

/// CONVERSION //////////////// /117777777 7777777777777777777777777777

///Estado de precarga
sPrecharge
begin
//siguiente estado
state <= sSample;

end

///Estado de muestreo
sSample
begin
//siguiente estado
state <= sConv;

//actualizacion de salidas
mask <= 12'h800;

mask cal <= cal bit + cal reg; //sumador

end

registrado!
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tado de conversion
in

//busqueda SAR convDAC
if (!comp) goutout <= goutout | mask;

if (mask[0] == 1'b0) begin
mask <= mask >> 1; //siguiente 'bit activo'
end
else begin
state <= sDone; //siguiente estado
end

//calibracion calDAC

mask cal <= cal bit + cal reg; //sumador registrado!
end
///Estado de fin de conversion
sDone
begin
//siguiente estado
state <= sWait;
end
/// BUSQ. CALIBRACION //////////////////////7///77/777/7777777/7777777
///Estado de precarga
sPrecharge Cal
begin
//siguiente estado

S

/

tate <= sSample Cal;

/actualizacion de salidas
case (cal reg sel)

3'd7: mask <= 12'h7ff; //dacout <= 0111 1111 1111
3'd6: mask <= 12'h3ff; //dacout <= 0011 1111 1111
3'd5: mask <= 12'hl1ff; //dacout <= 0001_1111_1111
3'd4: mask <= 12'h0ff; //dacout <= 0000_1111_ 1111
3'd3: mask <= 12'h07f; //dacout <= 0000_0111_1111
3'd2: mask <= 12'h03f; //dacout <= 0000_0011_1111
3'dl: mask <= 12'h01f; //dacout <= 0000_0001_1111
3'd0: mask <= 12'h00f; //dacout <= 0000_0000_1111

endcase

end
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///Estado de muestreo
sSample Cal
begin
//siguiente estado
state <= sChargeEq Cal;

end

///Estado de muestreo2
sChargeEq_Cal
begin
//siguiente estado
state <= sConv_Cal;

//actualizacoin de salidas
case(cal reg sel)

3'd7: mask <= 12'h800; //dacout <= 1000 0000 0000
3'd6: mask <= 12'h400; //dacout <= 0100_0000_0000
3'd5: mask <= 12'h200; //dacout <= 0010_0000_0000
3'd4: mask <= 12'h100; //dacout <= 0001_0000_0000
3'd3: mask <= 12'h080; //dacout <= 0000_1000_0000
3'd2: mask <= 12'h040; //dacout <= 0000_0100_0000
3'dl: mask <= 12'h020; //dacout <= 0000_0010_0000
3'd0: mask <= 12'h010; //dacout <= 0000_0001_0000
endcase
end
///Estado de busqueda
sConv_Cal
begin
//busqueda SAR calDAC
if (!comp) goutout cal <= goutout cal | mask cal;
if (mask cal[0] == 1'b0) begin
mask cal <= mask cal >> 1; //siguiente 'bit activo'
end
else begin
state <= sDone_Cal; //siguiente estado
goutout [7:0] <= goutout cal; //valor encontrado
end
end
///Estado de almacenamiento

sbhone Cal
begin
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//siguiente estado
state <= sWait;

end
///Estado por defecto (reseta la FSM)
default:
begin
state <= sWait;
mask <= 12'h000;
goutout <= 12'h000;
mask cal <= 8'h80;
goutout cal <= 8'h00;
end
endcase
end
//MUX: cal bit
always (@ (cal regll or cal reglO or cal reg9 or cal reg8 or cal reg7 or
cal reg6 or cal reg5 or cal reg4 or cal reg3 or cal reg2 or cal regl or
cal reg0 or mask) begin
case (mask)
12'd2048: cal bit = cal reglO;
12'd1024: cal bit = cal reg9;
12'd512: cal bit = cal reg8;

12'd256: cal bit = cal reg7;

12'd128: cal bit = cal regb6;

12'd64: cal bit = cal reg5;
12'd32: cal bit = cal reg4;
12'dle: cal bit = cal reg3;
12'd8: cal bit = cal reg2;
12'd4: cal bit = cal regl;
12'd2: cal bit = cal reg0;
12'd0: cal bit = cal regll;

default: cal bit = 8'h00;
endcase

end
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//MUX: cal reg
always (@ (calibration reg or mask cal or comp) begin

case (comp)

1'd0: cal _reg = mask cal;

1'dl: cal reg = calibration reg;
endcase

end

//REG: calibration reg
always (@ (posedge clk or negedge por n) begin

if (!por n) calibration reg <= 8'h80;
else case(state)
sWait: calibration reg <= 8'h80;
default: calibration reg <= cal reg;
endcase

end

//SALIDAS COMBINACIONALES (registradas para evitar glitches!)
always (@ (posedge clk or negedge por n) begin

if (!por n) begin
precharge <= 1'bl;
precharge n <= 1'b0;
sample <= 1'b0;
sample n <= 1'bl;
track <= 1'b0;
eocout <= 1'b0;
gdacoutCt <= 1'b0;

end

else begin

precharge <= (state==sWait) | (state==sDone) | (state==sDone Cal);
precharge n <= !precharge;
sample <= (state==sPrecharge) | (state==sPrecharge Cal);

sample n <= !sample;
track <= (state==sPrecharge);

eocout <= (state==sDone) | (state==sDone Cal);
gdacoutCt <= (state==sPrecharge Cal) | (state==sSample Cal);
end

end
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assign gdacout = goutout | mask;
assign gdacout cal = goutout cal | mask cal;
endmodule
100...00
@ Shifter reg j
(2is)
I
clk 0 mask d ¢
1 J } geacoy < qdacout
cal_en
Cosn Do
Valores fyados
porla FSM
outout
1 0
1/‘/'—& qoutout
reg
(tz0ts) cal_en
comp clk
E
100...00 3'
: 3
@ Shifter reg ES
(anits)
T
clk
1 mask_cal
0 >_E)—»—@ qdacout_cal
cal_en
cal_reg0 p——
| 16—
cal_reg cal_value @
cal_reg 11— req
mask (1)
comp clk

Calibration reg

(aits)

Figura 9.5: Diagrama de blogues de la I6gica sintetizada
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Comparador

10.1 ESPECIFICACIONES

En el capitulo quinto, al presentarse las especificaciones generales para el disefio de este ADC
y analizarse en que medida contribuian a ellas cada uno de los bloques, se lleg6 a la conclusion de
que el comparador iba a ser el bloque critico en cuanto al consumo, pues la l6gica digital y los
DAC’s presentan un consumo despreciable frente al requerido por el comparador. Por lo tanto,
recordando que el presupuesto de consumo para este disefio es de unos 30pA, el comparador a

disefar adoptara esta especificacion y su consumo debera estar en torno a esa cifra.

Una de las especificaciones mas limitantes a la hora del disefio del comparador va a ser la
del bajo consumo, pero ademas de ésta, la velocidad va a jugar también un papel fundamental. De
toda la cadena del ADC: logica digital, DAC’s y comparador, éste ultimo va a ser el bloque mas
lento y en consecuencia, el que va a limitar el throughput maximo que se va a alcanzar.
Recordemos que para este ADC se impuso uno throughput minimo de unos 10kSPS, por lo que el

comparador, en el peor de los casos, debera ser capaz de realizar una comparacion en:

1 conversion = 16 ciclos de clk (10.1)

(4 ciclos pregarga/muestreo, 12 ciclos conversion)

121



Capitulo 10
Comparador

mksps:loooowz(m ciclos j 10000 Sonversiones | _
segundo conversion segundo

(10.2)

- (mooooﬂJ —16kHz — T =6.25u5
segundo

(en el peor de los casos, el comparador va a tener que resolver una comparacién en 6.25us)

de los célculos anteriores se deduce la frecuencia minima del reloj del sistema; que va a ser de
160kHz, para conseguir los 10kSPS. Para tener un poco de margen y no disefiar en el limite de la

especificacion, se va a definir una frecuencia para el reloj de 166kHz (T,, ~ 6xs). Por lo tanto,

con este reloj, el comparador va a tener que poder comparar las sefiales a su entrada en un tiempo

de 6s (caso peor).

Como ultima especificacion a destacar, hay que sefalar la resolucién, es decir, la minima
diferencia entre las sefiales de entrada que el comparador es capaz de discernir. Haciendo un
analisis general es obvio que, como minimo, el comparador debe ser capaz de distinguir una

diferencia de tension de 1LSB de los DAC’s, o lo que es lo mismo:

\ s
Vresol :VLSB = 2_:\1 (10-3)

el nimero de bits de los DAC’s es de N =12bits, y tipicamente se toma una V,, = 2.5V, con lo

que:

V., =V = % = 610.35.V (10.4)

resol
El caso descrito arriba se corresponde con un caso ideal, es decir, considerando DAC’s ideales y
un comparador ideal (con impedancia de entrada infinita). En la realidad esto no va a ser asi, con lo
que las entradas del comparador se veran un poco atenuadas y las tensiones minimas a comparar
seran menores que las calculadas. Después de varias simulaciones y ensayos se ha llegado a la
conclusion de gue con un comparador de 15 bits de resolucién se tiene suficiente margen para que

el comparador trabaje sin ningln tipo de problema. Con lo que:

Vi 25

Resol =15bits = V| lispis= N o - 76.30V (10.5)
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Para concluir, en la tabla 10.1 se muestra un resumen de las especificaciones a cumplir por el

comparador.

Resoluciéon 76.30uV (15bits)
Velocidad 166k comparaciones por segundo
Consumo ~30uA

Tabla 10.1: Especificaciones del comparador
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10.2 TOPOLOGIA

La topologia elegida para la implementacién de un comparador con las caracteristicas
descritas anteriormente, se basa en una de las topologias mas cominmente utilizadas en SAR
ADC’s, la cual consta de dos bloques (preamplificador y latch) y trabaja en dos modos de
operacion (tracking y latching).

Vistch

“ine ' i ;:( j Ex i
Latch  —1ven :’—i ’—i
clk

moda Mtracking I tatcning | tracking ) latching

Figura 10.1: Topologia basica del comparador. Cronograma de funcionamiento

El funcionamiento de este tipo de comparadores es el siguiente: el modo normal de funcionamiento

es el modo tracking, en el cual el preamplificador esta habilitado y va siguiendo las tensiones V, ,
y V,,_ acomparar, amplificandolas hasta los valores minimos de entrada requeridos por el latch.

En el momento en el que se desea realizar una comparacion, se pasa al modo de latching, en el cual
el amplificador se deshabilita y el latch muestrea (strobe) la tension a su entrada, amplificAndola y

generando a su salida (V) el nivel 16gico correspondiente.

ut

En este tipo de topologia, el elemento critico es el preamplificador, pues es el que va a
determinar las especificaciones de resolucion y velocidad del comparador. Por un lado, ajustando
su ganancia, se consigue fijar la resolucién del comparador, pues para que el latch funcione
correctamente necesita de unos valores de tension minimos a su entrada, de tal manera que para

ganancias del preamplificador mayores, las tensiones V

in+

y V,. a comprar podran ser mas
pequefas, lo cual se traduce en una resolucion del comparador mayor.

En cuanto a la velocidad, es de destacar que el latch, por su propia naturaleza, va a ser
sobradamente mas veloz que el preamplificador, de tal manera que el tiempo que necesite el

preamplificador para amplificar las tensiones de entrada hasta los valores de tensién adecuados,
sera el que limite la velocidad del comparador.
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10.2.1 Sistema de cancelacion de offset

En este tipo de topologias, en la cuales se requiere del uso de preamplificadores, aparece un
problema afiadido cuando la resolucién del comparador es elevada, como ocurre en este caso. El
offset del preamplificador va a ser varios 6rdenes de magnitud mayor que la tension minima de
entrada, con lo que la comparacion se va a ver perturbada. Para un preamplificador tipico, el offset
a su entrada esta comprendido entre unos 3mV y 6mV. Si se requiere de una resolucion de 15 bits,
la tension de entrada minima a comparar serd de 76.30uV, con lo que es claro que el offset influird

sobre el resultado de la comparacion.

Para solucionar este problema, se requiere de la implementacion de un sistema de cancelacion

de offset, mediante el cual compensar y anular el offset del preamplificador.

A continuacidn, se muestra la topologia final del comparador, en la cual se ha implementado un

preamplificador de dos etapas y su correspondiente sistema de cancelacion de offset.

Wrefp
Qs
—01-—_._0__
=] Viateh
Voiacp e inp? + outnt
s A2 | Latch  —33 vu
\daon + |
,,,,,,, — - ;
i it outpt
] |
I, — >
Os P precarga
S muestreo

Wrefn R
Os: cancelacidn de offsef

Figura 10.2: Topologia del comparador implementado

Como se puede apreciar en la figura, el sistema de cancelacidn de offset estad formado simplemente
por dos capacidades y un conjunto de switches. El objetivo de este sistema es almacenar el offset de
ambos amplificadores en las capacidades, de tal manera que durante el proceso de comparacion, la
tension almacenada en ellas compense el efecto del offset. De esta forma, se afiade un nuevo modo
de funcionamiento al comparador: modo de cancelacion de offset, durante el cual se procedera a

almacenar la tensién de offset de los amplificadores en las capacidades.

El modo de cancelacion de offset se ejecuta una vez por conversion del ADC,
aprovechando el estado de muestreo (sSample) del convertidor, en el cual los switches de

precarga (P) y muestreo (S) estan en la posicién requerida para almacenar el offset, y no es
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necesario que el comparador realice ninguna comparacion.

Teniendo en cuenta el nuevo modo de cancelacion de offset, la secuencia de funcionamiento que

seguird el comparador para cada conversion del ADC seré la siguiente:

state ! SWailt N sFrecharge K sSample K ! 53{51'\‘ ! o !SCCT\' K sDans K sWait

modo

Cancel: cancelacion de offsef

Figura 10.3: Cronograma de funcionamiento del comparador

Durante el modo de cancelacion de offset, los switches P y S estan fijando sobre la entrada del

primer amplificador la tension de modo comin (V. ), es decir, la tension diferencial de entrada

om
del primer amplificador es cero, con lo que a la salida de éste se tendra su correspondiente tension

de offset de salida (V).

Por otro lado, los switches Os se mantienen cerrados, definiendo un cortocircuito entre la salida y la

entrada del amplificador 2, de esta forma, se tiene una realimentacién que queda determinada por:

(outpl—outnl) = ﬁ Vos, ® Vs, (10.6)

donde V, es la tension de offset de entrada del amplificador 2.

En esta situacién, se tiene que sobre las capacidades de cancelacion de offset (C) se estan

almacenando dos tensiones: por un lado la tension de offset de salida del amplificador 1 (V). Y

por otro lado, una tension muy similar a la tension de offset de entrada del amplificador 2 (V,, ).
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Wrefp

—o
=] Visteh
I .
Vetacp o itp 1 outnf
_______ I + :

Latch 0 Vou

Iﬁmf oufn 7
d SO |

L ce—o0—
Os
Va= +Yos1

Wrefn clk Va= +(A2A2+ 1) Vos2

ni

Ve = Wa-\B = Wost - (420824 1) Wos2

Figura 10.4: Comparador en modo cancelacion de offset

Con ello se tiene que, durante el modo de tracking, el offset de salida del amplificador 1 quedara
totalmente compensado gracias a la tensién almacenada en las capacidades (C), y el offset de
entrada del amplificador 2 se compensara también, pero no totalmente, pues como se ha visto en la

expresion 10.6, la tension almacenada en C no es exactamente Vg, .

(outpO—outn0) = A -Kinp Q%j—inn} (10.7)
inpL—innd) = —(outp0 — — A || inp Yot |_j L SRV
(inpl-innl) = —(outpO0—outn0) +V, =-A Klnp+ Alj mn}{VOSl A +1 VOSZ}

. . V, . :
:A‘i'(mp_mn)_p&'%_ﬁ'vosz +V051:A1'(|np_|nn)_ﬁ'vosz
(10.8)
(outpL—outnl) = A, -[ inpl+Vog, —innl]=A,- inpl-innl + A, Vg, =
=—A,-A- inp—inn _Az'(ﬁ'voszJ"'Az'vosz = (10.9)
CCACA-inp—inn + -2V ~—A A - inp-i
=-A-A-Inp-inn +Aerl Vs, ®=A, - A - Inp—inn +V,

Segln se demuestra en las ecuaciones anteriores, el offset residual que quedaréa a la salida de las dos

etapas de amplificacion sera aproximadamente igual al offset de entrada del amplificador 2 ( Vg, ).

Este offset residual no va a ser significativo en este punto, pues las sefiales a comparar ya han sido
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amplificadas anteriormente, con lo que a la salida de la dltima etapa de amplificacion el V., sera

mucho menor que las sefiales de interés, con lo que la comparacion no se vera afectada.

Para concluir con el sistema de cancelacion de offset, sefialar algunos aspectos mas en cuanto a

su disefio:

- Como se puede observar en el cronograma de la figura 10.3, la secuencia de encendido y
apagado de los switches para la cancelacion de offset es la siguiente:

Cancelacidn de offset Tracking / Latching
P OFF OFF
S ON OFF
Os ON OFF

Tabla 10.2: Estado de los switches de cancelacion de offset

En donde, los switches Os se comportan exactamente de la misma forma que el switch S, pero
con un pequefo delay afiadido (~2.8ns). Este delay es necesario para que el offset de los

amplificadores se almacene de forma correcta en las capacidades C .

- El dimensionamiento de las capacidades de cancelacion de offset (C), va a estar
determinado fundamentalmente por el ruido K-T/C. Se elegird un valor de C lo mas
pequefio posible, para favorecer la velocidad de los preamplificadores (carga menor) y reducir
el area, y a la vez, lo suficientemente grande como para que el ruido K-T /C no perturbe a la

comparacion.

Teniendo en cuenta lo anterior, se ha elegido un valor de capacidad de 2pF, para el cual se

tiene un ruido K-T /C muy por debajo de la resolucién del comparador:

V,

o =4550V <V
{ K: cte Boltzman (1.3806504-10’23%) —>  Vnido M <

=76.30.V

resol

T: Temperatura (300K)

\ C: capacidad muestreo (2pF)
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10.3 LATCH

El principio de funcionamiento del latch se puede explicar facilmente a partir de su circuito

equivalente: dos amplificadores inversores idénticos conectados entre si de la siguiente forma:

Ao, To

Vx [—— Latch —XWw — Ve [(——0 —DJ vy

Ao, To Ao ganancia
To: cte. de tiempo

Figura 10.5: Circuito equivalente del latch

Analizando el circuito, se puede llegar a que:

dv, 3
T, it +V, =-A, .Vy d(v, —Vy) 1010
— > 7’-0. d,t z_(l_A))'(\/x _Vy) ( . )
av,
7, -F+Vy = —Ab 'Vx

si en el instante de muestreo (t = 0) se tiene:

Ve =V)) ho=Vy0 (10.11)
entonces:
(A1)t
V,=V, =V, ,-e ™ (10.12)
T
,donde la constante de tiempo es: 0
(A -1

De la expresion anterior se deduce el comportamiento del circuito: a partir de una tension V, ,

inicial (tension muestreada) el latch generard una tension estable (V, —Vy), pues los

- i . T .
amplificadores tienden a saturarse con una constante de tiempo A 0 D Habitualmente, para

un latch tipico se tiene una A, >>1, con lo que la constante de tiempo sera bastante pequefia.
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El tiempo que tarda el latch en pasar de una tension inicial V , muy pequefia a su entrada, a una

xy0
tension final estable (V,,,) dependera directamente de la constante de tiempo de los amplificadores

y del valor de tension inicial V, .

T=_"0 -|n{ﬂJ (10.13)
A) -1 nyO
V
A
Vaat+ — -
ny[] <]> ny1
Vsatr —f-----—"== —. -
t

Figura 10.6: Evolucién de la tensidn en bornes del latch

Como se observa en la grafica, a medida que la tension V, , muestreada es mayor, el tiempo

requerido por el latch para alcanzar un estado estable disminuye.

A partir de lo anterior, es posible definir el fendmeno de metaestabilidad, que ocurre en aguellos
casos en los que el valor V, , muestreado es tan pequefio que el latch necesitaria de un tiempo
infinito para estabilizarse, es decir, nunca llega a un estado estable, apareciendo de esta forma un
valor desconocido a la salida. Por otro lado, también es posible la metaestabilidad en aquellos casos

en los que el tiempo de muestreo T, (tiempo entre dos muestreos consecutivos de V, ) fuera

insuficiente para que el latch, teniendo a su entrada una V,, determinada, no llegara a

estabilizarse.

Para evitar la metaestabilidad, es necesario garantizar que en el tiempo de muestreo disponible

(T,), el latch va a ser capaz de alcanzar un estado estable para la tension V, , més pequefia posible

a su entrada.
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En este proyecto, no se contempla el disefio de un latch especifico para el comparador, con lo

que se ha reutilizado uno disponible en las librerias de la empresa (Austriamicrosystems). Después

de haber simulado y medido los pardmetros de interés de este latch, se han obtenido las siguientes

caracteristicas:

Vin| minpara un Ts = 3us

30mV

Consumo

~6.2pA

Tabla 10.3: Especificaciones del latch a utilizar
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10.4 PREAMPLIFICADOR

10.4.1 Especificaciones

Las caracteristicas de ganancia y velocidad del preamplificador, junto a su consumo, son las
de mayor relevancia a la hora de abordar su disefio. Pues como se introdujo anteriormente, el
preamplificador va a constituir el elemento critico en cuanto a la velocidad y resolucién alcanzadas
por el comparador.

Para poder satisfacer las especificaciones fijadas para el comparador, se requiere que el
preamplificador a disefiar cumpla con lo siguiente:

- La ganancia total del preamplificador ha de ser la suficiente como para mantener, en el peor
de los casos, una tensién minima de 30mV a la entrada del latch, y evitar de esta forma la
posibilidad de un estado metaestable.

Minima tension a comparar: V., = 76.30.V
Minima tension a la entrada del latch: VvV, |,.,=30mV
V, :
A, =Yook _ S0V _ 9515 5p4m (10.14)
Viesol 76.30uV

Con esta ganancia minima del preamplificador, se asegura una resolucion para el comparador
de 15 bits.

- La velocidad del preamplificador ha de ser la suficiente como para, en el peor de los casos,
amplificar la sefial de entrada hasta los valores de tension adecuados en un tiempo menor a

Tclk
2

comparador permanece en modo tracking.

; pues el tiempo disponible para amplificar se corresponde con el tiempo en el que el

Es decir, utilizando un reloj de 166kHz, como se ha impuesto anteriormente, el tiempo

maximo disponible para amplificar la sefial de entrada es de:
f, =166kHz — T, =6us

T
Tcomp = Ttracking = % = 6_58 = 3,US (1015)
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- El consumo total del preamplificador no debe superar los 23.8uA, para satisfacer de esta

forma, la especificacion de consumo del comparador.

En resumen, las especificaciones a cumplir por el preamplificador son: ganancia minima de 52dB,
tiempo maximo para la amplificacion de 3us y consumo méaximo de 23.8pA. Para conseguir todo
esto, no va a ser factible utilizar un sélo preamplificador, por lo que se ha optado por dividir la
ganancia y utilizar dos etapas amplificadoras idénticas. Con lo cual, las especificaciones fijadas

para cada una de estas dos etapas quedan como:

Ganancia minima 26dB
T amplificacien MAXimo 3us
Consumo maximo ~11.9pA

Tabla 10.4: Especificaciones del preamplificador

Afadir para concluir que, la ganancia de cada etapa debera ser un poco superior a la minima
especificada en la tabla, pues la atenuacién introducida por las capacidades de cancelacion de offset

no se ha tenido en cuenta en el calculo anterior.

10.4.2 Topologia

La topologia a implementar para las etapas de preamplificacién, ha de ser una topologia de

tipo fully-differential, con una ganancia relativamente grande y un consumo muy reducido.

La primera arquitectura que se plantea utilizar es, la de un simple amplificador diferencial con
carga de diodos. En este caso, se disefia un par diferencial de tipo N, para aprovechar al maximo la
mayor ganancia intrinseca de los transistores NMQOS, pero a pesar de ello, para un presupuesto de

corriente tan reducido no es posible alcanzar la ganancia requerida.

gml = gm2 = gmA
ng = gm4 = gmB
V. .
Voutp == > gmA (V —V ) g
O Aj _ Noup oun/ _ _ YmA (1015)
V. . (Vinp _Vinn) Ome
Voutn — _ _inn gmA
gmB
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Figura 10.7: Amplificador diferencial con carga de diodos

Comparador

Para mejorar sus prestaciones se recurre al uso de la realimentacion, la cual permite

multiplicar el factor de ganancia conseguido anteriormente. Ahora el problema radica en la

velocidad, se consigue una ganancia elevada pero la velocidad queda muy mermada, pues para un

consumo de corriente tan pequefio el amplificador es demasiado lento.

G D
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Figura 10.8: Amplificador diferencial con realimentacion

+
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IN = gml .Vinn = gmA 'Vinn

Om1 = 9m2 = G IDN =—0Ons 'Voutn =0 'Voutn
gm3 = gm4 = gmB
Oms = 9me = Ime IP = Oy ‘Vi”P = Oma .Vinp

IDP =—0Omns 'Voutp =—Ome 'Voutp

Definiendo las ecuaciones de corriente de los nodos de salida (V,

IDN +IRN = IN

lop + 1 =15
Desarrollando el sistema de ecuaciones (10.16) se llega a que:

—Oms 'Voutn + (_gmB 'Voutp) gLC =0ma 'Vinn

mB

—Oms 'Voutp + (_gmB 'Voutn) SLC = Oma 'Vinp
mB

_ ~Ons 'Voutn ~Onc 'Voutp

Comparador

Espejos de corriente:

. ng
Yne

=|DP

gmB

V., ), queda que:

(10.16)

(10.17)

(10.18)

Vinn -V
gmA Aj — (Voutp outn) _
V. = —One 'Voutp ~Onc 'Voutn
inp
gmA

(Vinp _Vinn) - Onec —

mB

De la ecuacién obtenida se observa como, la realimentacion hace aumentar la ganancia

diferencial del amplificador.

Para solucionar el problema con la estructura anterior, se plantea el utilizar una nueva

arquitectura. La nueva arquitectura se basa en el uso de dos lazos de realimentacion: un interno y

otro externo. Con esta solucién, la ganancia total queda repartida entre el lazo interno y externo, lo

cual da mejores resultados en cuanto al ratio ganancia-velocidad.

En la siguiente figura se muestra el esquematico de la nueva topologia con doble lazo de

realimentacion:
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Figura 10.9: Amplificador diferencial con doble realimentacion

Como se puede observar en el esquematico, el lazo de realimentacion externo es idéntico al interno,
con la Unica salvedad de que el interno esta implementado con transistores P y el externo con
transistores N. De esta forma, el andlisis en pequefa sefial del circuito se puede realizar de manera

muy similar al anterior:

G o]
+
oma
Woutn -
=
ion 1
o o W | g o
- * — =
+ v
Vit i C} gmii
+ _
= = I
outp
“ 2 [? C .

]
- . —
IP% .I’R\D%
Vot gt ioe Gmiz
. N _
1 s 3
D
T
om0
_S

Figura 10.10: Circuito equivalente en pequefia sefial del amplificador diferencial con doble realimentacion
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~07 Vaur 1 = =G0 Vo | Espejos de corriente:
Om7 = 9ms = 9o gmg outn ng outn IRN — IDP . Im12 — IDP . Ime
Omo = Ym0 = One 9o Oe
Om1 = 9mie = Yne gm8 outp_i — ng outp_i T - Om1 _ | . Qe
R — DN = b
IDP = gmlo outp ng outp Imo Ime
Definiendo las ecuaciones de corriente de los nodos de salida (V. V., ). queda que:
Ion + ley =1y
lpp + 1 =15 (10.19)
Desarrollando el sistema de ecuaciones (10.19) se llega a que:
RY; v O - gy
ng outn + ng outp - ng outn_i
mE
e _ gy (10.20)
ng outp + ng outn - ng outp_i '
mF
v _ _ng outn ~ Ie Voutp v Vo)
outn_i — -
— ng _> Aj_e — outp outn — ng (10'21)
(Voutp_i _Voutn_i) Ok — One
v _ —One 'Voutp ng outn

outp_i —

ng

De esta forma se ha obtenido la ganancia del circuito debida a la realimentacion externa
(A, .)- La ganancia del circuito debida a la realimentacion interna (A, .) es la misma que la
calculada para el circuito de la figura 10.8, el cual presentaba una configuracion con una sola

realimentacion. De esta manera se puede concluir que, la ganancia total de este circuito con doble

lazo de realimentacion es:

(voutp outn) _ . _
(Vmp |nn) Ad_l Ah_e

(Voutp |_ outn_ |) (Voutp _Voutn) ={ gmA J( ng j
(Vmp an) (Voutp_i _Voutn_i) Onc — s O —One

A =
(10.22)
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Con las expresiones obtenidas del andlisis en pequefia sefial, es posible deducir el comportamiento

de esta nueva arquitectura. La ganancia interna (A, ;) y externa (A, ) responden a la misma

caracteristica, con lo que su comportamiento es equivalente al variar sus respectivos transistores:

Ganancia interna (A, ;) Ganancia externa (A4 )
Tamafio par diferencial | (W/L)1,2 mayor = | Tamaiio par diferencial | (W/L);,s mayor =
(W/L)1,2 A4 i mayor * (W/L)7,8 Agy_e mayor *
.Ratlo e‘ntre Rar Ri mayor > .Ratlo e.ntre |:?ar Re mayor >
diferencial y diodo A+ mavor diferencial y diodo A - mavor
Ri = (W/L)12 / (W/L)34 oIy Re = (W/L)7, / (W/L)s,10 d_e M3y
. . Ratio de corriente
Ratio de corriente . 5 realimentada 5
realimentada Ooli mayor L . Ole mayor
(W/L)s.6 = OLi - (W/L)s.4 Aq4_i mayor (W/L)11,12 = Ote - Aqy_e mayor
(W/L)s,10

* Si se realimenta mucha corriente la ganancia aumenta considerablemente, pero la corriente que pasa por M3,M9 /
M4,M10 para polarizar los diodos disminuye rapidamente, con lo que a la minima variacion de ésta, los diodos
pasaran a corte y el amplificador saturara. Es decir, el rango dindmico de entrada queda reducido al aumentar el
valor de ai / ae.

Tabla 10.5: Comportamiento de la ganancia en funcién del dimensionamiento de los transistores

Con la topologia presentada anteriormente, a simple vista parece factible conseguir la ganancia, la
velocidad y el consumo para el preamplificador requeridos por las especificaciones. Pero existe un
pequefio inconveniente en cuanto a la velocidad: para el peor caso, es decir, cuando el

preamplificador debe pasar de estar saturado (tension a su entrada muy elevada) a tener a su salida

la tensiéon minima (tension a la entrada V) el tiempo que requiere para desaturarse es muy

resol

elevado, lo cual se traduce en el incumplimiento de las especificacion de velocidad para este caso.

Para conseguir mejores prestaciones en cuanto a velocidad, y de esta forma asegurar que en el

caso peor se cumplan las especificaciones establecidas, se ha disefiado un sistema de power-
down/reset, mediante el cual, se fuerzan las salidas del amplificador a V,, y se desconectan las

alimentaciones, de esta forma se consigue que el consumo del preamplificador en este estado sea
nulo (power-down) y ademas se tenga un reset fuerte y muy rapido que permita al preamplificador

desaturarse rapidamente y de esta forma cumplir con la especificacién de velocidad.

El power-down/reset se activard durante unos nanosegundos antes de que el comparador pase a

modo tracking (modo en el que el preamplificador esta amplificando). Méas adelante, se presentan
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algunas gréficas de simulaciones del comparador, donde se puede observar claramente como actla

este sistema de power-down/reset.

Para implementar el power-down/reset, se afiaden 8 transistores mas a la topologia ya presentada.

Estos nuevos transistores realizan la funcidn de switches y se encargan de, por una parte, forzar las

salidas internas (V

outn_i !

Voup i) @ Vg Y las salidas externas (V,,, Vo) @ V., Y por otra, cortar el

utn ?

paso de corriente por todas las ramas del circuito, para que en este estado el consumo sea nulo.
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Figura 10.11: Amplificador diferencial con doble realimentacidn y sistema de power-down/reset

Para concluir, sefialar que en el anexo A de este mismo documento, se adjunta el esquematico de la
etapa amplificadora disefiada, donde se puede apreciar el dimensionamiento de los transistores

utilizados.
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10.4.3 Simulaciones

Para caracterizar totalmente la etapa amplificadora disefiada, se han realizado distintas
simulaciones en DC, AC, TRAN y MC, con la finalidad de medir los pardmetros mas relevantes de
ésta. Sefialar también, que para las simulaciones se ha empleado el andlisis de corners,

considerando los casos peores (worst case) de los pardmetros de proceso de los CMOS vy la

variacion de: la tensién de alimentacion (V

wepy )» 1@ corriente de polarizacion (1) y la

temperatura (Temp).

En la figura 10.12 se presenta una tabla con todos los parametros medidos (valores minimos,

maximos Yy tipicos) y los corners que se han simulado.

De todos los parametros medidos, los mas relevantes para este caso particular son los sefialados a

continuacion:

- Ganancia: la ganancia minima conseguida esta en torno a unos 32dB, superior a los 26dB

que se habian definido como especificacion.

- Velocidad: en la tabla se puede observar como el Settling Time Rise presenta un valor tipico
de unos 2.5us, menor que los 3us definidos en la especificacidn. Sin embargo, el Settling
Time Rise maximo es de uno 4.6s, con lo que este caso queda fuera de especificaciones; pero
esto no va a ser preocupante en cuanto al funcionamiento global del comparador, pues se ha
comprobado que al tener una ganancia minima bastante superior a la requerida, el
preamplificador alcanza una tension de salida suficiente, a pesar de no llegar hasta el final de

su amplificacion.

- Consumo: el consumo maximo medido es de 12.1uA algo superior a los 11.94A que se
define en las especificaciones. El exceso es tan solo de 0.2uA, lo cual es practicamente

despreciable con lo que lo consideraremos como valido.

- Ruido: la tensién eficaz de ruido maxima esta en torno a 46UV , la cual no va a influir

sobre la tensién minima a amplificar que es de V., = 76.30uV.

resol

- Offset: la tension de offset maxima medida es de 7mV, bastante elevada con respecto a la

vV pero que no es preocupante pues el sistema de cancelacion de offset del comparador se

resol !

encargara de compensarla.
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Parameter Symbol Spen:—IVIiu| Min |Tprea11| Max |Spec—Max|StﬂDev| Unit | |CPK
Sim-Type: ac (Corner)
Conditions
Temperature Range Tiunc -40 (2 27 125 (&) - deg
Power Supply Eange Wdd 20 (0 3.0 3.6 (10) - W
Input Commen Wode Voltage (1) Vemin 1.250 (1) 1.250 1.250 (1) - v
Common Mode Voltage (2) Wem 1.250 (1) 1.250 1.250 (I - W
Bias Current Thias 1.600 (2) 2.000 2400 (18} - ud
Parallel Diff: Load Capacitance Cpload 2.000 {15 2.000 2.001 (13 - pF
Parallel Diff: Load Resistance Rpload 20000.000 {12)|20000.000 {20000.000 (11) - kOhm
AC Parameter
Open Loop Gain AD 29 (8) 32 33 (33 - dB
Gain Bandwidth GBW 2098 (7 3414 5.248 (26} - I4He
Bandwidth BW 86 (% 127 188 (28) - kHz
Phase Margn s 40 (1%) 47 52 (16) - deg
Noise Parameter
Equiv. Input Voltage Neise RMS @ 1Hz - 1MMHz EIVNEMS 19.885 (26) | 26.934 43.041 (N - uWrms
Equiv. Input Veltage Noise at 1Hz EIVIT1Hz 0.895 (1) 0.8%95 4.047 (16) - |[uWisgrt{Hz)
Equiv. Input Voltage Moise at 100kHz ETVIT100kHEe 19.465 (26) | 26.856 42327 () - |nWVisgrt(Hz)
Sim-Type: acsweep (Corner)
Input Parameter
PeakPeal Diff. Input Range Low (3) DIEL -0.363 (31) -0.281 -0.217 (2) - W
PeakPeal Diff. Input Range High (3) DIEH 0.217 (2 0.281 0.363 (31) - W
Common Mode Input Range High (WVdd - CIIRH) (4) CMIEH 1.000 (1) 1.000 1.600 (10) - W
Output Parameter
Common IWode Cutput Range Low (5) CMOEL -100.000 (32) | 1.240 1.240 (11) - W
Common Mode Cutput Range High (Vdd - CMORH) (5) CMOEH -96.400 (32) 1.760 2360 (11) - v
Sim-Type: tran (Corner)
Isource (&) Isource 0,000 (2) 0.005 0.008 (31) - trd
Tsink (6} Tsink 0.002 (7 0.003 0.008 (26} - mé
DC Parameter
Current Consumphion ne Load Idd nl 7004 (&) 9293 12,187 (27 - ud
Power Consumption ne Load Pdiss nl 21.011 (&) 27.883 43875 (27 - ww
Current Consumption with Load Idd 7.004 (&) 9.298 12,187 (27 - ud
Power Consumption with Load Pdiss 21011 (&) 27.8%3 43875 (27 - ww
Current Consumption Power Down Idd_pd 0.073 (5 0.076 195,605 (32) - nd
FPower Consumption Fower Down Pdiss_pd 0218 (%) 0227 T18.57T (32) - oW
Transient Parameter
Slew Rate Rize () SEP 0715 (% 0912 1122 (28) - Vius
Slew Rate Fall (7) SRIT 0.538 (2) 0.742 0.993 (27 - Whus
Settling Time Rise (0.1%) () TSP 1.875 (24) 2.485 4.627 (N - us
Setiling Time Fall (0.1%) (7) T3H 1.521 (24) 2.580 4.8%4 (1 - us
Ovwershoot Rise (7) OVSP 2102 (11) 5.657 8.927 (22) - %
Owershoot Fall (7) OVEN 0.000 (&) 5416 11.901 (3) - %
CM Slew Rate Rise (8) SEP_cmfb 0.110 (23) 0.147 0.340 (2% - Wius
CM Slew Eate Fall (8) SR _cmfb 0.11% (23) 0.156 0.303 (29 - ius
CM Settling Time Rise (0.1%0) (8) TSP _cmfb 25293 (26) | 30718 34.178 (7 - us
CM Settling Time Fall (0. 1% (8) TEN_cmfb 25021 (26) | 35752 45,362 (1) - us
CM Owershoot Rise (8) OVSF_cmbb 83345 (19 | 141475 | 473835 (17 - %
CM Owershoot Fall (8) OVEN_cmfb 93502 (15 | 152,168 | 4%0.633 (17 - %
Walkeup Time (3) Twalteup 21357 (26) | 33.042 28609 (1) - us
THD @ 1.0kHz,1.0Vpp THD -B1.557 (23) | -6%.270 -58.171 (2) - dBc
Sim-Type: mc (MonteCarlo)
MonteCarlo DC Parameter
Output Referred Cffset FD Vos_27 7048 [ 0447 611z | [2351 [ wmv ]
MonteCarlo AC Parameter
Pos. Power Supply Rejection Ratio @ 1Hz PSERP1H=z_27 33823 98,850 136.261 8453 dB
Pos. Power Supply Rejection Ratio @ 100kHz PEERP100KHz_27 74.485 325.072 104.275 5,945 dB
Neg Power Supply Rejection Ratio i@ 1H= PEREMI1Hz_27 46.096 57.973 26.987 8.397 dB
Meg, Power Supply Rejection Ratio @100kHz PSEEN100kHz_27 46.641 58.2587 82,134 7.856 dB
Input Cemmeon Mode Rejection Eatio @ 1Hz ICWMERRI1Hz 27 43557 58.457 37.053 9415 dB
Input Commeon Mede Eejection Ratio @ 100kHz ICMEER100kH=_27 43.561 58433 §7.065 5.371 4B
Output Comtnon Mode Rejection Ratio (@ 1Hz OCMER1Hz 27 204178 217.917 235.374 7.881 dB
Output Commeon Mode Bejection Ratie @100kHz OCMERI00kHz 27 104.245 117.980 13%.026 7.869 dB
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Corner Setup (ac, acsweep, tran : dcf-file="fd_opi_corers.dcf")
Process='C35B4' ; Model-Path="/programs/ams_3.70_sr/spectre/c35/soac’

Corner bip.scs cap.scs ind.scs res.scs cmosS3.scs Temp Vsupply Ihias
corner] tm tmn tm tm tm 27.0 3 2u

corner? trm tm tm tm wp -40 3.0 1.6u
cormer3 tm tm tm tm ws -40 30 16u
cormerd trm tm tm tm Wo -40 3.0 1.6u
comerd trm tm tm tm Wi -40 3.0 1.éu
cornert tm ttn tm tn wp 125 a0 1.6u
cormer7 trm tim tm tm ws 125 3.0 1.éu
cormerd tm tm tm tm wo 125 30 16u
comnerd trm tm tm tm WE 125 2.0 1.éu
comerl0 tm tm tm tm wp -40 36 1.6u
corerll trm tn tm tm WS -40 36 1.6u
comerl2 trm tim tm tm wo -40 3.6 1.éu
cornerl3 tm tm tm tm WE -40 36 16u
corerld tm ttmn tm tm wp 125 36 1.6u
comerls trm tm tm tm W 125 36 1.éu
cotnerlé trm tn tm tm wo 125 36 1.6u
comerl? trm tim tm tm Wz 125 3.6 1.éu
comerl8 tm tm tm tm wp -40 30 2.4u
comerl% trm tm tm tm ws -40 2.0 2.4u
comerZl) trm tem tm tm wo -40 3.0 2.4u
corerz1 trm tn tm tm WEI -40 30 2.4u
corner22 tm tm tm tm wp 125 3.0 2.4u
comer23 trm tm tm tm ws 125 3.0 2.4u
corner24 tm tmn tm tm wo 125 3.0 2.4y
comerzs trm tim tm tm Wz 125 3.0 Z4u
corner2f tm tn tm tn wp -40 36 24u
corner2 T tm tm tm tm WS -40 36 2.4u
corner28 trm tn tm tm wo -40 36 2.4u
comer2? trm tim tm tm Wz -40 3.6 Z4u
comer30 tm tm tm tm wp 125 36 2.4u
comer3] trm tm tm tm ws 125 26 2.4u
comer32 trm tem tm tm wo 125 3.6 2.4u
cotner33 trm tn tm tm WEI 125 36 2.4u

Figura 10.12: Caracterizacion del amplificador disefiado
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10.5 LOGICA DE CONTROL

Ademas del latch y del preamplificador, el comparador va a requerir de un bloque digital de

control que se encargue de generar la secuencia de sefiales necesarias para gobernar el

funcionamiento del circuito, es decir, conmutar correctamente los switches de cancelacion de offset,

resetear el preamplificador, habilitar el latch...

En la siguiente figura se muestran las sefiales de entrada/salida requeridas para controlar el

funcionamiento del comparador, y la secuencia que siguen durante un ciclo de conversion del

moso XOOOOOOECIEI

preh

Figura 10.13: Sefiales de entrada/salida del blogue de control (del comparador)

ADC:
—~ 0
srrpl [—oy — s0_n
preh B—— —4 =1
—— s1_n
Lagica
de
control —L sprch
4 spreh_n
fcompeap_
conirofZ) 5 nd_rst
L pd_rst_n
pd_n [—— ——q rd
clk Bg— 5 clk_n
Entradas:

clk : reloj del sistema. Mediante esta entrada se le pasa a la logica de control el reloj

requerido para secuenciar todas las sefiales de salida.

pd_n : power-down (activo a nivel bajo). Entrada asincrona que se corresponde con el por n

del sistema. Cuando estd activa deshabilita el latch y fuerza el power-down/reset del

preamplificador.
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prch : precarga. Entrada sincrona que se corresponde con la sefial precharge de la logica

de control del ADC (SAR12cal). Se utiliza para conmutar correctamente los switches de
cancelacion de offset.

smpl : muestreo. Entrada sincrona que se corresponde con la sefial sample de la l6gica de
control del ADC (SAR12cal). Se utiliza para conmutar correctamente los switches de
cancelacion de offset.

Salidas:

clk_n: reloj del sistema negado. Sefial requerida para el control del latch. En el flanco de

subida de esta sefial el latch se habilita, con lo que el comparador pasa del modo tracking al
modo latching.

pd : power-down. Sefial necesaria junto a pd_n, para desactivar el latch.

pd_rst : power-down/reset. Sefial sincrona de salida que se encarga de resetear las etapas

preamplificadoras.
pd_rst_n:power-down/reset negada.

sprch : switch P. Sefial sincrona de salida que se encarga de generar la secuencia de

activacion/desactivacion necesaria para el control de los switches P.
sprch_n : switch P negada.

s0 : switch S. Sefial sincrona de salida que se encarga de generar la secuencia de

activacion/desactivacion necesaria para el control del switches S.
s0_n:switch S negada.

sl : switch Os. Sefial sincrona de salida que se encarga de generar la secuencia de

activacion/desactivacion necesaria para el control de los switches Os.

s1_n:switch Os negada.

La ldgica digital que implementa la generacion de estas sefiales es extremadamente sencilla, pues
se basa en el uso de simples puertas logicas y bloques de retardo. En el anexo A se muestra una

captura del esquematico empleado para la implementacién de este bloque.
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10.6 SIMULACIONES

Una vez definidas las caracteristicas del comparador y disefiados sus tres blogues principales:
preamplificador, latch y l6gica de control, de tal forma que se cumpla con las especificaciones

requeridas, se pasa a simular el funcionamiento de todo el conjunto.

Con las simulaciones toplevel se comprueba que el comparador trabaje correctamente y se mueva
dentro de las especificaciones impuestas. En este caso se ha realizado una simulacién TRAN, en la
cual, las sefiales de entrada a comparar varian con una frecuencia de 166kHz (el reloj del ADC) y
pasan por distintos niveles de tension extremos, para asegurar de esta forma que, el comparador

respondera adecuadamente hasta en los peores casos de sefiales a comparar.

— — tracking - - | - - latwhing - - | - - tracking - - | - —latching - - | - - tracking - - | - - laiching -~ - | - - tracking - - | - - laiching - - | - - tracking - -

finp-inm)=L5B (np-inm=-15B (inp=inn)=2.5 (inp- 5 (inp=innj=L5B

time (us)

Figura 10.14: Simulacién toplevel del comparador

A continuacién, se muestra un detalle de la simulacién en el cual se puede observar cdmo trabaja el
sistema de cancelacion de offset. A la salida de la primera etapa de amplificacion (ounO, oup0) el

offset ha alterado las sefiales a comparar, lo que conllevaria una comparacion errénea en el caso de
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que éste no fuera compensado, pero posteriormente, tras pasar por las capacidades de
compensacion (C) y por la segunda etapa de amplificacion, el offset queda compensado y las

salidas (ounl, oupl) son las correctas.

o

1.250075

1.25005-

1.250025

s 125
e

1.249975-

1.24995-

1249925

2.5

2.0

25

s20

L0

time (us)

Figura 10.15: Simulacidn toplevel del comparador (detalle cancelacion de offset)

Finalmente, para concluir con las simulaciones, se realiza un andlisis de corners para corroborar el
funcionamiento del comparador en los casos peores (worst case) de los parametros de proceso de

los CMOS, y frente a variaciones de: la tensi6on de alimentacion (V

wppy ) 12 corriente de
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polarizacion (1, ) y la temperatura (Temp).

En la siguiente tabla, se muestran los resultados obtenidos y la lista de corners que han sido
simulados. Se puede observar como para el peor de los casos, a la entrada del latch se tiene una
tension minima de 35mV (superior a la tensién minima de 30mV definida en la especificacion) con
lo que la comparacion se realiza de forma satisfactoria. Por otro lado, es de destacar el dato del
consumo, que esta alrededor de los 32uA para el caso peor, y alrededor de los 28A para el caso
tipico.

Simulation Results (Process: ¢c35b4 )

Parameter Symbol |Spec—B-Ii11| Min |TyprVIean| Max |Spec—Max|Sthev|Unit| |CPK
Sim-Type: trans (Corner)
Conditions
Temperature Range Tiunc -40 (2 27 125 (&) - deg
Power Supply Range WVdd 30 20 36 (1m - vV
Input Common Mode Voltage Weoom 1.250 {1y 1.250 1.250 (1) - W
Input Beferred Offzet (amplifier( Weoom - - - - my
DC Parameter
Current Consumption Tad 22565 (6)| 28793 | 26.649 (27 - ud
Power Consumption Pdizs 67.6%4 (6| 86379 |131.938 (2N - i
Transient Outputs (preamplifier()
Power Down State s1_0 -0.000 223 0.000 0.000 (1 - W
Precharge State 52 0 1.374 (23 | 2.055 2846 (31 - W
Sample State (offset cancellation) 53 0 0186 (4 | 0237 0.278 (2% - W
Comparation State (input = L3E) 54 0 0187 @y | 0241 0.286 (33) - W
Comparation State (input = -L3E) g5 0 D182 4y | 0235 0.279 (33) - W
Comparation State (input = 2.5) sb_0 1374 (23| 2035 2.846 (3 - vV
Comparation State (mput = -2.3) s7_0 -2.846 (31)] -2.055 -1.374 (8 - W
Comparatien State (input = L3E) 58 0 D187 @y | 0.241 0.286 (33) - W
Transient Outputs (preamplifierl)
Power Down State s1.1 -0.000 {1y | -0.0a00 0.000 {14y - W
Precharge State g2 1 -2.846 (31 -2.055 -1.372 (2) - W
Sample State (offset cancellation) s3_1 000 (123 0.006 0.006 (%) - vV
Comparation State (input = L3E) 54 1 -0.113 (33 -0.078 | -0.036 (15 - W
Comparatien State (input = -L3E) 551 D062 @y | 0.0%83 0.130 (33) - W
Comparation State (nput = 2.5 561 -2.846 (31| -2.053 -1.367 () - W
Compatation State (nput = -2.3) g7 1 1.369 (23 | 2.055 2846 (31 - W
Comparation State (input = L3E) g8 1 -1026 (300 -0.076 | -0.035 (15) - W
Transient Qutputs (comparator)
Power Down State sl _out 3.000 {8y | =000 3.600 (29 - W
Power Down State sl out n 3.000 8y | =000 3.600 (13) - W
Precharge State g2 _out 3.000 (8y | 2000 3.600 (1) - W
Precharge State s2_out n 0000 18y 0.000 0.000 {17 - vV
Sample State (offset cancellation) 53 _out 0000 {18y 0.000 0.000 {17 - W
Sample State (offset cancellation)  [53_out n 3000 {8y | =000 3600 (13) - W
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Comparation State (nput = L3B) sd_out 3.000 (&) 3.000 3600 (123 - W
Comparation State (nput=L3B) |54 _out n 0.000 (2 0,000 0.000 (32 - W
Comparation State (input = -L3B) | s5_out 0.000 (2 0.000 0.000 (33 - W
Cotmparation State (input = -LSE) [s5_out_n 3000 (&) 3000 2600 (13 - W
Comparation State (mput = 2.5} sb_out 3.000 (8) 3.000 3.600 (13 - W
Comparation State (mput =257 |s6_out_n 0000 {18y 0.000 0.000 {33 - W
Comparation State (input = -2.3) s7_out 0.000 {2y 0.000 0.000 {33 - W
Comparation State (nput=-2.3) |57 _out n 3.000 (8) 3.000 3600 (13 - W
Comparation State {nput = L3B) 58 _out 3.000 (&) 3.000 3600 (13 - W
Comparation State (nput=L3B) |s8_out n 0.000 (2 0,000 0.000 (323 - W
Latch Delay
Comparation State (nput =L3B) |24 _delay 1442 (26)| 3333 6240 (N - ns
Comparation State (input = -LSB)  |35_delay 1416 (26)| 3265 6111 (N - ng
Comparation State (nput= 2.5}  |s6_delay 1425 (263 3.286 6.132 (N - ns
Comparation State (nput=-2.3) |57 _delay 1391 (26)| 3234 6016 (N - ng
Comparation State (nput =L3B)  |28_delay 1444 (263 3334 6295 (N - ng
Corner Setup (trans : def-file="comparator2_corners.dcf")
Process="C35B4" ; Model-Path="/programs/ams_3.70_sr/spectre/c35/soac’
Corner bip.scs cap.scs ind.scs res.scs cmosS3.scs Temp Vsupply Ibias
corner] tm tm tm tm tm 27 3 2u
cotner? tm tm tm tm wp -40 3.0 1.6u
corner’s tm tm tim tiny W -40 3.0 1.6u
cornerd tm tm tm tm WO -40 3.0 1.6u
cotnerd tm tm tm tm W -40 3.0 1.6u
cotnert tin tm tm tm Wi 125 30 16u
corner’ tm tm tm tm W3 125 3.0 1.6u
cotnerd trm tm tm tm WO 125 3.0 1.éu
corner? tm tm tm tm WE 125 30 1.6u
corner10 tm tm tm tm wp -40 3.6 1.6u
cornerll trm tm tm tm ws -40 3.6 1.éu
cornerls tm tm tm tm wo -40 36 16u
cornerl3 tm tm tm tm W -40 3.6 1.6u
cornerld tin tm tm tm Wi 125 36 16u
cornerls tm tm tm tm W3 125 3.6 1.6u
cornerlf tm tm tm tm WO 125 36 1.6u
corner17 tm tm tm tm WE 125 36 1.6u
cornerl® tm tm tm tm wp -40 3.0 2.4u
corner1® trm tm tm tm ws -40 3.0 2.4u
cornerZl) tm tm tm tm wo -40 30 2.4u
cornerd 1 tm tm tm tm W -40 3.0 2.4u
cornerad? tm tm trm trm wp 125 3.0 2.4u
cornera3 tm tm tm tm W3 125 3.0 2.4u
corner24 tm tm tm tm WO 125 3.0 2.4u
cotner2s tm tm tm tm WE 125 30 2.4u
corner2f tm tm tm tm wp -40 3.6 2.4u
cornerd7 trm tm tm tm w3 -40 3.6 2.4u
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cornerZs tim tm tim tim wo -40 36 2.4u
cormner29 tm tm tm tm WE -40 X 2.4u
corner30 tm ttn tm tm wp 125 & 2.4u
corner3l tim tm tim tim WS 125 36 2.4u
COMmer3s tm tm tm tm Wo 125 X 2.4u
Cornerss tim tm tim tim Wz 125 36 2.4u

Figura 10.16: Resultados de las simulaciones toplevel del comparador
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CAPITULO 11

Analisis y simulaciones

En el presente capitulo se presentan las principales simulaciones realizadas durante la
consecuciéon de este proyecto. En ellas se pueden observar los aspectos mas relevantes del
funcionamiento del ADC disefiado, y comprobar que los resultados finales obtenidos se

corresponden con lo esperado.

Gran parte de las simulaciones realizadas se han centrado en la evaluacion de las caracteristicas de
linealidad del DAC, pues es el bloque principal del convertidor y el que determina directamente la
linealidad del ADC. La mayor parte del esfuerzo realizado en este proyecto ha recaido sobre la
implementacion del sistema de calibracion, encargado de compensar las no linealidades del ADC
derivadas del uso de un DAC de area muy reducida. Para poder comparar y comprobar el efecto
compensatorio de la calibracion, todas las simulaciones de linealidad se han repetido para el ADC

con calibracion y sin calibracion.
A continuacién se enumeran las distintas simulaciones contenidas en este capitulo:

- Simulaciones toplevel. En ellas se muestra la secuencia de funcionamiento seguida por el ADC en
sus dos fases de funcionamiento: calibracion y conversién. Se representan el estado de las sefiales

de control, del DAC y del comparador en cada momento del proceso de conversion.

- Simulaciones de linealidad. Muestran los resultados de INL y DNL obtenidos tras la simulacién
del ADC con calibracion y sin ella. Se incluye un analisis de la linealidad del DAC de calibracién
(calDAC).
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11.1 SIMULACIONES TOPLEVEL

En las siguientes paginas se incluyen dos capturas de los resultados obtenidos tras las
simulaciones a nivel funcional (toplevel). En ellas se muestran todas aquellas sefiales relevantes
que intervienen durante el proceso de conversién del ADC: sefiales digitales generadas por la
logica de control, salidas analdgicas de los DAC’s, salidas de las etapas preamplificadoras internas

del comparador, y salida del comparador.

- DACs_outputs : salidas de los DAC’s.
- comp_AmpO : salidas de la primera etapa preamplificadora del comparador.
- comp_Ampl : salidas de la segunda etapa preamplificadora del comparador.

-control signals :reloj, sefiales de power-down y reset, estado de las FSM y sefiales de

control relacionadas con la légica digital de control.

En la primera de las figuras, se observa el comportamiento del ADC cuando se encuentra en plena
gjecucidn de la fase de calibracion, es decir, midiendo los errores de matching de cada una de las
capacidades del convDAC. Concretamente, en esta figura se encuentra buscando el error de

matching de la capacidad C,,.

En la segunda figura, se muestra el estado del ADC cuando se lleva a cabo la fase de conversién, es
decir, se ejecuta el algoritmo de bldsqueda SAR a la vez que se aplica la calibracion necesaria sobre

el DAC, para convertir correctamente la tension analdgica a la entrada.
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11.2 SIMULACIONES DE LINEALIDAD

En esta parte se presentan distintas graficas de INL y DNL obtenidas tras las simulaciones de
linealidad del ADC. Las simulaciones de linealidad se han realizado tomando como tensién de
entrada del ADC una rampa desde -V . /2 a V

ref ref

/2 (todo el rango dinamico de tensiones de

entrada del ADC) y realizando 16 conversiones por cada escalon de cuantificacion del ADC (16
hits per code).

codeout
11111
/l\
Vramp
10...101 + o
o /
—-- f 1 1 1 i - =
-Vrefl2 & L 01111 > Vrefiz  Vindf
code _
- 01..0M
N
00...000

Figura 11.3: Anélisis de linealidad con 16hpcl

Como se ha introducido anteriormente, todas las simulaciones de linealidad se han repetido
dos veces: una haciendo uso de la calibracion y otra sin la calibracion del DAC. Esto, como se vera

a continuacion, ofrece una vision clara de la potencia del sistema de calibracion implementado.

Para modelar los problemas de linealidad de los DAC’s, debidos a los parasitos del layout y al
matching entre capacidades, se ha procedido a capturar las capacidades parasitas extraidas del
layout elaborado e incluirlas en el esquematico de simulacion del DAC. Ademas, para afiadir los
errores de matching de las capacidades, se ha procedido a variar, de forma aleatoria, el valor de

cada capacidad en un +0.5% (se estima un matching para el layout elaborado de 8 bits).

A continuacion, se detallan los aspectos mas relevantes de cada una de las simulaciones que se

adjuntan en hojas sucesivas:
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- Figura 11.4. En ella se muestran las caracteristicas del INL/DNL del ADC cuando éste
prescinde de la calibracion. Como se puede observar, los errores de INL son significativos,
pues alcanzan valores de hasta +3.5LSB. Incluso, como se deduce de los picos de DNL de

—1LSB, se tienen missing codes para ciertos codigos del ADC.

- Figura 11.5. Se trata de las graficas de INL/DNL del mismo DAC de la figura anterior, pero
ahora con el sistema de calibracion funcionando. Se nota a primera vista, que la calibracion ha
conseguido compensar los errores de linealidad del DAC, quedando ahora acotados todos ellos
entre +0.4LSB aproximadamente. Se considera que un ADC presenta buenas caracteristicas
de linealidad cuando su INL/DNL se encuentra acotada entre +0.5LSB, con lo que en este
caso, la calibracion cumple con creces su cometido. También se puede apreciar como, los

missing codes que se tenian con el ADC sin calibrar han sido compensados.

- Figura 6. En esta figura se representa la linealidad del DAC de calibracion (de 8 bits) aislado.
Se observa que éste presenta una buena caracteristica de linealidad, pues era de esperar, ya que

el matching para el layout elaborado se estimaba en unos 8 bits.

- Figura 7-10. Estas cuatro figuras muestran la INL y DNL del ADC calibrado y sin calibrar
para distintos errores de matching en el DAC. En el eje X se representan los cédigos del ADC,
en el eje Y el valor de la INL/DNL y en el eje Z los distintos casos de errores de matching del
DAC. Con estas simulaciones se comprueba el correcto funcionamiento de la calibracién para

distintos posibles errores de matching de los DAC’s.
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Figura 11.7: INL del ADC sin calibracién (para distintos errores de matching del DAC)
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CAPITULO 12

Conclusiones

Antes de concluir el informe sobre el Proyecto Fin de Carrera: disefio de un convertidor
analogico-digital de aproximaciones sucesivas de bajo consumo y &rea reducida, en este Gltimo
capitulo se recogen los aspectos mas relevantes del mismo, asi como los resultados finales logrados

y las mayores dificultades encontradas a la hora de su realizacion.

En las siguientes lineas se hace un breve resumen de todo el trabajo realizado a lo largo del
proyecto, partiendo de los objetivos iniciales definidos y llegando hasta cada una de las soluciones
finales adoptadas. Ademas, se dejan planteados ciertos aspectos del disefio que han quedado

abiertos, definiendo de esta forma posibles lineas de trabajo a seguir en un futuro.

12.1 RESULTADOQOS

Al término de este Proyecto Fin de Carrera el trabajo realizado ha sido el siguiente:

- Estudio tedrico de los convertidores anal6gico-digital genéricos: base tedrica de
funcionamiento, caracteristicas mas relevantes, posibles arquitecturas para su implementacion

y parametros de calidad que los definen.

- Estudio del estado del arte de los convertidores ADC de aproximaciones sucesivas: principio

de funcionamiento, ventajas e inconvenientes y problematica asociada al matching del DAC.
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- Implementacion de una topologia fully-differential de 12 bits para un SAR ADC.
Simulaciones de alto nivel a partir de modelos Verilog-A/Verilog-AMS.

- Implementacién del DAC capacitivo de 12 bits para la topologia de SAR ADC disefiada:
estudio de distintas estructuras y técnicas para optimizar el area sin comprometer en exceso el

matching entre capacidades. Elaboracion del layout del DAC y evaluacion de su linealidad.

- Estudio, disefio e implementacion de un sistema de calibracion para compensar los errores de

linealidad del DAC generados por los problemas de matching de sus capacidades.

- Descripcion Verilog y sintesis del bloque digital de control para realizar las labores de

calibracion del DAC y ejecucion del algoritmo de bisqueda SAR.

- Estudio, disefio e implementacion del comparador requerido para el SAR ADC:

implementacion de un sistema de cancelacion de offset y evaluacion de sus prestaciones.

- Puesta en conjunto de todos los bloques disefiados, simulaciones toplevel y evaluacion de
prestaciones.

Tras el trabajo realizado, el resultado obtenido ha sido la consecucién de un SAR ADC de 12 bits,
con un throughput de 10.41kSPS, y un &rea y consumo estimados de 0.386 mm’ y 28.79uA
respectivamente.

Comparando los resultados logrados con las especificaciones que se imponian al iniciarse este
trabajo, se puede afirmar que los objetivos han sido alcanzados. Véase la siguiente tabla

comparativa que lo justifica:

Tipo de convertidor SAR SAR
Topologia Fully-differential Fully-differential
Resolucion 12 bits 12 bits

Throughput 10kSPS 10.41kSPS
Consumo ~30pA 28.79uA
Area ~0.4mm’ 0.386mm? *

* Area total incluyendo el rutado.

Tabla 12.1: Resultados obtenidos

Como se describe mas arriba, al abordar este disefio se ha considerado necesario el uso de un DAC
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calibrado para poder afrontar las especificaciones de area. El disefio del sistema de calibracion
junto con el de la estructura del DAC ha supuesto el mayor esfuerzo a la hora de realizar este
proyecto; ha sido necesario llegar a un compromiso entre el area del DAC y los errores de
linealidad cometidos por éste, que seran compensados por el sistema de calibracion.

Ademas de todo el trabajo técnico realizado y los resultados objetivos obtenidos, este Proyecto
Fin de Carrera a supuesto también, a nivel personal, una introduccion a la forma de trabajo en el
ambito de la empresa privada, la familiarizacion con las herramientas de disefio y métodos
empleados en las empresas del sector, y una primera toma de contacto en lo que puede ser un

trabajo como ingeniero.
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12.2 TRABAJO FUTURO

Una de las lineas de trabajo que quedan abiertas tras la finalizacion de este proyecto, recae
sobre el sistema de calibracion. Como se describié en el capitulo correspondiente, durante este
proyecto se ha estudiado y puesto en practica un sistema de calibracion para compensar las no
linealidades del DAC, lo que supone, como se ha visto, una gran mejoria en cuanto a area, pues ha
sido posible reducir significativamente el rea del DAC a utilizar. El inconveniente de este sistema
es que requiere de una logica adicional para el calculo de los cddigos de calibracién, la cual, en este
proyecto, se ha situado fuera del chip, pues se ha optado por implementar una calibracion estéatica.
Un posible trabajo futuro a realizar es, el de migrar la calibracion actual hacia una calibracion
dinamica, incluyendo la légica de calculo de los cddigos de calibracién dentro del chip; evaluar las

ventajas e inconvenientes que ello conlleva y comparar ambos tipos de calibracion.

Desde el punto de vista de la linealidad del propio DAC, sin tener en cuenta la calibracion,
también seria interesante experimentar con otro tipo de estructuras de DAC capacitivo que
permitiesen conseguir mejoras, es el caso de las estructuras con segmentacién. A grandes rasgos, la
segmentacién es una técnica que permite aumentar el matching entre las capacidades de mayor
tamafio del DAC, utilizando para ello una distribucion especial de las capacidades dentro del array

junto a una codificacién thermometrica.

Y para concluir, sefialar que quedarian pendientes por realizar otras tareas auxiliares hasta
poder llegar a la fabricacion de este disefio en una MPW, y posterioremente testear su

funcionamiento real en el laboratorio.
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ANEXO A. Esquematicos

En el presente anexo se incluyen todos los esquematicos elaborados para este proyecto,

ordenados de mayor a menor nivel dentro de la jerarquia.
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ANEXO B. Layout del DAC

En el presente anexo se incluyen diversas capturas del layout del DAC elaborado.

1. Layout del capDAC completo
2. Detalle del layout de un subDAC

3. Detalle del layout de la C,,,

4. Detalle del layout de la capacidad unidad (C)
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Detalle del layout de un subDAC




Detalle del layout de la C,,




Detalle del layout de la capacidad unidad C
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ANEXQO C. Descripciones Verilog/Verilog-AMS

En el presente anexo se incluyen modelos Verilog y Verilog-AMS de distintos bloques
implementados, que han sido descritos con la finalidad de acelerar las simulaciones realizadas. El
listado de modelos que aqui se adjuntan es el siguiente.

stimADC12.vams
cal_memory.v
comparator2.vams

track_logic.v

© © N o O

switches_driver.v
10. switch.vams

11. switch_comp.vams
12. fd_opi.vams

13. latch.vams

14. compcap_control2.v



stimADC12.vams

//Verilog-AMS HDL for "SIM E EBU",

“include "constants.vams"
“include "disciplines.vams"

"stim ADCI12" "verilogams"

module stim ADCl2 ( vss, vinp, vinm, clk,

//senyales analogicas y digitales
input vss;
electrical vss;
output vinp;
electrical vinp;
output vinm;
electrical vinm;
output reg clk;
logic clk;

output reg start;
logic start;
output reg por n;
logic por n;

//parametros del modelo
parameter real vcom = 1.25;
parameter real vrm = 0;
parameter real vrp = 2.5;
parameter real tdel = 200p;
parameter real trise = 200p;
parameter real tfall = 200p;

//variables
integer logfile;
real vin dif;
real display vin;

initial begin

start,

por n);

$sdf annotate ("/fsv101l/uxvlp/Diploma thesis/saradc cal/synthesis/timing/SAR

12cal.sdf", Iadc.Isar); //asocia el timing de la sintesis al bloque

sintetizado

clk = 0;
start
por n =
vin dif

oo

-1.25;

//0. sistema ON (idle)
@ (negedge clk) por n = 1;

//1. sistema ON (run)
@ (negedge clk) start = 1;

//2. busqueda de los valores de calibracion

calibracion!)
@ (negedge tb ADCl2.Iadc.eoc);

(busco 8 wvalores de



@ (negedge tb ADCl2.Iadc.eoc)
@ (negedge tb ADCl2.Iadc.eoc)
@ (negedge tb ADCl2.Iadc.eoc)
@ (negedge tb ADCl2.Iadc.eoc);
@ (negedge tb ADCl2.Iadc.eoc)
@ (negedge tb ADCl2.Iadc.eoc)
@ (negedge tb ADCl2.Iadc.eoc) begin
$display ("\n_ CAL: valor de calibracion medio BIT (11):
zd\n", tb ADC12.Imem.cal regll);
$display (" CAL: valor de calibracion medio BIT(10):
zd\n",tb ADC12.Imem.cal reglO);
$display (" CAL: valor de calibracion medio BIT(9):
zd\n",tb ADC12.Imem.cal reg9);
$display (" CAL: valor de calibracion medio BIT(8):
zd\n",tb ADC12.Imem.cal reg8);
$display (" CAL: valor de calibracion medio BIT(7):
zd\n",tb ADC12.Imem.cal reg7);
$display (" CAL: valor de calibracion medio BIT(6):
zd\n",tb ADC12.Imem.cal reg6);
$display (" CAL: valor de calibracion medio BIT(5):
zd\n",tb ADC12.Imem.cal reg5);
$display (" CAL: valor de calibracion medio BIT(4):
zd\n",tb ADC12.Imem.cal regd);
$display (" CAL: valor de calibracion medio BIT(3):
zd\n",tb ADC12.Imem.cal reg3);
$display (" CAL: valor de calibracion medio BIT(2):
zd\n",tb ADC12.Imem.cal reg2);
$display (" CAL: valor de calibracion medio BIT(1):
3d\n",tb ADC12.Imem.cal regl);
$display (" CAL: valor de calibracion medio BIT(O) :
3d\n",tb ADC12.Imem.cal reg0);

end

//3. conversiones
while(vin dif<= 1.25) begin

//Fin de conversion
@ (posedge tb ADCl2.Iadc.eoc) begin
Sdisplay ("\nADC result: %d %e\n", tb ADCl2.Iadc.Isar.goutout,
display vin); //guarda los resultados en el logFILE:
/tmp/e_ebu/sim/tb ADC12/ams/config/[param folder]/psf/ncsim.log. Para
extraerlos usar el script:
/fsv101l/uxvlp/Diploma thesis/saradc cal/bin/extract ADC results*

Sdisplay (" \n=================================") ;
$display ("\n _ RESULT SAR ADC: Ox%h (%d) \n",

tb ADCl2.Iadc.Isar.goutout, tb ADCl2.Iadc.Isar.goutout);
Sdisplay ("=================================\n") ;

//nueva tension a convertir

vin dif = vin dif + ((vrp - vrm)/(2**12))/8; // Input voltage
change by LSB/8 !!!

//vin dif = vin dif + ((vrp - vrm)/(2**12))/16; // Input voltage
change by LSB/16 !!!

end



end

end

always #3000 clk = !clk; //clk de 166kHz (10.41kSPS)

analog begin
V(vinp, vss) <+ transition (vcom + vin dif ,tdel,trise,tfall);
V(vinm, vss) <+ transition (vcom - vin dif ,tdel,trise,tfall);

display vin = V(vinp, vinm); // Display
end

endmodule



cal_memory.v

//Verilog HDL for "SIM E EBU", "cal memory" "functional"

‘define NBITS SAR 12 //numero de bits del SAR

‘define NBITS CAL 8 //numero de bits de calibracion
‘define NBITS toCAL 8 //numero de bits a calibrar (8 MSB)
// define N MEAS 1 //numero de medidas para hacer la media

module cal memory ( clk, por n, start, eoc, data, cal en, cal reg sel,
cal reg0, cal regl, cal reg2, cal reg3, cal reg4, cal reg5, cal regé,
cal reg7, cal reg8, cal reg9, cal regl0O, cal regll );

//senyales digitales

input clk;

input por n;

input start;

input eoc;

input [ 'NBITS CAL-1:0] data;

output reg cal en;

output reg [2:0] cal reg sel;

output reg signed [ NBITS CAL-1:0] cal reg0, cal regl, cal reg2,
cal reg3, cal reg4, cal reg5, cal reg6, cal reg7, cal reg8, cal reg9,
cal reglO, cal regll;

//parametros
parameter sWait=0, sSearch=1, sConv=2;

//variables
reg [1:0] state; //almacena el estado actual

reg [7:0] error value[7:0]; //almacena las tensiones de error medidas
(precision 8bits)
reg signed [15:0] cal value; //almacena el valor de calibracion

calculado en cada momento (precision 1l6bits)
reg [15:0] mask; //mascara de l6bits para extraer los 8bits LSB y
aplicar el redondeo a 8bits

//integer i search; //se utiliza para contar el numero de busquedas
//real buffer input; //acumulador para calcular la media del valor de
calibracion

//procesado de variables (MAQUINA DE ESTADOS)
//inicializacion de variables
initial begin

state = sWait; //estado inicial 'sWait'

cal en = 1;
cal reg sel = 7;

cal regll = 0O;
cal regl0 = O;
cal reg9 = 0;
cal reg8 = 0;
cal reg7 = 0;



cal reg6 = 0;
cal reg5 = 0;
cal regd4d = 0;
cal reg3 = 0;
cal reg2 = 0;
cal regl = 0;
cal reg0 = 0;
error value[7] = 8'h00;
error value[6] = 8'h00;
error _value([5] = 8'h00;
error value[4] = 8'h00;
error value[3] = 8'h00;
error value([2] = 8'h00;
error value[l] = 8'h00;
error value[0] = 8'h00;

cal value = 16'h0000; //precision de 1l6bits para los calculos
intermedios de los valores de calibracion
mask = 16'h00ff;
end
//MAQUINA DE ESTADOS

always (@ (posedge clk or negedge por n) begin

if (!por n) begin
state = sWait;

//inicializo variables

//i search = 0;
//buffer input = 0;
cal en = 1;
cal reg sel = 7;
end
else case (state) //paso al siguiente estado

///Estado de espera

sWait
begin
//inicializo variables
//i search = 0;

//bafferiinput = 0;
cal en = 1;
cal reg sel = 7;

//pasa al siguiente estado
if(start) state = sSearch;
else state = sWait;

end
///Estado de busqueda

sSearch
begin

Vi



if ( Iadc.eoc == ) begin //espera al EOC
state = sSearch;

if ( Iadc.Isar.state == 4'b1010 ) begin //Isar en el estado
de sConv Cal: actualizo cal reg sel y cal en para tener las senyales
cal reg sel y cal en estables para la siguiente busqueda
if ( cal reg sel > 0 ) begin
cal reg sel = cal reg sel - 1;
cal en = 1;
end
else cal en = 0;

end
end
else begin

//almacena las tensiones de error medidas (precision 8bits)

if (cal en == 1) begin
error value[cal reg sel + 1] = data;
$display (" Error value(bit%d)= %d", cal reg sel+5,

error value[cal reg sel+l]);
end
if ( cal en == 0 ) begin

//almacena la ultima tension de error medida (precision

8bits)
error value[0] = data;
$display (" Error value(bit 4)= %d", error valuel[0]);
//BIT11
cal value = (error value[7]-128)*256 / 2;

if (cal value >= 0) begin //round(cal value)

if ( (cal value & mask) >= 128 ) cal regll = cal value/256
+ 1;
else cal regll = cal value/256;
end
else begin
if( ((cal _value & mask) != 0) & ((cal value & mask) <= 128)

) cal regll = cal value/256 - 1;
else cal regll = cal value/256;
end

//BIT10
cal value = ( (error value[6]-128)*256 / 2y = |
(error value[7]-128)*256 / 4 );

if (cal value >= 0) begin //round(cal value)
if ( (cal value & mask) >= 128 ) cal reglO = cal value/256

else cal regl0 = cal value/256;

end
else begin
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if( ((cal _value & mask) != 0) & ((cal value & mask) <= 128)
) cal regl0 = cal value/256 - 1;
else cal regl0 = cal value/256;

end

//BIT9

cal value = ( (error value[5]-128)*256 / 2 ) - (
(error value[6]-128)*256 / 4 ) - ( (error value[7]-128)*256 / 8 );

if (cal value >= 0) begin //round(cal value)

if ( (cal value & mask) >= 128 ) cal reg9 = cal value/256 +
1;
else cal reg9 = cal value/256;
end
else begin
if( ((cal _value & mask) != 0) & ((cal value & mask) <= 128)

) cal reg9 = cal value/256 - 1;
else cal reg9 = cal value/256;

end
//BITS
cal value = ( (error value[4]-128)*256 / 2 ) - (
(error value[5]-128)*256 / 4 ) - ( (error value[6]-128)*256 / 8 ) - (

(error value[7]-128)*256 / 16 );

if (cal value >= 0) begin //round(cal value)

if ( (cal value & mask) >= 128 ) cal reg8 = cal value/256 +
1;
else cal reg8 = cal value/256;
end
else begin
if( ((cal _value & mask) != 0) & ((cal value & mask) <= 128)

) cal reg8 = cal value/256 - 1;
else cal reg8 = cal value/256;

end
//BIT7
cal value = ( (error value[3]-128)*256 / 2 ) - (
(error value[4]-128)*256 / 4 ) - ( (error value[5]-128)*256 / 8 ) - (
(error value[6]-128)*256 / 16 ) - ( (error value[7]-128)*256 / 32 );

if (cal value >= 0) begin //round(cal value)

if ( (cal value & mask) >= 128 ) cal reg7 = cal value/256 +
1;
else cal reg7 = cal value/256;
end
else begin
if( ((cal value & mask) != 0) & ((cal value & mask) <= 128)

) cal reg7 = cal value/256 - 1;
else cal reg7 = cal value/256;
end
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//BIT6

cal value = ( (error value[2]-128)%*256 / 2 ) - (
(error value[3]-128)*256 /4 )= | (error value[4]-128)*256 / 8 ) — (
(error value[5]-128)*256 / 16 ) - ( (error value[6]-128)*256 / 32 ) - (

(error value[7]-128)*256 / 64 );

if (cal value >= 0) begin //round(cal value)

if ( (cal value & mask) >= 128 ) cal reg6 = cal value/256 +
1;
else cal reg6 = cal value/256;
end
else begin
if( ((cal _value & mask) != 0) & ((cal value & mask) <= 128)

) cal reg6 = cal value/256 - 1;
else cal reg6 = cal value/256;

end

//BIT5

cal value = ( (error value[l]-128)*256 / 2 ) - (
(error value[2]-128)*256 / 4 ) - ( (error value[3]-128)*256 / 8 ) - (
(error value[4]-128)*256 / 16 ) - ( (error value[5]-128)*256 / 32 ) - (
(error value[6]-128)*256 / 64 ) - ( (error value[7]-128)*256 / 128 );

if (cal value >= 0) begin //round(cal value)

if ( (cal value & mask) >= 128 ) cal reg5 = cal value/256 +
1;
else cal reg5 = cal value/256;
end
else begin
if( ((cal _value & mask) != 0) & ((cal value & mask) <= 128)

) cal reg5 = cal value/256 - 1;
else cal reg5 = cal value/256;

end

//BIT4

cal value = ( (error value[0]-128)*256 / 2 ) - (
(error value[1]-128)*256 / 4 ) - ( (error value[2]-128)*256 / 8 ) - (
(error value[3]-128)*256 / 16 ) - ( (error value[4]-128)*256 / 32 ) - (
(error value[5]-128)*256 / 64 ) - ( (error value[6]-128)*256 / 128 ) - (
(error value[7]-128)*256 / 256 );

if (cal value >= 0) begin //round(cal value)

if ( (cal value & mask) >= 128 ) cal reg4 = cal value/256 +
1;
else cal reg4 = cal value/256;
end
else begin
if( ((cal value & mask) != 0) & ((cal value & mask) <= 128)

) cal reg4 = cal value/256 - 1;
else cal reg4 = cal value/256;
end



//BIT3

cal value = - ( (error value[0]-128)*256 / 4 ) - (
(error value[1]-128)*256 / 8 ) — ( (error value[2]-128)*256 / 16 ) — (
(error value[3]-128)*256 / 32 ) - ( (error value[4]-128)*256 / 64 ) - (
(error value[5]-128)*256 / 128 ) - ( (error value[6]-128)*256 / 256 ) - (
(error value[7]-128)*256 / 512 );

if (cal value >= 0) begin //round(cal value)

if ( (cal value & mask) >= 128 ) cal reg3 = cal value/256 +
1;
else cal reg3 = cal value/256;
end
else begin
if( ((cal _value & mask) != 0) & ((cal value & mask) <= 128)

) cal reg3 = cal value/256 - 1;
else cal reg3 = cal value/256;

end

//BIT2

cal value = - ( (error value[0]-128)*256 / 8 ) - (
(error value[1]-128)*256 / 16 ) - ( (error value[2]-128)*256 / 32 ) - (
(error value[3]-128)*256 / 64 ) - ( (error value[4]-128)*256 / 128 ) - (
(error value[5]-128)*256 / 256 ) - ( (error value[6]-128)*256 / 512 ) - (
(error value[7]-128)*256 / 1024 );

if (cal value >= 0) begin //round(cal value)

if ( (cal value & mask) >= 128 ) cal reg2 = cal value/256 +
1;
else cal reg2 = cal value/256;
end
else begin
if( ((cal _value & mask) != 0) & ((cal value & mask) <= 128)

) cal reg2 = cal value/256 - 1;
else cal reg2 = cal value/256;

end

//BIT1

cal value = - ( (error value[0]-128)*256 / 16 ) - (
(error value[1]-128)*256 / 32 ) - ( (error value[2]-128)*256 / 64 ) - (
(error value[3]-128)*256 / 128 ) - ( (error value[4]-128)*256 / 256 ) - (
(error value[5]-128)*256 / 512 ) - ( (error value[6]-128)*256 / 1024 ) - (
(error value[7]-128)*256 / 2048 );

if (cal value >= 0) begin //round(cal value)

if ( (cal value & mask) >= 128 ) cal regl = cal value/256 +
1;
else cal regl = cal value/256;
end
else begin
if( ((cal value & mask) != 0) & ((cal value & mask) <= 128)

) cal regl = cal value/256 - 1;
else cal regl = cal value/256;
end



//BITO
cal value = - (

(error value[l]-128)*256 / 64 )
(error value[3]-128)*256 / 256

(error value[5]-128)*256 / 1024
(error value[7]-128)*256 / 4096

if (cal value

>= () begin

-
-
) =
)

(error value[0]-128)*256 / 32 ) - (

(error value[2]-128)*256 / 128 ) - (
(error value[4]-128)*256 / 512 ) - (
(error value[6]-128)*256 / 2048 ) - (

//round(cal value)

if ( (cal _value & mask) >= 128 cal reg0 = cal value/256 +
1;
else cal reg0 = cal value/256;
end
else begin
if( ((cal _value & mask) != 0) & ((cal value & mask) <= 128)
) cal reg0 = cal value/256 - 1;
else cal reg0 = cal value/256;
end
$display (" Cal value(bitll)= %d", cal regll);
$display (" Cal value(bitl0)= %d", cal reglO);
S$display (" Cal value(bit9)= %d", cal reg9);
$display (" Cal value (bit8)= %d", cal reg8);
$display (" Cal value(bit7)= %d", cal reg7);
$display (" Cal value(bit6)= %d", cal reg6);
$display (" Cal value(bit5)= %d", cal reg5);
$display (" Cal value(bit4)= %d", cal regi);
$display (" Cal value (bit3)= %d", cal reg3);
$display (" Cal value(bit2)= %d", cal reg2);
$display (" Cal value(bitl)= %d", cal regl);
$display (" Cal value(bit0O)= %d", cal regO);
//pasa al siguiente estado
state <= sConv;
end
end
end
///Estado de conversion
sConv:
begin
cal en = 0;
if( Iadc.eoc == ) begin //fin de conversion
Sdisplay ("ADC RESULT: %h (%d)'",Iadc.data, Iadc.data);
end
end
endcase
end
endmodule
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comparator2.vams

//Verilog-AMS HDL for "COMPARATOR e ebu", "comparator2" "verilogams"

“include "constants.vams"
“include "disciplines.vams"

module comparator2 ( cn n, cp n, refm, refp, vdda, vssa, vsub, clk,
ibias2u, inn, inp, latch enable, pd n, prch, smpl );

//senyales analogicas y digitales
input pd n;

logic pd n;

input inn;
electrical inn;
input [2:0] ibias2u;
electrical [2:0] ibiasZ2u;
inout vdda;
electrical vdda;
output reg cn n;
logic cn n;

input inp;
electrical inp;
input clk;

logic clk;

inout vsub;
electrical vsub;
inout vssa;
electrical vssa;
input prch;

logic prch;

output reg cp n;
logic cp n;

input smpl;

logic smpl;

input latch enable;
logic latch enable;
inout refp;
electrical refp;
inout refm;
electrical refm;

//parametros del modelo
parameter real resol = 76.3u; //resolucion de 15bits (2.5/2**15)
parameter real res switch = 10; //resistencia switch-on

analog begin

//conecto las ftes de corriente a una resistencia (cualquiera) porque si
no, tenemos fuentes de corriente sin conectar y el simulador

// funciona mal: una fte de corriene fuerza una corriente por ella, pero
si esta sin conectar.. no pasa corriente por ella!!! (inconcluencia para el
simulador)

V(ibias2ul[2], vssa) <+ I(ibias2u([2], vssa)/2e-6;

V(ibias2ul[l], vssa) <+ I(ibias2u([l], vssa)/2e-6;

V(ibias2u[0], wvssa) <+ I(ibias2u([0], vssa)/2e-6;
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//switches de pregarga y muestreo
if (prch == 1 && smpl == 0) begin //If control is 1-0, close the
switch (precharge)
V(refp, inp) <+ res switch * I(refp, inp);
V(refm, inn) <+ res switch * I(refm, inn);
end
else if (prch == 0 && smpl == 1) begin //If control is 0-1, close the
switch (sample)
V(inp, inn) <+ res switch * I(inp, inn);
end
else if (prch == 0 && smpl == 0) begin //If control is 0-0, open
switches (precharge & sample)
I(refp, inp) <+ 0;
I(refm, inn) <+ 0;
I(inp, inn) <+ 0;
end
else begin //Default: open switches (precharge & sample)
I(refp, inp) <+ 0;
I(refm, inn) <+ 0O;
I(inp, inn) <+ 0;
end

end

initial begin
cn n = (V(inp, inn) > resol) 2 1 : O;
cp.n = !cn n;

end

always (@ (negedge clk) begin

cn n = (V(inp, inn) > resol) 2 1 : O;
cp.n = !cn n;

end

endmodule

Xiii



track_logic.v

//Verilog HDL for "SIM E EBU", "track logic" "functional"
module track logic ( track i, track n, track );
//senyales digitales
input track;

output reg track i;
output track n;

initial begin
track 1 = 0;

end

always @ (posedge track or negedge track) begin
#5 track i = track

end

assign track n = l!track i;

endmodule

Xiv



switches_driver.v

//Verilog HDL for "SIM E EBU", "switches driver" "functional"
module switches driver ( NCH, PCH, PCHb, ENB, SC, NCHb );

//senyales digitales
input SC;

output PCH;

output NCHb;

output PCHb;

input ENB;

output NCH;

assign PCH = !ENB && SC;
assign PCHb = ! (!ENB && SC);
assign NCH = !ENB && !SC;
assign NCHb = ! (!ENB && !SC);

endmodule



switch.vams

//Verilog-AMS HDL for "SIM E EBU", "switch"

“include "constants.vams"
“include "disciplines.vams"

module switch (
nchb) ;

so, en, enb, nch, pch, pchb,

//senyales analogicas y digitales
input vdd;

electrical vdd;

input vss;

electrical vss;

input
logic
input
logic
input
logic
input
logic
input
logic
input
logic
input

nch;
nch;
nchb;
nchb;
pch;
pch;
pchb;
pchb;
en;
en;
enb;
enb;
vin;

"verilogams"

refm, refp, vin, vdd, vss,

electrical vin;
input refp;

electrical refp;
input refm;

electrical refm;
output so;
electrical so;

//parametros del modelo

parameter real res switch = 10 ;
analog begin
if (pch == 1 && nch == 0 && en == 0) begin //If control is 1-0-0, close
the switch (refp)
V(refp, so) <+ res switch * I(refp, so);
end
else if (pch == 0 && nch == 1 && en == 0) begin //If control is 0-1-0,
close the switch (refm)
V(refm, so) <+ res switch * I(refm, so);
end
else if (pch == 0 && nch == 0 && en == 1) begin //If control is 0-0-1,
close the switch (track)
V(vin, so) <+ res switch * I(vin, so);
end
else begin //Default: close the switch (refm)
V(refm, so) <+ res switch * I(refm, so);
end
end
endmodule
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switch_comp.vams

//Verilog-AMS HDL for "COMPARATOR e ebu", "switch comp" "verilogams"

“include "constants.vams"
“include "disciplines.vams"

module switch comp ( bit, vss, vdd, bit n, in, out );

inout vdd;
electrical vdd;
inout vss;
electrical vss;
input bit n;
logic bit n;
input bit;
logic bit;
inout in;
electrical in;
inout out;
electrical out;

//parametros del modelo
parameter real res switch on = 10;
parameter real res switch off = 1T;

analog begin
if(bit == 1) begin

V(in,out) <+ res switch on * I(in,out);
end
else begin

V(in,out) <+ res switch off * I(in,out);
end

end

endmodule
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fd_opi.vams

//Verilog-AMS HDL for "COMPARATOR e ebu", "fd opi" "verilogams"

“include "constants.vams"

“include "disciplines.vams"

module fd opi ( outn, outp, vdda, vssa, vsub, bi 2u, inn, inp, pd rst n,

pd rst );

//senyales analogicas y digitales
input pd rst;
logic pd rst;
output outp;
electrical outp;
input inn;
electrical inn;
inout vdda;
electrical vdda;
input inp;
electrical inp;
inout vsub;
electrical vsub;
inout vssa;
electrical vssa;
input pd rst n;
logic pd rst n;
input bi 2u;
electrical bi 2u;
output outn;
electrical outn;

//parametros del modelo

parameter real vcom = 1.35; //modo comun de la salida

parameter real Ad = 39.81; //ganancia diferencial
parameter real Cin = 100f; //capacidad de entrada

(en lineal)

parameter real Vsat = 2; //tension de saturacion a la salida

analog begin

//conecto las ftes de corriente a una resistencia

(cualquiera) porque si

no, tenemos fuentes de corriente sin conectar y el simulador
// funciona mal: una fte de corriene fuerza una corriente por ella, pero

si esta sin conectar.. no pasa corriente por ella!!!

simulador)
V(bi 2u, vssa) <+ I(bi 2u, vssa)/2e-6;

//Capacidad de entrada

I(inp, vssa) <+ Cin*ddt (V(inp, vssa));
I(inn, vssa) <+ Cin*ddt (V(inn, vssa));

//AMPLIFICADOR

if (Ad*V(inp,inn) > Vsat) begin
V(outp, vssa) <+ vcom + Vsat/2;

(inconcluencia para el
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V(outn, vssa) <+ vcom - Vsat/2;
end
else if (Ad*V(inp, inn) < -Vsat) begin
V (outp, vssa) <+ vcom - Vsat/2;
V(outn, vssa) <+ vcom + Vsat/2;
end

else begin
V (outp, vssa) <+ vcom + Ad*V (inp,inn)/2;
V(outn, vssa) <+ vcom - Ad*V(inp,inn)/2;
end

end

endmodule
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latch.vams

//Verilog-AMS HDL for "COMPARATOR e ebu", "latch" "verilogams"

“include "constants.vams"
“include "disciplines.vams"

module latch ( cdone n, cn n, cp n, ib 2u, inn, inp, latch enable,
latch reset, pd, pd n, sclk, vddal, vddaz, vssal, vssa2, vsub );

//senyales analogicas y digitales
input pd n;

logic pd n;

input inn;
electrical inn;
output reg cn nj;
logic cn n;

input pd;

logic pd;

input inp;
electrical inp;
input ib 2u;
electrical ib 2u;
output cdone n;
logic cdone n;
input vssa2;
electrical vssa2;
input vssal;
electrical vssal;
output reg cp n;
logic cp n;

input vdda?2;
electrical vdda2;
input vddal;
electrical vddal;
input vsub;
electrical vsub;
input sclk;

logic sclk;

input latch reset;
logic latch reset;
input latch enable;
logic latch enable;

//parametros del modelo
parameter real resol = 30m; //resolucion de 30mV

//conecto las ftes de corriente a una resistencia (cualquiera) porque si
no, tenemos fuentes de corriente sin conectar y el simulador

// funciona mal: una fte de corriene fuerza una corriente por ella, pero
si esta sin conectar.. no pasa corriente por ella!!! (inconcluencia para el
simulador)

analog begin

V(ib 2u, wvssal) <+ I(ib_2u, vssal)/4e-6;
end
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initial begin

cnon = 1;
cpn = 1;
end

always @ (posedge sclk or posedge latch reset) begin

if (latch reset == 1) begin
#1 cn n = 1;
#1 cp n = 1;

end

else begin

#4 cn n = (V(inp, inn) > resol) ? 1
#4 cp n = l!cn n;
end
end
endmodule
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compcap_control2.v

//Verilog HDL for "COMPARATOR e ebu", "compcap control2" "functional"

module compcap control2 ( sl, sl n, smpl, vdda, vsub, vssa, s0, sO_n,
pd rst, clk, pd rst n, clk n, prch, pd n, sprch n, sprch, pd );

//senyales digitales
output sl n;
output pd rst;
input pd n;
inout vdda;
output sl;

input clk;

inout vsub;
inout vssa;
output sprch;
output s0;
output pd;

input prch;
output pd rst n;
output sprch n;
input smpl;
output clk n;
output s0 n;

//ciurcuito combinacional
assign clk n = !clk;

assign pd = !pd n;

assign #1 sprch = prch;
assign #1 sprch n = !prch;

assign #2 s0 = smpl;
assign #2 s0 n = !smpl;

assign #2 sl = sO;
assign #2 sl n = s0 n;

assign #7 delay = ! (sl n & clk);
assign #1 Pulsos (sl n & clk) & delay;

assign #1 pd rst = !pd n | Pulsos;
assign #1 pd rst n = ! (!pd n | Pulsos);
endmodule
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ANEXO D. Modelo tedrico MATLAB del sistema
de calibracion

En el presente anexo se incluyen los distintos scripts de MATLAB que se han utilizado para
modelar el comportamiento del ADC y ajustar la topologia del DAC y el sistema de calibracion.

1. ADC12_cal.m
2. DAC.m
3. calSAR.m



ADC12 _cal.m

function [INL, INL calib, DNL, DNL calib] = ADCl2 cal (err vector convDAC,
err vector calDAC)

% - function ADC12Z cal(): modelo teorico del ADCl2. Calcula su fdt, DNL e
% INL.

% Los resultados coinciden con los de la simulaciones Cadence del ADC12
% (la linearidad del DAC1l2 es la que da la linearidad del ADC12)

% UTILIZA EL METODO DE CALIBRACION: 8MSB calibrados + 4LSB
% pseudocalibrados

S .INL, INL calib: INL del DAC sin calibrar y con calibracion
S .DNL, DNL calib: DNL del DAC sin calibrar y con calibracion

% .err vector convDAC: vector con los errores del convDAC (errores + y -
o) o)
% en %)

% err vector convDAC = [errC conv(l) . . . errC conv(1l2)
% errCc_subl conv]

% .err vector calDAC: vector con los errorees del calDAC (errores + y -

% en %)

% err vector calDAC = [errC cal(l) . . . errC conv(8)]

clf;
% Variables -—--------—--—-—-— o
Nbits conv = 12; % num de bits del convDAC

Nbits cal 8; % num de bits del calDAC

%para simplificar escojemos: Vcm=0 y Vref=1

o\°

Calculo de los valores de calibracion —-—-—-—-—-——————————————————————————
% (en VOLTIOS son los ideales, en CODE son los reales|[redondeo calDAC])

% 1. Tension error (Verror, Verror code)

[)

%codigo del convDAC

code matrix conv=[(01111111;002111111;00011111;0
c00601111;00000111;00000011;00000001; 000
0000 O0];

code matrix conv = [code matrix conv ones(8,4)];

sconversion

[Vconv, Vecal, Vout] = DAC (err_vector convDAC, err vector calDAC,
code matrix conv, [l zeros(1l,7)]);

[Vconvl, Vecal, Vout] = DAC (err vector convDAC, err vector calDAC,

[zeros(1,11) 1], [1 zeros(l,7)]); % el Ct tambien a 1!
VdacA = Vconv' + Vconvl';

%codigo del convDAC (bit-reverse)
code matrix conv = [eye(8) =zeros(8,4)];



%conversion

[Vconv, Vcal, Vout] = DAC (err_vector convDAC,
code matrix conv, [1 zeros(l,7)1]);

VdacB = Vconv';

serror de voltaje (VOLTIOS) S%resol inf

Verror

serror de voltaje (CODE)

Verror_ code

(VdacB - VdacAh);

%$resol 8 bits

calSAR (Verror, err vector convDAC, err vector calDAC)

% 2. Tension de calibracion (Vcal,Vcal code)

$tension de calibracion (CODE) $resol 8 bits

Verror code dec = Verror code * [128 64 32 16 8 4 2 1]';

Verror code dec = Verror code dec - 128;

$%%%% calibracion del main $%%%%

Vcal code dec(l) = Verror code dec(l)/2;

Vcal code dec(2) = Verror code dec(2)/2 - Verror code dec(l)/4;

Vcal code dec(3)
Verror code dec(1l)/8;
Vcal code dec (4)

Verror code dec(3)/2

Verror code dec(4)/2

Verror code dec(2)/8 - Verror code dec(l)/16;

00000

00000

Vcal code dec (5)

calibracion del subl

00000

00000

Verror code dec(5)/2

Verror code dec(3)/8 - Verror code dec(2)/16 -

Vcal code dec (6)
Verror code dec(4)/8

Verror code dec(l)/64;
Vcal code dec(7)
Verror code dec(5)/8
Verror code dec(2)/64 -
Vcal code dec(8)
Verror code dec(6)/8
Verror code dec(3)/64 -

pseudocalibracion
Vcal code dec(9)
Verror code dec(6)/16

Verror code dec(3)/128 -

Vcal code dec(10)
Verror code dec(6) /32

Verror code dec(3)/256 -

Vcal code dec(11)
Verror code dec(6) /64

Verror code dec(3)/512 -

Vcal code dec(12)
Verror code dec(6)/128
Verror code dec(3)/1024
Verror code dec(1l)/4096;

Vcal code dec

round (Vcal code dec)

Verror code dec(6)/2
Verror code dec(3)/16

Verror code dec(7)/2
Verror code dec(4)/16
Verror code dec(1l)/128;
Verror code dec(8)/2
Verror code dec(5)/16
Verror code dec(2)/128

del sub2 %%%%%
Verror code dec(8)/4
Verror code dec(5)/32
Verror code dec(2)/256
Verror code dec(8)/8

Verror code dec(5)/64

Verror code dec(8)/16
Verror code dec(5)/128

Verror code dec(8) /32

$redonde

Verror code dec(2)/4

Verror code dec(3)/4

Verror code dec(4)/4
Verror code dec(1l)/32;
Verror code dec(5) /4
Verror code dec(2)/32

Verror code dec(6) /4
Verror code dec(3)/32

Verror code dec(7)/4
Verror code dec(4)/32
- Verror code dec(l)/256;

Verror code dec(7)/8
Verror code dec(4)/64
- Verror code dec(l)/512;
Verror code dec(7)/16
Verror code dec(4)/128

Verror code dec(2)/512 - Verror code dec(l)/1024;

Verror code dec(7)/32

Verror code dec(7)/64

- Verror code dec(5)/256 - Verror code dec(4)/512

Verror code dec(2)/2048

o a 8bits

= Verror code dec(4)/256
Verror code dec(2)/1024 - Verror code dec(l)/2048;

err vector calDAC,



[

% Aplicacion de la calibracion -------—-——-—————————-————————————————————————

%$codigos del convDAC
% (codigos de 1/8 de LSB)
codein conv = 0:(1/8):(2"Nbits conv) - 1; % en decimal (exactos)

code matrix conv = dec2bin(floor(codein conv),12)-48; % en Dbinario
(redondeados a 12bits)

scodigos del calDAC (CODE)

code matrix cal dec = code matrix conv(:,l:end) * (Vcal code dec(:,l:end))’
+128;
code matrix cal = dec2bin(code matrix cal dec,8)-48;

%$conversion (CODE)

[Vconv, Vcal, Vout] = DAC (err_vector convDAC, err vector calDAC,
code matrix conv,code matrix cal);

Vdac_calib = Vout';

\

$ CALCULOS DE LINEARIDAD y GRAFICAS ————=——=————————mm oo

%calculo de las Vlsb de referencia

Vlsb ideal = 1/2”Nbits_conv; $V1lsb del DAC ideal
[Vconv, Vecal, Vout] = DAC (err_vector convDAC, err vector calDAC,
[zeros(1,11) 11, [1 zeros(1l,7)1); %V1lsb del DAC real (tiene error de

ganancia) utilizamos esta, no la Vlsb ideal, porgque lo que queremos ver son
solo los errores de linearidad, no el error de ganancia

V1sb conv = Vconv;

% FDT del DACideal y del DACreal (sin calibrar) - - -
%$salida del DAC ideal de 12bits
Videal = floor(codein conv)*Vlsb conv; %12 bits

%tension de entrada (rampa)
Vin = codein conv*Vlsb conv;

%$salida del DAC real (sin calibrar)

[Vconv, Vcal, Vout] = DAC (err_ vector convDAC, err vector calDAC,
code matrix conv, [l zeros(1l,7)]);

Vdac = Vconv';

$representacion grafica

subplot (3,2,5);

hold on;

plot (codein conv, Vin/Vlsb conv, 'b');

plot (codein conv, Videal/Vlsb conv, 'g');

plot (codein conv, Vdac/Vlsb conv, 'r');

hold off;

title('Vdac-ideal vs. Vdac-real (sin calibrar)');
xlabel ("Input (code)'); ylabel ('Output (LSB)');

% FDT del DACideal y del DACreal (con calibracion) - - -
%representacion grafica

subplot (3,2,6);

hold on;

plot (codein conv, Vin/Vlsb conv, 'b');



plot (codein conv, Videal/Vlsb conv, 'g');

plot (codein conv, Vdac calib/Vlsb conv, 'r');

hold off;

title('Vdac-ideal vs. Vdac-real (con calibracion)');
xlabel ('Input (code)'); ylabel ('"Ouput (LSB)");

% INL / DNL sin calibracion - - -

%calculo del DNL sin calibrar

DNL = Vdac (l:8:end);

DNL = ( diff(DNL) - Vlsb conv ) / V1lsb conv;

$valores maximo y minimo
DNL limits = [min (DNL) max (DNL) ]

$representacion grafica

subplot (3,2,3);

plot (DNL, 'b'");

title('DNL (sin calibracion)');

xlabel ('Input (code)'); ylabel ('Ouput (LSB)");

$calculo del INL sin calibrar
INL = (Vdac - Videal) / V1sb_conv;

%valores maximo y minimo
INL limits = [min (INL) max (INL) ]

%representacion grafica

subplot (3,2,1);

plot (codein conv, INL, 'b');

title('INL (sin calibracion)');

xlabel ("Input (code)'); ylabel ('Ouput (LSB)");

% INL / DNL con calibracion - - -

$calculo del DNL con calibracion

DNL calib = Vdac calib(l:8:end);

DNL calib = ( diff(DNL calib) - Vlsb conv ) / V1sb conv;

%valores maximo y minimo
DNLcalib limits = [min(DNL calib) max(DNL calib) ]

$representacion grafica

subplot (3,2,4);

plot (DNL calib, 'b'");

title ('DNL (con calibracion)');

xlabel ("Input (code) '); ylabel ('Output (LSB)');

%$calculo del INL con calibracion
INL calib = (Vdac_calib - Videal) / V1sb_ conv;

%valores maximo y minimo
INLcalib limits = [min(INL calib) max (INL calib)]

%representacion grafica

subplot (3,2,2);

plot (codein conv, INL calib, 'b'");

title ('INL (con calibracion)');

xlabel ("Input (code)'); ylabel ('Ouput (LSB)");

end



DAC.m

function [Vconv, Vcal, Vout] = DAC(err vector convDAC, err vector calDAC,
code matrix convDAC, code matrix calDAC)

% - funcion DAC(): calcula la tension de salida del DAC compuesto por
% el convDAC y el calDAC. La tension de salida sera la contribucion de
% ambos (convDAC y calDAC)

% .Vconv: tension de salida del convDAC solo
% .Vcal: tension de salida del calDAC solo
% .Vout: tension de salida del DAC (Vconv + vcal)

% .code matrix convDAC: codigo para el convDAC (12bits). [ *(1) -> BIT

g MSB ]

% .code matrix calDAC: codigo pra el calDAC (8 bits). [ *(1) -> BIT MSB ]
% .err vector convDAC: vector con los errores del convDAC (errores + y -
% en %)

% err vector convDAC = [errC conv(l) . . . errC conv(1l2)
% errCc_subl conv]

% .err vector calDAC: vector con los errorees del calDAC (errores + y -

Q

% en %)
% err vector calDAC = [errC cal(l) . . . errC conv(8)]

%% CONVDAC ————————— -
%definicion del convDAC —————————————————————————

Cconv =1[8;4;2;1;8;4;2;1;8;4;2;1]; g —-= 5
//C_conv(l) -> MSB

Ct conv = 1; T - %

Cc_sub2 conv = (16/15) + 0.016; % —-—— % + parasitic (0.016)

Cc_subl conv = (16/15) + 0.014; % —-—— % + parasitic (0.014)

Cps2 _conv = 0.3613; % —--— % parasitic en subDAC (0.3613)

Cpsl conv = 0.2279; % —--- % parasitic en midDAC (0.2279)

Cpm_conv = 0; % --—- % parasitic en mainDAC (no influye: se compensa

en la precarga)

Cpcal conv = 0; %carga del convDAC, en este caso es la capacidad el
scalDAC

o\°

- actua como un parasitic en el mainDAC!
- genera un error de ganancia, pero este se
compensa en el muestreo

o° oo

err vector convDAC = err vector convDAC(:); %aplicacion de los errores
C conv = C_conv .* ( err vector convDAC(l:end-1)/100 + 1 );
Cc_subl conv = Cc_subl conv .* ( err vector convDAC(end)/100 + 1 );

C conv _sub2 = C conv(9:12);
C_conv_subl C _conv(5:8);
C _conv_main = C_conv(1l:4);

Vi



CB conv = ((sum(C_conv main) + Cpm conv + Cpcal conv) * Cc subl conv) /
(sum(C_conv _main) + Cpm _conv + Cpcal conv + Cc_subl conv);

CC _conv = ((sum(C conv_sub2) + Ct conv + Cps2 conv) * Cc sub2 conv) /
(sum(C_conv_sub2) + Ct conv + Cps2 conv + Cc _sub2 conv);
CA conv = ((CB conv + sum(C_conv_subl) + Cpsl conv) * Cc_sub2 conv) /

(CB_conv + sum(C_conv_subl) + Cpsl conv + Cc_sub2 conv);
CD _conv ((CC_conv + sum(C _conv_subl) + Cpsl conv) * Cc_subl conv) /
(CC_conv + sum(C_conv_subl) + Cpsl conv + Cc_subl conv);

C conv_tot sub2 = CA conv + Cps2 conv + sum(C _conv_sub2) + Ct conv;
C_conv_tot subl CB _conv + sum(C_conv_subl) + Cpsl conv + CC_conv;
C _conv_tot main sum(C_conv_main) + Cpcal conv + Cpm conv + CD conv;

Fsubl conv = Cc_subl conv / (Cc_subl conv + Cpcal conv + Cpm conv +
sum(C_conv_main));

Fsub2 conv = Fsubl conv * ( Cc_sub2 conv / (Cc _sub2 conv + sum(C_conv_subl)
+ Cpsl conv + CB conv) );

$proceso de conversion ————————————————————————————

code matrix conv_subZ = code matrix convDAC(:,9:12);
code matrix conv_subl = code matrix convDAC(:,5:8);
code matrix conv_main = code matrix convDAC(:,1:4);
Vdac_conv_sub2 = (1/C _conv_tot sub2) * code matrix conv_sub2 * C conv_sub2;
Vdac_conv_subl = (1/C _conv_tot subl) * code matrix conv_subl * C conv_subl;
Vdac_conv _main = (1/C _conv_tot main) * code matrix conv _main * C_conv _main;
Vconv = Vdac conv_sub2 * Fsub2 conv + Vdac _conv_subl * Fsubl conv +

Vdac_conv_main;

%% CalDAC —————mm oo Z
$definicion del calDAC —————-————————————————————
Ccal=18;4;2;1;8; 4;2;11; $ --- % //C_cal(l) -> MSB

Ct cal = 1; 5 —— 5

Cc cal = (16/15) + 0.014; % --- % + parasitic (0.014)

Catt cal = 1/6; s -—— %

Cps2 cal = 0.2294; % --- % parasitc en subDAC cal (0.2294)

Cpm_cal = 0; 5 —--— %
Cpconv_cal = CD conv + Cpm conv + sum(C_conv_main); $carga del calDAC,
en este caso es la capacidad del convDAC

err vector calDAC = err vector calDAC(:); %aplicacion de los errores
C cal = C cal .~ (err_vector_calDAC(l:end)/100 + 1),

C cal sub2 = C cal(5:8);

C cal subl = C cal(1l:4);

CB cal = ((Cpm cal + Cpconv_cal) * Catt cal) / (Cpm cal + Cpconv cal +
Catt cal);

CC cal = ((Cps2 cal + sum(C_cal sub2) + Ct cal) * Cc cal) / (Cps2 cal +
sum(C_cal sub2) + Ct cal + Cc_cal);

CA cal = ((CB cal + sum(C cal subl)) * Cc cal) / (CB_cal + sum(C_cal subl)
+ Cc_cal);

CD cal = ((CC _cal + sum (C_cal subl)) * Catt cal) / (CC cal +

sum(C cal subl) + Catt cal);
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C cal tot sub2 = CA cal + CpsZ2 cal + sum(C _cal subZ) + Ct cal;
C cal tot subl = CB cal + sum(C cal subl) + CC cal;

Fsubl cal = Catt cal / (Catt _cal + Cpm cal + Cpconv_cal);

Fsub2 cal = Fsubl cal * ( Cc_cal / (Cc_cal + sum(C cal subl) + CB_

$calulo del offset ----—------------—--—-———————————
% (para: code matrix in = 10...0 -> Vout = 0V)

code matrix cal sub2 = zeros(l,4);

code matrix cal subl [1 zeros(1,3)];

Vdac _cal sub2 = (1/C _cal tot sub2) * code matrix cal sub2 * C cal
Vdac_cal subl = (1/C_cal tot subl) * code matrix cal subl * C cal

offset = Vdac_cal sub2 * Fsub2 cal + Vdac cal subl * Fsubl cal;

$proceso de conversion ———--—-——-——-———————————————
code matrix cal sub2 = code matrix calDAC(:,5:8);
code matrix cal subl code matrix calDAC(:,1:4);

Vdac _cal sub2 = (1/C_cal tot sub2) * code matrix cal sub2 * C cal
(1/C_cal tot subl) * code matrix cal subl * C cal

Vdac cal subl

cal) );

sub2;
subl;

sub2;
subl;

Vcal = Vdac _cal sub2 * Fsub2 cal + Vdac _cal subl * Fsubl cal - offset;

00

5% tension total ----------"----—-—-—-—-——— -

Vout = Vconv + Vcal;

end
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calSAR.m

function code out = calSAR(Vin, err vector convDAC, err vector calDAC)

o -
°

% la tension Vin,

func

ion calSAR(): implementa una busqueda SAR en el calDAC. A partir de

% resolucion de ~LSB/6 que tiene el calDAC)

.cod

.Vin:

e out: codigo encontrado por el calDAC

tension a buscar por el calDAC

obtiene el codigo del calDAC que la genera (con la

.err vector convDAC: vector con los errores del convDAC (errores + y -

e

Q

en %)

rr vector convDAC = [errC conv(l) . . . errC_conv(12)

errCc_subl conv]

.err vector calDAC: vector con los errorees del calDAC (errores + y -

Q

4

% en %)
% err vector calDAC = [errC cal(l) . . . errC conv(8)]
resol = (1/2715) / 4; %resolucion del comparador (15bits). Dividida por
porque en la realidad trabajo con dos DACS: diferencial
code out = zeros(length(Vin),8);
for j=1l:1:1length (Vin)
for i=1:1:8
code out(j,i) = 1; $BITi activo
[Vconv, Vcal, Vout] = DAC(err vector convDAC, err vector calDAC,
zeros(1,12), code out(j,:));
if (Vcal - Vin(j) > resol)
code out(j,i) = 0;
end
end

end






