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Kapitel 1

Einleitung

Der stetige Anstieg der Komplexitit integrierter Schaltungen, verursacht
durch Fortschritte in der Prozesstechnologie, verlangt die Anwendung von
Design-Automatisierungsprogrammen. Wéhrend diese Programme im Digi-
talbereich weit verbreitet eingesetzt werden, werden adédquate Programme im
Design analoger integrierter Schaltungen noch nicht im gleichem Mafe ein-
gesetzt. Ein Grund fiir die geringe Verbreitung sind die vielen Freiheitsgrade,
Rand- und Nebenbedingungen im Design und die speziellen Anforderungen
im Layout (z.B. Gleichlauf). Im Fall des Designs eines Mixed-Signal-Systems
stellt somit das Design des analogen Anteils zumeist einen Flaschenhals dar.
Gemeinsam mit anderen Griinden, wie z.B. den oftmals idealeren Eigenschaf-
ten der digitalen Aquivalente, fithrt auch dieser Flaschenhals dazu, dass Sy-
stemelemente, die vormals analog realisiert wurden, nun digital ("The world
is going digital.”) implementiert werden. Ein Beispiel hierfiir ist die digitale
Signalprozessierung. Die reale Welt liefert jedoch analoge Signale, so muss
in entsprechenden Systemen zumindest ein Analog/Digital-Wandler im Sy-
stem integriert werden. In Abbildung 1.1 sind stark vereinfachte Konzept-
skizzen moglicher analoger Eingangspfade von Kommunikations- und Da-
teniibertragungssystemen (z.B TV 10-12Bit bei 50-100MS/s) dargestellt. Es
ist ersichtlich, welche analogen Blocke dafiir erstellt werden miissen. In die-
ser Arbeit wird der Pipeline A/D-Wandler (siche Kap. 3) behandelt. Dieser
kommt besonders bei mittleren Auflésungen (8-16Bit) und Abtastraten von
5-200%, die in diesem Falle den Datenausgangsraten entsprechen, zum Ein-
satz. Im unteren Datenausgangsratenbereich {iberschneidet sich das Einsatz-
gebiet mit dem der YA-A/D-Wandler mit geringer Uberabtastrate (OSR-
Over-Sampling-Ratio). Es verringern sich jedoch viele der positiven Eigen-
schaften, wie z.B. Jitterunempfindlichkeit und die geringen Anforderungen an
das thermische Rauschen der Komponenten, mit geringerer OSR. Zusétzlich
ist bei Datenkommunikationssystemen der Signal-Rausch-Abstand (SNR) oft
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Abbildung 1.1: Konzeptskizzen fiir mogliche analoge Eingangspfade von
Kommunikationssystemen

von geringerer Bedeutung als der stortonfreie Bereich (SFDR- spurious free
dynamic range”) oder die Gesamtheit der Harmonischen (THD-, total harmo-
nic distortion”). Gerade bei Pipeline A/D-Wandlern lassen sich durch Kor-
rekturmethoden gute SFDR- und THD-Werte erreichen. So hat z.B. beim
1.5-Bit-pro-Stufe Pipeline A/D-Wandler das Kapazitdtsmissverhéltnis den
groften Einfluss auf das SFDR. Dieser Fehler lésst sich jedoch durch Mitte-
lung im Analogen oder algorithmisch im Digitalen mindern.

Generell werden somit analoge Bestandteile bestehen bleiben. Deshalb miis-
sen jedoch verstarkt Design-Automatisierungsprogramme fiir das Analogde-
sign zum FEinsatz kommen, um bei immer komplexeren Systemen nicht fiir
den Markt zu spéat zu sein.

1.1 Motivation

Aufgrund der oben beschriebenen immer héheren Packungsdichten kann es
sich trotz steigender Masken- und Chipkosten lohnen, zu moderneren Techno-
logien zu wechseln. Weitere Griinde fiir einen Redesignzwang sind der Preis-
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verfall und die erwartete hohere Funktionalitit einer neuen Generation des
kundenspezifischen Schaltkreises. Im ungiinstigsten Fall muss, wegen neuer
Nebenbedingungen, ein Systemredesign ausgefiihrt werden.

Alle diese Redesigngriinde fithren dazu, dass der Flaschenhals erneut durch-
laufen werden muss. Die stiandig wachsende nutzbare Rechnerleistung macht
es moglich, nun gesamte analoge Systeme in einer realistischen Zeit zu si-
mulieren und zu generieren. Ein Synthesesystem fiir mehr oder minder fest
definierte Blocke (hier Templates oder Schablonen) bedeutet eine erhebliche
Reduzierung der Entwurfs- und Layouterstellungszeit. Insbesondere der hier
behandelte Pipeline A /D-Wandler besteht aus gut definierten festen Blocken,
deren Anforderungen man i.d.R. ebenfalls gut algorithmisch bestimmen kann.

1.2 Beitrag

Viele analoge (Unter-)Systeme lassen sich in Blocke (z.B. Switched-Capacitor-
Verstéarker und Switched-Capacitor Integratoren) und die wiederum in Schal-
tungselemente (z.B Schalter, Operationsverstarker und Kapazitétsfelder) un-
terteilen, deren Dimensionierungsparameter auf der Bauelementsebene teil-
weise analytisch aus den nétigen Eigenschaftswerten (z.B. Verstirkung und
Einschwingzeit) in Kombination mit den Technologieparametern (z.B. c,,,
kn, kp, Vinn und Vi) bestimmt werden konnen. Die so bestimmten Dimen-
sionierungsparameter konnen auch als Startpunkt einer nichtlinearen Op-
timierung, der aus SPICE-Simulation bestimmten Kostenfunktion, dienen.
Eine derartige Unterteilung fiihrt zu einer Reduktion der Komplexitéit des
Gesamtproblems.

Diese Arbeit soll einen Beitrag dazu leisten, den Entwurf von der System-
simulationsebene bis zum Layout analoger Schaltungen (hier insbesondere
Pipeline- und DT-XA-A/D-Wandler) zu beschleunigen. Es wurde unter an-
derem ein offenes Programmiersystem in die Interpreterprogrammiersprache
TCL/TK [67] integriert, in dem diese Blocke auf verschiedenen Ebenen be-
schrieben und simuliert werden konnen. Die Systemsimulationsmodelle wur-
den mit den entsprechenden Fehlerquellen, die dementsprechend moglichst
akkurat nachgebildet werden miissen, in einen SPICE-Simulator [25] inte-
griert, um ebenfalls Kosimulation mit Schaltungen auf der Bauelementsebe-
ne zu erlauben. Eine weitere Implementation erfolgte im CPPSim-Simulator
[71]. Eine Beschreibung von der Systemebene bis zum Layout, unter der
Verwendung eines Expertenauswahlsystems fiir unterschiedliche Schaltungs-
strukturen, ermoglicht eine Art Systemsynthese. Dieser Syntheseweg eignet
sich insbesondere fiir die Klassen der Switched-Capacitor- und Switched-
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Current-Schaltungen (SC und SI).

Dieses System wurde fiir die Realisierung eines Pipeline-A /D-Wandlers ent-
wickelt, daher wurden zur Evaluierung des Systems diese Analog/Digital-
Wandler als Testvehikel gewédhlt. Diese A/D-Wandler lassen sich aus SC-
Schaltungen und wenigen anderen Zusatzblocken aufbauen. Im Rahmen der
vorliegenden Doktorarbeit wurden zwei Pipeline A/D-Wandler erstellt und
getestet.



Kapitel 2
A /D-Wandler

Analog-Digital-Wandler stellen eine wichtige Schnittstelle dar, die die oft
unumgehbare analoge Signalwelt mit der digitalen Signalwelt verbindet. Da
jedoch der Marktanteil fiir digitale Schaltungen und Systeme wesentlich gro-
fser als der fiir analoge Schaltungen und Systeme ist, muss der Analogschal-
tungsentwickler mit dem vom digitalen Teilsystem kommenden Rahmenbe-
dingungen (z.B. reine MOS-Technologie, Bauelemente mit schlechtem Gleich-
lauf und niedrige Betriebsspannungen) umgehen kénnen, da die Senkung der
Kosten den Hauptantriebsfaktor [46] fiir die Entwicklung von integrierten
Schaltungen darstellt und der Digitalteil oftmals den Hauptanteil des Ge-
samtsystems ausmacht.

In diesem Kapitel wird insbesondere auf Nyquist-A /D-Wandler eingegangen,
da Pipeline A /D-Wandler dazu gehoren.

Das Nyquist Theorem [47] besagt, dass zur Rekonstruktion eines bandlimi-
tierten Signals (— fiae < f < fmaz) nur eine Abtastrate von fsmin = 2+ finas
notig ist. Nyquist-A /D-Wandler arbeiten nahe an dieser Grenze (d.h. i.d.R.
gibt es kein Uberabtasten und keine Rauschformung).

2.1 Grundlagen

Ein A/D-Wandler ordnet einem kontinuerlichen Signalwert einen Digitalwert
zu. Die Auflosung eines A /D-Wandlers ist ein Maf dafiir wieviele mogliche
Einordnungen (Quantisierungsstufen) existieren, wihrend die effektive Aufl-
sung der Anzahl der unterschiedlich beobachtbaren Einordnungen entspricht.
In vielen Féllen wird versucht den kontinuerlichen Signalwert vgignq durch
cine Bitreihe {B; ... By} derart darzustellen, dass gilt [91]:

N
i—1
VUSignal = E BZQZ VLSB + Vg.
=1

5
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Dabei ist v;gp die gewdhlte Quantisierungsschrittweite und v, die Abwei-
chung der Darstellung vom Signalwert. Es handelt sich hierbei um einen linea-
ren A/D-Wandler. Fiir eine Bewertung von A /D-Wandlern bedarf es gewisser
Kennwerte, die die Leistungsfahigkeit widerspiegeln und dem Systemdesigner
erlautern, in welchen Bereichen der spezielle A /D-Wandler eingesetzt werden
kann. Von den in der wissenschaftlichen Literatur verwendeten Kennwerten
werden im Folgenden nur die Wesentlichsten dargestellt.

2.2 Bewertungsmafistabe

Ist bei A/D-Wandlern eine lineare Ubertragungscharakteristik gefordert, so
lassen sich zwei Kenngrofen [91] definieren: Die differentielle Nichtlinearitét
(DNL: Differential Nonlinearity) bezeichnet die Abweichung der Quantisie-
rungschrittweite (siehe Abb. 2.1) von der nominellen Schrittweite v;sp in
vrsp. Die integrale Nichtlinearitdt (INL: Integral Nonlinearity) beschreibt
die Abweichung der lokalen Kennlinie von der globalen Kennlinie in vy gp.
Existiert kein Offset- und Verstarkungsfehler des Gesamtprofils, so ist der
INL-Fehlerwert vom i-ten Quantisierungscode

INL, =Y DNL;. (2.1)

J=0

Es gibt jedoch auch dynamische Kennwerte, wie das Signal zu Rauschverhélt-
nis (SNR: signal to noise ratio), den stortonfreien Bereich (SFDR: spurious
free dynamic range) und das Signal zu Rausch- und Stérungsverhéltnis (SI-
NAD oder SNDR: signal to noise and distortion ratio), die sich aus der FF'T
mit einem puren Sinuseingangssignal bestimmen lassen (sieche Abb. 2.2) und
fiir Datentibertragungssysteme von hoher Bedeutung sind.

2.2.1 Die Gesamtheit der harmonischen Storungen

Ein Maf fiir die Nichtlinearitat eines A/D-Wandler-Systems kann das THD
sein [91] und ist durch das Verhéltnis der akkumulierten Leistung in den
Nparm betrachteten Harmonischen zur Fundamentalen definiert. Harmoni-
sche entstehen in nichtlinearen Systemen. Wenn eine kohérente FFT (Abb.
2.2) betrachtet wird, so ldsst sich die THD folgendermafen berechnen:

Nharm‘f'l A2‘ l'
THD[dB] =20 10%10 \l Zl=2 szg( ffund)

. (2.2)
A?und



KAPITEL 2. A/D-WANDLER 7

E _
en
'z Kennlinie
=Ti)
g DNL=0.5LSB
2 o110 -
=
<
8
S
i)
2 1014
100
o011 7= INL=0.5LSB
010
001 —

Eingangssignal

Abbildung 2.1: DNL und INL eines 3 Bit A /D-Wandlers

2.2.2 Das Signal-Rausch-Verhaltnis

Das Signal-Rausch-Verhéltnis (SNR: Signal to Noise Ratio)[91] ist fiir A/D-
Wandler definiert als das Verhéltnis zwischen der Signalleistung (Fundamen-
tale) und der gesamten Rauschleistung in der Signalbandbreite (Nyquist-
A/D-Wandler: f, = %S) In der Regel wird fiir die Uberpriifung ein reines
Sinussignal als Eingangssignal verwendet. Die FFT-Abtastfrequenz ist bei
Pipeline A /D-Wandlern gleich der tatsichlichen Abtastfrequenz und der Da-
tenausgangsrate des A /D-Wandlers.

Da sich die Signalleistung und die Rauschleistung dann {iber denselben Fak-
tor in ihre Effektivwerte iiberfithren lassen, ergibt sich:

uUn A uUn
SNR[dB] = 20log,, Josundlly _ . logio Jund (2.3)

[motsclls VaEAz,
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Abbildung 2.2: FFT eines mit N-Punkten abgetasteten Signals

Das SNR kann aus einem N-Punkt-FFT-Spektum A(f) folgendermafen be-
stimmt werden:

SNR[dB] = Afund[dB] — ARauschen[dB] — 10 . lOgloN. (24)

Der Rauschgrund (A geyschen[dB]) wird durch eine hohere Anzahl von Abtast-
werten um 10-log,o/N abgesenkt, da mit N Abtastwerten die Signalenergie um
einen Faktor von N? und die Rauschenergie um einen Faktor von N erhoht
wird. Im Allgemeinen ist es schwierig, den Rauschgrund (Abb. 2.2) oder den
Rauschanteil (A,ps,i) der FET-Werte (As;,,;) numerisch zu bestimmen, da
das Rauschen nicht von den Stérungen, und bei nicht kohérenter FFT auch
nicht von Leistungsanteilen in den Harmonischen und der Fundamentalen,
unterschieden werden kann.

Bei der Verwendung einer hohen Punktanzahl in einer kohérenten FFT und
unter der Annahme, dass die Harmonischen die Hauptstorer sind, ist der
Fehler auf das SNR durch eine Herausnahme von Nj4,-Harmonischen ver-
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nachléassigbar. Es ergibt sich:

A un
SNR[dB] ~ 20-logso fund
Nharm=+1 N/2 N 1)A
— > Augll fruna)® + D0 Ay, + g
=1 k=1 2
Asum
(2.5)
Mit dem spéter noch definierten SINAD ergibt sich:
—SINAD[dB] THD[dB]
SNR[B] ~ 10 - logro (10 P ot ) (2.6)

Quantisierungsrauschen

Unter der Annahme, es gébe keine zuséitzlichen Rausch- und Storquel-
len, macht ein n-Bit A /D-Wandler beim Quantisierungsprozess(Bestimmung
der Bitwerte {B;...By}) dennoch einen Quantisierungsfehler (vsigna =
SN B2 vpsp + v,).
Dieser Quantisierungsfehler v, liegt innerhalb von [—”—Lgﬁ, ”—Lgﬁ} Nimmt man
innerhalb dieses Bereiches eine Gleichverteilung ( f,(v) = const. = les an-
sonsten f, = 0 fiir v, < =58 Aw, > 58 = [% f (v) - dv = 13 des
Quantisierungsfehlers v, an, so ist:

YLSB

o0 1 P ULSB
Voll, = v2. f.(v) -dv= / v2dv = )
ol = [ o2 1o J [ vl = 222

Ein typisches Eingangssignal ist ein Sinussignal. Dessen Effektivwert ist fiir
eine Vollauschlagsamplitude:

gl = 222 1)
VUsigna. = .
gnal [|2 2\/§
Das SNR ergibt sich damit zu:
SNR,[dB] = 20log, (%) ~ 6.02dB - N + 1.76dB. (2.7)
Uqllo

Das obige SNR,(N) ist das bestmdgliche SNR fiir einen N-Bit-A /D-Wandler
und kann somit dazu dienen, die effektive Auflosung Negs fiir A/D-Wandler
mit Rauschen und Stérungen zu berechnen.
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2.2.3 Signal zu Rausch- und Storungsverhéiltnis

Das Signal zu Rausch- und Stérungsverhéltnis ist bei Vollaussteuerung Apg
dquivalent zur effektiven Auflosung (Ness oder ENOB) und entspricht somit
der tatséchlichen Auflosung. Das SINAD kombiniert sdmtliche Degradations-
einfliisse der unterschiedlichsten Quellen, wie das Rauschen, die Quantisie-
rungsfehler und die Nichtlinearitétseffekte.

Fiir A/D-Wandler kann das SINAD eine Funktion der Eingangssignalamplitude,
der Abtastrate und der Eingangsfrequenz sein:

SINADI[dB] — 1.76dB + 20logyo (Aiffd)
6.02dB '

Negs ~ (2.8)

Untersucht man das Testelement mit einem Eingangssinussignalton (z;(t =
i+ Tsamp)) der Signalfrequenz (ffunqg) mit N Abtastzeitpunkten und kohérent
zur Abtastfrequenz (foump = =——), dann liisst sich das SINAD auch aus der

Tsamp
FFT (Agigr(f = ﬁamp)) des Ausganges (v;(t = i-Tsamp)) einfach berechnen.
Afund
_Afcund + Z Aiig,k +Aﬂs—7inf
k=1 ?
Asum

2.2.4 Der dynamische Bereich

Der Dynamische Bereich (DR: Dynamic Range) ist definiert als das Verhalt-
nis zwischen der grofsten und der kleinsten sinnvollen Ausgangssignalleistung
[91]. Im Kontext von A /D-Wandlern ergibt sich eine etwas andere Definition.
Hier ist der DR der Eingangsamplitudenbereich, fiir den sinnvolle Digitalwer-
te bestimmt werden konnen. Ein N-Bit-A /D-Wandler hat einen dynamischen
Bereich von:

DR[dB] = 20logy, (2" — 1) dB. (2.10)

Da das minimal detektierbare Signal bei einem SNR von 0dB liegt, entspricht
der DR dem SNR bei maximalen Eingangssignal, vorausgesetzt die Rausch-
leistung verandert sich nicht mit steigendem Eingangssignal.
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2.2.5 Spurious Free Dynamic Range (SFDR)

Der storungsfreie dynamische Bereich (SFDR) ist folgendermafien definiert:
Man erhohe die Eingangsamplitude bis die Storer (Abb.2.3) aus dem Rau-
schen gerade erst herauskommen. Den Abstand von der Fundamentalen zum
Storer (in dB) nennt man SFDR.

SH‘\EAD [dB]

SINAD
max

Leistung in den Stérungen
< Rauschleistung

Leistung in den Stérungen
> Rauschleistung

—

0dB
=< Stortonfreier Bereich = \" [db]
Signal

Abbildung 2.3: SINAD in Abhéngigkeit von der Eingangssignalamplitude

Im Allgemeinen verwendet man jedoch die viel einfachere Berechnung iiber
den Abstand der Fundamentalen zum hochsten (Abb. 2.2) Stérer.

Wollte man einen SFDR auflésen, so muss man den Rauschgrund absen-
ken. Dies kann man durch mehr Abtastzeitpunkte N = 2" (Absenkung:
10 - logip(N = 2™)) realisieren.

ISNR,[dB] + SFDR[B]|| > 10 - logs2" (2.11)

_ ISNR,[aB) + SFDR[B]|

2.12
10 - lOng ( )
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Somit sind 2"-Abtastzeitpunkte (n € N) notwendig. Nimmt man einen 12
Bit A/D-Wandler an, so sind 64 Abtastzeitpunkte notig, um einen SEDR<-
90dB aufzul6sen. Existiert in der Simulation thermisches Rauschen, dann
sind entsprechend mehr Abtastzeitpunkte notig und in der Gl. 2.12 muss der
SN R,-Wert durch den SN R-Wert ersetzt werden.

2.2.6 Figure of Merit (FOM)

Das ,Figure of Merit” ist in der Literatur fiir Nyquist-A/D-Wandler mit-
tels der Verlustleistung Ps,,, der Abtastrate fg und der effektiven Auflésung

ENOB definiert [91]:
Psup

FOM = -5

(2.13)

Wenn verschiedene Architekturen fiir das spezielle A /D-Wandler-Design mog-
lich sind, kann dieser Wert als Entscheidungshilfe dienen. In vielen Daten-
iibertragungssystemen ist der SFDR oft von wesentlich hoherer Bedeutung,
als das SNR. Es konnte daher sinnvoll sein, das FOM umzudefinieren:
Psup

SFDR[dB] *

FOMSFDR = T _SFDR[4B]
fs-107

(2.14)

Nach [1] gilt fiir rauschdominierte Pipeline A /D-Wandler mit einer maxima-
len Signalamplitude « - Vpp (Vpp: Betriebsspannung, fs: Abtastrate und a:
fraktionaler Anteil der Signalamplitude an der Betriebsspannung), dass

Pyp o< Kg-T-DR- <§;VD;) fs (2.15)
ist. Hier wird der Tatsache vorgegriffen, dass Pipeline A /D-Wandler i.d.R. ei-
ne Kette von Verstérkern mit geschalteten Kapazitaten (SC-Verstérker) ent-
halten. W&hlt man die Drain-Source-Sattigungsspannung (vpg sq:) nach Tab.
7.1, so bleibt Py, bei gleicher Architektur und gleicher maximaler Signalam-
plitude mit geringerer Betriebsspannung nahezu konstant oder steigt leicht
an. Dies sollte auch fiir das FOM gelten. Jedoch sinkt der FOM nach [91] mit
verbesserten Technologien und Architekturen alle 10 Jahre um den Faktor
10. Dies liegt zum Teil daran, dass die meisten Pipeline A /D-Wandler nicht
rauschdominiert sind. Ist bei dem zu erstellenden Pipeline A/D-Wandler-
Design das Kapazitdtsmissverhéltnis (sieche Kap. 3.4.2) dominierend, dann
sollte eine neue Abschitzung durchgefithrt werden. Dies soll hier mittels
Langkanalapproximationen erfolgen. Mit dem Verbrauchstrom I, gilt:

P = Lup - Vb (2.16)
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Nimmt man an, man hétte in dem Design nur einstufige Verstarker mit den
Lastkapazitaten C7, und der Eingangstranskonduktanz g,,, dann ist

Lsup X Gm - (UGS - Uth,n/p) (2.17)
UDS,sat
und g
= 2.18
fs C, ( )

Dann gilt mit der Wahl einer Drain-Source-Séttigungsspannung (Tab. 7.1)

_ Vbp
VON UpS sat = —,

fs-CL-Vpp
-
In diesem Falle sinkt die Verlustleistung und das FOM (gleiches zu erzielen-
des ENOB, gleiches k und gleiche Abtastrate fg) linear mit der Betriebsspan-
nung. Dabei wird angenommen, dass die Lastkapazitdten Cp durch die Ab-
tastkapazititen der nédchsten Stufe gebildet werden. Zudem wird angenom-
men, dass die Kapazitétsgleichlaufskonstante (z.B. fiir quadratische Kapazi-
taten: A—Cc\lpp) iiber Technologien nahezu konstant bleibt und daher gleich-
grofse Kapazitdten gewéahlt werden miissen. Dies macht ein Vergleich von Pi-
peline A /D-Wandlern (iiber Technologien hinweg) problematisch, wenn man
das FOM zur Architekturwahl heranziehen wollte.

Py, o (2.19)

2.3 A/D-Wandler Architekturen

In diesem Unterkapitel wird der Weg zum Pipeline A /D-Wandler iiber ande-
re A/D-Wandlerverfahren [91] dargestellt und plausibel gemacht, warum das
gewahlte Verfahren, im Hinblick auf die avisierte Anwendung, sinnvoll er-
scheint. Sukzessive-Approximations- und Oversampling-A /D-Wandler schei-
nen fiir schnelle A /D-Wandler nicht die geeigneten Verfahren zu sein, da sie
fiir eine Wandlung mehrere Taktzyklen bendtigen. Es sei jedoch erwahnt, dass
es in den letzten Jahren gelang, mit Oversampling-A /D-Wandlern in ehedem
von Nyquist-A /D-Wandlern beherrschte Gebiete [31, 32| vorzudringen.

2.3.1 Der Vollparallelwandler

Der Vollparallel-A /D-Wandler (Flash-ADC) ist aus 2V —1 Komparatoren und
Referenzspannungsstellen aufgebaut. Jede Referenzspannungstelle wird so-
mit direkt mit dem Eingangssignal V},, verglichen. Das Ergebniss ist ein so-
genannter Thermometerkode, der dann iiber einen Enkoder in ein Binarwort
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umgewandelt wird. Der Enkoder hat eine Gatterkomplexitéit in der Grofsen-
ordnung von 2.

— > S&H

Bindrenkoder

L

N
V. (2-1)

LSB

v (2-2)
SB

L

Binires
Ausgangssignal

Yy

WYYYYYYY

Abbildung 2.4: Der Flash A/D-Wandler

Bei hohen Auflésungen wird somit schnell eine Komplexitat erreicht, die ei-
ne Realisierung im Vollparallelverfahren unwirtschaftlich in Chipflache und
Verlustleistung macht. Das Eingangsabtast- und Halteglied wird zudem mit
dem (2% —1)-fachen der Komparatoreingangskapazitit belastet. Fiir den Takt
besteht, neben der hohen kapazitiven Belastung, ebenfalls das Problem der
fehlerfreien Verteilung, so dass die Entscheidungszeitpunkte fiir alle Kompa-
ratoren die gleichen sind. Auch darf kein Komparator einen Offset oder eine
Entscheidungsungenauigkeit haben, die grofser als %ULSB ist. Damit werden
sehr hohe Anforderungen an die Komparatoren und an das Referenzspan-
nungsnetzwerk gestellt. Letztendlich scheint es sinnvoll, nach einem A /D-
Wandler Verfahren zu suchen, dessen Komplexitét linear mit der Auflésung
wachst.



KAPITEL 2. A/D-WANDLER 15

2.3.2 Der Zwei-Schritt-A /D-Wandler

Bei dem Zwei-Schritt-A /D-Wandler (Two-Step-ADC) vollzieht sich die
A /D-Wandlung in folgenden Schritten:

1. Grobwandlung fiir die N; hoherwertigen Bits und Digital-Analog- Wand-
lung des Digitalwertes. Dieser Analogwert wird vom Eingangssignal
subtrahiert und enspricht dem Analogwert fiir den A/D-Wandler der
unteren N, Bits.

2. Feinwandlung fiir die N, unteren Bits und Zusammenfiihrung der Di-

gitalworte.
V.
N seH . + S N,-Bit
Schneller ADQ
N -
1 -
N,-Bit N;-Bit
Schieller AD Schneller DAC|
1 N 1

N2

Verzdgerungs-

element

N
Korrekturlogik / -

Abbildung 2.5: Der Two-Step A /D-Wandler

Bei diesem Verfahren reduziert sich die Anzahl der Komparatoren auf 2V +
2Nz 9. Jedoch erfolgt eine neue Messung erst nach der Feinwandlung. Eine
Umgehung dieser Einschrankung ist moglich, wenn man die Subtraktion mit
einem SC-Verstérker realisiert, der ja auch eine Zwischenspeicherungsfunkti-
on ausiibt und wenn man ein Register (digitaler Zwischenspeicher) zwischen
den Grob-A/D-Wandler und den D/A-Wandler schaltet. Die Zeit zwischen
der Abtastung und dem giiltigen digitalen Ausgangswort (Latenzzeit) betragt
somit zwei Zyklen, aber die Wandlungsrate ist tzylzus' Unter Unterbereichs-

k
A/D-Wandler (Subranging) fallen all jene A/D-Wandler, die die Gesamt-
wandlung auf mehrere Schritte aufteilen.
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2.3.3 Der Pipeline A /D-Wandler

Beim Pipeline A/D-Wandler wird das Zwei-Schritt-Verfahren verallgemei-
nert. Mit einem ausgangsseitigen Verstérker (Residue Amplifier) kann die
nachfolgende Stufe identisch gestaltet werden.

Vi-1

+
S&H o o v
B i-1
’—‘ [E— Residue Amplifier 2.B. 2-Bit/Stufe
k+r-Bit-L___| k-Bit-
ADC DAC
ket Stufe 1 = i —

Stufe 2 — Stufe m
Analoge Pipeline
Zugehoriges
digitales N

Schieberegister|

Korrekturlogik sowie digitale A

Kalibrierung

k+r

Abbildung 2.6: Der Pipeline A /D-Wandler
(r: Anzahl der Redundanzbits z.B. 0.5)

Der Flachenaufwand lasst sich nicht leicht abschétzen, da fiir Mehrbit-Stufen
eine grofere Flache fiir die Sub-A /D-Wandler und Sub-D/A-Wandler aufge-
wendet werden muss und bei Einbit-Stufen eine hohere Anzahl an Opera-
tionsverstarkern vorhanden ist. Haben die Komparatoren der Stufen keine
Offset-Fehler und die Verstarker keine Verstarkungsfehler, dann kann der Pi-
peline A /D-Wandler ohne Korrekturlogik aufgebaut werden und das digitale
Schieberegister verzogert das digitale Stufenausgangssignal, so dass das Ge-
samtausgangswort zum entsprechenden Abtastzeitpunkt zusammengefiihrt
wird. Fiir das hochstwertige Bit (MSB: Most Sigificant Bit) wird laut Li-
teratur (z.B. [21]) ein N-1-Bit-Schieberegister benotigt. Die Latenzzeit wére
somit (N — 1)tz ks In dieser Arbeit wird jedoch gezeigt, dass die halbe
Latenzzeit ausreicht und somit das MSB nur mit einem % — 1-Stufen langen
Schieberegister verzogert werden muss.

An dieser Stelle sei noch erwéhnt, dass bei einer CMOS-Realisierung der
Komparatoren der Offset sehr hoch ist, daher muss jede Stufe bei der Quan-
tisierung (z.B. 0.5 Bit) die andere iiberlappen. Diese Redundanz (r Bits)
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ermoglicht es, mit einer einfachen Korrekturlogik den Quantisierungswert zu
bestimmen.
Auf diesen Typus von A /D-Wandlern wird in Kapitel 3 genauer eingegangen.

2.3.4 Der Parallel-Pipeline A /D-Wandler

Mit dem Parallel-Pipelined-A /D-Wandler sollte es gelingen auf Kosten der
Chipflache, die Wandlungsrate weiter zu erhéhen. Die theoretische Wand-

lungsrate ist proportional der Anzahl n der parallelgeschalteten Wandler
(Kanéle).

Analog-Multiplexer

S&H [~

N-Bit Pipelined-ADC

s&H ™ N-Bit-Pipelined-ADC N
Vin [ \
— )

S&H [ N-Bit-Pipelined-ADC

Digitales

Digitaler _
rgebnisswort

Demultiplexe

S&H | ! N-Bit-Pipelined-ADC

Abbildung 2.7: Der Parallel Pipeline A /D-Wandler

Die Auflésung des Gesamtsystems leidet besonders bei hohen Wandlungs-
raten an Kanalfehlanpassungen, die das SFDR reduzieren. Ein besonderes
Problem stellt die Verteilung des Taktes dar. Durch Taktverteilungsfehler
ist eine Annahme eines dquidistant abgetasteten Signals nicht mehr gegeben,
wahrend bei der digitalen Rekonstruktion weiterhin davon ausgegangen wird.
Eine Folge davon sind Stortone. Dieser Taktverteilungsfehler kann jedoch re-
duziert werden, wenn das Eingangssignal (Frequenz f;,) iiber ein Sample-
and-Hold-Glied dem System zugefithrt wird, da dann die Ubergabe des ab-
getasteten Signals innerhalb einer Abtastperiode (7 und fs = TLS) des ein-
gangsseitigen Sample-and-Hold-Gliedes geschehen kann. Die Abtastfrequenz
des eingangsseitigen Sample-and-Hold-Gliedes muss dann aber um die An-
zahl der parallelgeschalteten Kanile hoher als die eines Kanals sein. Besitzen
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die Kanile unterschiedliche Ubertragungsfunktionen (Offset und Gain), so
entsteht am digitalen Ausgang das sogenannte “fixed pattern noise”. Also
entstehen bei einem Offset-Missverhéaltnis im Frequenzbereich Stértone um
Bl (k= 1...n) und bei einem Gain-Missverhéltnis um &+ f;, (k= 1...n).

2.3.5 Kalibrierung

Mittels Kalibrierung kann es gelingen, die Auflésung eines A/D-Wandlers
zu steigern. Die Kalibrierung kann hierfiir im Analogen und/oder im Digi-
talen Bereich erfolgen. Die Herangehensweise wird durch die Art der Feh-
ler bestimmt. Mogliche Fehler konnen deterministischer oder stochastischer
Natur(Rauschen) sein. Fiir deterministische Fehler muss der funktionelle Zu-
sammenhang zwischen dem Fehler und dem Systemzustand ermittelt wer-
den. Dieser funktionelle Zusammenhang ergibt zugleich die moglichen Kor-
rekturverfahren und die Fehlerquellen konnen dann entweder in der digitalen
Doméne [44, 43, 61| oder in der analogen Doméne [18] korrigiert oder ge-
mindert werden. Stochastische Fehler lassen sich iiber eine Mittelung und
Rausch-Filterung senken. Diese Verfahren senken jedoch die mogliche Da-
tenausgangsrate.

2.4 Fundamentale Limitierungen fiir A /D-Wandler

In diesem Kapitel werden einige grundlegende Ursachen fiir eine Auflésungs-
begrenzung von A /D-Wandlern beschrieben.

2.4.1 Das thermische Rauschen des Nachlauf- und Hal-
teprozesses

In den hier untersuchten A /D-Wandlern kommen héufig Schalter-C-Kombina-
tionen vor. Die spektrale Rauschleistungsdichte gesehen an 1 Ohm bei 1Hz
Bandbreite (PSD) und die total integrierte Rauschspannung zum Quadrat
des zyklisch stationédren Nachlauf- und Halteprozesses soll an dieser Stelle nur
fiir das thermische Rauschen des Schalterwiderstandes berechnet werden, da
der 1/f-Rauschanteil gering ist.

Die PSD des Schalterwiderstandes Rgy (An-Fall) ist

SO = SRSW =4- k’B ST st. (220)
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@1 Vh,in
o)lrc Vh,out Vh,out
[ —
SW R
e 1 1
LR —_—Cc —> W =C
s t
a) b)

Abbildung 2.8: Schalter-Kapazitatskombination
a) Abtastschaltung und b) Rauschersatzschaltung mit rauschfreiem
Widerstand und Rauschersatzspannungsquelle

Die total integrierte Rauschspannung zum Quadrat des obigen RC-Tiefpasses
im An-Fall (¢;) ist

Vo = || Sk IH Gl af. 2:21)

Die Ubertragungsfunktion wihrend ¢, ist

1

= 2.22
1 +ij5WC ( )

H{(jw)

Damit lasst sich die total integrierte Rauschspannung zum Quadrat darstel-
len zu

oo = / oW df. (2.23)
0 CrRswC) (rmiyey + )
Sre(f)

Mit

/b W = Lan (1)~ ran (1) (2:24)

a V24+g2 W v v '
gilt:
2-kg-T. _ _ kg-T
VRCtor = (tan~"(c0) — tan"1(0)) = o (2.25)

NIE]

1
Tt+Th

Im Folgenden wird der Schalter zyklisch mit der Abtastrate f, = Tis =
an- (Nachlaufphase: 1) und ausgeschaltet (Haltephase: 7,).
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S

—RC

2=K,TIC >
S, /2 .

N=2*13.6 13.6%F

/ ; HHHHWN f

RC,n

Abbildung 2.9: Darstellung der dquivalenten Rauschbandbreite des Rgy C-
Tiefpasses

Das Rauschen am Ausgang des obigen Nachlauf- und Haltegliedes kann in
zwei orthogonale Komponenten unterteilt werden [38]. Die folgende Rechnung
ist weitgehend aus [51] und [32] entlehnt. Jedoch wird hier nicht auf die in [32]
behandelten Spezialfille (z.B. fs > BWge, ) eingegangen, da diese in dieser
Arbeit nicht exisitieren (Nyquist-A/D-Wandler) und fiir das Rauschen in der
Regel das Abtasttheorem verletzt wird.

a) T C)

oy v/\v/l MA A
Sei M \ﬂ Sei

Vn,th ‘h,h
ey L
Mo
| \_/ v Zeit |_| Zeit

Abbildung 2.10: Rauschsignale in einem Nachlauf- und Halteglied
a) Abtasttakt, b) Nachlauf- und Haltesignal, ¢) Nachlaufsignal und d)
Haltesignal

Die Pulsfunktionen seien iber

(2.26)

) LTy -7 <t <nT
96 = 0, sonst
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und
1,nT, <t<nily+T
gn = { 0 somst " (2.27)
definiert. Damit gilt:
Unout(t) = Vi (t) + vy n(t), (2.28)
Un,t(t) = Un,out<t) Gt (229>
und
Un (1) = Vns(t) @ g (2.30)
Im Folgenden gelte:
sinc(x) == Siﬁgm) x 70 (2.31)
1 ,x =20
und
0 ,x#0
o(z) = { | z—o0. (2.32)

In [51] wird nun mit einem zeitlichen Mittelwert fiir die Nachlaufphase wei-

tergerechnet
Tt 4- /{ZB T RSW

i . 1+ (271' . RSWC]C)27

Si(f) = (2.33)

wihrend [32] sich auf Gl. 2.29 bezieht.
Eine Multiplikation im Zeitbereich ist eine Faltung der beidseitigen spektra-
len Leistungsdichten im Frequenzbereich, also gilt:

2 e o]
S1) = Sney (N 95, (N = () 3 sinfsma)3Sncun(f =)
o (2.34)

Da das Argument der sinc-Funktion immer noch von n abhéngt, werden héhe-
re Bander stark geddmpft. Nach [33, 47| kann man, wenn das Abtasttheorem
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deutlich verletzt wird (BW,, > 10f;), folgende Naherungen machen

BWRrc,n
0o s
Y sinc(nfstr)Speg, (f —n-fs)= Y. Sgeg, (f) - sinc(nfsrr),
n=-—00 e BWJZc,n
(2.35)
BWRC,n
fs ) 9 TS
Z iRCsw(f) - Stnc (nfSTT) ~ ?tiRCsw(f)' (236>
BWRc,n

n=—

fs

Setzt man die Naherung in Gl. 2.36 in Gl. 2.34 ein, erhélt man wiederum GI.
2.33.
Betrachtet man nun die Haltephase, so ist diese zusammengesetzt aus dem
Abtastprozess vy, 5(t) = >0°_ o [Toc Unout(t) - 6(t — 7 — - Ty)dt (I € Z) am
Ende der Nachlaufphase und dem Halten mit der Lange der Haltephase 7.
Der Abtastprozess produziert Replica (Aliasing) in Intervallen von f. Die
beidseitige PSD nach dem Abtastprozess ist
> 1
Ss(f) = Z 5" Sre(f — k- f). (2.37)

k=—o00

Die effektive Rauschbandbreite des Rgy C-Tiefpasses (5 f,) ist

1 1

= ) 2.38
2 - RSWC 4. RSWC ( )

m
BWRC,n = 5

Die Anzahl der sich iiberlappenden Rauschrechtecke (BWge, > fs) ist
BWRC,n

N=2. 2.39
- (2:39)
Dies ergibt:
N g
3 kgT
S ( > 2kpRewC = 2kpRswC - N = . (2.40)
o sz% fSC
Die PSD in einem Seitenband ist Ss(f) = ZfS%T. Interessanterweise ist die

total integrierte Rauschspannung zum Quadrat des abgetasteten Signals

fs
k T lc T
nstot _/ b B (241)

C
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die total integrierte Rauschspannung zum Quadrat des Rgy C-Tiefpasses.
Der Abtastprozess faltet die total integrierte Rauschleistung vollstandig ins
Basisband.

Das Rauschsignal in der Haltephase ist die Faltung vom abgetasteten Signal
Up,s(t) und der Funktion gy (%).

Un,n(t) = vns(t) ® gn(t) (2.42)

Eine Faltung im Zeitbereich ist iiber die Fouriertransformation eine Multi-
plikation im Frequenzbereich. Bekannt ist, dass die fouriertransformierte des
Pulszuges im Frequenzbereich ist [47]:

gﬂﬂhﬁGMﬂz%%Mdﬁm. (2.43)

S

Also gilt ebenso

510 =50 G = () sine*(sm)

2%k T
fC

(2.44)

Die einseitige PSD am Ausgang des Nachlauf- und Haltegliedes ist die Summe
beider Anteile, da diese nicht korreliert sind. Es gilt somit

v 4-kp-T-R z 2kgT
Sulf) = SN+ SN = 3 T e e () sine(Fm) e
(2.45)

Dies ist in Ubereinstimmung mit [33, 32, 60].
Wenn sich das gesamte Rauschen heruntermischt, berechnet sich die total
integrierte Rauschspannung zum Quadrat am Ausgang zu

T k’BT Th k’BT _ k?BT

2 _ [ ~ Th BB 2.4
Un,out,tot /O Sth(f)df Ts C _'_Ts C o’ ( 6)

da gilt [10]:
1

2-|a|

/ sinc*(a - x) - do = (2.47)
0

Nach diesem Rauschmodell kann man mit Gl. 2.45 das Rauschen der Nach-
laufphase vernachlissigen, da hier nur der Rauschanteil des Basisbandes auf-
tritt, wihrend in der Haltephase das Rauschen ins Basisband heruntergespie-
gelt wird. Die einseitige PSD ist somit

2UpT
f:C

2. (ﬁ) sinc?(fr,) - S (2.48)

Sin(f) =~ (T—h)Zsincz(fTh) T T

T
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2.4.2 Abtastzeitungenauigkeit

Schwanken die Abtastzeitpunkte ¢; im Mittel mit einem Wert 7, so sind der
tatsichliche Wert vggnq(t;) und der Abtastmesswert (vsignar) 1—¢,auch unter
Vernachléssigung aller anderen Fehlerursachen verschieden.

0 20 40 60 80 100 120
o= b e b 100
| — 2ps
4 J— 4ps L
907 6ps 9
80 -0
= [
2 [
Q 704 L
8 70 F70
z | [
0 1 L
60 1 f60
50 50
40 A[ T T T [ T T T [ T T T [ T T T [ T T T [ T T T
0 20 40 60 80 100 120

Eingangsfrequenz [MHz]

Abbildung 2.11: SINAD {iber Eingangsfrequenz fiir unterschiedliche Jitter-
werte

Dies wirkt sich jedoch nur als Fehler aus, wenn zwischen Abtastung und Re-
konstruktion oder Auswertung, die Information iiber die tatsdchlichen Ab-
tastzeitpunkte verloren geht, wie es jedoch in der Regel der Fall ist. Es ergibt
sich eine mittlere Rauschleistung von:

n

Pj = lim l Z (Usignal<ti) - <Usignal<t>>t:ti)2- (249)

n—oo n, =1
Tastet man ein Sinussignal der Amplitude A und der Kreisfrequenz w = 27 f
ab, so berechnet sich diese Rauschleistung zu:

2 n

Pj = lim — 3" (sin(w(t; + 7)) — sin(wt;))” (2.50)

n—oo n - 1
1=
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2 n

P; = lim A > (1 —cos(w7)) - (1 + cos (2wt; + wT)). (2.51)

n—oo n “ 1
1=

Im zeitlichen Mittel verschwinden die Summanden, die weitehin von t; ab-
héngig sind:

A20272
P; = A%(1 — cos (w7)) ~ @; T (wr < 1).
Das SNR berechnet sich somit zu:
A? 2
2 (Awr)

Das fiir eine gewisse Auflosung N zuldssige Abtastzeitpunktsschwanken 7 ist:

= 2 = ! 2.53
T @ 1)V6 af VD6 (2:33)

Fiir hohe Eingangssignalfrequenzen existieren sehr hohe Jitteranforderungen
an die Taktquelle. In dieser Arbeit wird das nicht weiter thematisiert, da es
getrennt betrachtet werden kann. Im Folgenden wird von einer Taktquelle
mit niedrigem Jitter ausgegangen.



Kapitel 3
Der Pipeline A /D-Wandler

In diesem Kapitel wird auf die Klasse der Pipeline A /D-Wandler néher ein-
gegangen. Insbesondere sollen hier die Anforderungen an die Bauelemente
bestimmt werden. Am Anfang wird die Struktur beschrieben, dann auf die
Unterelemente eingegangen und letztendlich wird der Einfluss der Unterele-
mentsfehlerquellen auf den Pipeline-A /D Wandler analysiert. Fiir die Analyse
werden auch die Systemsimulationswerkzeuge herangezogen. Auf dieser Ana-
lyse basiert letztendlich die Synthese des Wandlers. In dieser Arbeit wurden
zwei 1.5-Bit pro Stufe Pipeline A/D Wandler implementiert, da sich diese To-
pologie fiir eine Layout- und Schaltungssynthese besonders gut eignet. Der
1.5-Bit pro Stufe Pipeline A /D-Wandler ist zudem ein guter Ansatzpunkt fiir
Pipeline-A /D-Wandler [18, 1, 89] mit hoher Performanz. Er bietet vielféltige
Moglichkeiten, um Korrekturverfahren wie z.B. die Kapazitatsmittelung zu
implementieren [18§].

Die einfache Layoutsynthese fufit darauf, dass sich der Sub-D/A-Wandler
und die Verstéirkerstufe mit geschalteten Kapazitaten (SC-Verstéarker) allei-
nig iiber eine Operationsverstarker-Schalter-Kapazitdtskombination darstel-
len lassen und somit vollstdndig {iber einen S(witched)C(apacitor)-Generator
realisiert werden konnen [57]. In diesem Kapitel wird auf das Kap. 3.3.2, in
dem SC-Schaltungen beschrieben werden, vorgegriffen.

3.1 Allgemeine Struktur

Allgemein ist der Pipeline A/D-Wandler ein Vielschrittverfahren mit Zwi-
schenspeicherung, um weiterhin eine Wandlung pro Taktschritt zu vollfiih-
ren. Die Zwischenspeicherungsfunktion, die Addition und die Verstirkung
(*2) wird hier durch einen Verstérker mit geschalteten Kapazitdten (SC-
Verstérker: siehe Kap. 3.3.2) realisiert und als MDAC (Multiplizierender

26
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D/A-Wandler) bezeichnet. Die Operationen werden durch die (multiple) Ad-
dition/Subtraktion von Ladungspaketen realisiert. Durch die Verwendung
eines Mehrschrittverfahrens erhoht sich mit der Anzahl der Schritte auch
die Latenzzeit, das heifst, die Zeit von der Abtastung bis zum Zeitpunkt zu
dem der zugehorige Digitalwert am Ausgang zur Verfiigung steht. Die Ab-
bildung 2.6 zeigt die allgemeine Struktur eines Pipeline A /D-Wandlers. Im
Folgenden wird jedoch dem Pipeline A/D-Wandler ein Abtast- und Halte-
glied vorgeschaltet, um den Komparatoren der ersten Stufe die Dynamik des
Eingangssignals zu nehmen. Um das Prinzip des Pipeline A /D-Wandlers zu
verdeutlichen, wird auf den 1 Bit Pipeline-A /D-Wandler nach Abbildung 3.1
eingegangen.

A N h Vout+,i
js&bl. (- ] >
> ) >\

out-,|

TN Vout+,1
9 i.te Stufe
~\l

Abbildung 3.1: Prinzipzeichnung des differentiellen 1Bit pro Stufe Pipeline
A /D-Wandlers ohne zugehorige Taktphasen

Jede Stufe besitzt eine Ausgangskennlinie nach Abbildung 3.2. Im Folgenden
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gelte Vout,d,i = Vout+,i — Vout—,is Uref,d = Uref+ — Uref— und Vin,d,i = Vin+, — Vin—i-
Also gilt fiir die i-te Stufe

2. Dy —1
2

Vout,d,i = <'Uin,d,i - ( )V;"ef,d) - 2. (31)

ref,d

in,d

Abbildung 3.2: Differentielles Ausgangssignal der 1Bit Pipeline Stufe in Ab-
héngigkeit vom differentiellen Eingangssignal

Ein Eingangssignal zwischen —v,fq4 und v,.f 4 lasst sich iiber

N /Dy\ 1
Vin,d = <Z ( ;VZ > - 5) *Uref,d + Vg (32)

i=1

darstellen. Dies ist jedoch nichts anderes als die Quantisierung des Eingangs-
signals.

Bei einer idealen Pipelinestufe ist die maximal darstellbare Eingangspannung
gleich der maximalen Stufenausgangsspannung, also Uout.dmaz ‘= Vin,d,maz- 11
Anwesenheit von Offsets und Verstéarkungsfehlern dndert sich der darstellbare
Eingangsbereich, oder es entstehen Bitfehler (Missing Codes). Insbesondere
der Komparatoroffset muss kleiner als 42 sein. Um diese Anforderung zu
reduzieren, wird im Folgenden der 1.5-Bit pro Stufe Pipeline A /D-Wandler
betrachtet.
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3.2 Realisierungsvarianten

3.2.1 Der 1.5-Bit pro Stufe Pipeline A /D-Wandler

Der Hardware-Unterschied der 1.5 Bit Pipeline Stufe zur 1 Bit Pipeline Stu-
fe besteht, wenn man diese in der SC-Schaltungstechnik realisiert, in einem
zusétzlichen Komparator, zwei zusétzlichen Schaltern und einigen wenigen
Logik-Gattern.

Abbildung 3.3: Differentielles Ausgangssignal der 1.5 Bit Pipeline Stufe in
Abhéngigkeit vom differentiellen Eingangssignal
a) Ideale Kennlinie und b) Kennlinie mit Verstarkungsfehler (G<2,
durchgezogene Linie)

Die beiden Komparatoren werden auf die Schwellen —=<4 und +=<4 ge-
stellt und stellen somit einen Fensterkomparator dar. Der tolerierbare Kom-

paratoroffsetfehler ist damit auf iv”j% erhoht worden. Ist das Eingangssignal
in diesem Fenster, gibt der Sub-D/A-Wandler differentiell 0V wieder. Dafiir
sind zwei zusatzliche Schalter notig, die auf Vi, gelegt werden. Vipy ist ein
Potential, dass in der Regel auf (v,cpt +v,er—)/2 gelegt wird. Die Implemen-
tierung ist in Abb. 9.15 dargestellt.

In Abbildung 3.3 ist zu erkennen, dass in diesem Fall vermieden wird, dass bei
einem Verstdarkungsfehler der Darstellungsbereich an den Schwellen unter-
oder iiberschritten wird. Im Folgenden sei angenommen, dass die zweifa-
che Verstarkung (Zwischenstufenverstéirker), die Subtraktion und die S&H-

Funktion (inhdrent) durch eine Schaltung nach Abb. 3.23a oder Abb. 9.14
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zeitdiskret realisiert werden. Dann gilt unter weiterer Vernachlassigung der

Taktphasen (Cg; = Cr;)

Cs,i Cs.i Uref.d
Vout,di = 1+ 7 *Uin,d,i — —7'Uref,d7 wenn Vinds; > — = dz =2
Cri Cry 4
Cs,i Uref,d Uref,d
Vout,d,i = (1 + c = | Vin,di, wenn — —4’ < Vin,di < 4’ —d; =1
Fii
Cs,i Cs.i Uref.d
Vout,d,i = 1+ : * Vin,d,i + : Uref,d;, WENN Vind; < — — = dz = 0.
Cri Cri 4

Eine prinzipielle Realisierung dieser Ubertragungsfunktion ist in Abb. 3.4
dargestellt.

Digital
q&ﬁ 94 |, 1F
e oo [ lenean
V. ([l F,i 0 7
in,i o] Zeilt
O——¢—0O - & :O
WK(&C »—ON—OO @ «@
L o N
-vref UX Cq.
10
vref

Abbildung 3.4: Prinzipskizze der Realisierung eines Single-Ended 1.5Bit-
MDACs

In Realitdat wird die Schaltung volldifferentiell realisiert. In Abb. 3.4 ist eben-
falls zu erkennen, dass in Phase ¢; das Eingangssignal abgetastet (Abtast-
phase-, sampling phase”) wird und in Phase ¢y prozessiert (Verstarkungs-
phase- ,amplification phase”) wird. Desweiteren sei erwéhnt, dass die nachfol-
gende Stufe die globalen Taktphasen {¢1, ..., ¢o,...} mit {¢o,...,¢1,...} tau-
schen muss, da sie ja nur in der Haltephase der betrachteten Stufe abtasten
kann.
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Digitale Fehlerkorrektur mit Redundanz

Werden die Ausgangsbits aller Stufen zeitlich zusammengefiihrt, dann ist fiir
einen N-Bit Pipeline A/D-Wandler der Analogwert in 2 - N Bit enkodiert.
Nur durch einen Korrekturalgorithmus erhélt man das N-Bit-Ausgangswort.
Diese Enkodierung nennt man RSD-Enkodierung (Redundant Sign Digits)
[21, 19].

Der Algorithmus ist

N
Aot < N — 1,0 >=Y"2N"""1q, (3.3)
i=1
Fiir einen 10 Bit-A/D-Wandler kann man dies in der Zeit (in y unterteilt)
und in digitaler Ordnung darstellen.

dii  dip X X X X X X X X X
0 dyy  dyy X X X X X X X X
X X ds3; dzo X X X X X X X
X X X dyy  dyo X X X X X X
X X X X dsp  dso X X X X X
X X X X X de1  deo X X X X
X X X X X X d7y  d7p X X X
X X X X X X X dg1 dso X X
X X X X X X X X do1 doo X
X X X X X X X X X dio1  diop
dout,g dout,8 dout,7 dout,6 dout,5 dout,4 dout,?; dout,2 dout,l dout,O Ci.

Auf den Diagonalen sind die zwei 10Bit-Worter zu erkennen, die addiert
werden miissen. Es ist somit fiir einen 10Bit-Pipeline-A /D-Wandler, neben
dem digitalen Schieberegister, nur ein 10Bit-Volladdierer mit Carry-In notig.
Hier soll erwdhnt werden, dass die N-1-te-Stufe mit der N-ten-Stufe kombi-
niert werden kann und man einen Zwischenstufenvertéarker sparen kann. Die

Schwellen der Komparatoren liegen dann bei —=rebd =~ Zreld () Zrefd yypq

2 0 4 4
Uref,d
5 -

3.2.2 Die 2.5 Bit Pipeline Stufe

Die 2.5 Bit Pipeline Stufe lasst sich einfach in den 1.5 Bit pro Stufe Pi-
peline A/D-Wandler einfiigen. Eine Implementierung einer 2.5 Bit Pipeline
Stufe kann sinnvoll sein, um den Einfluss des Kapazitatsmissverhéltnisses,
wenn der Zwischenstufenverstéirker iiber einen Verstdrker mit geschalteten
Kapazitaten realisiert wird, zu mindern. Nach [19] fiihrt dies auch zu einer
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geringeren Verlustleistung. In der Regel wird die 2.5 Bit Pipeline Stufe in den
ersten Stufen des Pipeline A /D-Wandlers eingesetzt. Es veringert sich auch
die Anforderung an die offene Schleifenverstarkung (Gl. 3.73) des Operati-
onsverstéarkers, jedoch bleibt diese so hoch, dass dies im Allgemeinen nicht
zu einem Architekturwechsel fithren wiirde. Die Anforderungen an das Kapa-
zitdtsmissverhiltnis sinken nach Gl. 3.83 und 3.85 um den Faktor v/2. Dies
wiirde, wenn dies der dominierende Fehler ist, zu einer SINAD-Erhéhung
um 3dB fiihren. Der Riickkopplungsfaktor ist jedoch ca. um den Faktor 0.5
kleiner, was aber teilweise durch das kleinere C's + Cr der néchsten Stufe (ge-
ringere Rausch- und Kapazitdtsmissverhaltnisanforderungen an die néchste
Stufe [19]) aufgefangen wird. Nichsdestotrotz ist die geschlossene Schleifen-
bandbreite bei der Verwendung desselben Operationsverstiarkers kleiner als
im Falle der 1.5 Bit Pipeline Stufe. Da der Rest-Pipeline A /D-Wandler um
ein Bit kleiner ist, sind die Anforderungen an die Einschwingkonstante eben-
falls geringer. Die Realisierung iiber SC-Verstérker erfolgt ebenso durch eine
Schaltung nach Abb. 3.23a. Es wird die Kapazitdt C's in drei Teile aufgeteilt.

Im Folgenden gelte Cg1; = Cs2,i = Cs3; = Cpj.

Cs1,i+Csai+Css,i
Vout,di = 1+ C *Vin,d,i
Fii
Cs1,i+Cspi +Cs3i
- C Uref,d;
Fi
5-v d
WENN Vi, di > Tref —d; =6
Cspi+Cs2i +Cs3
Vout,di — 1+ C * Uin,d,i
Fli
Cs1,+ Csai
_C—Uref,da
Fii
5 Uprefd 3 Urefd
wenn — ¢l - Vindi > Tref == d;, =5
Cspi+Cs2i +Cs3
Vout,di = 1+ C *Vin,d,i
Fli
Cs,i
- CF,Z' Uref,d,
3 - Uref,d L Uref,d dz — 4

wenn B > Vind,i >
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Digital
(&7Z ql "°Vouti 1/\
q | c roieeo | e
on_.“_o ' < qQ Zelt
aﬂc + '_ONO q &@=0
-vref Ux |C
SLi|g
vref d. &Q

i _dli
-vref UX ’; de Enkoder fd,
7 EQL - d
vref )
ﬁﬂ"*j%

-vrgf UXx s3i
vref ng&‘pz

Abbildung 3.5: Prinzipskizze der Realisierung eines Single-Ended 2.5 Bit-
MDACs

T

B Cs1,i+Cs2i+ Css;
Vout,di = 1 + * Vin,d,is

CFy
wenn L Urepd > Vind,i > y —d; =3
Vout,d,i = (1 + Csii T C;QZ i Cs’g’i) * Vin,d,i
Fi
+%F1: Uref,d;
wennm>vmdi>mz>di:2
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Cs1,i+Cs2i+Css,i
Vout,di = 1+ *Vin,d,i

Cr,

—3-v —5-v
ref,d > ref,d — dz -1

Cs1,i+Cs2i+Cssi ;
* Vin,d,i
Cr;
Cs1,+Csoi+ Cssi
+ C Uref,du
Fi

—5-v d
WENN Vip 4 < Tref = d; =0

Eine prinzipielle Realisierung dieser Ubertragungsfunktion ist in Abb. 3.5
dargestellt.

\éut,d
T \r{ef,d

-1/8Vref,d __1/8Vref )

000 001/ | 010 T
I I I I
/ 1 / in,d
-5/8Vref,d -3/8Vref,d 1 3/8Vref,d 5/8Vref,d

T -Vref,d

Abbildung 3.6: Differentielles Ausgangssignal der 2.5 Bit Pipeline Stufe in
Abhéngigkeit vom differentiellen Eingangssignal

In Realitdt wird die Schaltung volldifferentiell realisiert. Man erkennt (sie-

he Abb. 3.6), dass nun 6 Schwellen (6 Komparatoren auf 75'Ugef’d, 73'Ugef’d,

1. 1. 3. 5. .. g
Ug efd U”"gef 4 U”"gef 4 und %) existieren, und dass fiir die D/A-Wandler-

Operation (ein differentieller Spannungsmultiplexer pro Cg/y, --Paar (siche
Abb. 9.15) mit den Spannungen —v,.yq,0,0¢f,4) zusétzliche Schalter benotigt

werden. Der Komparatoroffset darf +=<4 betragen.
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3.3 Unterelemente des Pipeline A /D-Wandlers

In diesem Abschnitt werden die ,,analogen” Unterelemente des Pipeline A /D-
Wandlers beschrieben, die Einfluss auf die Auflésung des Pipeline A/D-
Wandlers haben konnen. Die hier realisierten Pipeline A /D-Wandler bestehen
aus einem Taktphasengenerator, einem Abtast- und Halteglied, einer Reihe
von MDACs (analoge Pipeline mit SC-Verstérkern), einem finalen Sub-A /D-
Wandler (Komparatoren) und einer digitalen Fehlerkorrektur (digitale Pipe-
line und digitale Ausgangswortbildung).

3.3.1 Der Taktphasengenerator

Der Taktphasengenerator (z.B. nach Abb. 3.7) erzeugt aus einem Takt den fiir
die Switched-Capacitor Schaltungen notwendigen nichtiiberlappenden Zwei-
phasentakt (¢; und ¢,), die vorgelagerten Abschaltphasen (¢, und ¢,) und
eventuell die dazu invertierten Phasen [38].

an die Last angepasste
Treiberféhigkeit
n Inverter

oo e
stdé)li n ungeradf..
ol

o oo @

y\?e-‘

&S]

=S

&

Abbildung 3.7: Taktgenerator

Der Taktphasengenerator nach Abb. 3.7 ist eine modifizierte Version eines
Taktphasengenerators nach [2]. Mit der Anzahl n der Inverter (Laufzeitverzo-
gerung tq ) und sinkender Treiberfahigkeit dieser erhoht sich die Nichtiiber-
lappungszeit t,,on, 00 /= 1 -t iny. Der Vorteil obiger Schaltung im Gegensatz zu
denen in [21, 19] besteht darin, dass die steigende Flanke der vorgelagerten
Phasen nahezu identisch mit den nichtvorgelagerten Phasen ist.

Im hier vorgestellten Pipeline A /D-Wandler wird von Stufe zu Stufe die Ab-
tastphase (¢;) mit der Haltephase (¢2) getauscht, da von der folgenden Stufe
das gehaltene Signal abgetastet wird.
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Abbildung 3.8: Taktgenerator Ausgangssignal

Somit wird mit dem hier vorgestellten Taktphasengenerator die Abtastphase
und die Haltephase der nachfolgenden Stufe nicht zusétzlich (sieche Abb. 3.8)
reduziert.

3.3.2 Switched-Capacitor Schaltungen

Schaltungen in der SC-Technik spielen in dieser Arbeit eine besondere Rol-
le, da das Testvehikel, der Pipeline A/D-Wandler, sich nahezu vollstandig
in dieser Technik realisieren ldsst. In der Regel wird hier das sogenannte
Bottom-Plate-Sampling [39, 2| angewandt. Dadurch werden viele Fehler des
Top-Plate-Samplings zur ersten Ordnung eliminiert, wenn die parasitdren
Kapazitdten im Wesentlichen an der Bottom-Plate hdngen. Wenn man in
Abb. 3.9 und in Abb. 3.10 bis zum Ende der Phase ¢; auf Cs (und eventuell
auch Cr) den Eingangswert abtastet und die Topplate vorher (¢)) abtrennt,
dann ist die Ladung dort konserviert und danach unabhéangig von dem weite-
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ren Verlauf der Eingangsspannung sowie von der parasitdren Kapazitdat. Der
Schalter zwischen dem Eingang und dem Ausgang des Operationsverstérkers
implementiert das Input-Offset-Sampling [78] und stellt eine Offsetkompen-
sationsmethode dar.

Fehlerbetrachtungen

In diesem Abschnitt werden die Fehlerquellen anhand der ,Single-Ended-
Versionen” der volldifferentiellen Schaltungen untersucht. Die Ergebnisse las-
sen sich leicht iibertragen.

Endliche offene Schleifenverstirkung

des Operationsverstirkers/OTAs und Einschwingfehler

Dieser Abschnitt dient dazu, die einzelnen Fehlerquellen zu separieren und
die relativen Fehler durch eine endliche offene Schleifenverstarkung des Ope-
rationsverstérkers/OTAs (e4,) und unvollstdndiges Einschwingen €, zu be-
stimmen.

4 C
S 2 F S 4
o o—

Vin OSL 0\(%

s. G V. '

7~ I ) V
Cop,in L out
@ Q +

Abbildung 3.9: Single-ended SC-Verstéirker Variante 1
(vereinfachte Schaltung zur Berechnung)

Fiir die ausgangsseitig nicht differentiellen Varianten (Abb. 3.9 und Abb.
3.10) [54, 21, 19] eines zuriickgekoppelten Verstéirkers in geschalteter Kapa-
zitatstechnik wird nun auf die obengenannten Fehlerquellen eingegangen.
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Abbildung 3.10: Single-ended SC-Verstarker Variante 2
(vereinfachte Schaltung zur Berechnung)

Die verwendeten differentiellen Varianten lassen sich dann leicht ableiten.

s - G V(p)
4 +” ‘Lop’in ~ \/OUIO/— real in 1
S ﬂTO _+op_Ut _iCL(g =
ei
Vorher Nachher

Abbildung 3.11: Single-ended SC-Verstérker in der Transition von ¢ und ¢o

In der Phase ¢; ((n — 1) Ts) wird in Abb. 3.9 das Eingangssignal auf Cs+Cp
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und in 3.10 auf Cs geladen und in der Phase ¢, ((n — %) Ts) auf Cp trans-
feriert. Dies ist in Abb. 3.11 dargestellt. Somit ist die nichtfehlerbehaftete
Spannungsverstarkung fiir eine Schaltung nach Abb. 3.9 gleich G¢ = Gigeas =
1+ g—; und fiir eine Schaltung nach Abb. 3.10 gleich G¢ = Gigeas = g—i
Das dynamische Verhalten, welches insbesondere in der Transition (Abb.
3.11) von ¢y zu ¢- interessant ist, muss mittels der Kleinsignaliibertragungs-
funktion des zeitkontinuierlichen Systems (£(¢s)) in ¢ beschrieben werden,
da die Sprungantwort in ¢, (Transfer der Spiegelladung) stattfindet. Der
Riickkopplungsfaktor wihrend ¢ ist durch den kapazitiven Teiler in Abb.
3.11 gegeben:
(@ 10 ) C
£ _ $(Cs+Cop,in _ F )
(62) e Tty O+ Cs+ Copin

(3.4)

Da der Operationsverstarker in ¢; in der Spannungfolger-Konfiguration ist,

Betrachtet man nun einen einpoligen Verstérker (Ao (s) = 1) mit der Last-

kapazitat C und den gesamten Sperrschicht- und parasitéirten Kapazitaten
(auch die Bottom-Plate-Kapazitéiten der jeweiligen angehédngten Kapazitaten
nach Masse) C), o,y am Ausgang, so ergibt sich eine Einschwingzeitkonstante
7. Im Folgenden sei das Eingangssignal X(s) so definiert, dass es dquivalent
zum tatsichlichen Spannungssprunges iiber die dquivalente Abtastkapazitét
Cs + Cr ist (Charge Sharing: X (s) = Vi, (s) fiir Cppin = 0).

Somit gilt:

Cs+ Cp
X(s) = v 3.5
)= gt ot e Vi) 5
v, Ao(s) o
g 5) — out s) — 0 _ 1+f~A; 3.6
<) X<> 1+f-A0<8) 1+m ( )
G(s) = o (3.7)
1 + w1-(14+£-Ag)

1

Man erkennt, dass die geschlossene Schleifenverstirkung ndherungsweise ¢

(Abweichung: H&) ist und das System einem Einpolsystem mit der ver-
A,

schobenen Polfrequenz
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entspricht. Die pseudostatische Spannungsverstarkung des Systems beziiglich
Vi, ist:

(3.9)

Greal - % CS + CF . 1 = ( CS) 1

Cs + Cr + Cop,in 1+ﬁ 1+CF 1+ﬁ.
Im Folgenden soll zudem der Einfluss des Offsets, der endlichen Bandbreite
des Vorwirtsgliedes und der endlichen offenen Schleifenverstarkung Ay des
Operationsverstéirkers in einem SC-Verstarker nach Abbildung 3.9 in einer
Pipeline Stufe unter Verwendung des Input-Offset-Samplings (IOS) [78] un-
tersucht werden. Dazu wird ein anderer Ansatz verwendet, mit den Ladungen
gerechnet und wiederum fiir den Operationsverstiarker/OTA (Abb. 3.12) ein

einpoliges (f; = 5%) Verhalten (Ag(s) = 1 foi) mit der offenen Schleifenver-

stiarkung Ay angenommen.

Der in einem Pipeline-A/D-Wandler verwendete SC-Verstérker besitzt zu-
dem noch einen zusétzlichen Additionseingang. Hierfiir wird in Abb. 3.9 und
Abb. 3.10 in ¢y die Bottomplate der Abtastkapazitidt C's nicht gegen Masse
sondern gegen ein Sub-D/A-Wandler-Potential geladen.

Vo
X A (s)

f@,,)

Abbildung 3.12: Aquivalente Kleinsignalbeschreibung einer einstufigen Ver-
starkerstufe mit Riickkopplung in den Phasen

IOS wird hier vorgezogen, da der Operationsverstéarker nie eine offene Riick-
kopplung hat, wie das bei dem Output-Offset-Sampling (OOS) [78] der Fall
wiire. Beim OOS wird der Eingang in ¢; auf Masse gezogen, wihrend der
Riickkopplungsschalter aus der Schaltung entfernt wird. Insbesondere bei
hoch-verstéirkenden Operationsverstiarkern/OTAs kénnte eine offene Riick-
kopplung problematisch sein.

Fiir die Betrachtung wird die Ladungsbilanz 79| aufgestellt und in beiden
Phasen gleichgesetzt. Der Digitalwert d € Z hingt von der jeweiligen Sub-
A/D-D/A-Wandler-Realisation ab.
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CF
.%l —
|
V. (91)
\|
in /l + | v
CS out
a) —
CF
Vv \|
" /1
V(92)

d*\éAC,ﬁ }_‘ @ } Vv
C,

b) =

Abbildung 3.13: Verfahren zur Abtastung des Offsets auf die Eingangskapa-
zitét zu beiden Taktphasen (a) ¢; und b) ¢9)

In der Phase ¢, wird das Eingangssignal vy, := v;,(¢1) abgetastet

@1 = (Vout (1) — Vin(é1)) - (Cs + Cr) + Vout(P1) - Cop.in (3.10)

und in der Phase ¢, transferiert

G2 = (vx(¢2) —d- Uref) . CS + vx(¢2) . Cop,in

+(v2(P2) = Vout(@2)) - O (3.11)
Es ist A
Uout(¢1) = 'Uos((bl) ' 1 +0140 (312>
und A
'Uout((bQ) = - 0 (U:B((b?) - Uos(¢2)) . (313>

1+=

w1
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Somit gilt:
Vou s
Uz (¢2) = — A(f?) : (1 + w—1> + Vos(02)- (3.14)
Aufgrund der Ladungserhaltung gilt:
Q1 = G- (3.15)

Nun wird Gl. 3.13 und Gl. 3.14 in GI. 3.15 eingesetzt und nach vy, = Vgt (¢2)
aufgelOst.

Vout = {’Um (CSC;FCF) —d- UDAC, step 'lg_i + (Uos<¢2) - UOS<¢1) (1:6—210)) %}

’ Cs+Cr+Copin
s ). op,in
1+ (1+w1) Ao-CF

(3.16)

Der Offset ist in nicht-geschalteten Systemen von der Biasingsituation und
von den Gateflichen abhéngig. Im Folgendem werden dynamische Fehler-
effekte, wie die Chargeinjektion vernachlissigt, die jedoch sehr gut in einer
transienten Schaltungssimulation beobachtbar sind. Dann ist v,s = ve5(¢p1) =

Vos(P2). Mit (o) = Wicopm kann man obige Gleichung zu

_ Cs+C ¢ A :
Vout = |:Uin (SC—FF) —d- UDAC,step * C_i + Vos (1 - (H—zo)) E:|
1

m (3.17)

umformen.
Nun wird noch der pseudostatische und der frequenzabhéngige Anteil sepa-
riert.

_ Cs+C C. A L
Vout = [Uin ( SCF F) —d- UDAC,step * C_; + Vos - (1 B (1+%0)) ¥}

. 1 . 1 (3.18)
(o) ()
Da nach Taylorreihenentwicklung fiir ||z|| < 1
l+z)t=1—z+2* 2%+ .. (3.19)
gilt, kann man mit z = ﬁ folgende Naherungen:
| L 12 (3.20)
€4y 1+ 1 Ao £ .

Ag-f
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1
Ay - £

(3.21)

€a,

und

Vout (P2) == ((vm . CSJFCF —d- UDAC,stef : S—i) ' (1 - m) + Vos - ﬁ(@))
(HM)
(3.22)

aufstellen. Hat der Operationsverstéarker eine sehr hohe Leerlaufverstarkung
Ag, dann wird der Offsetfehler nulliert. Ein weiterer positiver Nebeneffekt
dieser ,Offset-Cancellation™Methode ist, dass das 1/f-Rauschen, wenn die
Abtastfrequenz deutlich tiber der Eckfrequenz des 1/f-Rauschens liegt, eben-
falls gemindert wird. Die reale pseudostatische Spannungsverstarkung wird
unter der Vernachlassigung des Restoffsets und mit d=0 abgeschétzt.

e Variante nach Abb. 3.9

Cs 1
Greal ~ (1 + CF) . (1 - . AO) (323)
Fiir die Variante nach Abb. 3.10 muss nur die Ladung ql angepasst werden,
da anstatt auf C's + Cr nur auf Cs abgetastet wird. Die Rechnung ist aqui-
valent, daher lésst sich leicht einsehen, dass Folgendes gilt:

e Variante nach Abb. 3.10

Cg 1
~|l—=—]-(1- . .24
Greal <CF> < f. AO) (3 )

Die Ergebnisse sind identisch mit der obigen Rechnung. Auch hier ist das
System offensichtlich ein Einpolsystem mit einer verschobenen Polfrequenz

von
Wy =wy - (1+1-Ap). (3.25)

In Abb. 3.14 ist das Kleinsignaldquivalent der betrachteten SC-Verstérker-
stufe in der Phase ¢, zu sehen. Der verwendete Verstiarker besitzt eine Ein-
gangstranskonduktanz g,,, einen Ausgangswiderstand 7y und eine parasitire
Ausgangskapazitat Cop out-
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_ Cop.in <¢> g mVX |::| Ty prm—— Cop‘out —_ CL

Abbildung 3.14: Kleinsignaldquivalent einer SC-Verstéarkerstufe in der Phase
2

Im Folgenden sei Cp ;4 die gesamte am Ausgang gesehene Lastkapazitat,
wahrend C', die explizit am Ausgang angehéngte Lastkapazitét ist. Die tota-
le Lastkapazitat Cp, ;o ergibt sich aus der Summe der Kapazitéten Cr, Cyp out
und der Serienschaltung von C's + Cy,, i, und Cp.

CF : (CS + Cop,in)

Criot = Cr + Copout + 3.26
Ltot L pout T 5 Cs + Copim ( )
Da Ay = g, - 7o und wy = 1o - CL 4 ist, gilt
/ 1 1 f-gm
w,=———-(14+f-¢g, 19) = 3.27
! To - CL,tot ( g 0) To - CL,tot CL,tot ( )
Mit rg > ng gilt:
ro Lo Cre (3.28)
Wi 9m - f
C + Co in + C + Co out) * 1 + M
ra o (O o) ( Cr ) (3.29)

Im

Fiir die durchgefiihrten Systemsimulationen ist die Eingangstranskonduktanz
Jm eine zu technologienahe Grofe und kann aus der 3-dB-Grenzfrequenz mit
der Leerlaufverstarkung des Vorwartsgliedes oder aus der 0-dB Frequenz des
Vorwértsgliedes bei einer jeweiligen Lastkapazitat von Cp, + Cop oy bestimmt
werden.

gm ~ 27T N (CL + COp,OQﬁ) : deB (330)
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Setzt man Gl. 3.30 in Gl. 3.29 ein, erhélt man wie in [79]:

PP Cs + Copin + (CL + Copout) - (1 . CSJFCi%Pm) (3.31)
21 - (Cr + Copout) - foan . .

Fiir den Eingangssprung am Eingang (siehe Abb. 3.11) ergibt sich fiir das
einpolige System in ¢,

UOUt(t - t¢2) = Uin(¢1) ’ Greal : <1 —€ _T¢2> . (332)

Dabei ist v;,,(¢1) der in ¢; abgetastete Spannungswert und ¢4, der Zeitpunkt
der steigenden Flanke von ¢,. Die verfiigbare Einschwingzeit ist Tj,. Die
ideale Ausgangsspannung ohne Einschwingfehler sei voyutigeqi- Der relative
Einschwingfehler ergibt sich zu:

Vout — Vout,ideal _Toy
o ou out,raeaq o e (3'33)

€ =——"""" = T

Vout,ideal

An diesem Punkt sei erwéhnt, dass die meisten Operationsverstéirker/OTAs
nicht zu vernachlassigende weitere Pole und Nullstellen haben und zusazlich
ein nichtlineares Einschwingverhalten (Slewrate) vorweisen. Nichtsdestotrotz
reicht die Betrachtung des einpoligen Verhaltens fiir die meisten Abschétzun-
gen aus. Die Modellierung mit einem Zweipolsystem und einer Slewrate (SR)
in der Systemsimulation wird in Kapitel 4.3.1 beschrieben. Der Verstarkungs-
fehler aufgrund eines zusétzlichen Kapazitétsmissverhéltnisses (stochastische
Verteilung) fiir die Variante nach Abb. 3.9 wird mit Gl. 3.20 abgeschétzt
durch:

62 Greal CS 62 Greal 1
AGvreal = C A2 + —" AQ < > (334)
T TG oGy
i.d.R sehr klein im Vergleich
AGrea A& 1
Lo S0k (1 - ) (3.35)
Greal = - AO

Cr
Wenn man fiir die Variante nach Abb. 3.9 die Verstarkung mit den hier
bestimmten Fehlern abschétzt, erhdlt man

G%<1—|—g—j>-(1—@10)~(1—67)- (1—AC§_F). (3.36)
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Rauschen

Im Folgenden wird das Rauschen der Verstéirkerstufe nach Abb. 3.23a und
Abb. 3.15 erst einmal  single-ended” betrachtet und der Rauschanteil der
Schalter zu ¢, (S3, Sb) vernachlissigt, da deren Anteil aufgrund des niedri-
gen Widerstandes im An-Fall (Rgy) gering ist. Das Rauschen dieser Schalter
hat in dieser Phase nach [32] fiir SC-integratoren nur einen Anteil von weni-
ger als 10% am Gesamtrauschen. Fiir SC-Verstarkerstufen sollte der Anteil
noch geringer sein, da i.d.R. noch geringere Schalterwidersténde verwendet
werden.

nachste Stufe

S,next

s R oS ,
I | : : Vv - i C S,next
. Rauschanteil gehort

| () * L_zurjeweiligen’Stufe

b)

NS

Abbildung 3.15: Rauschquellen einer SC-Verstarkerstufe in beiden Phasen

Das 1/f-Rauschen wird in den kommenden Rechnungen vernachléssigt und
hierfiir angenommen, dass entweder eine Offsetkompensationsmethode (I0S
oder OOS) verwendet wird, die diesen Rauschanteil gentigend mindert oder
dieser Rauschanteil am total integrierten Rauschen gering ist.
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¢ V

1T e
-1 | | | | | N — L.l --Vn,h
a) LT, c) ] — Vonh.sw,
O .
Q@ Zeit [ Zeit
V — Vs V a
— Vn,th — Von,rs
--Von,h,SW,

b)M M_”\‘\A/ i m _ (p

P Wzeie L) Zeit

Abbildung 3.16: Rauschen des SC-Verstérkers im Zeitbereich

(a) Taktregime b) v, 4, virtuelle Rauschspannung am Ausgang des

Eingangssamplers und v, ; das abgetastete Signal des Eingangssamplers c)
Uy, virtuelle Rauschspannung am Ausgang des Eingangssamplers in der
Haltephase ¢o und vy, , SW,, SC-Verstarker Ausgangsrauschanteil von den
Schaltern in ¢1 d) v,, gesamtes Ausgangsrauschen des SC-Verstérkers
(Von = Uonh, sw,, + Von,op) UNd Uy, s ideal von der folgenden Stufe
abgetastetes Ausgangsrauschen )

Im Pipeline-A /D-Wandler werden an die einzelnen Verstéarkerstufen die Tak-
te alternierend angeschlossen. Dies bezeichnet man nach [33, 47 als ,staggerd
clocks”. In diesem Falle ist 7, = T} [33], da die Rauschfehlerladung, durch die
erneute Abtast- und Haltefunktion der néchsten Stufe fiir eine ganze Takt-
phase gehalten wird. Das Spiegeln der gesamten Rauschleistung ins Basis-
band wirkt sich somit voll aus [47]. Die einseitige spektrale Rauschleistungs-
dichte des Eingangsabtasters errechnet sich unter Verwendung der Abb. 3.17
und mit Gl. 2.48
f ) 2kgT

S (f) = sinc? (ﬁ 7O

Cior ist hierbei die Kapazitit auf der die Rauschladung geladen wird. Das
SNR bestimmt sich nach [91] nur aus dem Rauschen im Basisband f, = %
Daher gilt nach der Prozessierung zum Ausgang der Verstéarkerstufe in der

(3.37)
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Haltephase

kpT
Ctot

Gi : UIQ%C,tor (3.38)

— Ji
G = G [ Suf)dr = G2

Es ist leicht einzusehen [60, 33, 32, 47|, dass sich bei hohen effektiven Rausch-
bandbreiten (BW,, > 5f;) und durch das Einsetzen der entsprechenden Ope-
rationsverstéarkergrofen in die Gleichungen 2.33-2.45 auch fiir das in der Pha-
se ¢o mit zu berticksichtigende abgetastete effektive Operationsverstéarkerrau-
schen S,y 4, (f) (Spektrale Rauchleistungsdichte am Ausgang des Operations-
verstérkers in ¢y) nach

- fo BW,, . f -
Vapo = ; 2-Sops(f)- 7 sinc? <7> df = V2 op tot- (3.39)

berechnen laft, da auch das Operationsverstiarkerrauschen mit  staggered
clocks” abgetastet wird. Vereinfacht kann man daher mit den integrierten
Rauschleistungen rechnen. Dies fiihrt zu geringfiigig zu schlechten Werten.

V

on,1

Vin,l RSW,aq (Bl (p2 ~ 61
Il Ctot—L G n 1C8,next+ CF,next
T T

Y/

on,2 —
(Opamp)

Abbildung 3.17: Rauschsignalprozessierung
(Ideale Schalter und Vernachlissigung der Rauschquellen der folgenden
Stufe)

Nach [33] filtert mit steigenden %—Werten (hier: % = 2) die sinc-Hiillkurve ef-
fektiver das heruntergefaltete Rauschen. Bei Nyquist-A /D-Wandlern ist die-
ser Fehler jedoch gering und ein leichtes Uberdesign ist in jeden Falle anzu-
raten.

In der Phase ¢; kann das “%—Rauschen zusammengefasst werden und es wird
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folgende %%-Rauschladung Q2(¢1) auf Cypy = (Cs + Cp + Cypin) geladen.

Q2(¢1) = (Cio - v)* = kp - T - (Cs + Cp + Copin) (3.40)

Diese Ladung wird in der Phase ¢, auf die Kapazitdt C'r transferiert und
erzeugt dabei eine Ausgangsrauschspannung von

2 Q7 (o1) kgT

v = = .
LT CE T O £(w)

(3.41)

Fiir die Phase ¢y wird nun das Rauschen des Operationsverstirkers hinzu-
gezogen. Das Ausgangsrauschen wir von der néchsten Stufe abgetastet. Be-
trachtet man einen Verstérker, so ergibt sich mit dessen N Rauschstromquel-
len zfm und der jeweiligen Ubertragungsfunktion H, i, zum Ausgang folgendes
Mafs fiir die Ausgangsrauschleistung:

R N 9] R
B =20 | Hivals = )| - . (3.42)
i=1

Nimmt man an, dass das thermische Rauschen dominiert, dann kann man dies
unter der Einfiihrung der dquivalenten Rauschbandbreite BW,, = £ - ¢L - 7,
einer durchschnittlichen eingangsbezogenen spektralen Rauschspannung zum
Quadrat S;(f) und der Rauschverstarkung G,, = @ umformulieren:

Vs = Si(f)- BW, - G2 (3.43)

Das gesamte am Ausgang gesehene Rauschen ist, da beide Rauschquellen
unkorelliert sind, somit

2 — 42 2
von,tot - 'Uon,l + von,2' (344)

Bezieht man dieses Rauschen auf den Eingang, ergibt sich

2 Ugn,tot
Uin,tot = G2 . (345>

sig

Um das Gesamtrauschen zu berechnen, werden im Folgenden einige Spezial-
félle betrachtet.



KAPITEL 3. DER PIPELINE A/D-WANDLER 50

Einstufiger Verstirker [21]
Als Rauschgenerator werden im Folgenden nur die thermischen Rausch-
stromquellen der Transistoren

2=4-kp T3 (3.46)

betrachtet und dafiir der dquivalente Rauschwiderstand R., eingefiihrt.

Vdd
\/bias 4 g m,2 &
CF VX ‘| g m,in & r01
|| out
T I r=r |lr —
V -_
Vx (%p,in gm,ln |::| L tot 2 2 2

Abbildung 3.18: Rauschkleinsignalmodell eines einstufigen Verstérkers

Dabei ergibt sich die Ubertragungsfunktion zu

To

Hi(s) = - (3.47)
(14 Gmin - 70 - £) - (1 4 Fromtero)
on2 = / Hi, 8 - jw | ' df (348>
Vereinfacht wird oft angenommen R%q = % I in + % gm2 |21, 79]. Daraus folgt:

2

2 2T (1 2. ( > . 3.49
tin2 = 3 < * gm,m> f-Criw \Cr+Cs (3.49)
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Beide Quellen sind unkorelliert. Somit ergibt sich das gesamte eingangs-
bezogene Rauschen des SC-Verstufe zu

2 _ (CS+CF+CO ,'Ln)
vin,tot - kB AE (Cs-f-cp)g
2 gm,2 1 C 2
+3- k-T- <1 + I m) "£CLtot (C’F-fc's) ’ (350)
S Jman/)

y=Exzess—Rausch faktor

Differenzverstarker
Im Folgenden wird nur die Gleichung 3.43 verwendet [79]. Hier wird nun
angenommen, dass das Rauschen durch die zweiseitige eingangs-bezogene
spektrale Rauschleistungsdichte der Eingangstransistoren im Sattigungsbe-
reich dominiert ist.

16
Si(f) = kT - 3.51
)= g T (351)
16 T fgmin 1

2 - ckn T -~ = AL 3.52
fon.2 3- 9m,in b K 2 27TCL,tot 2 ( )

4 1
— Ty — 3.53
3 b i f- C1L,tot ( )

m — kB . T . (CS+CF+C(7;27,'Ln)

,tot (Cs+Cr) ) (354>

4 e T~y L CF)
+3 kg T v £-CL tot (CF+CS

Andere Verstarker
Im Folgenden sind g, 2 und ¢,,3 die Transkonduktanzen der jeweiligen
Laststromquellen der Halbschaltung.

Topologie Exzess-Rauschfaktor
9m,2 9m,3
Folded Cascode (1 o n)
Telescopic Cascode (1 + ggm—’_z
Einfacher zweistufiger Verstéirker (1 + ;m—’?)
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Fiir den zweistufigen Verstirker mit einfacher Eingangsdifferenzstufe und
Millerkompensation muss zusétzlich Cf, ;¢ durch die Millerkapazitat Ce er-
setzt werden.

Volldifferentieller Operationsverstiarker
Fiir den volldifferentiellen Verstarker wird angenommen, dass sich die Rausch-
leistung nochmals verdoppelt, da beide Rauschquellen unkorelliert sind. Fiir
den einstufigen Verstarker ergibt sich

5 Cs+Cr+Cop.i
02 t:2'kB'T'( 5+Cr+Cop.in)

in,to (CS+CF)2 355
8 1 cr )2 (3.55)
+§ kg T v £-Cr tot ' (CFECS)

und fiir den zweistufigen

Uz’n,tot_Q kg-T (CS+CF)§ ) (3'56)

8 1 c
5k T 5z - (onkes)

Operationsverstarker in Nanometer-Technologien

In Nanometer-Technologien ist jedoch die Eckfrequenz (f, ~ %)
des 1/f-Rauschen [79] im einstelligen Megahertz-Bereich und wird somit
durch IOS (Input Offset Storage) oder OOS (Output Offset Storage) oft
nicht effektiv unterdriickt. Somit miisste das 1/f-Rauschen, falls die Abtast-
frequenz in der Grofenordnung der Eckfrequenz liegt, bei obiger Betrachtung
mit berticksichtigt werden. Es gibt jedoch die Méglichkeit das 1/f-Rauschen
mit einer Chopper-Schaltung oder CDS (Correlated Double Sampling) zu
unterdriicken.

Das Abtast- und Halteglied

In Abbildung 3.19 ist ein Abtast- und Halteglied ohne Zuriicksetzphase dar-
gestellt [6]. Ein Vorteil dieser Schaltung ist, dass am Ausgang des Abtast-
und Haltegliedes fiir langere Zeit der abgetastete Wert zur Verfiigung steht.
Dies macht dieses Element besonders fiir Faltungs-A/D-Wandler sinnvoll.
Der Operationsverstiarker muss dennoch in der Haltephase ¢, auf die ge-
wiinschte Genauigkeit einschwingen. Die eingekreisten Schalter sollten hoch-
linear sein, da das Eingangssignal nicht zeitdiskreter Natur ist. Das Verhalten
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soll im Folgenden kurz beschrieben werden. Dazu wird nur ein Pfad betrach-
tet.

Vem 1 I
o
@ 72; ¢ @ 72 7< =L c.,
@, 3 @ ’
1 OSL M Votlt
Tc c/t
3.p 1,p
+ -
+
Cim
C \| L
3.m K A Vout
o———¢2 CL
?4 ?4 C,m @ 7[ m
(q 2 ' @
ch O)ﬁ: )I -

Abbildung 3.19: Abtast- und Halteglied ohne Zuriicksetzphase

In der Phase ¢1 wird Cy , mit dem Eingangssignal v}, und Cs , mit dem inver-
tierten Ausgangssignal v,,; gegen Masse (V.,,) aufgeladen. C , wird mit dem
Ausgangssignal v, gegen virtuelle Masse geladen. ¢} wird fiir das vorzeiti-
ge Abtrennen der Kapazititsseite mit der geringeren parasitdren Kapazitit
benétigt. Die Ladung auf Cs,, kann sich nun nicht mehr dandern.

Q(¢1) = Cup g (nT) + C3p - Vg (nT) + Cop - v, (nT) (3.57)

Innerhalb ¢, ist das Eingangssignal abgetrennt. C, und C5, sind parallel
an virtueller Masse und v, sowie Cs,, an v,,, geschaltet.

1 1
Qp2) = (Cl,p + 02,1)) ) v;rut(nT + §T) +C3p - Vot (NT + §T) (3.58)

Da Q(¢1) = Q(¢) und vy, = —v,,, ist, gilt

Cip-C
Vout(NT + 3T) = G522 —v],,(nT)

Cop v (nT).

(3.59)
+ C1,p+C2,p—C3,p
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Setzt man Cy, und Cs, gleich, dann ist v, (nT + 1T') = v;f,(nT). Dagegen
lasst sich leicht einsehen, dass in einer weiteren Abtastphase ¢

Ui (0T + T) = 03y (nT + 2T) = v (nT) (3.60)

out out

sein wird, da Cs, den Wert der letzten Halbphase gespeichert hat.

— Vi -Vin

500m + -
===V out -Vout

500m —

I T I T I T I
400n 500n 600n 700n
Zeit/s

Abbildung 3.20: Simulation des Abtast- und Haltegliedes nach Abb. 3.19
Simulation mit C} = Cy = C3 = 1pF', C, = 3pF und einem
Operationsverstarkermakromodell nach Abb. 4.5 (SRT = SR~ = %,
Ag = 85dB, Ve offset = 100mV, ¢p = 60°, fogqp = 600M Hz und

Im Folgenden seien Clp i, und Cyp o die parasitédren Kapazitéiten, die man
respektive am Eingang und am Ausgang des Operationsverstarkers sieht. Es
sei zudem C} = CL + Cyp ot + Cy. Wobei C,, die zusatzliche Bottom-Plate-
oder Top-Plate-Kapazitit nach AC-Masse ist, die in den jeweiligen Phasen
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am Ausgang hingt.
In Tabelle 3.1 sind einige Kennwerte dargestellt. Fiir die Zeitkonstanten wur-

de ein Einpolsystem angenommen. Lésst man nun C,, ;, gegen null gehen und
C3

14+ ==
setzt man C7 = Cy = C5, dann ist 7(¢;) = ;;dCBE und 7(¢y) = f()% Wesent-
liche Nachteile dieses Abtast- und Haltegliedes sind die durch die fehlende
Zuriicksetzphase reduzierte Offsetunterdriickung und der niedrige Riickkopp-
lungsfaktor. Das System reagiert innerhalb ¢o (trotz ¢p = 60°), wie in Abb.
3.20 zu erkennen ist, nun iiberdampft. Giinstiger ist es, einen Operationsver-
starker mit einem ¢p von 50° — 60° zu verwenden.

Kennwert

Berechnung (C; = C3)
T

Verstarkung G

1+ﬁ
Riickkopplungsfaktor f(¢1) #lopm
Riickkopplungsfaktor f(¢s) m

Cl‘Cop in
* 5 . .
(CL+ C1+Cop,in +C3) (C1+Cop,in)
2.7 foap-C}-C1
* (C1 +02)'Cop,in C3'Cop,in .
(CL+ Cl+02+cop,in +C3+Cop,in ‘(2‘01+C2+Cop,1n)

2.7 foap-C7 -Co

Einpolzeitkonstante 7(¢1)

Zeitkonstante 7 (o)

Tabelle 3.1: Kennwerte des Abtast- und Haltegliedes ohne Zuriicksetzphase

In Abbildung 3.21 [54, 21, 19] sind zwei mogliche Abtast- und Halteglieder
mit Zuriicksetzphase dargestellt. Fiir die Version b) wihlt man in der Regel
Cs = Cp, so dass dann v, (nT + %T) = v, (nT) gilt.

Kennwert Version a) Version b)
. (@) 1
Verstiarkung G L o T
1+d47 Cr Cl'FW
T S F
Riickkopplungsfaktor f(¢s) Corom CeT0iT0m
Co in * C +Co in
E' 1 . k Cop,in+cz‘ (1+ Cl’g ) CS+Cop,in+CL‘ (1_’_5671?177)
Inpolzeitkonstante 7 70T Toas 5707 Joan

Tabelle 3.2: Parameter zweier Abtast- und Halteglieder mit Zuriicksetzphase

In der Regel ist die Version nach Abb. 3.21 a) vorzuziehen, da sie einen ho-
heren Riickkopplungsfaktor besitzt.
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Abbildung 3.21: Abtast- und Halteglieder mit Zuriicksetzphase

In beiden Versionen wird die Zuriicksetzphase dadurch realisiert, dass der
Verstarker in eine Spannungfolger-Konfiguration geschaltet wird. Der Offset
wird dabei auf den Eingang abgetastet und in der Haltephase subtrahiert
Der Offsetfehler wird somit, wie in Abb. 3.22 zu erkennen, reduziert.

SC-Verstarker

Verstarker nach dem Prinzip der geschalteten Kapazitiaten lassen sich wie in
Abb. 3.23 realisieren [54, 21, 19]. Hier ist zugleich die Moglichkeit gegeben,
eine Spannung (<v}, ., v;..>) zu addieren. Zu erwihnen ist, dass diese Span-
nung nur zu ¢ angelegt werden darf und dieser Knoten ansonsten hochohmig

angeschlossen werden muss.
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Abbildung 3.22: Simulation des Abtast- und Haltegliedes nach Abb. 3.21
Simulation mit C's = 1pF, C'p = 3pF und einem
Operationsverstérkermakromodell nach Abb. 4.5 (SRT = SR~ = %5,

Ay = 85dB, Vypsser = 50V, Vi of et = 100mV, ¢p = 70°,
foas = 500M Hz und Cy, = 0.1pF)

Da der Riickkopplungsfaktor in beiden Varianten niedrig ist, konnte auch
hier ein Operationsverstarker mit einem Phasenrand von 55° — 60° (Simula-
tionskonfiguration mit £ = 1) verwendet werden. Der Riickkopplungsfaktor
in der Zuriicksetzphase ist jedoch nahezu 1. Daher konnte es dann zu Insta-
bilitdten kommen.

Eine zusétzliche Fehlerquelle (unter der Verwendung von I0S), die in keiner
dem Autor bekannten Arbeit thematisiert wurde und sich insbesondere im
Layout nicht vermeiden lasst, sei an diesem Punkt erwéhnt.
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Abbildung 3.23: Verstédrker mit konstanter Verstarkung, realisiert mit ge-
schalteten Kapazititen

Der Zuriicksetzschalter zwischen v}, und v; konnte eine nicht zu vernach-

lassigende Kopplungskapazitit zwischen dem Eingang und dem Ausgang
Crswoss im Ausfall besitzen. Diese Kapazitét ist parallel zu der Halteka-
pazitit Crp/m in der Verstarkerstufe, was die Verstédrkung verandert.
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Kennwert Version a) Version b)
- Cs ) o1 Os , 1
Verstarkung G (1 + & = Cr T
- Cr Cr _
Riickkopplungsfaktor f(¢s9) i T0m 510 T0m
oolzeitk Cs+cop,m+cz-(1+%) Cs+cop,m+cz-(1+w)
Einpolzeitkonstante 7 37-C;  foan 2m-C% - foan

Tabelle 3.3: Parameter zweier SC-Verstarker

¢l ¢l
—
Q2

T~

ch

Abbildung 3.24: Zuriicksetzschalter mit verringerter Kopplungskapazitat
Fiir die Variante nach 3.23a gilt dann:

Cg 1
Groa~ (14 : (1 _ —) . 3.61
: ( Cr+ CRSW,off) Aot (3:61)

In Abbildung 3.24 ist eine Moglichkeit zu sehen, wie diese Kopplungskapazi-
tét deutlich verringert werden kann. Abhéngig vom Layout sollten dann nur
noch Kapazitidten gegen AC-Masse existieren.

Dimensionierung der Kapazititen und des Operationsverstarker-
rauschens
Im Folgendem wird eine grobe Abschatzung fiir die Kapazitéten hergeleitet.

VFS.d
2.

VFSrms =

S

Das Quantisierungsrauschen ist:

v _ VFS,d
e T N /12
1 1 1
~ + (3.62)

ST SNTq  SNTitherm
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02
SN Ryp ~ 20 - logo F5.d (3.63)
8- ('Ug,rms + viQn,tot)
Betrachtet man das Abtast- und Halteglied nach Abbildung 3.21a, so gilt mit
ke = =5 fiir den einstufigen Verstérker und ke = %i fiir den zweistufigen

CL,tot
Verstarker

2
VFs.d
SNRyp ~ 201 : ' 504
B 0g10 s . ( vrsa g.kB.T(1+§-kB.T-v-kc)) ( )
22N .12 Cs-f

Nun wird das Quantisierungsrauschen nicht weiter berticksichtigt. Man kann
dieses wieder einrechnen, wenn man bedenkt, dass das thermische Rauschen
oft in Relation zum Quantisierungsrauschen gesetzt wird. Man erhélt somit:

16-kn-T - em - (L+ 2.4k
Cy = BT snrtnerm - (1457 Fc) (3.65)

2
UFS,d ° f

Betrachtet man jedoch den SC-Verstarker, dann muss man natiirlich die Glei-
chung 3.55 oder 3.56 heranziehen. Formt man Gleichung 3.63 unter Nichtbe-
riicksichtigung des Quantisierungsrauschens um, dann erhélt man mit ko =
& fiir den einstufigen Verstarker und k¢ = g—g fiir den zweistufigen Ver-
starker

SNTtherm - 16 - kp - T (Cs + CF)?
Vpsa 1 (14357 ko) Cp’
Fiir eine MX2-Stufe nach Abbildung 3.23a gilt C' = Cs = Cr = C und

(3.66)

(]-‘|“%'V'kC)'Snrtherm'Zl'kB'T

C = 3.67
U%S,d -f ( )
Allgemein kann man fiir die MX22-Stufe nach 3.23a die Kapazitit
1 144~ kA - eom -4k T
Co— L E5 7 k) snru B L (3.68)

U%S,d -f
und fiir die MX22-Stufe nach 3.23b die Kapazitit

2 14+4 .~ k) - eom -4k T
Cg = N A 0)25””" Cy (3.69)
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berechnen.
Hat man eine mehrere Stufen (1 bis n) von SC-Schaltungen mit den Verstér-
kungen G; und Gy = 1, dann ist

no,2
% _ Z Ug;’,tot. (370)
i=1 =1

Auflésung in Bit | vpsqin V | Cr = Cg in pF

10 2 0.36

10 1.5 0.63

10 1 1.25

11 2 1.35

11 1.5 2.4

11 1 5.4

Tabelle 3.4: Notige Kapazitat fiir das Abtast- und Halteglied
Annahme: Einstufiger Folded-Cascode-Verstéarker mit v = 3, k¢ = %,
f =0.9, 25% des Gesamtrauschens und 9 = 125°C

Auflésung in Bit | vpggin V | Cr = Cg in pF

10 2 0.2

10 1.5 0.35

10 1 0.7

11 2 0.76

11 1.5 1.35

11 1 3.05

Tabelle 3.5: Notige Kapazitat fiir die erste SC-Verstéarkerstufe
Annahme: Einstufiger Folded-Cascode-Verstéarker mit v = 3, k¢ = %,

f = 0.4, 25% des Gesamtrauschens und 9 = 125°C

Wenn man die Rauschanforderungen unterteilen kann (siche Tabelle 3.4 und
3.5), dann konnen die notigen Abtastkapazitdten abgeschétzt werden. Im
Allgemeinen erkennt man den hohen Einfluss des ko-Faktors. Hochgeschwin-
digkeits-SC-Verstarker haben bei der Verwendung von zweistufigen Opera-
tionsverstarkern oft ein niedriges Cc und damit ein hohes k¢. Einstufige
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Verstarker haben hier ein niedrigeres k. Bei niedrigen Versorgungsspannun-
gen wird dies in der Regel nicht durch ein héheres vpg 4 ausgeglichen. Da f
mit B sinkt, wird ein hoherer Verstarkungsfaktor an dieser Stelle beziiglich
des thermischen Rauschens nicht helfen, jedoch sinkt der ko-Faktor.

Durch eine sinnvolle Verteilung kann man das Gesamtrauschen minimieren
und somit das SNR maximieren.

3.3.3 Der Komparator

Die Anforderungen an die Komparatoren sind in den hier behandelten Pipeline-
A /D-Wandler-Varianten sehr niedrig. Fiir vy 4+ — e~ = 1V kann der Offset
125mV betragen. Ist der Offset geringer, dann ldsst sich keine Fehlerauswir-
kung nachweisen. Je nach Applikation ist die maximal verfiighare Entschei-
dungszeit identisch mit der Abtastphase ¢; oder mit der Nichiiberlappungs-
zeit Thonov- In jedem Falle sollte der Komparator in Kombination mit dem
Sub-D/A-Wandler-Signal bis zur steigenden Flanke von ¢s eingeschwungen
sein.

3.4 Auswirkung der Fehlerquellen

In diesem Abschnitt werden insbesondere die Fehler besprochen, die Einfluss
auf die Auflosung haben und die sich in der Kette der SC-Verstérker akkumu-
lieren kénnen. Fiir die SC-Verstiarker wurden in Kap. 3.3.2 die Fehlerquellen
einzeln besprochen. Es zeigte sich dort, dass durch die Verwendung einer Re-
setphase in SC-Verstérkern, deren Offsetfehler kompensiert wird. An dieser

Stelle wird daher der Offsetfehler nicht mehr behandelt.

3.4.1 Finite offene Schleifenverstarkung

Der relative Fehler durch eine endliche offene Schleifenverstirkung an der
Gesamtverstarkung einer SC-Verstarkerstufe ist:

lmepy = mio (3.71)
Greal(AO) = Greal(AO - OO) : (1 - EA()) (372)

Nehmen wir m Pipeline Stufen mit By-Bit pro Stufe (ohne Redundanz) an,
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dann sollte intuitiv der gesamte auf den Eingang zuriickgerechnete Fehler,
der alleinig durch eine endliche offene Schleifenverstarkung entsteht, unter-
halb vy sp des N-B;-Bit-Rest-A /D-Wandlers sein, wenn man keine digitale
Fehlerkorektur einsetzt. Also gilt:

- < .
Z £, Ao [T} 28 2N-B

i=1

(3.73)

Nun wird der Fall des reinen 1.5 Bit Pipeline A /D-Wandlers mit N-1 Pipeline
Stufen genauer betrachtet.

9.9
9.8
9.7

9.6

ENOB

9.5

9.4

9.3

9.2

9.1

vl by b b by Lo Lo a baa o 1
X

©o

Aol[dB]

Abbildung 3.25: ENOB in Abhéngigkeit von Ay aller Operationsverstérker
fiir einen 10Bit Pipeline A /D-Wandler mit einem Feedback-Faktor von 0.4
(Bestimmung {iber eine 512-Punkt-FFT eines 98%-Full-Scale Signals
(fsig = 12M Hz und vy, 4, = 0.98V),,))

Fiir Thn gilt B; =1 mit i € 1..N — 1. Fiir die Leerlaufverstarkung des Ope-

. . . A L,
rationsverstérkers (oder OTA) wird angenommen, dass Ag; = Z=r mit @ €

1.N — 1 ist.

N-1 1 1
N . (3.74)
izlfié%nzﬂ Nt
N—-1
1 1
< 3.75
-1 f;- 2- A071 2N-1 ( )
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Nimmt man einen festen Riickkopplungsfaktor f fiir alle Stufen an, dann
kann man in diesem Fall die Leerlaufverstarkungsanforderungen bestimmen.

(3.76)

Wiirde man die Operationsverstirker (oder OTA) in dieser Weise skalieren,
so brauchte man mit £ = 0.4 fiir einen 10 Bit A/D-Wandler eine Leerlaufver-
starkung von 75dB und fiir einen 12 Bit A/D-Wandler 89 dB. Wiirde man
jedoch in jeder Stufe die gleiche Leerlaufverstiarkung Ay haben, dann ergibt

sich fiir grofse N:
2N—1

Ay > . (3.77)

Die rechnerische Abweichung fiir N=10 oder N=12 ist minimal. Unter die-

ser Annahme benétigt man mit £ = 0.4 fiir einen 10 Bit A/D-Wandler eine
Leerlaufverstarkung von 62dB und fiir einen 12 Bit A/D-Wandler 74 dB.

11 —

ENOB

10 <

L B N | L B N | L B N | L B N | L B N | T T )
60 70 80 90 100 110 120
Ao[dB]

Abbildung 3.26: ENOB in Abhéngigkeit von Ay aller Operationsverstérker
fiir einen 12Bit Pipeline A /D-Wandler mit einem Feedback-Faktor von 0.4
(Bestimmung {iber eine 512-Punkt FFT eines 98%-Full-Scale Signals
(fsig = 12M Hz und vy, 4, = 0.98V),,))

Um diese Abhéngigkeit zu verifizieren, wurde der Verstarkungsfehler des
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Operationsverstéirkers unter anderem in XSPICE implementiert. Die Abbil-
dungen 3.25 und 3.26 zeigen die Ergebnisse von Simulationen eines 10Bit und
eines 12Bit Pipeline A/D-Wandlers (mit 9 bzw. 11 Pipeline Stufen und ei-
nem 1.5 Bit Sub-A/D-Wandler am Ende) mit nahezu nullierten zusétzlichen
Fehlerquellen. Die Reduktion des ENOB entsteht im Wesentlichen durch eine
Erhchung der harmonischen Storungen.

Die Systemsimulationen bestatigen diese Werte.

Die Leerlaufverstarkung eines Operationsverstérkers/OTAs ist jedoch im We-
sentlichen von der Architektur abhéngig. Nimmt man beim 10 Bit A/D-
Wandler an, dass man vier Operationsverstiarker mit Ay = 72dB (zweistu-
fig mit einer “Telescopic-Cascode-"-Stufe am Eingang) und fiinf Operations-
verstiarker mit Ay = 55dB (einstufiger “Telescopic-Cascode-" oder “Folded-
Cascode-" -Verstéirker) einsetzt, dann hat der A/D-Wandler noch eine effek-
tive Auflosung (ENOB) von 9.85 Bit.

3.4.2 Kapazitatsmissverhaltnis

Das Kapazitétsmissverhaltnis kann, bei der Verwendung von SC-Verstarkern
und niedrigem B;, einen grofen Einfluss auf das SFDR haben [19]. Im Fol-
genden wird der Einschwingfehler und der Fehler durch die endliche offene
Schleifenverstarkung vernachléssigt und der Verstarkungsfehler auf das Ka-
pazitatsmissverhaltnis reduziert. Die B;s werden auf einen ganzzahligen Wert
abgerundet. Gleichzeitig wird fiir die Addierspannung < v}, ., v, > in Ab-
bildung 3.23a,b 0V angenommen. Aus der Fehlerrechnung ist bekannt, dass
fiir stochastische Grofen gilt

G\ 9Gc\?
AGe = —— | AC? —— | ACA. :
Dies lasst sich iiber die Schwarz’sche Ungleichung abschétzen zu
0G¢ G
AGe ~ |—=| AC —— | ACE. 3.79
C aCs s+ o F ( )
Es gilt somit fiir beide Versionen des Zwischenstufenverstarkers
ACs  Cs
AGe ~ — ACF. 3.80
mor Tattr (3.80)

Der Zwischenstufenverstiarker nach Abbildung 3.23a hat fiir eine Verstarkung
von 28 eine im Vergleich zur Riickkopplungskapazitit Cr um den Faktor
28 — 1 groRere Abtastkapazitit Csg.

ACs (2B —-1ACr ACs-(2P-1) (28 -1)ACk

A ~ = . 81
Geo cn + C Cs + Cr (3.81)
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1 - .
Da Tac X ist, gilt

AC 1 AC
5= =R (3.82)
Cs V2B-1 Cr
Nun kann man den relativen Verstirkungsfehler ¢ (G = 2P) durch das
Kapazitatsmissverhaltnis bestimmen.
AGe V2B—-14+28 -1 ACr
cc = ~ _ : (3.83)

G C 2 CF

Fiur B=1 ist AG—GCC ~ AC—(’;F und kann tblicherweise aus den Prozessdaten ex-
trahiert werden.
Fiir den Zwischenstufenverstiarker nach 3.23b gilt

AG¢ _B ACE
= ~ (2 1)- . 3.84
o= Gl Er) G (3:84)
Fiir den tolerierbaren Verstarkungsfehler der i.ten Stufe gilt
AG 1
¢ (3.85)

< 7
GC 2N+1721:0 B’

da dieser Fehler fiir jede Stufe unabhéngig voneinander ist und jede Stufe die
Auflésung des Rest-A /D-Wandlers erreichen muss. Somit gilt fiir Abb. 3.23a

ACR 1 2B

< , . 3.86
Cp  oN+1-X_, B 2B — 1428 — 1 (3.86)
und fur Abb. 3.23b
AC 1 1
r (3.87)

< .
Cr ONHI=3_, Bl 9% +1

Wenn man die Addierspannung mitberiicksichtigt, die ja auch in einer Pipe-
line Stufe durch das Kapazitdtsmissverhéltnis fehlerhaft verstéarkt wird, so
reduziert sich der Ausgangsspannungsfehler im Falle einer von 0 verschiede-
nen Addierspannung, da ja auch ein Teil des Fehlers subtrahiert wird (sieche
Ubertragungsfunktionen der 1.5 Bit und 2.5Bit-Stufe). Gleichung 3.86 und
3.87 stellen somit eine obere Abschitzung dar. In Abbildung 3.27 ist das Er-
gebnis von jeweils 50 Monte-Carlo-Simulationen mit einem 12-Bit Pipeline
A/D-Wandler zu schen. Dieser A/D-Wandler wurde mit den Werten nach
Tabelle 3.7 fiir das Abtast- und Halteglied und nach Tabelle 3.8 fiir die er-
ste Pipeline Stufe parametrisiert. Bis zur flinften Stufe wird mit dem Faktor
v = /2 skaliert, dannach wird dieselbe Pipelinestufe verwendet. Man er-
kennt den Ubergang vom Kapazititsgleichlauffehler dominierten SINAD zu
dem vom Rauschen dominierten SINAD.



KAPITEL 3. DER PIPELINE A/D-WANDLER 67

A
66
4 A
E ] A
© 65 A
[m)] ]
< 64 —
Z .
%) ]
63
62 A
61 -
60
[ T &
0.01 0.1

Abbildung 3.27: 50 XSPICE-Monte-Carlo-Simulationen-WC-SINAD {iber
den Kapazitatsgleichlauffehler
(512-Punkt-FFT eines 99%-Full-Scale Signals (fs;, ~ 12M Hz und
Vindpp = 0.99V;p))

3.4.3 Einschwingfehler
Der relative Einschwingfehler ist gegeben durch [81]:

o ) =) .

Im Folgendem sei fsew, ¢, der fraktionale Gesamtanteil des nichtlinearen Ein-
schwingens an der Gesamteinschwingphase.
Fiir ein einpoliges System ist der relative Einschwingfehler:

1
B fslew,(bgTd)ijQL

Fiir die I-te k-Bit-MDAC-Stufe muss der N — ! k-Bit Rest-A /D-Wandler

l
auf *Lt einschwingen, dafiir sollte also e, < 9~ (N+1-321 ki) sein. Setzt man

dies oben ein, so ergibt sich mit 7 = w%:
T

. . e—ng(l—fslew,¢2)T¢2 X (389)

(1 - fslew,¢2)T¢2 (390>
(N +1 =5 ki) - in2 — In (Lensaton)’

T <

(N +1 =4 ki) - 12 = I (Fatew T, - 27 fET)

fCL >
g 27(1 - fslew,¢>2)T¢>2

(3.91)
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Auflésung in Bit | f; in MHz | Ty, in ns | fr in MHz
10 100 4.5 817
12 100 4.5 980
10 70 6.5 565
12 70 6.5 679

Tabelle 3.6: fr-Anforderungen fiir verschiedene Abtastraten
(25% von T, ist fiir das nichtlineare Einschwingen vorgesehen.)

und
(N +1-34E) - in2

fr > )
£-21(1 = fatewg:) T,
Handelt es sich jedoch um ein zweipoliges System, dann miissen fiir den

relativen Einschwingfehler wiederum drei Félle unterschieden werden.
1. Unterdampftes System nach Gleichung 4.24:

(3.92)

€ ~ — 1 6*5w0T¢2(1*fszew,¢>2)
Jstew, g Tp,w01 40
) :
(st (1 faonn)) + o5(Tiy (1= fans))) (399
2. Kritisch geddmpftes System nach Gleichung 4.28:
1
€~ — 1+ woTy, (1 — farew e~ w0 oy (1= Fstcw,p5) 3.94
fsleme@wle( 0o (1 = fotew,ps)) (3.94)

3. Uberdampftes System nach Gleichung 4.31:
1

€~ 6*5WOT¢2(1*fslew,¢2)
- —
J slew,¢22 o W14 10

)
(=
Das exponentielle Einschwingen kann jedoch als Abschétzung herangezogen

werden, da die Zweipoleinschwingzeit fiir einen Phasenrand 60° < ¢, < 70°
fiir die hier betrachteten Auflésungen kleiner ist.

Sinh’(wdT¢>2 (1 - fslew,(bQ)) + COSh’<wdT¢2 (1 - fslew,¢>2))> (395>

3.4.4 Kombinierte Fehler

Bisher wurden die Einfliisse des nichtvollstidndigen Einschwingens, der end-
lichen offenen Schleifenverstarkung und des Kapazitatsmissverhéltnisses ge-
trennt untersucht.
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Der Ausgangsspannungsfehler einer Stufe v, ; ist gegeben durch die Differenz
der Ausgangsspannung einer fehlerbehafteten Stufe und einer idealen Stufe.

!
Ve,i = (vout,d,i - vout,d,i) (396)

Der héchste Fehlerwert ergibt sich an der Schwelle v, 4, = ;%1—‘{

. Upe
Uref,d - (1 - 67—72‘) (1 - €A0’i) (1 - EC,Z) * 2B’L f7d

vai|vm,d,i:23i+1 " 9B+l
ACE
- (1 - E’ﬂi) (1 - EAO,i) (1 - C ) Uref,d
F
. Urefd
_231 . —22;};1 + Uref,d

Der Fehlerwert lésst sich fiir eine Schaltung nach Abb. 3.23a abschétzen zu

V2B — 1428 -1 ACE
) T 9B+1 +1 cr ) Uref.d-
(3.97)

Dieser Fehlerwert muss kleiner sein als %ULSB des N — 22:1 By, Bit Rest-

A /D-Wandlers

1
Ve < 5 (|€m'| + |€aq.,

2 Uref,d
Vei < TS S (3.98)
1 1 2B 1428 —1 ACE
m > (5 <|€m‘| + |€A07i|) + ‘ <— BT + 1) Cr
(3.99)
Diese Ungleichung ist erfiillt, wenn gilt:
! 3.100
S L -
! 3.101
S 10
und AC .
I (3.102)
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3.4.5 Thermisches Rauschen, Jitter und Quantisierungs-
rauschen
Das thermische Rauschen des 1.5 Bitpro Stufe Pipeline A /D-Wandlers kommt

im Wesentlichen, wenn die Referenzen rauscharm sind, von den Zwischenstu-
fenverstarkern.

n 2
—2 2 2 Vin,i

Vin~ = Vin,S&H T Uin,1~ T E — 3.103
! =2 HQ Gi—l ( )

Das gesamte eingangsbezogene Rauschen wird folgendermafsen verteilt

e 50% fiir das Abtast- und Halteglied und den ersten Zwischenstufenver-
starker

fiir den i-ten Zwischenstufenverstarker.

° 5(;%

Sinnvoll wére es, das Abtast- und Halteglied und den ersten Zwischenstufen-
verstarker zu vereinigen.

Nimmt man die stochastischen Fehlerquellen Jitter, thermisches Rauschen
und Quantisierungsrauschen zusammen, so ergibt sich folgendes SNR:

2
2 /1 + € 2 2Un rms\/§
SNR = —20l0910 $ (27Tfin7—jitter)2 + = ( 2N ) + <,27N> ) .

3
(3.104)

3.4.6 Einige XSPICE-Gesamtsystemsimulationen

Eine ereignisorientierte Systemsimulationsumgebung wurde in XSPICE im-
plementiert [25], um Informationen iiber die Anforderungen an die Unterele-
mente des Pipeline A/D-Wandlers zu erhalten. Andere Verwendungen sind
die Erstellung von Referenzdesigns und die Funktionalitétsiiberpriifung. Ge-
nauer wird auf diese Umgebung im Kapitel 4 eingegangen.

Im Folgendem wird nun untersucht, ob eine avisierte (hier z.B.: 12Bit-A /D-
Wandler in 90nm-CMOS mit 65dB SINAD und einen SFDR>70dB) Ge-
samtauflosung erreicht wird, wenn die Elemente die Parameter nach Tabelle
3.7 und 3.8 erfiillen. Des Weiteren wird davon ausgegangen, dass die Pipeline
Stufen bis zur fiinften Stufe mit dem Faktor 7o = /2 skaliert werden [19].
Dadurch verschlechtert sich der Kapazitatsgleichlauf um den Faktor /7¢
und das Rauschen steigt um denselben Faktor. Danach werden Pipelinestu-
fen mit denselben Fehlern eingesetzt. In Abbildung 3.28 erkennt man, dass
ein Kapazitatsmissverhéltnis von 0.1% nicht ausreichen wiirde, um den er-
forderlichen SFDR zu erreichen.
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Parameter | Wert

Ap 72dB

fr 400MHz
Slewrate 300 %
CS 2pF

Uout,min 0.3V
Uout,ma:c O 9V

v, 50uV
¢p 60
f¢>2 0.9

Tabelle 3.7: XSPICE-Parametersatz des Abtast- und Halte-Gliedes fiir einen
12 Bit 1.5 Bit pro Stufe Pipeline A/D-Wandler

Parameter Wert
Ay 90dB
fr 800MHz
Slewrate 600 %
Capacitor Mismatch | 0.1%
Cs+Crp 3pF
Vout,min 0.3V
Vout, maz 0.9V
02, 100uV
¢p 95
f¢2 0.4
Ucomp,of f set 20mV

Tabelle 3.8: XSPICE-Parametersatz der ersten Pipeline Stufe fiir einen 12
Bit 1.5 Bit pro Stufe Pipeline A/D-Wandler
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Abbildung 3.28: FFT von den XSPICE-Monte-Carlo-Simulationen mit einer
Standardabweichung von 0.1% fiir das Kapazitatsmissverhaltnis
(512-Punkt-FFT eines 99%-Full-Scale Signals (fs, ~ 12M Hz und
Vindpp = 0.99V;p))

Haben die Kapazititen ein Missverhéltnis von 0.013%, so zeigt die ENOB
eine nahezu gaussformige (Abb. 3.29) Verteilung um eine ENOB von 10.9 Bit
(SNDR =~ 68dB). Die Rauschanforderungen sind schwer zu erfiillen und hier
wegen der geringen Betriebsspannung (1.08V < Vpp < 1.32V: 10% Regler)
besonders hoch.
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. hist(enob(mcrun))

Anzahl

I | I | I | I

10.875 10.9375 11 ENOB[B|t]

Abbildung 3.29: Histogramm von der ENOB {iber XSPICE-Monte-Carlo-
Simulationen mit einer Standardabweichung von 0.013% fiir das Kapazitats-
missverhaltnis
(512-Punkt-FFT eines 99%-Full-Scale Signals (fs;, ~ 12M Hz und
Vin,dpp = 0.99Vp))



Kapitel 4

Systemsimulation

Die Systemsimulation ist unter anderem ein wichtiges Hilfsmittel, um die An-
forderungen an die Unterblécke des Pipeline A/D-Wandlers zu evaluieren,
Strukturen zu testen und Referenzdesigns zu verifizieren. Im Allgemeinen
ist es ebenfalls ntig, Monte-Carlo-Simulationen des Gesamt-A /D-Wandlers
auszufiihren, da dies i.d.R. auf der Schaltungsebene nur fiir die Unterblécke
ausgefiihrt wird. In den Cornersimulationen und in den klassischen Transient-
simulationen kommen Gleichlaufsfehler und das Rauschen nicht vor, daher
kann der Einfluss dieser Fehler nur unzureichend iiber diese Simulationen
verifiziert werden.

Schematische Zeichnungen unter der Verwendung dieser Systemsimulations-
blécke dienen zudem als Bibliothekselemente fiir die Systemreferenzdesigns.
In dieser Arbeit wurden unterschiedliche Systemsimulationsumgebungen mit
den fiir diese Arbeit relevanten Systemelementen erweitert.

Eine erhebliche Reduktion der Simulationszeit (siche Tab. 4.1) gelang durch
die Integration der Systemsimulationselemente in XSPICE [25] unter der Ver-
wendung eines ereignisorientierten Ansatzes. Die Wahl fiel hier auf XSPICE,
da hiermit eine Kosimulation mit Blocken auf Transistorebene und Blocken
auf einer hoher Abstraktionsebene (Filter, Integrierelemente usw.) ausgefiihrt
werden kann. Weiterhin konnen ereignisorientierte und zeitkontinuierliche
Elemente gemischt werden. Im Rahmen dieser Arbeit wurden iiber 100 neue
XSPICE-Systemsimulationselemente in der Programmiersprache C entwickelt
und in einen Spice-Simulator integriert, um ein vollstdndiges Systemsimula-
tionssystem fiir Pipeline- und ¥ A-A/D-Wandler, digitale Filter usw. aufzu-
bauen. Es kénnen nun auch verschiedene Architekturen eines Makros (hier
Pipeline A/D-Wandler) evaluiert werden. Dies wére auf der Bauelementebe-
ne nahezu unmoglich.

Die Parameter wurden so gewéahlt, dass sie in einem spéter beschriebenen
Syntheseprozess sinnvoll sind. Eine zu nahe Schaltungsbezogenheit der Blécke
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wurde oft vermieden, um die Simulationszeit nicht wesentlich zu erhohen.
Jedoch wurden die Blécke so gewéhlt, dass sie einen synthetisierbaren Funk-
tionsblock darstellen.

Simulator Rechenzeit
CPPSIM (Ts = 10ps) 5bs
XSPICE 7s
Verilog-A (spectre?™) mit CT-Elementen (ohne Rauschen) | 24min
Verilog-A (spectre”™) mit DT-Elementen 175s

Tabelle 4.1: Rechenzeit fiir die Systemsimulation eines DT-MASH-2-1 Sigma-
Delta-Modulators mit fg = 645 und 2'3 4+ 1000 Abtastzeitpunkten auf
einem Intel Core2Duo 1.8GHz Prozessor

Auflistung existierender ereignisorientierter XSPICE-
Systemsimulationsblocke:

Analog- und Mized-Signal Elemente

o MXk-Stufe (,,Discrete-time™-Verstiarkerstufe mit der Verstiarkung k €
N) nach Abb. 3.9 und 3.10 (Typ 1 und Typ 0) mit Einschwingverhalten,
Offset des Operationsverstarkers, thermischen Rauschen des Operati-
onsverstéarkers, kT /C-Rauschen, endlicher offenen Schleifenverstarkung
des Operationsverstirkers usw.

Getaktete und ungetaktete Komparatoren mit Offset und Verzoge-
rungszeit

Getaktete und ungetaktete Differenz-Differenz-Komparatoren mit Off-
set und Verzogerungszeit

1.5 Bit-A/D-Wandler mit Offset und Verzogerungszeit

1.5 Bit D/A-Wandler mit Offset und Verzégerungszeit

DT-Integrator mit Einschwingverhalten, Offset des Operationsverstér-
kers, thermischem Rauschen des Operationsverstérkers, kT /C-Rauschen,
endlicher offener Schleifenverstarkung des Operationsverstarkers usw.
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Signalquellen
e Verjitterte Taktquelle
e Rauschquellen
Digitalelemente
e Digitalelemente wie NAND, NOR und D-FF

e 1n-Bit Integer-Elemente (Delay, Addition, Subtraktion und Multiplika-
tion), um digitale Filter usw. aufzubauen

4.1 Zeitkontinuierliche Makromodelle

Im Folgenden wird auf die klassische Spice-Makromodellierung eingegangen,
da man oft den Programmieraufwand fiir die Systemelemente nicht aufbrin-
gen kann. Eine erste Version des Referenzdesigns kann auch hiermit erfolgen.
Der Operationsverstiarker oder der OTA wird wie in [73] modelliert. Das
Makromodell besteht aus verschiedenen Untermodellen, um den Frequenz-
gang, die Frequenzkompensation, das CMRR, die Slewrate usw. zu mo-
dellieren. In Abbildung 4.1 und 4.3 ist z.B. dargestellt, wie mit SPICE-
Makromodellen das Zweipolfrequenzverhalten beziehungsweise die Slewrate
fiir einen Operationsverstiarker modelliert werden kann. Zusammengenom-
men modellieren diese Makromodelle unter anderem das Zweipoleinschwing-
verhalten, den Offset, die Leerlaufverstarkung, nichtlineares Einschwingen,
die Ausgangsspannungslimitierung, die Slewrate, die Eingangskapazititen
und in der Kleinsignal-Rauschsimulation das thermische Rauschen und das
1/f-Rauschen. In diesem Makromodell werden jedoch nicht das PSRR, nicht
das Frequenzverhalten der Common-Mode-Feedback-Schaltung und im Zeit-
bereich nicht das Rauschen beriicksichtigt.

In Abbildung 4.1 ist die Makromodellierung des Zweipolverhaltens zu
sehen [6]. Die Leerlaufverstarkung ist Ay = gmin - R1 * gma - R2 und ve =
Ao WinpVinm)_ Doy Phasenrand ist o ~ = — arctan (LJ—;) Mit den Para-

(+5) (55) ’

metern Transitfrequenz fr = £E, Leerlaufverstirkung Ay, und Phasenrand
¢y kann, wenn man G, in = gm2 = R% =1und R; = ALO setzt, die Kapa-
zitdten C und C5 berechnen, die das Verhalten des zweipoligen Verstérkers

nachbilden: 1

" 21 fr - tan(du)

Gy
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1
Cy =
on - frJ1+ %
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Abbildung 4.1: Makromodellierung der Pole bei einem Operationsverstérker

Fiir einen typischen zweistufigen Operationsverstarker/OTA ohne externe re-
sistive Last ist Cy die Lastkapazitat, unter der dieser Phasenrand simuliert

oder bestimmt wurde.

Vdd vdd Vvdd

Abbildung 4.2: Illustration der Slewrate

vdd

T

\S=-l _/C
o L

In Abb. 4.2 ist dargestellt, wie es zu einem nichtlinearen Einschwingen kom-
men kann. Ist der Eingangssprung zu hoch, so kann einer der beiden Ein-
gangstransistoren abgeschniirt werden. In einem Pfad flieft dann der Ge-
samtstrom I, = Iy, damit wird die Lastkapazitdt entweder aufgeladen
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oder entladen. Die Ausgangssteigung ist in diesem Falle SR := |S| = |é—(;|

Abbildung 4.3: Makromodellierung der Slewrate

Die Modellierung der unteren und oberen Ausgangsspannungsgrenzen und
der Slewrate wird durch eine Schaltung nach Abbildung 4.3 erreicht. Ist
I, < Imee und Vioymin < Vi < Voutmas, dann ist Ic = I,. D3 leitet so-
lange wie V, < Vioutmae ist. Ist Vi = Voutmaa, dann ist 1o = 0. Wiirde 1, den
Wert von e (Imaz = C' - SR) libersteigen, dann garantiert der vordere Teil
der Schaltung, dass Ic = I, — Ip1 = e ist (Ip1 = I — ez )-

Die meisten der in dieser Arbeit verwendeten Operationsverstéarker und OTAs
sind voll-differentieller Natur. Ein differentieller Ausgang kann mit einer
Schaltung nach Abbildung 4.4 modelliert werden, wihrend alles Innere ,,Single-
Ended” modelliert werden kann.

Fiir noch weitergehende Informationen wird auf die Referenzen [73| und [76]
verwiesen. Es sei noch erwéhnt, dass bei Schaltungen mit geschalteten Kapa-
zitdten und einem zweistufigen Operationsverstiarker die totale Lastkapazitéit
in der Haltephase gut abgeschétzt werden sollte, da der zweite Pol mit dem
Lastelement gebildet wird und eine hohere Lastkapazitit das System unsta-
bil machen konnte.
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L
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Abbildung 4.4: Makromodellierung des differentiellen Ausgangs

cm,in

Vmp o1 H 'ovoutp
Eingangs- Slewrate- Ausgangs-
v schaltung schaltung schaltung .
6 outm
Eingangskapazitat, Slewrate und v
Rauschen Ausgangslimitierung om
Verstarkung und Single-ended-to-differentiell
Frequenzverhalten CMRR
(beim Operationsverstarker) OTA-Verhalten

Abbildung 4.5: Prinzipskizze der Makromodellierung des Operationsverstér-
kers/OTAs

Simulationen mit Makromodellen sind weit verbreitet, fithren jedoch nicht zu
einer erheblichen Reduktion der Simulationszeiten. In Kapitel 3.3.2 werden
Makromodelle von Operationsverstarkern eingesetzt, um SC-Schaltungen zu
verifizieren.

4.2 Quasizeitkontinuierliche Systemsimulation
mit CPPSIM

In dieser Arbeit soll noch ein weiteres Verfahren fiir die Systemsimulation er-
wahnt werden, das zwar in dieser Arbeit noch wenig eingesetzt wurde, aber
Systemsimulationen erlaubt, mit denen deutlich mehr Fehlereffekte, wie das
thermische und das 1/f-Rauschen, mitsimuliert werden kénnen.

Dass das thermische Rauschen und das 1/f-Rauschen in der Transient-System-
Simulation mit dem zeitkontinuierlichen Makromodellen iiblicherweise nicht
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mitsimuliert wird, ist insoweit problematisch, da es in einigen Systemen den
limitierenden Faktor darstellt. Einige Spice-Simulatoren kénnen inzwischen
Transient-Noise-Simulationen ausfiithren, wodurch zusétzliche Zielparameter
(z.B. SNR) durch Simulation und nicht durch Abschétzung bestimmt werden
konnen. Bei diesen Simulationen steigt die Simulationszeit jedoch immens
an.
Eine Herangehensweise, um diesem Problem in einer Systemsimulation zu
begegnen, ist in [71] beschrieben. Hier wird mit dquidistanten Zeitschritten
und ohne Knotenanalyse simuliert. In diesem Artikel wird jedoch dieses Ver-
fahren nur fiir (fraktionale) PLL-DLL-CDR-Schaltungen eingesetzt. Daher
war es fraglich, ob die Amplituden- und Frequenzgenauigkeit hoch genug fiir
die Simulation von A/D-Wandlern ist. Bei dieser Art der Simulation miis-
sen viele Faktoren (Ausfithrungsreihenfolge, Art des Knotens, Aliasing usw.)
beriicksichtigt werden. Fiir diese Simulationsumgebung wurden im Rahmen
dieser Arbeit wichtige Bauelemente in C++ beschrieben und ein Umwandler
implementiert, der eine schematische Zeichnung nach C++ umsetzt.
In CPPSIM werden lineare zeitinvariante CT-Filter iiber die Bilineartrans-
formation [55, 47 in ihr pseudozeitdiskretes Aquivalent umgewandelt. Dabei
wird die Stabilitat und die Ordnung erhalten. Die Bilineartransformation hat
im Gegensatz zur Impulsinvarianztransformation [55] den Vorteil, dass auch
fiir nicht bandlimitierte Signale kein Aliasing stattfindet. Damit muss nicht
jedes Signal bandlimitiert werden. Beide Verfahren sind jedoch oft gleichwer-
tig mit ihren eigenen Vor- und Nachteilen [55]. Bei der Bilineartransformation
wird die Frequenzachse verformt (frequency warping) [47]. Dies ist auch die
Ursache fiir das fehlende Aliasing. Man kann das Signal auf der Frequenz-
achse auch vorverzerren, um dieses Problem vollstdndig zu vermeiden. Dies
wird jedoch, wegen der hoheren Rechenzeit und den dennoch geringen Feh-
lern, nicht ausgefiihrt. Die Frequenzachse transformiert sich aus der s-Ebene
(s = jw,) in die z-Ebene (w) tiber

) . (4.1)

Fiir die Simulationszeitschritte Ts = fi bei der Simulation eines Tiefpassfil-

w
a =2 fo-t
w f an(Z-fS

ters 2. Ordnung (Bilineartransformation der CT-Version) mit der Frequenz-
bandbreite fy sollte nach [71] gelten:

1
forTs < 155 (4.2)

Es ist ] 5
tan(zr) = v+ —2* + —a2°... |z| < g

3 B (4.3)
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Mit tan(z) ~ x + $2* (fiir kleine x) gilt

. 4
w—z1+§-w2f§-Tf. (4.4)
w ~————

dw=~0.13%

Alle Zeitkonstanten haben diesen relativen Fehler und dieser Fehler wird
abhéngig von der Filterfunktion zu einem Amplitudenfehler transformiert.
Nimmt man ein Tiefpasssystem zweiter Ordnung (siehe Kap. 4.3.1) an, dann
kann man folgenden relativen Amplitudenfehler (§A der Einhiillenden) grob

abschatzen:
675-w0-(1+5w)-t

AT — ———— =1 — e, (4.5)

6—5~w0-t

Fiir 14 Zeitkonstanten (nach Kap. 4.3.1: 7 ~ ﬁ) ist der Fehler kleiner 2%.
Den absoluten Amplitudenfehler kann man vernachléssigen, da die Amplitu-
de abklingt.

In Abbildung 4.6 ist eine Simulation zu sehen. Man erkennt die Einschwing-
vorgénge a) und das Rauschen b). Da die Fehlergrofen in gleicher Weise wie
in der ereignisorientierten Simulation implementiert sind, erhélt man die glei-
chen Ergebnisse jedoch bei 5 bis 10facher Simulationszeit. Da man hier die
Verldufe besser beobachten kann und auch zeitkontinuierliche und gemischt
zeitkontinierliche und zeitdiskrete Systeme simuliert werden kénnen, ist eine
Implementierung durchaus sinnvoll. Ein weiterer Vorteil ist, dass die Diffe-
rentialgleichungen nicht bis in den Zeitbereich geldst werden miissen und man
mit Transferfunktionen arbeiten kann.

Da die XSPICE-Implementierung in C und die CPPSim-Implementierung
in C++ erfolgt, ist ein Transfer denkbar einfach. Es wurden alle Elemente
implementiert, die auch im XSPICE-Simulator vorkommen. Fehler die durch
die Ausfiithrungsreihenfolge entstehen konnten wurden verringert, indem auch
viele Verzogerungen nachgebildet wurden.

4.3 Ereignisorientierte Simulation

Eine erhebliche Reduktion des Simulationszeitaufwandes erreicht man, wenn
man zeitdiskrete Simulationsblocke auf Bauelementebene durch ihr ereignis-
orientiertes Aquivalent ersetzen kann. Die Ergebnisse miissen fiir diesen Block
nun nur noch zu gegebenen Zeitpunkten sowie mit einem wesentlich einfache-
ren Algorithmus und ohne interne Knoten berechnet werden. Im Gegensatz
zur Simulation auf Bauelementebene miissen in dieser Ebene jedoch die we-
sentlichen Fehlerquellen analytisch betrachtet werden.
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Abbildung 4.6: CPPSIM-Simulation eines Abtast- und Haltegliedes
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Fiir die Ubergéinge zeitkontinuierlich—zeitdiskret und zeitdiskret—zeitkonti-
nuierlich miissen Briickenelemente verwendet werden. Als Ereignisse werden
bei einem Zweiphasensystem (siche Abb. 4.7) die 0—1- und 1—0-Flanken
der Takte ¢ und ¢, ausgewéhlt. Eine oft in dieser Arbeit benutzte Vereinfa-
chung fiir die Erstellung der ereignisorientierten Systemsimulationselemente
ist o = ¢;. Beide Phasen miissen bei gemischten analogen und zeitdiskre-
ten Elementen und bei Blocken, die mit unterschiedlichen Phasen angesteuert
werden, dennoch existieren. Es kann nur so garantiert werden, dass bei hinter-
einander geschalteten getakteten Elementen die Ausgangswerte zuverléssig
vom folgenden Element am Eingang iibernommen werden, da die Zeitphase
¢5 innerhalb von ¢, liegt. Auf die Synchronitét innerhalb und zwischen den
Blocken muss im Speziellem geachtet werden, da die gesamte Taktphase in ei-
nem Punkt zusammengefasst wird und entsprechende Ubertragungswerte zu
diesem Zeitpunkt auch anliegen miissen. Dabei kann es dann zu Abweichun-
gen, der hier vorliegenden zeitlichen Signalverldufe zu denen auf der Bauele-
mentebene kommen. Um von der Schaltung auf der Systemsimulationsebene
leicht zu einer moglichen Implementierung zu kommen, werden auch die Takt-
signale ¢} und ¢, der Ereignisliste hinzugefiigt. Dies erhoht nicht wesentlich
die Simulationszeit, da die meisten zeitdiskreten Simulationselemente nur zu
einer gewissen vordefinierten Taktflanke ausgefiihrt werden.

4.3.1 Modellierung des zeitdiskreten SC-Verstarkers

War es bei den zeitkontinuierlichen Makromodellen noch ausreichend, die
Verhaltensbeschreibung aus Spice-Teilelementen zusammenzustellen, muss
fiir die Erstellung von zeitdiskreten SC-Kodemodellen das Verhalten mathe-
matisch beschrieben werden, da hier keine impliziten Integrationsmethoden
zur Losung, des durch Knotenanalyse erhaltenen Gleichungssystems verwen-
det werden. In den Kapiteln 3.3.2 und 3.4.2 wurden bereits die reale pseu-
dostatische Nominalverstirkung G,.,, der Einfluss des Kapazitdtsmissver-
héltnisses und fiir einen einpoligen Verstérker das Einschwingverhalten be-
stimmt. Diese Berechnungen werden hier bis auf das Einschwingverhalten
iibernommen und das Einschwingverhalten neu bestimmt. Die differentiellen
Signale des SC-Verstéarkers werden auf Einzelsignale abgebildet und es gel-
te Vi, = in,d — ‘/in-i- — Vin- und Vout = V;Jut,d = V;Jut-i- — Vout—- Somit gllt
riickfiihrend mit einer vorgegebenen Ausgangsgleichtaktspannung V, cas:

V;Jut
2

‘/out—l— - ‘/O7CM

und




KAPITEL 4. SYSTEMSIMULATION 84

Mit einer Zufallszahlengeneratorfunktion 7, die Zufallszahlen in einer Nor-
malverteilung (Standardabweichung=1) erzeugt, kann jede einzelne Kapazi-
téat in ihrer Zufallsverteilung bestimmt werden.

Cp=Cr+ T2l N O -1() (4.6)
’ 1pF
Cs=Co+oac) - Cs () (4.7)

Nun koénnen die Kennwerte aus dem Kap. 3.3.2 bestimmt werden. Im Folgen-
den soll fiir die Modellierung eines Einschwingvorganges mit einem einpoli-
gen Vorwartsglied das Zeitverhalten ermittelt werden. Fiir das Einschwingen
steht die Haltephase ¢o (Abb. 4.7) zur Verfligung.

/N : : :
——==- ji————--- 4
| i |
¢l : [ :
I ! I
1 ! 1 >
: nT :
N ; ;
___"I: .f______"l:
11 I : I
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([)2 I I ::
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1 [ N >
nT+0.5T t

Abbildung 4.7: Taktregime

In der Systemsimulation kommt ¢1 nicht vor. Die Werte sind nur in den
Taktphasen Ty, und Tj, giiltig und dndern sich nur an den Flanken der je-
weiligen Takte. Besitzt das System keinen durch eine Slewrate begrenzten
Einschwinganteil, so kann die Ausgangsspannung einfach bestimmt werden:

T¢2

1
Vit (nT + 5T> — V(0T - Gyeat - (1 - e—T> . (4.8)
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Besitzt das System eine Slewrate und ist die Steigung des durch ein rein li-
neares System bedingtes Einschwingen grofier als die Slewrate, so besitzt der
Einschwingvorgang einen Slewrate-bedingten Zeitanteil. Nach [90] kann man
aus der Bedingung, dass das nichtlineare und lineare Einschwingen stetig
ineinander iibergehen muss, die durch die Slewrate bedingte Zeit am Ein-
schwingvorgang abschétzen:

2 Vin(nT) = Vin (nT = %

)

|SR| Tslew = Greal'

: —V _T
b e 2 V’"(”TTSR“/’" (nr-3)| T (4.10)

Ob ein Slewrate-bedingter Zeitanteil vorliegt, kann durch ¢4, > 0 gepriift
werden. Sollte jedoch tge,, < 0 sein, muss tge, = 0 und SR = V;,,(nT) - Greq -
7! gesetzt werden. Fiir die hier verwendete Struktur gilt Vj, (nT — %) =0.
In der Zeitspanne tg.,, ist:

Via(t) = sgn(Vin(nT)) - |SR| - <t T - %T) | (4.11)

Fiir den anschliefsenden Zeitbereich gilt dann:

‘SR| - T _t—nT—%T—tSlew
Veout(t) = Vi, (NT) - Grear | 1 — - ) 4.12
t( ) (TL ) l ( |‘/Zn(7’LT)| . Greale ( )
Sollte Ty, < tgew sein, muss nur Gl. 4.11 herangezogen werden. Im anderen
Falle benotigt man GI. 4.12.

Dynamisches Verhalten unter der Verwendung zweipoliger Verstér-
ker

Ein realer Operationsverstiarker besitzt jedoch nicht zu vernachlassigende
nicht-dominierende Pole und eventuell zusétzliche Nullstellen. Fiir die Sy-
stemsimulation wird des Weiteren nur noch ein Zweipolsystem mit einem
reellem Riickkopplungsnetzwerk [6, 90, 22| untersucht. In [6] wird dieses Sy-
stem ohne nichtlineares Einschwingverhalten und in [90, 22| mit einer nicht-
stetigen Losung oder unvollstdandig beschrieben.

Im Folgenden wird die Grofe ®p = Arg(—A(jwoas)) (Phasenabstand zu -
180° des Vorwirtsgliedes bei wygp) als Systemsimulationsgrofe hinzugefiigt,
Gleichung 4.12 modifiziert und ¢, neu ermittelt. Im Folgenden seien w; und
wy die Pole des Vorwiartsgliedes und ws > w;. Es reicht jedoch fiir die Rech-
nung wogp = 27 foap (0-dB Kreisfrequenz des Vorwértsgliedes) und A, (Leer-
laufverstarkung des Vorwértsgliedes) zusétzlich zu kennen. Die Kennwerte
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Ag, Pp und wpgp lassen sich aus einer AC-Simulation des Vorwértsgliedes
(z.B. Operationsverstiarker) mit der zugehorigen Last und am entsprechen-
den Arbeitspunkt bestimmen.

180° 2
dp =90° — ~tan~! <w0dB) = Wy = 7:5;%653@ ) (4.13)
m Wa tan <71800 D )
WodB ™
= /14 tan? (— - ) 4.14
w1 1, \/ + tan 5 D (4.14)

Das Vorwiartsglied wird in zwei einpolige Elemente (Abb. 4.8) aufgeteilt,
dessen Ubertragungsfunktion ist

AI,O : A2,0
A+ -0+

w1 w2

A(s) = (4.15)

Die Leerlaufverstarkung des Vorwértspfades Ay ist A; - Agy.

X 5> Ha 0 PO Vo

f((pl/z )

Abbildung 4.8: Kleinsignalbetrachtung der zweistufigen Verstérkerstufe mit
Riickkopplung

Betrachtet man den Slewrate-bedingten Zeitbereich, so kann der Ausgangs-
spannungsverlauf im Zeitbereich und die Bedingungen dafiir aus den Berech-
nungen fiir ein einpoliges System {ibernommen werden. Sollte jedoch ., < 0
sein, muss auch hier im folgenden SR = Vj,(nT) - Gyea - woap gesetzt werden.

Es gilt weiterhin, dass tge, = Greal‘g/g‘("m — wlle ist. Die Kleinsignaliibertra-
gungsfunktion des Gesamtverstarkers ist:
0) - w? 0
g(s) - 2g( t)uo - 2~ &2 ggé) ) (416)
sTHsg tws  mtostl
0
Wy = \/wlng(l + £ Ao) (417)
1 141
0= =L (4.18)

_5\/ (141 - Ap)

wWiw2
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Oben wurde vorausgesetzt, dass w; < wo ist, somit lasst sich § ndhern zu

1 W2
o~ 5\/ oLt Ay (4.19)

Die Polstellen der Ubertragungsfunktion des Gesamtverstirkers liegen bei

8172 == —5&)0 + WoV 52 — 1. (420)
Seinun t* =t —nTl — %T — tgew. Unter dem komplexen Losungsansatz

— ; _52¢% —3 _§24*
e éwo(A_esz\/l 62t +B€ iwoV 1 5t)

werden im Folgenden drei Félle unterschieden und deren Losung im Zeitbe-
reich aufgelistet. Des Weiteren wird davon ausgegangen, dass die Losungs-
funktion mindestens einmal stetig differenzierbar ist.

V(1 = 0) = Vi (t* = 0) (4.21)
d slew (px __ o d lin/gx
SV = 0) = Svin =0) (4.22)

1. Unterddmpftes System(0 < § < 1)

wqg = woeV' 1 — 42 (4.23)

B ISR| ~Swot*
Vour(t) = V; (néT) +Great - El " CregWVin (0T Ao " (4.24)
(msm(wdt ) + cos(wqt™)))

Fiir die Erstellung einer stetig differenzierbaren Losung fiithren wir ¢
ein und erhalten

=V . . _ |SR| —dwot™
‘/out(t) - ‘/Zn(nT) Greal (]- Sin(w)Greal‘Vin(NTﬂwlee 0 <425>

sin(wgt™ +1)).

Setzt man die Funktionswerte und die ersten Ableitungen der Funktion
Vout () zu beiden Seiten von tg.,, gleich, kann tg,, (zur Verifikation)
und v bestimmt werden:

—~ Greal“/in (nT)‘ 1

Fotows A - 4.26
: ‘SR| w1A0 ( )

)
1
NiEre

(4.27)

Y =m—tan"
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2. Kritisch geddmpftes System(d = 1)

[SR[(1 + wot”)
Greal | ‘/m<nT> |M1A0
Greal“/;n (TLT)| 1

tolew = — 4.29
! |SR| wle ( )

%ut(t) = %n(nT)Greal<1 - e*&)ot*) (428>

3. Uberddmpftes System(d > 1)

wyg = woeVZ—1 (4.30)

_ ISR|
Vour(t) = Vin(nT) - Grear - (1 — B A cad Vin WV
1 —wo (0— —1)t*
(Gv=pe v (4.31)
- 1 e—wo(6+\/62—1)t*))
(O+/37—1)
Wie beim unterdampftem System lasst sich nun Gleichung 4.31 anders
darstellen
_ |SR| —dwot*
‘/OUt(t) o ‘/ln(nT) ’ Greal ' (1 o Greal|‘/'Ln(nT)‘w1A0'3inh(w)e " (432)
sinh(wqt* + 1))
Es lassen sich die fehlenden Werte (¢4, und 1) bestimmen:
GT@CL ‘/th T 1

t ~ — .
slew |SR| WlAO

Leider lasst sich in diesem Fall fiir ¢/ keine analytische Losung finden,
aber naherungsweise gilt:

L+ V2 ) . (4.34)

In Abbildung 4.9 ist das unterschiedliche Einschwingverhalten in Abhéngig-
keit von ®p und vom Riickkopplungsfaktor (f) dargestellt.

Man erkennt, dass der Ubergang zwischen nichtlinearen und linearen Ein-
schwingen stetig und stetig differenzierbar ist. Die Abbildung zeigt zudem,
dass man den Phasenrand (phase margin) des Gesamtsystems (®;, = Arg(—f(j-
w§ip) A wlip)) mit w§ s = 0dB-Kreisfrequenz des Gesamtsystems) berech-
nen muss, um Aussagen iiber die Einschwingzeit und die Stabilitdt treffen
zu konnen. So garantiert, bei einem Riickkopplungsfaktor von 1, &, = 70°

in der dargestellten Auswahl die kiirzeste Einschwingzeit (z.B. auf 12 Bit),
wahrend jedoch bei f=0.5 & = 60° sinnvoller ist, da das Gesamtsystem bei
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~ i Bp=50°,f=1
R L Do=60" =1
' \ = 0p=70°,f=1

{ = 0p=50",{=0.5

— 00=60",{=0.5

NEESES —p=70",{=0.5

Vout/V

500m—

t/s

Abbildung 4.9: Einschwingen eines zweipoligen Verstéarkers
(Vin =1V, Grewr = 1, SR = 1000 - 106¥ und A, = 8000)

®p = 70° nun tiberdampft reagiert.

Der Phasenrand ®,; lédsst sich ohne weiteres aus dem Dampfungsfaktor o
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bestimmen G
180°
dpr = 90° — -tmzl<f%§> (4.35)
s W9
180° 1
= Oy = 90° — -tan—1< ). (4.36)
T 2&AM&+1+2W

Die Herleitung findet sich in [6].

(I)D f (I)M

50° | 0.5 | 65.75°
60° | 0.5 | 73.87°
70° 1 0.5 | 80.21°

Tabelle 4.2: Phasenrand(®,,) eines zweipoligen Systems in Abhéngigkeit vom
Riickkopplungsfaktor(f) und des Phasenrandes des Vorwértsgliedes (®p) mit
Ag = 80dB in einer f=1 Konfiguration

Man kann somit den Operationsverstéirker in einer Simulationskonfiguration
mit f=1 gestalten und den Phasenrand der Zielschaltung nach Gleichung 4.36
bestimmen. Es muss jedoch getrennt auf die Gleichtaktschleife und eventuel-
le Zuriicksetzphasen geachtet werden, in denen der Riickkopplungsfaktor in
der Zielkonfiguration in der Regel nahe eins ist. Durch das Zuschalten von
einer Kapazitit zu der Kompensationskapazitit kann auch fiir diese Phasen
das System stabil gehalten werden. Es ist jedoch immer sinnvoll die Sprung-
antworten der Zielschaltung unter den moglichen Lastkonditionen und Eck-
bedingungen(Corners) zu simulieren, um die Stabilitdt zu garantieren. Im
Pipeline A/D-Wandler wurde dieser nicht unity-gain-stabile Operationsver-
starker fir die MXk(k=2,4,8,...)-Stufen eingesetzt, da fiir diese f<0.5 ist.

Nachbildung des Rauschen der SC-Verstirkerstufe

Nach Gl. 3.37 und GIl. 3.39 mischt sich das thermische Rauschen in SC-
Verstéarkern und SC-Abtast- und Haltegliedern in der Regel in Pipeline A /D-
Wandlern nahezu vollstéandig ins Nutzband. Das differentielle Ausgangsrau-
schen der Stufe wird iiber die Rauschverstirkung % und einen Gausszufalls-
zahlengenerator 7(t, dt) mit dem Erneuerungsintervall dt abgeschétzt. In der
Phase ¢, wird das Eingangssignal nur passiv auf C's + Cr abgetastet, wah-
rend in der Phase ¢ dieses Rauschen in Kombination mit dem Rauschen des
Operationsverstarkers (Spektrale Rauschleistungsdichte am Eingang S;(f)
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und total integrierte Rauschspannung am Ausgang v, neise(f)) auf den Aus-
gang abgebildet. ¢y stellt in einer Kette die Abtastphase fiir die néchste
SC-Verstarkerstufe dar. Die Schalter werden so dimensioniert, dass sie kei-
nen groken Rauschanteil haben. Das 1/f-Rauschen kann in der Regel gegen-
iiber dem thermischen Rauschen ebenfalls vernachléssigt werden, da die Ope-
rationsverstarker, die hier Verwendung finden sollen, eine hohe Bandbreite
haben. Die Kleinsignaliibertragungsfunktion des verwendeten Operationsver-
stérkers mit Feedback zur Phase (¢2) ist durch G, (f) gegeben.

'Uo,noise(t) ~ \//OOO 'Ug,noise(f)df : n(tv dt) (437)

k
Vo,noise(t) ~ $ (i’stp - 2+/ )-G3,(f)- df) -n(t,dt).  (4.38)

Oft wird die Rauschbandbreite des Operationsverstérkers (BW,,) und die
eingangsbezogene spektrale Rauschleistungsdichte des Operationsverstéarkers
(z.B. S;|imm-) an einem Punkt verwendet.

2-kg-T
o.noise(l) = —_— i L-BW, | -£71.n(t,dt 4.39
(1) Mcﬁcﬁs'wff )ortanen

Eine weitergehende Betrachtung erfolgt in Kapitel 3.3.2.

4.3.2 Simulation komplexer Systeme im Zeitdiskreten

Die Umsetzung von komplexen Blocken in ihr zeitdiskretes Aquivalent, wie
beispielsweise ein Pipeline A/D-Wandler auf Systemebene, wird im Folgen-
dem kurz beschrieben. Er enthélt am Eingang ein dem Abtast- und Hal-
teglied aquivalentes Briickenelement mit einem modellierten Einschwingver-
halten und thermischen Rauschen. Dieses Briickenelement wandelt ein zeit-
kontinuierliches Analogsignal in ein zeitdiskretes Signal mit reellem Werte-
bereich um.

Auch die Taktsignale ¢; und ¢, miissen aus dem Zeitkontinuierlichen in das
Zeitdiskrete mit digitalem Wertebereich gewandelt werden.

Die Pipeline Stufe ist in Abb. 4.11 a) skizziert und enthélt nur zeitdiskrete
Elemente.

Jede Pipeline Stufe i wandelt das eingehende zeitdiskrete Signal in m;-Bit
pro Stufe mit abwechselnden Taktphasen (¢; und ¢,). Je nach Redundanz
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Stufe Nr. 0
Briickenelement " -
(Analog kontinuierlich->Zeitdiskret) Pipeline-Stufe Nr. 1 Pipeline-Stufe Nr. n-1
\YA
n % > Restﬁuba/IVD-
- ) andler
Einschwing-
vorgangselement | VT€f B
@ m, m
Q
% . ¢ Digitale Fehlerkorrektur und digitale Verzégerungselemente
k
Q ]
- % ’ Uberlauf Unterlauf

Abbildung 4.10: Pipeline A /D-Wandler auf Systemebene

kann m; > m,; sein. Der Sub-A/D-Wandler wird klassisch iiber eine Kom-
paratorbank realisiert. Hierfiir wurde ein zeitdiskretes Komparatormodell er-
stellt. Der Sub-D/A-Wandler wird hier iiber eine einfache Kombination aus
zeitdiskreten Digital-, Real’-Briicken und einem Additionselement realisiert.
Zu erwiahnen ist, dass in XSPICE im Zeitdiskretem kein Additionselement
notig ist, da die Knotenverbindung automatisch diese Funktion erfiillt. Die
XSPICE-Implementation wurde so realitdtsnah wie moglich erstellt. Da ei-
ne zeitdiskrete Beschreibung gewihlt wurde, wurden auch die Fehlerquellen
(z.B. Offsets und Verzogerungszeit) ereignisorientiert implementiert. Die je-
weiligen Offsets und Kapazitdtsmissverhaltnisse werden zudem iiber einen
Gaufszufallszahlengenerator bestimmt. Auf diese Weise sind dann ,Monte-
Carlo”-Simulationen moglich. Eine XSPICE-Implementation einer 1.5-Bit Pi-
peline Stufe ist in Abb. 4.11 b) dargestellt. Fiir die 1.5-Bit und 2.5-Bit
Versionen der Sub-A/D-Wandler und Sub-D/A-Wandler wurde eine direk-
te XSPICE-Implementation unter Beriicksichtigung der Fehlerquellen einer
moglichen realen Implementation gewédhlt. Das Prinzip des Pipeline A /D-
Wandlers wurde bereits in Kapitel 2 beschrieben. In Abbildung 4.14 ist
an dieser Stelle ein Testvehikel dargestellt, dass impementiert wurde, um
dort den Einfluss der unterschiedlichen Fehlerquellen zu untersuchen oder
die analytischen Betrachtungen zu verifizieren. Die XSpice-Implementierung
eignet sich auch gut, um die Funktionalitit einer angedachten Struktur zu
iiberpriifen. So kann im Vorhinein untersucht werden, ob gewisse Schwellen
und Referenzspannungen richtig gewéhlt wurden. In den Abbildungen 4.12
und 4.13 werden einige Simulationsausgangssignale dargestellt. Auf der Basis
einer XSPICE-Implementierung eines N-Bit-A /D-Wandlers kann eine FFT
vom digitalen N-Bit Ausgangssignal ausgefiithrt und so Kennwerte wie SNR,
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Einschwingvorgangs-
element

Vin @ G=2m‘ Vout
Q
Yref Vn‘ef Zwischenstufenverstarker
A m’ D
D A
bl
) D Dpy
a :
MX2-Stufe
) 2
vine © ol 3 {> voutp
nT7 =<_] vem
vinm Do {> voutm
) Sub- J
5 DIA
40— |
vrefp D——m @ A QH%
vrefm [D—s—tn =
0
b)
Parameter Wert
gain 2
Ao 72dB
fr 200MHz
Slewrate 100 %
Capacitor Mismatch oac 0.1%
C) Cs+ Cp 4pF
Vout,min 0.3V
Uout,ma:c 09\/
\/UiQn,tot 1OOMV
¢p 55
Fn 0.45
Ucomp,of fset 100mV
Vopamp,of fset 20mV

Abbildung 4.11: Pipeline Stufe a), b) die 1.5-Bit XSPICE-Implementation
und c¢) deren Parametersatz
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SFDR, THD und SINAD bestimmt werden.

00000

ng der S&H-Stufe [V]
N

00000

94

00000

rsten Stufe [V]
N

nnung der e

Ausgangsspa

0 ' 500n '
b) Zeit/s

Abbildung 4.12: XSPICE-Simulation eines 12-Bit Pipeline A/D-Wandlers

mit 1.5 Bit pro Stufe

Dargestellte differentielle Ausgangssignale: a) S&H und b) 1.Pipeline Stufe
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voutd_p2

200m—

200m

Ausgangsspannung der zweiten Stufe [V]

T T T
0 500n ) 1u
Zeitls

53
~—

vdac
400m

200m

200m o

400m -

D/A-gewandeltes Digitalausgangssignal [V]

. - .
b) Zeitl/s

Abbildung 4.13: XSPICE-Simulation eines 12-Bit Pipeline A/D-Wandlers
mit 1.5Bit pro Stufe
Dargestellte differentielle Ausgangssignale: a) 2.Pipeline Stufe und b)
D/A-Wandler-Ausgang zur FFT-Bestimmung
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Abbildung 4.14: XSPICE-Implementation eines 12-Bit Pipeline A /D-
Wandlers



Kapitel 5

Analoge Schaltungen und deren
Synthese

5.1 Einleitung

Nachdem mit den im vorhergehenden Kapitel dargestellten Elementen ein
komplexes System auf Verhaltensebene simuliert und somit auch optimiert
werden kann, miissen nun die Systemelemente ihrerseits auf der Bauelemen-
tebene realisiert werden und unter Zuhilfenahme der Systemsimulationspara-
meter optimiert werden. Dazu werden ausgewahlte Schaltungen dargestellt,
deren Kennwerte abgeschéatzt und es wird gezeigt, wie man zu einer Dimen-
sionierungsvorschrift kommt, die als Startpunkt einer nichtlinearen Optimie-
rung dienen kann.

5.2 Numerische Hilfsmittel und Modelle

Fiir die Dimensionierung von analogen Schaltungen wurden unterschiedliche
Methoden implementiert.

e Analog-Master Template: Es existiert eine von Hand optimierte Schal-
tung in einer Mustertechnologie und unter Musterkonditionen. Diese
Schaltung wird dann {iber den Simulator relativ zueinander skaliert
und lokal optimiert.

e Unter-bestimmtes Analog-Master Template: Es existiert eine Schema-
tische Zeichnung mit sinnvoller Variablenreduktion. Diese Schaltung
wird mit den Zielen Z; global optimiert [5].

97
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e Algorithmisches Template: Fiir jeden Transistor wird fiir die gewiinsch-
ten Ziele ein funktioneller Zusammenhang hergestellt und iiber den
Simulator dimensioniert. Die so dimensionierte Schaltung kann dann
lokal optimiert werden.

5.2.1 Optimierung

Auf die numerische Optimierung kann hier nur sehr kurz eingegangen werden,
da sie ein eigenes wissenschaftliches Feld darstellt. Fiir niedrigdimensionale
Parameterrdume konnen direkte Suchverfahren, das heifst Verfahren ohne
Gradientenbestimmung, sinnvoll eingesetzt werden. Diese Verfahren wurden
implementiert und fiir Hilfsfunktionen wie in Tabelle 5.1 eingesetzt.

Funktion Parameter
wstripe= type,length,/ps,vps sat,
getsatmoswstripe for fixedidsvdsat VDS UBS,NE
wstripe= type,length,Ips,gm,
getsatmoswstripe for fixedidsgm VDS UBS,NE
{wstripel, wstripe2, lengthl, length2, | type,Ips pias,VDS.sat, M1,UDS,sat, M2
nppt=dim_ wideswingcurrentmirror | f2min,Csource M2.addsVF bias TV, amyp

Tabelle 5.1: Beispiele der Hilfsfunktionen mit Spice-Simulationsdimensionie-
rung und lokaler Optimierung

Ublicherweise sind n-dimensionale Optimierungsalgorithmen nicht auf be-
stimmte Intervalle z; € (a;,b;) mit n € (1,n) beschrankt. Eine Moglichkeit
diese Beschrankung zu implementieren ist die Variablentransformation

1 T; — a;

Y = sin” (5.1)

bi — Q;
und die Ricktransformation

Diese Transformation wurden unter anderem in ein Simplex-Optimierungs-
verfahren (direktes Suchverfahren nach [26]) implementiert. Die Eingangsva-
riablen wurden zudem normiert, damit die Schrittweitenkontrollen der Opti-
mierungsverfahren sinnvoll bleiben, da diese in der Regel fiir jeden Parameter
einen dhnlichen Wertebereich verlangen.

Die Kostenfunktion K = Y K; mit den Zielen Z; und den Ist-Werten I;(z1 4, ..., Zn,;)
wird folgendermafsen aufgestellt:
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ll DS Bias l I Ds,Bias

PMOS-Anteil

/ stripe2
stripe2 2 2

F.amp

F bias
stripel

W /L V"'“’" L C
stripel 1 C 1 source,M2,add
source,M2,add n
n F.amp

F,bias — — — p—

Abbildung 5.1: Illustration der Funktion ,dim_wideswingcurrentmirror”
(In der Regel gilt: np, € {*yiee, Hopes ZEMas} und ny, € {1,2,4,8}.)

2
) Zz > -[i(xl,ia ...,I‘NJ‘) !, dann Kz = (#))

Ii(z1,4,.., TN

Li(@yirmn) |2
o /; < -[i(xl,ia ...,I‘NJ‘) !, dann K, = (w)

(21 N_Z\2
[} Zz = -[i(xl,ia ...,I‘NJ‘) !, dann Kz = (IZ(:BI’Z’Z’—:Z:N’Z)ZZ) .
Ein weiteres implementiertes Element ist die Bestrafung bei der Uberschrei-
tung von Grenzen G; durch eine exponential steigende Kostenfunktion.

O G} (5.3)

5.2.2 Transistormodell

In dieser Arbeit kommt ein weitgehend rechnergestiitzter Ansatz zum Ein-
satz. Es wird hier daher nur ein Langkanaltransistormodell mit lingenabhén-
gigen Kennwerten (Tabellenmodell) angewandt. Mit diesem Modell werden
nur die Startwerte fiir die Optimierungen bestimmt. Dieses Modell zeigt je-
doch beziiglich des Drain-Source-Stroms Ipg und der Transkonduktanz eine
gute Ubereinstimmung mit den Simulationswerten (Fehler<5%). Wenn mog-
lich wird auch auf die Verwendung dieses Modells verzichtet und die Start-
werte werden iiber Simulationen bestimmt. Somit bleibt die Referenz das
im Simulator implementierte Transistormodell (i.A. BSIM3-5), womit die im
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Modell verwendeten Parameter auch gefittet wurden.
Es wurden weiterhin folgende Annahmen getroffen:

1. Die Weite W ist nur ein Skalierfaktor.

2. Fiir kleine |vgg—vi| (< W) und kleine |vpg| (<

lassen sich die Langkanaltransistorformeln mit l&ingenabhéngigen Gro-
fen und der Kanalldingenmodulation oft noch nédherungsweise anwen-
den:

Uthinfp = Vthn/p(Vsp = 0) + 7 (\/|2<Z5F| + vsp — \/\2¢F|> . (549)

Im Unterschwellenbereich (sgn(vinn/p) - Vas < [Vin/p|) gilt:

V(Vdd)—V (gnd) )
2

w 1vGS —Vth,n/pl _ _lvpsl
Tosl = K Vim0 =1)- (T ) (1 ). 59
Im Triodenbereich (|vpg| < [vpssat| Und sgn(Vinn/p) - Vas > [Vinnyp|) ergibt
sich Ipg betragsméfig zu:

w 1
[ps| = klin,n/pf ((\UGS - Uth7n/p|) |ups| — 5“3)5) . (5.6)

Im Séttigungsbereich (Jvps| > |vpssat| und sgn(vinnp) - vas > [Vinn/pl)
ergibt sich Ipg betragsmélig zu:

ksatn/p<L) w 2
]D = ’ — [ |v — 'Uthan .
Y (Y (PO PR 1)) % (Ivs! = lomnsn(L)])

(1+ ML) (lvps — vpssat|)) - (5.7)

BeispielhafteVorgehensweise: Der Parameter vy, /(L) wird durch einen
linearen Fit mit Nullstellenbestimmung von +/Ipg iiber vgg ermittelt. Der
Transistor wird dabei als Diode geschaltet und von vy, /(L) 4+ vpgsat bis
Vihn/p(L) VDS sat +100mV gefittet. Die Steigung my kann in in Kgerpn/p(L) =
m? -2 - % umgerechnet werden. Der Parameter A\(L) wird aus dem Plot
Ips iiber vpg bei festem vgs = v pp(L) + Vpssee durch einen linearen
Fit (Steigung ms) von vpgset + 100mV mit Iy = Ips(vpssar + 100mV) bis
Ups.sat +200mV ermittelt. Dabei ist A(L) = 7?—12

Diagramm 5.2¢ zeigt, dass es eine Grenze gibt, bis zu der eine Erhchung
der Kanalldnge (bei gleichem vpg s, und gleichem Strom) den Kleinsignal-
Ausgangswiderstand im Séattigungsbereich deutlich erhéht. Auf der Basis
dieser Approximationen, abgespeichert in Tabellenform und erstellt wah-

rend eines Initialisierungsprozesses, und des textbasierten Transistormodells,
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Abbildung 5.2: NMOS Transistor-vy, ,-, A,- und k,-Langkanalapproxima-
tionen fiir eine 90nm-CMOS-Technologie



KAPITEL 5. ANALOGE SCHALTUNGEN UND DEREN SYNTHESE102

Funktion | Parameter

getvtOsat type,length
getvtsat | type,length,vbs
getksat type,length

getlambda type,length

Tabelle 5.2: Beispiele von Approximationshilfsfunktionen

wurden Hilfsfunktionen (siehe Tabelle 5.2) implementiert, die im Bedarfsfall
Zwischenwerte iiber die Spline-Interpolation bestimmen. Eine dritte Katego-
rie an Hilfsfunktionen bestimmt iiber Spice-Simulationen ohne Optimierung
Kennwerte. Hierunter fallt zum Beispiel die Bestimmung der Diffusions- und
Uberlappkapazititen der Transistoren.

5.3 Gleichlauffehler

Die hier beschriebenen Fehler werden herangezogen, falls ein gewisser Gleich-
lauf verlangt wird, denn dann kann dieser Fehler die Dimensionierung bestim-
men.

5.3.1 Gleichlauf von Transistoren

Der statistische Gleichlauffehler [70| zwischen zwei Transistoren wird {ibli-
cherweise durch die Normalverteilung beschrieben und enthélt Design- und
Layout-abhéngige Parameter sowie die Gate-Fliche (W - L) und den Abstand
der Transistoren D

AQ
T = L S D (53)
AQ
_ B 2 2
U%—W‘L-FSﬁ'D. (5.9)

Betrachtet man insbesondere Stromspiegel D/A-Wandler, dann benotigt man
die relative Stromabweichung, um die mogliche Auflésung zu bestimmen
2 4 2

2
OArpg = coy +OAg. (5.10)
IDDSS V(%S,eff th B

Der Offset von Komparatorschaltungen ist im Wesentlichen durch o,,, de-
terminiert. Betrachtet man zudem einen n-stufigen Verstérker /Komparator,



KAPITEL 5. ANALOGE SCHALTUNGEN UND DEREN SYNTHESE103

Technologie | A,,, in mV - um | Ag in % - um
0.5um 11/13 1.8/2.3
0.35um 9/9 1.9/2.25
0.25um 6/6 1.85/1.85

Tabelle 5.3: Transistorgleichlauffehler-Parameter fiir verschiedene Technolo-
gien

dann ist der dquivalente eingangsbezogene Offset (Ag = 1):

" 7 (Vospsets)”
U(‘/Offset,in,eq) = Z Tl . (511)
1 —

5.3.2 Gleichlauf von Kapazitiaten
Das Kapazitatsmissverhéaltnis wird beschrieben durch

Ac

(5.12)

gAac =
[

In der Regel verwendet man quadratische Kapazitatsstrukturen mit der Kan-
tenbreite S.

Also gilt:

Ac
5
Skaliert man von einer Kapazitatsstruktur zur niachsten mit dem Faktor ~.,
dann ist

(5.13)

gac =
C

TAC pew = VYO " 0AC.

5.4 Operationsverstarker

Der Operationsverstérker ist fiir den Pipeline-A/D-Wandler ein Block der
entscheidenden Einfluss auf die Leistungsfahigkeit des Wandlers hat. Es exi-
stiert eine grofse Vielfalt an unterschiedlichen Topologien, die eingesetzt wer-
den konnten. Dargestellt wird jedoch nur eine Auswahl, die fiir die Synthese
der Pipeline A /D-Wandler zunéchst in Frage gekommen ist. Im nachfolgen-
den Teilkapitel wird das Gain-Boosting beschrieben. Die Dimensionierung
lasst sich gut trennen, da der Hauptverstéirker auch ohne Gain-Boosting auf
Stabilitat und Bandbreite dimensioniert werden kann.
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Abbildung 5.3: Einstufige Verstirker a) Folded-Cascode b) Telescopic-
Cascode
(ohne CMFB und Biasing)

vdd vdd
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MPB2
vhiasp

MPB1

vom MainBias vcascp

MNC2
vbiasn

.||_

Abbildung 5.4: Biasing fiir einen Folded-Cascode-OTA

Startpunkt fiir die Dimensionierung ist die Festlegung der Querstrome. Die
Gesamteinschwingzeit fiir das Einschwingen auf die erforderliche Genauig-
keit ist auf i —Th.ov (fs: Abtastfrequenz und 7, ,,,: Nichtiiberlappungszeit)

beschréinkt. Beschriankt man das lineare Einschwingen auf 1 - (ﬁ — Tnm),
dann ergibt sich fiir die Slewrate

Vrs,d B Iy
L ( L Tn,ov) B CLot/Co

4\2fs
Wenn C¢ oder Cf 44, der differentielle Vollbereich Vig 4 und die Abtastrate
gegeben sind, dann ist auch Iy bei Class-A-Stufen determiniert. Die algo-
rithmischen Dimensionierungsvorschriften fiir die Operationsverstarker und
OTAs sind darauf folgend im Wesentlichen so implementiert wie in [6]. Der
Unterschied besteht in der Verwendung des Simulators und des Optimierers

SR = (5.14)



KAPITEL 5. ANALOGE SCHALTUNGEN UND DEREN SYNTHESE105

fiir die Unterelemente. So wird fiir den Folded-Cascode-OTA im Wesentli-
chen auf die Hilfsfunktionen aus Tabelle 5.1 zuriickgegriffen.

vdd vdd

MPBa MPBb MPOBa MPOBb
vemfb
vbiasp

VOUt

vout+
vcascp Lo

MPCa MPCb

i i vcascn
vint o[ MNIP MNIM] o Vin-

MNCa MNCb

vbiasn { { MNOb CLp
MNB2a | MNB2b

Abbildung 5.5: Zweistufiger Operationsverstarker mit Millerkompensation
und Class-A-Ausgangsstufe
(ohne CMFB und Biasing)

CLm

vbias‘ﬁ MNB

Es existieren andere Frequenzkompensationen, die bei zweistufigen Verstar-
kern eine hohere Bandbreite gegeniiber der klassischen Millerkompensati-
on ermoglichen. Ein Beispiel ist die Nested-Miller-Cascode-Kompensation
(NMC [41]). Die NMC (Abb. 5.6) verschiebt den ersten nicht-dominierenden
Pol, womit der dominierende Pol zu héheren Frequenzen verschoben werden
kann, ohne ein zu geringes ¢p zu verursachen. Die NMC-Kompensation wird
der reinen Kaskodenkompensation vorgezogen, da sie ein geringeres Gain-
Peaking besitzt [41, 29]. Der erste nicht-dominierende Pol wird laut Gleichung

vdd  vdd
MPBa MPBb MPOBa MPOBb
vemfb vblasp
2H
CMZ-
vout+
vecasc| L{ H"
® Vout- [°
MPCa | MPCb }CL/
CMi—
N . vecascn
vint o[ MNIP MNIM] o Vi
MNCa | MNCb 1 cLm
vbiasn |

vbias‘ﬁ MNB

1’; |
MNB2a MNB2b

Abbildung 5.6: Zweistufer Operationsverstiarker mit NMC-Kompensation
und Class-A-Ausgangsstufe
(ohne CMFB und Biasing)
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5.15 zu hoheren Frequenzen verschoben:

~ Cumzy/— + Crigy— 9m,MNOa/b
CMlJr/, (CL + CM2+/—) (1 + CGS,MNOa/b)

Crriy /-

Die Transitfrequenz wr kann somit auch zu héheren Frequenzen verschoben
werden, so dass die Relation wy = I%' erfiillt ist. Wobei 3 so gewéhlt oder
dimensioniert wird, dass ein gewisser Phasenrand ¢p erreicht wird.

9m,MNOa/b

wT (516)

Crarir/— + Crag /- .
Fiir die Dimensionierung wird nicht wggg zu hoheren Frequenzen verschoben,
sondern zuerst ein millerkompensionierter Operationsverstiarker erstellt [6],
der ein zu geringes ¢}, hat. Dieser Wert kann aus aus dem Zielwert ¢p ermit-
telt werden, da mit Gl. 5.15, die Verschiebung des nichtdominierenden Pols
bekannt ist.

CCJF/, = CM1+/, + CM2+/, (5.17)

5.4.1 Gain-Boosting

Gain-Boosting ist eine Methode, um mittels Hilfsverstiarker die Leerlaufver-
starkung eines Operationsverstarkers zu erhchen, wobei dass Verhalten bei
hoheren Frequenzen nur geringfiigig beeinflusst wird [12, 79|. Insbesondere
die Einschwingzeit mit und ohne Gain-Boosting sollte dieselbe sein. Gain-
Boosting ist nur anwendbar, wenn Kaskoden vorhanden sind. Gain-Boosting
fiigt einen Pol und eine Nullstelle in die Transferfunktion des Systems ein.
Die Leerlaufverstirkung Ag erhéht sich durch die Erhohung des Ausgangswi-
derstandes der Kaskodenstromquellen (7, = Ao poost * To.ait) durch Riickkopp-
lung [47]. Es missen daher im Pull-Up- und im Pull-Down-Pfad Hilfsverstér-
ker eingesetzt werden:

A07t0t[dB] =~ AQ [dB] + AO,boost[dB]- (518)

Im Folgenden wird angenommen, dass der Zusatzverstirker ein Einpolver-
halten hat:

AO(Aboost + 1) ’ (1 + m)

Aun(s) = -~ (5.19)
1 1 s2 s
(1 _'_ 8<Ab00$t + 1) ' (w3(Aboost+1) + w_l) _'_ wlw?)) ' (1 + W_Q)
Nimmt man an, dass wy < (Appost + 1)ws ist, dann gilt
Ao(Apoost +1) - (1 + ——2——
At0t<5) ~ 0< ¢ ) ( WS(Aboost+1)) (520)

(1+S<Aboost+1)-(L)+i)_( _'_w%)

w1 wiws
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vdd

out

bias

Abbildung 5.7: Prinzipskizze fiir das Gain-Boosting-Verfahren
(Nur Pull-Down-Pfad)
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boost .
: : : w
1/ f . ; . 0dB,tot
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Abbildung 5.8: Bode-Diagramm fiir das Gain-Boosting-Verfahren

AO(Aboost + 1) . (1 + m)
(1 ) - (14 5) - (U + Giem)

In Gleichung 5.21 erkennt man, dass ein Pol-Nullstellen-Dublett nahe ws(Apoost+
1) & wodB,poost €xistiert, wobei Pol- und Nullstelle sich nahezu gegenseitig aus-
16schen. Ublicherweise wiirde es dann ausreichen, WodB,boost ZWischen w; und
wy zu legen. Um jedoch bei Einschwingvorgédngen langsames Einschwingen
durch das Dublett zu verhindern, dimensioniert man diese Zeitkonstante klei-
ner als L —. Dies sollte jedoch unproblematisch sein, da Cf, poost << C,
ist. Ist der Einschwingfehler tolerierbar, dann reicht es aus, erstere Bedin-
gung zu erfiillen.

Aot () ~ (5.21)

f-wodB, tot

s

Der Sicherheitsbereich, wenn nur geringe Einschwingfehler tolerierbar sind,
ist flir foaB poost SOMIt

f - WoaB,tot WodB,boost 7))
f - foaB,or = T or < fodB,poost = T or < fa= o (5.22)

Der Einschwingfehler durch das Dublett in der geschlossenen Schleife ist na-

herungsweise

Aw
~ PZ  —wodB,boost t*
€pz X —gp € . (5.23)
0dB
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Abbildung 5.9: AC- und Transientsimulation (Abtast- und Halteglied nach
Abb. 3.21a) eines Gain-Boosted-Folded Cascode OTAs
Gain-Boosted-Folded Cascode OTA in 0.18um CMOS mit Cf, = 3pF und
Vpp = 1.8V

Die Dimensionierung erfolgt in-situ durch Auftrennung der Schleife und durch
sukzessive Anpassung.

5.4.2 Entwurfszentrierung des Operationsverstiarkers (OPV)

Die zu erstellenden A/D-Wandler sollen kommerziell verwendbar sein, des-
halb diirfen sich die wichtigen Kennwerte iiber die Technologievarianzen
(Corner), wie die Betriebsspannungstoleranzen und die Temperaturgrenzen
nur innerhalb gewisser Grenzen bewegen.

In diesem Kapitel wird grob dargestellt, wie man zu einer Entwurfszentrie-
rung am Beispiel einer MX2-Stufe kommt. Diese ist notwendig, da einzelne
Entwurfszielgrofsen durch die Temperatur und durch die Technologievarian-
zen (Corner) zum Teil sehr stark variieren kénnen. Der Operationsverstirker
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stellt das Hauptelement fiir die MX2-Stufe dar. Die hier dargestellten Varia-
tionen der Kenngrofen kénnen schon in die Systemsimulation einfliefsen.
Diese Zentrierung stellt nur den Startpunkt fiir eine auf dem Simulator ba-
sierende Zentrierung dar.

Go=45"1=0.3
----- ®p=55",1=0.3
==+ (0p=65",f=0.3

Do=45"1=0.4
w— (Qp=55",{=0.4
= (0=65",1=0.4

500u-

5000 4

600M 800M
fT/[Hz]

Abbildung 5.10: Einschwingfehler bei einer SC-Verstarkerstufe mit G=2
( TrHoig=4.5ns und Operationsverstarker, Ag = 4000 und Slewrate—1L )

1
ns

In Abbildung 5.10 ist zu erkennen, dass fiir unterschiedliche Phasenreserven
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¢p (f = 1) des in der SC-Verstérkerstufe verwendeten Operationsverstér-
kers, der Operationsverstirker, um auf eine gewisse Genauigkeit einzusch-
wingen, eine korrespondierende Transitfrequenz besitzen muss. Hier wurde
angenommen, dass fiir den Einschwingvorgang 4.5ns (m abziiglich
Nichtiiberlappungszeiten) zur Verfiigung stehen. In dieser Abbildung ist auch
zu erkennen, dass die iibliche Wahl einer Phasendistanz zu -180° von 65° hier

bei niedrigen Riickkopplungsfaktoren ungiinstig ist.

O, | [ | fr (10Bit) | fr (12Bit)
45° [ 0.3 | 790 MHz | 920MHz
55° | 0.3 | 500MHz | 550MHz
65° | 0.3 | 950MHz | 1250MHz
45° [ 0.4 | 710MHz | 1000MHz
55° | 0.4 | 490MHz | 550MHz
65° | 0.4 | 650MHz | S00MHz

Tabelle 5.4: Transitfrequenz(fr) eines zweipoligen Verstérkers in einer Ver-
stiarkerstufe (x2) in Abhéngigkeit vom Riickkopplungsfaktor(f) und des Pha-
senabstandes zu -180° (®p) fiir eine eine effektive Auflésung von 10 und 12
Bit

In Tabelle 5.4 wird davon ausgegangen, dass der Endwert auf iVLSB (e <
2-ENOB=2) eingeschwungen ist. Die Transitfrequenz schwankt zudem durch
Prozessschwankungen und Temperatur. Daher ist ein Uberdesign unumgéng-

lich.

6’rn_i'r7, M . . .
fT in ~ G, min ~ Beyp \/2 Btyp [D,mzn (5 24)
,man 2. WCC,ma:v 27TCC,mm .

Bmin ~ (,I‘typ = Tnom)%
Btyp Tmax

3
min Tyyp = Tnom 4 I min C,
I, ~ < typ > . 1D, . ZCityp (5.26)
fT,typ Tmaa: ID,typ CC’,maa:

Als Temperaturgrenzen werden [—40°C, 125°C] gewéahlt. Nimmt man fiir die
Kapazitiat einen 30-Wert von 10% und fiir Ip von 18% (erstellt aus einer
Bandgapspannung (30 ~=3%) mit einem Widerstand (30 ~15%)) an, dann
ergibt sich eine fr-Schwankung von néherungsweise 40%. Nimmt man auch
fiir die Phasendifferenz zu -180° eine Prozessschwankung von +10% an, dann
ist es bei f ~ 0.4 empfehlendswert den Operationsverstarker unter typischen
Bedingungen fiir 10Bit mit ®p = 55° und fr = 900M H z sowie fiir 12Bit

(5.25)
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mit ®p = 55° und fr = 1200M H z zu erstellen. Bei noch héheren Riickkopp-
lungsfaktoren wird & = 50° immer giinstiger.

Um die obigen Abschétzungen zu verifizieren, wurde im Folgenden die Pro-
zessvariation einiger Zieldesigngrofsen des Operationsverstiarkers nach An-
hang C in einer 90nm CMOS-Technologie simuliert. Dabei wurden die Tran-
sistormodelle aus {ssfssf,ff}, die Temperatur ¥ aus {—40°C,125°C'}, der
Stromskalierfaktor aus {0.8,1.2}, der Kapazitatsskalierfaktor aus {0.9,1.1}
und die Betriebsspannung aus {1.1V,1.3V} gewihlt, sowie diese Grofen in
dieser Reihenfolge in Schleifen von aufsen nach innen permutiert.

70

Jaa
] Aa . AAya AA, A
o AA i
| AA AA AAjpa AA 4
— AA AA
m i
S, AA AA
o 64 —
< - AA AA A
: AA AA AA
61 — AA A A
| aaha
1 AA
58 T T T I T T T I T T T I T T H T T T I T T T
1 12 22 32 43 54 64

Corner Nr.

Abbildung 5.11: Cornervariation der Leerlaufverstarkung des OPV

Zu erwahnen ist, dass dies typische Schwankungen sind, die bei anderen To-
pologien &hnlich zu beobachten sind. Existieren hohere Schwankungen der
Zielgrofen, ist in der Regel von einem Designfehler auszugehen. Zu erken-
nen ist im Ubrigen auch, dass ein zweistufiger Operationverstirker in einer
90nm-Technologie und mit den 1.0V-Transistoren nur noch im schlechtesten
Fall eine Leerlaufverstarkung von 58dB hat.
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Abbildung 5.12: Cornervariation des Phasemargins bei f=1 des OPV
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Abbildung 5.13: Cornervariation des Transitfrequenz fr bei f=1 des OPV

5.4.3 Gleichtaktregelung

Volldifferentielle Verstéarker bendtigen in der Regel eine Gleichtaktregelung,
damit der Ausgangsgleichtaktpegel definiert ist. In abgetasteten Systemen
(Zweitaktsystem nach Abb. 4.7) kann beispielsweise eine Pull-Down-SC-Gleich-
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taktregelung (Pull-Up-Regelung iiber Stromspiegel) nach Abbildung 5.14
(Erneuerung der Regelspannung in ¢,) oder Abb. 5.15 (Erneuerung der Re-
gelspannung in ¢; und ¢9) eingesetzt werden |8, 47].

vout+ vout-
o1 02 02 01
Vem o Vo Vo Vo Vem
S1 S2 S5 S6
fr— CZ 1—: ::Cl ::C2
o1 02 02 01
vbiasn o)ﬁ: o)ﬁ: 1 o)ﬁ: /ﬁ: vbiasn
S3 S4 vemfb s7 S8

Abbildung 5.14: SC-Gleichtaktregelung giiltig in ¢,

Aufgrund der Ladungserhaltung ist

@ =20 (W) +2- Co(Vim — Visasn) (5.27)
92 — (O + Cs) ((Vours — V% pp) + (Vout— — 02 pp) (5.28)
q 1 2 out+ CMFB out CMFB

0= C2 (ch - w + U%MFB - Vbiasn) + Cl (UgQJ\/[FB - U?MFB)
(5.29)
Ublicherweise ist Cy = %Cl mit k € 1,2,...10. Das SC-CMFB kann zu Insta-
bilitdten fithren, da der Operationsverstiarker Teil der Gleichtaktschleife ist.
Daher sollte die Gleichtaktschleifenverstarkung kleiner 1 sein.
Somit gilt:

&

— > f 5.30

= (5:30
oder k > %
Die Minimalgrofe der Kapazitiaten ist bestimmt durch das maximal tolerier-
bare kBT'T-RauSChen und die tolerierbare Ladungsinjektion.

Ein Problem, besonders bei niedrigen Betriebsspannungen, mit der SC-Gleich-
taktregelung ist, dass nach Abbildung 5.14 die Schalter S2 und S5 (nach Abb.
5.15 S2, S5, S10 und S13) die volle maximale Signalamplitude sehen kénnen
und damit die Problematik, die im néchsten Teilkapitel geschildert wird,
voll zum Tragen kommt. Hinzu kommt bei Transmissionsgattern als Schal-
ter eine eingangssignalabhingige Landungstrigerinjektion in den Ausgang
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Abbildung 5.15: SC-Gleichtaktregelung giiltig in ¢1 und ¢

des Verstirkers, wenn nicht zusitzlich Dummy-Schalter eingesetzt werden,
da der PMOS-Transistor die Auswirkung der Injektion der Kanalladung des
NMOS-Transistors nur bei V(gnd) + w und bei gleichen Schwell-
spannungen nahezu vollstandig kompensiert.

5.5 Schalter

Bei niedrigen Versorgungsspannungen eroffnet sich das Problem, dass ge-
wohnliche Transmissionsgatter einerseits eine stark nichtlineare Kennlinie
R, (vi) haben und andererseits im An-Fall zum Teil kein gut ausgebilde-
tes Plateau im interessierenden Spannungsbereich mehr bilden und damit
als Schalter nur noch eingeschriankt zu verwenden sind. In Abbildung 5.16
ist dieses Verhalten des CMOS-Schalters in einer Dimensionierung mit héch-
ster Linearitdt um vy, = V., dargestellt. Eine Losung ist in Abbildung 5.17a)
(Gate-Boosted-Switch) zu sehen [27]. In dieser Schaltung folgt die Spannung
am Gate des Transistors MO (siehe Abb. 5.18) mit ¢ = 1 der Spannung am
Punkt A, was jedoch zur Folge hat, dass interne Spannungen iiber Vpp hin-
ausgehen. In der zu implementierenden Schaltung sollte dann jedoch gewéhr-
leistet sein, dass die Terminal- zu Terminal-Spannungen an allen Transistoren
die Betriebsspannung Vpp nicht iiberschreiten. Nichtsdestotrotz reduziert der
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Abbildung 5.16: Linearer CMOS-Schalter in einer 0.13um CMOS-
Technologie
a)lmplementierung und b) Leitwert in Abhéngigkeit von der
FEingangsspannung

Typ von Schaltern die Zuverlassigkeit. Ein grofer Vorteil dieser Schaltung ist
die hohe Linearitiat von R,,(V;,) und die bis auf den Substratsteuereffekt si-
gnalunabhéngige gespeicherte Kanalladung im An-Fall.
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Abbildung 5.17: Schalter mit dem Eingangssignal folgender Gate-Spannung
a) Prinzip und b) Implementierung nach [27]
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Abbildung 5.18: Gate-Spannungserhdhung a) und Ausgangsleitwert b) beim

GB-Schalter
(Vdd=1.2V)
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Ist ¢ = 1, dann wird die Kapazitit Cp auf Vpp aufgeladen, wihrend das
Gate von MO entladen wird. Wechselt man nun nach ¢ = 1, dann wird
die Kapazitdt Cp zwischen Gate und Source des Transistors MO geschal-
tet. Es ist klar, dass der Typ von Schaltern nur in getakteten Systemen
verwendet werden kann. Die Implementierung nach Abbildung 5.17b) ent-
spricht diesem Prinzip. In der Implementierung wird der Schalter nicht an
ein globales Versorgungsspannungspaar {V'dd, gnd} gehéngt. Im Folgenden
wird zunéchst {vdda, gnda} verwendet. In der endgiiltigen Implementierung
muss dann entschieden werden, ob man eigene Schalterversorgungspins oder
diese Versorgung iiber einen jeweiligen Sternpunkt an die Versorgung fiir die
analogen Schaltungen héngt. Die MOS-Kapazitit in Akkumulation MPcap
wird bei ¢ = 1 iiber MNB und MPB aufgeladen, withrend das Gate von MO
tiber MNG1 und MNG auf V(gnda) entladen wird. MNG1 bewahrt MNG vor
einer Drain-Source-Spannung iiber V(vdda) — V (gnda). Ist nun ¢ = 1, dann
schalten MNB und MPB ab. Das Gate von MPB wird dazu {iber MPS mit
dem Source-Knoten verbunden. Die Kapazitdt MPcap wird iiber MPS und
MNS zwischen Gate und Source von M0 geschaltet. Um zu verhindern, dass
die Gate-Source-Spannung von MPS {iber V (vdda) — V (gnda) geht, wird der
Inverter (MNI und MPI) iiber den Transistor MNB aufgebaut.

In Abbildung 5.20 ist die FFT (fft(v}, — v,.;)) einer transienten Simu-

Jy Vou
I
VO Bgsv
F eq="#fs/#samples*#bins’Hz I
2] =
Vin Jy Vout

IpF
vy
Freq="#fs/#samples*#bins’Hz fs=100MHz
samples=512
bins=3

Abbildung 5.19: Testkonfiguration fiir die Linearitdt von Schaltern

lation beider Typen von Schaltern in der Schaltung nach 5.19 dargestellt.
Das Signal wurde mit f, = 100M H z abgetastet. Auffillig ist, dass der GB-
Schalter eine wesentlich héhere Linearitéit aufweist. Nach den Simulations-



KAPITEL 5. ANALOGE SCHALTUNGEN UND DEREN SYNTHESE119
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Abbildung 5.20: 512-Punkt-FFT des Ausgangssignals der Schalter mit einem
Sinuseingangssignal
(vpp = 1V, fir, = 585937.5H 2z und f; = 100M H z) in einer differentiellen
Konfiguration mit C, = 1pF)

ergebnissen hat der CMOS-Schalter ein typisches THD von 54dB und der
GB-Schalter ein THD von 104dB. Sind die Kanallangen noch geringer als
120nm, dann wird der CMOS-Schalter im Regelfall nichtlinearer. Ein weite-
rer Nachteil fiir den GB-Schalter, neben der natiirlich verringerten Zuverlas-
sigkeit, ist die Ladungsinjektion, die zu Gleichtaktspannungsschwankungen
am Eingang des Verstirkers fiithrt (siehe Abb. 5.21). Problematisch ist dies,
wenn der Verstarker keine geniigend hohe Gleichtaktunterdriickung besitzt.
Eine Herangehensweise zur Veringerung des Problems ist es, die gleiche An-
zahl von GB-Schaltern immer so anzuordnen, dass beim Ausschalten eines
Schalters ein anderer Schalter angeschaltet wird. Ein anderer Ansatz ist das
Zuschalten von sogenannten Dummy-Schaltern wie in Abbildung 5.22. Vor-
aussetzung ist hier natiirlich, dass die Kanalladung zu gleichen Anteilen zu
beiden moglichen Seiten ausgestofien wird. Bei kleinen Strukturgrdfsen ent-
steht ein neues Problem, denn bei dem Schalter mit Dummies wird der auf
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Abbildung 5.21: Gleichtakt-Sprung durch die Kanalladung des GB-Schalters
ohne a) und mit b) Dummy-Schalter
(fiir v,,, in die gleiche Richtung)

den Kapazititen gespeicherte Signalwert durch die Gate-Tunnelstrome im
Aus-Fall korrumpiert.
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Abbildung 5.22: GB-Schalter mit Dummy-Schaltern

5.5.1 Dimensionierung der Schalter

Fiir eine Dimensionierung muss natiirlich die maximale Signaldifferenz und
ein minimales vggrr angenommen werden. € ist die notige Einschwingge-
nauigkeit.

L
W kn/p(L) (vas — Uthvn/p(L) — Ups)
g L-C-lne!
e W - k(L) - (vas — vinngp(L))

Riin = || I (5.31)

I (5.32)
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In der Regel reicht es aus, nur den linearen Anteil nach Gl. 5.32 zu betrachten
und die lineare Einschwingzeit des Schalters auf % . % zu beschranken.

In dieser Arbeit wurde bei den Gate-Boosted-Schaltern nach dem Analog-
Master-Verfahren vorgegangen. Transmissionsgatter und einfache NMOS-
oder PMOS-Schalter wurden direkt iiber die gewiinschte Einschwingzeit bei
gegebener Kapazitat mittels Spice-Simulationen unter schlechtesten Bedin-
gungen (Worst Case (WC): i.A. niedrigstes Vpp, hochste Kapazitit, hochste

Temperatur (z.B. 125°) und Transistor-Corner=SS) dimensioniert. In Tab.

I (5.33)

Transistor | W/L (0.25u-Technologie) | W /L (0.13u-Technologie)
MPI 6/0.24 3/0.12
MNI 2/0.24 1/0.12
MPB 1/0.24 2/0.12
MNB 1/0.24 2/0.12
MPS 6/0.24 3/0.12
MNG 2/0.24 1/0.12

MNG1 2/0.24 1/0.12
MNS 6/0.24 3/0.12
MNSA 1/0.24 0.5/0.12

MPCAP 7/7 5/5
MO 20/0.24 10/0.12

Tabelle 5.5: GB-Schalter-Dimensionierung nach Abb. 5.17 von einer 0.25pu-
Technologie zu einer 0.13pu-Technologie
(fiir eine 100MHz SC-Verstarkerstufe)

5.5 ist die Musterdimensionierung fiir den Analog Master dargestellt.

5.6 Komparatoren

Die 1.5 Bit Pipeline Stufen-Architektur, die in dieser Arbeit thematisiert
wird, fithrt dazu, dass die Anforderungen an den Komparator relativ ge-
ring sind. Der Offset kann bis zu i% betragen. Mit V,.; = 1V sind das
250mV. Komparatoren mit so niedrigen Offsetanforderungen konnen dyna-
misch realisiert werden, womit eine statische Leistungsaufnahme verhindert
wird. In Abbildung 5.23 ist ein dynamischer Komparator dargestellt [21].
Die Transitoren MN1-4 arbeiten im Triodenbereich. Die Schwelle liegt bei
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Abbildung 5.23: Dynamischer Komparator mit Eingangstufe im Triodenbe-
reich

‘/in,th = %(vref + —vref—).

Eingangstransistoren im Triodenbereich fithren zu sehr hohen dynamischen

Offsets (geringe Stufenverstarkungen), daher ist in der Regel die Schaltung
nach Abb. 5.24 vorzuziehen. Eine weitere Implementierung eines dynami-
schen Komparators ist in Abbildung 9.8 zu sehen [39].

Auch bei den Komparatoren wurde nach dem Analog-Master-Verfahren (in
der Regel mit gleichbleibenden g,,-Verhéltnissen bei Ly, = L) vorge-
gangen. In Tab. 5.6 ist eine Beispieldimensionierung fiir einen dynamischen
Komparator nach 5.24 dargestellt.
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Abbildung 5.24: Verbesserter dynamischer Komparator

Transistor | W/L (0.25u-Technologie) | W /L (0.13u-Technologie)
MNBI,2 8/0.24 6/0.12
MNTL. 4 8/0.24 6/0.12
MNT1/2 1/0.24 0.5/0.12
MPIL/2 1/0.24 2/0.12
MPRI1..4 1/0.24 0.5/0.12

Tabelle 5.6: Skalierung eines dynamischen 1:1-Komparators nach Abb. 5.24
von einer 0.25u-Technologie zu einer 0.13u-Technologie
(Fiir eine 100MHz Pipeline Stufe)



Kapitel 6

State of the Art der
Schaltungssynthese

6.1 Einleitung

Diese Arbeit verwendet eine Mischung aus Design-Wiederverwendung und
Design-Automatisierung als Synthesemethode. Um dieses Konzept einzuord-
nen, muss der Analog- und Mixed-Signal-Designprozess untersucht werden
und der Unterschied von Design-Wiederverwendung zur Design-Automati-
sierung dargestellt werden. Beide Methoden versuchen die Design-Kosten
durch Produktivitdtserh6hung zu reduzieren, fokussieren sich aber auf unter-
schiedliche Aspekte des Mixed-Signal-Designprozesses. Die Design- Automati-
sierung versucht einige Aufgaben (z.B. Dimensionierung, Schaltungsoptimie-
rung oder Layout) des Designprozesses zu automatisieren. Die Design-Wieder-
verwendung versucht erfolgreiche Design-Entwicklungen von einer Technolo-
gie zur anderen, eventuell auch mit geringfiigig modifizierten Leistungsanfor-
derungen, zu iibertragen.

6.2 Der Analog- und Mixed-Signal-Designprozess

Der Analog- und Mixed-Signal-Designprozess ist ein mehrstufiger Prozess,
und es existieren daher vielfaltige Ansatzpunkte die Produktivitit zu erho-
hen. In Abbildung 6.1 ist der vielfach verwendete Designprozess grob darge-
stellt auf den im Folgenden eingegangen wird.

125
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Abbildung 6.1: Der Analog- und Mixed-Signal Design-Prozess

6.2.1 Globales Systemkonzept und Systempartionierung

Analog- und Mixed-Signal-Systeme lassen sich in der Regel nicht automatisch
partitionieren, da jedes System eigene Freiheitsgrade hat. Auch diirfte die
Abschétzung der Chipfliche und des Leistungsverbrauchs nicht ohne einen
wissensbasierten Ansatz moglich sein. In der Industrie wird dem oft in der
Art Rechnung getragen, dass es eigene Systemdesignabteilungen gibt, die die
globalen Systemkonzepte erstellen. Es gibt einige Beispiele, wo fiir spezifi-
sche Systeme diese Partitionierung versucht wurde. In [20] wird dies fiir ein
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Videotreibersystem versucht und das System in einen Frequenzsynthesean-
teil und in einen D/A-Wandler-Anteil fragmentiert und deren Anforderungen
ermittelt.

6.2.2 Funktionalblockfragmentierung und Dimensionie-
rung

Funktionale Blocke sind abgrenzbare und mit gut definierten Eigenschaf-
ten versehene funktionale Einheiten. Hierunter kénnte man natiirlich ganze
PLLs, D/A-Wandler oder A/D-Wandler verstehen, jedoch sind dies in die-
ser Arbeit die zu erstellenden Systeme oder Systemblocke. Als funktionale
Blocke werden in dieser Arbeit Blocke, wie der Phasen-Frequenz-Detektor,
das Schleifen-Filter, der VCO und der Teiler bei PLLs sowie SC-Verstarker,
SUB-A/D- und D/A-Wandler bei Pipeline A/D-Wandlern, verstanden. Spe-
ziell fiir XA-Modulatoren wurde in [59, 60| ein Programmpaket vorgestellt,
das automatisch tiber eine statistische (fridge-2 mit der Hauptoptimierungs-
methode: simulated annealing) und deterministische Optimierungsmetho-
de (lokale Optimierungsmethode nach Powell [74]), wissensbasierend arith-
metisch und mit einem dedizidierten Verhaltenssimulator (asides) die Zell-
und Funktionalblockanforderungen bestimmen und verifizieren kann. Dar-
auffolgend kann der Optimierer (fridge-2) in Kombination mit einem SPICE-
Simulator auch die Zelldimensionierung vornehmen. Dagegen wurde in [63]
ein Programmpaket (DSYN) dargestellt, dass sich auf D/A-Wandler mit
geschalteten Stromquellen spezialisiert und auch das Layout synthetisieren
kann.

In dieser Arbeit wurden Prozeduren so implementiert, dass man ahnlich wie
in [59, 60| vorgehen kann. Dies muss jedoch in der schematischen Zeichnung
vermerkt werden. Als Optimierer wird entweder ,asco” [5] oder ein nichli-
nearer lokaler Optimierer nach dem Simplexverfahren [26] verwendet. In der
Regel wird jedoch in dieser Arbeit auf Exemplardesigns zuriickgegriffen und
diese nach einer arithmetischen Anpassung, wenn notig, lokal optimiert, da
die Vielzahl der Freiheitsgrade eine statistische (z.B. Simulated Annealing
|60, 74| oder Differential Evolution [13]) globale Optimierungsmethode nahe-
zu verbietet. Auf den dedizidierten Verhaltenssimulator wird verzichtet und
statt dessen derzeit XSPICE [25] oder CPPSIM |[71] eingesetzt, in denen die
fiir diese Arbeit notigen Funktionalblécke integriert worden sind.

6.2.3 Zelldimensionierung

Fiir die automatische Zelldimensionierung existieren zwei grundsétzlich un-
terschiedliche Ansétze, die jedoch auch gemischt werden konnen:
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e Wissensbasierend (WB.): Ein Expertensystem mit gespeicherten Infor-
mationen iiber das Design spezieller analoger Schaltungen. Die gespei-
cherten Informationen bestehen z.B. aus topologischen Wissen, arith-
metischen Handregeln und vereinfachten Modellen.

Optimierungsbasierend (O.): Ein Optimierungssystem bei dem die Ko-
stenfunktion entweder iiber symbolische Gleichungen oder iiber einen
Schaltungssimulator bestimmt wird. Der Vektor, der die moglichst we-
nigen unabhéngigen Variablen (u. a. Lénge, Weite der Transistoren)
darstellt, muss dazu vor jedem Auswertungsvorgang (Kostenfunktio-
nal iiber die Schaltungssimulation (SIM.) oder Berechnung der sym-
bolischen Gleichungen (GL.)) erneuert werden. Diese multidimensiona-
le Schrittweitensteuerung erfolgt entweder statistisch (STA.) (simula-
ted annealing) oder deterministisch (DET.) (z.B nichtlineare Simlex-
Optimierung). Erwdhnenswert ist zudem, dass deterministische Opti-

mierungsmethoden zumeist nur eine lokale Optimierung erlauben.

Um einige bekannte Zelldimensionierungsprogramme zu vergleichen, werden
die Kriterien Generalitit, Genauigkeit, Dimensionierungszeit, notige Préapa-
rationsexpertise und Parameterstreuungsberiicksichtigung herangezogen und
Punkte von 1 bis 10 verteilt. Je mehr Punkte zugeordnet werden, desto bes-

ser ist die Bewertung.

Beispiel Methode Dimen- | Genau- | Genera- | Prépa- Parame-
sionie- | igkeit litat rations- | terstreu-
rungs- exper- | ungsberiick-

zeit tise sichtigung
[42] WB. 9 7 5 1 8
[48] O.DET.GL. 7 7 1 3 6
[35] O.STA.GL. 4 7 3 4 6
[64] O.DET.SIM. 5 9 7 6 4
[59, 5] | O.STA.SIM. 3 9 9 7 4

Tabelle 6.1: Vergleich von Zelldimensionierungsprogrammen

Die obige Tabelle ist subjektiv und basiert auf den entsprechenden Artikeln.
Es ist jedoch unmittelbar versténdlich, da die Zelldimensionierungsmetho-
den, die auf statistische Methoden der Schrittweitensteuerung und SPICE-
Simulationen auf Transistorebene beruhen, am ungiinstigsten beziiglich der
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Rechenzeit sind. Am genauesten sind natiirlich die Methoden, die auf SPICE-
Simulationen auf Transistorebene beruhen. Jedoch ist es hier besonders schwie-
rig, die Parameterstreuungen zu berticksichtigen. In [29] werden die Program-
me ahnlich eingeschatzt.

Ein interessanter Ansatz wird in [73] mit dem frei verfiigharen Programm
COMDIAC verfolgt, wo iiber die Nachbildung der Transistormodelle und das
Losen eines niederdimensionalen lineareren Gleichungssystems die Dimensio-
nierungsparameter bestimmt werden. In der Anwendung zeigte es jedoch fiir
Operationsverstirker mit hoher Transitfrequenz (z.B. fr > 300M Hz in ei-
ner 0.25pm-Technologie) entweder eine schlechte Konvergenz oder konver-
gierte gegen nicht sinnvolle Lésungen (z.B. Ig,,>10mA bei fr > 300M Hz).
Operationsverstérker mit hoher Leerlaufverstarkung (Ay > 70dB) bei hoher
Transitfrequenz (z.B. fr > 300M H z in einer 0.25um-Technologie) sind nicht
implementiert.

In dieser Arbeit wurden Prozeduren so implementiert, dass man ahnlich wie
in [59, 60] vorgehen kann, da das Programm asco [5] frei verfiigbar ist. Dies
muss jedoch ebenfalls in der schematischen Zeichnung vermerkt werden. Zwar
sind nun wegen der geringeren Freiheitsgrade statistische Methoden moglich,
aber es wird in dieser Arbeit bevorzugt, dass Gesamtdimensionierungspro-
blem in die Anwendung von arithmetischen und layouttechnischen Experten-
wissen (z.B. fiir Operationsverstiarker Handrechnungen wie in [6] Kap. 6) und
in die lokale Optimierung von z.B. Wide-Swing-Stromspiegeln und Eingangs-
paaren zu unterteilen, da im anderen Falle eine hohe Préparationsexpertise
benotigt wird und die Konvergenz nicht garantiert ist.

6.2.4 Zelllayouterstellung

Auch bei der Zelllayouterstellung kann man zwischen wissensbasierenden und
optimierungsbasierenden Methoden unterscheiden und auch hier kann man
beides mischen.

Beim wissensbasierten Ansatz sind fiir ausgewéihlte Topologien die Arrange-
ments weitgehend festgelegt. Dabei kann die Wissensspeicherung durch ein
Programm (z.B. BALLISTIC und MOGLAN]I68, 92|), durch Topologiebi-
bliotheken [48|, durch Beispiellayouts [24] (Layout-Schablonen) oder durch
gespeicherte Regeln [9] erfolgen.

Beim optimierungsbasierenden Ansatz wird die Kostenfunktion fiir die Plat-
zierung und die Verdrahtung jeweils iiber die Rand- und Nebenbedingungen,
die fiir das Layout analoger Schaltungen (z.B. Symmetrien, Gleichlauf und
Parasiten) nétig sind, gestaltet und der Platzierungs- und Verdrahtungspro-
zess [23, 58, 53| automatisch ausgefiihrt.

Der wissensbasierte Ansatz bendtigt in der Regel nur wenig Rechenzeit, hat
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aber einen hohen Enwicklungsaufwand, der nur fiir sehr haufig benotigte Ele-
mente ausgefiihrt wird.

Der optimierungsbasierte Ansatz ist ein sehr erstrebenswerter, da nach einer
hoffentlich kurzen Préparation wenig Einflussnahme benétigt wird und die
Produktivitét stark erh6ht werden kann. Jedoch benétigt dieser Ansatz durch
die vielen Freiheitsgrade eine hohe Rechenzeit und wegen der Komplexitat
des Analogdesigns eine hohe Prapartionsexpertise. In [58] wird die Komple-
xitat eines Transistorblocks durch die Reduktion auf Transistorstapel redu-
ziert. Die Qualitdt dieser Transistorstapel beziiglich der Verdrahtungs- und
Parasitensymmetrie wird in [62] verbessert. Da in der Regel nur elektrische
Leistungsanforderungen vorhanden sind und fiir die Verdrahtung und Plat-
zierung Parasitdtsrandbedingungen bendtigt werden, miissen diese iibersetzt
werden. Dies wird in [58] beschrieben. Der optimierungsbasierende Ansatz
kommt in der Regel nur bei kleinen Schaltungen zum Einsatz und fiihrt oft
nicht zu kompakten Layouts.

Beide Ansétze konnen durch Bauelementgeneratoren und Modulgenerato-
ren, die die analogen Rand- und Nebenbedingungen (z.B. Gleichlauf und
Parasiten) berticksichtigen, verbessert werden. Layoutprozeduren fiir feste
Konfigurationen dieser Module mit Common-Centroid- oder Interdigitated-
Verteilung der Elemente wurden in [68, 11, 92] entwickelt.

In dieser Arbeit wurden Modulgeneratoren (Layoutprozeduren in TCL) wie
in MOGLAN und Transistorstackgeneratoren wie in [62] entwickelt, da ei-
ne Ausweitung des optimierungsbasierenden Ansatz bis auf Transistorebene
nicht zu sehr kompakten und symmetrischen Layouts fithrt. Zuziiglich zu
den Generatoren, die in MOGLAN und BALLISTIC existieren, wurden Ge-
neratoren mit symmetrischer Uberzellverdrahtung entwickelt. Fiir die Ver-
drahtung mehrerer Module werden in der Regel Analogbusrouter eingesetzt
um symmetrische Parasiten zu garantieren. Fiir die Gesamtzelllayouterstel-
lung wird durch Permutation aller Modul- und Anordnungsvariationen (in
Streifen dhnlich wie in CAIRO [28]) das Zelllayout minimiert. Im Gegensatz
zu den kompilerbasierten Programmen MOGLAN und CAIRO (C/C++) ist
das hier erstellte Layoutgenerierungssystem interpreterbasiert (Tcl/Tk [67]).
Dies erlaubt eine leichte Integration in ein groferes Programmpaket und er-
moglicht eine dynamische Kodegenerierung.

Die Qualitat der Layoutzellen wird im Allgemeinen auf der Transistorebene
durch elektrische Schaltungssimulationen mit Parasiten verifiziert.

6.2.5 System- und Funktionalblocklayouterstellung

Der Funktionalblocklayouterstellungsprozess lédsst sich in der Regel nur fiir
regulére Strukturen wie z.B. bei SC-Blécken ([57] und in dieser Arbeit) oder
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fiir D/A-Wandler [63] automatisieren. Ahnliches gilt fiir Systeme, obwohl es
z.B. in [83] Versuche gibt, optimierungsbasierend (puppy-A: Platzierung ba-
sierend auf ,simulated annealing”) diesen Prozess zu automatisieren.
Funktionale Blécke und kleinere System-Blocke (z.B. A/D-Wandler, D/A-
Wandler und PLLs) werden noch auf auf Transistorebene mit einem elektri-
schen Schaltungssimulator verifiziert. Ganze Systeme mit Parasiten kénnen
wegen ihrer Komplexitéat oft nicht mehr auf Transistorebene simuliert werden.
In diesem Falle sind Beschreibungen und Simulationen auf Verhaltensebene
mit der Riickabbildung der Parasiten unumgéanglich.



Kapitel 7

Synthesekonzept

Die Synthese von den in dieser Arbeit verwendeten analogen Schaltungen
erfolgt weitgehend wissensbasiert mit Optimierungsanteilen, das heisst, dass
das zu erstellende Design mit einem dhnlichen Beispieldesign (z.B. Referenz-
design mit gleicher zu erzielender Auflosung aber anderer Abtastrate) und
deren Unterblécken existieren muss und es dann zum Zieldesign hin optimiert
werden kann. In einem ersten Schritt muss geklart werden, wie das nétige Im-
plementierungswissen so eingefangen werden kann, dass es fiir eine erneute
Implementierung, unter der Verwendung von System- bzw. Schaltungssimu-
lationen in Kombination mit entsprechenden Optimierungsalgorithmen, zur
Verfiigung steht.

Fiir den hier verwendeten Syntheseansatz werden Termini aus der objekt-
orientierten Programierung entlehnt.

e Templates: Parametrisierte Konzepte (Referenzdesigns) fiir eine Klasse
von Schaltungen. Die genaue Ausgestaltung muss noch ermittelt wer-
den. Eine Template-Bibliothek besteht aus schematischen Zeichnungen
mit den entsprechenden Methoden, um deren Eigenschaften und Kenn-
werte, die aus der Simulation, der aus der schematischen Zeichnung er-
stellten Netzliste, oder algorithmisch (TCL-Skript [67]) ermittelt wer-
den.

e Blockgeneratoren: Variables Arrangement von Modulen (z.B. SC-Block-
generator). Die notigen Zielwerte der Module oder Unterblécke werden
durch Vererbung oder Spezialisierung ermittelt.

e Modulgeneratoren/Objekte: z.B. Transistorpaare, Stromspiegel und Ka-
pazitatsfelder

132
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e Eigenschaften/Parameter/Zielwerte: z.B. DOR (Datenausgangsrate),
SINAD, THD, SFDR, Fliche, Verlustleistung und /S;(f)
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e Methoden: Verfahren zur Bestimmung der Eigenschaften, Kennwerte
und Zielwerte und der Art der Vererbung fiir ein Template, einen Block
oder ein Modul.

Definitionen:

o frrcs-Anforderung an die Transitfrequenz des Operationsverstarkers
vor der Anpassung

® fraeu-Anforderung an die Transitfrequenz des Operationsverstirkers
nach der Anpassung

e SR,.s-Anforderung an die Slewrate des Operationsverstarkers vor der
Anpassung

e SR,..,-Anforderung an die Slewrate des Operationsverstérkers nach der
Anpassung

® Ry rer-Anforderung an den Schalterwiderstand vor der Anpassung

® Ry ney-Anforderung an den Schalterwiderstand nach der Anpassung

fs,neu

fT,neu - : fT,T’Ef (71)
fs,ref
. fs,neu

SRy = - SRue; (7.2)
fs,ref

st,neu = ‘,;s,ref : st,ref (73)

Referenzdesigns werden nur schwach an neue Parameter angepasst. In dem
Fall einer anderen Abtastrate werden die Anforderungen an die Operations-
verstiarker nach Gl. 7.1 und Gl. 7.2 und an die relevanten Schalter nach 7.3
variiert. Dies erfolgt zumeist algorithmisch (Algorithmische Templates) kann
aber auch iiber nichtlineare Optimierung [26, 5] erfolgen.

Die Unterteilung der System-Templates erfolgt folgendermafen:

e Master Template: Es existiert ein von Hand optimiertes System in einer
Mustertechnologie und unter Musterkonditionen. Diese Schaltung wird
dann iber den gewéhlten Simulator (Spice-Makromodell, CPPSIM [71],
Verilog-A, Verilog-AMS oder XSPICE [25]) relativ zueinander skaliert
und dann lokal optimiert.

e Unterbestimmtes Master Template: Es existiert eine schematische Zeich-
nung des Systems mit sinnvoller Variablenreduktion. Diese Schaltung
wird mit den Zielen Z; global optimiert [5].
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e Algorithmisches Template: Fiir jedes Unterelement des Systems wird
fiir die gewiinschten Ziele ein funktioneller Zusammenhang hergestellt
und iiber den Simulator dimensioniert. Die so dimensionierte Schaltung
kann dann lokal optimiert werden.

Fiir die in der Systemsimulation der Referenzdesigns existierenden Elemente
existieren ebenfalls Funktionalblockrealisierungen. So kann z.B. das System-
MX2-Element (fiir den speziellen Systemsimulator enwickelte discrete-time-
Verstérkerstufe mit der Verstdrkung 2) auf die Schaltungen nach den Ab-
bildungen 3.9 oder 3.10 abgebildet werden. Gleiches gilt natiirlich auch fiir
deren Anforderungen.

Parameter/Ziele/
Kennwerte

A/D-Wandler

DOR

SINAD

fs

THD :

SFDR Interpolative Abtastende
AREA A/D-Wandler A/D-Wandler

Power
Additional Input-|
noise

CT-Sigma-Delta-| Pipeline-A/D-Wandler Imlementierung Nr. 1

A/D-Wandler - - -

DT-Sigma—Delta. Folding-Interpolation— Imlementierung Nr. 2

A/D—V\?andler A/D—Wahdler — Imlementierung Nr. 3
Sukzessive—Approximationg— Imlementierung Nr. 4
AD-Wandler | .
Zyklischer—-A/D-Wandler

Imlementierung Nr.
Imlementierung Nr. 2

D{ SC—BIockgeneraloﬁ ‘Komparatorgenerat

Imlementierung Nr. 3
Imlementierung Nr. 7
.................. s
OPAMP/OTA- :
Blockgenerator ‘ Schalter—Generator‘ 4>‘ Kapazitats(feld)—Genera#or
?
?
Taktgenerator Transistor-Feld—
oder Paar— ‘ Widerstands(feld)—Generatdpr

Modulgenerator

Abbildung 7.2: Unvollstdndige A /D-Wandler-Klassenhierarchie

Es ergibt sich eine Art Baumstruktur (Abb. 7.2 und Abb. 7.3), die daten-
technisch einer Verzeichnisstruktur entspricht, wo jedem Weg nachgegangen
wird, bis ein Ausschlusskriterium erreicht wird. Da dieses System gleichzei-
tig eine Top-Down-Methodologie [60] darstellt, kommt der Akkuratheit der
Systemsimulationen eine besondere Bedeutung zu.

Derzeitig implementierte Systemtemplates sind:
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Parameter/Ziele/ OPAMP/OTA

Kennwerte:

A0

PM

T

CL e~

SR OTA OPAMP

Input/Output-Range

Area

Power

Noise
E(;Ig(?:d_e Class-AB-Two-Stage Imlementierung Nr. 1 MC
Telesconio— Class—A-Two-Stage Imlementierung Nr. 2 NMC
Cascodg Imlementierung Nr. 3

Imlementierung Nr. 4
?(CL=Cc) _—
- ?
Imlementierung Nr. 1 Transistor—Feld— )
Imlementierung Nr. 2 oder Paar—
- 9 Modulgenerator ‘ Kapazitats(feld)-Generator ‘

Imlementierung Nr. 8 9
Imlementierung Nr. 4 ‘Widerstandss(feld)—Generat{or

Abbildung 7.3: Unvollstdndige Opamp/OTA-Klassenhierarchie

e 10 Bit und 12 Bit 1.5 Bit/Stufe Pipeline A /D-Wandler ohne Fehlerkor-
rektur - Referenzdesign bei 100MSPS

e 2. Ordnung, MASH 2-1 und MASH-2-1-1 ¥A-Modulator - Referenzde-
sign bei 64MSPS (DOR z.B. 2MSPS)

Die derzeitig implementierten Analog- und Layouttemplates (siehe auch Ka-
pitel 5 und 8) entsprechen den in den Systemtemplates bendtigten Unter-
blocken:

e Volldifferentielle Folded-Cascode- und Telescopic-Cascode-OTA mit und
ohne Gain- Boosting: Diese werden {iber die Funktionen nach Tab. 5.1
in Kombination mit lokaler Schaltungsoptimierung erstellt. Im Layout
werden sie iiber ein vollprogrammiertes Layoutprogramm (derzeit je-
weils zwei Variationen) erstellt.

o Volldifferentielle zweistufige Operationsverstarker mit Miller- und NMC-
Frequenzkompensation mit einer FC-,TC- und Differenzstufe als erste
Stufe: Diese werden {iber die Funktionen nach Tab. 5.1 in Kombina-
tion mit lokaler Schaltungsoptimierung erstellt. Im Layout werden sie
iber ein vorprogrammiertes Layoutprogramm (derzeit 1x) mit einem
Analogblock-Kanalrouter erstellt.

e Schalter nach Abb. 9.11: Arithmetisches Analogtemplate. Modulgene-
rator (Formfaktor variabel durch np-Variation) im Layout.

)
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e Gate Boosted-Schalter nach Abb. 9.10: Analog Master Implementie-
rung auf Schaltungsebene. Handlayout auf Layoutebene (CIF-Import).

e CT-CMFB-Schaltung nach Abb. 9.7: Arithmetisches Analogtemplate -
1xVollprogrammierung im Layout.

e DT-SC-CMFB-Schaltung nach Abb. 9.7: Arithmetisches Analogtem-
plate - 1xVollprogrammierung im Layout.

e Dynamischer 1:1 Komparator: Arithmetisches Analogtemplate (Abb.
9.9b - 1xVollprogrammierung im Layout.

e Dynamischer 1:4 Differenz-Differenz-Komparator: Arithmetisches Ana-
logtemplate - 1xVollprogrammierung nach Abb.5.23 wie auch Abb. 9.8
im Layout.

e Kapazititsfelder: Analogparameter aus der Systemsimulation. Im Lay-
out existieren Common-Centroid- Modulgeneratoren.

e Taktgeneratoren und Taktbuffer: Arithmetisches Analogtemplate - Lay-
outgenerierung iiber den Digitalblockgenerator.

Fiir die interne und die externe Layout-Komposition von SC-Blécken existie-
ren jeweils Layoutplédne. Die reinen Digitalblocke kénnen rein digital synthe-
tisiert werden. In dieser Arbeit wurden sie von Hand gelayoutet, da diese
Standardzellen existierten und die Digitalblécke sehr klein waren.

7.1 Beispielsynthese

In diesem Kapitel wird ein Beispieldesign grob durchgespielt.

Zieldesign: Design eines 10Bit A/D-Wandlers in einer 130nm-Technologie
mit einer Abtastrate von 50MS/s

Bedingungen: SINAD>60dB, THD<-62dB, vipmex = 1.0V,,, 1.2V Core-
Transistoren und Vpp = 1.2V.

Im zentralen Programm Designers Workbench (dwbench) werden diese Werte
eingegeben.

e Schritt 1 - Es existiert ein Generator (TCL-Skript-Unterprogramm
in Designers Workbench) fiir die Klasse der A/D-Wandler. In einem
ersten Schritt werden alle Systemsimulationsreferenzdesigns (schema-
tische Zeichnungen mit XSPICE- oder CPPSIM-Verhaltensbeschrei-
bungen synthetisierbarer Funktionsblocke) der Klasse A/D-Wandler
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durchgegangen, notige Konstanten aus den Anforderungen und den
Technologiedaten hergeleitet und iiberpriift, ob sie diese Bedingungen
erfiillen kénnen.

Die Technologiedaten enthalten neben den Designregeln auch Werte
wie den Kapazitéitsgleichlauf quadratischer Kapazititen %hpp, den
analogen Betriebsspannungsbereich {Vppa min: Vopas VoD maz } Usw.

Die moglichen Zielwerte sind in der schematischen Zeichnung des Refe-
renzdesigns algorithmisch angemerkt, oder das Referenzdesign enthélt
Simulationsvorschriften, die diese Werte bestimmen. Das Programm
,vspicepp” ruft die nétigen Programme (z.B. den XSpice-Simulator) auf
und fungiert als Pra- und Postprozessor. Es wird dabei eine Ergebnisda-
tei erzeugt, die dann ausgewertet wird. Das Ergebnis ist eine Liste von
Referenzdesigns, die diese Bedingungen erfiillen kénnen. In diesem Fall
sind es die 10Bit- und die 12Bit- Pipeline A /D-Wandler (1.5Bit pro Stu-
fe), die im Referenzdesign mit einer Abtastrate von 100MS/s (Abb. 7.4)
erstellt wurden. An dieser Stelle wird in einem zweiten Schritt zunéchst
die Transitfrequenz und die Slewrate der Operationsverstiarker/OTAs

(frmew = 15000]‘]‘/%{22 - frrer und SRy, = 15000]‘]\4;};2 - SR,¢s) angepasst. Nun
kénnen entweder vom Benutzer oder automatisch die 12 Bit Pipeline
A /D-Wandler vom weiteren Syntheseweg ausgeschlossen werden. Fiir
den automatischen Ausschluss wurde die Eigenschaft ,,complexity” hin-
zugefiigt: wenn der Wert im Vergleich zu den anderen bedingungser-
filllenden Referenzdesigns zu hoch ist, wird dieser Pfad ausgeschlossen.
In einem dritten Schritt kann das Referenzdesign noch lokal optimiert
werden, wenn dies in der schematischen Zeichnung des Referenzdesigns

angemerkt ist.

e Schritt 2 - Uber eine Aquivalenzliste werden alle Systemsimulations-
blocke (Verhaltensebene) in die Funktionalblockebene transferiert. Ei-
ne Ubersetzung der Parameter und Taktphasen erfolgt ebenfalls. Fiir
die Parameter ist dies oft nur ein einfaches Ubertragen, da auf der
Systemebene die gleichen Parameter (offene Schleifenverstiarkung Ay
des Operationsverstirkers/OTA, Slewrate SR des Operationsverstér-
kers/OTAs, Offsetspannung v,sfse: des Operationsverstirkers/OTAs,
Transitfrequenz fr des Operationsverstirkers/OTAs, Offsetspannung
Ucomp,of fset des Komparators usw.) verwendet wurden. Betrachtet man
die Taktphasen, so wird auf der Systemebene zu jeder Pipeline Stufe
und zu dem Abtast- und Halteglied nur eine Phase, die Abtastphase,
die von Stufe zu Stufe mit phild und phi2d alterniert, geleitet.

Auf Funktionalblockebene sind die Referenzdesigns (z.B. Abb. 7.5) fiir
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Abbildung 7.5: Referenzdesign einer der ersten SC-Verstéarkerstufen mit Ad-
dierpfad auf Funktionalblockebene
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die SC-Verstéirkerstufen mit der Phase phild als Abtastphase (phi2 als
Haltephase) aufgebaut und enthalten schon alle nétigen Taktphasen.
Die Verbindungen werden iiber gleiche Namen geschlossen.

e Schritt 3 - Nun hat man eine Liste von Elementen mit Parametern,
die erstellt werden miissen und es wird dhnlich vorgegangen wie bei
den Systemelementen. Fiir jedes Element (Schalter, Operationsverstér-
ker/OTA, Komparatoren usw.) existieren Generatoren. Diese Genera-
toren (TCL-Skript-Unterprogramme in ,Designers Workbench”) gehen
also in einem ersten Schritt die einzelnen Referenzdesigns durch und
iiberpriifen, welche dieser Referenzdesigns die Anforderungen erfiillen.
Dies wird im ersten Schritt i.d.R. rein algorithmisch ausgefiihrt.

In diesem Beispiel wird fiir das Abtast- und Halteglied und fiir die
ersten drei SC-Verstérkerstufen ein Folded-Cascode-OTA (Abb. 5.3a)
mit Gain-Boosting [89] gewahlt und der Telescopic-Cascode-OTA aus-
geschlossen, da bei einer Anzahl von n gestapelten Transistoren in
der Ausgangsstufe (Tab. 7.1) gelten soll (Worst Case-Drain-Source-
Sattigungsspannungen des i-ten Transistors im Ausgangspfad: vps satwe,i):

Vin,max - 1
Jnmar.pp < VDD,min — g <1 + _> UDS,sat,we,i- (74)
2 - i=1 2
1.1V

Natiirlich wiirden auch die zweistufigen Operationsverstiarker mit ein-
facher Class-A-Ausgangsstufe diese Bedingung erfiillen. Dies fiihrt aber
zu einem hoéheren Stromverbrauch und zu einer hoheren Komplexitat.

Minimale Biastransistoren | Kaskodentransistoren
Transistorlange UDS,sat,typ UDS, sat,typ
0.35um VoD .min/17 VbD,min/24
0.25um VbD,min/16 VDD min/22
0.13um VbD.min/15 VDD min/18

Tabelle 7.1: vpg sqi- Wahl fiir unterschiedliche Technologien

Fiir die Komparatoren wird in diesem Fall ein dynamischer Komparator
nach Abb. 5.24 gewéhlt, da auf der Systemebene hohe Offsets vermerkt
sind. In den ersten drei SC-Verstérkerstufen und im Abtast- und Halte-
glied kommt fiir die Abtastschalter und den Kapazitétsriickkopplungs-
schalter der ,Gate-Boosted”Schalter zum Einsatz. Im zweiten Schritt
werden die Elemente, die die Anforderungen erfiillen, dimensioniert.
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In diesem Beispiel wird der Folded-Cascode-OTA mittels der Hilfsfunk-
tionen nach Tab. 5.1 unter der Verwendung von Tab. 7.1 dimensioniert.
Zusitzlich wird Iy = SR - CpL o (siche Abb. 5.3a) gesetzt. Die Hilfs-
verstirker (siche Abb. 9.5) verwenden die gleichen Basistransistorele-
mente wie der Folded-Cascode-OTA. Deren Léngsstrom wird von 1—16[0
bis %IO variiert, bis sich in der AC- und Transient-Simulation kein Pol-
Nullstellen-Dublett mehr nachweisen léasst. Als Gleichtaktregelung wird
ein SC-CMFB gewéhlt. In einem dritten Schritt kann das Referenzde-
sign noch lokal optimiert werden, wenn dies in der schematischen Zeich-
nung des Referenzdesign angemerkt ist. Wenn mehrere Referenzdesigns
die Anforderungen erfiillen, kann der Anwender wiederum die Elemen-
te auswahlen oder sich die Elemente tiber die Kosten (z.B. Chipflache
und Stromverbrauch) automatisch auswihlen lassen. Eine vollstandi-
ge schematische Zeichnung mit allen dimensionierten Unterelementen
wird erstellt.

e Schritt 4 - Wenn die Elemente des Layoutgenerators auch in der sche-
matischen Zeichnung verwendet wurden, dann kann dieses direkt in ein
Layoutprogramm iibersetzt werden. Genauer wird darauf im Kapitel
8.1.1 eingegangen. In diesem Falle existieren fiir alle Blocke aufer den
Gate-Boosted-Schalter, aus der schematischen Zeichnung Layoutgene-
ratorstandardzellen. Der Gate-Boosted-Schalter muss in jeder Techno-
logie von Hand im Layout erstellt werden und wird dem Layoutgene-
rator als CIF-Datei zur Verfiigung gestellt. Eine Implementierung als
Layoutgeneratorstandardzelle ist angedacht.



Kapitel 8

Layoutgenerierung

In diesem Kapitel wird der von mir im Rahmen der vorliegenden Arbeit ent-
wickelte Layoutgenerator dargestellt. Eine technologieunabhéngige Layout-
generierung fultt auf einer Betrachtung der Gemeinsamkeiten unterschiedli-
cher Technologien. Im Folgendem werden insbesondere CMOS-Technologien
betrachtet. Jedes Layout besteht aus einer Menge von Polygonen in unter-
schiedlichen Ebenen. Die Verwaltung dieser Layoutgrundelemente, der Auf-
bau grofserer Layoutstrukturen und die notigen Programmiergrundstruktu-
ren wurden derart realisiert, dass die Layoutbefehle in einem Interpreter
(TCL/TK [67]) implementiert wurden. Der Interpreter und somit ein Layout-
generator kann leicht in jedes Programm integriert werden. Fiir die Layout-
generierung wird direkt auf die Designregeln aufgesetzt. Derzeit sind nahezu
300 Regeln implementiert. Einige dieser Regeln sind jedoch nur zu Steue-
rung des Generierungsprozesses notwendig und besitzen keine Aquivalente,
die zum Priifen herangezogen werden kénnen.

8.1 Templatemethode

Gruppen von Layoutstrukturen, die zu einer noch leicht variablen Gesamt-
struktur zusammengefasst werden, werden im Folgendem (Layout-)Templates
genannt. Dieser Templateansatz ist fiir die hier betrachteten SC-Schaltungen
gut geeignet. Bei diesem Ansatz werden Basiselemente mit zugehoriger Ver-
drahtung so gestaltet, dass sie in sich symmetrisch sind, wenn dies gefor-
dert ist. Sollte eine Verbindung symmetrisch gefiihrt werden sollen, so ist
es wahrscheinlich, dass der Zielblock ebenfalls symmetrischer Natur ist, dies
vereinfacht die Verdrahtung. Die Verdrahtung symmetrischer Verbindungen
wird zuerst ausgefithrt (Kanalrouter), wahrend die Weiteren folgen, wobei
eine symmetrische Einkopplung berticksichtigt wird.

143
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8.1.1 Programmiertes Layout

Andert sich wihrend des Designprozesses die Zieltechnologie, miissen iibli-
cherweise samtliche Unterelemente des zu erstellenden Designs neu erstellt
werden. Der dazu notige Zeitaufwand wurde untersucht. Ein grofser Teil der
Zeit entfallt dabei auf das Layout und den Parasitic Extraction- Simulation-
Optimierung- Redesign -Relayout Zyklus. Mit dem hier gewéhlten Ansatz
eines programmbasierten Layouts werden die Layoutphasen reduziert [92].
Transistoren zeigen im Layout unterschiedlicher Technologien grofe Ahn-
lichkeiten. Deshalb lassen sich mit unterschiedlichen Parametersitzen fiir
unterschiedliche Technologien Transistoren erstellen. Gleiches gilt natiirlich
auch fiir andere Bauelemente. Um die Festlegung auf ein Programmpaket
zu vermeiden, wurde hier ein externer Ansatz gewéhlt im Gegensatz zu der
iiblichen Herangehensweise, PCells und Layouts in der Cadence™- Opus
eigenen Skill- Programmiersprache [16, 17] zu schreiben. Da jedes fiir das
Layout analoger integrierter Schaltungen geeignete Programmpaket und das
zugehorige Designkit das Einlesen von CIF(GDSII) gewéhrleisten muss, wur-
de CIF(GDSII) als Ausgabeformat des hier erstellten Layoutgenerators ge-
wahlt. Die Routinen zur Generierung von MOS-Transistoren, Poly-Poly- oder
MIM-Kapazitdaten und anderer Bauelemente wurden als Interpreterbefeh-
le (TCL/TK) erstellt. Damit erhdlt man eine dhnliche Flexibilitdt wie bei
der Verwendung der Skill™- Programmiersprache [16, 17]. Mit den iiber
eine Technologiedatei in unterschiedlichen Technologien erstellbaren Transi-
storen, Kapazitaten usw. kann man grofere Objekte erstellen. So lassen sich
nun iiber wenige Programmezeilen differentielle Transistorpfade mit Common-
Centroid-Transistorpaaren (und eventuell Kreuzkopplungen), Einzeltransi-
storpfade, Stromspiegel, Kapazititsfelder und viele andere Layoutelemente
erstellen. Die Anzahl der Kontakte und die Breite der Leiterbahnen werden
je nach Stromdurchfluss automatisch dimensioniert. Mit zusétzlichen Rou-
tinen fiir Direktverbindungen, Winkelverbindungen, Briickenverbindungen
und Busverbindungen kann man nun gesamte Schaltungsblécke oder Schal-
tungen erstellen. Diese Schaltungsblocke lassen sich als Routinen in Datei-
en abspeichern. Mit den zusétzlich iibergebbaren Parametern lédsst sich ei-
ne Schaltungsdatenbank erstellen. Diese Schaltungen und Schaltungsblocke
lassen sich nun relativ (siche Abbildung 8.1) zu existierenden Blécken plat-
zieren. Dazu wird jedes Modul oder jeder Block zuerst virtuell im Ursprung
gezeichnet, das heisst, dass die Layoutstrukturen zuerst in einen temporaren
Speicher geschrieben werden und dann mit den nun bekannten Réndern und
Verbindungen nach den Designregeln in die finale Layoutdatenbank eingefiigt
werden.

Insgesamt ist damit die Moglichkeit geschaffen worden, immer kompliziertere
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Abbildung 8.1: Relative Platzierung innerhalb des Layoutgenerators

Layouts zu erstellen.

Grundstrukturen

In diesem Abschnitt werden die einzelnen Grundstrukturen aufgefithrt, mit
denen komplexere Layoutblocke komponiert werden.

a) ] —

Abbildung 8.2: Layout eines Transistors a)NMOS und b) PMOS

Mit einem einzigen Programmierbefehl kénnen Transistoren (Abb. 8.2), MIM-
Kapazitéten, Poly-Kapazitaten, MOM-Kapazitdten und Widerstédnde (Abb.
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Abbildung 8.3: Layout von Kapazitdten und Widerstdnden
a) MIM-, b) Poly-, ¢) MOM-Kapazitit und d) Widerstand
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8.3) erzeugt werden. In dem Programm, das die Technologiedatenbank ver-
waltet, wird definiert, welche Widerstinde, Kapazitdten und Bipolartransi-
storen verwendet werden. Jedoch lésst sich schon bei den MOM-Kapazitdten
keine einheitliche Struktur mehr definieren. Nahezu jede Technologie hat ihre
eigene patentierte MOM-Struktur. Ahnliches gilt fiir die Bipolartransistoren.
Daher wurde im Layoutgenerator eine CIF/GDSII-Objekt-Import-Routine
implementiert und so auf eine abzahlbare Menge von festen Layoutstruktu-
ren zugegriffen. Da jedoch bei den meisten CMOS-Technologien nur fest vor-
gegebene Bipolartransistoren existieren, ist dies in diesem Fall kein Problem.
Bei den MOM-Kapazititen ist es im Falle der SC-Schaltungen ebenfalls un-
problematisch, da es ja sinnvoll ist, gleichlaufende Elemente zu komponieren.
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Modulgeneratoren

Im Folgenden wird als Modul ein aus symmetrisch (z.B. Common-Centroid)
angeordneten Grundstrukturen [11, 28, 92| aufgebauter Verbund mit Ver-
drahtung definiert. Zum Beispiel ist ein Paar aus Transistoren mit einem zu-
sammengelegten Source-Anschluss ein Modul. In den anfanglich verwendeten
Technologien war eine Verdrahtung iiber den Transistoren fiir analoge Blocke
nicht erlaubt. Daher wurden die ersten Module mit einer Verdrahtung aufter-
halb der Transistoren versehen. In Abbildung 8.4 ist ein Common-Centroid

(22) angeordnetes NMOS-Transistorpaar zu sehen. Es existiert natiirlich eine

ba
Vielfalt verschiedener Transistorpaarkonfigurationen. Insbesondere wenn die
Transistoren einen gemeinsamen Source-Anschluss haben (Abb. 8.5), ergibt

sich ein einfaches Layout, dessen Kernelement ein Multifingertransistor ist.
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Abbildung 8.4: Layout eines 2D-Common-Centroid angeordneten NMOS-
Transistorpaares
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Abbildung 8.5: Layout verschiedener 1D-Common-Centroid angeordneter
NMOS-Transistorpaare mit Randdummies
(gemeinsamer Source-Anschluss/gemeinsamer Drain- und
Source-Anschluss/gemeinsamer Source- und Gate-Anschluss)

Existierende Modulgeneratoren sind
e Transistorpaare und Transistorfelder
e Kapazititspaare und Kapazitatsfelder

e Widerstandspaare und Widerstandsfelder

In einem weiteren Schritt wurden Transistorpaare und Felder implemen-
tiert, bei denen die Source- und Drain-Anschliisse (OverCellRouting: Abb.
8.7) horizontal tiber die Transistoren gefithrt werden. Gegebenenfalls werden
Dummy-Transistoren als Abstandshalter (s. Abb. 8.6) eingefiihrt und Drain-
sowie Sourcezusammenfiihrungsverbindungen durch den Blockgenerator in
Metall 3 ebenfalls iiber den Modulen (vertikal) ausgefiihrt.
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Abbildung 8.6: Schematische Zeichnung eines NMOS-Transistorpaares mit
Randdummies und Abstandsdummies

Analogblockroutinen

Die Analogblockgenerierung stellt eine Platzierungs- und Verbindungsstan-
dardisierung dar. In dieser Arbeit werden Analogblécke iiber Modulgenera-
toren wie Standardzellen angeordnet. Dabei werden die Verbindungen stan-
dardméfig nach oben oder nach unten herausgefiihrt und dann iiber einen
Analog-Bus-Router horizontal verbunden. In der schematischen Zeichnung
werden Signale angefiihrt, die einen Gleichlauf haben sollen. Diese Signale
werden dann gemeinsam gefiihrt und mit Masse- oder VDD-Leitungen auf
beiden Seiten gefiihrt. Sind dann noch einige Verbindungen offen, werden die-
se vertikal iiber einen Analog-Bus-Router verbunden. Dem Analogblockgene-
rator werden mogliche Variationsvariablen fiir die einzelnen Module {iberge-
ben und dieser untersucht jede Permutation auf die geringste Gesamtflache.
Erwahnenswert ist, dass Permutationsvarianten auch unterschiedliche voll-
programmierte Unterblocke (z.B. ein FC-OTA-Kern und ein TC-OTA-Kern)
mit z.B. Variationen des Formfaktors sein kénnen. Der Analogblockgenerator
muss folgende Dinge beriicksichtigen:

e Gleichlauf von Transistor-, Kapazitiats- und Widerstandspaaren und
-feldern = Modulgeneratoren,

e Gleichlauf von ausgewihlten Verbindungsstrukturen = Analogkanal-
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Abbildung 8.7: OCR-Layout eines in einem Streifen oder in zwei Streifen
angeordneten PMOS-Common-Source-Transistorpaares mit Randdummies
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router,

e Minimierte Kopplungskapazititen von ausgewéhlten Knoten = Gleich-
laufbedingungen fiir den Analogkanalrouter / getrennte Fiihrung / Shiel-
ding.

Schalter

il

O0O0O0O
O0O0O0O
O0O0O0O
mpmynn|

Globale Kanalverbindungen mit Gleichlauf

Abbildung 8.8: Layoutorganisation der SC-Elemente

Die einfachste Moglichkeit, unterschiedliche Varianten von Transistormodu-
len zu erzeugen ist, die Anzahl der Transistorfinger np zu variieren. Im Fol-
genden wird der Faktor F¢, fiir die Veranderung der Flachendiffusionskapa-
zitét im Vergleich zum Einzelfingertransistor in Abhéngigkeit von der Anzahl
der Transistorfinger dargestellt.

ng+2

. 1 _
e np gerade und Drain innen = Fc, dgrain = 5 Und Fo, source = Srr

(Drain aufien = vice versa)

np+1
2np

® Np ungerade = -FCA,drain = FCA,source =

Sinnvollerweise wird der Drainanschluss immer nach innen gelegt, aber in
kaskodierten Operationsverstérkern/OTAs hingt der nicht-dominierende Pol
oft von der Sourcediffusionskapazitat ab, fir np = 8 ist Fo, source = 0.625,
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a) b)

Abbildung 8.9: Analoge Standardzellen in der Schematischen Zeichnung a)
und im Layout b)
Supergruppe: (n2 gl2oltolsb n_ go p2 gl2og2d8tolsb f)

daher wird in der Regel nyp > 8 gewéahlt.

Fiir Transistoren mit geringer Kanalweite kénnte die Perimeter- und Ver-
drahtungskapazitéit jedoch dominierend sein, da diese fiir grofsere ny ansteigt.
Bei noch groferen Streifenweiten kann man diesen Anteil jedoch vernachlés-
sigen. Fiir den Analogblockgenerator wurden vordefinierte Strukturen fiir die
schematischen Zeichnungen und fiir das Layout (analoge Standardzellen und
Supergruppen) entwickelt. Diese bestehen aus Modulen sind aber fest zuein-
ander angeordnet und verbunden.

Digitalblockgeneration

Im Layoutgeneratorprogramm ist die Generierung von kleinen Digitalschal-
tungen implementiert. Der hier vorgestellte Digitalblockgenerator kann kein
Place&Route-Programm ersetzen. Es sollen vielmehr Digitalschaltungen rea-
lisiert werden, die analogartig sind und fiir die keine Standardzellen existie-
ren. Als Beispiele sind hier der Taktgenerator fiir SC-Schaltungen sowie der
PFD (Phasen-Frequenz-Detektor) und der VCO (Voltage Controlled Oscil-
lator) bei PLL-Schaltungen zu nennen.

Fiir die Dimensionierung der Schaltung muss nur die Anzahl der 1x-Gatter,
die mit den Ausgingen getrieben werden miissen (FAN-OUT), angegeben
werden. Gleichzeitig kann global ein Analog- und ein Digital-Dimensionierungs-
modus eingesetzt werden. Der Analogdimensionierungsmodus dimensioniert
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die Transistoren im Pull-Down- wie im Pull-Up-Pfad iiber das Verhéltnis 8.1
unter Bertiicksichtigung von Serien- und/oder Parallelschaltungen, wéihrend
der Digitaldimensionierungsmodus feste Faktoren benutzt.

Wy b (5 o) 51)
Wn kp . (% —+ Uth,p)2

Beispielcode: (Layout siehe Abb. 8.10)

e lappend orders {set nodes { {abecy}{abcy}{abcy}{ay}{ay}}}

e lappend orders {set newnodes { {voutp2 phi2 voutpl d1} {voutm2
phi2 voutpl dO} {voutm2 phi2 voutml d-1} { d1 MSB} { dO
LSB}}}

e lappend orders {set erg object [obj placedigitalchain $origin object
{CMOS_NAND3 CMOS NAND3 CMOS NAND3 CMOS INVERTER
CMOS_INVERTER} {4 4 4 2 2} 1000 $nodes $newnodes {} bottom-

right {}]}

e set object [obj placeblock SORIGINOBJECT $orders {} bottomright
{orient=90}|

Fiir die Layouterstellung muss die Reihenfolge und die Zeile in der schema-
tischen Zeichnung angegeben werden. Als Gatter stehen die grundlegenden
logischen Funktionen and, nand, or, nor, not, xor und xnor mit jeweils zwei
oder drei Eingéngen sowie weitere Grundgatter und Flipflops zur Verfiigung.
Die Dimensionierung erfolgt auf der Basis des FAN-OUTs unter der Bertick-
sichtigung einer Serien- oder Parallelschaltung zum Ausgang. Dabei wird
auch bei den internen Gattern die zu treibende Last beriicksichtigt.

Abbildung 8.10 zeigt einen im Analogdimensionierungsmodus generierten Di-
gitalblock. Dieser Block stellt die Digitalschaltung dar die bei einem 1.5Bit
Sub-A /D-Wandler-Sub-D /A-Wandler in einer Pipelinestufe verwendet wird.
Die Verbindungen zwischen den Einzeldigitalobjekten werden iiber die Zellen
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Abbildung 8.10: Layout eines Digitalblockes

gelegt, wobei dazu drei Metallebenen bendtigt werden. Der gesamte Digital-
block kann wie ein Objekt in die analoge Schaltung eingepasst werden.

Konvertierung von Schaltbildern

Das Haupthilfsmittel fiir die Umwandlung von Schaltbildern ins Layout ist
die Verwendung der Module und Standardzellen des Layoutgenerators auch
im Schaltbild. Die Standardzellen werden schon mit Verbindungen versehen,
so dass die Verdrahtung standardisiert wird. Das Program aschtolay konver-
tiert unter der Verwendung der Analogblock-Routinen die SPICE-Netzliste
nach Abb. 8.11 in ein Layoutprogramm. Das Layout kann durch die Erstel-
lung vorprogrammierter Layoutobjekte (z.B. Abb. 8.12) am Besten auch mit
unterschiedlichen Formfaktoren (z.B. Abb. 8.13) verbessert werden, da die
Analogblockroutinen die Versionen durchpermutieren, bis sich die gering-



KAPITEL 8.

LAYOUTGENERIERUNG

155

in_phi1 un_pathp
in_phi1
up_pathm vemfb aux_out_nl aux_out_n2 aux_out_p1 aux_out_p2
ota_vinm in_vem aux_in_nl aux_in_n2 up_pathp up_pathm
. — [ N O | L. n 1 [ T T | [ N I | 1 1
V- G1200120_F
[ | [}
[ | [ | [ | [ ] [ ] n 1 1 [ ] [ ] [ ] n 1 1 n [ | 1 [ ]
.
ota_vinp out_voutp vbiasn vbiasn vbiasn veascr| veascn
in_vinp vbiasn
up_pathp veascn veascn veascp veascp
vdacp
up_pathm out_voutm ota_vinm veascp veascp vbiasp vbiasp
in_phild in_phild in_phi1 in__phi1
vbiasp vdda aux_out_p2 vdacm cap_vinm _in_phild in_phild in_phil in_phil
aux_out_pl
L2 . L2
i Bocorocen o Mooy szl cioolle B 8 ool srlloco b B A, e sl N R R
SBSB_F RTS_FULLDUMMIES_OP H_v1 0P HJZ,O’P H_VL_OP H.V2_0P
1 1 1 [ | [ | [ | [ ] 1 1 [ | n 1 [ ] 1 n 1 [ | [ | [ |
° L2
aux_in_nl
vemfb aux_in_n2 out_voutp capvinp vdacp outvoutp out_voutm in_vinp in_vinm
out_voutm
- ota_vinp ota_vinm cap_vinp cap_vinm
vbiasp
aux_out_n2 ota_vinp
veascp
aux_out_nl in_dig__d1 in_dig__d1 in_dig__d-1 -
_dig_ _dig_¢ in_dig__d-1 in_dig__do in_phi2 in_phi2
o - i hit dig|d-1
in_phi in_dig_d1 in_dig d1 in_dig d- -
_dig \_dig | in_dig d-1 in_dig do in_phi2 in_phi2
in_phil
1 [ | n
|
TGA-E,SWITCI TG;!E,SW\TCI TGA-E—SW”C m/!g,swwcl TGA.E,SWWC' TGA-E,SWVTCI L ]
vbiasn| H_V1_OP H_V2_OP H.V1OP H_v2_OP H_V1_OP H_V1_OP TGATE_SWITC
RZX V1.« VS H.v2.0p
1o surcl
inout_iout Hvz_op 1 1
[ I Y B | [ I | [ | [ I | o
[ | [ |
veascn
in_vrefp in_vrefm in_vrefm in_vrefp vdacm cap_vinp cap_vinm
in_vinm vdacp vaaem d d
R vdacp vdacy it_vout
vdacm P outvoutp out_voutm
vdacm

Abbildung 8.11: Schematische Zeichnung fiir die Synthese einer SC-MDAC-
Verstarkerstufe mit dem Editor ICSchem
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ste Layoutflache ergibt. Fiir diese Objekte miissen jeweils ein Symbol und
eine Makroschaltung (SPICE: subckt) mit spezieller Prefix-Namensgebung
erstellt werden, um sie in aschtolay verwenden zu konnen.

Prefix:

e macro_sysanalay name: Standard-Analog-Layoutelement
Es existiert eine Layoutprozedur fiir ,name” im Layoutgenerator

e macro_sysanalay com name: Komponiertes-Analog-Layoutelement
Die Layoutprozedur ergibt sich erst nach der Zusammenstellung aller
Komponenten (Standard-Analog-Layoutelemente) von ,name” iiber ein
annotiertes Platzierungs- und Verdrahtungsverfahren

a)

Abbildung 8.12: Schematische Zeichnung und Layout einer vorprogrammier-
ten einfachen Single-Ended-OTA-Stufe

Digitale Schaltbilder konnen mit dem Programm dschtolay in ein Layout
umgewandelt werden. Hier werden Digitalblock-Routinen verwendet.
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Abbildung 8.13: Schematische Zeichnung (a) und Layout (b und c) von zwei
vorprogrammierten Versionen eines CMOS-Schalters mit Dummy-Schaltern



Kapitel 9

Implementierung der Prototypen

Es wurden zwei Prototypen mit Teilelementen des hier vorgestellten Syn-
thesesystems in einer 0.28um BiCMOS Technologie mit MIM-Kapazitaten
erstellt. Hierbei wurden nur CMOS-Elemente verwendet. Zum Zeitpunkt der
Erstellung des ersten Prototypen existierte der Layoutmodulgenerator nur
in einer rudimentdren Form. Das Layout wurde zu 70% generiert und zu
30% von Hand gelayoutet. Die Bearbeitungszeit des Layoutes betrug drei
Wochen. Die Schaltungen des zweiten Prototypen wurden mit einer frithen
Form des Systems synthetisiert und das Layout nahezu vollstdandig (90%)
mit dem Layoutgenerator erstellt. Fiir die Synthese war eine Woche nétig,
und die Gesamtlayouterstellungszeit betrug eine Woche. Hier kam der SC-
Blockgenerator zum Einsatz, wihrend die Innerblockverdrahtung durch den
Kanalrouter fiir Dreimetalllagenprozesse ausgefiihrt wurde.

Da der Kapazitatsgleichlauf fiir zwei 1pF-Kapazititen in einer kreuzgekop-
pelten Konfiguration bei 0.013% (typ. 0.1%) lag, wurde auf eine digitale
Korrektur oder auf Kapazitatsmittelung verzichtet. Die Prototypen wurden
auf eine Abtastrate von 70MS/s ausgelegt.

9.1 Taktgenerierung

Fiir die Funktion des Abtast- und Haltegliedes, der SC- Verstiarker und der
Komparatoren wird ein nichiiberlappender Zweiphasentakt benétigt. Um das
sogenannte Bottom-Plate-Sampling zu implementieren werden auch die Pha-
sen ¢1’ und ¢, sowie deren negierte Aquivalente erzeugt. Hiefiir wurde ein
Taktgenerator nach Abbildung 9.1 fiir beide Prototypen implementiert.

Die Ausgangstreiberstirke des Taktgenerators wurde so dimensioniert, dass
die Leitungen und die lokalen Buffer getrieben werden kénnen. Der Taktge-

158
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Abbildung 9.1: Taktgenerator fiir beide Prototypen und dessen generiertes
Layout

nerator und die lokalen Buffer wurden mit einem Substratblocker umgeben,
um ein Ubersprechen zu den Analogblécken zu minimieren. Fiir den zweiten
Prototypen wurden die Layouts mit dem Digitalblockgenerator erstellt.

9.2 Die Operationsverstarker

In Abbildung 9.2 ist der Operationsverstéirker, der fiir den ersten Prototy-
pen erstellt wurde, zu sehen. Die erste Stufe besteht aus einem Telescopic-
Cascode-OTA, wahrend die zweite Stufe aus einer Differenzstufe mit aktiver
Last besteht. Fiir jede Stufe wurde ein eigener CMFB-Regulator implemen-
tiert.

Die Verstarkung dieses zweistufigen Operationsverstéarker reicht fiir einen 10
Bit Pipeline A /D-Wandler aus. Die Strom-, Weiten- und Kapazitatsdimensio-
nierung fiir den Einsatz als Abtast- und Halteglied und den als MX2-Stufe ist
unterschiedlich, da die Rausch-, ¢ und Bandbreitenanforderungen verschie-
den sind. Der Operationsverstéirker wurde nach Miller frequenzkompensiert.
Der Operationsverstarker erreicht folgende Kennwerte:
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vdd Vvdd vdd Vvdd

Abbildung 9.2: Zweistufer Operationsverstarker fiir das Abtast- und Halte-
glied und die erste MX2-Stufe des ersten Prototypen
(ohne CMFB und Biasing)

Bezeichnung Wert
Ao >T72dB
fr >600MHz

Slewrate > 400%
035 > 58°
CL 2pF

Vem 1.35V
VSi(IMHz) | 422

Zu erkennen ist auch, dass man das Layout durch zwei gleichlaufende Transi-
storpaarpfade und einem RC-Paarpfad erstellen kann. Alle weiteren MDAC-
Stufen haben geringere Anforderungen an die Leerlaufverstirkung und ska-
lierte Lastkapazitdten. In diesem Design eines 10 Bit Pipeline A /D-Wandlers
wurde Cg min = Crmin = 0.5pF gesetzt und in den hinteren Pipeline Stufen
ein einstufiger Telescopic-Cascode-OTA nach Abb. 9.3 implementiert.

Der Operationsverstirker nach Abb. 9.3 hat jedoch einen entscheidenen Nach-
teil, der bei kleineren Versorgungsspannungen (<1.5V) zum Tragen kommt.
Der Ausgangsspannungsbereich ist um ein vpg sqr + Av reduziert. Im zweiten
Prototypen wurde daher ein Folded-Cascode-OTA mit Gainboosting (siehe
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Abbildung 9.3: Telescopic OTA fiir die hinteren MX2-Stufen des ersten Pro-
totypen und dessen Bias-Schaltung
(ohne CMFB)

Abb. 9.4) erstellt. Gainboosting ist notwendig, da die Verstiarkung einer Stu-
fe fiir einen 12 Bit Pipeline A/D-Wandler nicht mehr ausreicht.

Der Operationsverstiarker der S&H-Schaltung und der ersten SC-Verstarker-
stufen des zweiten Prototypen (Abb. 9.4) erreicht folgende Kennwerte.

Bezeichnung Wert
AO >81dB
fr >550MHz

Slewrate > 500%
(035 > 60°
CL 4pF

Ve 1.35V
VSi(IMHz) | 722

Mit den iiblichen Hilfsverstéarkern muss die Eingangsspannung iiber vy, , +
Ups,sat 0der unter Vg —|ve | — |vps sat| liegen. Um dies zu vermeiden, wurden
die Hilfsverstarker nach Abbildung 9.5 implementiert [82]. Eine andere Mog-
lichkeit wéare natiirlich, einen Folded-Cascode-Hilfsverstarker einzusetzen. Die
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Abbildung 9.4: OTA fiir das Abtast- und Halteglied und die ersten MX2-
Stufen des zweiten Prototypen
(ohne CMFB-Schaltung und Biasing)

zusitzliche Riickkopplungsschleife kann zu Instabilitdten fiihren und wurde
mit Co = 125 f F' kompensiert.
Die fiir diesen OTA nétige Biasing-Schaltung entspricht der Abbildung 5.4

a).

Die Gleichtaktregelung wurde durch eine zeitkontinuierliche Schaltung (siehe
Abb. 9.7) realisiert.

9.3 Der Komparator

In der ersten Implementierung (10Bit-Pipeline-A /D-Wandler) wurde der Kom-
parator wie in Abbildung 5.23 implementiert. Dieser zeigt jedoch sehr hohe
dynamische Offsets, da die Eingangstransistoren im Triodenbreich sind.

Fiir den zweiten Prototypen wurde daher ein anderer Komparator einge-
setzt [2]. Dieser besteht aus einer SC-Schaltung (Abb. 9.8), die in der SC-
Schaltungstechnik eine Differenz der beiden differentiellen Signale v;, 4 und
Uref,a bildet, einem Vorverstérker (Abb. 9.9a) und einen einfachen dynami-
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Abbildung 9.5: Gain-Boosting-Hilfsverstarker fir die a) NMOS- und b)
PMOS-Kaskode

schen Komparator 9.9b). Der Vorteil dieser Schaltung ist zudem, dass sie
nichts anderes als einen SC-Block mit zugehdriger aktiver Schaltung dar-
stellt und daher weitgehend synthetisiert werden kann.

Die vordere SC-Schaltung in Abb. 9.8 bildet das Ausgangssignal

(oot (61) = Vo (01) = (s (91) = vin-(02)) = {(treps —tres ) (90.1)

und kann dann an einen einfachen Komparator appliziert werden. Nachdem
nun dieses Differenzsignal vorliegt, wird dieses Signal dann mit dem Vorver-
starker um den Faktor 3-5 in der Phase ¢, verstiarkt und auf den Eingang
des dynamischen Komparators gegeben. Der entscheidet zu der LH-Flanke
von ¢y, damit das Ergebnis in ¢y zur Verfiigung steht.

9.4 Schalter

Fiir beide Prototypen wurden die Gate-Boosted-Schalter nach [1] implemen-
tiert. Dieser Schalter wurde in beiden Versionen per Hand gelayoutet, da
er sehr irregular ist und die Unterelemente nicht als Layoutmodule existier-
ten, sodass er nicht kompakt synthetisiert werden konnte. Die so erstellten
Schalter wurden dann dem SC-Blockgenerator iiber einen CIF-Import zur
Verfiigung gestellt.
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Abbildung 9.6: OTA fiir die hinteren MX2-Stufen des zweiten Prototypen
(ohne CMFB-Schaltung und Biasing)

Fiir die restlichen Schalter, die als CMOS-Schalter mit Dummy-Schaltern
realisiert wurden, existiert ein Modulgenerator, da sie eine viel hohere Sym-
metrie besitzen.

Der Reset-Schalter wurde wie in Abb. 9.11 b) implementiert, da eine para-
sitdre Kapazitiat zwischen den Punkten A und B im Aus-Fall einen Verstér-
kungsfehler verursachen wiirde.

9.5 Das Abtast- und Halteglied

Das Abtast- und Halteglied (Abb. 9.12) sieht noch ein zeitkontinuierliches
Eingangssignal, daher wurden die Eingangsschalter als Gate-Boosted-Schalter
realisiert. Aus zeitlichen Griinden wurden ebenfalls alle anderen Schalter der-
art realisiert.

Das Layout des Abtast- und Halteglieds des zweiten Prototypen wurde mit
dem SC-Block-Generator erstellt.

Der erste Prototyp wurde auf ein SNR>60dB ausgelegt und hat daher ei-
ne Abtastkapazitdt von 1pF. Im Gegenzug sollte der zweite Prototyp ein
SNR>65dB erreichen. Dessen Abtastkapazitéit betrug daher 2pF.
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Abbildung 9.7: CMFB-Schaltung
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Abbildung 9.8: SC-artiger Komparator des Sub-A/D-Wandlers des zweiten
Prototypen

9.6 Die 1.5 Bit Pipeline Stufe

Die 1.5 Bit Pipeline Stufe besteht aus einem Sub-A /D-Wandler, einem Sub-
D/A-Wandler und einem SC-Zwischenstufenverstarker.
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Abbildung 9.9: Vorverstérker a) und dynamischer Komparator b)

Der Sub-A /D-Wandler [1] besteht aus zwei Komparatoren und ein wenig Lo-
gik, wihrend der Sub-D/A-Wandler [1] nur aus Schaltern besteht, da er nur
die Werte {—v,cf,4,0,0ref,4} ausgeben muss.

Die Kapazitaten Cs und Cr des Zwischenstufenverstiarkers wurden nach den
Rausch- und Gleichlaufsanforderungen der jeweiligen Stufe skaliert.

Die Layouts aller Zwischenstufenverstiarker des zweiten Prototypen (siehe
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Abbildung 9.10: Implementierung des Gate-Boosted-Schalters

Abb. 9.14b ) wurden ebenfalls mit dem SC-Blockgenerator erstellt.

9.7 Referenzstromverteilung

Jeder Operationsverstiarker bendtigt ein oder zwei Bias-Strome. Der Hauptre-
ferenzstrom wird extern erstellt und iiber einen Haupt-Stromspiegel verteilt,
da Bias-Spannungen durch I - R-Spannungsabfille nicht iiber grofte Strecken
verteilt werden sollten.

9.8 Die digitale Ausgangsworterstellung

Der digitale Anteil der Prototypen besteht aus einem finalen Addierer und
einer digitalen Pipeline (sieche Abbildung 9.18), um die digitalen Ausgangssi-
gnale, die von den Pipeline Stufen stammen, wieder so zusammenzufiihren,
dass sie alle von einem Abtastzeitpunkt im Analogen stammen.

In Abbildung 9.18 ist die digitale Pipeline fiir den 12Bit Prototypen zu se-
hen. Die so verzogerten Signale werden dann mit einem Carry-Select-12Bit-
Volladdierer [46] mit den Eingangsworten nach Abb. 9.17 aufaddiert und
so das Ausgangswort dout(0..dout12 gebildet. Die Worst-Case-Laufzeit des
Addierers lag bei 3ns. Dieser digitale Block wurde ebenfalls mit einem Sub-
stratblocker umgeben. Diese Implementierung entspricht nicht der iiblichen
Implementierung, wurde so in der Standardliteratur 8, 6] nicht gefunden und
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Abbildung 9.11: Implementierung der CMOS-Schalter mit Dummies a) und
mit veringerter Kopplungskapazitit b)

hat die halbe Latenzzeit %TS. Da die Komparatoren von jeweils zwei Stufen
in derselben Taktphase entscheiden, muss das digitale Zweibitwort, das je-
de Stufe k mit dem Sub-A/D-Wandler nach Abb. 9.15 ( S, D0 & S D1)
erzeugt, nur zeitlich gehalten werden bis die zweite Stufe entschieden hat.
Dies geschieht durch die Latches der ersten vertikalen Spalte in Abb. 9.18.
Im Folgenden werden die 4-Bit Worter jeweils soviele Taktphasen verzogert,
dass alle vom gleichen analogen Abtastwert stammen. Dies geschieht durch
das Schieberegister in den folgenden Spalten. Die Verteilung in den einzelnen



KAPITEL 9. IMPLEMENTIERUNG DER PROTOTYPEN 169

P2
1 \
T~
@1 | Csp ,::qgi\'
vint -7 )I ST~ vout+
T 1pi2p )

vin- _;)(OJ I ,'5)(\? vout-
N - \ /,
Ccsm 1
,/ -= N
[]
\ /
Q2

Abbildung 9.12: Implementierung des Abtast- und Haltegliedes

x2-Zwischenstufenverstarker
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Abbildung 9.13: Implementierung der Pipeline Stufe

Spalten dient nur dazu, dass alle Taktbuffer eine dhnliche Last (Anzahl an
D-Flipflops) haben. Die so verziogerten zwei Digitalwerte werden, wie in Kap.
3.2.1 beschrieben, mit dem finalen Addierer nach Abb. 9.17 zum Ausgangs-
bindrwort aufaddiert.
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Abbildung 9.14: Implementierung des Zwischenstufenverstarkers
a) Schematische Zeichnung und b) generiertes Layout

9.9 Chipfotos

In Abbildung 9.19 und 9.20 sind die mit einem Mikroskop aufgenommenen
Fotografien der Prototypen zu sehen. Die Gesamtimplementierungszeit des
ersten Prototypen betrug sechs Wochen, wahrend fiir den zweiten Prototypen
nur noch zwei Wochen notig waren.
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Abbildung 9.15: Implementierung des Sub-A/D-D/A-Wandler-Elementes
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Abbildung 9.16: Hauptstromspiegel

9.10 Weiterfithrung

In einer Weiterfithrung wurde in einer 90nm-Technologie mit MOM-Kapazi-
téten und einer Betriebsspannung von 1.2V ein dritter Pipeline A /D-Wandler
erstellt und simuliert. Dieses Design war fiir 100MS/s und 12Bit ausgelegt.
Die avisierten Zielwerte lagen bei einem SNR von 60dB und einem SFDR
von 70dB. Hier werden nur die Unterschiede zum zweiten Prototyp darge-
stellt. Die Verlustleistung liegt bei 120mW und die erwartete Chipflache bei
0.4mm?.
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Abbildung 9.17: Finaler Addierer

1. Einfacher Operationsverstiarker mit niedrigem Rauschen in der S&H-
Stufe (zweistufiger Operationsverstirker mit einer einfachen Differenz-
stufe als Eingangsstufe, da ein Verstarkungsfehler und ein Offset im
S&H keinen Einfluss auf die A/D-Wandler-Genauigkeit haben).

2. Operationsverstarker mit NMC-Kompensation in den folgenden SC-
Verstérkerstufen (in den ersten vier Stufen wurde ein Operationsver-
starker mit umschaltbarer Millerkapazitat nach Abb. 9.22 verwendet,
da der Feedback-Faktor in den Phasen variiert. Abb. 9.23 zeigt eine
Transientsimulation in einem SC-Integrator mit dhnlichen Riickkopp-
lungsfaktoren wie in einem MX2-SC-Verstéarker. Es zeigten sich keine
Instabilitaten. Die erste Stufe des Operationsverstiarkers wurde mit ei-
nem , Telescopic-Cascode-OTA” realisiert).

3. Opamp-Sharing [89] ab der 4.Stufe mit einem stromskalierten Opera-
tionsverstérker und mit einer Architektur wie im S&H.
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Abbildung 9.18: Digitale Pipeline
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Abbildung 9.19: Chipfoto des ersten Prototypen

Abbildung 9.20: Chipfoto des zweiten Prototypen
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Abbildung 9.21: Einfacher Operationsverstérker fiir das S&H des dritten De-
signs
(ohne CMFB und Biasing)
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Abbildung 9.22: Operationsverstérker fiir die ersten SC-Verstérkerstufen des
dritten Designs
(ohne CMFB und Biasing und mit umschaltbarer Millerkapazitét)
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Abbildung 9.23: Transient-Simulation des Operationsverstiarkers nach Abb.
9.22 in einem SC-Integrator
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Abbildung 9.24: Zwei MX2-Stufen mit Opamp Sharing



Kapitel 10

Experimenteller Autbau und
Ergebnisse

Die Kennwerte fiir die A/D-Wandler Prototypen wurden mit einer Evalua-
tionsplatine bestimmt. Als Vorlage fiir diese Platine diente das High Speed
ADC FIFO Evaluation Kit von ANALOG DEVICES. Dieses Evaluationskit
ermoglicht es, dynamische Kennwerte mit dem PC zu ermitteln. Die digitale
Platine wurde unverdndert iibernommen. Diese Platine ermoglicht Messun-
gen an A/D-Wandlern mit Aufldsungen bis zu 16Bit und Abtastraten bis
zu 133MS/s. Der Anschluss an den Computer erfolgt {iber den Centronics-
Anschluss.

In Abbildung 10.1 sind die Platinenebenen fiir die Prototypenplatine zu se-
hen. Es handelt sich um eine 4-Lagen-Platine. In den inneren Lagen werden
grofflachig die Betriebsspannungen gefiihrt. Wahrend die positiven Betriebs-
spannungen Vppa, Vppp usw. vollstéandig getrennt sind, wird Masse in einem
Punkt unter der Prototypenfassung verbunden, um Masseschleifen zu verhin-
dern.

Typische Signalgeneratoren besitzen nur einen einphasigen (single-ended)
Ausgang. Dieser Ausgang ist zudem fiir einen 502-Wellenwiderstand ange-
passt. Da jedoch der Eingang des A/D-Wandlers ein differentielles Signal
erwartet, muss dieses differentielle Signal erzeugt werden. In Abbildung 10.2
und 10.3 sind zwei mogliche Eingangsbeschaltungen dargestellt. Die aktive
Schaltung setzt den AD8138 von ANALOG DEVICES ein. Diese Beschaltung
beinhaltet den 50$2-Abschlusswiderstand, um eine Signalkorruption durch
Leitungsreflektionen zu vermeiden.

Auch fiir den Takt ist eine 50€2-Anpassung vorgesehen, da die Leitung fiir
ein 5)0MHz-Signal langer als 1—)6 ist.

Der Referenzstrom (Abb. 10.5) wird durch den LM334 von National Semi-

178
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Abbildung 10.1: Platinenebenen der A /D-Wandler-Prototypen-Mefplatine
(a) Signalebene 1, b) Massenebene, ¢) VDD-Ebene und d) Signalebene 2)
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Abbildung 10.2: 50 2-Anpassung und Wandlung von Single- zu Differential-
Ended mit einem Transformator

227pu%-T
var2

conductor erstellt. Dabei wird R, so variiert, dass I,,; ~
5001 A betragt.

Intern wird V,,, nur an Gates appliziert und muss somit nie niederohmig ge-
trieben werden, deshalb wurde angenommen, dass eine V,,,-Erstellung iiber
einen Widerstandsteiler ausreicht. Dies konnte ein weiterer Grund fiir die ge-
messenen zu hohen Rauschwerte sein. Die Referenzspannungen werden mit-
tels Widerstandsteiler und einer Single- zu Differential-Ended Wandlung tiber
den AD8138 erzeugt. Der Vorteil ist, dass so garantiert wird, dass V., und

ungefahr
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Abbildung 10.3: 50 2-Anpassung und Wandlung von Single- zu Differential-
Ended mit einer aktiven Schaltung
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Abbildung 10.4: Takteingang mit 50 2-Anpassung

Viesm differentiell um V7, liegen und gepuffert sind. Virtuelle Massenspriinge
und Referenzspannungsspriinge auf den internen Leitungen des Prototypen
werden so reduziert.

Ergebnisse:

Der hier implementierte A/D-Wandler erreicht auch ohne Kalibrierung ein
SFDR von tiber 70dB bei 40MS/s. Dies liegt am guten Gleichlauf der Kapazi-
taten des hier verwendeten Prozesses. Man kann jedoch nicht davon ausgehen,
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Abbildung 10.5: Beschaltung des A/D-Wandlers und Referenzstromerzeu-
gung

Kennwert Wert
Vbp 2.7V
Tour 100mA
Abtastrate T0MS/s
SNR 48dB
THD -49.7 dB
SFDR 52 dB
Fliche (Pads+Core) | 1.5mm x 3mm - 0.7* = 2.205mm?
Technologie 0.4pm - 0.7 = 0.28um

Tabelle 10.1: Kennwerte des 10 Bit A /D-Wandlers

dass dies insbesondere bei digitalen Prozessen immer der Fall ist. Hier wére
die Anwendung einer weitergehenden Kalibrierungsmethode angebracht.

Leider ist insbesondere der SNR-Wert schlechter als erwartet. Das Designziel
lag bei 65dB. Bei Dateniibertragungssystemen ist jedoch oft das SFDR der
entscheidende Wert. Zum geringeren Teil kann dieser schlechte SNR-Wert
dadurch erklért werden, dass zum Zeitpunkt der Erstellung im Synthesepro-
gramm das Rauschen noch nicht vollstandig beriicksichtigt wurde. Aufgrund
der fiir das Design zur Verfiigung stehenden Zeit waren Nachsimulationen
per Hand nicht mehr méglich. Die Gesamtimplementierungszeit fiir den zwei-
ten Prototypen betrug allerdings nur zwei Wochen. Es zeigte sich, dass der
dominierende Anteil fiir das thermische Rauschen vom Operationverstarker
kommt. Des Weiteren sind die geradzahligen Harmonischen unerwartet hoch.
Nachuntersuchungen haben ergeben, dass die Gleichtakt-Schleife einen zu ge-
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Abbildung 10.6: a) Referenzspannungserzeugung und b) Betriebsspannungs-
anschliisse

ringen Phasenrand hat. Dies konnte eine Erkldrung unter Beriicksichtigung
von Mischungen und Einschwingvorgingen fiir die nichtharmonischen Stor-
tone und das zuséatzliche Rauschen sein. In zukiinftigen Designs werden in
dieser Art von Schaltungen statt der zeitkontinuierlichen CMFB-Schaltung
eher SC-CMFB-Schaltungen eingesetzt.
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Abbildung 10.7: FFT einer Messung am 10Bit-Prototypen mit einem 5MHz
1.5V}, -Sinussignal und einer Abtastrate von 40MS/s
(nichtkohérente Messung)

Kennwert Wert
Vbp 2.7V
Toup 150mA
Abtastrate T0MS/s
SNR 57dB
THD -66.5 dB
SFDR 70.7 dB
Fliche (Pads+Core) | 3mm x 3mm - 0.7 = 4.41mm?* (vorgegebenes Recticle)
Core Area 2.46mm? (wenn auf notiges reduziert)
Technologie 0.4pum - 0.7 = 0.28um

Tabelle 10.2: Kennwerte des 12 Bit A /D-Wandlers

Ein Vergleich von A/D-Wandlern iiber Technologien (Tab. 10.3) hinweg ist
problematisch. Vergleicht man den Verluststrom I, bei gleicher Abtastrate
und gleicher Auflésung, dann wird der Vergleich realistischer. Man erkennt
in Tab. 10.3, dass die Stromaufnahme, wenn man diese auf die Abtastrate
umrechnet, im gleichen Rahmen (£20mA) liegt. Nur [7] fallt heraus. Ein
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Abbildung 10.8: FFT einer Messung am 12Bit-Prototypen mit einem
3.966MHz 1.5V, -Sinussignal und einer Abtastrate von 40MS/s
(kohdrente Messung durch Synchronisation des Taktgenerators mit dem

Signalgenerator)
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Abbildung 10.9: SFDR und SINAD {iber die Eingangsamplitude in dBpg
(Full Scale: vy, p =~ 2V),)
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Technologie | fs Ty SN(D)R SFDR | Core Area | Arbeit
MHz | [mA] [dB] [dB] [mm?]

0.28um 70 | 150mA | 57.3@4MHz | 70.7 2.46 Diese

0.13um | 51.25 | 100mA | 65Q0.8MHz | 78 3.16 B

0.6um | 14.3 | 24mA | 53.8Q4MHz | ca. 65 | 5.75 1]

0.18um | 110 | 54mA 64.2 69.4 0.86 7]

Tabelle 10.3: A/D-Wandler Vergleich
(Bei den SNDR-Werten ist, wenn bekannt, die Testsignalfrequenz
angemerkt.)

Grund ist die Verwendung von Opamp-Sharing fiir das Abtast- und Halte-
glied und fiir die erste MDAC-Stufe. Das macht Sinn, da die Anforderungen
beziiglich Rauschen und Operationsverstarkertransitfrequenz hier am héch-
sten sind und erst nach der ersten Verstarkerstufe ein Rest-A /D-Wandler exi-
stiert, der fiir einen Offsetfehler relevant wire. Ein Offset-Fehler am Eingang
eines A /D-Wandlers fiihrt nicht zu einem Nichtlinearitétsfehler. Ein weiterer
Grund ist die progressive Skalierung der Abtast- und Haltekapazitdten und
die Verwendung dedizidierter Operationsverstarker fiir jede Stufe.



Kapitel 11

Zusammenfassung und Ausblick

In dieser Arbeit wurden unterschiedlichste Ansétze verfolgt, den Entwurf von
analogen integrierten Schaltungen und hier insbesondere von SC-Pipeline
A /D-Wandlern zu beschleunigen. Ein Element war die Implementierung von
Systemsimulationsmodellen fiir die Klasse der SC-Schaltungen (Integratoren
fiir DT-Sigma-Deltamodulatoren und Verstérker) unter Berticksichtigung ei-
ner Vielzahl von Fehlerquellen. Dafiir mussten in dieser Arbeit diese Fehler-
quellen quantitativ ausformuliert (z.B. stetig differenzierbares Zeitverhalten
fiir Zweipolsysteme in Kapitel 4.3.1 und thermisches Rauschen in Kap. 3.3.2)
werden. Dies war in zweierlei Hinsicht sinnvoll. So konnten einerseits einige
Designparameter quantitativ bestimmt werden, was in die Synthese einfliefst
und auf der anderen Seite Fehlerquellen auf der Systemseite modelliert wer-
den, was fiir die Systemsimulation und die Optimierung des Systems hinsicht-
lich gewisser Zielwerte niitzlich ist. Die Implementierung erfolgte in XSPICE
[25] und CPPSim [71]. Die XSPICE-Kodemodelle kénnen auch in kommer-
ziellen Simulatoren wie Simetrix™ von Catena und ICAP /4™ von Intusoft
verwendet werden. Mit diesen Modellen kénnen u.a. die Einfliisse von Offsets,
der Kapazitatsmissverhéltnisse, des thermischen Rauschens, der endlichen of-
fenen Schleifenverstarkung von Operationsverstirkern und OTAs und des dy-
namischen Einschwingverhaltens iiber Transient-Monte-Carlo-Simulationen
evaluiert werden und Unwégbarkeiten ausgeschlossen werden. Dies wére auf
Transistorebene nahezu unmoglich. Einige dieser Fehler (Kapazitatsmissver-
héltnisse, Rauschen und Offsets) werden zudem in den Cornersimulationen
und der klassischen Transientsimulation nicht oder nicht vollstandig bertick-
sichtigt.

Diese Arbeit leistet zudem einen Beitrag fiir die Entwurfs- und Layoutsyn-
these von analogen integrierten Schaltungen. Dabei wurde insbesondere auf
Technologieunabhéngigkeit geachtet.

Aufbauend auf dem hier vorgestellten und verwendeten wissensbasierten Ent-
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wurfssynthesesystem kann eine weitere Verfeinerung erfolgen, um eine héhere
Qualitat des Syntheseergebnisses zu garantieren, da dieses erheblich von den
beriicksichtigten Fehlerquellen abhéngt. Zugleich kénnen bessere Optimie-
rungsalgorithmen implementiert werden.

Im Bereich der Systemsimulation existieren erhebliche Weiterentwicklungs-
moglichkeiten. Insbesondere der Ansatz, Systemsimulationen von zeitdiskre-
ten integrierten Schaltungen mittels CPPSIM auszufiihren, kann erheblich
erweitert werden. Hier ist eine bessere Implementierung der Rauschquellen
(z.B. wie in [45, 4]) notig, da die Eckfrequenzen des 1/f-Rauschens nun nicht
mehr im unteren Kilohertzbereich sind.

Ziel dieser Implementierung des Layoutgenerators war es zunéchst, den lang-
wierigen Prozess des Layouts analoger integrierter Schaltungen deutlich zu
verkiirzen. Dabei wurde iiber die Generierung von einfachen Modulgene-
ratoren [11, 92| hinausgegangen und es wurden auch nicht nahezu digita-
le Place&Route-Programme [23] sondern symmetrische Kanalverdrahtungs-
und Kanalplatzierungsstrategien angewendet. Im néchsten Schritt miissen
noch kompaktere Layouts mit geringeren parasitiaren Kapazitidten und Wi-
derstianden erstellt werden. Hierfiir wurden die ersten Elemente bereits gefer-
tigt, indem Modulgeneratoren mit symmetrischen Innermodulverdrahtungen
(Metall2) erstellt wurden. Das Synthesesystem wurde fiir die Layoutsynthe-
se und teilweise fiir die Schaltungssynthese von zwei 1.5 Bit/Stufe Pipeline
A/D-Wandlern (einen mit 10Bit und einen mit 12Bit, der ein SFDR von
70.7dB hat) erfolgreich eingesetzt. Die Entwurfszeit konnte erheblich (zwei
Wochen) reduziert werden.

Es wurde zudem gezeigt, dass die Latenzzeit, je nach Synchronisierung, im
Gegensatz zur Standardliteratur (8], wo es N-Zyklen sind, nur £~ bzw. £ —1-
Zyklen betragen kann. In Regelsystemen ist die Latenzzeit von Bedeutung.
Im Bereich der Pipeline A/D-Wandler sollten, bei einer Weiterfithrung, Ka-
librierungsverfahren wie die passive Kapazitdtsmittelung [18] oder eine Form
der digitalen Selbstkalibrierung [44, 61| implementiert werden. Um die Ver-
lustleistung zu senken, kann man das Verfahren des Opamp-Sharings [7, 89|
anwenden.



Anhang A

Schichten
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Abbildung A.1: In Layoutdarstellungen verwendete Schichten
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Anhang B

Transistoren

Typischer NMOS- Typischer PMOS-
Transistor Transistor

‘ PMOS-Transistor

‘ NMOS-Transistor B - r
B mit symmetrischen m}t symme&nsohen
source und drain source und drain
H 1 i H PMOS-Transistor
nﬁ%&i} éir}l:;;tﬁf —‘ — mit hoher Schwell-
Spannung Spannung

PMOS-Transistor-
fiir eine hohe
Betriebsspannung

NMOS-Transistor-
fiir eine hohe
Betriebsspannung

Abbildung B.1: Gebrauchliche integrierte MOS-Transistorbauelemente

Bei den hier implementierten Schaltungen wurden diese Bauelemente be-
nutzt. Sollte es fiir den jeweiligen Transistor in der Zieltechnologie kein Aqui-
valent geben, so wird der dhnlichste Transistor herangezogen. In den Tech-
nologien bis 0.25um heifst das in der Regel, dass nur ein NMOS- und ein
PMOS-Transistortypus existiert. Da die Schaltung parametrisiert ist, stellt
dies jedoch kein Problem dar.

189



Anhang C

Simulatorvergleich am Beispiel
eines OPV

Dank der nichtkommerziellen BSIM3- bzw. BSIM4-Modelle stimmen die Si-
mulationsergebnisse nahezu aller dem Autor bekannten Simulatoren {iberein.
Fiir die Simulation kénnen auch nichtkommerzielle Simulatoren herangezo-
gen werden. Dies ist insbesondere deshalb wichtig, da das Synthesesystem
unabhéngig von bekannten Frameworks arbeiten kénnen soll.

Die geringfiigigen Unterschiede bei der Simulation des Operationsverstar-
kers nach Tab. C.1 kénnen aus einer abweichenden Fléchen- bzw. Umfangs-
berechnung der Drain- und Sourceregionen entstehen. Grofsere Differenzen
entstehen zudem, wenn man eine ineinander verschachtelte Gatestruktur an-
nimmt und die Flachen- bzw. Umfangsberechnung der Drain- und Source-
regionen unter dieser Annahme vornimmt, anstatt wie sonst {iblich mit den
m-Faktoren (reine Multiplikatoren). Dieser Operationsverstirker ist insbe-

Kennwerte Spectre™ | spice3 /ngspice/tclspice
Joav 798MHz 806MHz
Ao 71.08dB 71.12dB
dp 46.7° 47.3°
THD -72.3dB -72.2dB
VIS (P | 1700V 1704V

Tabelle C.1: Simulatorenvergleich
(Cp = 3pF, Vdd = 1.1V und Transistormodell BSIM 3 v3.2.4)

sondere fiir Schaltungen mit einem hohem Riickkopplungsfaktor wie in Ab-
bildung 3.19 und Abbildung 3.23 geeignet. Das THD wurde einer invertie-
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renden Struktur nach Abb. C.2 und das Rauschen in einer MX2-Struktur
in der Haltephase (Abb. C.3) simuliert. Die Integration wird von 10KHz bis
oo ausgefiihrt, da das %—Rauschen durch 10S oder OOS reduziert wird. In
Kommunikationssystemen wiirde dieses in der Regel bei der FFT in BIN 0
fallen und im Digitalen herausgefiltert werden.
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Abbildung C.1: Beispiel eines zweistufigen Operationsverstéarkers in einer
130nm CMOS-Technologie
(Die Zahlen an den Transistoren entsprechen der Anzahl der Gates,
wihrend das W/L-Verhéltnis von den Bias-Transistoren bestimmt wird.)
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voutp

voutm

Abbildung C.2: Invertierende Verstarkerstruktur zur Bestimmung des THD

R dc :10_6
Ra =10%

2pF
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N

voutp

, voutm

R« =10°
R a :1012

Abbildung C.3: MX2-Struktur in der Haltephase zur Bestimmung des Rau-
schens



Anhang D

Hilfsbetrachtungen

D.1 Koharente FFT

Die hochste Frequenzseparation bei der FFT erreicht man, wenn man eine
Fensterung im Zeitbereich vermeiden kann. Eine Fensterung bei einer FF'T
eines Sinussignals v(¢) ist nur dann notwendig, wenn das abgetastete Signal
vs(n) bei n = Ng nicht durch den Wert bei n = 1 fortgesetzt wird. Seien f;,
die Signalfrequenz des interessierenden Sinuseingangssignals, Ng die Anzahl
der Abtastzeitpunkte fiir die FFT im Zeitbereich, Nperiogs die Anzahl an
Perioden des Eingangssignals fiir die FF'T und fg die Abtastfrequenz.

Ng =2" mit x € {6,7,8,9,...}

N
Nyerioas = ClosestOdd Number (%) (D.1)
s
f;ig = ]fv_i : Nperiods (D2)

f;ig ist dann die Signalfrequenz die statt fy;, appliziert wird. Die gleiche
Prozedur wir auch bei der Bestimmung der IMD fiir beide Frequenzen ange-
wendet.
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Anhang E

Die Programme

anacellcom

Dieses Programm basiert auf dem TCL/TK-Interpreter (www.scriptics.com).
Die interpretereigenen Befehle und Programmierstrukturen werden hier nicht
aufgefiihrt. An dieser Stelle werden nur einige der hinzugefiigten Befehle auf-
gezihlt.

Verbindungsroutinen
e getconnection connections name
e obj getconnection object name
e obj getconnections object
e searchconnection connections name direction
e obj searchconnection object name direction
e obj searchconnections object name
e grid autoroute objectlist layerl layer2 space linewidth parallelvianum

extralinesx extralinesy exceptnodes options (A*-Autorouter)

Busroutinen

e obj createbus object metaltype namelist currentlist direction options

e obj fulllinebusrouter oldobject metaltype inoutnames direction opti-
ons
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obj fulllinedoublebusrouter oldobject metaltypes inoutnames directi-
ons options

Objektroutinen

obj createcap object w | capdir direction options

obj createcommonbottomplatematchedcapacitorpair object w current
direction options

obj createcommontopplatematchedcapacitorpair object w current di-
rection options

obj createinterdigitatedresistorpair object type w 1 nparts direction
options

obj creatematchedcrosscoupledmostransistors object type w | basng
distribution current direction options

obj creatematcheddoublestackedmostransistors object type owstripe
length npath distribution direction options

obj createsimplecmosswitch object w 1 ng current direction options

Blockroutinen

obj placeanalogchain object names lloldnodes llnewnodes llvars inout-
names loptions direction options

obj placedigitalchain object types drives current lloldnodes llnewnodes
inoutnames loptions direction options

obj placefittedandnamedblock object name orders varsets direction
options

obj placemultipleanalogchains object Inames llloldnodes lllnewnodes
lllvars lloptions direction options

obj placemultipledigitalchains object Itypes ldrives current llloldnodes
lllnewnodes lloptions direction options
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vspicepp

Dieses Programm (Routinensammlung) ist ein SPICE-Pré- und Postprozes-
sor. Mit diesem Programm ist es moglich, unterschiedliche Simulatoren zu
verwenden. Gleichzeitig findet hier die Namensauflosung fiir die Templates
statt (z.B. nmos_hv — n_25). Durch zusétzliche Befehle kénnen verschie-
dene Permutationen von Variationen durchgespielt werden und dann mit
Auswertefunktionen (fr, ¢n, ép, Ao, fft, sampled fft, sinad, snr, thd ...)
nachprozessiert werden.

trcalc

Dieses Programm (Routinensammlung) optimiert Transistoren und kleinere
Schaltungen mit dem SPICE-Simulator unter definierten Randbedingungen.
Dabei wird in der Regel eine Simplex-Optimierung angewendet.

aschtolay

Konvertiert ein Schaltbild fiir eine analoge Schaltung in ihr Aquivalent an
Befehlen des Layoutgenerators anacellcom.

dschtolay

Konvertiert ein Schaltbild fiir eine digitale Schaltung in ihr Aquivalent an
Befehlen des Layoutgenerators anacellcom.

cppsimulator

Konvertiert ein Schaltbild fiir eine quasizeitkontinuierliche Systemsimulati-
onsschaltung in ihr C++-Aquivalent mit Befehlen des CPPSIM-Paketes.

Sue4 und ICSchem

Sue4 (Public Domain urspriinglich programmiert von L. Tavrow [84]) und
ICSchem (Eigenentwicklung) sind hier verwendete Editoren fiir schematische
Zeichnungen. Die meisten Zusatzprogramme arbeiten mit beiden Editoren,
da beide Editoren TCl/Tk als Grundlage haben und das Austauschformat
die Spice-Netzliste ist.
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MAX4

MAX4 ist ein Public-Domain-Layouteditor.

magic

Magic [56] ist ein Programm oder vielmehr ein Programmpaket fiir das Edi-
tieren von Layouts, fiir das Konvertieren von Layouts und fiir die Extraktion
(auch mit parasitdren Elementen) von Spice-Netzlisten aus Layouts.

Designers Workbench

Zentrales Programm, das die Systemsimulationselemente auf die Schaltungs-
ebene herunterbricht und iiber trcalc, vspicepp, anacellcom und magic di-
mensioniert.

techfileeditor

Zentrale Benutzeroberflache zur Eingabe der technologieabhéngigen Parame-
ter und Designregeln. Dieses Programm erstellt die notigen Technologieda-
teien fiir MAX, magic, vspicepp, trcalc und Designers Workbench.



Anhang F

Layoutmodule

F.1 Analog Layout-Module

Neben den im Layout oft vorkommenden Modulen (Abb. F.1), normalen dif-
ferentiellen und einfachen Transistorpfaden, wurden ebenfalls einfache kreuz-
gekoppelte Stufen erstellt. Diese Elemente werden in Komparatoren und Lat-
ches eingesetzt, deren Offset durch ein symmetrisches Layout verringert wer-
den kann.

drain drainy drain2  drainn
gatelﬂ| % |‘gatez
source source
drainl drain2 drainl drain2
‘| bulk |‘ bqu
gatel - N1l nf2 gate2 gatel nfl nf2 gate2
source sourcel source?2

Abbildung F.1: Verschiedenste Module mit NMOS Transistoren
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draind drain2 drainl drain2 drainl drain2

w&l

W@W o= @W
CL) w&l source b) gatel W&! source gate2 C) ource

Abbildung F.2: Verschiedene kreuzgekoppelte Stufen mit NMOS Transistoren

F.2 Digitalelemente

Die Digitalbibliothek besteht aus folgenden Elementen:

e Inverter, Doppelinverter, NAND2, NAND3, NAND4, NOR2, NOR3,
NOR4, AND2, AND3, AND4, OR2, OR3, OR4 und Buffer

o C?’MOS-Inverter, C?°MOS-NAND2, C2MOS-NOR2 und Tristate-Buffer

e XOR2 und XNOR2

e Transmissionsgatter (T-Gate), T-Gate-XOR2 und T-Gate-XNOR2
Komplexere Gatter (z.B. Abb. F.3) werden aus diesen Elementen aufgebaut.

1y i

_clk clk

_clk

clk

—

_reset

clk [ _clk

Abbildung F.3: Ein D-Flipflop mit asynchronem Reset (active low)
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