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Introduzione

Negli anni si & assistito alla massiccia diffusione di sistportatili quali telefoni cel-
lulari e computer. Requisiti fondamentali per tali oggstino la funzionalita, il peso
e la vita della batteria di alimentazione. Un passo fonddaterverso tali obiettivi
e stata l'introduzione di architetture completamente anntate su silicio (SoC,
System on Chip), che, godendo dei notevoli vantaggi delitireg tecnologico e del-
I'eliminazione dei parassiti di packaging tipici dei conmgmti discreti, consentono di
spingere le frequenze di funzionamento dei sistemi integeaso valori sempre piu
alti. La sfida principale dei progettisti nell’era dell'avinazione & cercare il compro-
messo fra velocita di funzionamento e consumo di poteneayeatti che si muovono
in contrapposizione fra loro. Per questo motivo, neglnuilénni i progettisti studiano
soluzioni innovative per cercare di raggiungere entrarfilmtgettivi. Uno dei settori
in maggiore fermento € quello dei convertitori analogiogitdli (ADC, Analog-to-
Digital Converter) e digitale-analogici (DAC, Digital-#analog Converter), dato il
loro utilizzo in settori fondamentali quali grafica compitmale, TV digitale, infra-
strutture di telefonia mobile, strumentazione e comunaaz larga banda (UWB,
Ultra-Wideband Communication).

Tassello fondamentale in questa ricerca €& lo scaling detladlogie, perché con-
sente di ridurre I'occupazione d’'area, limitare i consuchisementare le frequenze
di funzionamento dei dispositivi. D’altra parte, propradcaling introduce elementi
sfavorevoli quali la riduzione della tensione di alimemaz e 'aumento del riscal-
damento per unita di superficie dei sistemi integrati. Meiitrsecondo problema
viene risolto a livello di circuito stampato (PCB) miglio@o i sistemi di raffredda-
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mento, la riduzione dell’alimentazione pone vincoli chegmno essere superati solo
ripensando le architetture dei convertitori. Infatti, wneertitore é costituito da una
sezione digitale ed una analogica. Mentre gli elementitaligiraggono, di norma,
vantaggio dallo scaling, il progetto dell’elemento chiae circuiti analogici, I'am-
plificatore operazionale, risulta notevolmente compticaalla riduzione delle ten-
sioni di alimentazione, perché ne vengono intaccate alpuogrieta fondamentali
quali stabilita, guadagno e banda di funzionamento. Pestquaotivo, la direzione
intrapresa nella progettazione dei convertitori & quellana riduzione sempre mag-
giore della sezione puramente analogica ed un aumento tia gligitale, cercando
di demandare a quest’ultima funzioni che in architettuadizionali (pipeline e flash)
sono svolte da blocchi analogici.

La tabella 1 mette a confronto alcune delle architettureugite per ADC veloci a
parita di risoluzione:

PSAR: architettura costituita da sub-convertitori ad appimazioni succes-
sive (SAR) che operano in modalita time-interleaved; ogii-sonvertitore
utilizza un comparatore come unico elemento analogico;

Pipeline: architettura costituita da sub-convertitogpdisti in cascata, ognuno
dei quali si basa su un amplificatore operazione ad elevadagno per fornire
il valore analogico da convertire allo stadio successivo;

Flash: architettura che utilizz& 2 1 comparatori (dove € il numero di bit da
risolvere) per confrontare il campione analogico con fitielli di tensione
che delimitano le celle di quantizzazione del convertitore

Si pud osservare come l'architettura SAR presenti il minamaro di moduli ana-
logici e che non utilizzi alcun amplificatore. Proprio q@estratteristica rende tale
architettura la piu indicata per realizzare convertitarietevate velocita sfruttando le
moderne tecnologie nano-metriche. Infatti, mentre un diogliore operazionale é di
difficile progettazione a basse tensioni di alimentaziamegomparatore € un blocco
analogico con una funzionalita molto vicina al digitale e clchiede uno sforzo di
progettazione decisamente minore. Tipicamente, la sdeltarchitettura dipende
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Architettura bit | Amplif | Comp | Blocchi Analogici
PSAR 10 0 14 14
Pipeline 1-b/stadio | 10 10 10 20
Pipeline 1.5-b/stadio 10 9 21 30
Pipeline 4-b/stadio | 10 3 43 46

Flash 10 0 1023 1023

Tabella 1: Blocchi analogici in alcune architetture di cenitori A/D.

da velocita di conversione, risoluzione e consumo di pateidlendo limitare il
consumo, tipicamente accade che piu elevata € la risokeizimmore é la velocita
e viceversa. Per tale motivo, l'architettura flash é speswitata per frequenze di
conversione molto spinte e risoluzioni basse; I'architettpipeline & generalmente
scelta per velocita e risoluzioni medio-alte. L'architiest SAR ha sempre rivestito un
ruolo importante per frequenze intermedie e risoluziondimalte, venendo spesso
considerata come seconda scelta rispetto ai convertijpelipe, come mostrato in
Fig. 1. L'avvento delle tecnologie nono-metriche (180n®n@, 65nm ecc.) ha por-
tato in primo piano proprio questa architettura per i matescritti precedentemente.
Nel presente lavoro di tesi verranno presentati due priodettonvertitori A/D in
architettura SAR con risoluzione medio-bassa per entramdicon diversa frequen-
za di conversione. Scegliendo tecnologie 90nm per entrafpbiettivo capire la
possibilita di spingere tale architettura verso le freqeealtre il GSps, cercando di
limitare il consumo di potenza il pi possibile e con essodigquazione d’area. In
tabella 2 sono riportate le specifiche salienti. Mentre iivestitore del progetto 1
stato anche oggetto di misure, il convertitore del progetsbato implementato fino
al livello layout.
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Figura 1: Alcune architetture tipiche di ADC e loro applicad in base a risoluzione

e velocita.
Parametro Progetto 1 Progetto 2
Risoluzione nominale 6 bit 6 bit
Frequenza di conversiong¢ 125 MSps 1.5 GSps
Range segnale diingresso 0.5 Vpp 0.5 Vpp
Tecnologia ST90nm GP| TSMC 90nm LP
Tensione di alimentazione 1-1.2V 1-1.4V

Tabella 2: Specifiche salienti degli ADC progettati.



Capitolo 1

Parametri degli ADC

1.1 Introduzione

In questo capitolo verranno presentati alcuni dei pardrciegrmisurano le prestazioni
di un ADC. Verra inoltre presentata la tecnica adottata ftenere tali valori.

1.2 Analisi Armonica

L'analisi armonica consiste nel sollecitare il converiitaon una sinusoide (test a
singolo tono). | parametri distintivi del convertitore gmo ricavati dalla trasforma-
ta di Fourier della sinusoide ricostruita a partire dai camipdi uscita. L'ampiezza
della sinusoide di ingresso € tipicamente inferiore detlfoscala di ingresso del con-
vertitore in modo da evitarne la saturazione ed il conseguesorgere di armoniche
distorsive. La frequenza della sinusoide viene legatafedlguenza di conversione
tramite la legge del campionamento coerente:

in cui i, ed fs sono le frequenze del segnale di ingresso e di campionarrispédti-
vamenteM é il numero di campioni desideratiJeg il numero di periodi del segnale
di ingresso nel quale i campioni vengono prelevati. || caanpmento é coerente se
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M e J sono interi e primi fra loro. Tutte le volte che I'eq. 1.1 ndene rispettata, Si
parla di campionamento incoerente e I'elaborazione depgamrichiede tecniche
di finestratura particolari.

Per i progetti presentati in questo lavoro di tesi, si € semmmorso al campiona-
mento coerente, sia in fase di simulazione che di misurazibnparticolar modo,
'equazione utilizzata é stata:

M M_k

doveM e sempre il numero di campioni desiderat@,ed fs le frequenze di ingresso

e di campionamentds un numero intero e primo (ad esempio 1, 3, 33 ecc.ped
un numero intero: sa = 2 si eccita il convertitore alla max frequenza (Nyquist), se
a =4 si lavora a meta della massima frequenza e cosi via.

Nei paragrafi seguenti, verranno rapidamente introdotirametri piu importanti
deducibili dallo spettro della sinusoide ricostruita dampioni digitali.

1.2.1 SINAD

Il SINAD (Signal to Noise And Distortion ratio) e definito canmil rapporto fra la
potenza della fondamentale e la somma di tutto il rumore k& di$torsione. In
termini di ampiezza, il SINAD é calcolato come segue:

2

Afondam
SINADgg = 10- Log (1.3)
Z (Ar%oise + Agist)

1.2.2 ENOB

Lo ENOB (Effective Number Of Bits) e I'effettivo numero ditbdel convertitore e
tiene in considerazione tutti gli elementi che degradanaréstazioni del’ADC. Si
calcola a partire dal SINAD come segue:

SINADgs —1.76
6.02
Tanto piu questo numero si avvicina alla risoluzione nomein@nto piu il converti-

tore si avvicina all'idealita.

ENOB = (1.4)
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1.2.3 SNR

Lo SNR (Signal to Noise Ratio) € il rapporto fra la potenza skginale di ingresso
ed il rumore all’'uscita del convertitore. In termini di arepkaA si ha:

SNR = 20. LogA/:“—'_” (1.5)

1.2.4 THD

Tutte le non-linearita del convertitore generano distarsi che si evidenzia nello
spettro tramite I'insorgere di armoniche della fondamientaHD é definito come
il rapporto fra la somma delle potenze delle armoniche e tanza del segnale. In
termini di ampiezza:

2 .
THD = 10- LOQLW (1.6)
in

Tanto piu piccolo &€ THD, tanto piu lineare ¢ il convertitore.

1.25 SFDR

E’ un altro parametro che misura la linearita del converif®@purious Free Dynamic
Range). E’ definito come il rapporto fra la potenza della soméntale e la potenza
dell'armonica piu evidente. Considerando le ampiezze:
_An

Aarnnnican\ax

SFDR= 20- Log (1.7)

Piu il convertitore € lineare, pit SFDR é alto, perché misaranno le componenti
distorsive.

1.2.6 SFSR

E’ definito come il rapporto fra 'ampiezza del segnale diregso ed il fondo-
scala del convertitore. Durante il test di analisi armonitaegnale di ingresso ha
un’ampiezza inferiore al fondo-scala per non rischiareadstturare il convertitore.
In questo caso, lo SFSR (Signal to Full Scale Ratio), venesgoesso in dB, assume
valore negativo.
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1.2.7 Figura di Merito

La Figura di Merito (FoM, Figure of Merit) € un indice che cense, entro certi
limiti, di paragonare convertitori aventi architetturepesifiche di progetto diverse.
In letterature sono riportate molte definizioni. In questeoro é stata utilizzata I'e-
spressione indicata in [5], che fornisce una misura dedfgia consumata per passo
di conversione.

FoM (1.8)

Power J
2ENOBr—tn . 2. £, conv

1.3 Analisi Code-Density

Un ADC possiede una funzione di trasferimento a gradini,eamstrato in Fig. 1.1.

| centri delle celle di quantizzazione sono tutti allineatrcio, tipicamente, invece
dei gradini, si preferisce rappresentare solo la retta oisze i centri. A causa delle
non-linearita del convertitore, le soglie di scatto fraédle si spostano, causando lo
spostamento dei loro centri. Al fine di capire quanto digant convertitore reale da
quello ideale, si esegue I'analisi Code-Density (CD).

Il test viene effettuato fornendo all’ADC una sinusoide stogendo, a partire dai
campioni di uscita, I'istogramma rappresentante le oetae per ciascun codice. A
partire da questo e supponendo che la caratteristica dettimgnto dell’ADC sia
monotona, si possono ricavare le soglie di scatto fra ura delquantizzazione e
I'altra. L'ampiezza della sinusoide € tipicamente maggidel range di ingresso del
convertitore, in modo da definire correttamente le celleuwdirgizzazione estreme.
Se la funzione di trasferimento e fortemente degradata datgsaturazione, & co-
munque possibile eseguire il test con una sinusoide di aazpi@feriore, permetten-
do, quindi, di effettuare anche l'analisi armonica sullessh sequenza di campioni
digitali.

La funzione di trasferimento pud essere determinata ctenéo una rampa che
esplori tutto il range di ingresso del convertitore. Queasthiede, perd, un banco
di misura dedicato, come ad esempio tecniche servo-logmalisi CD utilizza, in-
vece, lo stesso banco di misura dell’analisi armonica.
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Nei paragrafi seguenti, verranno richiamati i principaligmaetri che descrivono le
non-linearita di un convertitore, facendo sempre rifenioealla Fig. 1.1.

1.3.1 Offset

L'offset & una traslazione rigida della caratteristica.ilR®nvertitore presenta solo
questo errore, come in Fig. Fig. 1.1.b, i centri delle celeangono allineati e la
retta che li unisce é parallela a quella del caso idealetrndé larghezza delle celle
intermedie rimane inalterata. Il valore dell’offset € latdinza fra le rette associate alla
caratteristica ideale e reale. Se lo spostamento & ecoesspud avere la perdita di
codici ad un estremo della caratteristica, dipendenteendaitsegno della traslazione.
Per questo motivo, l'offset viene espresso in termini di LE&8ast Significant Bit).
L'offset & recuperabile tramite opportuna compensazione.

1.3.2 Guadagno

L'errore di guadagno comporta una variazione nella peraldefia retta. In Fig. 1.1.c
€ rappresentato la caratteristica affetta dal solo eriagaatiagno. Ancora una volta,
i centri delle celle sono allineati, ma la loro larghezzaavaispetto al caso ideale.
Anche I'errore di guadagno puo essere compensato tranp@iyma procedura.

1.4 INLe DNL

Nel caso piu generale possibile, le deformazioni dellattaistica portano i centri
delle celle a non essere allineati. Inoltre, la larghezz&\da cella a cella. In questo
caso, una volta corretti gli errori di offset e di guadagno yia numerica, la ret-
ta interpolante viene calcolata scegliendo uno fra i setj@@procci: best-fit, che
consiste nella minimizzazione dell’errore quadraticqpue end-point, che consiste
nell’'unione dei due punti estremi della caratteristica.

La non-linearita integrale (INL, Integral Non-Linearit)a deviazione di ogni centro
cella rispetto alla retta interpolante calcolata. Tipieae, si riporta solo il massimo
valore in LSB.



10 Capitolo 1. Parametri degli ADC

La non-linearita differenziale (DNL, Differential Non-hearity) e la differenza fra
la larghezza di ogni cella di quantizzazione reale ed idehehe in questo caso,
tipicamente viene indicato solo il valore massimo in LSB.
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Figura 1.1: Funzione di trasferimento degli ADC
con il solo errore di guadagno; d) caso generale.

d)

. a) idedecon il solo offset; c)






Capitolo 2

Architettura del convertitore per
medie frequenze

2.1 Introduzione

In questo capitolo verranno presentate le scelta aralmiéditche contraddistinguono
il convertitore per medie frequenze. In tabella 2.1 sonortgie le specifiche salienti
del convertitore. Nei paragrafi seguenti, verranno preseinvari blocchi seguendo
un percorso gerarchico dall’alto al basso. Partendo deliitettura scelta per il con-
vertitore complessivo, si scendera passo passo fino adzeraiogni singolo blocco.
Una volta presentata la versione classica, verranno ioti®de scelte eseguite per

Parametro Progetto 1
Risoluzione nominale 6 bit
Frequenza di conversiong¢ 125 MSps
Range segnale di ingresso 0.5 Vpp
Tensione di alimentazione 1-1.2V
Tecnologia ST90nm

Tabella 2.1: Specifiche salienti del convertitore per méaiguenze.
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limitare il consumo di potenza, discutendone vantaggi etsegi rispetto al punto
di partenza.

2.2 Convertitore complessivo

Tipicamente, il ciclo completo di un singolo convertitorAfSadn bit & costituito di
N+ 2 passi: un primo passo per acquisire il dato da convertitel passi di conver-
sione seguendo I'algoritmo di ricerca binario classicosiderando di memorizzare
anche il bit meno significativo nel registro SAR. La prima géfitazione riguar-
da proprio la sequenza delle operazioni. Il convertitorplémentato utilizzan+ 1
fasi, perché lo LSB viene prelevato direttamente dal coatpae senza passare dal
SAR. A differenza di architetture a pipeline, prima di pateminciare ad elaborare
un nuovo campione il SAR deve necessariamente aver comm@ata convertito il
campione attuale. Da quanto detto, indicando €ola frequenza di conversione e
con fek la frequenza del segnale di clock che cadenza l'algoritmmdversione, si
ottiene:

fox = fs- (N+1) (2.1)

Considerando le specifiche del convertitore, la sua imptéazéone in un singolo
stadio darebbe luogo ad un frequenza di clock di 875 MHz. tsallp tale valore
di difficile gestione, si & preferito utilizzare I'architeta interallacciata proposta in
Fig. 2.1. Si tratta di sette convertitori SAR (slice) basatl’algoritmo di ricerca sem-
plificato ed operanti ognuno con frequenza di conversiod28iMSps. Tale cascata
e ciclicamente temporizzata in modo che I'algoritmo di o§DiC sia ritardato di una
fase rispetto a quello della slice precedente. Complessnte, ad ogni periodo di
clock uno ed uno solo dei convertitori ha terminato la cosiegre. Tramite il blocco
P/S si seleziona I'uscita di questo unico ADC e la si memarizel registro esterno
che, quindi, opera alla frequenza di conversione. La dialigene gestita passando
da una slice all’altra un bit di star§{;) che identifica I'inizio del ciclo di conversione
per quello stadio.
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Figura 2.1: Architettura time-interleaved del convergto

Si puo subito verificare il primo beneficio apportato dafj@itmo semplificato. In-

fatti, in una architettura time-interleaved il numero dedlice deve essere pari al
numero di passi di cui € composto il ciclo di conversione. telta fatta consente
quindi di eliminare un sub-convertitore, permettendonduidi risparmiare potenza.

2.3 Singolaslice

Ogni singola slice & un convertitore SAR. In Fig. 2.2 & mastla schema a blocchi
dell'architettura. Il segnal¥, viene campionato da un Sample-and-HdbdH ) per
ottenere il campione analogico da convertite Tale valore viene confrontato da un
comparatore QOMP) con il riferimentoVa. Tale riferimento viene generato da un
convertitore digitale-analogicd@C) a partire dai bit fornitigli dal registr@AR. Il
risultato del confronto aggiorna di volta in volta la configzione dei bit di uscita
e quindiVa che ad ogni passo del ciclo approssima sempre meglio il cara@na-
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Figura 2.2: Schema a blocchi generale di un convertitore 8d\&goritmo di ricerca.

logico.

L'anello costituito dai blocchCOMP, SAR e DAC, temporizzato dal segnale di clock,
CK rappresenta il percorso critico del sistema. Infatti, affilil SAR aggiorni cor-
rettamente il suo stato, & necessario cl@@IMP fornisca nel tempo utile un valore
logico corretto. Cio & possibile selAC stabilizza per tempé, una volta che iIBAR

si & aggiornato.

Fra le varie architetture che implementano ogni singoledio é stata scelta quella
che garantisce la massima velocita di elaborazione. |l dgo@amento é stato poi
eseguito con l'obiettivo di limitare il consumo di potenza.

2.4 Architettura del DAC

L'architettura del DAC € a capacita commutate completaméifferenziale. In Fig.
2.3 é mostrata la classica struttura costituita dalle duiichaapacitive a peso bi-
nario. Il sistema si basa sul principio di conservaziondadsdrica. Durante la prima
fase (acquisizione), gli interrutto8;, e S, sono chiusi, quindi i piatti interni delle
matrici capacitive sono al potenziale di modo comune dehalkegdifferenziale di
ingresso \¢). | piatti esterni della matrice superiore (matrice pwesitivengono col-
legati aVi, (porzione positiva del segnale di ingresso), mentre laiogatnferiore
(matrice negativa) viene collegata/g (porzione negativa del segnale di ingresso).
Le fasi successive corrispondono alla decisione dei bipidasignificativo (MSB) al
meno significativo (LSB)S,, e Si, vengono aperti, mentre gli interruttqsi e n; ven-
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Figura 2.3: DAC differenziale a capacita commutate.

gono collegati a potenziali che dipendono dalla configurazidei bit provenienti dal
SAR. Per 'MSB, tale configurazione e 100000, mentre pet iflbpeso 5 la configu-
razione dipende dal valore di MSB. Supponemd8B = 1, la configurazione per il
bit di peso 5 e 110000. In tabella 2.2 sono riportati i potainai cui vengono collegati
gli interruttori durante queste tre fasi e sotto l'ipotestdM SB = 1 ed essendd ange

il range di ingresso del convertitore. Ad ogni passo dendi® la configurazione
degli interruttori modifica la distribuzione di carica fra ¢apacita, pur mantenendo
inalterato il valore complessivo accumulato durante la éisacquisizione. Essendo
i piatti interni flottanti, il loro potenziale si sposta cdrcambio del profilo di carica
nelle matrici. Per una generica configurazione degli iotesri ed ignorando le ca-
pacita parassit€, eCc, i potenziali div, V,, eVy (tensione differenziale all'ingresso
del comparatore) sono espressi dalle eq. 2.2, 2.3 e 2.4.

V, n :
Vo idele = —Vinp+Ve+ 46‘;9[ zla-z*l—l ] (2.2)
i=
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interruttore acquisizione| decisione MSB| decisine bit peso 5
MSB=1

P Vip V + e Vi Viae

Ps Vip Ve — \% Ve+ \%

pp i=4,..0 Vip VC_\% VC_\%

Ne Vin Ve + \% Ve — \%

N Vin Ve — \% Ve + \%

n i=4,...,0 Vin VC_\% Vc—\%

Tabella 2.2: Potenziali associati agli interruttori del©Aurante alcune fasi del ciclo
di conversione.

Vi n :
Vnfideale = _Vinn +Vc+ 4ra;gne ' [ Zlbi : 2l71 -1 ] (2-3)
=
d-idesle = ind + 75 i; i :

In Fig. 2.3 sono rappresentati anche gli elementi parassitcapacitédC, modella

tutti i contributi fra i piatti interni dei due banchi versoassa, come la capacita di
ingresso del comparatore, i termini parassiti di layoutiddgmenti capacitivi e delle
linee di metallo div, eV, la capacita parassita associata agli interrutggie Syn.

Il termineC; modella la capacita parassita fra le pist&gleV,,. Dal momento che il
DAC occupa un’area particolarmente estesa e che tali pidieasnano capillarmen-

te dentro tale ared&;; ha tipicamente una incidenza notevole. Considerando anche
I contributi di C; e Cy, I'effetto sulla funzione di trasferimento del DAC e quello

di un errore di guadagno, come mostrato dall'eq. 2.5 inN@ la risoluzione del

convertitore.
Vd-parassiti = %ﬂcc Vd-ideale (2.5)
1+ g
Considerando la sola fase di acquisizione, si pud ossepladl DAC capacitivo
svolge la funzione di inseguimento del segnale differdazdaingresso. Il passaggio

alla prima fase decisionale, invece, porta il DAC a congelacampione acquisito
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conservando la carica accumulata in fase di acquisizioaequ2sto punto di vista,
quindi, l'architettura a capacita commutate consente gilémentare direttamente
anche la funzionalita del sample-and-hold, permettenelininazione del blocco
dedicato a tale funzione.

2.5 DAC modificato

La linearitd del DAC dipende direttamente da quella degdivednti capacitivi che
costituiscono le due matrici. Inoltre, elemento fondaraleng il grado di variabilita
al processo ed al matching degli stessi elementi. La tegi@loette a disposizione
sia elementi capacitivi di tipo MIM (Metal Insulator Metathe MoM (Metal oxide
Metal). Come specificato in [1], i dispositivi MIM possiedpmuin comportamento
migliore al processo ed al matching, a fronte di una maggiooeipazione d'area. In
tal senso, la tecnologia utilizzata permette di recupegoiEhé dispone le capacita
MIM oltre l'ultimo strato di metallo e permette la realizzeze di dispositivi rea-
lizzati in substrato direttamente sotto. Altro elementawfe delle MIM é il minor
valore di capacita parassita, perché impatta direttanmile prestazioni di architet-
ture a capacita commutate entrando in gioco nelle equad@riilancio di carica.

Il valore dell’elemento capacitivo incide direttamentdiawariabilita al matching e
sul rumore. Maggiore € il valore e minore € I'incidenza detechang e del rumore ter-
mico integrato. D'altra parte, la resistenza propria degérruttori e le capacita for-
mano un filtro RC che incide sui tempi di assestamento dengi@k sui piatti delle
capacita stesse. Il caso peggiore si ha in corrisponderizafdse di acquisizione,
durante la quale la matrice capacitiva offre il massimo nalerso gli interruttori
Sip edSiy. Per garantire la necessaria velocita di assestamentoogtopp scegliere
un valore ridotto.

Queste esigenze contrastanti possono essere mitigateerido alla tecnica di mer-
ging degli elementi capacitivi presentata in [2]. Gli eleigpossono essere fusi a
coppie per formare un nuovo elemento avente lo stesso vdiapeelli di partenza.
| potenziali ai capi del nuovo elemento devono sempre as®linealore medio dei
corrispettivi potenziali che ad ogni istante si presentancapi degli originari. Non
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origine | fusione possibili potenziali

3Co | 16Co |Vign Vet gE Vo=
16Co | 8o |Vigm Ver-g= Vo— =
8Co 4Co Vip/n Vc"‘\% Vc_\%
4CO 2CO Vip/n Vc"‘\% Vc_\%
2o | Co [Vign Vet 3= Voo g
Co+Co| Co |Vigm Ve 5= Vg

Tabella 2.3: Tecnica di merging adottata degli elementacapi.

ci sono particolari vincoli nella scelta delle coppie, manddo pit opportuno trovato
e quello indicato in tabella 2.3, nella quale sono anchetdpia possibili potenziali
che i piatti esterni possono assumere. Caso particolareaggruppamento dei due
elementi singoliCy. Mentre in tutti gli altri casi il nuovo elemento conservaoiten-
ziali degli originari, per questo specifico compare anclpeiénzialé/;. Cio é dovuto
al fatto che nell'architettura classiea assume valori 1 durante la decisione dell'LSB
e -1 durante tutte le altre fasi decisionali, merggesempre -1. Conservando inalte-
rato il valore dell’elemento capacitivo, questa tecnicasamte di dimezzare il carico
complessivo di ciascuna matrice, con beneficio sul tempestistamento dei poten-
ziali. Inoltre, un minor carico capacitivo si traduce in umor consumo di potenza
da parte della logica che controlla tale carico. Viceversantenendo inalterato il
carico complessivo, il valore dell’elemento capacitivadpmssere raddoppiato, con
beneficio sulla variabilita al matching e sul rumore. In R2g4 é rappresentato |l
DAC modificato con la tecnica accennata.

2.6 Implementazione degli interruttori di modo comune

Come accennato nella sezione 2.5, la resistenza intrinisggainterruttoriS, , ed Sy,
influisce sul tempo di assestamento del potenziale di moamnoeV; ai piatti interni
delle matrici capacitive. Da questo punto di vista, I'implentazione degli interruttori
con semplici dispositivi MOS richiede larghezze elevats lseneficio sulla velocita.
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Figura 2.4: DAC modificato secondo la tecnica del mergingcapo.

D’altra parte, la carica immagazzinata dal DAC durante $& fdi acquisizione viene
alterata dalle iniezioni che si verificano ogni volta cheigterruttori si spengono.
Da questo punto di vista, quindi, i dispositivi MOS che impintano gli interruttori
dovrebbero avere larghezze limitate, con beneficio sulwoosdi potenza. Essendo
il DAC completamente differenziale, solo la differenza drica iniettata fra i due
rami pud causare un errore nella conversione. Da tale punistd, quindi, assume
rilevanza il contributo del mismatch. Dal momento che largita di carica iniettata
dipende dalla polarizzazione del dispositivo, un ulterisorgente d’errore € I'in-
fluenza del segnale analogico di ingresso sui rami di useit®AC, come spiegato
nella sezione 2.7.

Per raggiungere i requisiti di velocita, consumo e funZitael DAC, si e utiliz-
zata la struttura rappresentata in Fig. 2.5, ottenuta ntadifio quella descritta in
[3]. Durante le fasi decisionaliGK = 0), l'interruttore principaleS; /1, € spento e
la capacit&C immagazzina un potenzilae di cir¥gy — Vinr, In cui Vi € la tensione
di soglia diM7. Durante la fase di acquisizione, la tensione di gat8 gk, € im-
postata dalla magli€K, C, M3 ad un valore di circa\gy — Vinr, Maggiore rispetto
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Figura 2.5: Implementazione degli interrutt&i, ed Sy,.

all'alimentazione. | dispositivi M4, M5 ed M6 prevengono M2 M3 dalla rottura.
Inoltre, & presente, anche se non rappresentato, un secoodibo per innalzare |l
potenziale di tasca di M3 durante la fase di acquisizionpicdimente, gli interrut-
tori con innalzamento del potenziale di gate vengono implaati con architetture
aVgs costante. Tali architetture prevedono l'utilizzo di disjtivi ad ossido spesso
nella logica di controllo dell'interruttore principale.i@porta, tipicamente, ad un
maggiore consumo di potenza associata alla maggiore tagmassita di gate. La
soluzione implementata, invece, utilizza solo dispostis ossido sottile, che per-
mettono maggiore velocita di transizione ed un minimo rispa sul consumo.
Durante la fase di acquisizione, nella quale il poten2iglay; viene innalzato oltre
Vud, 1 dispositiviM5 ed M6 fungono da resistenze per polarizzare il gaté8i ad
un valore tale da non romperne l'ossido. In questo frangsnterma un percorso
conduttivo fraVyg e V. attraverso il quale scorre una debole corrente, la cuigentit
dipende unicamente dal valore resistivo offertoMia ed M6, quindi dal processo.
Il dimensionamento di questi dispositivi &€, quindi, da #éfare tenendo presenti le
esigente contrapposte di velocita del circuito complessivdi limitazione di detta
corrente.
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Figura 2.6: Circuito di ingresso durante la fase acquiseialel DAC e sua
semplificazione.

2.7 Banda diingresso

Il circuito di ingresso della slice e rappresentato in Fi§. Durante la fase di acqui-
sizione, gli interruttorip; ed n; di Fig. 2.4, schematizzabili con la propria resisten-
zaRgyy, formano, con il rispettivo elemento capacitig, un blocco di 32 elementi
in parallelo. Linterruttore di modo comune € chiuso, quigdrappresentato dalla
resistenzeRs1pn. Per uno studio alle basse frequenze, si considera il tiragm-
plificato di Fig. 2.6. La funzione di trasferimento (FdT) Wa e Vo1 consente di
capire come il segnale analogico viene trasferito al pistfperiore delle capacita.
L'espressione di tale FdT é:

Vout1 . 1+ SSZCoRs]_p
Vin 1+ $32Co(Rs1p + Rsw)
In Fig. 2.7 é rappresentato sia il diagramma asintotico thisultato della simu-
lazione del modulo dFdT;. Lindicatore verticale e posizionato alla massima fre-
quenza del segnale di ingresso, alla quale l'attenuaziamdl& Questo indica che

il sistema ha sufficiente banda di ingresso per campionarettaimente il segnale.
La funzione di trasferimento (FdT) f\,, e Vo2 consente, invece, di capire come |l
potenziale sull'armatura interna dell’elemento capaaitiene influenzata dal segna-

FdT; =

(2.6)
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Figura 2.7: a) Diagramma asintoticofedT;. b) FdT; ottenuta da simulazione

le di ingresso. Questa problematica nasce dall’assenzalilbaco di S/H dedicato.
Esso, infatti, fornisce un segnale costante che vienedgudisaccoppiato dal modo
comune proprio dalla capacita del DAC. Nella struttura petg, invece, il segnale di
ingresso al DAC é variabile nel tempo e, attraverso la cédaairiva sull’armatura
opposta come indicato dalla seguente espressione:

FdT, — Vout2 _ S32CoRs1p (2.7)
Vin 1+ 532Co(Rs1p + Rsw)
In Fig. 2.8 é rappresentato sia I'andamento asintotico helato diFdT,. Alle alte
frequenze, le capacita parassite degli interruttori dahimwo contributo, trascurato
nell'eq. 2.7. Alla massima frequenza di ingresso, si ha ttemaazione di un fattore
10 (-20 dB circa) nel caso peggiore. Cio significa che il DA@Gp@na il segnale di

ingresso sporcato da una sua copia attenuata e sfasata gliaeb0

2.8 Interferenza fra slice

L'architettura interallacciata del convertitore comgies pone un problema di in-
terferenza fra due slice consecutive. In Fig. 2.9 € mosteagestione delle fasi di
conversione fra le varie slice. Mentsgce esce dalla fase di acquisiziorsbice 1 Vi
entra. Quando gli interrutto§ 1 € ;1) si chiudono, si instaura un flusso di cor-
rente fraV; e Vi, per compensare il profilo di carica IDAC;; 1. Tale corrente genera
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Figura 2.8: a) Diagramma asintoticofedT,. b) FdT, ottenuta da simulazione

Figura 2.9: Fenomeno di interferenza fra slice.

nei nodi comunV;, e V{ dei picchi di tensione. Dal momento di tutti gli interruitor
Svengono pilotati nello stesso istante, il tempo di ritandivinsecoAt degli interrut-
tori fa si cheDAC; campioni il valoreV;,(t1 + At) — V{(t1 + At). Avendo i picchi di
tensione verso opposto, in tale differenza essi si somndgterminando un errore
nel campionamento che non é piu possibile recuperare.
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2.9 Comparatore

Tipicamente, il comparatore € costituito dalla cascatandi o piu stadi di amplifi-
cazione e un latch, come indicato in [4] [5]. La fase di amgdifione necessita di
velocita, percio si scelgono architetture a basso guadadgga banda. Il latch deve
rigenerare il segnale analogico di uscita dal DAC in unotdigj percio si imple-
mentano architetture con retroazione positiva contlitati un segnale di clock. Nel
lavoro proposto, gli stadi di amplificazione sono stati résiced il latch rigenerativo
e stato collegato direttamente a valle del DAC, consentendaotevole risparmio di
potenza.

La scelta dell’architettura del latch rigenerativo é sesteguita tenendo presenti i vin-
coli di velocita e di consumo. In Fig. 2.10 viene raffiguratassthema ed il principio
di funzionamento del comparatore. Quando il cl@ & alto CK = 0), il transistor
di codaM4 é spento mentre i dispositiM5 sono accesi. Il comparatore viene portato
in una condizione di reset nella quale entrambe le uscitersapo basse e non c'é
consumo di corrente oltre quello di leakage. Durante guiast gli ingressi, ovvero
i potenziali di uscita del DAC differenziale, si assestaheadore finale, shilanciando
il potenziale di gate della coppia di ingressti. Nello statoCK = 0, I'accensione
di M4 e lo spegnimento dedlil5 abilitano la rigenerazione del segnale differenziale
presente all'ingresso in quel momento tramite la retraezjoositiva formata dai dis-
positiviM2 eM3. Dal momento in cui la retroazione si € innescata, nessliterdoue
variazione dei potenziali di ingresso viene elaborataabDig questa fase i potenziali
V si muovono rapidamente verso massa, ma non la raggiungarest@induce un
limitato consumo di corrente statica che dipende dalla izaotk di lavoro dei dis-
positiviM1 eM4 e quindi dal processo. In questa architettura, il prirfleigansumo
e quello dinamico che si registra durante le transizionimafase all’altra.

2.10 Interazione comparatore-DAC

La retroazione positiva del comparatore, utile e necesseai rigenerare un signale
differenziale anche di piccola entita in uno digitale, induwei nodi interni del com-
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Figura 2.10: Comparatore: a) Architettura; b) Principidutizionamento.

paratore stesso escursioni elevate in tempi molto bretign2.11, sono raffigurati la
coppia diingresso del comparatore ed i due rami del DAC clessal si interfacciano.

| potenzialiVy, proprio a causa della natura del comparatore, eseguorsaursione

di poco inferiore a/yq in un lasso temporale molto breve. Tramite la capacita paras
sitaCyq, tale variazione induce una corrente verso il DAGno) che ne modifica

la distribuzione di carica. Essendcyq dipendente dalla variazione della tensione
ai suoi capi ed essendo l'uscita del DAC uno dei nodi coinvAlcqg € asimmetrica
fra i rami del DAC, quindi lo € anch&iiorno, Che agisce asimmetricamente sui due
banchi capacitivi. Inoltre, essendo la tensione di us@laDAAC dipendente ad ogni
passo del ciclo di conversione dal segnale analogico dessgr, si pud concludere
che I'errore introdotto d#iiorno dipende dal segnale da campionare.

Una valutazione dell’errore introdotto puo essere fattesimerando che ad ogni pas-
so decisionale i nodiyx eseguono due transizioni opposte: una verso il basso quando
il comparatore entra nella fase di rigenerazione ed unarissepposto quando ne
esce ed entra nella fase di reset. Essendo tali fronti catigiede relative iniezioni di
carica non si compensano, perché ad ogni fronte cambiafilgpdd carica e quindi

i potenziali di uscita del DAC. Le eq. 2.8 e 2.9 modellano,lense in modo quali-
tativo, I'effetto, sul DAC adn bit e modificato, delle iniezioni di carica conseguenti



28 Capitolo 2. Architettura del convertitore per medie frequenze

Figura 2.11: Interazione comparatore-DAC: principio diZionamento.

all'ingresso nella fase di rigenerazion&Qq_i—rig) € nella successiva fase di reset
(AQqg_i_res) SUVy €V, in un generico istante decisiongjalel ciclo di conversione.

n

1 n
Vd-j dec = Vd— jideale + ic, [i_JZHAQd—i—res - i; AQd—i—rig] (2.8)

n

l n
Ve j dec = Ve jideale + ic, [i_JZHAQd—i—rs— i; AQd—i—rig] (2.9)

Essendo le iniezioni diverse istante per istante, la caes@ua modifica il valore di
Vy e diV; ad ogni passo decisionale, introducendo un errore.

2.11 Registro SAR

Questo blocco implementa 'algoritmo di ricerca binariamtrollando gli interruttori

n e p; di Fig. 2.4 . Ad ogni passo, & necessario che il vettore di bitodtrollo
sia completamente stabilizzato affinché il DAC fornisca€ita sulla quale il com-
paratore deve decidere. Risulta quindi fondamentale meteachitettura piu veloce
nell'assestare il vettore di controllo. In [6] vengono etsite alcune soluzioni ar-
chitetturali.

Lo schema classico, mostrato in Fig. 2.12, utilizza un tegis scorrimento per tem-
porizzare la sequenza di conversione (REG SEQ) ed un registrmemorizzare i
dati (REG COD). Ad ogni passo decisionale, I'ipotesi suldzitdecidere e eseguita
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Figura 2.12: Architettura classica e percorso critico.

da REG SEQ pilotando I'ingresso S/R (set/reset) del flip-{fFeip) interessato. Nel-
lo stesso istante, questo stesso FF abilita I'acquisizitahéit precedente. In questo
tipo di architettura, la fase di acquisizione é dettata dallgudi ipotesi, definendo,
quindi, il percorso critico mostrato in Fig. 2.12.

La versione proposta in [6] per velocizzare il SAR é rappnesta in Fig. 2.13. In-
vece di due registri, questa versione utilizza una soladiddip-Flop JK (FF-JK) a
formare una sorta di percorso diretto ed una rete di porielHegdisposte a formare
una sorta di retroazione. Durante la fase di acquisiziané,itFF-JK vengono im-
postati con uscita bass®;(= 0). Conseguentemente, tutti i segrglicommutano
al valore alto B = 1). Al primo fronte di salita diCK, che definisce l'ingresso nel
passo decisionale di MSB, il primo FF-JK si trova in statoatnenutazione o di set,
dipendentemente dal valore di COMP OUT. In entrambi i cabafyss = 1, che
corrisponde all'ipotesi sul bit piu significativo. Di congeenza, il FF-JK successivo
si porta nello stato di commutazione o di set (sempre dipgedeente da COMP
OUT). Al successivo fronte di salita di CK, che definisceifin del secondo passo
di conversioneQuss registra la decisione sul bit piu significativuss—1 Si por-
ta alto e di conseguen#d,sz = 0. Da questo momento in poi, il primo FF-JK non
vede piu alcuna transizione del segnale CK, quindi il sutbgiaulta congelato. In
Fig. 2.14 sono raffigurati gli andamenti di alcuni segnalip& notare che, mentre
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Figura 2.13: SAR modificato: architettura.

il vettore Q si sviluppa per approssimazioni successive, il vet®medica il passo di
conversione, quindi essi formano il vettore di controllb@AC. In questa soluzione,
il percorso critico coinvolge due porte logiche ed un FF4dtgliorando, quindi, le
prestazioni della soluzione classica. In Fig. 2.15 e raggor@ta I'architettura com-
pletamente sincrona utilizzata [7]. Sia il ramo diretto goello di retroazione sono
formati da Flip-Flop di tipo D (FF-D). A differenza delle salioni precedenti, en-
trambe le catene operano con lo stesso clock (CK). Trantiteogéiche combinatorie
(CLD; e CLF), ad ogni periodo si genera il valore che dovra assumereitaislel
FF-D nel periodo successivo. Questo consente un grandgmgpdi potenza, infatti
le reti logiche hanno un intero periodo di CK per impostareaiore logico corretto,
permettendo, quindi, un notevole rilassamento sulle dgioan Inoltre, il percorso
critico e costituito da un singolo FF-D, riducendo, quingi,minimo il ritardo di
elaborazione del SAR. Le reti combinatorie sono statezzaie per generare segnali
R e Q; con 'andamento rappresentato in Fig. 2.14.
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Figura 2.15: Architettura completamente sincrona.






Capitolo 3

Misure effettuate

3.1 Introduzione

In questo capitolo verranno presentati i risultati dellsuné effettuate sul converti-
tore per medie frequenze. Al fine di eseguire i test con lareniazione disponibile
ed implementare qualche semplice elaborazione softwaistéma & stato corredato
di alcuni semplici blocchi dei quali verranno presentatita funzionalita e I'even-
tuale impatto sulle misure.

Al fine di identificare punti di forza e debolezze del sistemalementato, sono stati
condotti test a singolo tono di analisi armonica e densitéodice sia sulla singola
slice che sul convertitore completo.

Il convertitore proposto € stato realizzato utilizzanddelenologia ST 90nm GP. In
Fig. 3.1 @ mostrata la foto del chip. In Fig. 3.2 &€ mostratzleeda utilizzata per i test.
Si possono riconosce le varie sezioni per la generaziongeskione dei segnali di
ingresso ed uscita del convertitore stesso. |l segnalaaidale viene fornito tramite
una pista differenziale adattata. Il clock interno € otteraguadrando un segnale si-
nusoidale con un opportuno ricevitore. | bit di uscita vamg@rima scalati su una
tensione di 3 V e poi elaborati da un analizzatore di staiiclq@g.SA). | riferimenti
del DAC vengono generati e forniti direttamente dalla sehédnterruttore di start
viene utilizzato per inizializzare I'interleaving dellécg nel punto corretto.
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~0.65mm

~1lmm

Figura 3.1: Foto del chip.

segnale analogico di ingresso
segnale CK
Alimentaz della PCB

iferimenti per il DAC

Corrente di Rif,

Alimentaz. ADC

Sonde del LSA Interruttore di sta
Level-Shifter ADC 125MSps

Figura 3.2: Scheda utilizzata per i test.
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3.2 Decimatore

Il chip e stato progettato per interfacciarsi con la schedla sjuale e alloggiato uti-
lizzando la logica CMOS. Alla frequenza di campionament®5(MSps), i segnali
digitali di uscita, affetti da sovraelongazioni e riflessigotrebbero non essere inter-
pretati correttamente dalla strumentazione (LSA). Pesigueotivo sul chip é stato
implementato un decimatore digitale con fattore 32, comstrato in Fig. 3.3.
L'effetto sul segnale di uscita dellADC & quello di un sedorcampionamento alla
frequenza di 1281Sps/32. Volendo una sequenza di uscita compostildampioni
coerenti, la frequenza del segnale di ingresso espred&qdal2 si modifica come

segue:
32M k

fin = =2
32-M
E’ possibile ricostruire lo spettro dei campioni decimagiaatire da quello dei cam-
pioni in uscita dal’ADC. Considerando il numero di campianziché la frequenza,
in uscita dal DAC lo spettro € rappresentato nellintexvéd,...,32M/2]. Il nuovo
campionamento suddivide tale intervallo in 32 finestre diefisioneM /2, i cui con-
tributi frequenziali vengono proiettati nel primo intellea Come mostrato in Fig. 3.3,
ipotizzando che il termine fondamentalg disti k codici da 3M /2 ed appartenga

all'ultima sotto-finestra, il decimatore riporfg, a distanza dk codici dall’origine.

fs (3.2)

3.3 Correzione dell'offset

Nella logica di test € stato implementato un sistema di ifieatione che indica che
indica a quale slice appartiene il campione digitale ditastiivettore di uscita, quin-
di, & costituito di 9 bit: 6 corrispondono al campione e 3 iodno la slice. Questo
sistema consente di eseguire la misurazione dell’'offsegdi slice. L'analisi armo-
nica sara eseguita sulla sequenza di campioni compensati.

La metodologia di misurazione dell'offset adottata camsisel calcolare, per ogni
slice, la media dei campioni di uscita associati ad un segiiferenziale di ingresso
nullo. L'offset da compensare € la differenza fra tale mesial suo valore ideale.
In Fig. 3.4 sono presentate le sinusoidi, alla frequenzaydjuiét, ricostruite sai dai
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Figura 3.3: Effetto del decimatore.

CK

campioni non compensati che corretti. Si pud notare comeaapioni non cor-
retti si ricostruisca una curva che appare piu spessa. Qeedovuto al fatto che
da ogni slice si ricostruisce una sinusoide traslata dgrmffset. Applicando la
compensazione, lo spessore diminuisce, perché tuttelsai ricostruite vengono
traslate verso lo stesso valore medio. Il fatto che non engtt una sinusoide perfet-
tamente nitida indica che rimane una porzione di offset mnpensata. Inoltre, le
non-linearita che non vengono corrette dall’algoritmo alinpensazione utilizzato,
come il guadagno, contribuiscono ad inspessire la curva.

In Fig. 3.5 ed in Fig. 3.6 sono riportati gli spettri delle seqze di uscita non com-
pensata e compensata rispettivamente. Si puo notare cquaetadi ampiezza del
segnale di ingresso (stesso SFSR in entrambi i casi), la @osagione dell’'offset a
livello della singola slice permette di recuperare circabiireffettivo, infatti ENOB
passa da circa 4.17 a circa 5.13.

3.4 Mismatch fra slice

Le architetture interallacciate, presentando diversaliam parallelo, soffrono il mi-
smatch, perché introduce una piccola variabilita fra lesgazoni dei vari canali. In
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Figura 3.5: Spettro dei campioni non compensati.
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ok ENOB=5.1286 hit
SFSR=-1.9018 dB
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THD=-45.2206 dB
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Figura 3.6: Spettro dei campioni compensati.

Tabella 3.1: Contributi frequenziali dovuti a mismatchdemali.

Parametro Frequenza

offset Ke  k=123,...

skew and gai ifin+Kﬁ K=123,...

INL +nfip+KE  K=01...M-1 n=012...

[8] e [9] vengono presentati gli effetti del mismatch di effsguadagno, clock-skew,
INL e DNL sullo spettro di uscita del convertitore, indicame anche i contributi
frequenziali. In tabella 3.1 sono raccolte le espressiotaldcontributi, nelle quali
fs & la frequenza di campionamentd, e il numero di canali €, € la frequenza del
segnale di ingresso. Si puo notare come tutti i contribusivluppino intorno alla
frequenzd(ﬁ. L'offset introduce contributi solo alle frequenkés/M. Guadagno e
skew sono correlati fra loro e si localizzana-d;,, dai contributi di offset. Ragionan-
do in termini di frequenza normalizzata, avendo scklte 33 nell'eq. 1.2, le linee
introdotte da mismatch di guadagno e skew dist&f®3 da quelle di offset. Le li-
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nee corrispondenti a mismatch di INL sono localizzate aadisa+nfi, dall’offset.
Questo corrisponde ad un pettine le cui linee distano 3% thaina dall’altra e la cui
prima componente ha la stessa frequenza normalizzata dagoea e skew. In [9],
viene mostrato qualitativamente I'effetto del mismatcD@NL. In corrispondenza
della fondamentale ed alle frequeriié;, owvvero esattamente quelle di offset, si ha
l'insorgere di diverse componenti spettrali ad ampiezogssivamente minori.
Utilizzando queste espressioni e tenendo conto dellteffatrodotto dal decimatore,
e possibile ricostruire dove si localizzano i contributindismatch nello spettro di
uscita. In Fig. 3.7 € rappresentato uno zoom dello spettFigdi3.6 intorno alla fre-
gquenza fondamentale. La stessa figura indica anche la serdelte linee spettrali
piu evidenti. | contributi spurii dominanti hanno un’ampi@ variabile fra—50 dB.

e —60 dB; circa dovuti a variabilita di INL. In Fig. 3.8 é rappresentatno zoom
intorno ad una delle linee di offset. La linea piu sporgect®) ampiezza di circa
—40dBg, € legata all'offset. Le linee alla sua destra ed alla suatsi di ampiezza
di circa—55 dB, sono il risultato della sovrapposizione delle altre quasbrgenti.
Considerando che a queste frequenze I'effetto di DNL & otemaiinato e che la INL
ha contributi intorno a-70dBg, € ragionevole pensare che le sorgenti principali delle
due linee a-55dB; siano guadagno e skew. Per meglio comprendere il fenomieno, s
sono indagate le prestazioni delle singole slice. In tat&R sono raggruppati i risul-
tati. La slice con il peggior comportamento dinamico € la etor¥ ENOB = 5.56),
che rimane, comunque, ben sopra le prestazioni dinamicheodeertitore comp-
lessivo. INL e DNL rimangono ben sotto I'unita, garantendaronotonicita della
funzione di trasferimento. In Fig. 3.10 e 3.9 sono riportatiagrammi di DNL e
INL, rispettivamente, calcolate con metodo best-fit, pesliee 5, che rappresenta il
caso peggiore. Inoltre la variabilita & piuttosto contanin accordo con i limitati
contributi visibili sullo spettro dei campioni compensdtiguadagno normalizzato,
che nel caso ideale & unitario, varia da un minimo .881ad un massimo di.&8.
Confrontando l'offset ottenuto dall’analisi CD con quetlompensato, ottenuto per
troncamento di quello misurato, si osserva una elevatahidita di quello residuo:
da 0.79 a 1.27, corrispondente ad un delta di 0.48. Per gunfrta stessa sequenza
di campioni dalla quale si ottiene lo spettro di Fig. 3.6 ésstzorretta con i valori
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Figura 3.7: Spettro dei campioni compensati intorno alf@&mentale.
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Figura 3.8: Spettro dei campioni compensati intorno ad urrdmto di mismatch
sull'offset.
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Tabella 3.2: Analisi CD e FFT su ogni slice.
SLICE | ENOB | GUADAGNO OFFSET [LSB] INL DNL
n° NORM CD | MEAS | COMP | [LSB] | [LSB]
1 5.68 1.38 0.95 0.5 0 0.28 0.36
2 5.81 1.40 1.08 0.5 0 0.39 0.40
3 5.73 1.58 2.79 2.5 2 0.34 0.45
4 5.70 1.38 3.27 2.6 2 0.52 0.63
5 5.65 1.46 1.82 1.5 1 0.57 0.68
6 5.61 1.39 1.20 0.6 0 0.48 0.57
7 5.56 1.56 2.45 2.5 2 0.39 0.51
06
0.4-
0.2
o o
]
Z‘-o.z—
-0.4f
-0.6
08 io éo éo 40 50 éo 70
CODICE

Figura 3.9: INL della slice 5 con metodo best-fit.



42 Capitolo 3. Misure effettuate

0.6

0.4r

0.2r

DNL [LSB]

-0.2F

-0.4F

-0.6

0.8 i i i i i i
0 10 20 30 40 50 60 70
CODICE

Figura 3.10: DNL della slice 5 con metodo best-fit.

di offset ottenuti dall'analisi CD arrotondati all'intefmu vicino. In tale modo, I'off-
set residuo varia da -0.21 a +0.45, corrispondente ad ua det.66. In Fig. 3.11 &
presentato lo spettro associato a questa nuova sequenmastiliote la variabilita del-
I'offset residuo aumenti leggermente, le prestazionidhiiche rimangono sostanzial-
mente inalterate, passando da 5.13 a 5.15 bit effettivi.i®si pud concludere che la
tipologia di arrotondamento applicata non incide signifieenente sulle prestazioni
del convertitore.

3.5 Conclusioni

Considerando i risultati delle misure effettuate, appéaiaro che I'algoritmo di com-
pensazione adottato € necessario per portare le prestdeilaonvertitore oltre I'o-
biettivo minimo di 5.1 bit effettivi. D’altra parte, le preszioni notevolmente migliori
delle singole slice lasciano pensare che I'algoritmo stass sia cosi efficiente. Pro-
va ne ¢ il fatto che, pur compensando la stessa sequenza aloni idi offset ricavati
dall'analisi CD arrotondati all'intero piu prossimo, legstazioni del convertitore non
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Figura 3.11: Spettro dei campioni compensati con i valoriofiset estrapolati
dall'analisi CD.

migliorano sensibilmente. Il punto debole dell’algoritimaplementato risiede nella
sua incapacita di correggere porzioni di LSB. Per tale mowssibile sviluppo puo
essere I'implementazione di tecniche di compensazionaglseano direttamente a
livello analogico.

Il guadagno normalizzato presente in tabella 3.2 assunoe vablto distanti da quel-
lo ideale. Cid & dovuto a due contributi: le capacita patassie tendono a diminuire
la pendenza della caratteristica e l'interferenza frait®skhe, viceversa, tende ad
aumentare la pendenza. Dati i valori misurati, appare clule il secondo contributo
e predominante. Per limitare il fenomeno, € possibile irsema rete per generare
segnali di controllo non contemporanei e non sovrapposfii degerruttori.

Il consumo di corrente medio misurato alla tensione di atitagone di 1 V, e di
2.5 mA. In tabella 3.3, il convertitore proposto viene contato con altri, piu o
meno recenti, realizzati anche in architetture diversding&l di ottenere un confronto
significativo, tutti i convertitori hanno frequenze di censione paragonabili. Con-
siderando I'architettura, si pud notare come i conveiti8XR presentino le figure
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Tabella 3.3: Confronto fra il convertitore realizzato etlebrchitetture.

ADC proposto [10] [11] [12]
Risoluz. 6 10 6 6
Freq. convers.| 125 MSps | 100 MSps| 220 MSps| 400 MSps
Tecnologia 90 nm 0.18um | 0.18um | 0.35um
Architettura SAR pipeline SAR flash
Area 0.44 mn#t 25mnt | 0.2mn? | 1.2mn?
Alimentaz. 1V 18V 1.8V 3V
Freg. ingresso| 62.5 MHz 99 MHz | 200 MHz | 94.4 MHz
ENOB 5.13 8.17 4.73 4.94
Potenza 2.5 mw 67 mw 6.8 mW | 190 mw
FoM [pJ/conv] 0.57 1.17 0.64 32.78

di merito migliori grazie al limitato numero di componentiadogici. In particolar

modo si segnala I'architettura flash presentata in [12].

Confrontando il convertitore proposto con quello presenta [11], si puo osser-
vare come I’ADC progettato abbia una FoM leggermente migliQuesto risultato
e stato raggiunto grazie alle scelte architetturali espost capitoli precedenti fra le
quali 'implementazione della funzione di Sample-and-dHdirettamente nel DAC,
I'utilizzo del merging capacitivo e I'implementazione cplatamente sincrona del
registro delle approssimazioni successive.



Capitolo 4

Architettura del convertitore per
alte frequenze

4.1 Introduzione

In questo capitolo verranno presentate le scelta aralmiéditche contraddistinguono
il convertitore per alte frequenze. In tabella 4.1 sonortgte le specifiche salienti
del convertitore. La base del progetto é costituita dal editere per medie frequenza
presentato nei capitoli 2 e 3. Nei paragrafi seguenti vewlissuna breve analisi che
parte proprio da tale architettura, presentandone i liopérativi alle frequenze piu
elevate e, contemporaneamente, proponendo le possibiticoi. || percorso portera

Parametro Progetto 2
Risoluzione nominale 6 bit
Frequenza di conversione¢ 1.5 GSps
Range segnale di ingresso 0.5 Vpp
Tensione di alimentazione 1-1.4V
Tecnologia TSMC90nm

Tabella 4.1: Specifiche salienti del convertitore per akegdenze.
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alla definizione di una architettura di convertitore adptauna risoluzione di 6-b ed
una velocita di campionamento di 1.5 GSps.

4.2 Criticita generali

In questa sezione verranno presentate le criticita cherglemente affliggono i con-
vertitori, qualunque sia 'architettura nella quale vemgamplementati. L'obiettivo
e trovare alcuni parametri che consentano di indirizzaseddte progettuali.

4.2.1 Clock Skew

Nei convertitori time-interleaved, e fondamentale cheisjgettata la temporizzazione
fra i campioni analogici affinché il convertitore complessabbia prestazioni otti-
mali. In Fig. 4.1, sono rappresentati due sub-convert{hdC, e ADC,) interallac-
ciati. Idealmente, i loro istanti di campionamertip ety distano di un periodo di
clock Tck = Ts = 1/ fs, essendd’s la frequenza di campionamento del convertitore
complessivo. A causa di asimmetrie sulla linea di distritwe, | due ADC operano
con segnali ritardati I'uno rispetto all'altro. In Fig. 4.&d esempio, si fa I'ipotesi
che il clock diADC; sia ritardato diltgey rispetto al clock dADC;. In questo caso,
non essendo rispettata la relazione temporale fra i due icaimguccessivVip (Tg)
eVin(Ts2), le prestazioni dinamiche del convertitore complessisaltéranno degra-
date. Il degrado é tanto maggiore quantofsigl, € grande. Inoltre, a parita di skew,
il degrado é tanto maggiore quanto piu elevata € la frequéinzampionamento. E’,
quindi, fondamentale capire il valore di skew massimo chiasao di campionamen-
to obiettivo di 1.5 GSps, permetta di conservare prestadioamiche accettabili. In
Fig. 4.2 é rappresentato I'andamento del numero di bitteffen funzione dello
skew fra i segnali di clock di due ADC in modalita time-intaled come quelli di
Fig. 4.1. Ponendo come obiettivolhit effettivi, Lo skew massimo fra gli istanti di
campionamento deve essere di circgs8
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Figura 4.1: Clock skew nei sistemi time-interleaved.
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Figura 4.2: ENOB in funzione dello skew.
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Figura 4.3: Comparatore: a) Schema; b) Andament@gdi, per segnale di ingresso
di ampiezza decrescente.

4.2.2 Bit Error Rate del Comparatore

Il comparatore rigenerativo, come presentato nella sezibf, converte il segnale
differenziale di ingresso in un segnale digitale usandoecsoglia di scatto lo zero.
In Fig. 4.3.a é riproposto lo schema del comparatore ed ind=&jb € mostrato I'an-
damento dVoyTn, al variare del segnale differenziale di ingresso. Una \sgnciato
dalla condizione di reset, il comparatore entra nello statastabile tipico dei latch.
In [13] viene presentata una semplice analisi ai piccolhaéglel comparatore quan-
do si trova nello stato metastabile. |l circuito equivaéestraffigurato in Fig. 4.3.b.
L'andamento dei segnali di uscita e:

Ap-1
Voutp = Vind€ T ! (4.1)
Ag-1
Voutn = —Vinge 7' (4.2)
Ao = Omlout (4.3)
1
T = 4.4
' out Cout 44)

in cui ro € Coye SONO, rispettivamente, la resistenza e la capacita verssardei
nodi di uscita eVing € la tensione di ingresso differenziale. Tanto ity € piccolo,
tanto pit lentamente evolveranno i n&diuT, € VouTtn. Per segnali di ingresso par-
ticolarmente piccoli, il comparatore permane nello statiastabile cosi a lungo da



4.3. Limiti del SAR per medie frequenze 49

non riuscire a fornire, nel tempo concessogli per la rigeriene, un valore logico
valido al sistema a valle. In tale caso, I'informazione gmiente dal comparatore
puo essere interpretata in qualsiasi modo. La Bit-ErraeRBER) indica la proba-
bilita che il comparatore fornisca proprio un valore methge. In [13] viene indicata
I'espressione della BER per un comparatore rigenerativo:

-1

BER— e "% o (4.5)

nella qualeteomp € il tempo a disposizione del comparatore per rigeneraegiale
differenziale. Inoltre, in [13] viene proposto anche unodetper determinare la BER
tramite simulazione. Considerando lo stesso valore dtaiégi)t e valori di ingresso
Ving1 = 10-Ving2, dall’eq. 4.1 si ottiene:
Voutp  Vind1 Aot Ao—1 In(10
Vomz:me == gt !

(4.6)

Questa espressione indica la modalita per ricavare i parafgee T dell’eq. 4.5, che
dipendono dall'architettura e dalla tecnologia. In Fig3.d.€ mostrata una famiglia

di caratteristiche associata ad un ingre¥sg decrescente a passi di una decade
(Auv, 10V, 10nV e InV). Considerando le curve piu a destra, corrispondenti a
Ving = 10nV eVipg = 1nV rispettivamente, il terminét che compare nell’'eq. 4.6 € la
distanza temporale fra le curve associata al potenzialecxiﬁaVOUT.

4.3 Limiti del SAR per medie frequenze

In questa sezione verranno discusse le problematich¢asterte associate all'ar-
chitettura SAR presentata nei capitoli 2 e 3 allorché vemgdrollata con un segnale
di clock ad alta frequenza. Verranno presi in considerazisolo gli aspetti criti-

ci, mostrandone prima I'impatto sulla funzionalitd e propondo poi la soluzione
implementata.

4.3.1 Vincoli temporali

Il funzionamento logico di un convertitore SAR é stato pntatd nella sezione 2.3.
In Fig. 4.4 é riportato lo schema di principio. Come gia sptegaffinché il conver-
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Figura 4.4: Andamento del segnale differenziale in ingredsomparatore.

titore operi correttamente & necessario che il riferimeliti@nsioneva si assesti in
un tempo sufficiente da permettere al comparatore di rige@el valore corretto.
Aumentare la frequenza operativa del clock significa coaeedn minor lasso di
tempo sia allassestamento\di che alla rigenerazione da parte del comparatore. In
Fig. 4.4 e rappresentato il caso in cui, a causa della freguestremamente elevata,
il fronte di discesa dCK, che indica I'inizio della rigenerazione da parte del com-
paratore, avviene prima del completo assestamenig €iVa. Dal momento che € il
comparatore opera sul segnoMii — Va (positivo 0 negativo), il limite inferiore per
Toulse €:

Tpulse > teross (4.7)

dovetqoss € listante in cuiVy —Va cambia segno. D’altra parte, 'aumento del-
la frequenza operativa riduce anche il tentgm,, concesso al comparatore per la
rigenerazione. Questo impatta direttamente sulla BERiadgwulle prestazioni del
convertitore. Dall’eq. 4.5, si ottiene il limite relativdl@massima BER tollerata:

In(BE
toomp > _In(BERwrga) Aoiafge‘) (4.8)

T

Tali vincoli possono essere rispettati eseguendo scettgtetturali che migliorino

la velocita del percorso critico, quali quelle presentagkcapitolo 2. Le simulazioni
dimostrano che il vero collo di bottiglia & costituito dallelocita di elaborazione del
DAC che, nel caso peggiore, impohgs = 500ps. Le simulazioni di metastabilita
indicano indt = 40ps la massima apertura delle curve di Fig. 4.3.b. Ipotizzanido d
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operare con un clock avente Duty-Cycle del 50%, dall’eq.s#attiene la massima
frequenza operativa diGHze dall’eq. 4.5 si ricavBER~ 3-10~'3. D’altra parte, si

puo pensare di fissare la frequenza di lavoro e di modificddety-Cycle del clock

per rispettare entrambi i vincoli temporali. Ipotizzandopdter impostare il duty-
cycle ad un valore diverso dal 50% una volta fissata la frespenclock, si possono
riscrivere le eq. 4.7 e 4.8 proprio in funzione del Duty-@y(@DC) del clock:

DC
Tose = T (4.9)
CK
1-DC
CK
In(BER:
tCI’0$ fCK < DC < 1+ fCK % (411)

ot

L'eq. 4.11 identifica i limiti superiore ed inferiore del gutycle che mantengono la
funzionalita del convertitore alla frequenza desideratdabella 4.2 sono raccolti i

valori dettati dall’eq. 4.11 al variare della frequenzaragiga di clock e considerando
teross = 500ps, Ot = 40ps € BERarget = 107. Alla frequenza di 1.5 GHz non esiste
alcun valore di duty-cycle accettabile, quindi il conviente progettato per medie
frequenze non e in grado di operare a tale frequenza.

fok Liminf | Lim sup
750 MHz | 0.375 0.79
1GHz 0.5 0.72

1.2 GHz 0.6 0.66
1.5GHz 0.75 0.58

Tabella 4.2: Limiti superiore ed inferiore del duty-cyclevariare per alcuni valori
fck diinteresse. Paramettiyoss = 500ps, ot = 40ps € BER arge = 107,
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Figura 4.5: Interferenza fra slice: a) nuovo pilotaggio ldégerruttori di modo
comune; b) configurazione degli interruttori all’'istamte- At,.

4.3.2 Interferenza fra slice

Nella sezione 2.8 & stato descritto il fenomeno dell'imezhza fra le slice, fenomeno
che nasce dalla scelta progettuale di implementare il Sasanud-Hold nel DAC ca-
pacitivo e dalla tecnica time-interleaved. Nel converétper medie frequenze, gli
interruttori di modo comune di due slice successive vengmiotati contemporanea-
mente. In questo modo, la slice che entra nella fase di dzopris disturba quella
precedente che, invece, ne sta uscendo. Nel progetto dalrtitore per alte frequen-
ze, si é eliminato il problema utilizzando dei segnali ditcolo per gli interruttori
di modo comune non contemporanei, come mostrato in Figa.ACan questo anda-
mento dei segnali, gli interrutto, S, e ;) si muovono contemporaneamente,
ma nessun percorso conduttivo & presenté/fra Vi,. Cio significa che all'istante
ti + At di effettivo campionamento dDAC;, i segnali sui piatti delle capacita non
sono disturbati significativamente. Allistartiet- Atp, I'interruttore &, 4) si chiude
dando luogo alla corrente che compensa la carica sulle kagagenera i picchi di
tensione.
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Figura 4.6: Architettura 8y costante degli interruttori di modo comune.

4.3.3 Interruttori di modo comune

Nella sezione 2.6 sono stati introdotti i motivi che portatibmplementazione degli
interruttori di modo comune con architetture che innalzépotenziale di pilotaggio
dell'interruttore principale. E’ stata inoltre messa icdul’esistenza di un percorso
critico, durante la fase di acquisizione del DAC, che gemeraebole flusso di cor-
rente davyy versoV.. Tale corrente, essendo generata dalla commutazioneedh int
ruttori, sporca il potenzial¥, accoppiandosi con le induttanze parassite di bonding.
Alla frequenza di 125 MHz, la corrente ha il tempo per stabdrsi, quindi alla fine
della fase di acquisizione il DAC non risente di tale effetto

Operando a frequenze piu elevate, il DAC corre il rischioadhpionare in un istante
di tempo nel quale I'effetto di tale corrente non si sia an@ssestato. In questo caso,
essendo la corrente generata dalla commutazione di itt@ir@aumentare la velocita
di questi ultimi non risolve il problema. Infatti, ad una ngéaye velocita di commu-
tazione corrispondono transizioni pit repentine dellaarte, le quali, atraverso le
induttanze di bonding, generano disturbi di maggiore amzaieche si assestano in
piu tempo.

L'architettura utilizzata per I'implementazione deglienruttori di modo comune € la
classica &/ costante rappresentata in Fig. 4.6. Qua@io= 0, i dispositiviM1, M2

ed M6 sono accesi, mentid3 edM4 sono spenti. La capaci@yqe memorizza un



54 Capitolo 4. Architettura del convertitore per alte frequenze

potenzialeVc_gore = Vaa €d il potenzialé/y = 0. Durante tale fase, l'interruttore prin-
cipale risulta essere spento. Quaio= 1, i dispositiviM1, M2 edM6 sono spenti,
mentreM4 si accende. La condizione del dispositM3 dipende dal potenzialé.
All'inizio di questa fase di funzionamento, € ipotizzahileeVx =~ 0 trovandosi in alta
impedenza. Appenil4 si accende, si ottiend; = Vx + Vc_gore = Vu4d, che & suffi-
ciente per accendeM3, anche se non in piena regione lineare. Da questo momento,
Vx inizia la transizione versd, e, contemporaneamentg, cresce polarizzandil3
sempre piu in regione lineare. Si instaura una sorta diaeiooe positiva che porta,
a regime, ad avere, teoricamen&, = Vi, € Vg = Vin +Vgq. Contemporaneamente,
alllaumentare dy corrisponde I'accensione dell'interruttore principalecisultera
essere completamente in regione lineare quando i potenzigioco avranno rag-
giunto i valori massimi. Durante tale fase, il dispositM® proteggeM6 dalla rottura
dell'ossido scaland®y. Avendo implementato I'interruttore con un MOS a canale
durante I'accensione esso si trova polarizzato \¢gn= Vy. Questo non costituisce
pericolo poiché, aregime, il canale nel dispositivo, edsasompletamente formato e
polarizzato al potenziale di drain, funge da scudo versadsgato. In analogo modo
si comportaM 3.

Lo svantaggio di tale architettura, rispetto a quella prega nella sezione 2.6, € la
necessita di utilizzare il dispositivo ad ossido spaddaer ottenere il massimo della
velocita da tale architettura. Questo causa un aumenta cigliacita complessiva da
pilotare che si traduce in un maggior consumo del drivert®dinforza &, invece, la
capacita di polarizzare l'interruttore principale conaradi Vgs piti elevati, consen-
tendo di contenere le sue dimensioni. D’altra parte, conserd® nella sezione 2.7,
la resistenza intrinseca di questi interruttori definiseedratteristiche di filtraggio
durante la fase di acquisizione. Per tale motivo, si é riempportuno aumentare
leggermente le dimensioni dell'interruttore principalgpetto a quelle utilizzate nel
convertitore per medie frequenze.
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Figura 4.7: Architettura con doppio time-interleaving dminvertitore per alte
frequenze.

4.4 Architettura per alte frequenze

Considerando quanto esposto nella sezione 4.3, sinteditanespresso dai dati rac-
colti in tabella 4.2, ne risulta che I'architettura timedrieaved proposta per il con-
vertitore a medie frequenze non consente 'operativitd &Eps. Per questo motivo,
il convertitore per alte frequenze si basa su un sistema &wdiliedi interleaving. In
Fig. 4.7 é rappresentato lo schema a blocchi del convegtitbsistema €& costituito
da due convertitoriCORE 1 e CORE 2, interallacciati ed operanti alla frequenza di
750 MHz. Ogni convertitore e costituito da sette sub-caditeer (slice), anch’essi in
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Figura 4.8: Temporizzazione dei due CORE.

modalita time-interleaved. Ogi@ORE e strutturato come il convertitore per medie
frequenze, ad eccezione del registro per memorizzare ipicara digitale a valle di
ogni slice. Tramite il blocco Parallelo-Serie si selezitnacita da memorizzare nel
registro esterno che opera alla frequenza di 1.5 GHz.

In Fig. 4.8 é presentata la temporizzazione dei due COREOQRE 1 viene portato,
tramite una distribuzione ad albero, il solo segr@e750MHz, mentre al CORE 2

il solo segnaleCK 750MHz. | segnali clock veri e negati con i quali lavorano le sin-
gole slice vengono generati per inversione direttamentemtendi ogni slice. Dal
momento che il ciclo di conversione di ogni slice é tempaiazdal fronte di sali-
ta del suo clock, le slice nella stessa posizione all'irdedn ogni CORE avranno
cicli di conversione ritardati di un periodo di CK a 1.5 GHzrSiderando la sola
fase di acquisizione, si ottiene I'andamento rappresentafig. 4.8. Punto debole
di tale tipologia di pilotaggio € il fatto che ad ogni periodiec _1.5c il segnale di
ingresso viene caricato da due DAC contemporaneamentest@peod degradare la
banda di ingresso del convertitore complessivo. Inoltoene mostrato in Fig. 4.8,
ad ogni perioddlck 156, uno dei due CORE cambia il DAC collegato all'ingresso.
Considerando, a titolo d’esempio, 'ADC2 del CORE 1, a metBadsua fase di ac-
quisizione il CORE 2 commuta dal’ADC1 al’ADC2. Proprio @sta commutazione
introduce un disturbo sul segnale di ingresso che si devessadamente esaurire
prima della fine della fase di acquisizione dellADC2.
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La tipologia di distribuzione del CK e la scelta del doppiteiheaving portano in pri-
mo piano la problematica del clokc-skew. Infatti, la comalie limite di 8 ps espressa
nella sezione 4.2.1 deve essere garantita sul completmesilei 14 diversi segnali
di clock, uno per ogni slice. Mentre le componenti sisteatsipossono essere eli-
minate tramite layout estremamente accurati per gardatimeassima simmetria dei
percorsi, le componenti di rumore (jitter) e di mismatch atey essere verificate.
Le simulazioni post-layout della completa catena di gerieree dei segnali di clock
mostrano che il valore a tre sigma dello skew, consideraiali mimore dei dispo-
sitivi che il mismatch ed il processo,SKEW;, = 5.79 ps, minore rispetto al limite
imposto.

45 Conclusioni

Il convertitore é stato realizzato fino a livello layout ictelogia TSMC 90nm LP
(Low-Power). In Fig. 4.9 é riportato il layout del conveotié. Si possono riconoscere
i due CORE costituiti ognuno da sette slice. Data la ne@eg#stcontrata nella misu-
razione del convertitore per medie frequenze, di compenssfset a livello di ogni
slice, in questo progetto é stato implementato anche litod@pposito.

Il convertitore & stato simulato a livello post-layout. Umero di bit effettivi al tasso
di Nyquist e di 565. Il consumo medio registrato, includendo il sistema ditigae
del clock CML, é di 25mW con tensione di alimentazione #iV. La figura di me-
rito & di 0.33 pJ/conv. In tabella 4.3 sono raccolti i dati salienti ed i risultaglle
simulazioni post-layout del convertitore proposto. Albtdi confronto, sono anche
riportate specifiche e prestazioni di altri convertitoppeesentanti lo stato dell'arte.
Data I'elevata frequenza di conversione, I'architetturzefine non & proposta. Con-
siderando I'architettura, si pud notare come quella fladiaabigure di merito di
circa dieci volte maggiori, confermando quanto descrigtyintroduzione di questo
lavoro di tesi.

Considerando i convertitori in architettura SAR, quellogmsto presenta una figura
di merito migliore rispetto a quello presentato in [5], netamte la frequenza di con-
versione piu elevata, circa 2.5 volte, ed il miglior ENOBadg0 di Nyquist.
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Tabella 4.3: Confronto fra il convertitore realizzato etlial

ADC proposto [14] [5] [15]
Risoluz. 6 6 6 6
Freq. convers. 1.5 GSps 1.6 GSps | 600 MSps| 1.2 GSps
Tecnologia 90 nm 0.18um 90 nm 0.13um
Architettura SAR flash SAR flash
Alimentaz. 1V 1.8V 1V 15V
Freq. ingresso| 750 MHz 793.8 MHz | 329 MHz | 700 MHz
ENOB 5.65 5.66 4.86 5.16
Potenza 25 mw 300 mw 10mwW | 160 mwW
FoM [pJ/conv] 0.33 3.73 0.523 3.2

Tale risultato é stato raggiunto grazie a tutte le scelteitatturali utilizzate nel primo
progetto (DAC capacitivo con tecnica del merging e SAR catgphente sincrono)
e grazie alla scelta del doppio livello di interleaving.
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Figura 4.9: Layout del convertitore per alte frequenze.
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