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Abstract

Il presente lavoro di tesi, svolto nel corso di @smdi tirocinio presso Xilinx
Irlanda, e focalizzato sullo studio e calibrazialegli effetti introdotti dalle non-
idealita di tipo statico presenti nei convertitaligitale-analogici (Digital to
Analog Converter: DAC) a radio frequenza con asgthita Current-Steering,
basata su un insieme di generatori di corrente segmentazione mista
termometrica e binaria: 14 bit binari suddivisidn_SB binari e 6 MSB binari
convertiti in 63 bit termometrici.

Le non-idealita statiche includono i mismatch deneratori e un gradiente di
processo che condiziona fortemente il valore dmlleenti dei generatori. Questo
porta ad avere problemi di distorsione armonicasegnale analogico generato
dal DAC.

Sono stati implementati e simulati, in Verilog-Agaritmi per la riduzione della
distorsione utilizzando dapprima i valori di conemei generatori forniti da un
modello Verilog-A del DAC. In realta, su siliciougste correnti devono essere
misurate con precisione con un sistema di misuratafo quindi progettato,
utilizzando librerie FINFET TSMC (Taiwan Semicontiuc Manufacturing
Company) in Cadence Virtuoso, un sistema di misutegrato che consente di
misurare le correnti di tutti i 63 generatori temdrici del valore nominale di
500uA, con una precisione di circa 50nA, impieganddempo di alcune decine
di ms e consentendo in questo modo la calibrazieh®AC.

Infine sono stati modificati gli algoritmi precedemente introdotti nel modello
del DAC, inserendo degli opportuni coefficienti &igalla precisione di misura
del sistema progettato, ottenendo risultati motteifivi in cui si nota I'efficacia
del sistema di misura e della calibrazione del DAGituazioni realistiche.
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Introduzione

L’evoluzione delle telecomunicazioni &€ guidata dalélocita di elaborazione dei
dati dei circuiti elettronici che compongono i sisi radio.

Un sistema classico di ricezione e trasmissionssereialmente composto da
circuiti digitali per I'elaborazione dei dati, darovertitori analogico-digitali (ADC
Analog to Digital Converter) e digitale-analogidDAC Digital to Analog
Converter), da amplificatori, filtri e da blocchaaogici di mixing, o mixer, che
modulano e convertono un segnale a bassa frequenaa segnale ad alta
frequenza, in caso di trasmissione, e un segnaddtadrequenza in un segnale a
bassa frequenza, in caso di ricezione.

Il processo di trasmissione tipicamente e il setgiendati digitali, provenienti
dall'elaboratore digitale, vengono convertiti in segnale analogico tramite un
DAC; il segnale viene poi convertito dal mixer in segnale a radiofrequenza in
cui la frequenza della portante dipende dall'agaione finale (ad esempio
intorno ai 100MHz, se consideriamo una comune rddiautomobile, o di molto
superiore in caso di telefonia mobile e connessWi€i).

| mixer sono costituiti da moltiplicatori di tensie spesso difficilmente integrabili
sullo stesso chip in cui sono presenti I'elabomatdigitale e i convertitori ADC e
DAC, per questo motivo fanno classicamente partendcircuito integrato a sé
stante.

In un sistema elettronico, pit sono i blocchi sepapiu risulta difficile avere alte
prestazioni in quanto, con 'aumentare delle fregqeedi funzionamento, nascono
diversi effetti parassiti limitanti come effetti temna indesiderati, capacita
parassite e resistivita delle connessioni fra uoudo integrato e l'altro. Per
eliminare questi effetti parassiti, nei moderni tesisi elettronici per le
telecomunicazioni si € pensato di rimuovere i miggralogici esterni che
modulano il segnale; in questo modo e perd nedessae i convertitori ADC e
DAC lavorino gia a radio frequenza.

| DAC che lavorano a radio frequenza vengono chiarR&DAC (Radio
Frequency DAC); la modulazione, prima fatta dai enbesterni, viene ora
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effettuata digitalmente dai circuiti logici presemrima del DAC a radio
frequenza.

Lo stesso ragionamento vale per i circuiti costituéa catena di ricezione; in
guesto caso si hanno gli ADC a radio frequenzal-ABRC.

Un sistema integrato, in cui I'elaboratore digitalediversi altri blocchi, come
memorie, ADC e DAC, sono integrati sullo stess@*dviene chiamato “System
on Chip” (SoC): ad esempio i SoC comunemente inseei telefoni cellulari
includono una CPU costituita da diversi core, uacpssore grafico, un NPU
(Neural Processing Unit), memorie RAM e molto altro

Un SoC per applicazioni legate alle telecomuniaaizouo contenere RFADC e
RFDAC e, non necessitando dei mixer analogici est@resenta, rispetto ai
sistemi classici, un grosso miglioramento dellesfazoni dinamiche, un ridotto
consumo di potenza e dimensioni fisiche ridottestitema finale.

Tutti i DAC possono pero essere affetti da problehi non-idealita che
condizionano le prestazioni dell’'intero sistemguendi importante progettare dei
convertitori aventi al proprio fianco dei circuttpaci di calibrare e migliorare le
prestazioni del convertitore stesso.

Il presente lavoro di tesi ha I'obiettivo di desetie le diverse fasi di progetto di
un sistema di misura integrato, utile alla calibvae statica di un RFDAC con
architettura Current-Steering.

Nel primo capitolo viene introdotta I'architettuarcuitale del DAC a radio
frequenza e vengono discusse le cause delle nafitéddi tipo statico. Viene poi
descritto, nel secondo capitolo, il modello Verdadgdel DAC, utile alla
valutazione degli effetti negativi introdotti dalf®n-idealita statiche; in questo
capitolo vengono inoltre descritte alcune posstkitniche di riduzione di questi
effetti indesiderati, illustrando i diversi risuitattenuti dalle simulazioni.

Le non-idealita tuttavia, prima di essere corretex,ono essere misurate: nel terzo
capitolo vengono descritti i circuiti costituentisistema di misura progettato e
analizzate alcune strategie di misura adottabpre@senza di rumore. Viene inoltre
determinata l'incertezza di misura che influenzardcesso di misura.

Nel quarto capitolo vengono esposti e discussultati di simulazione, ottenuti
dal modello Verilog-A del DAC, includendo I'incerea di misura individuata nel
terzo capitolo, ottenendo risultati molto positohie dimostrano Il'utilita della
calibrazione anche nel caso in cui € presentenaneedi misura.
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Infine nel quinto e ultimo capitolo vengono espolgteconclusioni ed indicati
alcuni dei possibili sviluppi futuri.

Il lavoro di tesi € stato compiuto nell’arco di @sndi tirocinio, svolto a Dublino,
lavorando presso il dipartimento AMS (Analog Mix8dynal) di Xilinx Irlanda,
avendo come scopo la calibrazione statica degli RE[htegrati nei SoC della
famiglia di prodotti UltraScale+.
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1
Architettura del Convertitore
Digitale-Analogico

1.1 Introduzione

Nei sistemi elettronici i blocchi circuitali fondamtali, che consentono di passare
dal dominio dei segnali analogici al dominio deti dkgitali, e viceversa, sono i
convertitori analogico-digitali (Analog to DigitaConverter: ADC) e digitale-
analogici (Digital to Analog Converter: DAC). Quiesbnvertitori possono essere
progettati in modi molto diversi a seconda del Wpapplicazione finale in cui si
utilizzano: per un multimetro & necessario utilizzan convertitore lento e preciso
mentre per un oscilloscopio 0 un sistema a radiguenza € necessario un
convertitore molto veloce.

In questo capitolo dopo alcuni richiami generali @onvertitori viene descritta
I'architettura del DAC utilizzata da Xilinx per h@p progettati per applicazioni ad
alta frequenza.

Successivamente vengono introdotte le diverse pnaditiche legate ai mismatch
inevitabilmente presenti su un dispositivo reale.

1.2 Principali caratteristiche dei DAC

L’elaborazione dei segnali avviene in diversi passicessivi. Prima di tutto il

segnale analogico proveniente dal mondo fisico, odopssere stato

filtrato/amplificato, viene campionato, quantizzatoconvertito in un segnale
digitale a N bit dal convertitore analogico-diggakvviene poi I'elaborazione

digitale vera e propria ed infine il segnale dilgiteiene trasformato in un segnale
analogico dal convertitore digitale-analogico (Faya).

15



ANALOG ELABORATORE ANALOG
==>| pre-pROCESSING |[3| ADC | DIGITALE | DAc |BD|post-procEssING | ===

input output

analogico K j analogico
dati digitali

Figura 1. Catena di elaborazione del segnale

Un convertitore digitale-analogico € quindi un camente che prende in ingresso
un dato digitale a N bit (f:Dn-2...Do) e produce in uscita una tensione analogica.
Se ad istanti di tempo consecutivi I'ingresso digitvaria, il DAC produce in
uscita un segnale analogico variabile nel tempo.

Il numero N di bit costituenti I'ingresso digitalgefinisce la risoluzione del
convertitore.

Un parametro di progetto del DAC e la tensioneddb-scald/rs, legata al range
massimo di tensione che il DAC puo generare (Figira

N bit digital input analog output
1010
0011
| DAC  >T AN/
0101
T
VFs
Figura 2. DAC

I DAC genera in uscita un segnale analogico chiev@n step di tensione in cui
la minima altezza, o quanto di tensiovig, dipende dal numero di bit e dalla
tensione di fondo-scala secondo la formula:
_ Vs

q 2N
Il quanto di tensione viene anche chiamato L&8ast Significant Bit, che e
equivalente alla differenza fra due tensioni chegemo generate a partire da due
codici digitali in ingresso adiacenti.
In Figura 3 e rappresentata la funzione di trasfento ideale di un convertitore
digitale-analogico a 3 bit.
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N

7/8 VFS +

6/8 VFS

OUTPUT 5/8 VFs 4
ANALOGICO Vq=LSB
4/8 VFS 1

3/8 VFS -

2/8 YFS

1/8 VFS 1

LY

0 VFS } } } } } i
000 001 010 011 100 101 110 111

INPUT DIGITALE

Figura 3. Funzione di trasferimento di un DAC &it3 b

La tensione ideale di uscita e data dalla formula:
Voutideale [k] = k . LSB con k == DN_lzN_1+DN_22N_2+. . +D020

Supponendo di volere in uscita un segnale anal@ijingsoidale, é chiaro che piu
il quanto di tensione e piccolo, maggiore € lapaldella sinusoide e minori sono
le non-idealita (Figura 4).

__Vdql N=3

N=5

time

Figura 4. Uscita sinusoidale di un DAC a 3 bitlait5

Anche considerando un DAC ideale, il segnale anabogenerato presenta una
non-idealita dovuta al quanto di tensione che ngngssere infinitesimo (rumore
di quantizzazione).

Quando si passa da un codice digitale ad un alttice distante 1 LSB, la tensione
analogica in uscita idealmente deve, come dettogatare o diminuire di ¥q.
Realmente pero l'altezza degli step, nella funzidineasferimento del DAC, non
e sempre uguale al quanto di tensione ideale.
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La Non-Linearita Differenziale (Differential Non-héarity: DNL) e definita come
la differenza, espressa in LSB, fra step reale isteale Figura 3.

7/8 VFS +

68VEs ¢+ 77:::025LSB:>@LI;+1=_0'75L@

OUTPUT 558 VEs - — qppy — — 1.75 LSB ==
ANALOGICO £ . DNL, =+0.75 LLSB
48VEST+ 0000000 - — - — E k J

3/8 VFs

2/8 VFS +

118VFs+ o—1— — — — — —

0 VFs 1
000 001 010 011 100 101 110 111
INPUT DIGITALE

Figura 5. Esempio funzione di trasferimento con DNL

La Non-Linearita Integrale (Integral Non-LinearitiNL) € definita come la
differenza, espressa in LSB, fra output analogéader e output analogico ideale:
Voutreale [k] B VOUtideale [k] Voutreale [k] —k-LSB

INLIk] = LSB - LSB

La INL e quindi un indicatore molto importante, @@hto punto per punto come
somma delle DNLcon j=0,...,k (oINL[K]=INL[k-1]+DNL[k] ), che da un’idea
del comportamento statico globale del DAC (Figura 6

INPUT DIGITALE
000001 010011 100 101 110111
DNL
03] | - N
(LSB) 1 SR Sl il Sl
02 A  OUTPUT
el . b ANALOGICO
-0.44---7--- SRR RERE Rt & 78 Vs L
6/8 Vrs L
5/8 Vis L
0.7 I A N B
INL ggf 3 5 S S S 4/8vrs |
03:1°- B P Sl el S I
(LSB) B2-p-= ol S St et i|:>3/8VFs__ <= INL MAX
2/8Vrs L
s ves L IDEALE
INL )I‘&X 0 Vrs 1 1 1 1 1 1 N
000001 010 011 100101 110111
INPUT DIGITALE

Figura 6. Esempiblon-Linearita Integrale
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1.3 Current-Steering DAC

Esistono diverse architetture e circuiti che impdatano un convertitore digitale-
analogico, molti dei quali utilizzano come compadngprincipali resistenze
(architetture classiche a scala binaria) e condengarchitetture a distribuzione
di carica).

L’architettura che si presta meglio alle applicaticad alta frequenza é
comunemente chiamata “Current-Steering DAC”. Quistdogia di convertitore
digitale-analogico si basa su un insieme di geodral corrente in quantita
dipendente dalla risoluzione del convertitore.

Tramite due interruttori per ogni generatore, la@ate puo essere fatta scorrere
in due diversi rami (ramo “p” e ramo “n”) a secortdd valore del dato digitale in
ingresso. Se la corrente combinata di tutti i gatoer viene fatta fluire
opportunamente su due resistenze (resistenze wmiingzione) si ottiene la
tensione di uscitfoutpac (Figura 7).

Vierm

Rterm Rterm
EOUT pac =Vourp - Vo@

VouTa

ramo u\'

DIGITAL
DATA -

Figura 7. Current-Steering DAC

L’architettura concettualmente piu semplice e lar€nt-Steering con generatori
di corrente in scala binaria, in cui ogni genemtonprime il passaggio di una
corrente che ha valore dipendente dal peso dedttigp bit del dato digitale in
ingresso (Figura 8).
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Vterm

Voutp YouTn

DN-1— D3— D2— D1— Do—
N-1
2 'ILSB 8-1isn 4'ILSB 2-Iysp Iise

Figura 8. Current-Steering DAC con generatori ma&binaria

A livello di layout, i mosfet, che costituiscona gjiterruttori e i generatori relativi
ai bit di maggiore peso, devono essere molto @adjre condulttivi (rapporto W/L
molto piu grande) rispetto ai mosfet utilizzati pgr interruttori e i generatori
relativi ai bit di maggiore peso.

Il DAC sul quale é stato svolto il lavoro ha unsotuzione di 14 bit; utilizzando
un’architettura binaria del tipo appena vistojmgierruttori relativial MSB devono
condurre una corrente 8192 volte maggiore delleeate relativa al LSB, quindi
sono 8192 volte piu grandi; pertanto le capaci®& ictircuiti di driving devono
pilotare sono altamente incostanti fra bit e o) grosse difficolta nel mantenere
allineate temporalmente le commutazioni degli intgori che devono commutare
contemporaneamente.

Si consideri la transizione 011..-2 100...0: idealmente, la tensione di uscita
cambierebbe solo di\lg pero, per un certo lasso di tempo durante la itzanme,

si potrebbe avere la configurazione 111...1, quindiscita si avrebbe un grosso
spike di tensione (Figura 9).

Vout

011

000 001 010 011 100 101 110 111 t
INPUT DIGITALE

Figura 9. Glitch della tensione di uscita del DBiGario a 3 bit
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Un altro problema dell’architettura binaria riguatd monotonicita della funzione
di trasferimento ingresso-uscita del DAC. Si coaesidin un DAC a 5 bit, la
transizione 01112 10000: se i 4 generatori meno significativi nonsmeali ma
ognuno di essi introduce una frazionevdjin piu rispetto al valore teorico di 1
Vg, avendo un’aggiunta complessiva indesiderataailev e, se il generatore piu
significativo invece che produrre un valore idedie2* Vg produce un valore
minore, la funzione di trasferimento perderebbmdmotonicita (Figura 10).

OUTPUT
ANALOGICO

REALE

IDEALE

1] ! ! ! 1
Y 01111 10000 10001

INPUT
DIGITALE

Figura 10. Funzione di trasferimento non monotona

Inoltre, I'architettura binaria non si presta bafia tecnica di calibrazione esposta
nei prossimi capitoli di questa tesi.

Un’altra possibilita e l'utilizzo di un’architettar con codifica termometrica
“unary” in cui ogni generatore contribuisce allag®mne di uscita con un valore
pari a 1 LSB. Per realizzare questa architetturgormono 2-1 generatori di
corrente (Figura 11 e Figura 12).

NB_I NB: Numero di bit del dato digitale con codifica binaria naturale

Nr=2 N: Numero di bit del dato digitale con codifica termometrica

'B2 Bl Bo T6 T5 T4 T3 T2 Tt To| BINARY THERMOMETRIC
"UNARY"

3 7
BtoT —F—

[l el el e B M o 1 o e
—_——o o~ — oo
— o — 0o -0 — o
[l e e o T e ) o G e B
_—_— o © O O O
= = O O | OO D
— e —— O O O O

U G S S R A ==
O e =

|t |||t | | |

Figura 11. Codifica termometrica
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|

TN — Ti— T2— Ti— To—
ILSB ILSB ILSB [LSB ILSB

|

Figura 12. Matrice di generatori termometrici

Con questa architettura si elimina il problema dggke di tensione indesiderati
presenti nell’architettura binaria in quanto nesgae da una configurazione alla
successiva, solo un interruttore alla volta vieateofcambiare di stato mentre tutti
gli altri imangono nello stesso stato della coanfagione precedente.

Un DAC termometrico € intrinsecamente monotono: peksare da una
configurazione digitale alla successiva, l'unica@zione che si fa & aggiungere
la corrente di un generatore, la quale puo essaggiore o minore del valore
nominale perd si sta comunque sommando una qugmbiiiva; lo stesso
ragionamento vale nel caso opposto in cui la teresth uscita deve scendere: Si
deve sottrarre la corrente, maggiore o minore ddbre nominale, di un
generatore, pertanto inevitabilmente la corrertisdéaon puo che calare.

Anche questa architettura e affetta da problemiD&C a 14 bit richiederebbe
16383 generatori termometrici e altrettanti segdaditali T; di controllo degli
interruttori; si avrebbero quindi grossi problemial/out con un grande numero
di linee digitali entranti nella regione analoga convertitore dove sono presenti
i generatori (Current-Source Array: CSA).

| DAC di Xilinx sono realizzati utilizzando entramlbe tipologie circuitali: di 14
bit, i 6 bit piu significativi (6 MSB) sono di tiptermometrico (63 generatori
unary) mentre i restanti 8 bit meno significativb8) sono di tipo binario naturale
(Figura 13).

Si ha quindi un buon compromesso fra le due arthits la maggior parte della
potenza di uscita € comunque fornita dagli unawy,iocvantaggi sopracitati, pero,
avendo un buon numero di bit binari, si ha una gaagduzione del numero di
segnali digitali di ingresso, semplificando il layoll numero totale di generatori,
interruttori e segnali digitali di ingresso per gteearchitettura diventa quindi 71
(Tjcon j=0,...,62 per gli unary eiBon i=0,...,7 per i binary).
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Vierm
YouTp YOUTn
Ti1— To— B7— Bi— Bo—
256*[]83 256*]ISB ]ZS*II,SB 2>1(I].SI-! II,SB
63 UNARY 8 BINARY

Figura 13. DAC a 14 bit con segmentazione terman@e# binaria

L'uscita differenziale consente di eliminare laehdenza dvoutpac= VouTy -
VouTn dalla tensione di terminaziodMterme consente di ottenere una tensione sia
positiva che negativa: se la maggior parte dellaecbe dei generatori viene
deviata sul ramo p, la tensioNeuT, € minore della tension¢out,, pertanto la
tensione differenziale di uscita &€ negativa; sadggior parte della corrente viene
invece deviata sul ramo n, la tensid@T, € minore della tensionéourty, quindi

la tensione differenziale di uscita é positiva

Nei DAC di Xilinx le due resistenze di terminazigrsterne al chip, hanno un
valore pari a 5Q e per motivi legati all’alta frequenza di funziomanto del DAC,
per il corretto adattamento di potenza, fra OUTPLETN deve essere presente un
carico, esterno al chip, del valore di 1Q@Figura 14).

Vterm
50Q 50Q
Yourp Yourn
|
VYOouTpac

Figura 14. Resistenze di terminazione e caricddel

Per individuare la formula dellouTpac si procede prima con l'individuazione
della formula nel caso in cui sono presenti sologary (Figura 15) poi si somma
il risultato che si ottiene considerando solo idon(Figura 16).
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Vterm

Rterm Rterm
Voutp unary Voutnunary
(NT-k)-Tunary () (v) k-Tunary

Figura 15. Circuito semplificato con soli unary

La formula della tensione differenziale di uscital maso di soli generatori
termometrici unary, ottenuta applicando piu voalterincipio di sovrapposizione
degli effetti, & data da:

Rt * RL
VOUTDAC_unary = .L “(2-k—Nr)- Iunary = 25-(2-k—Nyp)- Iunary

Dovekindica il numero di unary che imprimono una coreestil ramo nNrt € il
numero totale di unary, quindi & pari a 63ary € la corrente del generatore unary
ed é pari 256*I.ss

Vterm

Rterm Rterm

Voutp pinary Voutnyinary

Np-1

250 1= (X 521) | Thimary D O (2., 52 Lbinary

Figura 16. Circuito semplificato con soli binary

La formula della tensione differenziale di uscit caso di soli generatori binari
e data da:

Rt N RL : :NB_]- .
VOUTDAC_binary = —2 - Rerm + R . [2 . ( —o BL . 21) - ZNB - 1] . Ibinary
term L 1=

Ng-1 )
= 25. [2 : (2 B; - 21) —2V8 — 1] Npinary
i=0
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DoveB; vale 1 quando il generatore binario corrispondanggime la sua corrente
sul ramo nNg € il numero di bit relativi alla porzione del datigitale di ingresso
mantenuta in codifica binaria naturale, quindi & pa8; lvinary € la corrente del
generatore binario meno significativo ed & pdrisa

La formula finale considerando entrambi i contrilaat

7

1 .
VOUTpu = 25 - {(2 k= Np) +—— - [2 : ( B, - 21) 255 }-Iunm
256 =0

i

(DIG_CODE){y — (MID_CODE),
= N 1 .50 ITOT

Dove (DIG_CODE)y indica il valore in base decimale corrisponderitecaice
digitale binario di ingresso a 14 bit (prima dedladdivisione in unary e binary);
(MID_CODEY) indica il valore in base decimale corrispondehtodice binario
intermedio, quindi $=8192 (precisamente sarebbe 8191.5 in quanto dreal
decimale massimo del dato di ingressd®1216383); N & il numero di bit del
dato digitale binario di ingressbiore la corrente totale somma delle correnti di
tutti gli unary e tutti i binary.

La formula si puo semplificare in:

(DIG_CODE)o — 213
214

VOUTp e = 50 - Iror

I DAC di Xilinx su cui si & lavorato nel corso dgtocinio presenta diverse
modalita di funzionamento utilizzabili a secondardege della tensione di uscita
desiderato. In questa tesi é stata presa comenésto la modalita in cuirot €
pari a 32 mA.

ConDIG_CODEcostituito da tutti “1” si ottiene il valore massd della tensione
differenziale di uscita pari a 0.8V; cénG_CODEcostituito da tutti “0” si ottiene
il valore minimo della tensione di uscita pari &8\D.

La tensione di uscita varia in un range di ampiekzf/, pertanto, avendo un
convertitore a 14 bit, il quanto di tensione e @iéBuV.

Facendo riferimento alla formula della tensionausicita considerando solo gli
unary, oppure considerando che il contributo deflary € 256 volte maggiore di
1 LSB (256-98uV), agendo sull'interruttore di uhosonary la tensione di uscita
ha una variazione di 25mV.
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Essendo la corrente totale dei binary circa ugal#corrente di uno unary, la
corrente dello unary é:

_ Iror _ Iror
L,

_ = 19T _ 500uA
nary = N4 1 64 u

Come detto, la maggior parte del contributo allesiene di uscita e dato dai
generatori unary, pertanto la valutazione dei mtsha la successiva calibrazione
del DAC vengono fatte proprio basandosi solo suigdiry, come verra spiegato in
seguito.

1.4 Mismatch

| generatori di corrente circuitalmente sono caogtitda diversi mosfet che
complessivamente cercano di realizzare dei geneiigpit possibile ideali.

Il generatore di corrente e costituito da moltngigtor in sere e parallelo che
complessivamente occupano una grande area (greamusEstore equivalente);
inoltre & presente un transistor, con tensione atié dissata, che permette di
aumentare la resistenza di uscita del generatafmi{a per un generatore di

corrente ideale); il generatore & quindi di tipeamale (Figura 17).

Tlp—id \’:”—Tln Top —|d \’:H—T()n

_________ BIAS BIAS
CASCODE| CASCODE]

@ Iunary {} Iunary
BIAS CSA + BIAS CSA +

Figura 17. Dettaglio generatori unary
Ogni generatore unary viene progettato per intn@duna corrente del valore di

500uA con una certa dispersione statistica: ungavptodotto il circuito, la
corrente di uno unary puo valere 501uA o 497uA.
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Si ha quindi una distribuzione con valore mediolB®@ con una certa varianza.
Il modello di Pelgrom per i mismatch dei mosfetifidica che la varianza di una
certa proprieta del transistor e inversamente papoale all’area occupata:

1
Area

a5 ~

Tutti i 63 generatori unary devono essere il pisgiiaile uguali fra loro, per questo
motivo si tende a progettarli occupando una gramde di silicio, minimizzando
quindi i mismatch.

I DAC su cui é stato svolto questo lavoro ha cdimalita le applicazioni ad alta
frequenza, pertanto bisogna fare attenzione afteedsioni dei vari blocchi del
circuito: piu i generatori sono grandi piu le diserinterconnessioni diventano
lunghe; cresce quindi il rischio che gli effettrassiti introdotti dalle linee possano
limitare le performance dinamiche del convertit@siste quindi un trade-off da
valutare.

E presente quindi una certa varianza che produaeidmatch di corrente sempre
presenti sia a bassa frequenza che ad alta fregusrnmarla pertanto di mismatch
statici di corrente: data la deviazione standdrda corrente degli unary € quasi
al 100% compresa nell'intervallo [S00uAdd; 500uA+5al].

Un’altra non-idealita molto importante, specialneeat alta frequenza, riguarda
la sincronizzazione dei segnali di controllo degiterruttori che devono
commutare simultaneamente.

Quando la tensione del segnale di uscita variaoweliocemente, piu di uno unary
deve commutare in un solo istante di clock.

Se devono commutare 4 unary contemporaneamente|té mmportante che i
rispettivi segnali di controllo degli interruttaiano il piu possibile temporalmente
allineati. Se gli interruttori non commutano conparaneamente, per un certo
lasso di tempo e presente una configurazione sttaglegli unary (Figura 18).

= 1 | | |
To /7 t T3> T2— Ti— To—
t
Ti /
. a ) l |
T3 / t
— t - = - -
TIMING MISMATCH

Figura 18. Commutazioni non contemporanee
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Si ha quindi un errore di corrente (quindi di tem& di uscita) dovuto ai mismatch
temporali; in questo caso si parla di mismatch mhica

Quando la frequenza del segnale in uscita aumeuaiadli variazioni di tensione

sempre piu veloci, i mismatch dinamici limitano sgendi piu le prestazioni del

DAC.

Ai fini della produzione finale dei dispositivi enportante trattare sia i mismatch
statici che dinamici. In questa tesi vengono apprditi i mismatch statici.
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2
Modello del DAC

2.1 Introduzione

Gli effetti delle principali non-idealita sono staimulati utilizzando un modello
preesistente scritto in Verilog-A in Cadence Vigao

In questo capitolo, come prima cosa, viene fattantraduzione al modello del
DAC, descrivendo le funzionalita dei diversi blocghesenti senza entrare nel
dettaglio del codice Verilog-A, ma dando una vigigenerale a black box.

In seguito vengono descritti tre algoritmi di riord-correzione, scritti e introdotti
nel modello, utili alla riduzione degli effetti delnon-idealita di tipo statico,
presentando i diversi risultati ottenuti in tre ion@anti figure di merito prima e
dopo l'utilizzo degli algoritmi.

2.2 Modello del DAC

Per valutare le prestazioni del DAC in presenzahah-idealita e in seguito
verificare I'efficacia degli algoritmi di calibraane, sono state fatte simulazioni in
cui il segnale di riferimento e di tipo sinusoidale

Il DAC deve quindi ricevere in ingresso una seqaafiziati digitali che nel tempo
descrivono un segnale sinusoidale. || modo piu $empli generare questa
sequenza temporale di dati digitali e I'utilizzauti convertitore analogico-digitale
ideale con una sinusoide in ingresso (Figura 19).

A questo punto i 14 bit, di cui si € parlato nepitalo precedente, vengono
suddivisi dal secondo blocco in termometrici e bna 6 bit di maggiore peso
vengono convertiti in 63 bit termometrici unaryestanti bit meno significativi
rimangono in codifica binaria, come descritto néino capitolo.
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Vdd
S0Q S0Q
[ OUTdiff=OUTp - OUTn ] OUTp s
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+—>
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Vin ADC |14b 7+ TH+THpn |—5 £ CSA

IDEALE[7|6MSB+63TH| g}, 8b_n | BITSLICE |8b_n +
BIN+BINpn —> 7— switches
8b_p 8b_p

+§ I’ >

Figura 19. Modello del DAC

Il blocco successivo genera le sequenze p e pésiabit termometrici sia per i
bit binari) che a livello hardware corrispondonsegnali digitali che attivano, per
ogni cella elementare del Current-Steering DACinterruttore p o l'interruttore
n per il passaggio della corrente nel ramo p oraelo n. Il blocco “Bitslice”
introduce le non-idealita temporali, non trattateuesta tesi. Queste non-idealita
comprendono i diversi ritardi con cui i segnaliithfj attivano o disattivano gli
interruttori n e p nelle celle del DAC.

L'ultimo blocco costituisce il Current-Source Arrael DAC, in cui vengono
definiti tutti i valori di corrente dei generatdgrmometrici e binari. In questo
blocco si introducono i mismatch statici che madifio la corrente ideale dei
generatori. Le correnti reali dei generatori ternatnci unary vengono definite,
nel modello, secondo la formula:

Iylk] = 1y igeate - (1 + unary_coef f[k]) k=012,...62

lu_ideale© la corrente ideale degli unary che, se il DA@ta nella modalitd 20mA
0 32mA, puo valere 312uA o 500uA. Il coefficienipary _coeff, in generale
diverso per ogni unary, viene calcolato sommarskguenti contributi:
- un numero casuale generato secondo una distriteig@nssiana a media
nulla e varianza definita conad /I, con valore pari a 1.50°3
- un numero deterministico ottenuto secondo una léggare, che modella
un probabile gradiente di processo lineare cheaaltealore di corrente.
La varianzao! effettiva si calcola semplicemente moltiplicands- 102 per la
corrente dello unary 500uA:

ol =1.5-1073-500-107°% = 750n4
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La quasi totalita (99.73%) dei valori € quindi caega in un intervallo di3-ol =

+ 2.25UA (0 99.99% contb-ol) intorno al valore ideale 500uA; in piu & pero
presente la deviazione lineare dovuta al gradiéinpeocesso.

La linea rossa tratteggiata in Figura 20 mostraramente 'andamento delle
correnti, dovuto al gradiente di processo.

uA Iu_reale - Iu_ideale

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30 32 34 36 38 40 42 44 46 48 50 52 54 56 58 60 62
unary

Figura 20. Non-idealita di corrente

L'effetto del gradiente di processo puo esserettadprogettando il CSA con un
layout in cui i generatori di corrente sono digtitbformando una struttura a
baricentro comune (common centroid layout), utdizz largamente sui chip
presenti sul mercato. Questo genere di layoutpemtede I'utilizzo di una grande
area sul chip, incrementando gli effetti paragsisistenze e capacita) delle linee
di interconnessione, quindi influenzando le prastaalinamiche del DAC.

Per migliorare le prestazioni dinamiche si proggtiandi il CSA con un layout
piu compatto, accettando pero la presenza di uwhiegrte di processo il cui effetto
deve essere studiato e limitato con una tecnicaltbrazione.

2.3 Effetto dei mismatch statici

In presenza di un gradiente di processo si ha damanto dispari delle correnti

rispetto alla regione centrale in cui &€ presentayB1 (anche la DNL, espressa in
LSB, ha lo stesso andamento visto in Figura 2@stpporta ad avere una INL di
tipo parabolico in cui il picco della parabola tiato nella zona centrale dell’asse
degli unary (Figura 21).
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LsB Integral Non-Linearity

0 2 4 6 8 10121416 18 20 22 24 26 28 30 32 34 36 38 40 42 44 46 48 50 52 54 56 58 60 62
unary

Figura 21. INL parabolica

Un segnale prodotto da un circuito non lineare pssere descritto in serie di
potenzey(t) = ao+ ar-x(t) + a&(t) + asX(t)+... dove ogni termine di ordine
maggiore di 1 rappresenta un termine di non-lin&ari

Facendo riferimento alla funzione di trasferimerdppresentata in Figura 22 si
ottiene, da un modello semplificato, che se il cedligitale in ingresso (asse x)
descrive una funzione sinusoidale (sit)(0 cos(t)), in uscita si genera una
componente spettrale con frequenza doppia risptdondamentale:

1 1
[cos(wot)]? = St+3 cos(2wgt)

Funzione di Trasferimento del DAC

L]

=

=3

L

=

o

g

= — DAC ideale
& DAC con INL
&) parabolica
<

a

Digital Input Code

Figura 22. Funzione di trasferimento del DAC coh iparabolica
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Quando I'INL presenta un andamento parabolico siege quindi una grande
seconda armonica nello spettro del segnale diaudeitDAC.

Per le prime simulazioni e stato impostato all'eggo dellADC un segnale
sinusoidale con frequentgadi circa 600MHz e ampiezza tale da utilizzare tylit
unary del DAC (segnale full scale +0.8W]t)=0.8-cos(2-600-16-t).

In Figura 23 € rappresentato lo spettro del seghdllescale y(t) prodotto dal
modello del DAC, dove i valori di corrente degliaup sono generati casualmente
a partire da un seed iniziale non considerandradignte di processo.

-2dB fondamentale

2°armonica  3° i 4°armonica
3"armonica

AMPIEZZA (V)

-88dB

Al

T B R R R T S N R R
0.0 02 04 0.6 0.8 1.0 1.2 1.4 1.6 1.8 2.0 2.2 24 2.6 2.8 3.0 3.2 34 3.6 3.8 40 42 44 46
FREQUENZA (GHz)

Figura 23. Spettro segnale full scale con mismsaécetza gradiente di processo

In Figura 24 é rappresentato lo spettro del seghdllescale y(t) prodotto dal
modello del DAC considerando anche il gradientgmicesso lineare; si nota
chiaramente una grande seconda armonica.

-2dB fondamentale
z
N 2°armonica
N -65dB
=
E 3°armonica  4°armonica
< -88dB

Al

T R B R e T R S T N TR R E AR
0.0 02 04 0.6 0.8 1.0 1.2 1.4 1.6 1.8 2.0 2.2 24 2.6 2.8 3.0 32 34 3.6 3.8 40 42 44 46
FREQUENZA (GHz)

Figura 24. Spettro segnale full scale con mismatghadiente di processo
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Tre figure di merito molto importanti per valutdeepulizia dello spettro sono:
- HD2 (Harmonic Distorsion 2) definita come la difeza, espressa in dB,
fra l'ampiezza della seconda armonica e 'ampiaiedla fondamentale
- HDS3 (Harmonic Distorsion 3) definita come la ditfeza, espressa in dB,
fra lampiezza della terza armonica e 'ampiezziladendamentale
- SFDR_noHD23 (Spurious-Free Dynamic Range escluaaneniche 2 e
3), che in questa tesi viene chiamata semplicen®RER, ed é definita
come la differenza, espressa in dB, fra 'ampiedella fondamentale e
'ampiezza della componente spettrale piu grandedaica o rumore)
escluse le armoniche 2 e 3.
Le HD2 e HD3 sono quantita indicate negativamepitegono negative meglio €)
mentre SFDR e una quantita indicata positivamepiteg grande meglio €).
In Figura 23: HD2=-86dB (la seconda armonica & 8u8 piccola della
fondamentale), HD3=-87dB (la terza armonica €& 87gB piccola della
fondamentale di 87dB) e SFDR=86dB (la fondamerga8&dB piu grande della
componente spettrale piu grande escluse le arm®ieh3).
In Figura 24: HD2=-63dB (seconda armonica dovutaldlL parabolica), HD3=-
87dB e SFDR=86dB.
Si nota quindi molto bene l'effetto che il gradienl processo ha sullo spettro del
segnale di uscita.
Per garantire migliori prestazioni del DAC é im@mite trovare un modo per
aumentare la linearita del segnale di uscita enéditampiezza delle armoniche
presenti nello spettro.
Una prima tecnica consiste in un “rimescolamens®ygo-casuale dei generatori
unary facendo in modo di non seguire I'ordine i@izisoggetto al gradiente di
processo, quindi eliminando la grande seconda aoaoQuesta tecnica pero
introduce del rumore di fondo in quanto non si lamiu delle non-idealita
costanti nel tempo (Figura 25).
Per ogni frequenza, la corrispondente componergtrafe ha un’ampiezza piu
bassa dell'lampiezza della seconda armonica gengahtgradiente di processo,
pero si ha un innalzamento generale di tutte lepmoranti spettrali. Deve quindi
essere trovata una tecnica piu efficace in cuoidinamento dei generatori non
venga fatto casualmente ma secondo una certa Jagipare si deve applicare un
algoritmo di correzione dei valori di corrente degiary.
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Figura 25. Spettro con rimescolamento pseudo-casiegli unary

2.4 Algoritmo di riordino

Nel caso di non-idealita generate da un gradiemeodesso lineare, lo spettro del
segnale presenta, come detto, una grande compoasantaica del secondo
ordine. Per ridurre drasticamente questo effetgatieo € stato introdotto nel
modello un algoritmo di riordino dei generatoricdirrente termometrici.
L’algoritmo si basa sui seguenti punti:

nella generazione del segnale analogico di usoia, seguire I'ordine

fisico dei generatori unary, ma seguire un ordimedui uno unary con piu

corrente del valore ideale viene seguito da uneyuo@n meno corrente,

poi di nuovo uno unary con piu corrente e cosi via

— la distorsione armonica viene limitata da una formgliore della curva
della INL risultante

— la definizione delle posizioni decise dall’algordandi riordinamento
avviene una volta sola subito dopo I'accensionebdel

— selezionare i generatori piu simili per le posizioantrali e per i bordi
selezionare i generatori con maggiore mismatch

— 1 segnali tipici utilizzati nelle telecomunicazionon vengono generati

esercitando tutti i 63 unary (full scale), ma rireado attorno alla zona

centrale, esercitando per esempio gli unary daZ% a quindi importante

avere la migliore forma della INL proprio nella zocentrale.
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Praticamente 'algoritmo di reordering si implengentolto semplicemente con 4
passaggi consecutivi:

36

1)

2)

3)

gli unary vengono ordinati dal piu grande al pitcgpio,
mantenendo memoria della posizione originale fisicefinendo
le nuove posizioni temporanee (ogni unary e defimibme un
vettore tridimensionalel( readk], posizione originale k, nuova
posizione) )

si compie ora uno scambio, centrato attorno alkryioentrale (j =
31), degli unary con nuova posizione pari: j|=0 ¢eB2, j=2 con
j=60, j=4 con j=58 e cosi via fino all’'ultimo scamlj=30 con j=32
si aggiornano le nuove posizioni j dei i vettorndwrdine corrente
dei vettori ottenendo la coppia finale di indi@ k (Figura 26)

505 |[k=l4j=x | | 507 k=12=14 |<—
506  [k=13j=x | | 506  [k=13j=13 |
507 k=12j=x | | 505 [k=14j=12 |<—
502  [k=11j=x | [ 504 [k=9 j=11 |
503 [k=10j=x | | 503 [k=10j=10 |
504 k=9 j=x | 1 [__502 [k=11j=9 |
501 k=8 j=x | [ 501 k=8 j=8 | .
499 |k=7 j=x | |::> [ 500 k=6 =7_|j:] scambio
500 [k=6 j=x | [ 499 k=7 j=6 | J pari
497 [k=5 j=x | [ 498 [k=4 j=5 |
498 k=4 j=x | [ 497 [k=5 j=4 |
496 [k=3 j=x | [ 496 [k=3 j=3]
[ 495 k=2 j=x] [ 495 k=2 j=2]«——
493 k=1 j=x| 494 [k=0 j=1]
[ 494 [k=0 j=x] =1 <
Iu ideale S00uA
2
[ 493 k=1 j=0| =14 k=1
[ 506 [k=13j=13 ] j=13 k=13
[ 495 k=2 j=2] =12 k=2
[ 504 [k=9 j=11 | j=11 k=9
[ 497 k=5 j=4 | j=10 k=5
[ 502 [k=11j=9 | 3 =9 k=11
[ 499 [k=7 j=6 | =8 k=7
[ 500 k=6 j=7 | |::> i=7 k=6
[ 501 =8 j=8 | =6 k=8
[ 498 [k=4 j=5 | =5 k=4
[ 503 [k=10j=10 | j=4 k=10
[ 496 k=3 j=3| =3 k=3
[ 505 [k=14j=12 | =2 k=14
[ 494 [k=0 j=1 i1 k=0
| 507 k=12j=14 | j=0 k=12

Figura 26. Algoritmo di riordino degli unary



4) si assegnano le nuove posizioni agli unary: rifdosnalla Figura
26, quando il segnale viene generato non si patfle dnary in
posizione 0 ma dallo unary in posizione 12, padspguendo, non
si continua con lo unary 1 ma con lo unary 0O, poi o unary 14,
eccetera.
Utilizzando questo algoritmo gli unary piu simibrso quindi nella zona centrale
e gli unary meno simili nelle zone esterne (FigRira

LSB DNL - originale
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1
0,5

0
0,5

-1
-1,5

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30 32 34 36 38 40 42 44 46 48 50 52 54 56 58 60 62
unary

LSB DNL - reordering

1,5

1
0,5

0
-0,5

-1
1,5

0O 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30 32 34 36 38 40 42 44 46 48 50 52 54 56 58 60 62
unary

Figura 27. DNL prima e dopo il riordinamento

LSB INL
3
2 ORIGINALE
1
1] 7 \/ AS,
-1
-2
-3
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30 32 34 36 38 40 42 44 46 48 50 52 54 56 58 60 62
unary

Figura 28. INL prima e dopo il riordinamento
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In Figura 28 si vede chiaramente il netto miglioesmo della forma dell'INL: la
forma parabolica e del tutto eliminata, per quésseconda armonica nello spettro
viene abbassata drasticamente (Figura 29).

-2dB fondamentale

z

-

N

N

=

E 3 .

o . armonica
< :gggg 2°armonica 4°armonica

e R P S S et
0.0 02 04 0.6 08 1.0 1.2 1.4 1.6 1.8 2.0 2.2 2.4 2.6 2.8 3.0 32 34 3.6 3.8 4.0 42 44 4.6
FREQUENZA (GHz)

Figura 29. Spettro con algoritmo di riordino degtary

Come si puo notare, oltre alla seconda armonida, d@asticamente anche la
guarta armonica in quanto anche quest’ultima segea partire da andamenti
parabolici della INL.
Si puo fare un confronto numerico fra le HD2, HD3SEDR originali con
gradiente di processo e quelle ottenute dopondiimamento:

- originali (senza gradiente di processo): HD2 = B6#ID3 = -87dB,

SFDR = 86dB
- originali (con gradiente di processo): HD2 = -63dBD3 = -87dB,
SFDR = 86dB

- nuove: HD2 = -96dB, HD3 = -90dB, SFDR = 93dB
L’effetto del gradiente di processo € del tuttonghato e si ottengono persino risultati
migliori rispetto al caso senza gradiente.

2.5 Algoritmi di correzione

Oltre all'algoritmo di reordering sono stati sargtimplementati due algoritmi di
correzione degli unary chiamati “correction unagy*correction INL”.
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Il correction unary é I'algoritmo concettualmeni@ pemplice: se la corrente di
uno unary e maggiore di una certa solfi#olgo una data corrente; se la corrente
di uno unary e minore di una certa soghaaggiungo una data corrente (Figura
30).

CORRECTION UNARY

e CORRECTED

:
N : POSITIVE THRESHOLD “ l / |
J' \/ ' l v

INL

. .
® [ ]
I t
NEGATIVE THRESHOLD |
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11
unary

Figura 30. Primo algoritmo di correzione degli ynar

A livello numerico sono stati impostati i seguerdlori: soglia alta = 500uAai
=500.750uA, soglia bassa = 500uA+=499.250uA e corrente correttiva
+1.5-01=1.125UA. Esempio: se uno unary ha una correnteg&01uA allora
viene corretto sottraendo 1.125uA, ottenendo 4BAB7 se uno unary ha una
corrente pari a 499uA allora viene corretto aggantp 1.125uA, ottenendo
500.125uA; se uno unary ha una corrente di 500riarAsi fa nessuna correzione.
Il secondo algoritmo “correction INL” compie semplelle correzioni sugli unary
come appena visto nel primo algoritmo, pero al@dswerificare che la corrente
di ogni singolo unary sia dentro un certo interwdlb, Ia], verifica che la INL,
espressa in corrente e non in LSB, sia dentro urno céntervallo
[INLb, INLa] = [-al, ol].

Esempio: unary[0] vale 500.4uA, unary[1] vale 5a@&3Z unary[2] vale 500.5uA
allora i punti della INL, in uA, sono INL[0]=0.4uA,INL[1]=0.7uA e
INL[2]=1.2uA; l'ultimo punto della INL supera la gba cl=0.75uA allora si
corregge unary[3] sottraendo 1.125uA e si ricaltalamo punto della INL con

il valore corretto dell’ultimo unary ottenendo INB]JEO,075uUA.
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Ricapitolando: se un punto della INL &€ maggioramh certa soglia si corregge lo
unary che ha portato la INL oltre la sodINLa, se un punto della INL € minore
di una certa soglilNLb si corregge lo unary che ha portato la INL sadtsdglia.
Naturalmente se gia unary[0] ha un valore maggibf®00.75UA viene corretto
subito perché gia in questo punto la INL sarebbggiwae di 0.75uA.

In Figura 31 e illustrato I'algoritmo appena defori

CORRECTION INL

« CORRECTED \

| INL
POSITIVE THRESHOLD ® |

INLa l

INLb

NEGATIVE THRESHOLD |

unary

Figura 31. Secondo algoritmo di correzione

Riferendosi alla Figura 31: unary[0] farebbe ustaréNL dal range, quindi viene
corretto; anche unary[3] farebbe uscire la INL i@delge, pertanto viene corretto;
la stessa cosa vale per unary 4,5,6,7,8,9e 11

Come si intuisce, I'obiettivo di questo algoritmacercare di restringere il piu
possibile la INL dentro certi limiti, aumentare liaearita della funzione di
trasferimento del DAC e avere quindi una differeXpait_reale-Vout_idealpiu
piccola possibile.

In Figura 32 sono rappresentate le due INL ottedo@go aver applicato i due
algoritmi di correzione visti.

Come si puo vedere, la INL piu ristretta attorna$B e quella ottenuta con
I'algoritmo correction INL, mentre la INL ottenu@on l'algoritmo correction
unary presenta variazioni piu ampie. Quest’'ultim@igoritmo meno efficace: si
vede ancora chiaramente, anche se con valori piwlprispetto al caso originale,
una forma parabolica della INL.
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LSB INL

1 CORRECTION UNARY

CORRECTION INL

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30 32 34 36 38 40 42 44 46 48 50 52 54 56 58 60 62
unary

Figura 32. Algoritmi di correzione a confronto

2.6 Risultati di simulazione con 300 seed

Finora le figure di merito HD2, HD3 e SFDR sondeiadicate per un solo seed
di generazione casuale dei mismatch statici degiiy per valutare correttamente
I'efficacia degli algoritmi di reordering e correznie sono state fatte simulazioni a
300 seed. Si hanno quindi 300 diverse generazieni ndismatch (avendo
comungue sempre lo stessb/I); intuitivamente questo equivale ad avere 300
chip uguali che forniscono risultati diversi frado in quanto le non-idealita di
produzione non sono predicibili e costanti fra ohighip.

| risultati delle simulazioni con 300 seed vengogaaficati come una
distribuzione: in generale piu la distribuzionengpéa piu le prestazioni non sono
costanti fra seed e seed; le prestazioni invece pancostanti se la distribuzione
€ piu compatta (Figura 33).

DEVIAZIONE STANDARD

CANCANCA

VALORE MEDIO

Figura 33. Distribuzioni gaussiane con diverse @goni standard
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Per le HD2 e HD3 si hanno prestazioni migliori @alistribuzione e piu spostata
verso sinistra (valore medio piu piccolo), mentee lp SFDR si hanno prestazioni
migliori se la distribuzione € piu spostata versstth (valore medio piu grande).
Le Figure 34, 35 e 36 mostrano le distribuziorneottte per le tre figure di merito
con un segnale full scale a 600Mhz.

HD2 full scale the lower the better
15‘;(aed ORIGINAL
: hatllul
10
S — T
-115 -68
dB~”
. REORDERING
30
: .
107 -90

CORRECTION UNARY

5
B ] I- [ | I-III ] I-III-I-IIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIII_I-

-114 -75
CORRECTION INL

. .||||I|||I|||II|I||..|...._.___
-95

-115

Figura 34. Distribuzioni della HD2 full scale naiaijtro casi

HD3 full scale the lower the better
:z;oeed ORIGINAL
15
; a e o —ull o lamm Illllllllllll.lllllIIIIIIII'IIIIII-'-.
120 75
dB~”
. REORDERING
1“ sl
: T 1 1117811117
124 -80
" CORRECTION UNARY
15
Z i R— | . _ll_l---I-_IIllIlIIIIIIlIIIIIIIIIIIIIII-IIII__- -
122 -80
. CORRECTION INL
15 — N ....||I|||I||||||||I|||||II|||IIl.lllm-. .
129 -92

Figura 35. Distribuzioni della HD3 full scale neiajtro casi
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SFDR full scale the higher the better

iEEd ORIGINAL

: Il

: ottt .
4 97

" REORDERING

20

" _ _-,l.,.-lIIIIIIIIIIIIlll.__

86 98

) CORRECTION UNARY

- I

10

: - ._.._.lulllIIII-IIIlIIIIl ||||II|||-|..

85 98

CORRECTION INL

LZ ,--,l-lllllllllllll-,,
92 9

9

Figura 36. Distribuzioni della SFDR full scale mgiattro casi

Nelle figure sono indicati i valori massimi e miniper ogni figura di merito, non
sono perod questi ultimi i dati su cui basarsi geutare le prestazioni. E necessario
valutare la posizione e la compattezza delle distzioni.

L’algoritmo che presenta le migliori prestazionil eorrection INL in quanto
mostra distribuzioni piu compatte e meglio posiai@y il secondo migliore
algoritmo e il reordering.

Finora sono state fatte simulazioni con un segigllscale, pero come detto nel
paragrafo 2.4, i segnali tipici utilizzati nelleldeomunicazioni non vengono
generati esercitando tutti i 63 unary (full scalep rimanendo attorno alla zona
centrale (ampiezza ridotta a 1/3) (Figura 37).

LSB INL

o LA

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18|20 22 24 26 28 30 32 34 36 38 40|42 44 46 48 50 52 54 56 58 60 62
\

J

unary
== ORIGINAL == REORDERING == CORRECTION UNARY === CORRECTION INL

Figura 37. Zona centrale della INL
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Sono state quindi fatte simulazioni a 300 seediif@mpiezza del segnale é 1/3
rispetto al caso full scale (-10dB back off) e tdk esercitare solo gli unary
centrali.

Le Figure 38, 39 e 40 mostrano le distribuziorneottte per le tre figure di merito
con un segnale ad ampiezza ridotta a 1/3 (-10dRB bfica 600Mhz.

HD2 -10dB back off the lower the better
2sﬂeed ORIGINAL
: T T T T,
dB~" -113 -69
. REORDERING
o IIIIIIII----__ _
111 -100

CORRECTION UNARY

20
15
10

5
N —E_m ---II-I-_I_I_lIII.'-I.-.II.IIIIIIIIIIIIIIIII.'I- -

112 -71

CORRECTION INL

20
15
10

5
) nli. l-llllllllllIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIII-I

-112 -52

Figura 38. Distribuzioni della HD2 -10dB nei quattasi

HD3 -10dB back off the lower the better
:soeed ORIGINAL
: . Y ——— |..III||||I|IIIlllllIIIIIIIIIlIlIl||||l .
4B~ 115 .70
) REORDERING
: ol s
114 -87

CORRECTION UNARY
; - ._...-lll-l|__lll_.IIIlIlllllllllllllllllll-l | .
-110 -76
CORRECTION INL
: R |I||I.|...|II|I.||||||||I||||I|III|.. i
117 -80

Figura 39. Distribuzioni della HD3 -10dB nei quattasi
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SFDR -10dB back off the higher the better
:soeed ORIGINAL
f,
: R ...|_|...I||I|||I||||-|I||||||I||||I||In|..|| S
dB-" 72 o
" REORDERING
30
LZ P ,I---lI-IIIIIIIIIIII-,
83 94
" CORRECTION UNARY
; .
80 93
. CORRECTION INL
15 el
79 92

Figura 40. Distribuzioni della SFDR -10dB nei quattasi

Come si puo notare, con ampiezza ridotta a 1/3(oaalistico), I'algoritmo di
reordering € il migliore algoritmo fra i tre implemtati sul modello del DAC,
avendo una distribuzione piu compatta e megliozimsata.

Gli algoritmi implementati presentano 3 modalitéergiive e 2 soglie: nessuna
correzione, correzione @il correction OpPpUre correzione dicorrection SONo quindi
necessari 2 bit per selezionare uno dei tre casi.

Un modo per aumentare le prestazioni utilizzandoalgoritmo di correzione
consiste nell’effettuare una correzione piu precsa piu di 2 bit, avendo quindi
piu di due soglie e piu di un solo valore di coivee.

A questo punto, per determinare quale algoritmiaére ai fini della produzione
fisica del chip su cui verra integrato il DAC, €vibno fare alcune considerazioni
sul’hardware che deve essere aggiunto per poteticape l'algoritmo di
reordering o un algoritmo di correzione.

2.6 Implicazioni hardware

Gli algoritmi di riordino e correzione richiedonoome prima cosa, come dati di
ingresso i valori di corrente di tutti gli unary.
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Nel capitolo 3 viene illustrato nei dettagli il ®ma di misura, progettato durante
il lavoro di tesi, che permette di ottenere i valtircorrente degli unary (Figura
41).

DATI
DIGITALI |:> DAC Vout
SISTEMA DI
MISURA

Figura 41. Schema DAC e sistema di misura

Il sistema di misura richiede, fra gli ingreskshanfk]; un modo per ottenere la
corrente dello unary e rappresentato in Figura 42.

unary [K] sistema di misura comune a tutti gli unary

Vdd

@ Tunary[k]

BIAS CASCODE [K] | |: ENABLE_CAL [K] | NODO

(EONIUNE

CIRCUITI PER

MISURARE Iunary[k]
BIAS CSA —| @ Tunary[k]

Figura 42. Hardware aggiuntivo per misurasgn

Per poter misurare le correnti bisogna modificaredlla di ogni unary inserendo
un mosfet che permette di selezionare lo unaryirkes

Spegnendo il mosfet cascode e accendendo il miis$elezione (a sua volta un
cascode) si ottiene, tramite lo specchio di coedatcorrente dello unary k-esimo
pronta per la fase di misura.

Dal punto divista del layout € importante pritgge i due cascode il piu simili
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possibile, altrimenti si rischia di misurare unareate diversa dalla vera corrente
che genera il CSA durante il normale funzionameleldAC e pertanto effettuare
una calibrazione non ottimale.

A questo punto possono essere fatte le consideiiaigli algoritmi di reordering
e correzione.

Effettuare una correzione implica l'inserimentouwth circuito che aggiunge o
toglie corrente in ogni cella unary del DAC.

In [2] viene proposto un DAC in cui ogni cella upa formata dai mosfet che
costituiscono gli interruttori, il CSA, il cascogeun DAC a 6 bit, chiamato CAL
DAC, per effettuare la correzione.

Puo essere implementato anche un CAL DAC a solit2dro in generale,
aggiungere molti componenti all'interno di ogni gnanplica un grosso aumento
dell'area occupata dal DAC, incrementando gli éffedrassiti indesiderati che si
sta cercando di limitare proprio utilizzando undaycompatto invece di un layout
distribuito a baricentro comune.

Per un DAC a radio frequenza e fondamentale limiapiu possibile gli effetti
parassiti dovuti alla lunghezza delle linee diiotanessione, quindi risulterebbe
rischioso l'utilizzo di un algoritmo di correzione.

L'algoritmo di reordering invece, oltre al mosfet dggiungere ad ogni unary per
selezionare la correntgnanfk] da misurare (comunque presente anche in caso di
utilizzo di un algoritmo di correzione, visto cherhisura deve comunque essere
fatta), non richiede hardware aggiuntivo nelle zongche del layout: serve solo
una logica digitale, che, una volta ricevuti i vathi corrente dal sistema di misura,
esegue i passaggi per ottenere il riordino e, wfi@ ¥rovate le nuove posizioni,
cambiare l'ordine in cui i bit termometrici arrivaragli interruttori degli unary.
Tutte queste operazioni verrebbero fatte lontarildaj@ut analogico del DAC
(Figura 43).

DATI LOGICA DIGITALE
DIGITALI |::> PER IL REORDERING |::> DAC Vout
SISTEMA DI
MISURA

Figura 43. Schema per implementare il reordering
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L’algoritmo scelto & quindi quello di reordering.

Per concludere, come accennato nel Capitolo 1¢Hitattura current-steering

binaria, oltre ai problemi descritti, non si presiatipo di calibrazione scelto.

L’algoritmo di reordering infatti non potrebbe essgn alcun modo implementato
su una architettura in cui tutti i generatori diremte sono profondamente diversi
fra loro (corrente che aumenta con le potenze.di 2)
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3
Sistema di misura

3.1 Introduzione

| valori di corrente degli unary, utilizzati comatddi input dagli algoritmi di
riordino e correzione, fino ad ora sono stati gatiem Verilog-A tramite
generazione casuale. Una volta prodotto fisicamiéoiecuito integrato, in realta
gueste correnti devono essere misurate precisartrantge un sistema di misura
integrato situato nella stessa regione del dienéta per il DAC.

In questo capitolo vengono presentati i diversicblo costituenti il sistema di
misura progettato e simulato su Cadence Virtuoskizaando le librerie FINFET
fornite da TSMC Taiwan Semiconductor Manufacturing Compgny
raggiungendo una precisione di circa 50nA.

3.2 Tecnologia FINFET utilizzata

Un dispositivo FINFET € un transistore ad effett@ampo, in cui il contatto di
gate avvolge su 3 lati il “fin” nel quale, una \@Hpplicata una tensione di gate, si
forma il canale per la conduzione della correngtteta (Figura 44).

- @

SOURCE ’ FIN

Figura 44. Struttura FINFET
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Questo tipo di dispositivo incorpora piu di unaenfidccia ossido-semiconduttore
soggetta all'effetto del campo elettrico generaatiadtensione di gate; pertanto,
rispetto ai classici transistor planari, si ha ugliore controllo del flusso di carica
che attraversa il canale, un guadagno intringedgus piu alto e, a parita di questo
rapporto fra conduttanze, un’area occupata minorguianto per aumentare il
flusso di corrente anche l'altezza del fin puo essementata.

Se vengono posizionati piu fin in parallelo, fraisz® e drain, si ha un aumento
della conducibilita del transistor in quanto vengaa formarsi piu canali in
parallelo.

In combinazione con 'aumento del numero dei fipamallelo, un altro modo per
aumentare la conducibilitd e la simmetria del tistos consiste nell'utilizzo di
strutture interdigitate in cui il dispositivo conegkivo e suddiviso in piu transistor
elementari connessi fra loro, realizzando unatsiraita pettine in cui i “denti”
prendono il nome di “finger”. Tutti i source, dragngate sono connessi a contatti
di source, drain e gate comuni all'intero transigkegura 45).

Vg i

Y, T

WA DY

SOURCE
SOURCE

Y T

Figura 45. FInFET interdigitato con 2 finger e d fiier finger
Aumentare il numero di fin e finger equivale ad amtare la conducibilita del

transistor e quindi la sua W equivalente, pertdndanensionamento viene fatto
proprio modificando il numero di fin e il numerofaiger.
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Un ultimo parametro modificabile e il “multiplierfl, quale permette di istanziare
piu strutture separate, del tipo appena descattonesse in parallelo.

La libreria TSMC utilizzata comprende diverse tgme di transistor fra cui i
dispositivi I/0O con lunghezza di canale di 135nndispositivi core con lunghezza
di canale di 8nm.

La scelta e stata fatta valutando le seguenti derazioni: tutte le misure delle
correnti degli unary vengono fatte una volta seima che il DAC entri nella fase
normale di funzionamento; per questo motivo nosazio grossi vincoli né sul
tempo totale di misura (Ims o 10ms non € imporjardesulla potenza assorbita
dall'alimentazione. Per quanto riguarda le tensiinalimentazione supportate
bisogna fare attenzione in quanto, con tensionppwo basse, risulterebbe
complicato rispettare le condizioni di saturaziakee transistor in alcuni blocchi
del sistema progettato.

| dispositivi core a 8nm, anche se molto velocihngono stati presi in
considerazione in quanto la massima alimentazioppatata € troppo bassa.

| transistori utilizzati sono pertanto i disposititO FINFET con una lunghezza di
canale pari a 135nm e con tensione di alimentazsapportata pari a 1.8V.

3.3 Funzionamento del sistema

Lo schema generale del sistema di misura &€ bashsisgema proposto [3]: sono
presenti due sottrattori di corrente, due ampliiodaa transimpedenza (TIA
Trans-Impedance Amplifier) e un comparatore (Figt6a

Il sistema ha come ingressi tre correnti: la caeatel singolo unaryunary, Una
corrente di riferimentdes variabile e una corrente di biasdello stesso valore
teorico della corrente dello unary.

La correntdp viene usata per fare in modo che all'ingressoatalplificatore a
trans-impedenza, che converte la corrente in tearsid sia un valore di corrente
positivo o negativo nell'intorno di OA. In questoodo il TIA pud lavorare con
basse correnti senza il rischio di avere distoision

Nella modalita di funzionamento del DAC a 32mA ognary ha un valore teorico
di corrente pari a 500uA, che in realta pud es566:2uA o 499.5uUA, o0 ancora
diverso; ancheé, ha un valore teorico di 500uA, pertanto laeote di ingresso
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Figura 46. Sistema di misura

del TIA, lp-lunary, pud essere -0.2uA o 0.5uUA. Vale lo stesso ragiamo per il
secondo TIA che ha in ingreskgl rer.

Il sistema di misura progettato viene implemensaticdie di silicio una volta sola
per tutto il DAC, in quanto per fare la misura dité le correnti degli unary e
sufficiente selezionare una correntgary, farne la misura e selezionarne una
successiva; il sistema €& quindi comune a tuttingdry.

Naturalmente anche la corrente di bigpuo avere un valore reale diverso da
guello teorico, ma cio puo essere considerato ahl@ma trascurabile in quanto
l'errore € uguale per tutti gli unary e quindi nonportante per l'algoritmo
reordering.

A questo punto, le due correnti differenzi@H unary € lo-lref Vanno in ingresso ai
due amplificatori a trans-impedenza per essereartitevin tensioni.

Le due correnti presentano delle variazioni moltezgle, dell'ordine del uA, per
guesto motivo i due TIA, oltre che convertire img®ne, devono amplificare
(guadagno invertente sRy) in modo tale da avere delle variazioni di tension
significativamente piu grandi delle piccole var@ui di corrente in ingresso.
Quando la corrente di ingresso é troppo granddAilpresenta un guadagno non
costante rispetto alla corrente di input, risch@rahe un certo input venga
amplificato con un determinato guadagno ed un alfvat venga amplificato con
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uno diverso: i due sottrattori di corrente servamoprio per evitare che i TIA
ricevano in ingresso una corrente troppo alta.

Le due tensioni generate dai due TIA vanno pangresso al comparatore a valle,
formato da un preamplificatore e da un latch, &lguisponde con un valore di
tensione sull’'uscita diverso in base a quale aklecorrenti in ingresso al sistema

sia maggiore dell'altra (Figura 47).

VL‘amp = Vdd j

Vinary > Vrey
O
(—=Rm) * (Is— lunary) > (—Rm) * (Iy— Iref )
&

Iunary > Iref

Vcomp =0 j

Vinary < Vrer
4
(—=Rem) * (Iy= Lunary) < (—Rm) * (Iy— Lies)
4

Iunary < Iref

Figura 47. Funzionamento comparatore

Si consideri ora, per esempio, Upry pari a 500.5uA e unigs pari a 499uA: la
tensione di uscita del comparat®dgmpdiventa quindi uguale ¥éyq, essenddunary
maggiore direr. Se aumentando lar ad un certo punto il comparatore cambia di
stato, fornendo in uscita la misura del valore dlinary€ compiuta: ldunary€ uguale
allalier che ha spinto il comparatore a cambiare stato.

3.4 Conversione corrente-tensione

Le correnti provenienti dai sottrattori di corrent®mme detto, devono essere
convertite in una tensione tramite un amplifica@teansimpedenza.

Questo blocco circuitale € un amplificatore nel lguia tensione di uscita é

proporzionale, secondo il valore del suo guadagtia, corrente di ingresso;

idealmente deve avere impedenza di ingresso migktolp e impedenza di uscita
molto piccola rispetto al carico a valle.

Il primo TIA simulato € il circuito proposto in [JFigura 48).
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Vd Vdd

0

.

Figura 48. Primo TIA simulato

Come prima cosa si calcola I'espressione del guazltgale dell’amplificatore a
transimpedenza:

Vv, Ui (A3 + Ag)
Appg=—=—" & = Rin - (A3 + A5)

in Lin

DoveRn rappresenta la resistenza di ingresso del Ag&kappresenta il guadagno

di tensione dello stadio di uscita costituito da ,M8ente come carico le

conduttanze differenziali di M4 e M5 As rappresenta il guadagno di tensione
dello stadio di uscita costituito da M5, avente eowarico le conduttanze

differenziali di M4 e M3.

M5 € un transistor pmos in configurazione ad anwalibre a source comune,

dunque il guadagnés e dato dalla formula:

Ims

As = — dove gors = gis + Gass (espressione analoga per A3)

YolLs

I'espressione del guadagno pertanto diventa:

U, Ims . Im3
Aria = -_O = —Rip - < = + = ) = —Rip - (gms "ToLs t Im3 'roL3)
lin JolLs YoL3

La presenza del transistor M4 garantisce che itdaresistor M1 e M2 abbiano
tensioniVgsie Vsg2 non prossime a 0V: la tensio@ ha un valore circa uguale a
Vud/2; senza M4, le due tensiovi e Vx sarebbero anch’esse circa ugualsa/2,
quindi si otterrebb&gs1= Vsg2 = OV.

La conduttanza differenziale del transistor M4gfrtQgdss~gms, €Ssendo M4
connesso a diodo (Figura 49).
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VO Vo Vo

M4 8m4=(Vo-Vx) a 8ds4 — = 8md +8ds4

Vx Vx Vx

Figura 49. M4 connesso a diodo

Per il calcolo dell’espressione dis (€ roL3) Non si considera la conduttang:a
in quanto, essendo molto grande, il suo invégs@™* non da contributo:

( 1 N 1 )//( 1 ) 1 // 1 1
T ~ | —— ~ =
oLs Ima Yds3 Jdss Ids3 Idss Yds3 + Ydss

Resta ora da individuare I'espressione della msist di ingresso; si consideri il
circuito ai piccoli segnali di M1 e M2 in Figura 50

8mi=Vesi * gdsl 8mi*(Vo-Vi) {'

ij e 4 |::> ijm— g

gmz+vsg2( | gds2 Em2a=(vi-vy)( ¥ gds2
Vi
vx = vo 1j »
E—— (8m1+8m2 )= (vi-Vo) gds2+ gdsl

Figura 50. TIA ai piccoli segnali per il calcololideresistenza di ingresso

Vi
Rip =—
lin

lin = (gml + gmz) ' (vi - vo) + (gdsl + gdsz) "V
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lin = (gml + gmz) ' [vi - (A3 + AS) ' vi] + (gdsl + gdsz) "V

1

Ry, =
(Gm1 + m2) " [ — (A3 + A5)] + GasT+Hasz

Puo essere ora concluso il calcolo del guadagadetot

Aria =i=Rin'(A3 +4s) = — _
Lin (Gm1 + 9m2)

Il modulo del guadagno e quindi dato dallinversella somma delle
transconduttanze dei due transistor M1 e M2 subrdiringresso; scegliendo il
numero di fin, finger e multiplier, questi due ts&tor sono stati dimensionati con
piccolegmin modo tale da aumentare il guadagno.
Essendo la corrente di ingredgsouna corrente molto piccola, positiva 0 negativa
del valore di alcuni UA, e la resistenza di ingoeRs anch’essa molto piccola (si
veda formula dRin), la tensione sul nodo di ingresge presenta delle variazioni
Vin molto piccole e, per verificare le condizioni ditwgrazioni dei transistori, puo
essere considerata una tensione costante, cornoe digttzalore di circ&qq/2.
Questo amplificatore a transimpedenza presentasgrgsoblematiche nel
rispettare sia le condizioni di saturazione debsdo ramo (M3, M4, M5) sia le
condizioni di funzionamento sopra soglia del primono (M1, M2). Non
rispettare queste condizioni implicherebbe un ggadanolto variabile a seconda
del valore della corrente di ingresso.
Per soddisfare la condizione di funzionamento sepghia di M1 deve valere:

Vgslzvo_Vin>Vthn = W>Vipn +Vin =

= Vaa = Vsas > Vinn ¥ Vin = Vsas < Vag = Vin = Venn =
Vdd
= Vias < - - Vinn
per soddisfare la condizione di funzionamento mrsaione di M5 deve valere:

Vsas > Vsgs — |Vthp| = Vaa — Vin — |Vthp| =

= Vsgs > %‘ |Vthp|
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Lo stesso ragionamento vale per i transistori M23e

Le tensioni di soglia dei i transistori nmos e pmoa sono molto diverse fra loro:
Vinp In modulo € leggermente maggiore \din, pertanto il range, in cui sia le
condizioni di saturazione che le condizioni di sopoglia sono rispettate, € molto
stretto.

E stato quindi progettato un TIA diverso che présatcune modifiche rispetto a
quello proposto in [3].

L’idea consiste nel mantene¥& , Vg3 e Vgs separate con I'introduzione di due
amplificatori elementari a drain comune costitdéi transistori M6, M7, M8, M9,
M10, M11 e due generatori di corrente di bigsper la polarizzazione dei due
nuovi stadi (Figura 51).

Vdd

M8 |;J M7

I, _j”: M5

Vo

M1

M4

it
=

£ |

& ]

M2 jI Vi

Mi1 [‘ M10

Figura 51. TIA modificato con 'introduzione di ds&adi a drain comune

M7, M8 el costituiscono il carico di M6 mentre M10, M11,ecostituiscono |l
carico di M9. Naturalmente le due possono non avere lo stesso valore ideale,
pero come gia detto, essendo il sistema di misurauoe a tutti gli unary, I'errore
risultante e lo stesso per tutte le misure.

Essendo il guadagno degli amplificatori a drain gom circa unitario, le
espressioni della resistenza di ingreBsoe del guadagno totakeria rimangono
invariate.
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Questi due amplificatori a drain comune fungonolelel shifter di tensione,

portando una tensione piu alta di cir¥ay| rispetto aVin al gate di M5 e una

tensione piu bassa di cir¥an rispetto avin al gate di M3.

In questo circuito risulta piu semplice rispettireondizioni di saturazione e le
condizioni di sopra soglia per M1 e M5.

La condizione per il funzionamento sopra soglidddirimane invariata:

Vaa
Vgsl =V —Vin >Vinn = Vsas < T — Vinn

Mentre la condizione di funzionamento in saturagidnM5 diventa:

Vsas > ngS - |Vthp| = Vaa — (Vin + |Vthp|) - |Vthp| =

V
= Vsas > %‘2'|Vthp|

Queste due condizioni sono contemporaneamentenkacié rispettabili. Con la
tecnologia utilizzata si ottiene il seguente inédiv approssimato:

100mV < Vyys < 600mV

Con i dimensionamenti finali scelti si ottiene Whascirca uguale a 500mV, con
variazioni di alcune decine di mV in base alla eate di ingressbn, rispettando
quindi le condizioni. Come gia detto, lo stessaaagmento vale per i transistori
M2 e M3.

Si é quindi giunti alla determinazione dei dimensimenti dei transistor M1, M2,
M3, M4, M5 e i transistor costituenti i due stadirain comune.

A questo punto si determina il range di variazide#a corrente di ingresd@ in
cui verificare le condizioni di saturazione, detarane il valore numerico di
guadagno e infine fare un’analisi di rumore.

In ingresso ai due TIA si hanno due correnti défesiali lo-lunary € lb-lrer. Si
devono quindi tenere in considerazione le non-itkedl tutte le correnti.

Si suppone di progettare il generatbyeon le stesse caratteristichel @iary cOn
oll=1.5103,

lref cOme detto e la corrente variabile che permetidetarminazione diunary €
deve quindi essere generata con un DAC, supponengldl anche in questo caso
pari a 1.5103,
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Si calcola ora ibl complessivo per le due correnti in ingresso aidéenel caso
in cui le variazioni di corrente sono massime, duimella modalita di
funzionamento a 32mA, in clinary ideale vale 500uA:

Olunary = 1.5°1073  Iypgry, = 1.5-1073 - 500 - 1076 = 750n4

al, = Ulref = Ulunary

2 2
O-Itot = \/(O-Ib)z + (O-Iu_nary) = 1060nA4

Il valore ideale delle due correnti di ingresso @\ € pari a OA, quindi é stato
scelto un intervallo di corrente centrato sullo Oncestensione *5uA
corrispondenti a circa 8l ot.

Trovato il range di variazione della corrente igresso al TIA si puo proseguire
illustrando le principali caratteristiche ottendtadle simulazioni.

Il guadagno DC del TIA, ottimizzato dimensionandd. i M2 con bassgm,
presenta una piccola variazione intorno al valorermedio di -4.7K (Figura 52)

GUADAGNO DC (Q)
-4.53K

-4.58K

-4.63K

-4.7K

-4.76K

-4.81K
-5 -4 -3 -2 -1 0 1 2 3 4 5

CORRENTE DI INGRESSO DEL TIA (uA)

Figura 52. Guadagno DC del TIA vs lin

Dalle simulazioni AC si e visto che in frequenzaTllA presenta una buona
risposta, con modulo del guadagno costante a 4i€2, fino ad una frequenza
di circa 1GHz per poi calare con una pendenzarda &0 dB/dec.

Nel funzionamento del sistema di misura, il TIA dea, come descritto nei
prossimi paragrafi, ad una frequenza di qualche MiHguo quindi considerare |l
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valore del guadagno individuato dalla simulaziori Eacendo poi attenzione al
comportamento AC solo nelle simulazioni riguardéimtput referred noise.

Fino alla frequenza di 1GHz, per punti fissati detbrrente di ingresso, dalle
simulazioni sono stati ottenuti i valori della tesme di uscita e della resistenza di
ingresso riportati in Tabella 1.

Iin:'SUA Iin:O IinZSUA
Vo (mV) 1290.7 | 1267.3 | 1243.6
Rin Q) 46 50 55

Tabella 1. Tensione di uscita e resistenza di sgpd 1A

Come si puo notare in tabella, il TIA presenta bassa resistenza di ingresso e a
fronte di una variazione della corrente di ingreds@OuA si ha una variazione
della tensione di uscita di 47.2mV (guadagno 4.71K)

Come gia detto, il sistema compie tutte le misumgiegandoci alcuni ms, una
volta solo prima che il DAC entri nella fase normdl funzionamento; per questo
motivo il consumo di potenza non e un dato fondaaienin Tabella 2 vengono
comunque esposti i valori della potenza assorliteaaaare della corrente di
ingresso.

Iin:'SUA Iin:O Iin:5UA
329.9uW | 333.4uW | 337.9uW

Tabella 2. Potenza assorbita dal TIA vs lin

Nel processo di misurazione degli unary riveste tmanportanza il valore
efficace (RMS Root-Mean-Square) del rumore equintaleiportato all’ingresso
del TIA.

Sono state fatte simulazione di tipo noise che coiswdtato restituiscono la
densita spettrale del rumore presente sul nodgatiaudel circuito, indicato con
unita (NVy/Hz.

Come si puo vedere in Figura 53, il rumore sullitzssdel TIA e di tipo Flicker: si
vede chiaramente I'andamento inversamente propmalaacalla frequenza tipico
di questo tipo di rumore.
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Figura 53. Rumore sull’'uscita del TIA

Contemporaneamente alle simulazioni noise sone $tde simulazioni AC in
guanto, per ottenere il rumore riportato all'ingessi deve dividere la densita
spettrale del rumore in uscita per il quadratondetiulo del guadagno del TIA.
Ottenuta la densita spettrale del rumore ripoéimgresso, indicato questa volta
con unita (nA¥/Hz avendo diviso volt per ohm, per calcolarnealove rms in una
banda di frequenza si svolge I'operazione seguente:

f2
lnoise_rms = [in (f)]zdf
fi
dovein indica la densita spettrale della corrente di remo ingresso misurata in

nA/+ Hz. Le simulazioni noise pero restituiscono direttateda densita spettrale
al quadrato misurata in (n#MHz, quindi il valore rms in questo caso & dato da:

f2
inoise_rms = J- ICPSD(f) df

1

dovelCPSDindica I'input current power spectral density imAJ/Hz.

Il noise é stato valutato sia in condizione di gasggiore (wc - worst case) che in
condizioni tipiche: in questi due casi il simulaogenera dei valori da una
distribuzione statistica in cui si ha una variamaggiore per il worst case rispetto
alla varianza del caso tipico.
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Le simulazioni AC e noise sono state fatte perrdivealori DC della corrente di
ingresso e integrando fra 1 Hz e 10GHz, ottenemcbulitati riportati in tabella 3.

INPUT REFERRED
NOISE

worst case noise rms| 770nA | 787nA | 816nA

Iin:'5UA Iin:O Iin:5UA

typical case noise rms 698nA  700nA  706nA

Tabella 3. Input referred noise del TIA

E stato quindi caratterizzato I'amplificatore a nsBmpedenza progettato,
illustrando i risultati ottenuti in condizioni dixge della corrente di ingresso
variabile all'interno di un certo range, calcolatobase alle non-idealita delle
correnti di ingresso al sistema.

3.5 Comparatore

Dopo aver convertito le due correnti in ingresssistema in due tensioni con due
amplificatori a transimpedenza, si puo procedereladase di comparazione.

E stato progettato un comparatore dinamico, caistitla un preamplificatore e da
un latch, avente come ingre¥shary, Vier € clockCK e come uscCit¥compe #comp

e VALID(Figura 54).

Vunary Ounary OLunary ~—_ Vcomp
— | ——
——V
Pre-Amp Latch OUtP_Ut comp
Vref Oref OLref Logic
— — — —— — VALID
CK —T

Figura 54. Comparatore
Quando CK vale “0”, qualsiasi sia la differenza lieadue tensioni di ingresso,

Veomp #Veomp€ VALID sono fisse a 0V. Quando CK commuta andando a&/chmp
e #Vcompvanno avad € OV 0 OV eVyq, in base a quale dei due ingressi € maggiore.
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FinchéVeompe #compnon sono diversiALID vale “0” dopodiché, quando il latch
avra completato la fase di decisioN@&LID andra a “1”.
In Figura 55 sono illustrati i circuiti costituenitpreamplificatore e il latch.

Vdd Vdd
—< i O

,Luual'y Lref_

i s S S M S

Vdd
Tl C“ﬂ g -

OL unary| 1OLret

Ounalq

i' = wc JH Hlw =
“
L 1

Figura 55. Circuiti costituenti il comparatore

Quando il segnale di clockCK vale “0” le tensioniOunary, Oret € X del
preamplificatore sono pari\q, mentre per quanto riguarda il latch, le tensioni
Lunary, Lref, OLunary € OLrer sono fisse a OV in quanto i transistor “esterodn
source a GND, conducono, visto che al loro gateesegmte una tensione alta,
mentre i due transistor pmos, con sourtgsasono spenti.

Questo comparatore € quindi un circuito dinamicounnella fase nella quale il
clock e “0” si ha una precarica dei nodi interncaituito, permettendo in questo
modo di rimuovere eventuali effetti di memoria detbmparazioni precedenti.

A seguito della commutazione del clock da “0” a,“lE tensioniOunary, Oret € X
incominciano a calare; in base alla tensione ptessuai gate di ingresso del
preamplificatore, le tensiounary € Oret diminuiscono, in modo diverso, piu o
meno velocemente: se per esemfiigry € maggiore drer, alloraOunary SCENdE

piu velocemente rispetto@er. A seguito della commutazione del clock, istante
per istante, si ha quindi una differenza fra le deasioni di uscita del
preamplificatore; questa differenza consente ahldi raggiungere lo stato finale
della comparazione.
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Nel latch, i transistor MA, MB, MC e MD “interni” astituiscono la parte del

circuito atta alla memorizzazione dello stato lograggiunto dopo la fase di
decisione del comparatore, mentre i mosfet “estesono i transistor che

stimolano la decisione del latch in base agli isgrelel comparatore e, tramite
simulazioni sul solo latch, si € visto che sonoggjudtimi transistor ad introdurre

piu rumore, di tipo flicker; i transitor “esterngono stati pertanto dimensionati
con un numero di fin e finger maggiore rispetttransistor “interni”.

In Tabella 4 e Figura 56 sono riportati gli andatnéelle tensioni del comparatore
in base a quale dei due ingressi € maggiore.

ck:0>1 Vref > Vunary Vunary > Vref

Ounary > Oref Oref > Qunary
OLunary > 0 | OLunary - Vdd
OLref - Vdd OLref >0

Tabella 4. Tensioni comparatore

Vref > Vunary

Vdd

OLref
CK

OLunary

time

Figura 56. Andamento delle tensioni nel latch

Durante la fase di decisione, si ha una variazioko veloce delle tensiofiunary,

Lrer, OLunary € OLrer. L'effetto di questa variazione, tramite le cafa€lyq dei
mosfet "esterni”, puo fluire a monte fino agli ingsi del comparatore, causando
problemi durante la fase di comparazione. Risuliandj importante limitare
guesto disturbo che prende il nome di "kickbaclsai

Il preamplificatore consente di ridurre il kickbackise riportato all'ingresso del
comparatore e al contempo aumentare la differgaza due tensioni di ingresso
provenienti dalle uscite dei TIA.
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Durante il cambio di stato del latch, si ha un geaflusso di corrente tra i due poli
dell'alimentazione in quanto, per un certo lasstedipo, sia i transistor pmos "in
alto” che i transistor nmos “in basso” conduconeng&ando un assorbimento
impulsivo di corrente (Figura 57). Il consumo ditgraza dinamica, trascurabile
rispetto al consumo statico dei due TIA, derivagdasto picco di corrente.

Ip ma

200uA ——

CK OLref

OLunary

time

Figura 57. Glitch di corrente nel mosfet MA deklat

Per quanto riguarda i transistor del preamplifioatodimensionamenti sono stati
mantenuti bassi per avere un guadagno bassoégmachun guadagno troppo alto
si limiterebbe la larghezza di banda del circuita sua velocita di risposta. La
velocita di risposta inoltre dipende dalla diffezarfra le due tensioni di ingresso:
piu la differenza é alta, maggiore e la velocitéigposta (Figura 58).

[ | Vunarv =
-Vref Vunary = 7.5 mV

OLref
| Vref -Vunary =2 mV g

OLunary

time

Figura 58. Diversi tempi di risposta del latch
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La risposta del latch deve poi essere campionatadpile due uscite sono diverse.
Si deve generare allora il segn®l&LID con una porta logica XOR, pero lo stato
in cui le due tensioni di uscita del latch sonaa@ambe “1” non si realizza mai; per
guesto motivo puo essere usato una porta logicalédh 2 porte logiche NOT
a monte. Le due tensioni di uscita del latch imotlevono essere rigenerate in
modo tale da poterle poi campionare ed avere gpasta pulita del comparatore.
Servirebbero quattro porte logiche NOT (due pelitajgcperd possono essere
usate le due NOT utilizzate per la generazione/éellD (Figura 59 e 60)

OLunary > X > Veomp

LATCH

X Y
OL.ref >c > Vcomp
} VYALID

OLunary OLref | X Y | VALID
0 0 11 0
1 10 1
1 0 01 1
1 1 090 1

Figura 59. Logica di output del comparatore

/ cK OLref
/ OLunary
Vcomp
Vcomp
{ VALID

time

CK-VALID delay

Figura 60. Segnali di output del comparatore
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VALID e il segnale del comparatore che presenta il maggitardo rispetto al
fronte di clock, per questo motivo il ritard@K-VALID € il tempo che determina
la frequenza massima del clock del comparatorarelgdel sistema di misura.
Considerando il range del TIA di 10uA, la differanmassima fra le tensioni di
ingresso del comparatore € 47mV e in questo castaitlo delVALID é circa
500ps. La precisione del sistema di misura chausievottenere (circa 50nA) é
praticamente solo determinata dal rumore del sstewme spiegato nei prossimi
paragrafi. Per rendere I'effetto dell'imprecisiodel comparatore trascurabile si
sceglie una differenza di tensione minima pari 20@/di 50n-Aa=2.5uV,
ottenendo un ritardo di circa 3ns.

Nell'intervallo di tempo tra il fronte positivo dallock e il fronte negativo, il
comparatore deve riuscire a genendAd.1D, quindi il caso piu estremo, in cui il
sistema funziona ancora, si ha quaN@d.ID viene generato proprio alla fine del
mezzo periodo tra fronte positivo e fronte negatiebclock, per poi tornare a 0V
nel semiperiodo basso del clock (Figura 61).

CK VALID

= 3ns |

time

Figura 61. Massimo ritardo del segnsigLID

Un semiperiodo di clock deve quindi durare 3nstgro, con un periodo di 6ns
si trova una frequenza massima del clock pari aMH# Superata questa
frequenza, con una piccola tensione in ingregsd,|D non andrebbe mai a “1”.
Trovata la massima frequenza raggiungibile daésist che garantisce il corretto
funzionamento del comparatore, si deve individulvalore rms del rumore di
tensione riportato all'ingresso del comparatorendide il valore rms del rumore
di corrente, introdotto dal comparatore, riportalitngresso del TIA.

Avendo un comparatore dinamico con un segnaledk¢chon si possono ottenere
i dati sul rumore con le analisi AC e noise conteofper il TIA.
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L’idea consiste nell'individuazione della deviazeostandard dalla funzione di
ripartizione o funzione di distribuzione cumulati@DF Cumulative Distribution
Function del rumore, la cui PDF (Probability Distributidgfunction) € di tipo
gaussiano:

1 _ (x—w)?
PDF(x,u,a)=We 202

che integrata restituisce la CDF:

X

PDF (x,u,0)dx = %[1 +erf (x — ,u)]

CDF(x,u,0) = j 7z

—00
doveerf(*) indica la funzione errore.
L'obiettivo € quindi la costruzione della CDF dehwore riportato all’'ingresso del

comparatore, poi individuare la deviazione standamuindi il valore rms del
rumore (Figura 62 e Figura 63).

PDF Probability Density Function

PDF 1 _ (X—yz)2
= e 20
V2?2
68.27%

95.45%

99.73%

D

u-—3c u-20 U—o u u+a u+'20 u+'30

g

} } —X
20

Figura 62. PDF rumore gaussiano

CDF Cumulative Distribution Function

100 1 %
(84)
CDF 1[1+ f(x—u)] 1
== erf—=
2 o'\/i 60
50 - 68%

40 |

M-30 H-20 u-o H u+o H+2C6  u+30
e
Figura 63. CDF rumore gaussiano
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Sono state fatte simulazioni di tipo “transientsadinel dominio del tempo in cui
si & impostata la frequenza di clock del compaeapmri a 100MHz. Sui due
ingressi del comparatore sono state imposte dusiot@n una fissa ed una
variabile: una tensione é stata fissata al valéresdita del TIA quando sono
presenti OA in ingresso, 1267mV, mentre per laitgresnon fissa si € impostata
una variazione di alcuni mV nell'intorno di 1267n{’igura 64).

Vunary — Vcomp
COMPARATORE [— Vcomp

Vref
e @ — VALID
1272mV
Vunary 1267mV
Vref 1262mV

Figura 64. Impostazione simulazione per la ricelglaaumore del comparatore

In verita sugli ingressi € presente il rumore,adttto dal circuito, che inquina le
due tensioni di ingresso del comparatore (Figuja 65

1272mV

Vunary 1267mV

Vref 1262mV

@ rumore

1272mV

1267mV

1262mV

Figura 65. Rumore all'ingresso del comparatore
La tensionéVrer viene fatta variare in un intervallo di 10mV coestdi 50uV; si

hanno quindi 200 punti in cle € costante, dove si aggiunge pero il rumore
variabile.
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Per ognuno dei 200 punti vengono svolte 100 conzparain cui il comparatore

determina sé&/ref > Vunary O Viceversa; si hanno quindi 100 periodi di clogk p
ognuno dei 200 punti.

Per ogni punto, le 100 comparazioni restituisconaumero, compreso fra 0 e
100, che indica quante volte su 100 risMta> Vunary Nel punto medesimo. Si
costruisce cosi la funzione di distribuzione curtivéa(Figura 66).

% WORST CASE NOISE % TYPICAL CASE NOISE
100 100

84 84

70 70

50 |68 50 |68

30 30

16 16

0 I 0

1265.5 1267.1 1269.0 1266.4 1267.0 1267.6
Vref (mV) Vref (mV)

[26= 3.5mV > G =noise_rms = 1.75mV] [26 =1.2mV - 6 =noise_rms = 0.6mV]

Figura 66. Funzione di distribuzione cumulativa ehore del comparatore

Si ottengono quindi le tensioni rms di rumore atitiesso del comparatore:
1.75mV nel caso peggiore e 0.6mV nel caso tipiaeesd) due valori di tensione
vengono riportati all'ingresso del TIA, dividendgber il guadagno del TIA,
ottenendo 372nA rms nel caso peggiore e 127nA eheaso tipico.

Considerata la condizione del TIA con correntendrésso nulla (si veda tabella
3; cambia comunque poco negli altri due casi), tdeme allora il rumore di
corrente totale riportato all'ingresso del TIA:

worst case:

In_rms_TIA =787ndA e In_rms_comparatore = 372nA

Iy rms tor = 3/ (787n4)% + (372n4)2 = 870nA

typical case:

In_rms_TIA =700n4 e In_rms_comparatore = 127nA

Iy rms. tor = v (700n4)% + (127n4)2 = 711nA
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3.6 Strategia di misura degli unary e risultati
di simulazione

Viste tutte le caratteristiche principali dei blaccostituenti il sistema di misura
si puo procedere con la valutazione delle divetsdegie e tecniche di misura
utilizzabili in presenza di rumore.

Come fatto per I'individuazione del rumore introodlal comparatore dinamico,
la misura dellalunary viene realizzata facendo molte misure a 100MHz e
costruendo, a partire da esse, una statisticaochies€e il risultato della misura.

Per il comparatore sono state fatte simulazioouin/res varia con uno step molto
fine; invece per la variazione ldisr non puo essere preso uno step piccolo a piacere
in quanto questa corrente deve essere generatnfiente per poter fare la misura
di lunary; Nel caso del rumore del comparatore e statadattauna simulazione che
fisicamente non implica la reale generazione dsuea quantita fisica.

Iref deve aumentare con un certo step a partire dalorewdi corrente sicuramente
minore dilunary, per esempio 490uA-495uA e step di 250nA.

Un circuito che genera las & costituito da un generatore di valore costarda e
un current-steering DAC termometrico senza le tesre di terminazione, visto
che serve una corrente e non una tensione (Figira 6

1 p— === Iref
&

I variabile -DAC

Figura 67. Generazione dlef

Ogni unary di questo DAC deve avere una correnteimale di 250nA (puo essere
248nA o0 252nA: cambia poco in questo contesto)stquBAC, il cui progetto a
livello transistor non e stato considerato in gassi, non risulta particolarmente
critico: la risoluzione richiesta € di 6-7 bit, peoprire un buon range
nell’individuazione di tutte l&unary € la frequenza del clock e di pochi MHz, quindi
non si tratta di un DAC a radio frequenza.

Definiamo ora, per sempliCitéy-lunar= lin € lb-lref=lin_ret.
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Sono state fatte simulazioni transient noise sif&rdnti lin (come avere 7 unary),
distanziate di 200nA, in cui per ogni punto déllaer vengono fatte 100 misure
consecutive per determinare la percentuale di wolgiilin > lin_ref (Che equivale
alunary < lref)

Il valore della corrente misurata si ottiene dahtpudella statistica dovk, e
maggiore dilin_ret il 50% delle volte (quindilin=lin_ref) € si guarda ldin ref
corrispondente.

In Figura 68 sono rappresentate le prime statistattenute con il rumore generato
a partire da un seed.

%o Tin > Tin_ref EOO misure di seguitg

worst case noise typical case noise
Tin (nA) Tin (nA)
=—-600 —-400 —-200 0 —200 —400 —600 —-—-600 —-400 —-200 —0 —200 —400 —600
% %
100 : 100

90 920

80 80

70 70

LB+ (50
40 40
30 30
20 20
10 10
0 - — 0 BN DT —\
-1000 -800 -600 -400 -200 0 200 400 600 800 1000 -1000 -800 -600 -400 -200 0 200 400 600 800 1000
Lin_ref (nA) Lin_ref (nA)

Figura 68. Prime statistiche di misura

Come si puo notare dalle statistiche a destrad@ymase noise), il valore della
correntelin € fornito con ottima precisione: osservando lanprcurva al 50%, la
correntdin_ref Vale circa -600nA, corrispondenti proprio ai -680mpostati come
correntelin. Lo stesso vale per le altre curve.

A livello fisico non viene generata, come dettoauorrentelin ref CON Step
infinitesimo, ma viene generata a punti distanziB®50nA. Un modo per valutare
esattamente la misura al 50% é considerare i dod dali, ref a cavallo del 50%,
vedere la percentuale corrispondente ai 2 valfaieeuna semplice interpolazione
lineare (Figura 69).

72



Y1-50 _X1-Z
Y1-Y2 X1-X2

Y2 omee b

X1 Z=? X2

Figura 69. Interpolazione lineare

Nel grafico a sinistra (worst case noise), i ristilvengono forniti con un offset di
circa 200nA per tutte le curve; questo non & caudatun vero offset del sistema
di misura: non sono state fatte simulazioni coniazégone dei parametri dei
transistor.

In presenza di rumore flicker, le componenti spéttti rumore a bassa frequenza
influenzano il processo di misura, soprattutto iparorst case noise (nel typical
case questo effetto negativo non é visibile). Bemgpio, se tutte le 100 misure
consecutive vengono fatte in un intervallo tempormalcui € presente una grande
componente di rumore a valore positivo, il sisteaisura fornisce un risultato
maggiore del valore atteso (Figura 70)

100 misure di seguito

L
L]
componente del

............... rumore a bassa
frequenza

Figura 70. Rumore flicker con 100 misure conseeutiv

Un modo per evitare questo problema e cambiareegteadi misura: invece che
100 misure consecutive, farne 100 distribuite eelgo, per esempio, a blocchi di
10, in modo da mediare il piu possibile il conttidbdel rumore (Figura 71).

Con questa strategia si ottengono gli ottimi retiltappresentati in Figura 72.

Per il typical case noise le statistiche di mistim@angono invariate, mentre nel
worst case si ha un grosso miglioramento.

| valori della correntdin_ref al 50% forniscono una misura molto precisa della
corrente di ingresso.
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componente del
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Figura 71. 100 misure distribuite

%o Lin > Lin_ref EOO —— distribui@

worst case noise typical case noise
Iin (nA) Iin (nA)
-—-600 —-400 —-200 0 —200 —400 —600 -—-600 —-400 —-200 0 —200 —400 —600
%
100

920

-1000 -800 -600 -400 -200 0 200 400 600 800 1000 -1000 -800 -600 -400 -200 0 200 400 600 800 1000
Lin_ref (nA) Tin_ref (nA)

Figura 72. Statistiche di misura con 100 misur¢rithgite

Quando si fanno misure distribuite, per non pertiergo, dopo aver completato
le prime 10 misure su uno unary, non si attendegdi rincominciare con le altre
10, ma si cambia unary e si effettuano le primenigure su quest’ultimo; si passa
poi ad un altro unary e cosi via. Si fanno quin@indisure per ogni unary, poi si
ricomincia e si effettuano le successive 10 migeogni unary; tutto questo si
ripete finché per ogni unary non sono state fa@i@ risure.

A livello hardware i conteggi possono essere tatti un contatore, una logica di
controllo e una memoria.

Finora le misure sono state fatte con una genaraziel rumore che parte da un
solo seed. Ogni volta che si fanno le 100 misuo;secutive o distribuite, il
rumore viene quindi generato sempre allo stessmrpedtutti i punti delldin_ref
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e per tutte le curvh,.

In verita, cambiandbn_ref ed anche nel passare da lipall’altra, il rumore non
riparte mai dallo stesso punto e con le stessdteastiche in quanto si tratta di
un processo totalmente casuale, variabile nel tegripgredicibile.

Per ottenere risultati piu veritieri sono statégfgimulazioni multi-seed in cui ogni
volta che cambidin et € Ogni volta che cambib, il rumore assume valori
totalmente indipendenti rispetto al punto/curvacpoente.

| risultati delle simulazioni multi-seed sono raggentati in Figura 73.

EOO misure distribuitEl

worst case noise typical case noise
Iin (nA) Lin (nA)
—-600 —-400 —-200 0 —200 —400 —600 ~-600 —-400 —-200 0 -—200 —400 —600
%
100

20
80
70

~

-1000 -800 -600 -400 -200 0 200 400 ©00 800 1000 -1000-800 -600 -400 -200 0 200 400 600 800 1000

Tin_ref (nA) Lin_ref (nA)

Figura 73. Statistiche di misura con 100 misuré¢rithgite e rumore multi-seed

Nel typical case noise si ottengono comunque denbrisultati con una certa
imprecisione: guardando la prima curva al 50%istiesna di misura fornisce un
risultato di circa -560nA invece che -600nA.

Nel worst case noise invece non si ottengono bugnitati: le statistiche si
incrociano piu volte e guardando il 50% si nota kihgprecisione € molto alta.
Bisogna quindi affinare il processo di misura pduire I'impatto negativo del
rumore: invece che fare 100 misure distribuitecedthi di 10, se ne possono fare
400 distribuite, sempre a blocchi di 10, per ogmtp dilin_ref € per ogni unary;
eseguire quindi 10 misure per ogni unary in seqa@npoi riiniziare 40 volte in
modo da acquisire in totale 400 misure.
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Passando da una strategia di misura costituiteaOdaidure ripetute 10 volte ad
una strategia costituita da 10 misure ripetute dley si ottiene un rumore
equivalente mediato piu piccolo secondo la formula:

rUmMoregys

1/ Nripetizioni

In Figura 74 sono rappresentati i risultati deil@wdazioni multi-seed con 400

rumore_mediatogys =

misure, per ogni punto dh_ret, distribuite nel tempo.

% Tin > T ret (400 misure distribuiic ]
worst case noise typical case noise
Tin (nA) Tin (nA)

—-600 -

-400 —-200 0 —200 —400 —600

—-600 -

-400 —-200 0 —200 —400 —600

%
100 .

90
80
70
60

.

40

30

-1000 -800 -600 -400 -200 0 200 400
Lin_ref (nA)

-1000 -800 -600 -400 -200 0 200 400 600 800 1000
Lin_ref (nA)

600 800 1000

Figura 74. Statistiche di misura con 400 misuré¢rithgite e rumore multi-seed

Nel typical case noise i risultati forniti sonoiott a parte una piccolissima
imprecisione, visibile ad esempio nella curva verdktiva alla corrente di

ingresso 400nA.

Anche questa volta, nel worst case noise, sonceptiesicroci delle curve, ma

quello che conta € il cross nel 50%. Come si pufere il sistema fornisce una
misura della corrente di ingresso con un’imprecisimassima di circa 40-50nA:
al posto di -600nA restituisce -650nA, al posta4llOnA restituisce -350nA, al

posto di 400nA fornisce 410nA, eccetera.
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Come detto, il sistema non riceve in ingresso laece degli unary e lher, ma
le correnti differenzialilo-lunary € lo-lref ; l€ duels, una volta prodotto il chip,
potrebbero essere leggermente diverse fra loramdquii sistema di misura in
guesto caso non riuscirebbe a fornire un valorécesdalla corrente dello unary,
pero, visto che I'errore sarebbe comune a tuttiuglary, il problema sarebbe
trascurabile; la cosa importante e che il sisteesa a distinguere le correnti, con
una certa imprecisione, e riuscire a ordinarermgiry dal piu grande al piu piccolo.
Per la stima del tempo totale di misura delle G3erti occorre fare un’ipotesi sul
tempo di assestamento richiesto per passare daumaxy all'altro prima di
effettuare le misure; si suppone che questo tenapdi sirca 100ns.

Il tempo massimo stimato é:

Tror = (10 - Ter + 100ns) - 63 - 40 - Npunti diIref

Per coprire un range abbastanza ampio da esseriedsigoter misurare le correnti
di tutti gli unary, si puo, per esempio, partireuhalrer pari a 490uA e, con step
di 250nA, arrivare a 510uA; i punti totali sono @rtanto il tempo massimo di
misura é:

Tror = (10 - 0,1us + 100ns) - 63 - 40 - 80 = 221,76ms

Questo e il tempo massimo richiesto per la costnezidi tutte le statistiche di
misura di tutti gli unary. In verita il tempo rigsto € molto minore: una volta
trovati i due punti dires a cavallo del 50% non serve proseguire con tystiriti
successivi; inoltre pud essere adottata una steatigicerca efficiente di questi
due punti per ridurre al massimo il tempo totalendura.

Per verificare l'efficacia del sistema di misur&ffetto dell'imprecisione di
misura deve essere valutato inserendo, sul modé&idog-A, un opportuno
coefficiente nell’algoritmo di reordering, per pdanciare le simulazioni a 300
seed per le figure di merito HD2, HD3 e SFDR.
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4
Simulazioni con il modello Verilog-
A Includendo l'incertezza di misura

4.1 Introduzione

In questo capitolo vengono riportati i risultatndli delle simulazioni fatte sul
modello Verilog-A del DAC includendo I'imprecisiortel sistema di misura.

4.2 Aggiunta dell’incertezza di misura

Nel modello, le correnti degli unary sono defirgtame:
Iylk] = Iy igeate - (1 + unary_coeff[k]) k=0,12,...,62

Per valutare l'effetto dell'imprecisione di misura,valori di corrente, che
I'algoritmo di reordering prende in ingresso pevare le nuove posizioni degli
unary, non sono piu léy[k] ma lu[k]+l eror[k], dove leror[k] € una corrente
aggiuntiva, rappresentante I'errore di misura, ghe essere positiva 0 negativa,
generata con una legge gaussiana con una deviagimmeéard di 50nA in linea
con i risultati ottenuti nelle ultime simulazionilsistema di misura.

L’algoritmo di reordering calcola le nuove posizierriordina secondo le correnti
lu[K]*+! error[K] ; in verita I'effettivo riordino ha effetto sulleoorenti realily[k] ,
pertanto si ha un riordino non perfetto

Rispetto al reordering ideale ci si aspetta urfedihza piu grande quando bisogna
calcolare le posizioni degli unary piu simili: uoarrente di 500,03uA potrebbe
essere considerata piu grande di una corrente@060A in quanto una misura
dei due valori, con imprecisione di 50nA, potrebilestituire rispettivamente
500,04uA e 500,2uA.
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In Figura 75 sono riportate le INL che si ottengalopo il reordering.

LSB INL
0,8

0,6

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30 32 34 36 38 40 42 44 46 48 50 52 54 56 58 60 62
unary

reordering IDEALE ==reordering MISURE ==reordering REALE

Figura 75. INL ottenute dopo il reordering

La INL arancione € la INL ideale ottenuta riordidari valori veri delle correnti,
effettuando le misure con imprecisione nulla (ugwlia INL ottenuta nel secondo
capitolo).

La INL blu e la INL che si ottiene riordinando ilga misurati con imprecisione
di misura di 50nA.

La INL verde e la INL ottenuta riordinando i valeeri delle correnti degli unary
in cui le nuove posizioni vengono pero calcolatean@osi sui valori misurati;
quest’ultima INL é quella realistica.

4.3 Effetto su HD2, HD3 e SFDR

Come si puo notare in Figura 75, la INL reale,aebna centrale, tende ad alzarsi
e riprendere leggermente una forma parabolica; icaspetta dunque un
peggioramento delle prestazioni, rispetto al remngedeale, per quanto riguarda
la HD2.

Le simulazioni con 300 seed, in questo caso, state fatte solo con ampiezza
ridotta a 1/3 rispetto al full scale (-10dB bacK.of

| risultati delle simulazioni sono riportati nefégure 76, 77 e 78.
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HD2 -10dB back off the lower the better

ORIGINAL
I T N N -,
PRIE -69
IDEAL REORDERING
IIIIIIII_--.__ _
=111 -100

REORDERING WITH MEASUREMENT ERROR

-111 -89

IDEAL CORRECTION INL

-112 -82

Figura 76. HD2 -10dB back off con reordering reale

Rispetto al reordering ideale, la HD2 mostra unbilss peggioramento, pero i

risultati sono comunque ottimi rispetto allHD2 ginale, senza reordering o

correzioni, e migliori rispetto all’algoritmo cocton INL ideale.

Quello rappresentato € tuttavia il caso peggidreptecisione di 50nA e presente

solo con il worst case noise; nel typical caseerds I'imprecisione molto piu
piccola, il reordering funzionerebbe sicuramentgliogFigura 74).
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HD3 -10dB back off the lower the better
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Figura 77. HD3 -10dB back off con reordering reale
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the lower the better
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Figura 78. SFDR -10dB back off con reordering reale

Per quanto riguarda HD3 e SFDR, i risultati imapgessoché invariati rispetto
al reordering ideale.

Il sistema di misura mostra quindi nel complessmnotisultati nelle tre figure di
merito analizzate.

L’algoritmo di reordering dei generatori unary fiorma quindi molto bene anche
in presenza di un’imprecisione di misura, presesainrisultati migliori anche
rispetto alla correzione ideale senza I'imprecisidnmisura.
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Conclusioni

In questo lavoro di tesi sono stati studiati e iazati gli effetti delle non-idealita
statiche presenti nei Current-Steering DAC a radmienza.

Queste non-idealita introducono forti distorsioel segnale generato dal DAC
riducendone la pulizia dello spettro.

Le non-idealitd statiche analizzate comprendono isnmatch intriseci dei
generatori termometrici di corrente e un gradieditgorocesso lineare causato
dall'utilizzo di un layout compatto del Current-Soe Array, usato per
minimizzare gli effetti parassiti delle linee diémconnessione, invece dell’utilizzo
di un layout distribuito a baricentro comune.

Per minimizzare gli effetti negativi dei mismatatnse stati scritti in Verilog-A
degli algoritmi di riordino e correzione dei gertera termometrici che
compongono il DAC, valutando i risultati ottenuti diverse simulazioni per le
figure di merito HD2, HD3 e SFDR e individuando a®rscelta migliore
I'algoritmo di riordino.

Fisicamente, per effettuare la calibrazione del DAC stato progettato in
tecnologia FINFET TSMC, in ambiente Cadence Virtyas1 sistema di misura
delle correnti dei generatori termometrici ponendmlta attenzione nella
valutazione del rumore generato dal sistema.

Infatti, il rumore e stato I'elemento decisivo delterminare una corretta strategia
di misura delle correnti dei generatori; il sisteimgpiega un tempo massimo di
circa 220ms per ottenere le misure delle 63 careart una precisione di circa
50nA.

Successivamente, e stato valutato I'effetto dether di misura con cui il sistema
fornisce le misure dei valori di corrente modifidan’algoritmo di riordino con
I'introduzione di un opportuno coefficiente, gertera partire dall'imprecisione
di 50nA.

| risultati presentati nel capitolo 4 evidenziarefficacia del sistema di misura
progettato e I'efficacia dell’algoritmo di riordingebbene sia presente un errore
di misura.
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In conclusione, l'obiettivo della tesi di studianea tecnica di calibrazione del
DAC con la proposta dell'utilizzo dei circuiti pretiati € stato raggiunto.
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