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Wprowadzenie

Detektory czastek znajduja szerokie zastosowanie w fizyce wysokich energii oraz w spek-
troskopii X i . Dostarczaja one informacji o energiach czastek oraz o ich trajektoriach
lotu. Z informacji o $ladzie czastki mozna natomiast otrzymac¢ dane o wierzchotku rozpa-
du, rozktadzie katowym produktéw rozpadu oraz - jezeli detektor umieszczony jest w polu
magnetycznym - o tadunku i pedzie.

Wspblczesnie jednymi z najpopularniejszych poétprzewodnikowych detektoréw pozy-
cjoczulych sa krzemowe detektory pikselowe. Powszechna metoda produkceji tych detekto-
row jest metoda hybrydowa, ktéra wymaga implementacji matrycy sensoréw i elektroniki
na osobnych waflach krzemowych. Atrakcyjna alternatywa dla takiego rozwiazania jest
produkcja monolitycznych detektoréw w zaawansowanej technologii Silicon-On-Insulator
(SOI) CMOS. Technologia SOI umozliwia wytwarzanie systeméw detekcyjnych o konku-
rencyjnych parametrach i duzym potencjale rozwojowym na pojedynczym waflu krzemo-
wym. Dodatkowo, SOI charakteryzuje sie szeregiem ulepszen technologicznych w poréwna-
niu do standardowej technologii CMOS. Naleza do nich miedzy innymi redukcja pojemno-
Sci pasozytniczych, pradéw uplywu, a takze ograniczenie efektéw typu SEU oraz latch-up,
co w konsekwencji pozwala projektowaé uktady szybsze i pobierajace mniej mocy.

Standardowy tor detektorowy sktada sie z sensora oraz elektroniki odczytu, nazywa-
nej czesto elektronika Front-End. Sensor odpowiada za detekcje informacji o zdeponowa-
nej przez czastke energii, natomiast elektronika odczytu wzmacnia i ksztaltuje odebrany
sygnal. Ostatnim stopniem podczas przetwarzania sygnatlu z detektora jest system kon-
wertujacy wartos¢ analogowa na cyfrowa, czyli przetwornik analogowo-cyfrowy (ADC).
Konwersja danych do postaci cyfrowej jest we wspotczesnych uktadach niezwykle istotna
ze wzgledu na koniecznosé wstepnego procesowania sygnalu oraz przechowywania infor-
macji.

G1éwnym celem niniejszej pracy byto zaprojektowanie 10-bitowego przetwornika ADC

pracujacego w architekturze sukcesywnej aproksymacji w submikronowej technologii 200 nm
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Fully-Depleted Low-Leakage SOI CMOS, dostarczanej przez japonska firme Lapis. Moty-
wacja do podjecia takiego projektu jest plan wykonania przez grupe z Katedry Oddzialy-
wan i Detekcji Czastek WFiIS oraz Instytutu Fizyki Jadrowej PAN w pelni funkcjonalnego
monolitycznego detektora pikselowego w technologii SOI, zawierajacego zintegrowana elek-
tronikg odczytu i uktadem konwersji danych. Opisany w niniejszej pracy uktad stanowi
drugi prototyp SAR ADC dla proponowanego uktadu.

Niniejsza praca rozpoczyna sie od opisu procesu technologicznego struktury typu SOI
oraz krotkiej charakteryzacji samej technologii. W kolejnym rozdziale oméwione zosta-
ly pokrétce najpopularniejsze architektury ADC oraz ich ogdlna charakterystyka pracy.
Rozdzial [3| skupia sie szczegdlnie na przetwornikach typu sukcesywnej aproksymacji, gdyz
taki typ ukladu zostal wybrany do praktycznej realizacji, przedstawionej w rozdziale [
Na zakonczenie zaprezentowane zostaly wyniki symulacji zaprojektowanego uktadu wraz

z uzyskanymi parametrami pracy.



Rozdziatl 1

Technologia Silicon-On-Insulator

CMOS

1.1 Wprowadzenie

Wspblczesnie technologia CMOS dominuje w projektowaniu uktadow elektronicznych.
Uktady o malym nakltadzie produkcyjnym, znajdujace zastosowanie w waskim zakresie
uzytkowym, nazywane sa dedykowanymi uktadami scalonymi (ASIC). Takie uklady znaj-
duja szerokie zastosowanie w systemach elektroniki odczytu dla detektoréw fizyki czastek
elementarnych lub medycyny.

Pewne modyfikacje standardowej struktury CMOS pozwalaja na projektowanie ukta-
dow szybszych, wydajniejszych, o lepszych parametrach pracy. Jedna z obiecujacych tech-
nologii jest SOI CMOS (krzem-na-izolatorze), oferujaca szereg ulepszen wzgledem stan-
dardowego CMOS. Wiele pomiaréw pokazalo, ze w stosunku do rozwiazan standardowych,
uktady typu SOI pobieraja mniej mocy, sa szybsze, pracuja poprawnie dla szerszego za-

kresu temperatur i odchylen napieé zasilajacych [2], [3].

1.2 Struktura SOI CMOS

Podstawowa cecha rézniacg standardowa strukture CMOS oraz SOI CMOS jest obec-
no$¢ dodatkowej warstwy, znajdujacej sie pomiedzy epitaksjalna warstwa krzemu (na kté-

rej implementowana jest elektronika) a podlozem. Schematyczny rysunek tranzystoréw



4 ROZDZIAL

Ug
U; Up U;

L L
n* “+J Llp+

nMOS pMOS

(A) Tradycyjny CMOS. (B) SOI CMOS.

RYSUNEK 1.1: Przekrdj przez tranzystory MOSFET w standardowej technologii CMOS
i SOI CMOS

wykonanych w technologii standardowej i SOI zostal przedstawiony na rysunku War-
stwa epitaksjalna nosi nazwe warstwy SOI, natomiast warstwa izolatora, wykonana z dwu-
tlenku krzemu (SiO2) - BOX-u. W celu usystematyzowania nazewnictwa, w dalszej cze-
Sci pracy krzem ponad BOX-em bedzie nazywany podlozem (ang. body), natomiast pod
nim podstawa lub baza (ang. hanle wafer, substrate). Grubosci warstw SOI i BOX réz-
nig sie w zaleznosci od zastosowan, niemniej jednak jako przedzial wartosci mozna podac

20 — 200 nm dla SOI i 50 — 400 nm dla izolatora.

1.3 Rys historyczny

Pierwsze préby wytwarzania elektroniki w technologii SOI siegaja lat 60-tych XX wie-
ku. Poczatkowo warstwa izolatora byl monokrysztal szafiru (AlyO3), a struktury nosily na-
zwe SOS (krzem-na-szafirze). Dzigki znaczacemu ograniczeniu pojemnosci pasozytniczych
do podloza, struktury takie wykorzystywane byty do projektowania szybkich uktadéw LSI.
Niemniej jednak duza réznica pomiedzy sieciami krystalicznymi krzemu i aluminium po-
wodowala powstawanie wielu defektow struktury, a tym samym znaczace prady upltywu
[4]. Poza tym pojawiala sie tendencja do przenikania atoméw aluminium do warstwy epi-
taksjalnej, czego proba wyeliminowania znacznie utrudniata proces produkcyjny. Warstwa
dwutlenku krzemu okazatla sie znacznie lepszym izolatorem i zdecydowanie wyparta szafir.

Pierwszym przetomowym krokiem w produkeji uktadéw SOI byto opatentowanie w 1978
roku procesu SIMOX, ktéry pozwalal na produkcje warstwy SiO2 o bardzo dobrych pa-
rametrach elektrycznych. Niemniej jednak do potowy lat 80-tych produkowane byty tylko
uktady o niecatkowicie zubozonym podlozu (PD-SOI), ktére nie charakteryzowaly sie naj-
lepszymi osiggami w uktadach analogowych ze wzgledu na efekt pltywajacego podioza
(opisany w paragrafie . Dopiero w roku 1986 postep technologiczny pozwolit na pro-

dukcje uktadéw z w pelni zubozonym podlozem (FD-SOI), co znaczaco zredukowalo efekt
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krotkiego kanatu i wspomniany efekt ptywajacego podtoza. Wowczas FETy w technolo-
gii SOI wykazywaly od 20% do 30% wieksza szybko$¢ i o 33% mniejszy pobdr mocy niz
standardowy CMOS. Obiecujace wyniki pracy uktadéw wykonanych w technologii SOI
CMOS sprawily, ze w latach 90-tych mial miejsce jej gwaltowny rozwdj. Pojawily sie
procesy produkcyjne polegajace na laczeniu wafli krzemowych (np. ELTRAN), pozwala-
jace produkowaé struktury o stosunkowo malej gestoéci defektéw i duzej jednorodnoéci
poszczegdlnych warstw. Rownoczesnie z ulepszaniem samej technologii duzy progres mial
miejsce w dziedzinie symulacji i modelowania uktadow elektronicznych. W 1997 roku za-
miar masowej produkcji w technologii SOI CMOS oglosita Motorola, a rok pdzniej IBM.
Dzi$ SOI jest powszechnie stosowany do produkowania ukladéw logicznych przez Swiatowe

koncerny, takie jak Apple, Microsoft, AMD czy wspominany IBM [5].

1.3.1 Procesy technologiczne

W tym rozdziale pokrétce przedstawione zostaty trzy sposoby produkeji struktur SOI
CMOS, rozpoczynajac od jednego z historycznie pierwszych SIMOX, a konczac na najpo-

pularniejszym dzi§ Smart Cut.

1.3.1.1 SIMOX

Przebieg procesu SIMOX zostal schematycznie przedstawiony na rysunku W me-
todzie tej w pierwszym kroku duza liczba jonéw tlenu jest implementowana pod powierzch-
nie wafla krzemowego. Nastepnie wafel poddawany jest wygrzewaniu przez okoto 3 — 6
godziny w temperaturze rzedu 1300 °C, co prowadzi do powstania wewnatrz niego jed-
norodnej warstwy dwutlenku krzemu. Warstwa ta stanowi BOX przyszlej struktury SOI,
a cienka warstwa krzemu ponad nig miejsce implementacji elektroniki. Srednia catkowita
dawka jonéw tlenu w procesie SIMOX to okoto 10'® cm~2 przy energii okolo 200 keV. Od
energii wigzki zaleza wymiary warstw BOX i SOI. Grubo$é BOX to srednio 100 — 400 nm,
natomiast SOI 50 — 200 nm.

1.3.1.2 ELTRAN

Metoda ta zostala wynaleziona w 1994 roku przez firme Canon. Wykorzystywane
sg dwa osobne wafle krzemowe, ktére nastepnie zostaja sklejone. W procesie anodowania
na pierwszym waflu narasta cienka warstwa porowatego krzemu. Czesto wytwarzane sa

dwie warstwy o réznym stopniu porowatosci. Nastepnie na warstwy porowate narasta
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RYSUNEK 1.2: Proces technologiczny SIMOX.

warstwa epitaksjalna. Przygotowanie pierwszego wafla koniczy proces utleniania, w wyniku
ktorego powstaje BOX. Nastepnie drugi wafel krzemowy jest taczony z pierwszym od
strony izolatora. Tak otrzymana struktura jest rozdzielana poprzez skierowanie strumienia
wody na porowaty krzem. Pozostalosci porowatych warstw sa wytrawiane, a wierzchnia
powierzchnia polerowana. Ta cze$¢ wafla, ktéra zostata oddzielona od struktury SOI, moze
zostaé ponownie wykorzystana w nastepnym procesie produkcji. Schematycznie proces

ELTRAN zostal zaprezentowany na rysunku

1.3.1.3 Smart Cut

Tak jak i ELTRAN, Smart Cut wykorzystuje technike taczenia dwéch wafli krze-
mowych. Smart Cut zostal wynaleziony w 1995 roku przez francuska firme¢ CEA-Leti w
kolaboracji z Soitec i opatentowany w dwa lata pézniej. Struktury wyprodukowane za
pomoca metody Smart Cut sa produkowane przez Soitec pod nazwa UNIBOND.

Na poczatku produkcji wierzchnia warstwa jednego z wafli krzemowych jest utlenia-
na. Potem za$ nastepuje implementacja jonéw HT pod powierzchni¢ krzemu (catkowita
dawka to okoto 2-10' —10'7 cm™3 [6]). Do tak przygotowanego wafla dolgczany jest
drugi, po wczedniejszym oczyszczeniu powierzchni styku. Wstrzykniete uprzednio jony
wodoru ostabiajg wafel krzemowy i wzdtuz ich linii dochodzi do odseparowania wafli.

Czesé¢ z warstwa SOI na powierzchni jest wygrzewana, a nastepnie poddawana obrébce
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1. Nanoszenie
porowatwych warstw

wafel A krzemu.

2. Wzrost warstwy
1 epitaksjalnej.

3. Oksydacja.

<— warstwa epitaksjalna
I P 4
W dwie warswy krzemu
7 o réinej porowatosci

A

1 4. Oczyszczanie i
taczenie z drugim
waflem krzemowym.

B

5. Oddzialanie wafili.

<= H0

1 6. Wytrawiane,
polerowanie.

(A) Proces ELTRAN.

1. Ultenianie wierchniej

wafel A warstwy.

- sio,

2. Implementacja
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warstwa

PR SRR jonow H*

1 3. Czyszczenie i
taczenie z drugim
waflem.
ifete Samted
wafel B
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warstwy jonéw H*
B
1 5.Wygrzewanie.

6. Polerowanie
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mechaniczne (CMP).

B

(B) Proces Smart Cut.

RyYSuNEK 1.3: Metody produkeji struktur SOI.

chemiczno-mechanicznej (CMP) w celu wyréwnania powierzchni wierzchniej. Na schema-

cie [1.3b] przedstawione zostaly poszczegélne etapy produkcji struktury SOI w procesie

Smart Cut [5].

1.4 PD-SOI i FD-SOI

Gléwna réznica pomiedzy PD-SOI a FD-SOI jest czeSciowo zubozone podtoze w pierw-

szej z wymienionych struktur. Obie zostaly graficznie przedstawione na rysunku Pod-

toze w FD-SOI jest w pelni zubozone: od bramki az do warstwy BOX. W PD-SOI, ze

wzgledu na o wiele grubszg warstwe SOI, tuz nad izolatorem tworzy sie obszar neutralny.
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PELNE ZUBOZENIE
DREN

PELNE ZUBOZENIE

:10) ¢

OBSZAR NEUTRALNY

(A) PD-SOL (B) FD-SOL

RYSUNEK 1.4: Poréwnanie struktur PD-SOI i FD-SOI.

1.4.1 Efekt plywajacego podloza

RysuNEk 1.5: Efekt ptywajacego podloza.

Struktury PD-SOI cechuja sie kilkoma znaczacymi wadami w stosunku do FD-SOI,
wéréd ktérych najbardziej znaczaca jest efekt pltywajacego podloza (ang. body-floating
effect). Gléwna fizyczna réznicg pomiedzy PD-SOI i FD-SOI jest rozktad pola elektrycz-
nego w podtozu. We w pelni zubozonym obszarze gradient pola jest staly i skierowany w
kierunku warstwy BOX, stad pole elektryczne jest w tym kierunku zmienia sie liniowo.
W PD-SOI natomiast gradient pola w warstwie neutralnej jest zerowy, a pole elektryczne
state. Taki efekt powoduje akumulowane sie tadunku dodatniego w podtozu tranzystora, co
efektywnie wplywa na jego charakterystyki. Rozklad potencjaléw w obu typach struktur
zostal ideologicznie zaprezentowany na rysunku

Istnieje pewne napiecie graniczne dren-zrodlo, dla ktérego pole elektryczne wokot
drenu niego jest na tyle duze, by nadaé¢ elektronom w kanale energie wystarczajaca do
jonizacji oérodka. Efekt ten znany jest jako jonizacja zderzeniowa. Powstale w jej wyniku

elektrony wedruja do drenu, natomiast dziury w strone zrédla. Zrédlo i obszar neutralny
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potencjat
potencjat

ZRODLO odlegtosé DREN ZRODLO odlegtosé DREN

(A) PD-SOL (B) FD-SOL.

RYSUNEK 1.6: Potencjaly w obszarze zrédlo-dren w réznych strukturach SOI [7].

podloza tworzg zlacze diodowe, ktore po akumulacji odpowiedniego tadunku w obszarze
neutralnym, zaczyna by¢ spolaryzowane w kierunku przewodzenia i dziury przeptywaja do
zrodta. Jednak akumulacja tadunku dodatniego w podlozu zwieksza jego potencjal, co w
konsekwencji obniza napiecie progowe tranzystora i zmniejsza bariere potencjatu zZrédio-
obszar neutralny. Efekt plywania potencjalu podioza, spowodowany posrednio rosnacym
napieciem Upg, zmienia charakterystyki tranzystora w trakcie jego pracy, co jest efektem
niepozadanym. W FD-SOI obszar podloza jest w pelni zubozony, a w konsekwencji zla-
cze zrédlo-podloze jest stale spolaryzowane w kierunku przewodzenia i nie dochodzi do
akumulacji tadunkéw dodatnich. Tym samym w tego typu strukturach efekt ptywajacego

potencjatu jest znaczaco zredukowany.

1.5 Zalety technologii SOI

1.5.1 Redukcja pojemnosci pasozytniczych i pradéw uplywu

Szczegdlng zalety implementacji warstwy SiOg jest znaczaca redukcja pojemnosci pa-
sozytniczych do podloza w stosunku do standardowej technologii CMOS. Obecnosé po-
jemnosci pasozytniczych znacznie wplywa na szybko$é uktadu, gdyz koniecznos¢ ich ta-
dowania i roztadowywania wydluza czas pracy calego systemu. Dla przykladu, pomiary
przeprowadzone w [5] pokazuja, ze struktury zaprojektowane w SOI osiagaja o 20% wiek-
sze predkosci przy takim samym poborze mocy co standardowe rozwigzania. Rownoczesnie
przy tej samej szybkosci zuzywajg o 30% mniej energii.

Izolowanie poszczegdlnych elementéow elektronicznych uktadu redukuje ilos¢ mozli-
wych $ciezek pradu uptywu. Cecha ta, analogicznie jak zmniejszenie liczby pojemnosci

pasozytniczych, znacznie redukuje pobdér mocy uktadow.
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1.5.2 Eliminacja efektow typu latch-up

Zjawiskiem latch-up nazywa sie powstawanie niepozadanych nisko-impedancyjnych
Sciezek pomiedzy liniami zasilajacymi. Powstaja wtedy pasozytnicze struktury pnpn, kto-
re dzialaja jak potaczone tranzystory pnp i npn (rysunek . Obecnos¢ warstwy BOX

uniemozliwia powstawanie tego typu efektow.

VGND VDD

RyYSUNEK 1.7: Efekt typu latch-up. Na zielono zaznaczony zostal pasozytniczy obwdd.

1.5.3 Odpornos¢ na SEU

Efekty SEU dotycza przypadkéw, w ktérych dochodzi do zmiany stanu logicznego ele-
mentéw elektroniki, spowodowanej przez wolne tadunki elektryczne. Ladunki te powstaja
W procesie jonizacji wywolanej przez promieniowanie, na przykltad kosmiczne. Efekty takie
sg nieniszczace, jednak majg szczegllne znaczenie dla elektroniki cyfrowej, gdzie zmiana
stanu moze doprowadzi¢ do btedow w pracy uktadu. W SOI CMOS efektywna objetosé
podioza, w ktorym wytworzone losowo tadunki moga powodowaé efekty SEU, jest znacznie
zredukowana. W zwiazku z tym podatnosé na tego typu zjawiska jest zminimalizowana w

stosunku do standardowej techniki CMOS.

1.5.4 Redukcja powierzchni uktadow

Technologia SOI zapewnia pelna izolacje poszczegdlnych elementéw elektronicznych.
Poza warstwa BOX (izolujaca od podstawy) kazdy z tranzystoréw i innych struktur jest
izolowany od siebie nawzajem, tak jak zostalo to pokazane na rysunku W zwiazku z
tym nie ma koniecznosci uzywania dodatkowych struktur odgraniczajacych poszczegdlne
elementy (guard ring), tak jak jest to czesto stosowane w standardowej technologii CMOS.
Gestos¢ elementow elektronicznych w SOI moze by¢ zatem wieksza, co sprawia, ze istnieje

mozliwo$é projektowania ukltadéw o mniejszej powierzchni.
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1.6 Struktura SOI jako detektor

Szczegdlng zaleta technologii SOI jest mozliwosé produkeji monolitycznych detektordw
pikselowych. Oznacza to, ze zaréwno matryca sensoréw jak i elektronika odczytu zaimple-
mentowana jest na jednym waflu krzemowym. Takie rozwiazanie staje si¢ duza konkuren-
cja dla najpopularniejszych dzis pikselowych detektoréw hybrydowych. Podczas fabrykacji
detektoréw hybrydowych elektronika i sensory wytwarzane sa na osobnych waflach krze-
mowych, a nastepnie taczone w procesie bump-bondingu. Proces ten jest kosztowny, stad

mozliwo$é¢ projektowania detektorow monolitycznych staje sie niezwykle obiecujaca.

1.6.1 Detektory pikselowe

Detektory poélprzewodnikowe znajduja szczegdlne zastosowanie w dziedzinach, gdzie
wymagana jest wyjatkowo duza rozdzielczo$¢ pomiaréw, nieosiagalna w detektorach ga-
zowych. Dodatkowo, medium w detektorach krzemowych ma o wiele wiekszg gestos¢ niz
w gazowych, w zwiazku z czym moze absorbowac czastki o znacznie wyzszych energiach.
Powszechnie uzywanym pélprzewodnikiem jest krzem, miedzy innymi ze wzgledu na bar-
dzo dobrze opanowany proces jego obrobki technologicznej. Pojedynczy element detektora

krzemowego stanowi ztacze p-n, przedstawione na rysunku

obszar neutralny

/obszar zuboiony\

@ @ elektrony

s CRECES) H
<] p n -
5 CPRORS. . E
o|ee v,
T E | De—
3 :: : %
3 | —1 _@/&—»
g 0@,/ o—
[ —O/o

potencjat

Uc ’:

RysuNEK 1.9: Dioda jako detektor pro-
RYSUNEK 1.8: Ztacze p-n. mieniowania jonizujacego.

~N— —|

k

Elektrony z obszaru n wedruja do obszaru p, natomiast dziury w kierunku przeciw-
nym: z p do n. Taki efekt prowadzi do powstania przestrzennego rozkltadu tadunku w

zlaczu p-n. Przez dodatnie jony w obszarze typu n i ujemne w obszarze typu p tworzy
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sie¢ pole elektryczne, ktore wypycha odpowiednio elektrony i dziury w przeciwnych kie-
runkach, tworzac obszar o bardzo niskiej koncentracji wolnych no$nikéw. Taki region jest
nazywany obszarem zubozonym. Dzieki takiemu zredukowaniu wolnych tadunkéw, nata-
dowana czastka przelatujaca przez obszar zubozony zostawia tadunkowy $lad, ktéry moze
by¢ zarejestrowany przez elektrody zlacza. Schematycznie dioda pracujaca jako detektor
zostala pokazana na rysunku [I.9] Spolaryzowanie zlacza w kierunku zaporowym powoduje
poszerzenie obszaru zubozonego ztacza, a zatem zwiekszenie objetosci aktywnej detektora.
Elektrody w detektorach pétprzewodnikowych sg segmentowane. W zaleznosci od sposobu
segmentacji wyréznia sie detektory paskowe i pikselowe. Do grupy tych ostatnich zaliczy¢
mozna detektory CCD lub sensory CMOS (ang. active pizel sensors). Na wysokorezy-
stywnym podlozu implementowana jest matryca diod, ktéra stanowi system elementow
detekcyjnych urzadzenia. Kazdy z sensoréw potaczony jest z ukladem elektroniki odczytu
potozonym tuz nad nim.

Segmentacja sensorow w kierunku osi x i y pozwala naturalnie otrzymywaé dwuwy-
miarowa informacje o pozycji czastki. Typowe rozmiary pikseli wspoétczesnie produkowa-
nych to 30 — 100 pm. Odstep pomiedzy pikselami i ich rozmiar limituje rozdzielczos¢ prze-
strzenng detektora. Niemniej jednak informacja o podziale tadunku pomiedzy sasiednimi
sensorami (ang. charge sharing) umozliwia znaczne poprawienie dokladnosci wyznacze-
nia pozycji czastki. Zaleta detektoréw pikselowych w stosunku do paskowych jest pomiar
wspoirzednych w dwéch wymiarach oraz mozliwosé detekeji wiekszej ilosci czastek jedno-
czednie [§].

Na rysunku przedstawiony zostal schemat detektora wykonanego w technologii
SOI. Nad warstwa, izolatora zaimplementowana jest elektronika odczytu detektora. Matry-
ca sensorow znajduje si¢ natomiast pod BOX-em. Wafel krzemowy dla matrycy sensoréw
musi cechowaé si¢ duza rezystywnoscia, aby mozna byto uzyskaé¢ pelne zubozenie poprzez
przytozenie stosunkowo niewielkiego napiecia. Jednym z probleméw pojawiajacych sie pod-
czas projektowania detektorow w SOI jest tak zwany back-gate effect. Wysokie napigcie
polaryzujace sensor oddzialuje takze na elektronike potozona tuz ponad nim. Kazdy sen-
sor otoczony jest warstwa zwang BPW lub BNP, w zaleznosci od rodzaju domieszkowania
sensoréow. Warstwa BP(N)W ma na celu ekranowaé elektronike od pola elektrycznego sen-

sora.
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RYSUNEK 1.10: Struktura SOI jako detektor pikselowy.
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RyYSUNEK 1.11: Struktura Double SOI.

1.6.2 Double SOI

Jedng z najnowszych koncepcji jest dolozenie kolejnej warstwy izolatora i krzemu w
procesie technologicznym SOI CMOS. Technika taka nazywana zostata Double SOI CMOS.
Schematycznie struktura detektora z podwodjna warstwa BOX zostala przedstawiona na
rysunku Warstwa pomiedzy izolatorami nazywana jest srodkowym krzemem (Mid-
Si).

Podstawowym zadaniem dodatkowej warstwy SiO2+Si jest zapewnienie wigkszej od-

pornosci radiacyjnej detektora (na dawki powyzej 10 kGy). Poza tym Double SOI pelni
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taka sama funkcje jak warstwa BP(N)W, czyli eliminuje back-gate effect. BP(N)W sku-
tecznie ekranuje elektronike, jednak zwieksza pojemnos¢ sensora. W Double SOI mozna

zatem usuna¢ warstwe BP(N)W lub wykorzystaé¢ ja do modyfikacji ksztaltu sensora [9].



Rozdziat 2

Wprowadzenie do przetwornikow

analogowo-cyfrowych

Przetworniki analogowo-cyfrowe to uklady stuzace do konwersji sygnalu analogowe-
go na cyfrowy. Gléwna funkcja tych przetwornikéw jest zatem dyskretyzacja czasowo-
amplitudowa sygnalu. Ogdélnie ADC mozna podzieli¢ na dwie apodgrupy: pracujacych
w trybie Nyquista oraz nadprébkujacych. W tym rozdziale poswiecono uwage jedynie
pierwszej z wymienionych grup. Wigkszos¢ przetwornikow ADC jest zbudowana z kilku
podstawowych podblokéw: uktadu probkujaco-pamietajacego (uktad S/H), komparatora
oraz przetwornika DAC. Na rysunku pokazany zostal prosty schemat przetwornika
ADC. Gléwnym zadaniem ukladu S/H jest probkowanie i zapamietanie sygnatu wejscio-
wego. Komparator poréwnuje te warto$¢ z wartoécia referencyjna podawana z przetwornika
DAC. Na podstawie wyniku poréwnania podejmowana jest decyzja o zmianie napiecia re-
ferencyjnego w nastepnej iteracji. Dla N-bitowego ADC proces ten jest powtarzany N razy

az do wyznaczenia wartosci kazdego z bitow stowa wyjsciowego.

wejscie S/H komparator wyjscie
B p—
e
> g
- [
55 s
o X
¢
N
3
DAC

RyYSUNEK 2.1: Podstawowe podbloki przetwornikéw ADC.
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2.1 Btlad kwantyzacji

Na wejscie ADC podawana jest ciggta warto$é analogowa, ktéra zostaje zdyskrety-
zowana. Podczas procesu kwantyzacji wymuszone jest zatem zaokraglenie wartosci wej-
Sciowej, prowadzace do powstania tak zwanego btedu kwantyzacji, oznaczanego zwykle
przez (.. Blad kwantyzacji jest najczesciej modelowany jako szum, zwany szumem kwan-
tyzacji V. Definiuje si¢ go jako réznice pomiedzy napigciem analogowym V;, a napigciem

wyjsciowym Vi, zgodnie ze wzorem
VQ - ‘/zn — Vout (21)

W idealnym przypadku Vi zamyka sie w granicach (—%VLSB ; %VLSB>, gdzie Vigp jest
szeroko$cig pojedynczego bitu. Napiecie Vi gp jest opisane wzorem 2.2} gdzie F'SR oznacza
caltkowity zakres wejsciowy N-bitowego przetwornika ADC. Wartoéci szumu kwantyzacji

dla przypadku idealnego i rzeczywistego zostaly graficznie zilustrowane na dolnych wykre-

sach na [2.3a]i 2.35l

FSR
Visp = oON (2.2)

Prawdopodobienstwo btedu kwantyzacji podlega rozkltadowi jednostajnemu w przedziale

<—%VLSB : %VLSB> (rysunek . Wtedy funkcja gestosci prawdopodobienstwa szumu

1
Vise®

kwantyzacji jest stala i z unormowania réwna fo =

fo(x)

VLSB

-VLSB VLSB X
2 2

RYSUNEK 2.2: Funkcja gestosci prawdopodobienstwa bledu kwantyzacji.

o0 1 1 1
/ fol@)de = 1— fol) = dla (—~Visp ; ~Viss) (2.3)
—o0 VLSB 2 2
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Na tej podstawie mozna wyznaczy¢ warto$¢ éredniokwadratows szumu kwantyzacji, opi-

sang wzorem [2.6]

ViLsB
o0 1 2
Vo) = /_Ooa:fQ(x)dx - VLSB/—VL2SB vdr = 0 (2.5)

o 2 Visp
VQ('Mns) = \/</oo x2fQ ($)dx> = \l VLSB /;VLSB .',U2dl' — \/ﬁ (26)
2

2.1.1 Stosunek sygnalu do szumu.

Szum kwantyzacji jest podstawowym parametrem limitujacym stosunek sygnatu do
szumu (SNR) przetwornika ADC. Nie uwzgledniajac innych szuméw niz szum kwantyzacji,
mozna wyznaczy¢ maksymalny SNR dla idealnego ADC. Obliczenia przeprowadzone sg dla

sinusoidalnego sygnalu wejsciowego o amplitudzie %Vm ¢ oraz szumu kwantyzacji o wartosci

sredniokwadratowej Vn(ms) = ‘3%3, wyznaczonej we wzorze
Vier 2N Visp
Vi = = — 2.7
o) 2v/2 2v/2 27
2NVisp - V12
SNRigeas = 20logj, 2Wis V12 6oy +1.76 [dB] (2.8)
2v2 - Visp

2.2 Podstawowe parametry pracy ADC

Istnieje szereg wielkosci, ktére nalezy zmierzyé, by okresli¢ jakosé pracy przetwornika
ADC. W tym rozdziale przedstawione zostaly krétko ogdlne wlasnosci charakteryzuja-
ce ADC. Dodatkowo mozna wyszczegdlni¢ dwie grupy parametrow opisujacych dziatanie
przetwornikéw analogowo-cyfrowych: parametry statyczne i dynamiczne. Zostaty one opi-
sane w podrozdziatach oraz

Zalezno$¢ pomiedzy sygnatem wejéciowym a wartoéciami wyjsciowymi ADC ma cha-
rakter krzywej schodkowej i zwyczajowo nosi nazwe funkcji przenoszenia przetwornika.
Funkcja taka dla przypadku idealnego zostala przedstawiona na rysunku na przy-
ktadzie 3-bitowego ADC. Calkowity zakres wejéciowy (FSR) jest podzielony na réwne
przedzialy, kazdy o szerokosci Q. W przypadku idealnym szeroko$é¢ ) odpowiada jednemu
LSB, czyli najmniej znaczacemu bitowi. Napiecie odpowiadajace Vigp zostalo podane
we wzorze [2.2] W przypadku rzeczywistym poszczegélne szerokosci przedzialéw sa réz-

ne. Przypadek taki zostal przedstawiony na rysunku [2.3b] Szeroko$¢ k-tego przedzialu
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(A) Przypadek idealny. (B) Przypadek rzeczywisty.

RYSUNEK 2.3: funkcje przenoszenia przejécia na przykladzie 3-bitowego ADC. Czerwo-
na krzywa - charakterystyka idealna, niebieska - rzeczywista. U dolu btad kwantyzacji
przetwornika.

oznaczona zostala jako W[k] i jest réwna:
Wikl =Vik+1] — VK] (2.9)

gdzie k numeruje kolejne przedzialy rozpoczynajac od 0. V[k] to napiecie wejSciowe od-
powiadajace przejéciu pomiedzy kodem wyjsciowym (k+1)-wszym a k-tym. Rozdzielczo$é
przetwornika, wyrazana w bitach, determinuje liczbe przedzialéw w funkcji przenoszenia.
N-bitowe ADC posiada 2V pozioméw kwantyzacji (przedzialéw), z ktoérych kazdy repre-
zentuje konkretne stowo cyfrowe, pojawiajace sie na wyjsciu przetwornika dla szczegdlnego
zakresu napie¢ wejSciowych.

Funkcja przenoszenia zaprezentowana na jest rzeczywiscie przesunieta o %LS B
w kierunku ujemnych wartosci osi x. W takim wypadku o potowe skrécony jest pierwszy
poziom Q[0], natomiast ostatni Q[2" — 1] o potowe wydtuzony . Niemniej jednak zabieg
taki sprawia, ze prosta funkcji przenoszenia f,,; przechodzi przez srodki przedziatéw kon-
kretnych kodéw, a blad kwantyzacji (opisany nizej) jest scentrowany w zerze. Przesuniecie
funkcji przenoszenia nie zmienia nic w kontekscie dziatania przetwornika, ale jest wygod-

niejsze w analizie i powszechnie stosowane.
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2.2.1 Calkowity zakres wejsciowy

Calkowity zakres wejsciowy (FSR) jest to dopuszczalny przedzial napieé¢ na wejsciu
przetwornika, dla ktérych pracuje on prawidlowo. Wyznaczany jest jako réznica najbar-
dziej dodatniej i ujemnej wartoéci napie¢ wejsciowych, dla ktérych ADC konwertuje po-

prawnie.

2.2.1.1 Czas konwersji

Jest to czas, jaki jest potrzebny do wykonania pelnej konwersji pojedynczego sygna-
tu, wlaczajac w to czas jego akwizycji (prébkowania). Szybkosé przetwornika najczesciej
wyrazana jest w tak zwanej szybkosci bitowej, okreélonej jako liczba bitéw wyniku prze-

- - bit
twarzania uzyskana w jednostce czasu [¥].

2.2.2 Dokladnosé

Warty zaznaczenia jest fakt, ze rozdzielczosé przetwornika nie jest tym samym co jego
doktadnosé. Pojecia te sa czesto mylone. Dokladno$é przetwornika moze zostaé zdefiniowa-
na jako réznica pomiedzy odpowiedzia idealng a rzeczywiscie uzyskana, ktéra uwzglednia
btad wzmocnienia, btad kwantyzacji i nieliniowosci uktadu. Doktadnosé ADC moze zostaé

wyrazona na przyktad przez efektywna liczbe bitéw, opisana w paragrafie

2.3 Parametry statyczne

Parametry statyczne sa wyznaczane gdy sygnatl wejSciowy moze byé traktowany jako
napiecie stale w odniesieniu do czestotliwosci pracy przetwornika. Do parametréow sta-
tycznych nalezy blad przesuniecia zera, bltad wzmocnienia oraz nieliniowos$¢ catkowa i

rozniczkowa.

2.3.1 Btlad przesuniecia zera

Kolejnym bledem pojawiajacym sie podczas konwersji jest blad przesunigcia zera Vs
(ang. offset error), czesto nazywany takze bledem niezréwnowazenia. Blad przesuniecia
jest zdefiniowany jako odchylenie wartosci pierwszego kodu od wartosci idealnej rownej

%VLSB. Zostal graficznie zaprezentowany na rysunku
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RYSUNEK 2.4: Statyczne bledy przetwornikow ADC. Czerwona krzywa - charakterystyka
idealna, niebieska - rzeczywista.

2.3.2 Blad wzmocnienia

Bledem limitujacym doktadnos$é przetwornika jest takze blad wzmocnienia (ang. gain
error). Jest zdefiniowany jako réznica pomiedzy nachyleniami idealnej i rzeczywistej funk-
cji przenoszenia po wyeliminowaniu btedu przesuniecia zera. Blad wzmocnienia pokazany
zostal a rysunku

7 bledu przesuniecia zera i bledu wzmocnienia wynika tak zwany btad skalowania
(ang. full-scale error), czyli réznica pomiedzy ostatnim przej$ciem w rzeczywistej funk-
cji przenoszenia przetwornika a ostatnim przejéciem w przypadku idealnym. Zostal on

zaznaczony na rysunku [2.5]

2.3.3 Nieliniowosé catkowa

Nieliniowo$¢ catkowa (INL) okreslana jest jako réznica pomiedzy rzeczywista a ideal-
ng funkcja przenoszenia przetwornika i zilustrowana zostata na rysunku Nieliniowoé¢
catkowa wyznaczana jest po wyeliminowaniu bledu przesuniecia zera i wzmocnienia. Stan-
dardowo nieliniowo$¢ catkowa przedstawiana jest graficznie dla kazdego bitu, jednak czesto

jako wartos¢ INL podaje sie jego maksymalng réznice. Zachowujac poprzednie oznaczenia
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RYSUNEK 2.6: Statyczne btedy przetwornikéw ADC. Czerwona krzywa - charakterystyka

idealna, niebieska - rzeczywista.

nieliniowo$¢ catkowa mozemy zdefiniowaé zgodnie z [2.10] oraz [2.11}

VE=0,.., (2" —2) (2.10)

| Vk=0,..,(2Y -2 (2.11)
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2.3.4 Nieliniowos$é rézniczkowa

Nieliniowo$¢ rézniczkowa (DNL) okresla blad jednorodnosci szerokosci stopni prze-
twornika. Graficznie zilustrowana zostala na rysunku Jest wyznaczana zgodnie ze

wzorem:
Vik+ 1] — V[k]

DNL =
Viss

-1 Vk=0,..,(2Y -2) (2.12)
Warto$¢ maksymalna DNL okreslona jest przez:

V[k+1] - V[K]

DN L4 = max| Visn

—1] Vk=0,.,02Y -2) (2.13)

Duza nieliniowo$é rézniczkowa moze prowadzi¢ do utracenia kodu. Oznacza to, ze istnieja
pewne wartoéci napie¢ wejsciowych, dla ktérych nie pojawi sie odpowiedni kod na wyjsciu
przetwornika. DNL wigksze niz 1 jest gwarancja utracenia kodu wyjsciowego. Na rysunku
zostal zaprezentowany taki przypadek, w ktérym kod 101 nigdy nie pojawi si¢ na
wyjsciu ADC [10].

2.4 Parametry dynamiczne

Parametry dynamiczne otrzymuje sie na podstawie analizy czestotliwo$ciowe]j prze-
twornika [I1]. Jedna z metod otrzymania metryk dynamicznych jest wykonanie dyskretnej
transformaty Fouriera (DFT) na sygnale wyjsciowym ADC. Przykladowe widmo amplitudowo-
czestotliwosciowe przetwornika, na ktorego wejscie podany zostal sygnal sinusoidalny o
czestotliwodci fi, 1 amplitudzie Vj,, zostalo zaprezentowane na rysunku Sktadowa
oznaczona jako A; odpowiada czestotliwosci sinusoidy wejéciowej fi,. Kolejne oznaczone
piki to znieksztalcenia harmoniczne sygnalu wejsciowego, czyli skladowe odpowiadajace
caltkowitym wielokrotnosciom czestotliwosci f;,. Poziom bazowy, bedacy dominujaca skta-
dowa na widmie DFT z oznacza natomiast szumy, ktore w przypadku idealnego ADC
stanowilyby tylko szumy kwantyzacji. W przypadku rzeczywistym do tej statej sktadowe;j

dodawane sa takze od szumy elektroniki.

2.4.1 Stosunek sygnalu do szumu i znieksztalcen

Stosunek sygnalu do szumu i znieksztalcen (SINAD) to stosunek wartosci srednio-

kwadratowych amplitudy wyj$ciowej sygnatu Vi (rme 1 amplitudy szuméw i znieksztalcen

s)
wyjsciowych Vn(ms), podany w decybelach. SINAD jest dobrym parametrem do okreslenia
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RyYSUNEK 2.7: Przykladowe widmo DFT.

catkowitej jakosci pracy przetwornika, poniewaz uwzglednia wszystkie zrédla szuméw, w

tym znieksztalcenia harmoniczne.

Vs
SINAD = 20log;y —"" [dB] (2.14)

N (rms)
2.4.2 Efektywna liczba bitow

Korzystajac ze wzoru na stosunek sygnatu do szumu [2.6) mozna wyznaczy¢ efektywna
liczbe bitéw (ENOB) przetwornika. W praktyce SNR zastepujemy wielkoscia SINAD i
otrzymujemy wyrazenie ENOB jest parametrem, ktéry mozna traktowaé jako miare

odchylenia przetwornika od przypadku idealnego.

INAD — 1.
ENOB =2 — 76 (2.15)

2.4.3 Stosunek sygnalu do znieksztalcen nieharmonicznych

Stosunek sygnatu do znieksztalcenn nieharmonicznych (SNHR) to stosunek wartosci
sredniokwadratowych amplitudy sygnalu wyjsciowego do amplitudy wszystkich szumoéw

wyjéciowych (Vnh<rms))» ktére nie sg czestotliwo$ciami harmonicznymi.
Vs(rms)
SNHR = 20log;q —™ [dB] (2.16)
Vnh('rms)

2.4.4 Calkowite znieksztalcenia harmoniczne

Nieliniowoéci przetwornika objawiaja sie pojawieniem znieksztalcen harmonicznych w
widmie amplitudowo-czestotliwodciowym. Calkowite znieksztalcenie harmoniczne (THD)

jest réwne sumie wartosci Sredniokwadratowych sktadowych harmonicznych w stosunku do
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sktadowej sygnatu wejsciowego. Zwyczajowo suma liczona jest do dziesiatej czestotliwosci

harmonicznej, jak podano we wzorze

Sils A(fr)

THD =20 loglo A
f

(2.17)

1
2.4.5 Zakres wolny od znieksztalcen

Zakres wolny od znieksztalcen (SFDR) wyznaczany jest jako stosunek amplitudy sy-

gnatu wejsciowego Ay do amplitudy odpowiadajacej pierwszej najwickszej harmonicznej

max

(Ape®) lub innemu najwiekszemu znieksztalceniu (V%) pojawiajacemu sie w widmie.

har

SFDR zostal graficznie pokazany na rysunku

A
SFDR = 20log1g - Ama{; e (2.18)
har ° " dis

2.5 Podstawowe architektury analogowo-cyfowych

Z punktu widzenia architektury uktadu oraz metody dzialania istnieje kilka typéw
ADC pracujacych w trybie Nyquista. Kazdy z nich ma inne parametry pracy i znajduje
zastosowanie w réznych dziedzinach nauki, techniki i przemystu. Nizej zostaly wymienione i

krétko scharakteryzowane najpopularniejsze rodzaje przetwornikéw analogowo-cyfrowych.

e przetwornik calkujacy (ang. integrating) - schemat przetwornika podwdjnie
catkujacego (ang. dual-slope) zaprezentowany zostal na rysunku Sygnal wejscio-
wy Vin < 0 podawany jest w pierwszym kroku na wejscie odwracajacego integratora,
w wyniku czego jego wyjscie jest liniowo narastajace. Czas calkowania jest w pierw-
szej fazie okredlony przez dtugosé licznika, ktéry po przepelnieniu jest resetowany.
W drugiej fazie na integrator podawane jest napiecie V,.y > 0. Wyjécie integratora
jest zatem liniowo roztadowywane do zera. Licznik zlicza az do momentu przetaczenia
sie komparatora, a stan jego wyjscia odpowiada stowu wyjsciowemu przetwornika.
W przypadku tego typu przetwornika ilo$¢ pelnych cykli zegarowych, potrzebnych
na konwersje pojedynczego stowa, jest proporcjonalna do 2V T,

e przetwornik z sukcesywna aproksymacja (ang. succesive approximation)
- dziala na zasadzie poréwnywania wartos$ci napiecia wejSciowego z referencyjnym
wystawionym przez wewnetrzny przetwornik DAC, a ilo$¢ cykli potrzebnych do kon-
wersji w tym wypadku jest proporcjonalna do NT. Szczegdtowy opis dziatania tego

przetwornika opisany jest w rozdziale [3| w rozdziale
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RYSUNEK 2.8: Podwdjnie catkujacy przetwornik ADC.
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RYSUNEK 2.9: Potokowy przetwornik ADC.

e przetwornik potokowy (ang. pipeline) - uproszczony schemat tego typu archi-

tektury przedstawiony zostal na rysunku W pierwszym kroku prébkowane jest

.. cs . . , V, sz . . o ’
napiecie wejsciowe i poréwnywane z ’;f . Wyjscie kazdego z komparatoréw jest row-

noczesnie bitem wyjsciowym. Jezeli wejscie V;;,, > %, to od zapamigtanego sygnatu
odjete jest @ i taka warto$¢ podawana jest na uktad mnozacy. W przeciwnym
wypadku przekazywana jest niezmieniona warto$é¢ przechowywana przez uklad S/H.
W ostatniej fazie dokonywane jest mnozenie przez dwa i rezultat zapamietywany jest

przez uklad prébkujaco-pamietajacy nastepnego stopnia. Ich szczegdlng zalety jest
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RyYsSUNEK 2.10: Réwnolegly przetwornik ADC.

duza przepustowosé, gdyz kazdy stopien moze pracowaé rownolegle i po opdznieniu
N cykli przetwornik bedzie wystawiat po jednym skonwertowanym stowie w kazdym
cyklu zegarowym. Przetworniki typu potokowego osiagaja stosunkowo duze szybkosci
przy réwnoczesnie duzej rozdzielczosci i dlatego tez znajduja szerokie zastosowanie
w wielu dziedzinach [10].

przetwornik réwnolegly (ang. flash) - jego zasada dzialania opiera sie na réw-
noczesnej konwersji wszystkich bitéw. W tym samym czasie sygnal wejsciowy oraz
wszystkie wewnetrzne sygnaly referencyjne musza byé¢ dostepne dla wszystkich pod-
blokéw ukladu. Z punktu widzenia architektury nie jest tu potrzebny uklad S/H,
niemniej jednak dla N bitowego przetwornika niezbednych jest 2V uktadéw poréw-
nujacych. Przetworniki flash moga osiggaé¢ bardzo duze szybkosci pracy, niemniej
jednak ze wzgledu na ich architekture zajmuja duza powierzchnie oraz pobieraja
duzo mocy. Sa wykorzystywane tam, gdzie wymagana jest znaczaca szybkos$¢ préb-
kowania przy jednocze$nie niewielkiej dokladnosci przetwarzania (maksymalnie 8-9
bitéw). Na konwersje potrzebny jest czas proporcjonalny do jednego cyklu zegaro-

wego T,;. Schemat przetwornika rownolegtego przedstawiony jest na rysunku



Rozdziat 3

Przetworniki analogowo-cyfrowe z

sukcesywng aproksymacjg

W tym rozdziale przedstawiony zostanie przeglad réznych architektur przetwornikéw
SAR ADC, rozpoczynajac od teoretycznego zaprezentowania ogdlnego algorytmu konwer-
sji opartej na metodzie sukcesywnej aproksymacji, a konczac na oméwieniu zasad pracy

poszczegdlnych blokéw budujacych caty uktad.

3.1 Algorytm pracy SAR ADC

Jak juz zostalo wspominane, przetworniki typu SAR sa zbudowane z kilku pod-
stawowych poduktadéw: z uktadu probkujaco-zapamietujacego, komparatora, przetworni-
ka cyforowo-analogowego oraz logiki sterujacej, czesto nazywanej rejestrami sukcesywnej
aproksymacji (ang. Succesive Approximation Registers). Algorytm pracy przetwornikow
SAR ADC zostanie oméwiony na przykltadzie 4-bitowego przetwornika z osobnym uktla-
dem S/H, zaprezentowanym na rysunku

Konwersja sygnalu analogowego na cyfrowy rozpoczyna sie¢ po sprébkowaniu i zapa-
migtaniu warto$ci napiecia wejsciowego przez uklad S/H. Warto$¢ ta wystawiona jest na
jedno z wej$¢ komparatora, oznaczonego dalej jako V, (w opisywanym przypadku V. jest
wprost réwne Vj,.) Drugie wejécie komparatora to napiecie referencyjne wystawiane przez

przetwornik DAC, réwne:

Voac = Viep2 Man—12V 71 4 o+ @222 4+ 012! + a2°) (3.1)
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RYSUNEK 3.1: Przykladowy schemat i mechanizm pracy 4-bitowego SAR ADC z osobnym
ukladem S/H.

Na poczatku konwersji wszystkie bity ay_1, ..., ag sa ustawiane na wartos¢ 0. W pierw-
szym cyklu najstarszy bit ay_; przetaczany jest do napiecia odpowiadajacego logicznej 1,
w zwiazku z czym Vpac = % Po ustaleniu sie napie¢ komparator dokonuje poréwnania,
ktorego wynik decyduje o wartosci bitu MSB an_1. Jesli V; > Vpac to bit pozostaje na 1,
natomiast w odwrotnym przypadku przetaczany jest na 0. Jesli jako ¢ oznaczymy kolejne
cykle, w ktorych komparator dokonuje poréwnania, to w ogélnym przypadku:

s — 1 gdy Vz > Vpac (3.2)

0 gdy Vz <Vpac

W drugim cyklu bit ay_s ustawiany jest na 1 i caly proces jest analogicznie powtorzo-
ny. Algorytm ten, podczas ktérego Vpac jest sukcesywnie aproksymowane do napiecia
wejsciowego V;,, wykonywany jest cyklicznie az do ustawienia wszystkich N bitéw. Opi-
sany schemat dziatania SAR ADC przedstawiony zostal w postaci algorytmu blokowego

na rysunku

3.1.1 Architektura z redystrybucjg tadunku

Wyzej opisana zostala architektura posiadajaca osobny uklad S/H. Innym stosowa-
nym rozwiazaniem jest wykorzystanie matrycy pojemnosci DAC-a jako uktadu zapamietu-
jacego (hold) sprébkowane napiecie wejsciowe. Takie uklady przyjety nazwe przetwornikéw
z redystrybucja tadunku.

Schemat przyktadowej architektury wykorzystujacej redystrybucje tadunku zaprezen-
towany zostal na rysunku Na jedno z wejs¢ komparatora podawane jest napiecie od-

ktadane na gérnych oktadkach pojemnosci przetwornika DAC. Dolne oktadki przetaczane
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RYSUNEK 3.2: Ogdlny algorytm pracy przetwornikéw SAR ADC.

sg pomiedzy réznymi potencjatami, w tym przykltadzie pomiedzy napieciem wejSciowym
Vin, masg i napieciem referencyjnym V..

Pierwszym etapem jest sprébkowanie sygnatu, podczas ktorego dolne oktadki pojem-
noéci potaczone sa ze zrodlem napigcia wejsciowego Vi, a gérne zwarte do masy. W takiej
konfiguracji na gérnych oktadkach pojemnosci odlozy sie tadunek @Q; = —V;,,Ciot, propor-
cjonalny do napiecia wejsciowego. W przedstawianym przyktadzie catkowita pojemnosé
matrycy Cior wynosi 16C, gdzie C' to najmniejsza wykorzystana w matrycy pojemno$cé.

W nastepnym kroku gorne oktadki sg odlaczane od Vg, natomiast dolne do niej zwierane.
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RYSUNEK 3.3: Przykladowy schemat i mechanizm pracy 4-bitowy SAR ADC z redystry-
bucja tadunku.

7 zasady zachowania tadunku wynika, ze napiecie V jest w takim wypadku réwne —Vj,.
Proces konwersji odbywa sie w ogdlnosci w sposéb opisany w paragrafie Napiecie

V; jest w tym wypadku rowne:
Vi = —Vin + Vier2 NV (an—12" "1+ 4+ a22% + 412" + ap2°) (3.3)

Podczas konwersji MSB jest on, tak jak poprzednio, ustawiany poczatkowo na 1, co daje

napiecie V, réwne —V,, + ’;f . Wartosé bitu ustalana jest zgodnie z rownaniem

S 1 gdy V<0 (3.4)
0 gdy Vo >0

Nazwa redystrybucja tadunku jest zwiazana z faktem, iz poczatkowy tadunek odlozony

na matrycy pojemnosci, proporcjonalny do napiecia wejSciowego, jest na koncu rozprowa-
dzony pomiedzy te z pojemnosci, ktére odpowiadaja bitom o wartosci 1. Nalezy jednak
zaznaczy¢, ze istnieje wiele modyfikacji schematu wykorzystujacych technike redy-
strybucji tadunku. Powyzej opisana zostala jedna z jej najprostszych wersji [12]. Przewaga
ukladéw z redystrybucja tadunku dotyczy gltéwnie zuzycia mocy, gdyz osobny uklad S/H

zdecydowanie zwigksza calkowitg moc pobierang przez ADC.

3.1.2 Rozwigzanie réznicowe

W poprzednim paragrafie, dotyczacym ADC z osobnym ukladem S/H i z redystry-
bucja tadunku, zostaly opisane najprostsze ideowo rozwiazania unipolarne (ang. single-
ended). Alternatywa dla takich architektur jest rozwiazanie réznicowe. Uklady réznico-

we zwiekszaja liniowos¢ uktadu i sg mniej czulte na zaklécenia spowodowane na przykitad
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RYSUNEK 3.4: Przykladowy schemat i mechanizm pracy 4-bitowego réznicowego SAR
ADC.

fluktuacjami napie¢ zasilajacych. Niemniej jednak w tym wypadku potrzebne sg dwa prze-
tworniki cyfrowo-analogowe, dwa klucze prébkujace oraz podwdjne bufory do kluczy w
DAC-ach. Schemat SAR ADC pracujacego w trybie réznicowym przedstawiony zostal na
rysunku [3.4] Algorytm pracy dla tego przypadku przebiega analogicznie jak w przypadkach

opisanych powyzej.

3.2 Uktady prébkujace

Pierwszym krokiem podczas konwersji sygnalu analogowego na cyfrowy jest proces
probkowania. Zgodnie z tym co zostalo omoéwione w paragrafach oraz przetwor-
niki SAR w zaleznosci od ich architektury posiadaja osobny uktad prébkujaco-pamietajacy
lub jedynie klucz prébkujacy w przypadku, gdy funkcje ukltadu pamietajacego petni DAC.
Uktady prébkujace sa jednymi z najbardziej czutych sktadowych catego przetwornika, gdyz
od nich w duzej zalezy mierze liniowo$é pracy ADC.

W tym paragrafie po krotkim wstepnie teoretycznym przedstawione zostana podsta-
wowe metody prébkowania, nastepnie cechy uktadéw prébkujacych, a na konicu oméwiony

zostanie najprostszy model klucza prébkujacego oraz jego stosowane ulepszenie.
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RYSUNEK 3.5: R6zne metody probkowania sygnatu. Po lewo przypadek idealny, po srodku
metoda S/H, po prawo T/H.

3.2.1 Proébkowanie sygnatu

Prébkowaniem nazywamy proces tworzenia sygnatu dyskretnego reprezentujacego sy-
gnal ciagly. W idealnym przypadku, zaprezentowanym na rysunku [3.5, wynikiem prébko-

wania jest zbiér wartosci bedacy iloczynem impulséw ¢ oraz sygnalu prébkowanego x(t):

o
Yideal(t) = x(t) - Z S(t — kTy) (3.5)
k=—0oc0
gdzie T to okres prébkowania, czyli odstep czasowy pomiedzy dwiema kolejnymi sprébko-
wanymi wartoSciami. Po przejsciu do dziedziny czestotliwosci funkcja yigeqi(t) sprowadza

sie do konwolucji sygnalu wejsciowego z suma impulséw § w dziedzinie czestotliwosci:

Vil ) = X(1) 5 3 30 8(F = 72) (3.6

S n=—o00

Prébki pobierane sg z czestotliwoscig prébkowania fg = T% Aby zdyskretyzowany sygnal
bez straty informacji moégt zosta¢ ponownie przeksztatcony w sygnal ciagly, spetnione musi

by¢ twierdzenie Nyquista-Shannona-Totielnikowa.

Twierdzenie 3.1 (Nyquista-Shannona-Totielnikowa). Jesli sygnal ciggly nie posiada skla-
dowych widma o czestotliwo$ci rownej lub wickszej niz fin, to moze on zostaé wiernie od-
tworzony z ciggu jego probek tworzgcych sygnal dyskretny tylko wtedy, gdy czestotliwosé

probkowania fs jest przynajmniej dwukrotnie wieksza od czestotliwosci fiy, .

W przypadku nie spelnienia warunku Nyquista wystepuje zjawisko aliasingu, czyli
nieodwracalnego znieksztalcenia sygnatu w procesie prébkowania. Zasadniczo aliasing wy-
nika z faktu, iz do tego samego wzoru probek pasuja sygnaly o réznych czestotliwoéciach.
Prébkujac sygnatl harmoniczny o czestotliwosci f;, z czestotliwoscia fs, gdy warunek Ny-
guista nie jest spelniony, nie mozna odroéznié¢ préobkowanego sygnatu od dowolnego innego

sygnahu speliajacego warunek f = k- fs+ fin, gdzie k to liczba catkowita. Przyktad dwéch



Przetworniki analogowo-cyfrowe z sukcesywng aproksymacja 33

roznych sinusoid pasujacych do takiego samego zbioru prébek pokazany zostal na rysunku

15.0)

i

T, T, T, T, T,

RYSUNEK 3.6: Zjawisko aliasingu.

W praktyce niemozliwe jest wytworzenie ciagu impulsow Diracka. Wéwczas w zalez-
noéci od zastosowania sygnal moze by¢ probkowany innymi sposobami, zaprezentowanymi
na $rodkowym i prawym wykresie na rysunku Srodkowa grafika przedstawia metode
S/H, podczas ktérej wartosé wejéciowa jest zapamietywana w momencie przyjscia zbocza
zegara sterujacego i dostepna przez caly okres jego trwania. Druga przedstawiona metoda
track-and-hold (T /H) rézni sie tym, ze przez pol okresu zegarowego wyjscie ukladu podaza

za sygnatem wejsciowym, a nastepnie na poét okresu przechodzi w faze zapamietania.

3.2.2 Charakterystyka ukladéw S/H

Zaprojektowanie uktadéw S/H optymalnych ze wzgledu na szumy oraz szybkosé pracy
to jeden z najistotniejszych elementéw w kontekscie osiagéw przetwornikow ADC. Rysunek
ilustruje wiekszo$¢ z podstawowych parametréow charakteryzujacych klucz probkujacy

[13], ktére zostaly one krétko zdefiniowane ponizej:

e czas akwizycji t,. - (ang. aquisition time) czas po przyjsciu sygnatu rozpoczyna-
jacego probkowanie Vi, potrzebny do stabilizacji sygnatu wyjsciowego,

e czas zapamietywania ty,4 - (ang. hold time) czas potrzebny do stabilizacji sygnatu
wyjsciowego po przyjsciu zbocza Vi rozpoczynajacego faze zapamietywania,

e blad prébkowania - (ang. error band) - réznica pomiedzy sygnalem wejsciowym a
wyjsciowym podczas fazy prébkowania,

e zakres dynamiczny - (ang. dynamic range) réznica pomiedzy maksymalng a mi-
nimalng wartoscia sygnalu wejéciowego, ktory moze byé probkowany z okreslong

doktadnoscia,
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RYSUNEK 3.7: Parametry pracy ukladéw prébkujaco-pamietajacych.

e blad linii bazowej - (ang. pedestal error) zmiana wartosci napiecia wyjsciowego
podczas przejscia z trypu prébkowania do zapamietywania,

e blad uplywu - (ang. drop rate) spadek napiecia na wyjsciu ukltadu S/H spowodo-
wany pradami uptywu,

¢ SNR, SNDR, THD, SINAD - parametry dynamiczne okreslajace jakos¢ probko-

wania sygnalu, opisane w rozdziale [3]

3.2.2.1 Jitter

Innym istotnym zagadnieniem zwigzanym z doktadno$cig probkowania jest zjawisko
drzenia (ang. jitter). Sa to losowe zmiany czasu przyjscia sygnaléw, na przyktad zbo-
cza zegarowego odpowiedzialnego za rozpoczecie fazy zapamietywania. W takim wypadku
kolejne wartosci okresu probkowania T sa rozne, a warto$é¢ faktycznie sprobkowana nie
odpowiada oczekiwanej. Efekt ten zaprezentowany zostal schematycznie na rysunku [3.§]
[14].

Szczegdlnie istotnym zZrodlem tego efektu w przetwornikach analogowo-cyfrowych jest
jitter zegara probkujacego, pochodzacy na przyklad od logiki sterujacej, przez ktorg sy-
gnal ten musi przejsé, zanim trafi na uktad S/H. Wykres przedstawia zaleznosé SNR
od czestotliwosci zegara probkujacego, (opisana réwnaniem [14]) uwzgledniajac rézne

wartosci $redniokwadratowe efektu drzenia zegara probkujacego ojis.

1
=20-log ——

NRj; .
SN Rjin 27 o (3.7)

clk
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RYSUNEK 3.8: Wplyw efektu drzenia na okres probkowania.
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RYSUNEK 3.9: Wplyw efektu drzenia zegara prébkujacego na stosunek sygnatu do szumu
przetwornika ADC.

3.2.3 Tranzystor MOS jako klucz prébkujacy

Schemat najprostszego uktadu probkujacego zostal zaprezentowany na rysunku [3.10
Klucz S jest sterowany sygnatem V. Podczas gdy S jest wlaczony, napiecie V;, odktada
sie na pojemnosci probkujacej C,. Po wylaczeniu klucza na wyjsciu Vi, utrzymywana jest
wartos¢ sprébkowana az do zmiany stanu V. W najprostszej wersji klucz S moze zostaé
zrealizowany przez tranzystor MOS. Do analizy takiego uktadu wykorzystano przyktad
tranzystora nMOS, zaprezentowanego na rysunku [3.11

Rezystancja wejsciowa tranzystora jest opisana réwnaniem natomiast napiecie

Ugs jest réwne Vorx — Vin. Za sygnal wejéciowy przyjmowany jest sinus o amplitudzie
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RysuNEk 3.10: Najprostszy uklad RyYSUNEK 3.11: nMOS jako klucz prob-
prébkujacy. kujacy.
Vin, co sprowadza rownanie do funkcji zaleznej od napiecia wejsciowego [3.9
Row = ! (3.9)
- :uncoac%(UGS - UTH) .
1
R, = (3.9)

,Ufncour%(VCLK — Vin — UTH)

Tym samym tego typu klucz wprowadza do ukladu nieliniowos¢, a w konsekwencji dodat-
kowe znieksztalcenia podczas probkowania.
Dodatkowym zrédlem nieliniowosci jest wstrzykiwanie tadunku podczas wylaczania

tranzystora. Gdy tranzystor jest w silnej inwersji w kanale zgromadzony jest ladunek:
Qranal = W LCoz(Ugs — Urn) (3.10)

Podczas wylaczania kanal sie zamyka i zgromadzony tadunek ucieka poprzez dren i zré-
dlo tranzystora. Wstrzykiwanie czeéci tego tadunku na pojemnosé¢ Cp wprowadza btad w

napieciu Vour (AV = 49).

3.2.4 Klucz prébkujacy typu bootstrap

Naturalnie nasuwajacym sie ulepszeniem klucza probkujacego w postaci pojedynczego
tranzystora jest bramka transmisyjna. W tym przypadku wzrost napiecia wejsciowego V;,
zwieksza R,, nMOSa, ale rownoczeénie zmniejsza sie R, pMOSa i na odwréot. W praktyce
ze wzgledu na liniowo$¢, uktady w najprostszej formie wystepuja rzadko i zastepowane sa
przez bardziej zaawansowane rozwiazania, pozwalajace na osiaganie lepszych parametrow.
Uktadem zapewniajacym Ugg niezalezne od Vi, czyli zwickszajacym liniowosé uktadu, jest
uklad typu bootstrap. Idea jego dzialania w najprostszej postaci zaprezentowana jest na
rysunku[3.12] W pierwszej fazie klucz Sy jest zwarty w zwiazku z czym klucz jest wylaczony.

Pojemnos¢ C' tadowana jest do napiecia zasilania Vzg. W drugim kroku pojemnosé C
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jest zwierana pomiedzy bramka a zrédlem tranzystora nMOS. Ze wzgledu na wysoka
impedancje bramki, napiecie Ugg jest state i réwne napieciu zasilania Vyg.

Takie rozwigzanie, zawierajace pompe tadunkowa, zapewnia state napigcie pomiedzy
zrodlem a bramka, gdy klucz jest wlaczony, co efektywnie eliminuje Zrodto nieliniowosci
uktadu. Pompe tadunkowsg w najprostszym podejsciu stanowi pojemnosé¢ dotadowywana

w kazdym cyklu zegarowym. Technike taka nazywamy boostrappingiem [15].

3.3 Komparatory

Wiegkszosé przetwornikéw ADC sklada sie przynajmniej z jednego komparatora. Nie-
ktére z architektur wymagaja uzycia duzej liczby tych struktur, na przyktad ADC typu
réwnoleglego (sekcja . W takich wypadach charakterystyka pracy komparatora bedzie
miata kluczowy wplyw na dzialanie calego przetwornika. W przypadku SAR ADC po-
trzebny zawsze jest pojedynczy komparator o wysokiej rozdzielczodci i malym poborze
mocy.

Gléwnym zadaniem komparatora jest poréwnanie dwoch wartosci podanych w postaci
napie¢ (lub pradéw) na jego wejscie i wystawienie logicznego zera lub jedynki na wyjscie, w
zalezno$ci od wyniku poréwnania. Czesto komparator musi wzmocnié¢ nawet bardzo mata
réznice napie¢ wejéciowych AV, = Vi — Vi~ do wartosci linii zasilajacej. Idea pracy
komparatora zaprezentowana jest na rysunku W przypadku przedstawiona jest
sytuacja idealna, w ktérej komparator ma nieskonczone wzmocnienie. Przypadek rzeczywi-
sty ze skoniczonym wzmocnieniem zobrazowany jest na schemacie W tym przypadku
uklad odpowiada dobrze okreslonym stanem logicznym na wyjséciu, gdy réznica napieé¢ wej-

sciowych przekroczy pewien prég V,, .

Voo
1
2 1
C =\
Sz
C Vop
S; —— ——
= .\ [ 1
2 Vin O
Vin Cu : : Vour
Cu —— Vour A

RYSUNEK 3.12: Schemat dzialania ukltadu bootstrap.
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RysuNEK 3.13: Idea pracy komparatora.

3.3.1 Parametry pracy

Jak juz zostato wspomniane, w przypadku komparatoréw projektowanych dla prze-

twornikow ADC szczegdlnie istotne sa ich rozdzielczo$é, zuzycie mocy, czas odpowiedzi,

offset, oraz szumy. Nizej zdefiniowane zostaly niektore z tych wielkosci.

e rozdzielczo$é - na rysunku [3.13b] pokazane zostalo, ze komparator odpowiada lo-

gicznym zerem lub jedynka wtedy, gdy |Vint — Vin—| przekroczy pewien poziom V,, .
Wykres mozna w przyblizeniu traktowaé jak charakterystyke wzmacniacza.
W takim ujeciu nachylenie charakterystyki w przedziale V,,_ - V,,, jest réwne wzmoc-
nieniu wzmacniacza w obszarze liniowym Ay, a V,,+ przechodzi w stan nasycony gdy
réznica |Vip4 — Vin—| jest odpowiednio duza. Uklad generuje wiec dobrze zdefiniowany

stan logiczny, gdy spelniony jest warunek AV;, > . Te minimalng réznice

Vout+—Vout—
Ay
napieé¢ wejéciowych, ktéra moze byé poprawnie poréwnana, nazywamy rozdzielczo-
Scig. Rozdzielczosé komparatora moze byé¢ zatem podnoszona poprzez zwiekszanie
jego wzmocnienia Ay [13]. Parametrami, ktére z kolei limituja te wielko$é, sa szumy

oraz offset komparatora.

Podczas projektowania przetwornikéw analogowo-cyfrowych nalezy wziaé pod
uwage, ze rozdzielczo$¢ komparatora nie moze by¢ mniejsza niz napiecie odpowiada-
jace najmniej znaczacemu bitowi Vi gp. Stad dla N-bitowego ADC komparator musi

. , T ., Vie
poprawnie poréwnywac réznice napie¢ rzedu Visp = 5 <L [16].

czas propagacji - czas, po ktérym na wyjsciu komparatora pojawi sie odpowiedz.
Za czas propagacji przyjmuje sie srednig z opdznien odpowiedzi zbocza narastajacego

i opadajacego wyjécia w stosunku do pojawienia sie sygnalu na wejsciu (wzér [3.11))
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[17]. Sytuacja ta przedstawiona zostala graficznie na schemacie

_ tar + taf

t, ; (3.11)
AV,
Vin_max
Vou )
3 Vout_max
t
T:: Eyr

RYSUNEK 3.14: Czas propagacji odpowiedzi komparatora.

e czestotliwos$é graniczna - maksymalna czestotliwo$é sygnatu wejéciowego, dla kto-
rej komparator pracuje poprawnie. Zasadniczo zalezy ona od czasu regeneracji ele-
mentéw sktadowych komparatora.

e offset stopnia wejSciowego - napiecie offsetu to parametr definiujacy napiecie
réznicowe, jakie musi zostaé przylozone na wejsciu komparatora, aby komparator
w spos6b poprawny zmienit stan na wyjsciu. Innymi stowy, offset wejscia moze by¢
interpretowany jako zZrédlo napiecia potaczone szeregowo z jednym z wej$¢ kompara-
tora (rysunek . W rezultacie wyjécie Vs nie przetaczy sie zaraz po przekrocze-
niu warunku Vj,+ = Vj,— przez ktérekolwiek z wejéé (dla przypadku idealnego), ale
dopiero po przekroczeniu pewnej réznicy napie¢ réwnej Vory, , nazywanej offsetem
stopnia wejsciowego [10].

Offset w komparatorze pochodzi nie tylko od stopnia wejsciowego, ale takze od
innych czesci uktadu. W ogdlnosci zréodia offsetu w calym komparatorze moga byé

podzielone na dwie grupy:

— offset statyczny - napiecie offsetu pochodzace od niedokladnoéci parametréw
tranzystoréw (napiecia progowe Uy, grubosci tlenku C,,, wymiary tranzystora

%), powstatych podczas procesu produkcyjnego.



40 ROZDZIAE @

vin+

VOUT

vout

RysuNEK 3.15: Offset stopnia wejSciowego komparatora.

— offset dynamiczny - napiecie offsetu generowane przez niesymetryczne obcia-
zenia pojemnosciowe, spowodowane na przyktad rozrzutem wartosci pojemnosci
pasozytniczych w komparatorze. Jak zostalo pokazane w [18], réznica w obcia-
zeniach okoto 1 fF moze spowodowaé offset rzedu kilkudziesieciu miliwoltdw
dla typowego zatrzasku, ztozonego z dwéch skrzyzowanych inwerteréw, zapro-

jektowanego w technologii 0.18 pm.

Pierwszy z offsetéw moze byé minimalizowany przez zwiekszanie wymiaréw tran-
zystoréw. Niedokladno$é obciazen pojemnosciowych weztéw w komparatorze moze
by¢ natomiast minimalizowana podczas projektowania masek produkcyjnych. Skra-
canie dlugoéci Sciezek oraz pelna symetria ukladu znacznie redukuje napiecie offsetu
spowodowane réznymi warto$ciami pojemnosci pasozytniczych [19].

e metastabilno$é - jest to problem pojawiajacy sie w uktadach zawierajacych za-
trzask (ang. latch). Istnieje pewna graniczna minimalna réznica napie¢ na wejsciu,
dla ktorej komparator nie zdazy odpowiedzie¢ w czasie T przeznaczonym na kompa-
racje. W takim wypadku na wyjdciu nie zostanie wygenerowana poprawna odpowiedz
w postaci 0 lub 1.

e Bitowa stopa bledéw (ang. bit-error rate), zwiazana z efektem metastabilnosci,
ktoéra okresla prawdopodobienstwo wystapienia przektamania bitu. BER jest wyzna-
czany jako stosunek liczby btednych bitéw do ilosci wszystkich otrzymanych bitdw
[14].

3.3.2 Architektury komparatoréw

W zaleznosci od zastosowania istnieje bardzo wiele architektur komparatoréw. W tym
rozdziale przedstawione zostaly pokrétce trzy podgrupy, na jakie mozna je podzieli¢ ze

wzgledu na sposob realizacji.
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Vins Vour+ PRE-AMP ZATRZASK
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v - VOUT.
IN Ve Dc
(A) Wzmacniacz operacyjny. (B) Zatrzask poprzedzony przedwzmacniaczem (pre-amp).

RYsSUNEK 3.16: Podstawowe architektury komparatoréw.

W najprostszym podejsciu jako komparator moze stuzyé réoznicowy wzmacniacz ope-
racyjny pracujacy w otwartej petli (rys. . W takim zastosowaniu wzmacniacza do-
ktadne wzmocnienie oraz liniowos¢ nie sa kluczowe. Niemniej jednak taki rodzaj struktur
jest stosunkowo wolniejszy od innych rozwigzan i pobiera wiecej mocy.

W praktyce typowy komparator jest najczesciej realizowany przez stopien wzmac-
niajacy oraz stopien regenerujacy (zatrzask). Taka kombinacja zatrzasku poprzedzonego
przedwzmacniaczem jest przedstawiona na rysunku W tego typu rozwiazaniach
mozna wyréznié¢ dwie fazy pracy: reset oraz faze regeneracji (ewaluacji). W pierwszej fazie
uktad z przedwzmacniaczem o wzmocnieniu Ay wzmacnia wstepnie réznice napieé¢ wej-
sciowych AV;,, natomiast zatrzask nie pracuje. W nastepnej fazie napiecie wyjsciowe jest
wzmacniane do poziomu logicznej 1 lub 0, ktére moga by¢ poprawnie interpretowane przez
uktady cyfrowe, ktére odbieraja sygnal z komparatora [13].

Calkowity offset komparatora jest funkcja offsetu stopnia wejéciowego oraz zatrzasku:

v
2 _ 12 of fiate
Vors = Vorsn + =4 (3.12)

Zatem aby zredukowaé offset uklady projektuje sie tak, by uzyskaé stosunkowo duze
wzmocnienie Ay . Podczas optymalizacji uktadu nalezy jednak wziaé pod uwage fakt, ze
zwiekszanie wzmocnienia zmniejsza szybkosé uktadu [16].

W opisie powyzszego rozwiazania moc jest pobierana przez uktad w obu fazach pracy.
Problem ten zostal rozwigzany w dynamicznych komparatorach, w ktérych zuzycie mocy
nastepuje jedynie w fazie regeneracji. W zwiazku z tym sg one szybkie i charakteryzuja sie

zerowa mocy statyczna. Sa zatem czesto uzywane i wystepuje wiele roznych architektur
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takich komparatoréw. Niemniej jednak ich wspdlng cechg jest fakt, iz podczas fazy regene-
racji wezty odpowiadajace Vit oraz Vo, roztadowuja sie z réznymi staltymi czasowymi,
co determinuje szybsze zatrzasniecie si¢ jednego z wyjs¢ na konkretnej wartosci 0 lub 11w
konsekwencji drugiego na przeciwnej. Szybko$é¢ roztadowania zalezy natomiast od napieé
wejsciowych Vipy i Vi

Taki rodzaj komparatora zostal uzyty w zaprojektowanym przetworniku ADC, stad

szczegoltowy opis zaimplementowanej architektury podany jest w nastepnym rozdziale.

3.4 DAC

V,
o~/ Ve,

Cp. = 2V1IC Cn.z = 2M2C C, = 22C C, = 21c Co=C C
I I I I —— —
I I I I I I

Sn-1 Sn-2 S, S; So

77 T
!

>

)l_, J) I

vgnd

Vgndo— N
vino—

vgndo—
Vi O
vrefo—

vgndo—
Vino—
Vrefo—

vgndo—
vin O

A%,

RYSUNEK 3.17: Schemat N-bitowego przetwornika cyfrowo-analogowego.

W architekturze sukcesywnej aproksymacji przetwornik cyfrowo-analogowy stanowi
zrodto napiecia referencyjnego. W takim zastosowaniu mozna wykorzystaé¢ praktycznie
kazda architekture DAC, na przyklad drabinke R-2R. W przetwornikach ADC z redystry-
bucja tadunku DAC wraz z kluczem prébkujacym tworzy réwniez uklad S/H. W takim
rozwiazaniu stosowany jest DAC pojemnosciowy (¢cDAC), ktérego schemat ideowy zapre-
zentowany zostal na rysunku Tworzy go matryca polaczonych réwnolegle pojemno-
Sci, ktérych gorne oktadki sa zwarte i potaczone z jednym z wej$¢ komparatora. Napiecie
podawane na komparator jest réwne:

N-1
Vo= 827 Vies — Vom (3.13)

i=0
gdzie S; jest rowne 1 gdy klucz zwiera pojemno$¢ do szyny referencyjnej, natomiast 0 w
przypadku potaczenia do masy. Jako V., oznaczone zostalo napiecie, ktére ustalone jest na
gornych oktadkach pojemnoéci podczas fazy prébkowania. Dolne oktadki majg mozliwosé
przelaczania sie pomiedzy réznymi potencjatami, w zaleznosci od zastosowanej metody.

Przetaczaniem sie odpowiednich pojemnoéci w kolejnych krokach konwersji steruje logika
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ADC. Decyzja o polaczeniu pojemnosci do konkretnego napiecia podejmowana jest w
oparciu o wynik poprzedniej poréwnania.

d<V2>
R df

—1{ ] s ——o

2
_— d<V,,.*>

= 4kTR

V.
n Crot 2

_;L 1 df

RYSUNEK 3.18: Schemat uktadu prébkujacego z uwzglednieniem szuméw termicznych.

Calkowita pojemno$¢ klasycznej matrycy pojemnoéci, pokazanej na rysunku
WYynosi:
N-1
Ciot = > (2'+1)Co =2"Cy (3.14)
=0

gdzie Cy to warto$é¢ najmniejszej pojemnosci wystepujacej w przetworniku. Minimalizacja
matrycy pojemnosci ma kluczowe znaczenie pod katem redukcji pojemnosci wejsSciowej,
powierzchni zajmowanej przez uklad, poboru mocy oraz szybkosci pracy przetwornika.
7 drugiej strony zmniejszanie pojemnoéci Cy wplywa negatywnie na szumy termiczne oraz
dopasowanie elementéw (ang. matching).

Rysunek przedstawia prosty model uktadu probkujacego, uwzgledniajacy rezy-
stancje klucza, szumy termiczne pochodzace od tej rezystancji oraz pojemno$é¢ matrycy
DAC-a. Szumy wyjsciowe v,,,, wyznaczone zostaly w réwnaniu w ktérym F'(f) to
funkcja przenoszenia filtru dolnoprzepustowego, a Sy, (f) gesto$é widmowa mocy szumoéw

termicznych rezystora.

<Vie> = [T SwlDIFG)Pr (315)
o0 4kTR kT
V;)ut = /0 1+ 27Tf Qdf = ? (316)

/ kT
vcout = O = (3 17)

Pojemnos¢ Ciot jest odwrotnie proporcjonalna do szumoéw, stad zmniejszanie Cy jest zwykle
limitowane ze wzgledu na szumy kT

Drugim parametrem limitujacym minimalizacje pojemnosci jest wspomniane dopa-
sowanie elementéw. Dominujacy wplyw na rozdzielczos¢é przetwornika SAR ADC ma do-

kltadno$é rzeczywistych warto$ci pojemnosci w cDAC-u. Réznice pomiedzy wartoéciami
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poszczegblnych pojemnoéci Cy budujacych matryce DAC-a powstaja podczas procesu pro-
dukcyjnego, na przyktad ze wzgledu na niejednorodne warunki brzegowe lub rézna grubosé
tlenku. Dokladno$é dopasowania pojemnosci jest z kolei tym lepsza im wigksza jest po-
jemno$¢ kondensatora [14].

Powszechnie stosowane dzis rozwiazanie to dzielona matryca pojemnosci, zaprezento-
wana na rysunku Standardowy N-bitowy cDAC zostal podzielony na dwa mniejsze
przez pojemnos¢ dzielaca Cp, zwyczajowo nazywane M-bitowa matryca MSB i L-bitowa
matryca LSB (L + M = N). Wartos¢ Cp dobierana jest tak, aby jej szeregowe polaczenie

z Crps bylo rowne jednostkowej pojemnosci matrycy Cjy.

1 1 1 2L

_z 1
Cp ' Crsg Co 5 10 (3.18)

Czesto dobranie wartodci pojemnosci dzielacej zgodnej ze wzorem nie jest mozliwe
ze wzgledu na ograniczenia technologiczne lub utrudnienia podczas projektowania masek
produkcyjnych. W takich wypadkach czesto stosowane jest przyblizenie Cp = (Y, ktore

nadal pozwala zachowaé binarne skalowanie napiecia referencyjnego.

N-bitowy DAC
N=M+L

L-bitowy DAC M-bitowy DAC
cLSB cMSB
Co
Visie p o o oo — . |1 v

| | 11
| C,=C |c1 =2c C..=2"2¢ |c.,=2%c c, = 2'c Cpa=2"2C cM 1=2M1c

|
I
I
T

!
Sl
Sl
EI—IF—
B—I

Vier 0=
Vgnd o=
Vih 0=
Vin 0=

Vier 0=
Vgnao—

RYSUNEK 3.19: Schemat dzielonego cDAC-a.

3.4.1 Algorytmy przelaczania pojemnosci

Istotne straty mocy w przetwornikach ADC pochodza od pracy komparatora i prze-
lgczania pojemnosci w DAC-u pomiedzy réznymi potencjatami.
Najprostszy algorytm, nazywany konwencjonalng metoda przelaczania pojemnosci, jest
energetycznie nieefektywny. W zwiazku z tym na przestrzeni lat pojawialty sie rézne spo-
soby przetaczania pojemnosci w celu minimalizowania strat energii i optymalizacji matrycy

pojemnosci. Kazda z nizej zaprezentowanych metod charakteryzuje sie pewnym zyskiem
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energetycznym w stosunku do algorytmu konwencjonalnego, wyrazanym zazwyczaj w pro-

centach wedlug wzoru [3.19]
<Emet0da> -100%

<Ekonw>

(3.19)

e =

Emetoday ¢ calkowita érednia energia zuzyta podczas przelaczania pojemnodci.

gdzie (
Energia ta wyznaczana jest przy zalozeniu, ze kazda z wartosci wszystkich bitéw jest
rownie prawdopodobna.

Ponizej opisane zostaly wybrane metody przelaczania pojemnosci i schematycznie
zaprezentowane na przyktadzie 3-bitowych réznicowych przetwornikéw DAC. Sposob wy-
znaczania strat energii podczas poszczegdlnych cykli jest analogiczny dla kazdego z algoryt-
moéw 1 szezegdlowo pokazany zostal w zalaczniku [A] dla metody konwencjonalnej. Kolejne
zaprezentowane trzy metody nie charakteryzuja sie duza efektywnoécia w stosunku do
najnowszych obecnie stosowanych, niemniej jednak sa one historycznie pierwsze i czesto
wykorzystywane jako podelementy w algorytmach bardziej efektywnych. Stad zostaly one

pokrétce zaprezentowane w wersji z pojedynczym przetwornikiem DAC.

3.4.1.1 Metoda konwencjonalna

Prébkowanie sygnalu na dolnych oktadkach pojemnosci rozpoczyna proces konwersji
sygnalu. W rozwigzaniu réznicowym na dolny przetwornik, oznaczany dalej dla utatwienia
nDAC, podawany jest sygnal V;,_, natomiast na gérny (pDAC) V;,,+. Podczas prébkowa-

nia gérne okladki pojemnoéci przylaczone sa do potencjatu V., = M

, gdzie Vg
to potencjal masy, a V,.r = Vyq linii zasilajacej. Po sprobkowaniu sygnatlu wejsciowego
pierwszym krokiem jest odlaczenie potencjatu V., w celu unikniecia uptywu tadunku.
Nastepnie dolne oktadki pojemnosci przelaczane sa do masy z wyjatkiem najwiekszej po-
jemnoéci Cy_1 odpowiadajacej najstarszemu bitowi Dpy_1. Nastepnie komparator doko-
nuje poréwnania wartosci napieé Vip[1] i Vyp[l]. W dalszych rozwazaniach przyjeto, iz
Vaplfazalpy Dy ... 1 Vanlfazalpy ,Dy_,... bedzie oznaczato kolejno napiecie na gérnych
okladkach dla pDAC i nDAC, liczba w nawiasach kwadratowych numer cyklu (gdzie 0 to
prébkowanie), a indeks dolny - wartosci poprzednich bitéw. W zaleznosci od odpowiedzi
komparatora, przetaczane sa kolejne pojemnoéci w obu matrycach. I tak w przypadku,
gdy Vipli] > Vanli] pojemno$é Cn_; jest przetagczona w pDAC do V..r a w nDAC do Vg,

natomiast bit Dy _; otrzymuje warto$¢ 1. W przypadku przeciwnym bit otrzymuje wartosé
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0, a pojemnoéci w matrycach przetaczane sg odwrotnie.

1 gdy Vipli] > Vanli]

" (3.20)
0 gdy Vipli] < Vipli]

Dy_; =

DAC — V,er @ nDAC — Vy, dy Viplt] > Venlt
cnisl? — Vies — Vona  gdy Vapli] [1] (3.21)
pDAC — Vond @ nDAC — Vief gdy pr[z] < Vanli]

Jednoczesnie z przelaczeniem pojemnosci Cn—; kolejna najwigksza pojemnosé Cy_1—;
przelaczana jest do linii zasilajacej Ve i po ustaleniu si¢ napie¢ komparator dokonuje
poréwnania. Taki cykl jest powtarzany az do ustalenia wszystkich bitéw.

Na schemacie pokazany zostal schemat przelaczenia potencjatéw dla 3-bitowego
przetwornika réznicowego we wszystkich mozliwych konfiguracjach. Energia pobrana ze
zrodta o potencjale Vy przez pojemnosé C, wyznaczana jest zgodnie z réwnaniem

PROBKOWANIE [i=0] | CYKL 1 [i=1] | CYKL 2 [i=2] | CYKL 3 [i=3]
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RYSUNEK 3.20: Schemat przetaczania potencjaléw do pojemnosci w metodzie konwen-
cjonalnej dla przyktadzie 3-bitowego ADC.
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a—b tb- tb dQ Qty)

Epyy.. = / is(OVs(tydt = —Vs [ —Zdt = =V aQ  (3.22)
ta ta At Qta)

EpL. . = —ViQt) - Qta)) (3.23)

EpL . = —ViCulVe,[b] - Ve, la)) (3.24)

Zgodnie z powyzszym opisem w metodzie konwencjonalnej podczas i-tego cyklu istnie-
ja dwa mozliwe sposoby przelaczenia pojemnosci: przetaczenie pojemnosci Cy—; do masy
a Cn_1—; do V,¢y (nazwane dalej przetaczeniem ”dolnym”) oraz pozostawienie pojemnosci
Cn—; potaczonej do V,..r z jednoczesnym przelgczeniem pojemnosci Cy_1—; takze do V¢
("gbrne”). Okazuje sie (dodatek, ze na przelaczenie ”dolne” zuzywane jest pieciokrotnie
wiecej energii niz na przetaczenie ” goérne”. Srednia energia zuzywana podczas przetaczania

pojemnosci w N-bitowym DACu jest réwna [20]:
N .
(EFomwy = CV2 > oN+1=2i(2i — 1) (3.25)
i=1
Nizej przedstawione metody daza do redukcji energii podczas przetaczania ”dolnego”.

3.4.1.2 Metoda 2-krokowa

Metoda 2-krokowa wprowadza dodatkowa faze podczas przelaczenia ”dolnego”. Na
rysunku [3:21] przedstawiono sposéb przelaczenia najwiekszej pojemnosci do masy wedlug
proponowanego algorytmu. Zgodnie z tym co zostalo opisane w rozdziale powyzszym, po-
zycja startowa w przetaczeniu ”dolnym” to pojemno$é Cn_; potaczona do napiecia refe-
rencyjnego a kolejna mniejsza Cy_1_; do masy. Metoda 2-krokowa polega na przetaczeniu
najpierw pojemnosci mniejszej Cy_1—; do V,.r, a potem zwarcia dolnej oktadki wigkszej
Cn—; do masy. Takie przetaczenie pozwala wykorzystaé¢ czeé¢ tadunku wyindukowanego
na pojemnosci Cy_; do naladowania pojemnosci Cy_1_;.

Ilo$ciowy przyklad zostal pokazany na podstawie prostych obliczen w [3:26f W me-
todzie konwencjonalnej strata energii przy przelaczeniu najwiekszego bitu w 3-bitowym

DACu do masy wynosi E172 = %Cerf. W metodzie 2-krokowej natomiast energia ta
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zostala zredukowana o C’V;?e 7

E-LS = —40wef(zwef ~Vies — (%V;“ef — Vier)) — 20Vref(ZVref ~ Vier — %Vref)
= oV
E5=2 = —QCV;ef(i‘/ref = Vier — (Zvref — Viey)) = CViy
gl _ gC'erf (3.26)

W ogdélnosci zysk na Sredniej energii zuzytej na przelaczanie pojemnosci w stosunku do
metody konwencjonalnej, wyznaczony na podstawie 10-bitowego ADC, to 10% [20].
FAZA 1 FAZA 1.5 FAZA 2

V11 = Vi = Vi + 3 Ve V,[1.51 = Vg = Vin + 3V 0ot V,[2] = Ve = Vi + 2 Vier

s e s e s A P e A
[ T T T T Y S S U

gnd gnd vgnd Vet ref gnd gnd vgnd Vet gnd Vgnd

RYsSUNEK 3.21: Przyktad przelaczenia najstarszego bitu w metodzie 2-krokowej dla 3-
bitowego ADC.

3.4.1.3 Metoda podziatu tadunku

Schemat przetaczenia ”dolnego” najstarszego bitu w metodzie podziatu tadunku zo-
stal zaprezentowany na rysunku W tej metodzie istnieje mozliwos¢ taczenia kolejnych
pojemnoéci za pomocs dodatkowych przetacznikow Sy_1, Sy_o, ... . Jak w metodzie 2-
krokowej istnieje tutaj krok posredni, polegajacy na potaczeniu dwéch kolejnych pojemno-
sci Cy_; 1 Cn_1—;. Podczas tego etapu pojemnosé Cy_1_; bez straty energii dotadowuje
sie do pewnej czesci napiecia zasilania. Nastepnie klucz Sy_; jest rozwierany, wieksza
pojemno$¢ zwierana do masy, a mniejsza do V..

Dla przyktadu z rysunku z zasady zachowania ladunku mozna pokazaé, ze
w konsekwencji potaczenia dolnych okladek pojemnosci 74C” i 72C” napiecie na wezle
Vo = %Wef— Tym samym energia przelaczenia ”dolnego” najstarszego bitu, wyznaczona

w analogicznych rachunkach jak w Wynosi:

o T
EY7? =20V, (3.27)

Srednia energia zuzyta podczas przelaczania pojemnosci metoda podziatu ladunku jest o

24% mniejsza niz w przypadku konwencjonalnym [20].
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FAZA 1 FAZA 1.5 FAZA 2

V,[11 = V¢ - Vin + %vref V,[2]1 =V - Vin +37 Vref
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RYSUNEK 3.22: Przyklad przelaczenia najstarszego bitu w metodzie podziatu tadunku
dla 3-bitowego ADC.

3.4.1.4 Metoda podzialu pojemnosci

G1éwna réznica w tej metodzie w poréwnaniu do poprzednich jest modyfikacja matry-
cy pojemnoéci, zgodnie z przyktadowym schematem 3-bitowego DAC zaprezentowanego
na Podzial pojemnosci Cn_; na dwie réwne Cny_1_; pozwala zredukowaé energie
przetaczenia ”dolnego” do energii przelaczenia ” gérnego”. Kazda ze sktadowych pojemno-
$ci ma osobne klucze i moze by¢ przetaczana niezaleznie. Tym samym przetaczenie ”dolne”
polega na odtaczeniu jednej z dwdch pojemnosci sktadajacych sie na Cy_; do masy, co
efektywnie sprowadzi si¢ do ustalenia na wezle V, takiego samego napiecia jak w metodzie
tradycyjnej. W ogdlnosci algorytm ten jest o 37% efektywniejszy niz metoda tradycyjna
[20].

FAZA 1 FAZA 2
1
V1] = Ve - Vi + $Vier V2] = Vem - Vin + 3 Vrer

iy
—
In_
}

S

il
o
—

RyYSuNEK 3.23: Przykltad przelaczenia najstarszego bitu w metodzie podziatu pojemnosci
dla 3-bitowego ADC.

3.4.1.5 Metoda monotoniczna

W zaproponowanych wyzej metodach pierwsze przelaczenie pojemnosci zuzywa naj-
wiecej energii. W zdecydowanej wiekszosci algorytmoéw wysokowydajnych, jednym z istot-
niejszych zrodet zysku energetycznego jest brak strat energii podczas pierwszego porow-
nania. Do nich nalezy miedzy innymi metoda monotoniczna. We wszystkich opisanych
do tej pory schematach przelaczania, prébkowanie odbywalo si¢ na dolnych oktadkach.
Okazuje sie, ze prébkowanie na gérnych oktadkach pozwala zredukowaé matryce DAC do

przynajmniej 2V ! pojemnosci jednostkowych, co jest wyjatkowo znaczace w kontekscie
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projektowania przetwornikéw o malej powierzchni. Niejednokrotnie bowiem to wlasnie
matryca DAC jest najwieksza powierzchniowo czescia ADC.

W tym podrozdziale zostala opisana metoda przetaczania monotonicznego, zapropo-
nowana w [21], charakteryzujaca sie redukcja energii o 81% oraz zmniejszeniem matrycy
pojemnosci o 50% w stosunku do rozwigzania konwencjonalnego. Przyklad przelaczenia
pojemnosci sposobem monotonicznym wraz ze stratami energii w poszczegélnych przej-
$ciach zostal zaprezentowany na przykladzie 3-bitowego réznicowego DAC-a na rysunku
B:24] Prébkowanie odbywa sie na gérnych okladkach pojemnosci, stad pierwsze poréwna-
nie bez dodatkowych przetaczen pojemnosci jest ustaleniem znaku konwertowanego stowa
(Vint > Vin—7) i przebiega ono bez strat energii. Dzigki temu matryca pojemnosci zredu-
kowana zostala o potowe, gdyz pojedynczy DAC zbudowany jest z 2V ~1C.

Po fazie prébkowania wszystkie pojemno$ci przetaczane sa do napiecia referencyjnego.
Nastepnie w zaleznosci od wyniku poréwnania przetaczana do masy jest pojemnoéé tylko
w jednym z pDAC lub nDAC. Jezeli w i-tym cyklu napiecie V), > Vi, to pojemnosé
Cn—; w pDAC przetaczana jest do masy. W przypadku przeciwnym do masy zwierana
jest pojemno$é w nDAC.

1 gdy Vipli] > Vinli]

Dn_; = (3.28)
0 gdy Vipli] < Vanli]

PDAC — Vyng  gdy Vapli] > Vanli]
nDAC — Vgng  gdy Vi [i] < Vanli]

Cn_i=> (3.29)

Tym samym podczas jednego cyklu przetaczana jest tylko jedna pojemnosé. Takie rozwia-
zanie jest prostsze ze wzgledu na logike sterujaca. Srednia energia dla N-bitowego ADC

wykorzystujacego metode monotoniczna jest réwna [21]:

N—-1
(E™) = CVjip Y 2Nt (3.30)
=1

Wada metody monotonicznej jest fakt, ze sprébkowane napiecie jest w kolejnych cy-
klach zmniejszane od Vi, do Vg,q. W zwigzku z tym komparator musi pracowaé w sze-
rokim zakresie pracy, co znaczaco komplikuje projektowanie uktadu i moze wplynaé na
pogorszenie koncowych parametréw pracy. Dodatkowa wada algorytmoéw opisanych w tym
paragrafie (ale tez w nastepnych) jest konieczno$é podawania az trzech potencjaléw na

matryce pojemnosci.
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PROBKOWANIE [i=0] | CYKL 1 [i=1] | CYKL 2 [i=2] | CYKL 3 [i=3]
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RYSUNEK 3.24: Schemat przelaczania potencjaléw do pojemnoéci w metodzie monoto-

nicznej na przykladzie 3-bitowego ADC.

3.4.1.6 Metoda MCS

Metoda MCS ([22], [23]) podobnie jak metoda monotoniczna réwniez redukuje matry-
ce pojemnosci o 50%, niemniej jednak zuzywa od niej o okolo 33% energii mniej. Podczas
fazy probkowania dolne oktadki zwarte sg do napiecia wspolnego V., natomiast napiecie
wejéciowe probkowane jest na oktadkach gérnych. Po zakonczeniu prébkowania sygnatu
wejéciowego w pierwszym cyklu nastepuje poréwnanie napieé na weztach Vip,[1] i Vi, [1].

Podobnie jest w metodzie monotonicznej odbywa sie to bez straty energii. W zaleznosci

od wyniku poréwnania pojemnosci sa przelaczane wedlug ponizszego réwnania:

1 gdy Vipli]
0 gdy Vmpm

Dy_; =

> Vonli]
< Vip

[1]

(3.31)
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PROBKOWANIE [i=0] | CYKL 1 [i=1] | CYKL 2 [i=2] CYKL 3 [i=3]
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RYSUNEK 3.25: Schemat przelagczania potencjaléw do pojemnosci w metodzie MCS na
przykladzie 3-bitowego ADC.

DAC — Vg @ nDAC — V., dy Viplt] > Vanlt
Oy’ o foe p[.] [.] (3.32)
pDAC — Viep @ nDAC — Vypg  gdy Vipli] < Vi

Przyklad przelaczania pojemnosci z zastosowaniem metody MCS zostal pokazany na ry-
sunku Wprowadzenie potencjatu V., zamiast V,..; sprawia, iz energia przelaczenia
E'72 jest o polowe mniejsza niz w metodzie monotonicznej. Dodatkowo érednia energia
pobrana ze Zrédla Vi, jest réwna 0. Srednia energia dla N-bitowego przetwornika jest
opisana réwnaniem Algorytm MCS jest o 87.5% bardziej wydajny niz metoda kon-

wencjonalna [24].

<EMCS ref Z 2N 3— 2’L _ 1) (333)

Metoda ta wykorzystywana jest w zaprojektowanym i przedstawionym w rozdziale

[4.2] ADC, stad w dodatku [B] pokazane zostaly szczegélowe obliczenia strat energii na
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przyktadzie 3-bitowego przetwornika.

Jak latwo zauwazy¢ na schemacie przelaczanie pojemnosci w taki sposob, ze
dwa kolejne bity sa rézne (0 — 1 lub 1 — 0) jest mniej efektywne niz przelaczanie odpo-
wiadajace takim samym bitom (0 — 0 lub 1 — 1). Redukcje energii zuzywanej podczas
tych mniej efektywnych przej$é zaproponowano w [25], opisujacym ulepszona metode MCS
nazwana EMCS. Podczas przejé¢ 0 — 1 lub 1 — 0, poprzednia pojemnosé Cn_;11 jest
przetaczona do Vi, (faza wczesnego resetowania), natomiast dopiero potem przelaczana

jest 7aktualna” pojemnos$¢ C'n—_; odwrotnie niz w MCS, mianowicie:

pDAC — Vyep i nDAC — Vg gdy Vipli] > Vinli]
pDAC — Vyg i nDAC — Viep  gdy Vipli] < Vanli]

Cn_i=> (3.34)
Taki sposéb przelaczenia pojemnosci zachowuje to samo napiecie na weztach V,, i V), jak w
metodzie MCS, przy jednoczesnym zysku energetycznym po warunkiem, ze poszczegdlne
pojemnosci przetgczane sa w osobnych krokach. Przyklad przelaczania dla konfiguracji
bitow Dy = 0 D1 = 1, pokazujacy zasadnicza réznice pomiedzy MCS a EMCS, zostal
pokazany na rysunku Calkowity zysk wzgledem MCS to okolo 12% [23], a zatem
89.1% wzgledem metody tradycyjnej [24].

FAZA 2 FAZA 2.5 FAZA 3

243 =3 2
E( )01_ icovref

— —

Vet V. \/ Vgnda  Vem Vem  Vrer Vem

LELE LLE il
Vyn[2]o =Vins 4 Vier
TTT FTT  TFTT

[
Vgna Vem Vier Vem Vem Vgna  Vem

pr[3]nl = Vins =% Vrer
Vinl3lo1 = Vin. + F Vier

RYSUNEK 3.26: Schemat przelaczania pojemnoéci dla konfiguracji bitéw Dy =0 D =1
w metodzie EMCS dla 3-bitowego ADC.

3.4.1.7 Metoda monotoniczna bazujaca na V.,

W ostatnich latach pojawily si¢ metody dajace zysk energetyczny wigkszy niz 90%
wzgledem rozwigzania konwencjonalnego. Na szczegdlng uwage zastuguje jedna z najnow-
szych metod - algorytm tréjpoziomowy, osiagajacy zysk 96.98% [26]. W tym podrozdziale

zostanie opisana ulepszona metoda tréjpoziomowa, zaproponowana w [27].
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PROBKOWANIE [i=0] | CYKL 1 [i=1] | cYKL2[i=2] | CYKL 3 [i=3]
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RYSUNEK 3.27: Schemat przelaczania pojemnosci w metodzie monotonicznej bazujacej
na V., na przyktadzie 3-bitowego ADC.

Jednym ze znaczacych zyskow wzgledem poprzednich algorytmow jest zerowa strata
energii zarowno w pierwszym jak i w drugim cyklu. Probkowanie odbywa sie na gérnych
oktadach pojemnoéci. Dolne oktadki w tej fazie zwarte sa do napiecia wspoélnego V,,,. Po
sprobkowaniu sygnatu wejsciowego komparator dokonuje pierwszego poréwnania i ustala-
na jest warto$¢ najstarszego bitu. W nastepnej fazie pojemnosci w DAC-u o mniejszym
napieciu wejSciowym zostaja przelaczone do V,..r. Taki krok nie wymaga poboru energii z

Vief, jak zostalo to pokazane w réwnaniu [3.35]

1 1
B2 = 2CVeef (Vi + 5 Vrer = Vies) = (Vin = 5 Vrer)) =0 (3.35)

W zaleznosci od wartosci bitu MSB pojemnoéci beda przetaczane do réznej konfiguracji
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napiec referencyjnych. Zatem gdy MSB = 1 napieciami referencyjnymi pozytywnym i nega-
tywnym bedzie odpowiednio Ve, i Vg, a dla nDAC V,ep i V. Gdy MSB=0 konfiguracje
napie¢ sg odwrotne dla pDAC i nDAC. W sposo6b skrécony powyzszy opis przedstawiono w
tabeli Dalsze bity przetaczane sa jak w metodzie monotonicznej z uwzglednieniem réz-
nych referencji. Schemat 3-bitowego DAC przedstawiony zostal na rysunku Srednia
energia pobrana ze zrodta V..; jest opisana réwnaniem [27]. W konsekwencji algorytm

ten jest 0 97.66% efektywniejszy niz metoda konwencjonalna.

N—-2
<Evcmmon> _ CVTQef Z 2N—i—5 (3.36)
i=1

TABELA 3.1: Napigcia referencyjne w metodzie V,,,-monotonicznej w zaleznosci od war-

tosci MSB
| MSB =1 | MSB=0
Wezel | pPDAC (Vi) nDAC (V,,) | pPDAC (V) nDAC (V)
pozytywna referencja Ve Vief Vief Ve
negatywna referencja Viynd Vem Ve Vynd

3.4.1.8 Metoda hybrydowa

Metoda hybrydowa jest zasadniczo polaczeniem metody monotonicznej bazujacej na
Vem oraz metody opisanej w [28], w ktérej redukcja energii uzyskiwana jest dzieki zwarciu
pojemnosci odpowiadajacej MSB do masy w fazie prébkowania. Takie potaczenie me-
tod, zaproponowane w [29], pozwala zredukowaé zuzycie energii do 98.83% i czterokrotnie
zmniejszy¢ matryce pojemnosci. Oznacza to, ze w stosunku do metody konwencjonalnej,
na DAC o takiej samej liczbie pojemno$ci moze zostaé zrealizowane ADC o rozdzielczosci
o 2-bity wigkszej.

Cecha charakterystyczng tej metody sa zerowe straty energii podczas trzech pierw-
szych operacji. Wada jest to, ze kazde z pierwszych trzech przelaczen wykonywane jest
wedlug innej zasady niz reszta, co komplikuje z kolei logike sterujaca. Wyjatkowo w tym
przypadku, celem pokazania pelnego cyklu przetaczania pojemnosci, przyktad zostal za-
prezentowany na 4-bitowym DAC-u i przedstawiony na schemacie Algorytm pracy
w metodzie hybrydowej wyglada nastepujaco:

1. Podczas probkowania na gérnych oktadach pojemnosci, najwieksza pojemnosé Cy_o

zwarta jest do masy, natomiast reszta do V..
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2. Po zakonczeniu prébkowania nastepuje pierwsza poréwnanie, w wyniku ktorej usta-

lany jest bit MSB. Przetaczane sa tylko pojemnosci w DAC-u, ktérego napiecie na
wezle V,, byto wyzsze w stosunku do drugiego. Jezeli zatem V,, > V., to najwigksza
pojemno$é Cn_o przelaczana jest tylko w nDAC-u do V., a reszta pojemnosci do
Viep. W przeciwnym wypadku przetaczane sa pojemnosci w pDAC-u wedlug tabeli
3.2

TABELA 3.2: Sposéb przelaczenia pojemnosci w 1 cyklu w metodzie hybrydowe;j.

Vap > Vip Vap < Vip
Pojemnosé pDAC nDAC | pDAC nDAC
Cuss bez zmian (and) Vem Vem bez zmian (and)
reszta bez zmian (V) Vief Vies bez zmian (V)

. W drugim cyklu przetaczane sg tylko najwieksze pojemnosci Cy_o w jednym z DAC-

6w w zaleznosci od wartosci MSB. I tym samym gdy MSB = 11 V,, > V,, to
pojemno$¢ Cyrsp w nDAC zwierana jest do Vi..r, natomiast gdy Vi, < Vi, to do
Vem- W sytuacji gdy MSB = 011 V,, > Vg, pojemnos¢ najwieksza w pDAC zwierana
jest do Vi, a w przeciwnym wypadku do V... Krok ten odbywa si¢ réwniez bez strat
energii, co mozna pokazaé¢ stosujac obliczenia analogiczne jak w Konkretne

przejécia przedstawione sa w tabeli

TABELA 3.3: Sposéb przelaczenia pojemnosci w 2 cyklu w metodzie hybrydowe;.

MSB =1 MSB =0
pr > Vxn pr < Vxn VCCp > Va:n pr < Vxn
Pojemnos¢ | pPDAC | nDAC | pDAC | nDAC | pDAC | nDAC | pDAC | nDAC
Cusa b.z. Vies b.z b.z. b.z. b.z. Vier b.z
reszta b.z. b.z. b.z Ve Ve, b.z b.z. b.z.

4. W kazdym nastepnym cyklu pojemnosci przetaczane sa jak w metodzie monotonicz-

nej. Do masy zwierana jest pojemnos$¢ C'y_; odpowiadajaca aktualne konwertowane-
mu bitowi tylko w tym DAC-u, ktérego napiecie na wezle V,, jest wieksze w stosunku

do drugiego. Calkowita $rednia energia dla metody hybrydowej wynosi [29]:

N-3
<Ehybm'd> _ CV;?ef Z 2N—i—6 (337)
i=1



Przetworniki analogowo-cyfrowe z sukcesywng aproksymacja 57

PROBKOWANIE [i=0] | CYKL 1 [i=1] | CYKL 2 [i=2] | CYKL 3 [i=3] | CYKL 4 [i=4]
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RYSUNEK 3.28: Schemat przetagczania pojemnosci w metodzie hybrydowe;j.
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3.5 Logika sterujaca

Uktad logiki cyfrowej ma za zadanie sterowaé¢ dziataniem catego przetwornika. W szcze-

gblnosci mozna wymienié nastepujace fazy dzialania:

1. Resetowanie uktadu,
Rozpoczynanie i konczenie fazy probkowania,
Sterowanie praca komparatora,

Sterowanie przelaczaniem pojemnosci w DAC-ach,

AT ol

Zapamietanie i przechowanie stowa wyjsciowego.

W zaleznoéci od architektury logiki, ADC moze pracowaé w trybie synchronicznym lub
asynchronicznym. W pierwszym z wymienionych modéw pracy wszystkie akcje wyzwalane
sg na narastajacym lub opadajacym zboczu zewnetrznego zegara. Logika asynchroniczna
potrzebuje zasadniczo jedynie sygnatu rozpoczynajacego proces konwersji, a wszystkie
dziatania wewnetrzne wyzwalaja sie sekwencyjnie jedno po zakonczeniu poprzedniego. Taki
sposéb pracy nie wymaga dostarczenia szybkiego zegara ze zrédla zewnetrznego i pozwala
na projektowanie uktadéw o znacznie mniejszym poborze mocy.

Podczas projektowania uktadow logiki sterujacej wykorzystywane sg podstawowe bram-
ki logiczne (jak negacja koniunkcji NAND, negacja sumy NOR). Stosowaé¢ mozna uklady
logiczne dynamiczne lub statyczne, w zaleznosci od wymagan postawionych przed ukla-
dem. Bramka statyczna charakteryzuje sie tym, iz dopdki wlaczone jest napiecie zasilania,
a stany logiczne na wejsciach nie ulegaja zmianie, to i stany logiczne na wyjsciach nie zmie-
niaja sie. Elementy dynamiczne wykorzystuja tadunek przechowywany przez pojemnosé
wejsciowa tranzystora MOSFET jako informacje o stanie logicznym uktadu. Biorac pod
uwage prady uptywu poprzez cienka bramke tranzystora, uktady takie mogg pracowaé je-
dynie ze odpowiednio duzymi czestotliwosciami, uniemozliwiajacymi uptyw tadunku i tym
samym strate informacji. Poprawnie zaprojektowana logika dynamiczna pozwala jednak

redukowaé¢ powierzchnie uktadu i zwiekszyé szybkosé pracy.

3.5.1 Inwerter

Inwerter jest podstawowsa bramka logiczna i wykonuje operacje negacji logicznej. Sche-
mat inwertera zaprojektowanego w technologii CMOS, jego symbol oraz charakterystyka

pracy zostaly zaprezentowane na rysunku
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RYSUNEK 3.29: Po lewo architektura i symbol inwertera. Po prawo jego charakterystyka

pracy.
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RysuNek 3.30: Ciag inwerterow.

Poza najprostszym zastosowaniem inwertera jako bramki logicznej, ciag takich ele-
mentéw moze petni¢ funkcje uktadéw opdzniajacych lub buforéw zwiekszajacych obcigzal-
noé¢ wyjsciowa. Takie rozwigzanie znajduje czesto zastosowanie w logice sterujacej ADC,
gdzie istnieje koniecznos¢ szybkiego wlaczania kluczy o duzych pojemnoéciach wejscio-
wych. Nizej podany zostal algorytm wyznaczenia dtugosci N bufora, tadujacego obciazenie
Cloaq oraz czynnika A skalujacego wymiary kolejnych elementéw w ciggu. Schematycznie
taki uktad zaprezentowany zostal na rysunku |3.30

Kazdy z kolejnych inwerteréw ma wymiar o czynnik A wiekszy od poprzedniego:
Wy = ANW. Dobranie odpowiednich parametréw N i A zapewnia minimalny czas op6z-
nienia tadowania pojemnoéci. Punktem wyjsciowym jest zatozenie, ze pojemnosé Cioqq jest
traktowana jako pojemnosé wejsciowa hipotetycznego nastepnego inwertera w ciagu. Po-
jemnos¢ obcigzajaca jest wtedy rowna pojemnosci ostatniego inwertera w ciggu mnozonego
przez A.

Ciny = AYCiny = Clou (3.38)
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Cload
Cin1

A = (Hoadyy (3.39)

gdzie Cjy,, to pojemnos$¢ wejsciowa pierwszego inwertera. Z réwnania [3.39 wyznaczy¢ moz-
na wartos¢ czynnika skalujacego A. Oznaczajac rezystancje i pojemnosé wyjsciows pierw-
szego inwertera kolejno jako R oraz Cy,,, czas potrzebny do wysterowania pojemnosci

Cload Przez ten inwerter jest réwny:

th = R(Coutl + Cloadl) (340)

Rezystancja R zalezy odwrotnie proporcjonalnie od szerokosci kanatu R ~ %, natomiast
pojemnos¢ ro$nie wraz z wzrostem jego szerokosci i dtugosci C' ~ W L. Bazujac na tych

zaleznosciach i na réwnaniu [3.:40] dla calego bufora mozna podadé:

tiot = T1+ta+...+iN (3.41)
R
ttot = R(Coutl + ACzn1) + Z(ACOUH + A2Cin1) + ...+
R _
+ = (AN Coury + AN Ciny) (3.42)
N
tiot = Z R(Cout1 + Ale) = NR(Cout1 + ACznl) (343)
k=1

przy czym w powyzszych obliczeniach wykorzystano Korzystajac z wyrazenia [3.39] mozna
wyeliminowaé czynnik A z réwnania[3.43] Wtedy catkowity czas opéznienia ¢y jest funk-
cja jedynie dlugosci ciagu inwerteréw. Wyznaczenie ekstremum tego wyrazenia pozwala

wyznaczy¢ optymalne N.

CO(Z =
tor = NR(Cou + ((F)N Cin) (3.44)
mi
dtiot _ _ Cload
=0 — N=ln( le) (3.45)

Zatem zgodnie ze wzorami [3.39] i mozna wyznaczy¢ optymalne parametry ciggu in-

werterow stuzacemu wysterowaniu pojemnosci Cjpaq-

3.5.2 Przerzutniki typu D

Przerzutnik to podstawowy element pamietajacy uktadu cyfrowego. Stuzy do prze-
chowywania lub przetwarzania informacji. Szereg przerzutnikow tworzy rejestr, stanowiacy

wieksza jednostke pamieci. Istnieje kilka rodzajéw przerzutnikow, réznigcych sie zasadami



Przetworniki analogowo-cyfrowe z sukcesywng aproksymacja 61

CLK
4p Ql
° | |
D> aql | | —
Q I il
| CLK l | | ]
do %ol » 11 | |
_ SET
_> R Q- RESET
I Q |

RYSUNEK 3.31: Symbole oraz schemat dzialania przerzutnikéw typu D.

dzialania (na przyklad przerzutniki typu D, JK, T). Najprostszy przerzutnik typu D jest
synchronicznym elementem opoézniajacym. Posiada zawsze wejscie sygnalowe D, wejscie
zegarowe i wyjscie () oraz opcjonalnie dodatkowo wyjscie zaprzeczone Q. Stan wejscia D
przenoszony jest na wyjscie Q na odpowiednim zboczu zegara (narastajacym lub opa-
dajacym). Przerzutniki typu D moga posiadaé takze mozliwo$é asynchronicznej kontroli
wyjs$é, poprzez sygnaly reset R i set S. Bez wzgledu na stan zegara ustawiaja one wyjscie
Q@ odpowiednio na 0 lub 1. Symbol oraz schemat dzialania obu typéw przerzutnikdéw zostat

zaprezentowany na rysunku natomiast tablica prawdy w tablach i

TABELA 3.5: Tabela prawdy dla

przerzutnika typu D z resetem.
TABELA 3.4: Tabela prawdy dla

przerzutnika typu D. S| R | stan zegara | D Q
stan zeeara ‘ D ‘ Q 0 | 0 | narastajace 1 1
g 0 | 0 | narastajace 0 0
narastajace | 1 1 0l o0 inne X Q
narastajace | 0 0 0l 1 X X Bop
inny X onp 110 X X 1
111 stan zabroniony

Poprawna prace przetwornika determinuje zachowanie odpowiednich zaleznosci czaso-
wych pomiedzy sygnalami sterujacymi a danymi. Graficznie wymagane zaleznosci czasowe

zostaly przedstawione na rysunku Mozna je zdefiniowaé nastepujaco:

e czas ustawiania (ang. setup time) - minimalny czas, przez ktéry dana na wejsciu
musi by¢ utrzymana przed nadejSciem wyzwalajacego zbocza zegarowego, aby prze-

rzutnik poprawnie przeniést informacje z wejécia na wyjscie.
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RYSUNEK 3.32: Przebiegi czasowe dla przerzutnikow.

e czas utrzymania (ang. hold time) - minimalny czas, przez ktéry dana na wej-
$ciu musi by¢ utrzymana po pojawieniu sie wyzwalajacego zbocza zegarowego, aby
informacja z wejécia na wyjscie byta przeniesiona poprawnie.

e czas przywracania (ang. recovery time) - odpowiednik czasu ustawiania dla sygna-
16w sterujacych asynchronicznych (R, S). Jest to przedzial czasu, jaki musi zostaé
zachowany, pomiedzy przejsciem sygnatu reset w stan nieaktywny a nadejsciem wy-
zwalajacego zbocza zegarowego.

e czas przeniesienia (ang. removal time) - odpowiednik czasu utrzymywania dla
sygnaléw sterujacych asynchronicznych (R, S). Jest to przedzial czasu, jaki musi
by¢ zachowany, pomiedzy nadejsciem wyzwalajacego zbocza zegarowego a przejéciem

resetu w stan nieaktywny.



Rozdziat 4

Projekt 10-bitowego przetwornika

SAR ADC

4.1 Projekt uktadu

W tym rozdziale przedstawiona i opisana zostata architektura zaprojektowanego 10-
bitowego przetwornika analogowo-cyfrowego typu SAR. Jego uproszczony schemat, pomija-
jacy linie zasilajace, zostal pokazany na rysunku[d.1} Funkcjonalnos$é wszystkich podblokéw
oraz sygnaléw zostala oméwiona w dalszej czesci tego rozdziatu. Architektura przetworni-
ka jest w pelni réznicowa, zatem poza ukladem logiki sterujacej i komparatorem podwdéjnie
wystepuja: klucze prébkujace, przetworniki DAC oraz ich bufory. Pojemnosci w matrycy

DAC-éw przetaczane sa wedlug algorytmu MCS (paragraf [3.4.1.6)).

r~ | | | logika sterujaca
E -

/

< D<9:0>

v £ =
vV v o0 0
() bus
/ komparator gLT®® v
o g sw_dac
/ vxn \ L swg<8:0> I
/ - comp- Swr<8:0>
' 9 swc<8:0> I
bootstrap £ sw bt
_btp
® comp+
. vxe i+ active I
/ |v.. —| I
K € €
vin+ 71\ I
\ 2XxDAC sw_p<8:0> sw_dac ™M
| vem_ctrll swc<8:0> I
\ dout+ SW_p<8:0> swg<8:0> f——/M\4
| vem_ctri2 swr<8:0> v\ I
vem_p f——
\ bufory I
vcm_n
\ dout- Sw n<8:0> vem_ctril swc<8:0>
- vem ctrl2 swr<8:0> I
- swg<8:0>
\ sw_n<8:0> sw_dac I
| S EEEEEE—EE—EEE————————————

RYSUNEK 4.1: Schemat zaprojektowanego przetwornika SAR ADC.
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Uktad posiada osobne zasilanie dla czesci analogowej (klucz probkujacy, komparator,
klucze do pojemnoéci) oraz czedci cyfrowej (uktad logiki sterujacej oraz bufory). Poza

liniami zasilajacymi, wymagane sa nastepujace sygnaly sterujace:

e ext_clk - zegar zewnetrzny rozpoczynajacy konwersje
e cxt_reset - zewnetrzny globalny reset

e delA/delB - bity konfigurujace opéznienie resetu komparatora

Schemat pracy przetwornika oraz przyktadowe przebiegi sygnaléw zaprezentowane zostaly
w podrozdziale [£.1.4]

Opisywany przetwornik bazuje czeéciowo na elementach wykonanych dla wczesniejszej
wersji ADC zaprojektowanej przez grupe z Zespotu Elektroniki w Katedrze Oddziatywan
i Detekcji Czastek. Mianowicie wykorzystany zostal schemat klucza prébkujacego i kom-
paratora, przy czym klucz prébkujacy zostal czeSciowo zmodyfikowany.

Przetwornik zostat zaprojektowany w technologii 200 nm Fully-Depleted Low-Leakage
SOI CMOS , dostarczang przez japonska firme Lapis. Technologia ta zapewnia trzy typy
tranzystorow (body-floating, source-tie oraz body-tie) w dwéch wersjach napiecia progowego
(normalne i niskie). Nominalne napiecie zasilania dla tranzystoréw to 1.8 V (i 3.3 V dla
tranzystoréw 1/0). Dostepnych jest pie¢ warstw metalicznych. Pomiedzy trzecia a czwarta
implementowane sa pojemnosci typu metal-izolator-metal (MIM 1.5 %)

Wafle krzemowe produkowane sg przez francuska firme Soitec. Ich $rednica to 200 mm.
Grubo$c izolatora wynosi 200 nm, natomiast warstwy krzemu, na ktérej implementowana
jest elektronika, okoto 40 nm. Jest produkowana z wafla krzemowego typu p o rezystywno-

Sci ~ 18 Qcm, uzyskiwanego metoda Czochralskiego. Istnieja trzy mozliwe wafle bazowe:

1. typu n, uzyskany metodg Czochralskiego, ~ 700 Q2cm, grubo$¢ okoto 720 pm,
2. typu n, uzyskany metoda Floating Zone, ~ 7 k{dcm, grubosé okoto 700 pm,
3. typu p, uzyskany metoda Floating Zone, ~ 25 k{lcm, grubosé okoto 700 pm.

Od spodu wafel bazowy jest kryty warstwa aluminium o grubosci 200nm [9]. Firma Lapis
umozliwia takze produkcje elektroniki na strukturach typu Double SOI i ta technologia
zostata wybrana dla proponowanego w tej pracy ukltadu.

Przedstawiony w tym rozdziale uktad zostal wystany do produkcji w styczniu 2014

roku. Po otrzymaniu wyprodukowanego uktadu planowane sa jego pomiary i testy.
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RYSUNEK 4.2: Schemat uktadu prébkujacego.

4.1.1 Klucz prébkujacy typu bootstap

W projekcie wykorzystany zostal uktad probkujacy z pierwszej wersji przetwornika
ADC, zaprojektowanego przez grupe z KOiDC w technologii SOI CMOS. Jego schemat
zaprezentowany zostal na rysunku

W ukladzie zastosowana zostala technika bootstrappingu opisana w paragrafie
W tym rozwiazaniu pompe tadunkows dla tranzystora wejéciowego MO0 stanowi konden-
sator C, ktory jest dotadowywany do napiecia zasilania Vpp poprzez M7 w fazie, gdy
tranzystor MO0 jest wylaczony. Wtedy tez bramka MO jest roztadowywana do Vgg poprzez
tranzystor M5, M6. Podczas gdy CLK jest w stanie wysokim, MO0 jest wlaczony, a po-
jemno$é¢ C jest polaczona pomiedzy jego bramka a zréodtem poprzez tranzystory M1 i M4

i utrzymuje state napiecie Ugs = Vpp tranzystora MO [30].

4.1.2 3-stopniowy dynamiczny komparator

Zaprojektowany 3-stopniowy dynamiczny komparator zaproponowany zostal w [31].
Ogodlnie krétka charakterystyka komparatorow dynamicznych zostata podana w rozdziale
Zaproponowane rozwigzanie rézni sie tym, iz pomiedzy pierwszy stopien wejéciowy a
wyjsciowy dodane zostaly dwa inwertery, ktére dodatkowo wzmacniaja sygnal. Schema-

tycznie trzy stopnie komparatora zostaly pokazane na rysunku , natomiast szczegdltowy
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RYSUNEK 4.3: Schemat ideowy poszczegdlnych stopni komparatora.

schemat na rysunku Dodatnie IT stopnia wzmacniajacego pozwolilo uzyskaé o 25%
mniejszy wplyw offsetu stopnia wejSciowego wzgledem rozwigzania standardowego przy

jednoczesnie bardzo zblizonym zuzyciu mocy oraz takiej samej zajmowanej powierzchni
[32].

vdda

M18 0": Io— M19

M14| ™M1oledms mMoledM11 [M15 j

|: o

Mie out- I— —l out+ M7

C- M6 M7 C+

B I I B,
M12 vssa M13
vdda
A M4 M5 A,

Vin+ <>—IM2 J_ I—O Vin-

= M3

Ve
M1

vssa

RYSUNEK 4.4: Schemat komparatora.

Podczas pierwszej fazy pracy (resetu) Vi = 0. Obydwa tranzystory M4 oraz M5
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sa wlaczone i dotadowuja wezly Ay oraz A_ do napiecia zasilania vdda. W konsekwencji
tranzystory M 16 oraz M17 w inwerterach zostaja takze wlaczone, a linie By i B_ sa
roztadowane do vssa (czyli zasadniczo do masy). W ostatnim kroku wyjscia Vouet 1 Vour—
sg dotadowywane do vdda poprzez tranzystory PMOS M10i M 11. Tranzystory M 141 M15
maja ustawiaé wezty C_ i C1 na wartosci napiecia zasilania, aby unikna¢ niedopasowan
miedzy tymi liniami podczas fazy resetu.

W drugiej fazie pracy, nazywanej regeneracyjng lub ewaluacji, wysoki stan zegara
Var wylacza tranzystory M4 i M5 a wlacza z kolei M2 i M3, ktore na bramce maja
odpowiednio podane napigcia wejéciowe Vit i Vi,—. W efekcie napiecie na weztach AL i
A_ jest roztadowywane od napiecia zasilania do masy, ale z réznymi stalymi czasowymi,
zaleznymi od napieé¢ wejsciowych V1 1 Vi,—. W konsekwencji pomiedzy weztami AL 1 A_
wytworzona jest pewna réznica napieé¢ proporcjonalna do réznicy pomiedzy napieciami
wejsciowy. Inwertery w II stopniu odwracaja sygnaly A4 i A_, w zwiazku z czym By i B_
rosng od masy do napiecia zasilania nadal z réznymi stalymi czasowymi. Tranzystory M 12
i M13 wlaczaja sie zatem niejednoczesnie, ale jeden po drugim. Po wlaczeniu ktoregos z
tych tranzystoréw zatrzaski wyjsciowe dotadowujg wstepnie wzmocnione sygnaty wejscio-
we przenoszone przez linie By i B_ do wartoéci odczytywanej przez uklady cyfrowe jako
0 lub 1. Tym samym jesli r6znica napie¢ AB jest ujemna, to Vit jest w stanie wysokim,
a Vour— w niskim. W przypadku odwrotnym warto$ci A B stany wyjs¢ Vi, sa analogicznie

przeciwne niz w opisanej wyzej sytuacji [31].

4.1.3 DAC

Zaprojektowany przetwornik DAC wykorzystuje architekture redystrybucji tadunku,
opisana w[3.4] Matryca pojemnosci zostala podzielona pojemnoscia dzielaca Cs w stosunku
5:4. Podzial matrycy oraz wykorzystana metoda przetaczania pojemnosci (MCS) pozwo-
lita, zredukowaé iloé¢ kondensatorow w pojedynczym DAC-u z 1024 do 48. Najmniejsza
pojemnoéé, ktdra zostata wykorzystana, ma wartosé 39.015 fF i wymiary 7.1 pym x 7.1 pm.

Schemat zaprojektowanego DAC-a zostal pokazany na rysunku

Zgodnie z opisem podanym w rozdziale poczatkowe potencjaly na weztach
taczacych matryce pojemnosci z kondensatorem sg réwne napieciu V,,. Zasadniczo dla
doktadnosci konwersji istotna jest réwnosé potencjaléw na tych weztach w gérnym i dolnym
przetworniku, stad dodatkowo zaprojektowany zostal uktad wyréwnywania tych napieé,

oznaczony na rysunku [£.5]symbolem UVCM. Schemat tego ukladu zostal zaprezentowany
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RYSUNEK 4.5: Schemat przetwornikéw DAC.

sw_dac

In

lv,,<0>

na Przed rozpoczeciem probkowania uktad logiki wystawia dodatkowy sygnal sw_dac,
ktory otwiera klucze M1 i M2 oraz po pewnym op6znieniu M3. W konsekwencji matryce
pojemnosci sg najpierw taczone do V,,,, a potem zwierane razem, aby wyréwnacé potencjaly
na weztach oznaczonych jako vp_out i vn_out. Po rozwarciu matryc rozpoczyna sie faza
probkowania sygnatu.

W zwiazku z wybrana metoda przetaczania pojemnosci, kazdy z kondensatoréw w
DAC-ach moze byé¢ przetaczany pomiedzy trzeba napieciami: referencyjnym, masa a na-
pieciem wspélnym. Wymiary kluczy przetaczajacych potencjaly do pojemnosci, zapre-
zentowane graficznie na rysunku sg skalowane w zalezno$ci od wartosci kondensatora,
ktoremu odpowiadaja. Dzieki temu stala czasowa tadowania pojemnosci jest taka sama dla
wszystkich kondensatoréw. Dodatkowo kazdy z kluczy poprzedzony jest buforem ztozonym
z dwoch inwerterow, ktérych dhugosé i wymiarowanie odpowiada algorytmowi opisanemu w
podrozdziale Dla przykiadu, klucz do najwiekszej pojemnosci odpowiadajacej bitowi
MSB ma pojemno$é¢ wejsciowa okoto 94 fF, a pierwszy inwerter w ciggu zostal dobrany

tak, ze jego Cin1 jest rowne 12 fF. Stad korzystajac ze wzorow i

94
94
= (5)1/2 ~ 3 (4.2)

Wymiary pierwszego inwertera to odpowiednio 2.5 um dla nMOS-a i 5 pm dla pMOS-a,
natomiast drugiego 7.5 um dla nMOS-a i 15 um, co zasadniczo odpowiada czynniko-
wi skalujacemu A, zapewniajacemu optymalny czas tadowania pojemnoéci obciazajace;j.

Reszta buforéow jest skalowana analogicznie. Dla uzyskania pelnej symetrii uktadu réznice
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RysUNEK 4.6: Ukltad wyréwnywania poten- RyYsuNEK 4.7: Klucze i bufory do
cjatow. pojemnosci.

ruchliwosci noénikow w kanatach tranzystorow nalezato skompensowaé réznica szerokosci
kanaléw. Stad szeroko$é kanatlu tranzystoréw typu pMOS jest dobrana zwykle jako dwa

razy wigksza niz nMOS.

4.1.4 Uklad cyfrowej logiki sterujacej

Dla omawianego przetwornika zaprojektowany zostal uklad asynchronicznej logiki
sterujacej, wykorzystujacej statyczne elementy logiczne. Caty uktad podzielony zostal na

cztery podstawowe bloki o nastepujacej funkcjonalnosci:

e rejestr danych - odpowiada za przetwarzanie kolejnych bitéw oraz zapamietywanie
stowa wyjsciowego,

e uklad generacji resetu - obstuguje zewnetrzne sygnaly sterujace przetwornikiem,
generuje wewnetrzny reset oraz sygnaly odpowiedzialne za kontrole pracy klucza
probkujacego i inicjalizacje rejestru gtownego,

e uklad kontroli komparatora - generuje reset dla komparatora i wystawia sygnal
zegara dla rejestru danych,

e ukltad kontroli kluczy - wystawia sygnaty do kluczy sterujacych przelaczaniem

potencjaléw w matrycach DAC-6w.

Uproszczony schemat pelnego uktadu logiki sterujacej zostal przedstawiony na rysunku
W ponizszych podrozdzialach zostaly opisane pokrétce zasady pracy poszczegdlnych

blokéw. Uklad logiczny zostal zaprojektowany na bazie ukladu proponowanego przez [33].
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+ comp+ valid — Clk_p“ls Q<9:1> I
delA cout- reset ) T |
delB 1 I
ﬁ
I clk_puls active /I\ |
I r busy |
] l
I |
I UKEAD GENERAC]I RESETU UKLAD KONTROLI KLUCZY I
I clk_puls A<9:1> swc<8:0> |
reset Q<9:1> swg<8:0> |
ext_clk reset_del reset Swr<8:0>
ext_reset busy reset_del
I sw_dac l
I sw_btp |
I ] '
|

RyYsSuNEK 4.8: Uproszczony schemat cyfrowej logiki sterujacej. Kolorem czerwonym za-
znaczono sygnaly wejéciowe, natomiast niebieskim wyjéciowe. Dla wigkszej przejrzystosci
pominieto polaczenia linii reset.

4.1.4.1 Rejestr danych

1

é P b p AN P4 nset i clk_puls
1 ] 11 11 AR | 3
NS NR NS NR NS NR NS NR
. Q<9> . Q<8> Q<2> . Q<1> .
— bit k+1 Q — bit k+1 Q — bit k+1 Q — bit k+1 Q
oz comr oo come voo  aei]O™P cour- oz comP
-4 bit k —3 bit k =1 bit k =l bit k
valid > NQ valid > NQ valid > NQ valid >
A B A B A B A
FF9 — FF8 < FF1 FFO
—_—]
% AL8] _@
< ¢ r
< C —_— Al 1
o000
OR38 OR7 ORO
Q<9:0> b Q [D<9:0>
D NQp—X
data_FF

RYSUNEK 4.9: Uproszczony schemat rejestru danych. Na czerwono zaznaczone zostaly
sygnaly wejsciowe tego uktadu a na niebiesko - wyj$ciowe.

Uproszczony schemat ukladu zawierajacego rejestr danych zostal przedstawiony na
rysunku Sktada si¢ on z dziesieciu blokéw pamietajacych, zbudowanych z przerzut-

nikéw typu D z multipleksowanym wejSciem oraz mozliwoscig asynchronicznego resetu i
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TABELA 4.1: Bity konfiguracyjne dla wej$¢ przetwornikéw w rejestrze gtéwnym.

‘ B ‘ wejscie
0 | wyjscie poprzedniego przerzutnika (k + 1)
1 | zbuforowane wyjscie komparatora (cout—)
X wlasne wyjscie (k)

A
0
0
1
setu. Schemat podstawowej jednostki pamietajacej budujacej rejestr danych pokazany zo-

stal na rysunku Dwa bity kontrolne A i B stuza do wyboru sygnatu doprowadzanego
na wejscie D przerzutnika. Mozliwe sg trzy opcje, przedstawione w tabeli

bit k+1

RySuNEK 4.10: Podstawowa jednostka rejestru danych.

Sygnaly NR i NS stuza do inicjalizacji rejestru danych przed rozpoczeciem przetwa-
rzania bitow. Za ustawienie rejestru w konfiguracji poczatkowej odpowiedzialny jest krotki
impuls o stalej dlugosci clk_puls, generowany bezposrednio z zegara zewnetrznego ext_clk.
Konfiguracja poczatkowa to 0 na wyjsciu kazdego z przerzutnikéw oprdcz pierwszego w cia-
gu (FF9), odpowiadajacego za MSB, ktéry na wyjsciu ma logiczna 1. Takie wartosci wyjsé
odpowiadaja za ustawienie bitéw konfiguracyjnych dla FF9 w sekwencji A[9]B[9] = 01,
a zatem na wejécie pierwszego przerzutnika wystawiony jest wynik pierwszej poréwnania.
Bit kontrolny B[k]| jest zwarty do wyjscia odpowiadajacego mu bloku pamietajacego Q[k].
Za ustawienie wartosci bitéw A odpowiada tancuch bramek OR. Sygnal A[k+ 1] jest suma
bitowa sygnalu A[k] i Q[k]. Zatem po fazie inicjalizacyjnej wszystkie bity A ustawione sa
na 0. Takie ustawienie sprawia, ze wszystkie poza F'F'9 bloki pamigtajace sg w konfiguracji
A(8:0)B(8:0) = 00, zatem ich wyjscia zwarte sa do poprzedniego elementu w ciagu two-
rzac rejestr przesuwny. Po przejéciu clk_puls w stan niski ukiad oczekuje na narastajace
zbocze zegara. Ciag przerzutnikéw taktowany jest sygnatem wvalid, ktéry przechodzi w stan
wysoki, gdy na wyjsciu komparatora ustawi sie poprawna odpowiedz. Na zboczu narasta-
jacym sygnalu wvalid na wyjscie F'F'9 przeniesiony zostaje wynik pierwszej poréwnania, na
wyjscie FF8 jedynka z F'F9, a na pozostale zera. Ustawienie jedynki na Q[8] prowadzi

zasadniczo do wykonania nastepujacych akcji:
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TABELA 4.2: Tabela standéw dla rejestru gléwnego. cg — ¢y oznaczajg kolejno wartosci
kolejnych poréwnania odpowiadajace poszczegdlnym bitom slowa wyjsciowego.

cykl | Qo | Qs | Q7 | Qs | @5 | Qs | Q3 | Q2 | Q1 | Qo
init 1 0 0 0 0 0 0 0 0 0
1 Cg 1 0 0 0 0 0 0 0 0

2 cog | cg 1 0 0 0 0 0 0 0

3 C9 C8 Cr 1 0 0 0 0 0 0

4 cg | cg | c7 | cg 1 0 0 0 0 0

5 C9 C8 (&rd Cg Cy 1 0 0 0 0

6 co | cg | cr | ¢cg | ¢35 | ca 1 0 0 0

7 C9 C8 (6rd Cg Cs C4 C3 1 0 0

8 cog | cg | cr | cg | c5 | ¢4 | c3 | co 1 0

9 cg | cg | cr | cg | ¢c5 | ca | c3 | 2 | 1 1
10 Co C8 Cr Cg Cy Cyq C3 Co C1 Co
stop | cg | cg | c7 | cg | c5 | ¢4 | €3 | c2 | €1 co

1. przelaczenia wejscia F'F'8 na wyjscie komparatora (A[8]B[8] = 01)
2. zwarcia wejscia F'F'9 z jego wyjsciem, zatem przeniesienie tego przerzutnika w faze

pamigtania bitu (A[9]B[9] = 1X)

Poprawne ustawienia bitéw kontrolnych AB reguluje tancuch bramek OR. W uproszczeniu
mozna stwierdzi¢, iz przechodzaca przez rejestr jedynka wskazuje na przerzutnik, ktory w
danym cyklu przetwarza odpowiadajacy mu bit i jednoczeénie prowadzi do zatrzadniecia
juz przetworzonego bitu na wyjéciu poprzedniego przerzutnika. Opisany powyzej algorytm
jest powtarzany kolejne N —1 razy az do przetworzenia pelnego stowa wyjsciowego. Podsu-
mowujac, prace rejestru mozna przedstawi¢ w postaci maszyny stanéw, ktorej poszczegdlne
stany zostaly pokazane w tabeli

Do bloku rejestru danych naleza dodatkowo pojedynczy przerzutnik typu D EFF,
rejestr data_F'F oraz bramka NOR (konczaca lancuch OR). EFF odpowiada za genero-
wanie sygnatu konca konwersji stop. Gdy na ostatni blok pamietajacy FFO0 przesunigta
zostanie jedynka, uktad FFF oraz bramki NOR ustawi sygant konca konwersji w stan
wyoski (aktywny). Dodatkowo bramka NOR odpowiada za ustawienie bitéw sterujacych
A na logiczne 0 w fazie wewnetrznego resetu przetwornika. W rejestrze data_F'F, takto-
wanym sygnatem konca konwersji, przechowywane jest cyfrowe stowo wyjsciowe D (9 : 0).
Oznacza to, ze wynik konwersji jest dostepny na wyjsciu przetwornika ADC przez czas
réwny okresowi zewnetrznego zegara taktujacego. Na rysunku przedstawiono uprosz-
czony przebieg sygnalow sterujacych i generowanych przez blok rejestru danych dla trzech

pierwszych wyjs¢ blokéw pamietajacych.
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clk_puls _‘_I
valid [ 1|

Q<9> ...

|

A<9> ... |

B<9>."J |

Q<8>

A<8> ... |
B<8> .... |
Q<7> ... |

RYSUNEK 4.11: Przebieg sygnaléw dla rejestru gtéwnego. R6znymi kolorami oznaczono
rézne wejscia przerzutnika: niebieski - comp—, czerwony - k, z6tty - k+1 (wg tabeli [4.1)).

4.1.4.2 Uklad kontroli komparatora

Uproszczony schemat uktadu kontroli komparatora zostal pokazany na rysunku
Dla przejrzystosci na tym i kolejnych schematach pominiete zostaly uktady opdzniajace
i bufory wysterowujace sygnalty. Roéznicowe wyjécia komparatora cout+ i cout— trafiaja
na bramke logiczna XOR, ktéra odpowiada stanem wysokim (valid), gdy jej wejécia sa
w przeciwnych stanach. Sygnatl valid, bedacy sygnatem taktujacym rejestrem glownym,
oznacza zatem, ze dostepna jest odpowiedz z komparatora.

Zaprojektowany komparator po kazdym poréwnaniu jest resetowany niskim
stanem sygnalu active. Przejicie sygnalu busy w stan wysoki (oznaczajacego poczatek
konwersji) oraz zakonczenie inicjalizacji rejestru gltéwnego (clk_puls) przenosi kompara-
tor z fazy resetu do poréwnania. Gdy komparator odpowie, przetwornik czeka pewien
okres czasu zanim ustawi ponownie active w stan niski i komparator zostanie zresetowany.
Opéiznienie to jest niezbedne dla reszty logiki w celu przetworzenia aktualnego wyniku
poréwnania i ustalenia wartosci bitu. Po pewnym opdZnieniu t,, potrzebnym na usta-
lenie potencjatéw na DAC-ach, active przechodzi w stan wysoki, rozpoczynajac kolejne
poréwnanie. Czas opodznienia moze byé¢ ustawiany przez bity kontrole delA i delB. Ta-
kie rozwiazanie zostawia mozliwo$¢ optymalizacji pracy uktadu po jego wyprodukowaniu.
Szacunkowe czasy opdznien w zaleznosci od konfiguracji bitéw del A i del B zostaly poda-
ne w tabeli Schematyczny przebieg sygnatéw dla ukladu kontroli komparatora zostat

pokazany na rysunku [4.13
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TABELA 4.3: Bity konfiguracyjne dla opdznienia sygnatu active.

delA | delB | t,

0 0 1.09 ns
0 1 1.34 ns
1 0 1.62 ns
1 1 2.9 ns
cout+
cout-
valid
clk_puls XOR
busy l active
>c NOR delay
NAND
reset >c

delA
delB

RYSUNEK 4.12: Uproszczony schemat uktadu kontroli komparatora.

clk_puls
reset _I I
busy 1 I_

valid _|_|_|_|_|—L.|_U_|_
active | LT LILI1IT1

a

ot

RYSUNEK 4.13: Przebieg sygnaléw dla uktadu kontroli komparatora. Na zielono oznaczo-
ne sygnaly zewnetrze dla catego ADC.

4.1.4.3 Uklad kontroli kluczy

Przejscie w stan wysoki sygnaléw sterujacych wejsciami do przerzutnikéw w rejestrze
danych A(9: 0) (4.1.4.1) oznacza zakonczenie przetwarzania danego bitu i jego zapamie-
tanie. Tym samym sygnaly sterujace A(9 : 0) oraz wartosci bitéw wyjsciowych Q(9 : 0)
zostaly wykorzystane do sterowania kluczami w matrycach pojemnosci. Sygnaty, ktore
posrednio odpowiadaja za sterowanie przelaczaniem pojemnosci w DAC-ach zostaly ozna-
czone na rysunku [4.14] jako swr(8 : 0), swg(8 : 0) oraz swc(8 : 0). PrzejScie w stan
wysoki kolejnych linii A odlacza sekwencyjnie pojemnoéci od potencjatu V,,,, a nastepnie
w zaleznosci od wartosci danego bitu @ zwiera do Vi..y lub V4 zgodnie z algorytmem

MCS.
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TABELA 4.4: Tabela stanéw dla uktadu kontroli kluczy. Przypisanie wartosci 1 do linii
swr, swc lub swg oznacza efektywnie zwarcie jej do napiecia zasilania i odpowiednio do

masy dla 0.
reset ‘ Q ‘ swr ‘ swe ‘ swg
1 X 1 1 1
0 1 0 0 1
0 0 1 0 0

W uktadzie wykorzystane zostaly dwa osobne przerzutniki typu D dla kontroli sygna-
6w swr(8 : 0) i swg(8 : 0), aby mozliwa byta realizacja trzech réznych stanéw ukladu.
Stany te to faza resetu przetwornika, przetaczenie pojemnosci po bicie o wartosci 0 i prze-

taczenie po bicie o wartoéci 1. Tabela stanéw dla tego ukladu zostala przedstawiona w

4.4

Q<9:1> swr<8:0> |_ swg<8:0>
I —~>o0—D Q D QF—

swc<8:0>

reset_del

>  Nef®R D No|m
OR R R

FFR FFG I
reset

RYSUNEK 4.14: Schemat uktadu kontroli kluczy.

4.1.4.4 Uklad generacji resetu

Uktad generacji resetu obstuguje dwa najwazniejsze zewnetrzne sygnaly sterujace:
globalny reset ext_reset oraz zegar ext_clk. Najwazniejsze czesci tego ukltadu zostatly sche-
matycznie zaprezentowane na rysunku [4.15

Przyjscie narastajacego zbocza zegarowego odlacza klucz prébkujacy (sw_btp = 0),
a tym samym konczy faze prébkowania sygnatu. Ta cze$é¢ ukladu zostala zaprojektowa-
na z uzyciem mozliwie minimalnej ilosci bramek logicznych (jedna), aby uniknaé efektu
drzenia zegara zewnetrznego, ktéry ma znaczacy pltyw na liniowos¢ pracy catego przetwor-
nika. Réwnoczesnie z zakonczeniem prébkowania z sygnatu ext_clk generowany jest krétki
impuls clk_puls inicjalizujacy rejestr gtéwny uktadu logicznego. Nadejscie narastajacego
zbocza zegara zewnetrznego jest zatem réwnoznaczne z rozpoczeciem konwersji. W uktla-
dzie resetu generowany jest pomocniczy sygnal busy, ktéry w trakcie trwania konwersji

jest w stanie wysokim. Za koniec konwersji odpowiada sygnal stop, generowany w bloku
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clk_puls
1
D
. N S . QX
i P>ob NQ j’ﬂ
=B  NQIR R
__\ FFBTP | NOR1
busy clk_puls
FFBl _I‘_/ ext_clk

D Q

ext_clk

D NQ H=

R

FFB2
ext_reset
ext_clk

= > ® | clk_puls

ext_clk

busy

reset_del

clk_puls

NOR2
ext_clk

reset

>0

reset

) sw_dac

RYSUNEK 4.15: Uproszczony schemat ukladu generujacego reset. Na zielono oznaczone
sygnaly zewnetrze dla calego ADC.

ext_reset

ext clk __|

I

clk_puls

T
|
|
|

stop

T 3

busy

reset

sw_dac ﬂ I

sw_btp _I_ |

RYSUNEK 4.16: Przebieg sygnalow dla uktadu generujacego reset.

rejestru gtéwnego. Przyjécie narastajacego zbocza stop wyzwala posrednio reset przetwor-

nika.

Podczas resetu generowany jest krétki impuls o stalej ditugosci sw_dac, ktéry zwiera

obie matryce pDAC i nDAC w celu opisanym w paragrafie Dopiero po rozwarciu

matryc (sw_dac = 0) otwierany jest klucz prébkujacy i az do przyjécia narastajacego

zbocza zegara zewnetrznego trwa faza prébkowania. Istnieje zatem mozliwosé znalezienia
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optymalnego punktu pracy przetwornika ze wzgledu na jego szybkos¢ i doktadnosé konwer-
sji poprzez regulacje czestotliwosci zegara zewnetrznego. Przykladowy przebieg czasowy

sygnaléw uktadu generujacego reset zostal przedstawiony na rysunku

4.1.5 Projekt masek technologicznych.

Projekt layout-u zaprojektowanego ADC zaprezentowany zostal na rysunku[£.17] Wy-
miary ukltadu to 310um x 190um. Ponizej zaprezentowane zostaly projekty masek tech-
nologicznych dla poszczegdlnych blokéw ukladu. Na rysunku (18] przedstawiono layout
komparatora, na logiki sterujacej z podziatlem na bloki, natomiast na buforéw i
kluczy do pojemnosci. Layout komparatora zostal wykorzystany w niezmienionej formie z
pierwszej wersji ADC projektowanej przez Zespét Elektroniki KOiDC. Podczas projekto-
wania masek szczegélna uwaga byta poswiecona symetrii uktadu i minimalizacji dtugosci

potaczen pomiedzy poszczegdlnymi poduktadami.

< 310 um
A
& PDAC
E iEi
=S =
o 2
(-} =]
- E%g
= nDAC
V L AN N
i lucze i bufory::
Vo 53

RySuNEK 4.18: Layout komparatora.
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RYSUNEK 4.20: Layout buforéw i klucz do pojemnosci.

Pojemnosci pasozytnicze w DAC-ach maja najistotniejsze znaczenie ze wzgledu na
doktadno$é pracy przetwornika ADC. Stad podczas projektowania masek produkcyjnych
(layout), kondensatory zostaly roztozone tak, aby pojemnosci pasozytnicze w kazdej z gale-
zi matrycy DAC-6w skalowaly sie z takim samym czynnikiem jak wartosci kondensatoréw
w tych gateziach. Wybrany sposéb ulozenia elementéw zostal zaprezentowany graficznie

na rysunku [4.21] natomiast jego praktyczna realizacja na rysunku [4.22]
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8 4 8 2 D S D 2 16 4 16 8 16 8 16

8 4 8 2 1 D 1 2 16 4 16 8 16 8 16

8 4 8 D D D D D 16 4 16 8 16 8 16

RYSUNEK 4.21: Rozmieszczenia pojemnos$ci w DAC-ach. Kolorem szarym oznaczono po-
jemnoéci odpowiadajace czesci MSB, czerownym LSB, zielonym pojemno$é¢ dzielaca, na-
tomiast z6ltym kondensatory wypelniajace (dummy).

RYSUNEK 4.22: Layout matrycy DAC-éw.
4.2 Wyniki symulacji

Na rysunku przedstawiono wykresy najwazniejszych sygnaléw kontrolujacych
prace zaprojektowanego przetwornika. Szczegbdltowo opisane zostaly one w powyzszych pa-

ragrafach, niemniej jednak dla przypomnienia zostaly wyszczegdlnione ponizej:
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ext_clk - zegar zewnetrzny,

busy - trwanie konwersji,
e active - niski reset dla komparatora,
e sw_dac - zwarcie czesci LSB DAC-éw,

valid - gotowa odpowiedZ z komparatora,
e sw_btp - otwarcie klucza prébkujacego,

clk_puls - sygnal rozpoczecia konwersji,
e vxp, vrp - réznicowe wejécia komparatora.

stop - zakonczenie konwersji,
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RYSUNEK 4.23: Symulacja dzialania zaprojektowanego przetwornika.

Ponizej przedstawiono uzyskane z symulacji wartoéci parametréw dynamicznych za-
projektowanego przetwornika. Na rysunku przedstawione zostato przyktadowe widmo
DFT z symulacji przed ekstrakcja, ktére stanowito podstawe do wyznaczenia wybranych
parametréw z tabeli [.7] Wszystkie wyniki zostaly uzyskane dla czestotliwosci sinusa wej-
sciowego bliskiej czestotliwosci Nyquista i dla amplitudy réownej 1.7 V. Symulacje przed
layout-owe zostaly wykonane dla konfiguracji bitow delAdel B = 00, natomiast postlayout-

owe dla delAdelB = 10. Tabela [.5] zawiera warto$ci parametréw dla symulacji przed



Projekt 10-bitowego przetwornika SAR ADC 81

layoutem, wyznaczonych dla dtugoéci transformaty Fouriera N=1024. Tabela zawiera
natomiast parametry przeprowadzone dla symulacji z czeSciowo wyekstrahowanymi po-
jemno$ciami pasozytniczymi. Obliczenia takie wykonano dla symulacji postlayout-owych
DAC-6w, klucza probkujacego oraz komparatora, réwniez dla N=1024. W tabeli [.7] przed-
stawiono wyniki uwzgledniajace ekstrakt calego uktadu, niemniej jednak ze wzgledu na
dlugi czas trwania symulacji, mozliwe bylo dotychczas wykonanie obliczen z DFT o dtu-

gosci N=128, co znaczaco wplywa na doktadnos¢ analizy.

-20
-40
-60
-80

-120 | | | | | | | | |

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

czestotliwosc [MHz]

amplituda [V]

RYSUNEK 4.24: Przykladowe widmo czestotliwo$ciowo-amplitudowe dla symulacji przed
ekstrakcjg z symulatora HSPICE dla N=128 i f, =20 M Hz.

TABELA 4.5: Parametry dynamiczne dla symulacji z symulatora Spectre przed layout-tem
(N=1024).

fs | ENOB | SINAD | THD | SNHR | SFDR
18 MHz | 994 | 61.4dB |-73.4dB | 61.7dB | 69.7 dB
20 MHz | 9.95 | 61.7dB | -73.9dB | 61.9 dB | 70.8 dB
23 MHz | 9.72 | 60.3dB | -65.0 dB | 62.1 dB | 67.0 dB

TABELA 4.6: Parametry dynamiczne dla symulacji z symulatora Spectre z czedciowym
ekstraktem (N=1024).

ekstrakt ‘ fs ‘ ENOB ‘ SINAD ‘ THD | SNHR | SFDR

bootstrap 20 MHz 9.85 61.1dB | -68.3 dB | 62.0 dB | 70.8 dB

komparator 20 MHz 9.66 59.9dB | -65.7dB | 61.2 dB | 69.6 dB
DAC 20 MHz 9.53 59.2dB | -67.4dB | 59.9 dB | 68.1 dB

wszystkie powyzsze | 20 MHz 9.50 59.9dB | -64.8 dB | 60.3 dB | 67.0 dB

TABELA 4.7: Parametry dynamiczne dla symulacji z symulatora HSPICE (DFT N=128).

typ | f, | ENOB |SINAD | THD | SNHR | SFDR |
postlayout | 10 MHz | 9.28 | 57.6 dB | -58.7 dB | 64.3 dB | 67.5 dB
schematic | 20 MHz | 9.85 | 61.1dB | -68.4 dB | 61.9 dB | 71.3 dB
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TABELA 4.8: Parametry pracy zaprojektowanego 10-bitowego SAR ADC.

Parameter Wartosé
Technologia Lapis 200 nm FD Low — Leakage SOI CMOS
Rozdzielczosé 10b

Napigcie zasilania 1.8V
Pobér mocy ~ 900 pW

Pojemnos¢ wejsciowa ~ 2 pF
Czestotliwo$¢ prébkowania (max) 20 MHz (schemat)/10 MHz (postlayout)
Wymiary 310 pm x 190 pm

Symulacje przedstawione w tym rozdziale byly przeprowadzane za pomoca dwdch
symulatorow: Spectre i HSPICE. Parametry zawarte w tabelach oraz uzyskane zo-
staly na podstawie symulacji przeprowadzonych przy uzyciu symulatora Spectre. Niestety,
po ekstrakeji pojemnosci pasozytniczych symulator ten nie mégl osiagnaé zbieznosci. Stad
symulacje postlayout-owe zostaly wykonane za pomoca symulatora HSPICE (tabela .

Z analizy wartoéci przedstawionych w [£.7 mozna wnioskowaé, ze przed ekstrakcja
parametry pracy ADC ograniczane sa przez szumy pochodzace od znieksztalcenn niehar-
monicznych (np. btad kwantyzacji). W przypadku parametréw z symulacji postlayout do-
minujace ograniczenia pochodza z kolei od znieksztalcen harmonicznych.

W tabeli [£.8) przedstawione zostaly zbiorczo najwazniejsze parametry pracy zaprojek-

towanego przetwornika.



Podsumowanie

W niniejszej pracy zaprezentowany zostal projekt przetwornika analogowo-cyfrowego
wykonanego w zaawansowanej technologii SOI CMOS. Gléwng motywacja byto zaprojek-
towanie uktadu stuzacego do konwersji danych z elektroniki odczytu detektora pikselowego,
ktéry projektowany byt réwnolegle do uktadu opisanego w tej pracy przez grupe z WFilS
AGH oraz IFJ PAN.

Charakterystyczna cecha technologii SOI jest obecnosé warstwy izolatora pomiedzy
epitaksjalng warstwa krzemu, na ktérej implementowana jest elektronika, a waflem bazo-
wym. Takie rozwigzanie umozliwia projektowanie matrycy sensoréw i elektroniki odczytu
na jednym waflu krzemowym. Poza tym SOI CMOS zapewnia szereg ulepszen wzgledem
standardowej technologii CMOS, ktére zostaly pokrotce scharakteryzowane w tej pra-
cy. Do wspomnianych zalet naleza gléwnie redukcja pojemnosci pasozytniczych i pradow
uplywu, co z kolei prowadzi do zwiekszenia szybkosci pracy ukladéw przy jednoczesnym
zmniejszeniu poboru mocy.

W niniejszej pracy przedstawiony zostal projekt 10-bitowego przetwornika ADC pra-
cujacego w trybie sukcesywnej aproksymacji. Architektura ADC jest w pelni réznicowa,
w celu uniezaleznienia sie od znieksztatcen wspélnych. Klucz préobkujacy zostal zaprojek-
towany w oparciu o technike bootstrappingu, aby zwiekszy¢ liniowos¢ pracy przetwornika.
Cyfrowa logika sterujaca pracuje w trybie asynchronicznym i ztozona zostala z bramek i
elementéw statycznych. Szczegdlna uwaga podczas projektowania logiki zostata poswieco-
na wyeliminowaniu zjawiska drzenia zegara zewnetrznego.

Zaprojektowany przetwornik ADC pracuje z maksymalna czestotliwoscig prébkowa-
nia 20 MHz przed ekstrakcja i 10 MHz po wyekstrahowaniu pojemnosci pasozytniczych.
Przyblizony pobér mocy to okoto 900 uW przy napieciu zasilania 1.8 V i maksymalnej
czestotliwosci prébkowania (dla symulacji przed layout-em). ADC charakteryzuje sie do-
brymi parametrami dynamicznymi. ENOB zostal wyznaczony na 9.80 oraz 9.28 (HSPICE,

N=128) odpowiednio w symulacjach standardowych i postlayout-owych.
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Podsumowujac, zaprojektowany zostatl 10-bitowy przetwornik ADC w architekturze
sukcesywnej aproksymacji w technologii Lapis 200 nm Low-Leakage Fully-Depleted SOI
CMOS. Nastepnie zaprojektowane zostaly dla niego maski technologiczne. Koncowym eta-
pem projektu bylo przeprowadzenie symulacji przed i po ekstrakcji oraz wyznaczenie na
ich podstawie parametréw dynamicznych przetwornika. Zaprojektowany uklad zostal w
styczniu 2014 roku wystany do produkcji. Zatem cel pracy zostal w pelni zrealizowany.
Nastepnym krokiem zwiazanym z przedstawionym projektem, jest przeprowadzenie sy-
mulacji postlayoutowych parametréw statycznych oraz dynamicznych dla wiekszej ilosci
punktéw pomiarowych. Do tej pory nie zostalo to wykonane ze wzgledu na ograniczenia
czasowe i stosunkowo dlugie czasy pojedynczych symulacji oraz problemy ze zbieznoscia.
Ostatnim planowanym krokiem sa pomiary rzeczywistego uktadu po jego wyprodukowaniu

oraz poréwnanie otrzymanych wynikéw z wartosciami z symulacji.



Dodatek A

Konwencjonalna metoda
przelagczania pojemnosci - straty

energii

W tym dodatku przedstawiona zostata metoda obliczania strat energii dla przetacza-
nia potencjatéw do pojemnosci w matrycy przetwornikow DAC. Obliczenia przeprowadzo-
ne zostaly dla metody konwencjonalnej. Straty energii wyznaczone zostaly w oparciu o
zalezno$é wyprowadzong w rozdziale

ERL . ==ViCo(Ve, b — Ve, la]) (A1)

Dn_;...

E‘L");lilm okresla energie pobrana ze zrédla o potencjale Vi podczas przelaczenia poten-
cjaléw pojemnosci C,, przy czym po przelaczeniu napiecie odlozone na C, wnosi Vi, [b],
natomiast przed Vg, [a]. Energia ta jest inna dla réznych konfiguracji bitéw, stad indeks
dolny oznacza wartosci poprzednio ustalonych bitow Dy_1, Dy_o,.... W pierwszym kroku

wyznaczymy energie E9~1 pobrang ze Zrédta V. -

0—1 _ pDACEOHl +nDAC EOHl (A2)
PPACED™Y = Ve fAC(Vip[1] = Vres) — (Vip[0] = Vi) (A.3)
nDACEI=L = V1 (2C 4 C + O)(Ven[l] = Viep) — (Van[0] = Vin—))  (A4)

! f

W czasie probkowania potencjal na V, jest ustalony i réwny V,,[0] = Vpn[0] = Ve W

dowolnej innej fazie napiecie na tym wezle mozna wyznaczy¢ z zasady zachowania tadunku
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PROBKOWANIE [i=0] | CYKL 1 [i=1] | CYKL 2 [i=2] CYKL 3 [i=3]
Vret Vrer Vrer vg"d
Llll <
4C i
C 1 <
vxp[3]11= vi++%vref i *?V«:
vmf vref vgnd vgnd E(2'3)11= %covrefz Vxn[3]11= Vi- +%Vref [+ o
L L L 1" &
TETT oyl
o
pr[2]1 =V, + %V,ef ) vgnd vgndvgnd Vrer
Vial2]; = Vit %vref [+
vref vgnd vref vgnd
FTTT LllE <
vref vref 5 A 5<
23 _ucy._2 Vipl3l1o = Vis +§vref "IV4
Vint Vine Vins Vine Vet Vgnd Vgnd Vond 5 10T a0 Tt L__L__L__L_VMBLB_VL 8V |, o
Ll L Lo I kI e g
C,=4C |C;=2C |C,=C |C 4C 2C C C (5]
i el FFTT |
v g
o . Vrer Vgna V.
Y VIOl = Ve EPL o V=V, 43V, Vna Vrer Vona Vrer
Vem Vinl0] = Ve 4CoV, o O\ Vinll]l = Vit %vref .+
Vem V'";:’:; ° Vgnd Vrer Vrer Vgna
TFFT  FTFTT \ewsw  LLIL ¢
Vin- Vin. Vin. Vin. Vgnd Vrer Vrier Vrer . E.I<
vi",-vsnl. Z io.svmf Vyo[3lo = Vi + Evm _)'V_q
Vgnd Vrer Vgna Ygnd E®3)y;= $CoVier L__LT_[VX"[BIOI =Vt i Ve )
N
e L LI ~TTFTT 2
Vil2lo = Vipt Vg | Viet Vona Vona Vear
Vinl2]p = Vit %Vref [+
<
FFTT ;
<
vref vgnd vref vref 5
v
o
— ~
Vem Vine= Vis z
vcm' Vin-= Vi g
RYSUNEK A.1: Schemat przelaczania potencjalow do pojemnosci w metodzie konwencjo-
nalnej na przyktadzie 3-bitowego DAC-a..
w sposéb nastepujacy:
DAC
P Q[O] = SC(ch - Vm-i—) (AS)
DAC
PDACQI] = AC(Vigll] = Vies) + 4CVs[1] = 8CVipll] — 4CVouy  (A6)
PRACQo] = PPACQ] (A.7)
1 1
Vacp[l] = Vem — ‘/in—l- + iv;“ef = VYH- + 5‘/;”6]0 (A8)

Wyrazenie Ve, — Vi) bedzie pojawialo si¢ prowadzonych rachunkach czesto, stad zo-

stalo oznaczone skrotowo jako Vi, ,_. W tym wypadku analiza dla matrycy nDAC jest

analogiczna.

1 1
Venll] = Vem — Vip— + §Wef =Vii + §V}ef (A.9)
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Podstawiajac wyniki i do wzoréw otrzymujemy:

pDACEO—>1

nDACEO—> 1

E0—>1 _ 40‘/7"6‘)‘_

1
~ACVrep(Vie = 5 Vees = Vem + Viny) =20V, (A10)

1
- 7Vtref - an[O] + V;n— = 2CV;“2ef (All)

_40‘/7’6]”(‘/1'7 9

(A.12)

Komparator ustala znak wyrazenia Vyp[1] — Vy,[1], co zasadniczo sprowadza sie do spraw-

dzenia warunku:

Nizej wyznaczone zostaly wartosci napie¢ na potencjalach V., i V,,, bedace podstawg

nastepnych obliczen.

nDACE

E

1—2

1—2
1

Vit +
Vi +
Viv +
Vi +
Vit +

Vi +

ivref (A.14) Vipl3lo = Vig + me (A.20)
iwef (A.15) VenBlio = Vie + 2Wef (A.21)
jlv;ef (A.16) Vil3lot = Vie + :vmf (A.22)
inef (A.17) VinBlo = Vie + ZV“f (A.23)
;Vref (A.18) ViplBloo = Vip + éwef (A.24)
é‘/;ef (A.19) Ven[3loo = Vie + g‘/fref (A.25)
—ACV,ep (Vap[2]1 = Viep) — (Vap[l] = Viey)) + (A.26)

QCW"ef((pr[Qh - ‘/;ﬂef) - (V:cp[l] - Vgnd) =

1 1
_4CVI’6f ' Zmef - 2CVV;"ef : (_Zwef) = 50‘/7"2@f
_20‘/7'ef(( [2}1 ref) (Vxn[l] - V;“ef)) = (A27)
1
= 2CVep - (— Veeg) = 5OV

CVr‘Zef (A.28)
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pDACE(%_)z = 2CViep((Vap[2lo = Vies) = (Vap[l] — Vgna)) = (A.29)
_ Sy =22
= =2V (—TVieg) = SOV

"PACET? = —4CVies((Van[2lo — Vief) — (Van[1] = Vgna)) + (A.30)
= 2CViep((Van([2)o = Vier) = (Van[l] = Viey) =
o 3 1 D 0
= = ACVies (= Veer) = 2CVies - 1 Viep = 5CVigg

Ey™? = 5CV72; (A.31)

Pozostale obliczenia sg analogiczne, w zwiazku z czym nizej podane zostaly jedynie wyniki

koncowe dla przejsé¢ 2 — 3.

- 1 ~ 5

B = JCViy (A.32) Bt = OV (A.34)
. 13 - 9

By = SCOViy  (A33) Byt = S0V (A.35)



Dodatek B

Merge capacitor switching

energii

PROBKOWANIE [i=0] I CYKL 1 [i=1] | CYKL 2 [i=2]

Vins- Vm > 0 5Vier

E(2-3)

11 =% covref

<
<

TTT,

pr[2]1=vin+'%1vref
Vinl[211=Vins +5 Vied .

TFT

vref VI:III vl:m

VCIII va va va va va
Fid Eil
vin+ (0-1)
VoolO1 = Vi, [ B v =y, |
V. V0] = 0 Viall]l =
" g Vins-Vin. < 0
D,=0
A T
v:m vcm v:m vcm v:m v:m E(2-3)01=%c0vrefz
vref vcm vcm

pr[Z]o=Vin++ Al%vref
Vinl21o=Vin= 3 Vret |

Vina Vi, < 0.5V,
D, =0

E(2-3)

RyYSUNEK B.1: Schemat przelaczania potencjaléw do pojemnosci w metodzie MCS na

przykladzie 3-bitowego DAC-a.

=1 2
00~ ?c Ovref

straty

CYKL 3 [i=3]

gnd vgnd v:m

Il L

xp[3]11_vln+ 3 Vrer|”

,nmu-v." +3Vyer|

TTT

vmf vref vcm
vgnd Vrer Vem

el L

o

pr[3]10=vin+'%vref B
Vinl3110=Vin-+ F Vier i

Vit Vgna Vem

L

pr[3101=vin++ %Vref i
Vinl3101=Vin- %Vref -

FTT

gnd vmf vcm

raf vref vcm

bl L

pr[3]l)0=vin+ + %vref i

Vinl3100=Vin- 3 Vret|

TTT

vgnd vgnd v:m

PINGL0 < ATUA

A

#IAGZ0 < AN

upFu s

®IpnGZ0

RPINGLI0- < UA-TUA
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W nastepujacym zalaczniku zostana przedstawione obliczenia strat energii dla 3-
bitowego przetwornika DAC przetaczanego metoda MCS. Obliczenia wykonane sa ana-
logicznie jak w dodatku [A] z uzyciem tych samych zaleznosci i oznaczen.

Pierwsze przetaczenie odbywa sie bez straty energii:

EO—>1 _ pDACEO—>1 +nDAC' EOel -0 (Bl)

Z zasady zachowania tadunku wyznaczane sa potencjaly na weztach V, i V., w kolejnych

cyklach.
PPACON] = 4C(Ving — Vem) (B.2)
PRACQRN = 2V (Vapl2h — Vgna) + 20(Vap 201 — 5 Vi) (B.3)
pDACQ[l] _ pDACQ[2]1 (B4)
pr[2]1 = Vin—l—_i‘/;ef (B5)

Ze wzgledu na symetryczno$é uktadu rachunki dla V,,[2]p sa takie same z dokladnoscia
do znaku V,:
1

Vxn[Q]O = V;nf - Z‘/;”ef (B6)

Obliczenia dla kolejnych weztéw V), i V., sg analogiczne jak dla stad nizej podane

zostaly koncowe wyniki.

Val2h = Vi = Vs  (B) Vipldo = Vine — gVeer  (B13)
Verl2i = Vi + Viey  (BS) Valdlo = Vi + 2Vies  (B.14)
Vep[2lo = Vm++ime (B.9) Vep[3lor = %n-&-"_é‘/ref (B.15)
VerlZlo = Vi — Veey  (B10) Voot = Vino — $Viey  (BI6)
VBl = Vine = SVhes (BI1) Valflo = Vin + 2Vhes (BI7)
Valsln = Vi + 2Veey (B12) Valslo = Vi~ 2Vies  (BI8)

Ze wzgledu na symetryczno$¢ uktadu energia pobrana z V,..r jest taka sama w nastepuja-

cych przypadkach:

1-2  _ 1—2 2—3 2—3 2—3 2—3
El - EO Ell - EOO ElO - EOI
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pDACE11—>2 = 0 (Blg)
"PACET? = —2CViey(Van[2l = Viep = V = amy + Vem) =
1 1
= —QCVref(V%n— + Zv;"ef - V;”ef — Vin— + V:?m) = 50‘/;"2€f (B20)

1
EI7? = 5Cvrif (B.21)

W przypadku metody MCS znaczace jest tez pokazanie, iz $rednia energia pobrana ze

zrédta Ve, jest réwna zero. Nizej przedstawione zostaty obliczenia dla ye, E1 2, ktérych

wynikéw znéw ze wzgledu na symetrycznosé jest taki sam jak dla yem B2

P CETT? = =2CVem (Vap[2)1 = Ve — Vapl1] + Vem) =
= 2OV (Vins — g Voes — Vins) = OV, (B.22)

nDACEI™? = 20V (Van[2)1 — Ve — Vn[1] + Vem) =
= 2CVon(Vin— + 1Vres ~ Vin ) = ~CV2, (B.23)
vemBl =0 (B.24)

Energia pobrana ze zrédta V., w nDAC jest zawsze kompensowana przez energie zuzyta
w pDAC, stad srednia energia z V., jest rowna 0 w kazdym cyklu.
Nizej podane zostaly koncowe wyniki strat energii w pozostatych fazach przetaczania po-

jemnosci, gdyz algorytm liczenia jest taki sam jak w[B.24] natomiast niezbedne zaleznosci

zostaly wyznaczone

E§® = Eipt= gCVrZef (B.25)
1
EYZ? = EjP=-CVi (B.26)
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