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Capitulo 4

CIRCUITOS DE PRUEBA

En este capitulo se describen los circuitos de prueba disefiados para evaluar la eficiencia del método
de test de corriente transitoria. Entre los circuitos se incluyen médulos digitales formados por un banco de
registros y la logica de seleccion de un convertidor digital-analégico (DAC). Los bloques analdgicos
analizados son la seccion analégica del DAC en modo corriente, un buffer de tension, un amplificador de
operacional. También se ha disefiado una celda de memoria de corriente S’I, un integrador S’ y un
convertidor analégico-digital S’I para estudiar la aplicacién del test Ippr a circuitos basados en corrientes

conmutadas.

4.1 INTRODUCCION

Los circuitos de prueba son un importante vehiculo que permite a la industria y al mundo
académico desarrollar nuevas herramientas, comparar y contrastar diferentes metodologias e
investigar nuevos algoritmos y técnicas de test. En los trabajos de disefio para test (DfT) el
estandar para el mundo digital ha sido el conjunto de circuitos propuestos en el “International
Symposium on Circuits and Systems” (ISCAS) de 1985 [Brg85] y de 1989 [Brg89]. Estos
circuitos suministrados en un formato simple con una pequeiia informacién adicional han sido
utilizados durante largo tiempo y sobre ellos se ha realizado mucho trabajo.

El comité “Test Technology Technical Council” del IEEE (TTTC) propuso un conjunto
similar para los circuitos analdgicos y de sefal mixta en la “International Test Conference” de
1997 (ITC'97) [Kam97]. Los circuitos de prueba del ITC'97 incluyen un amplificador
operacional, un filtro continuo de variables de estado, un filtro “leapfrog”, un convertidor
digital-analdgico basado en redes de resistencias, un convertidor ADC de capacidades
conmutadas y el lazo de control de un PLL. Un conjunto de circuitos analdgicos similar fue
posteriormente sugerido por R. Kondagunturi et al. [Kon99].
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El tnico de estos circuitos que hemos utilizado en este trabajo es el amplificador operacional,
presente en ambas propuestas, aunque se han disefiado versiones propias con topologias
ligeramente diferentes debido a que se fabricaron con un proceso tecnologico distinto al que
aparece en el ITC'97. Por el mismo motivo se disefid una nueva version del convertidor
donde se cambi6 la estructura base que paso de estar formada por resistencias a estar
constituida por fuentes de corriente. También, dado nuestro interés en analizar la metodologia
de diseno basada en corrientes conmutadas se disefiaron diversos modulos de este tipo del que
se fabric6 uno de ellos.

El método de test Ippr propuesto se basa en el analisis de la forma de onda de la corriente de
alimentacion a través de ramas seleccionadas del circuito bajo test. Para ello se ha disefiado
un conjunto de sensores de corriente (BICS) que integrados junto al CUT permiten realizar
una medida precisa y un primer preprocesado de la sefial. Existen dos tipos bésicos de sensor
de corriente, uno disefiado para analizar médulos digitales y el otro para estudiar los bloques
analdgicos. De este ultimo hay dos versiones una utiliza una carga resistiva para realizar la
conversion de la corriente muestreada a la tension de salida y la otra recurre a un elemento
inductivo para este mismo proposito.

La relacion entre los BICS y los circuitos de prueba utilizados en su evaluacion de fallos se
muestra en la tabla 4.1.

Sensor de corriente Circuito continuo Circuito conmutado Apartado
Sensor seccion digital II\D/I/oAfiulos digitales del Convertidor 43
Buffer de tension en tecnologia
., . SOG 4.2
Sensor seccidn analdgica
con carga resistiva Médulos analdgicos del 43
Convertidor D/A '
Amplificador de transimpedancia 4.3
Amplificador operacional 4.4
Sensor seccion analodgica a2
con carga inductiva Celda de memoria S°I 4.5
Integrador S?I 45
Convertidor A/D Sl 4.5

Tabla 4.1. Circuitos de prueba y sensores de corriente que evaluan

Una primera version del convertidor digital analdgico (DAC) se disend para ser utilizado en
una primera evaluacion de la metodologia de test durante la estancia que el autor realizo en la
Universidad de Lancaster (Reino Unido) [O1b96], dentro del marco del proyecto europeo
AMATIST (“Analog and Mixed Signals Advanced Test for Improving System Level
Testability”).

El buffer de tension se eligio como circuito de prueba durante la estancia efectuada en la
Universidad de Twente (Holanda) dentro del mismo proyecto AMATIST. En ese momento, el
departamento “IC-Technology and Electronics” (ICE) disefiaba una brajula electrénica para
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analizar, entre otros objetivos, la viabilidad de implementar sistemas mixtos (analdgico/
digital) con una tecnologia de mares de puertas (“Sea of Gate” SOG) desarrollada
originalmente para circuitos digitales. El sensor de corriente dindmica se disei¢ para el Gnico
modulo terminado en ese momento de la etapa de disefio, un amplificador operacional
configurado como buffer de tension [Tan98].

Los restantes circuitos de prueba, junto con andlisis mas elaborados del convertidor DAC, se
llevaron a cabo durante los proyectos CICYT financiados por el gobierno Espafiol “Métodos
de Disefio para Test y Test de Tension e Intensidad en Circuitos Digitales y Mixtos VLSI” y
“Techniques for Mixed Analog-Digital Circuits Application to High Frequency
Communication Transceivers and MEMS”

En los restantes apartados del capitulo se describen con detalle los circuitos de prueba, sus
prestaciones, donde se situa la corriente analizada por el BICS y como se realiza su muestreo.

4.2 SEGUIDOR DE TENSION

El sensor de corriente se ha incluido en un mddulo analdgico de un circuito mixto
desarrollado en el departamento IC-Technology and Electronics (ICE) de la facultad de
Ingenieria Eléctrica de la universidad de Twente en Holanda.

El sistema implementa una brujula para un reloj de pulsera [Tan97] para ser construido en un
modulo multi-chip (MCM). El bloque analizado controla y evalua las sefiales de dos sensores
magnéticos (fluxgates) que miden el campo magnético de la tierra en dos direcciones
perpendiculares y extraen el norte geomagnético calculando el arcotangente de la division de
las dos medidas.
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Figura 4.1. Seccién analdgica de la brdjula con los sensores magnéticos

La seccion analdgica del circuito estd divida en dos bloques; el subsistema de excitacion que
genera una sefal triangular de corriente y el subsistema de deteccion que acondiciona la
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respuesta del sensor para obtener pulsos de duracion proporcional al tiempo que cada sensor
magnético se mantiene saturado. Los sensores magnéticos se encuentran entre ambos
subsistemas colocados perpendicularmente y multiplexados en el tiempo para reducir el
consumo de potencia (figura 4.1). Un bloque digital controla la secuencia temporal.

El método de test de corriente transitoria se aplica exclusivamente al subsistema de excitacion
dado que el momento de realizar este trabajo era el unico bloque completamente terminado.
El esquematico del modulo (figura 4.2) consta de tres partes:

1  Un oscilador de relajacion que genera la sefial triangular de tension, por medio de la
carga y descarga de un condensador de salida, con una frecuencia cercana a los 8kHz.
También proporciona una salida digital de la misma frecuencia para ser utilizada como
reloj que controla la operacion de los bloques analdgicos y el procesado de la orientacion
magnética obtenida por el subsistema de deteccion.

2 El condensador del oscilador de relajacion esta directamente conectado a la salida, por lo
tanto el siguiente bloque analdgico degradaria la frecuencia y linealidad de la salida a
menos que se aiada un amplificador operacional configurado como seguidor de tension.

3 El tercer bloque son dos convertidores de tension a corriente encargados de generar los
grandes niveles de corriente que requiere el sensor magnético (12mA de amplitud).

Iexchqtionixo

schmitt_trigger® out
schmitt_t{igger_out
Vat_ref
T vty ’—ERtuneixO

re SS%@im + \m@ck,m
osc ba Ngutiopom
edback _outn
—¥n_ Voutn
Rtune _x1
encble_ana_vi -
resisfu%ri«out out_osc_1 L] X_on
— &
Texcitation_x1
enavle_ana_osc Texcitation_y0
. ——®
. 0|
triangular _ogc _1 B
j Rtune_y0

g " Rtune_y1
| o) ks
enable_ana ‘DYion

- &

Texcitation_y1

Triangular waveform excitation current generator, f = 8kHz, Tamp = 5mA

Figura 4.2. Subsistema de excitacion

Sélo uno de estos bloques, el amplificador operacional, no tiene una conexion directa a un pin
externo del chip. El comportamiento del oscilador puede ser verificado a través de su salida
digital, los convertidores de corriente tension estdn conectados a pines externos que son
cableados para alimentar la bobina primaria del sensor magnético y a través de ellos se puede
analizar si comportamiento. Por lo tanto, se realizaréd el andlisis el amplificador operacional a
través de su consumo de corriente transitoria, como bloque representativo tipico en la mayoria

de los sistemas mixtos.
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El amplificador operacional, configurado como seguidor de tension, es una estructura de dos
etapas (figura 4.3). Los transistores del par diferencial son NMOS y la carga activa esta
implementada con transistores PMOS. La segunda etapa utiliza un amplificador en fuente
comun donde una de las ramas es replicada por un espejo de corriente para obtener una etapa
de salida clase AB. Los dos seguidores de tension utilizan condensadores de 0.5pF para
realizar la compensacion en frecuencia, de tal manera que el segundo polo se sitia a una
frecuencia superior a la de ganancia unidad. La simulacion del esquematico del amplificador
operacional muestra una frecuencia unidad de 50 MHz y un margen de fase aproximadamente
de 60 grados.

,_]LBZ
ZMB\]F ] 4= Ml
23 my 15,00 A2/ 32,010
414 473 72001
Out Vaut
I 2725

ki

y

]
<
5
¢
H

nig be
Figura 4.3. Esquematico del amplificador operacional

Para monitorizar la corriente transitoria a través del CUT es necesario incluir un circuito
especifico porque de otra manera la informacién contenida en la forma de onda de la corriente
de alimentacion se vera degradada por el consumo de los demés bloques del sistema, la
inductancia del cableado de los pines y la capacidad parasita externa del encapsulado y del
equipo de medida.

Dado que no es posible muestrear la corriente colocando un elemento en serie entre el pin del
encapsulado y el CUT por perdida de prestaciones debida a la reduccion efectiva de la tension
de alimentacion vista por el CUT, se ha optado por analizar la corriente a través de los espejos
de corriente del amplificador, afiadiendo un transistor para replicarla.

Hay dos espejos de corriente en el amplificador operacional, uno de tipo PMOS en la etapa
diferencial y otro NMOS en la etapa de salida clase AB. Un analisis de sensibilidad muestra
una desviacion relativa mayor en la corriente de la etapa diferencial a la inyeccion de fallos en
el esquematico del CUT. Ademas, los fallos en las etapas de polarizacion, de compensacion y
salida se ven reflejados en la forma de onda de la corriente de la etapa diferencial debido a la
configuracion realimentada del amplificador.

La figura 4.4 muestra el esquematico del sensor de corriente. Los transistores se han troceado
para adaptarlos al tamafio de los elementos proporcionados por la tecnologia de mares de
puertas que se utiliza para fabricar el circuito. La entrada es la tension de puerta de espejo de
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corriente del par diferencial. Para facilitar el emparejamiento el transistor de muestreo (M3)
se coloca lo mas cerca posible del CUT. Las etapas del circuito se corresponden con las
descritas en el apartado 3.5.1. La corriente se convierte en tension mediante los transistores
NMOS (M5, M6 y M7). Las variaciones de tension son acondicionadas por un amplificador
CMOS en fuente comun. El nivel de digitalizacion de la senal se establece por una cadena de
inversores. Se incluyen varios transistores para permitir una desconexion externa del sensor
(M1, M2, M4 y M22). Se han utilizado una etapa adicional de inversores, no mostrados en la
figura 4.4, para aumentar la corriente de salida del sensor.
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Figura 4.4. Sensor de corriente integrado (BICS)

La salida del circuito es una secuencia de pulsos digitales cuya comparacion (anchura y
nimero) con la sefal esperada para el circuito libre de fallo se utiliza para detectar los
circuitos defectuosos.

La brujula del reloj de pulsera se ha fabricado utilizando una tecnologia de mares de puerta
(SOG) [Ko0092]. Las matrices de mares de puerta son circuitos “semi-custom’ para realizar
prototipos y pequeiias tiradas de produccion de circuitos digitales, que también pueden ser
utilizados en disefios analogicos [Haa95]. Las matrices SOG normalmente consisten en un
conjunto de transistores MOS, de longitud de canal minima, que se pueden emular cualquier
dimension de transistor con combinaciones serie y paralelo [Gal94]. Utilizando el esqueleto
formado por los transistores, para completar el circuito solo se requiere disefar cuatro
mascaras (dos para los niveles de metal, una mascara para los contactos y una mas para las
vias). Al ser una tecnologia orientada al disefio digital, la realizacién de resistencias esta
limitada al encadenamiento de las tiras de polisilicio de puerta y los condensadores se pueden
implementar utilizando bien condensadores metall/metal2 o bien la capacidad de puerta de
los transistores. La tecnologia SOG permite realizar el disefio del layout en menos tiempo y
con un coste de mascaras mas reducido. A cambio, se tiene la desventaja de la restriccion de
los dispositivos disponibles, un uso ineficiente del drea y una mayor susceptibilidad al acoplo
de ruido.
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El esqueleto de la matriz se muestra en la figura 4.5. Los transistores tienen una longitud
minima de canal igual a 1.6 um, la anchura es 23.2 um para el transistor NMOS y 29.6 um
para el transistor PMOS.
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Figura 4.5. Esqueleto de la matriz de mares de puertas

El disefio del amplificador operacional (figura 4.3) requiere tamafios de transistores varias
veces mayores que el elemento unitario, Por ejemplo, los transistores del par diferencial W/L
= 232um /8um se deben implementar utilizando un bloque formado por 10 transistores en
paralelo y 5 en serie. La transformacion de un transistor en un bloque combinado afecta al
comportamiento del amplificador operacional y produce inestabilidades en la respuesta
transitoria a alta frecuencia [Gal94]. Este cambio obliga al redisefio de la etapa de
compensacion y al aumento de los condensadores de compensacion desde 0.5pF hasta 1.5pF.

wde corriente del
par diferencial

Figura 4.6. Layout del BICS

El layout del sensor de corriente se ha dividido en dos partes. La primera es el transistor que
comparte la tension de puerta y de fuente con el espejo de corriente de la etapa diferencial.
Este transistor se ha colocado dentro del amplificador operacional de tal modo que se evite
cruzar otras sefales sobre la linea de puerta que pudiesen afectar a la forma de onda de la
corriente transitoria a través de la capacidad parasita entre ambas. El otro bloque realiza el
procesado de la corriente adquirida y se ha situado cerca del CUT. La figura 4.6 muestra el
layout del sensor donde el elemento de muestreo se encuentra a la izquierda y el bloque de
procesado a la derecha.
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El objetivo de los vectores de test es maximizar el efecto de los fallos sobre la forma de onda
de la corriente de alimentacion a través del CUT. La sefial triangular de 8kHz del oscilador de
relajacion no es apropiada para el test de corriente transitoria. Esta sefial varia tan lentamente
que mantiene siempre al amplificador operacional es un estado estacionario sin generar
transiciones bruscas en los nudos internos del circuito que puedan dar lugar a picos de
corriente de alimentacion.

El vector de test mas adecuado es un pulso en la entrada no inversora del amplificador
operacional configurado como seguidor de tension. Por tanto, se necesita acondicionar un pin
adicional al chip para inyectar la sefial y un multiplexor analdgico para conmutar la entrada
del amplificador operacional entre el pulso de tension en modo test y la salida del oscilador en
funcionamiento normal. Los pines que se necesitan incluir en el chip para realizar el test de
corriente son (figura 4.7):

1. Test Enable: Permite desconectar el sensor de corriente del CUT y de la linea de
alimentacion del sistema. También se utiliza para que el multiplexor analégico conecte
el vector de test al amplificador operacional.

2. Pulso de test: Entrada externa donde se aplica el vector de test
3. Tout: Salida digital del sensor de corriente

Pulso
de test |

Salida del Sj
oscilador

/\/ —— Switch

Test
Enable
DI

Figura 4.7. Pines adicionales requeridos para realizar el test de corriente transitoria

El sensor de corriente comparte la alimentacion y la tierra del circuito bajo test. Para circuitos
mas complejos, con varios amplificadores operacionales y sensores de corriente, se pueden
compartir los terminales de habilitacion, entrada del vector de test y, realizando un sencillo
postprocesado dentro chip, colapsar las salidas de los diversos sensores en un inico pin.

La distribucién final se muestra en la figura 4.8. Los dos bloques del sensor de corriente se
sitian a la izquierda (elemento de muestreo) y en la parte superior (bloque de procesado) del
amplificador operacional. El sensor ocupa el siete por ciento del area total. El multiplexor
analdgico se localiza en la parte superior izquierda.
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Figura 4.8. Layout final del amplificador operacional y de los médulos de test

La simulacion del circuito extraido del layout de la figura 4.8 muestra que el comportamiento
del amplificador obtenido a través de la frecuencia de ganancia unidad y del margen de fase
no se ve afectado por la carga del sensor de corriente. Tampoco se ve afectada la linealidad de
la salida del oscilador ni su frecuencia.

La salida del sensor de corriente se mantiene fija a la tension de alimentacion hasta que
aparece una transicion en la entrada del amplificador operacional (figura 4.9), en ese
momento se genera un pulso cuya anchura es proporcional a la duracion del transitorio de
corriente. Los cambios en la forma de onda de la corriente debido a la aparicion de defectos
en el CUT se trasladan en la desaparicion de pulsos o en su ensanchamiento a la salida del
BICS con respecto al circuito libre de fallo [Tan98].
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Figura 4.9. Salidas del BICS y del amplificador operacional para un pulso de entrada

4.3 DAC EN MODO CORRIENTE

Otro de los circuitos disefiados para analizar la metodologia de test propuesta es un
convertidor digital-analogico (DAC) de bajo consumo. Un DAC produce una salida analégica
A proporcional a una entrada digital D que puede ser descrita matematicamente por:

A=a-D (1)
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Siendo a el factor de proporcionalidad. Como D es una magnitud adimensional, a tiene la
dimension y el valor de la escala completa de A. Por ejemplo, si a es una magnitud de tension
VRrer queda;

A=Vge -(byy 27 by 27 4 v by -27") (2)

Donde b, es el valor binario (1 6 0) del bit mas significativo (MSB) y b0 es el valor binario
del bit menos significativo (LSB). Un cambio en el LSB da lugar al cambio mas pequefio
posible a la salida, tension denominada resolucion del convertidor y cuyo valor viene dado
por:

1
Visg = 2_,, Vrer (3)

De las ecuaciones anteriores se puede ver que en un DAC, cada codigo digital de entrada
genera un multiplo o una fraccion de la magnitud de referencia en la salida analdgica. Es
decir, la conversion D/A se puede ver como una funcion de multiplicacion o division, donde
la referencia es una de las tres magnitudes eléctricas; tension, corriente o carga. La precision
de la funcion de transformacion determina la finalidad del convertidor, mientras la velocidad
a la que cada producto o divisién se puede seleccionar y establecer a la salida nos da la
velocidad de conversion del DAC.

4.3.1 Meétrica del DAC

Las caracteristicas mas importantes del DAC y los pardmetros que las definen se pueden

agrupar en dos categorias:

1. Pardmetros estaticos. Describen el comportamiento en estado estacionario obtenido de
la curva de transferencia entrada-salida (tabla 4.2)

2. Prestaciones dinamicas que relacionan la operacion del convertidor con la frecuencia
de la senal de entrada (tabla 4.3). Para obtener algunas de las prestaciones dinamicas
es necesario utilizar técnicas de procesado de la senal, tanto en el tiempo como en la
frecuencia, de las muestras analogicas de salida.

Parametro Descripcion
Mide la diferencia entre el valor maximo y el valor minimo de la
Valor de escala completo FSR salida

Una medida de la desviacién de la pendiente de una linea recta
Error de Ganancia DC que cruza las salidas correspondiente a la entrada mas pequena y
a la entrada mas grande respecto al caso ideal

Desviacion de la tension de salida correspondiente al cédigo de
Error de Offset entrada mas pequefo. A veces se mide respecto al valor de la
mitad de la entrada.

Valor medio de la diferencia de la salida entre dos cddigos

Resolucion LSB ;
consecutivos.

Cuando un incremento de 1 bit en el cddigo de la entrada,
Monotonicidad garantiza el incremento o mantenimiento de la tensién analégica
de salida.
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No-Linealidad Integral

Desviacion de la tension de salida frente al punto de una linea
recta que implemente la mejor aproximaciéon del DAC. La unidad
es bits menos significativos (LSB)

INL

No-Linealidad Diferencial

Desviacion entre un cambio de 1 bit en el cddigo de entrada y el
DNL tamafio ideal de 1 LSB. La unidad es bits menos significativos
(LSB)

Tabla 4.2. Parametros estaticos del DAC

Parametro

Descripcion

Es el tiempo desde que comienza la conversién hasta que se

espurios

Tiempo de conversion ts dispone de la salida analégica con una precisién dada.
También se conoce por tiempo de asentamiento.
Tiempo de subida y t v t Tiempo que tarda la salida en subir o bajar entre el 10% y el
bajada RY  90% de la diferencia entre el valor inicial y el final.
. La maxima cantidad en la cual la salida analégica excede al
Sobredisparo . o :
valor final, especificado como porcentaje.
El glitch es un movimiento incontrolado de la salida del DAC
Energia de glitch cuando cambia de un valor a otro. El area bajo la curva del
sobredisparo es lo que se conoce como energia del glitch.
Raiz cuadrada del cociente entre la potencia de sefial de
salida y la potencia de ruido excluidos los arménicos.
Pseﬁal
Relacién sefal-ruido SNR  SNR[dB]=10log,, P
ruido
Idealmente SNR,,,,;[dB]=6.02n+1.76 donde n es el nimero de
bits del DAC
Raiz cuadrada del cociente entre la potencia de sefial de
» . i salida y la potencia de ruido mas la potencia de los armonicos.
Relacion sefial-ruido y
) g . SINAD
distorsién armonica oiial
SINAD[dB]=101log,,
ruido+distorsion
Medida de lo cercano que es el comportamiento del
convertidor al modelo tedrico. Se deriva del valor del SINAD de
Numero efectivo de bits ENOB acuerdoa:
ENOB — SINAD[dB]-1.76dB
6.02dB
Es la relacion entre la potencia de los arménicos y la potencia
del tono fundamental de la sefal
Distorsién armonica THD p
THD[dB] — 1010g10|: armoéni cos :|
Pseﬁal
Rango dinamico libre de SFDR Es la diferencia en dB entre el tono fundamental y la siguiente

componente frecuencial de mayor tamafio

Tabla 4.3. Parametros dinamicos del DAC
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4.3.2 Division de corriente

Las arquitecturas utilizadas para implementar un convertidor digital analégico se pueden
dividir en dos grupos [Raz95]:

1. Convertidores Nyquist: Cada pulso de reloj realiza una conversion y por tanto el ancho
de banda de la senal de entrada es igual a la mitad de la sefal de reloj. Entre este grupo
se encuentran: DACs basados en redes de resistencias (binarias o tipo R-2R), en redes
de condensadores y en fuentes de corriente (binarias o segmentadas).

2. Convertidores sobremuestreados: La frecuencia de muestreo es mucho mayor que el

ancho de banda de la senal de entrada. Un ejemplo son los convertidores sigma-delta
(zA).

Ry

S
s
5

>
> o
> o—

81 41 21 1

Figura 4.10. DAC basado en fuentes de corriente binarias

La mayoria de los DAC de alta velocidad estan basados en arquitecturas que utilizan fuentes
de corriente (figura 4.10). Dado que al poder manejar cargas resistivas directamente no
requirieren amplificadores de alta velocidad y por tanto son potencialmente mas rapidas que
otro tipo de convertidores. Sin embargo, la utilizacién de una resistencia de carga reduce el
margen de tension de salida debido a la tension que se necesita asignar a las fuentes de
corriente para su correcta polarizacion y también es bastante sensible a la impedancia de
salida de las fuentes de corriente. Para evitar ambos efectos, en el DAC disenado, se sustituira
la resistencia de carga Ry, por un amplificador de transimpedancia.
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Decodificador Binario a Termométrico

S
Entrada Binaria

Figura 4.11. DAC basado en fuentes de corriente segmentadas
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El circuito basado en fuentes de corriente con pesos binarios tiene dos importantes
limitaciones. Primero, requiere un emparejamiento muy bueno de los dispositivos para
alcanzar la monotonicidad en la salida (DNL< 1LSB). Segundo exhibe grandes impulsos de
glitch cuando la palabra digital de entrada requiere deshabilitar un conjunto de fuentes (I, 21,
41) para activar la siguiente (8I). Las arquitecturas segmentadas alivian ambos problemas
(figura 4.11).

En la arquitectura de la figura 4.11 se utiliza una matriz de N=2"-1 de fuentes de corriente
idénticas que se seleccionan tras aplicar la entrada del DAC a un codificador de binario a
termométrico. A medida que la entrada digital va aumentando, se van conectando mas fuentes
de corriente a la salida sin apagar ninguna, reduciendo el impulso del glitch. De esta manera,
siempre se obtiene un incremento de corriente que garantiza la monotonicidad. Mientras que
esta estructura proporciona un pequeiio DNL (un 50% de desviacion de la corriente entre dos
fuetes es suficiente para obtener un DNL<0.5LSB), el INL puede ser bastante grande si los
dispositivos no estan bien emparejados.

El circuito de la figura 4.11 se denomina “totalmente segmentado” y utiliza 2"-1 fuentes de
corriente. El gran nimero de fuentes de corriente puede ser probleméatico para un DAC de
gran resolucion, tanto el area de silicio que ocupan, como por la gran capacidad que asocian al
nudo de salida. A menudo, es mas eficiente dividir el DAC en dos partes, una controlada por
los C bits mas significativos con 2°-1 fuentes de corriente gruesas iguales y otra que responde
a los F bits menos significativos formadas por F fuentes con pesos binarios.

Esta idea de segmentar las fuentes de corriente en dos tipos gruesas y finas fue originalmente
propuesta por Schoeff en un convertidor de doce bits para obtener la monotonicidad a la
salida sin necesidad de realizar ajustes durante la etapa de fabricacion [Sch79].

11 B 7 J Taump

‘ Decodificador de Segmentos Dy D 4 Dy bﬂ

[Dg...Dg]

Figura 4.12. Arquitectura de un DAC con fuentes de corriente segmentadas

La figura 4.12 muestra la arquitectura utilizada en el disefio de nuestro convertidor de diez
bits de resolucion. El principio bdasico es utilizar los cuatro bits mas significativos para
conectar cada una de las fuentes de corriente gruesas (I¢-I2;) a la salida de forma que sus
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corrientes se sumen Yy utilizar las subdivisiones (Is-Iy), controladas por los seis bits menos
significativos, para proporcionar pasos mas finos.

Para ilustrar este principio analizamos la corriente de salida cuando se realiza un barrido de la
tension digital de entrada Din desde 0 hasta el mayor valor posible 2'°-1 [Do-Dy]. Mientras
que la entrada estd comprendida entre 0 y 2°-1 la fuente de corriente gruesa I6 est4 conectada
al divisor fino. El cédigo binario de los 6 bits menos significativos [Ds-Dy] selecciona cuales
de las fuentes de corriente fina (Is-Iy) estan conectadas al nudo de salida I,,. En este instante,
el resto de las fuentes, tanto finas como gruesas, estan conectadas a una tension de referencia
(tierra) cuyo corriente no se manifiesta en la salida (Iqump) del DAC. La fuente 15 se afiade
para que la corriente que la matriz fina inyecte en una fuente gruesa alcance 2°=64 unidades.

Cuando la palabra digital de entrada es 2% la fuente gruesa I se conecta a la salida (L), 17 al
divisor fino y el resto de fuentes gruesas (I»;-Ig) a tierra. De estd manera la diferencia de
corriente de salida correspondiente a Dij;=2°-1 y Di;=2° es igual a I, indicando que esta
transicion es siempre mondtona puesto que I5 tiene un valor finito positivo. Manteniendo I
conectada siempre a la matriz de fuentes de corriente fina, se podria perder la monotonicidad,
si debido a errores de emparejamiento entre I y otra fuente gruesa hubiese un error en la
corriente mayor que 1 LSB, puesto que se apagaria una para conectar otra. Con esta secuencia
lo que se hace, al ir aumentando la entrada digital, es ir llenando cada fuente de corriente
gruesa a través del divisor fino. Cuando estd llena, la dejamos conectada a la salida y
empezamos con la siguiente fuente gruesa.

Para la entrada entre Din=27 y Din=27+26-1, las fuentes de corriente gruesas I; e I estan
conectadas a la salida y la corriente a través del divisor fino se dirige hasta Is.

El decodificador utilizado en esta arquitectura es mas complejo que un cambio de codigo
binario a termométrico porque también debe determinar cual de las fuentes gruesas esta
conectada al divisor fino.

4.3.3 Causas de distorsion

Las principales causas de distorsion en los convertidores digitales-analdgicos que emplean
matrices de fuentes de corriente son;

1. Desemparejamiento de las fuentes de corriente,

2. Impedancia finita de salida de las fuentes de corriente que debido a la no linealidad del
amplificador de transimpedancia induce errores a la salida del DAC

3. La dependencia de la tension de la resistencia de salida que realiza la conversion
corriente-tension.
4.3.3.1 Emparejamiento entre fuentes de corriente

Las fuentes de corriente distribuidas en una matriz pueden exhibir desemparejamientos debido
a gradientes y a variaciones aleatorias.
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El efecto de los gradientes causados, por ejemplo, por variaciones en la anchura del oxido
fino, dan lugar normalmente a una distribucion lineal de la desviacion de la corriente entre las
diversas fuentes.

™)

Iav Iav

Figura 4.13. Distribucién lineal de la corriente de las fuentes gruesas (a) discreta (b) continua

En la figura 4.13 se muestra una variacion lineal, donde el valor de la corriente para la fuente
numero n (I,,) se puede expresar como;

1,,=zav{1+[n_N2“j.a} @)

Siendo I,y la corriente media de todas las fuentes gruesas, N el numero total de fuentes y a el

gradiente. Para un nimero grande de fuentes de corriente, el dato grueso D¢ se puede
aproximar por un valor continuo D¢’ y n por un valor continuo n’ como se muestra en la
figura 4.13b. Ahora la ecuacion anterior se puede reescribir como:

1(n)=1,, - {1 + [n—%) : a} (5)

Y la corriente de salida se expresa como
D(T'
Iout,gruesa = .[0 1(71 ) dn (6)

Cuando se aplica una sefial sinusoidal digital cuya amplitud abarca la escala completa de
entrada (D¢”) descrita como

D(1)= g 1+ sen(wr)) (7)
La corriente de salida del sistema se puede obtener sustituyendo (5) y (7) en (6)

IOMt,gruesa = %[w(l + sen(a)t)+ a%(l - cos(Za)t))— a%) (8)

Ecuacion que muestra que una distribucion lineal del error de corriente entre las fuentes
gruesas introduce una distorsion en el segundo armoénico de la sefal de salida. Un método
para disminuir este tipo de distorsion es realizar una media geométrica [Sch88] donde durante
la mitad del ciclo de conversion se seleccionan las n fuentes situadas mas a la izquierda y
durante la otra mitad del periodo de reloj las n fuentes situadas mas a la derecha, la corriente
de salida final serd la media de ambas contribuciones. Est4 técnica no se ha implementado
debido a la reducida distancia sobre las que se distribuyen las 16 de fuentes de corriente
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gruesas. Sin embargo, el orden de seleccion de las fuentes se ha elegido de tal modo que los
efectos de los gradientes en el layout sean minimos. El método se basa en la minimizacion de
una figura de merito que es la suma para todos los codigos de la varianzas del error de
linealidad integral [Con8&9].

Los errores aleatorios en las fuentes de corriente CMOS, también, dan lugar a variaciones en
la corriente de drenador de los transistores. Asumiendo que los transistores del espejo se
polarizan en la zona de saturacion y tienen todos ellos las mismas curvas corriente-tension;

1y =5V =V P con p=poCox /] ©)

Podemos obtener la desviacion relativa entre dos transistores con las mismas curvas corriente-
tension, debido al desemparejamiento, haciendo la derivada total de la corriente de drenador y
dividiendo el resultado por Ip.

AlY> AR 4-AV,°

= + (10)
IDZ ﬂz (Vgs - Vth)z
2 42 2
Donde A'b; =L yAr,? _ A
p: WL WL

Siendo 4, y 4, parametros proporcionados por el fabricante que relacionan las desviaciones
aleatorias de la conductancia y de la tensién umbral con el area del transistor [Pel89].
Dado que x,Cyy y ¥, son constantes del proceso, W, L y Vg son los tinicos parametros bajo

el control del disenador que se pueden aumentar para disminuir la desviacion relativa Al % .
D

Anchuras de canal W grandes conllevan niveles de corriente de drenador altos y capacidades
puerta-drenador grandes, longitudes de canal L grandes obliga a tensiones V,s-Vy, altas para
obtener un nivel de corriente Ip dado, el incremento de V-V, limita el rango de la tension de
salida en el drenador del transistor. Como consecuencia, existe un compromiso para obtener
una combinacion razonable de precision, velocidad, area y margen de tension de salida.
Ademas, el incremento de W y L tiende a realizar una media de A(u,C,y ) y AV, sobre el area

de puerta del transistor y disminuye por tanto su valor [Pel89].

Para un convertidor de N bits de resolucion formado por 2N-1 fuentes de corriente, una
estimacion sencilla del INL se obtiene sumando las varianzas de la mitad de las fuentes de
corrientes considerandolas sin correlacion.

INL =2V (%J (11)

4.3.3.2 Impedancia de salida de las fuentes de corriente

Dependiendo del codigo digital de entrada, se conectan un nimero diferente de fuentes al
nudo donde se suman las corrientes. Por tanto, la impedancia vista por el nudo de salida varia
modificando la resistencia de carga e introduciendo no linealidad en la tension de salida.
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Considerando una seleccion de las fuentes de corriente a través de un codigo termométrico
(figura 4.11), en las que la impedancia de salida de pequeia sefial est4 representada por r, la
tension de salida cuando se activan j fuentes es;
7,
Vo =1 1% (12)
J
La dependencia de la salida con el término entre paréntesis introduce una no-linealidad

integral (INL). Para obtener el valor de INL consideramos la salida ideal del DAC como una

linea recta entre los extremos de la ecuacion 12 (tomando j=0 y j=N) y buscamos la diferencia
entre la ecuacion 12 y esa linea. Suponiendo que r, >> N - R, se obtiene que

2

INL(j) = == j(N - j) (13)
: . I-R>-N? o .
Que tiene un maximo en — Dado que la variacion del fondo de escala de la tension
T,
es aproximadamente N-/-R,, la variacion relativa maxima de la no linealidad integral es igual
N-R
a INL,, = !
4.r

o

En el disefio del DAC realizado, para minimizar la contribucion de este tipo de error, se han
incluido etapas cascode en las fuentes de corriente gruesas para aumentar su impedancia de
salida (r,). También, en vez de una resistencia de carga, la conversion corriente a tension se
realiza con un amplificador de transimpedancia que elimina la variacion de tension en el nudo
donde se suman todas las corrientes.

4.3.3.3 No linealidad de la resistencia

Otra fuente de no linealidad en los DAC en modo corriente (current-steering) es debida a la
sensibilidad del valor de la resistencia de carga con la tension entre sus extremos. Las
resistencias de polisilicio exhiben una caracteristica corriente tension que sigue una funcion
de seno hiperbdlico con una linealidad que aumenta a medida que se incrementa la longitud
de la resistencia [Lu81]. Por otra parte, en las resistencias difundidas la no linealidad aparece
por la variacion de la profundidad de la zona de deplexion que es principalmente una funcion
del nivel de dopado. Estos efectos y la dependencia de la resistencia con la temperatura deben
ser tenidos en cuenta para linealidades de diez bits.

Minimo Nominal Ma&aximo Unidad Condiciones de Medida
High Ohmic poly 0 -70 -140 ppm/V Tensioén de inicio = -10V
L/W=100um/10um -40 -52.5 -65 ppm/V? Tension final = 10V

Tabla 4.4. Dependencia de la resistencia de realimentacion con el voltaje entre sus extremos

En el DAC, se ha utilizado la posibilidad que permite la tecnologia de utilizar una mascara
especifica para implementar la resistencia de realimentacion del amplificador operacional.
Esta méscara define una region donde el polisilicio se dopa ligeramente para alcanzar una alta
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resistencia Ohmica por cuadro evitando el alto dopaje que se aplica al polisilicio que forma las
puertas de los transistores. Los coeficientes lineales (VCL) y cuadratico (VCQ) de la
resistencia con el voltaje son pequefios y se adaptan a nuestras necesidades, estos coeficientes
se muestran en la tabla 4.4.

El emparejamiento de este tipo de resistencias es muy bueno (0.1%) aunque nosotros no
utilizaremos esta caracteristica ya que es una sola la resistencia que realimenta el amplificador

operacional.
4.3.4 Diseno implementado

El convertidor elegido es un disefio basado en la suma de corriente con estructura en paralelo
y la utilizacidon de una técnica dindmica de segmentacion para asegurar la monotonicidad del
circuito [Sch79][Sch88].

— A
Lout ‘ )
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N + v
l Taump J: out
% v+ B
‘E Divisor Binario
& de Corriente
~ Fina
)
- =
§ Decodificador Ref

Binarioa [P Fuentes de Corriente Gruesas |«—
Termomeétrico

Figura 4.14. Diagrama de bloque del convertidor digital-analégico en modo corriente

La figura 4.14 muestra el diagrama del DAC con sus bloques mas importantes. Las fuentes de
corriente gruesa generan un conjunto de corrientes iguales que se seleccionan con un bloque
de llaves de tres posiciones. Un decodificador transforma la palabra digital de entrada en un
codigo que determina la conexion de las fuentes de corriente gruesas. Una de estas fuentes
gruesas esta conectada a una etapa que realiza una division mas fina de la corriente y cuyo
valor de corriente esta controlado por los bits menos significativos de la palabra de entrada.
La suma de corrientes gruesa y fina se convierte en tension por medio de un amplificador

operacional y una resistencia.

El area del convertidor es un parametro importante puesto que esta directamente relacionado
con el coste del circuito [Sta04]. En una arquitectura segmentada depende tanto del tamafio de
las unidades de corriente como del circuito necesario para generar y distribuir las sefales de
control.

En un divisor de corriente binario de F bits de resolucion, el peor caso de DNL esta definido
por la transicion de un LSB desde el maximo valor del divisor binario hasta el valor unitario
de una fuente gruesa segun [Mar98].

DNL:Z.F.[&j (14)

Ip
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Teniendo en cuenta que el modelo de desemparejamiento relaciona el area del transistor con
la desviacion de corriente [Pel89][VanO1] de acuerdo a

) 1 2 A4 A
Area =——+——-| Az + (15)
4 ( )_2
7. A]D ? [ Vgs_Vth
Ip

Por lo tanto, el maximo DNL permitido determina el tamafio minimo de la puerta (WL) de los
transistores MOS

2
WL>2F“[A§+( 4 Aiy ]/DNL%Mx (16)

Vgs - Vth

La ecuacion 16 muestra que, para una especificacion de DNL dada, el area del transistor que

genera la corriente aumenta con el nimero de bits de resolucion de la matriz binaria. Es decir,
podemos expresar el area de la fuente de corriente de menor tamafio como 4, = 4, -2° donde

A, se toma como un tamano de referencia (con F=0) [Mal07].

La matriz binaria controlada por los F bits menos significativos esta formada por 2"
transistores unitarios, por lo que su tamafio viene dado por la relacion 4, =27 -4, - 2%

La seccion de fuentes de corriente gruesas esta controlada por los G bits mas significativos.
En este caso es necesario afiadir una ldégica para traducir el codigo binario de entrada al
codigo termométrico que activa las fuentes de corriente gruesas y cuyo tamafio podemos
asumir que aumenta linealmente con el nimero de bits G. Por lo tanto, el area que ocupa las
29 fuentes gruesas es igual a

Agrusa = Aanazoc + Apigirar = A, 2" 29 +G - 4,-2° (17)
Donde 4, -2 es el tamafio unitario de una fuente gruesa y 4, es el tamafio unitario de su
celda digital de seleccion.
Combinando ambas aportaciones se obtiene el area para un convertidor de n bits de resolucion
(n=F+G) segun la ecuacion

Ap,c =4, 2*F +4,.2" +G-4,-2°, reorganizando da lugar a

u

Ap,e =4, -(22F+2”+%-(n—F)~2"FJ (18)

A medida que va disminuyendo el nimero de bits del divisor binario de corriente (F), el area
del DAC pasa de estar dominado por el tamafio y numero de los transistores del divisor fino
de corriente a venir definido por el tamafio del decodificador termométrico [Lin98].

Una estimacion de la relacion entre el area de una fuente gruesa y el elemento unitario de la

. A ,
matriz de fuentes finas da un valor A—dz 64 para la tecnologia empleada. Representando el

u

area normalizada de un DAC de 10 bits en funcion del porcentaje de segmentacion (nimero
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de bits de la particion fina entre resolucion del ADC, F/n) nos permite obtener que la particion
mas adecuada es la que considera un divisor de corriente binaria fina de 6 bits (figura 4.15).

Area Normalizada (Log en base 2)

0 T T T 1
0 20 40 60 80 100

Porcentaje de Segmentacion

Figura 4.15. Area normalizada de un DAC para diferentes resoluciones y segmentaciones

4.3.4.1 Registros y decodificador termomeétrico

La seccion digital del convertidor estd formada por un banco de registros y la logica de
seleccion de las fuentes gruesas. Aunque el método de test de corriente transitoria no requiere
un consumo de corriente estacionaria nula, si que se beneficia de ello al minimizar la
reduccion de la tension efectiva de alimentacion vista por el CUT debido a la conexion del
sensor de corriente en serie entre el CUT digital y el terminal de alimentacion del chip.

Por tanto, se han utilizado técnicas de disefio que evitan estados de consumo de corriente
estacionaria para el circuito libre de fallo [Sod95]. En el decodificador de segmentos se utiliza
un grupo de puertas complejas CMOS. Este bloque tiene cuatro entradas digitales que
conectan las dieciséis fuentes de corriente gruesa a una de las tres salidas analdgicas

disponibles (I, lout € Ipump) implementando la funcion l6gica mostradas en la tabla 4.5.

Entrada ! ! ! ! I ! I

dlgltal 21 20 19 18 8 7 6
0000 loump loump loume  loume loump  loump 3
0001 loump loume loump loume ... Ipump I lout
0010 loump loump loume  loume 3 lour  lour
1100 loump loump  loump I lour  lour  lour
1101 loump  loump I lout lour  lour  lour
1110 loump 3 lour  lour lour  lour  lour
1111 3 lour  lour  lout lour  lour  lour

Tabla 4.5. Tabla de verdad del decodificador de segmentos
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Los biestables son una parte esencial en todos los circuitos digitales. Desgraciadamente el uso
de puertas CMOS no garantiza que todos los fallos de puente sean detectables en los circuitos
secuenciales [Lee92]. En el disefo tradicional de un flip-flop disparado por flanco se utiliza
cierta redundancia que enmascara la aparicion del fallo de la figura 4.16.

Eb/—\ %J@

\_I
?@2 L{ E f:ég:ectable
Q —
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o

Figura 4.16. Esquematico a nivel de puerta de un FFD disparado por flanco y fallo de puente

indetectable por un test de corriente

También en una configuracion estandar del flip-flop tipo maestro-esclavo algin fallo de
puente puede ser indetectable por un test de corriente. En el flip-flop de la figura 4.17, cuando
el reloj esta activo (Clk=1), las llaves TG3 y TG4 estan conectadas, el valor de la entrada se
almacena en los nudos 1, 2 y 3 y el lazo de control 4, 5 y 6 estd en un estado flotante
manteniendo el valor anterior del flip-flop (figura 4.17b). Mientras que con clk=0 las llaves
TG2 y TG3 conducen, se desconecta la entrada D de los nudos 1, 2 y 3. Estos nudos pasan a
formar un lazo, con un estado flotante, reteniendo el valor asignado en la fase de reloj
anterior. Durante clk=0, el nudo 2 fija la tension del nudo 4 y modifica el valor de los nudos 5
y 6, transfiriendo el dato desde el maestro al esclavo.

Dato 1 2 4 5 Q
3 j &~ o
Clk=1 Clk=0

Figura 4.17. Estructura de un FFD maestro-esclavo con fallos de puente indetectables

Un fallo de puente que modifique el valor loégico de un lazo de de control cuyo estado sea
flotante no afecta al consumo estacionario de corriente aunque pueda ser detectado por un test
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de tension [Sac94][Rod93]. También, dependiendo del valor resistivo del fallo de puente, se
modifica la forma de onda de corriente transitoria y puede llegar a ser detectado por el sensor
de corriente transitoria.

Se han propuesto varios disefios de flip-flops para facilitar su analisis con un test de corriente
[Rod94][Yam96]. El disefio implementado en el DAC se muestra en la figura 4.18 [Sac95].
En este circuito se ha insertado puertas unidireccionales entre los nudos 2 y 4 para evitar la
existencia de lazos de control con estados flotantes.

Nclk Clk
o 2 S
Y M | clk Ncl£|

Clk Nclk N — - N
H

Clk clk Q *&0 .
L —Dw Clk
Nclk Cik
Figura 4.18. Mejora del disefio del FFD para un test de corriente

La seccion digital del convertidor se ha dividido en dos partes similares. Una de ellas
adaptada para la insercion de un sensor de corriente IDD entre la alimentacion de las celdas
digitales del CUT y el pin de alimentacion del sistema. En el segundo bloque se ha disefiado
el layout desdoblando la linea de tierra en dos, por una parte la polarizacion del substrato que
se conecta al pin de tierra del chip, por otra la fuente de los transistores NMOS cableados a la
linea tierra virtual que aparece entre el CUT y el BICS de tipo ISS.

4.3.4.2 Fuentes de corriente gruesa

El apagado de una fuente de corriente es s0lo conceptual ya que desconectar el transistor de
referencia le llevaria a la zona lineal y a corte. Volver a conectar el transistor y polarizarle en
la zona de saturacion produce un transitorio que disminuye la velocidad de operacion del
circuito. Ademas, las no linealidades asociadas con la carga y descarga de las capacidades son
un posible motivo de distorsién armonica. Por ello, el método de conmutacién no apaga la
fuente si no que se redirecciona la corriente hacia una conexion falsa (Igump) que no tiene
reflejo en la tension de salida del DAC.

La figura 4.19 muestra el esquematico de la red de cuatro bits de fuentes de corriente gruesa
con el tamafio de los transistores mas relevantes donde las tensiones Vier1 ¥ Viery se aplican
externamente. Cada unidad genera una corriente de 27.8uA con lo que la corriente de salida
total del DAC es 445uA. En este disefio no se utilizan resistencias de degeneracion de fuente
para minimizar la caida de tension total del bloque.

El decodificador termométrico controla la llave de tres vias implementada con transistores
NMOS. Para mejorar la precision de la fuente de corriente se han utilizado etapas cascode que
ademas de aumentar la resistencia de salida iguala la tension de las llaves entre las ramas
conectadas a I,y € Iqump con la rama conectada al divisor de corriente fina.
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Figura 4.19. Red de fuentes gruesas

4.3.4.3 Fuentes de corriente fina

La figura 4.20 muestra el esquematico con el tamafo de los transistores para el divisor binario
de corriente y las llaves de dos posiciones donde la referencia Vs estd conectada a Vpp/2. El
divisor de corriente consiste en sesenta y cuatro transistores de igual tamafo que comparten
los terminales de puerta y fuente. Los drenadores estan combinados con pesos binarios de tal
modo que el bit mas significativo del divisor Ds consiste en treinta y dos transistores en
paralelo. La unidad de corriente menor viene dada por My y es igual a 435nA. Se ha afiadido
un transistor Mrqump, conectado permanentemente a la linea Iqump, para lograr que la corriente
total proporciona a la corriente gruesa por la matriz fina sea 2°=64 elementos unitarios.
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Figura 4.20. Divisor binario de corriente fina

El direccionamiento de la corriente de las ramas finas estd controlado por una llave de dos
vias formada por transistores PMOS. El tamafio de los transistores de las llaves también esta
escalado para evitar que los diferentes niveles de corriente de las ramas finas provoquen
diferentes tensiones entre los extremos de las llaves y disminuyan la precision del sistema.

En el layout, el efecto de la variacion del los parametros de fabricacion se ha minimizado
utilizando una distribucion de centroide comun para los transistores unitarios que constituyen
las diversas ramas del divisor fino. Ademas, se ha compensado la inyeccion de carga debida al
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“clock feedthrough” en la conmutacion de las llaves con la adicion de un transistor “Dummy”

cortocircuitado, de la mitad de tamafio, en la rama de salida.
4.3.4.4 Amplificador de transimpedancia

En el caso de utilizar una resistencia para transformar la corriente de las fuentes a tension, la
velocidad de conversion del DAC esta limitada por la capacidad parasita de la salida Cp
debido a que este nudo experimenta una variacion de tension igual al valor de fondo de escala
del DAC (figura 4.21).

Amplificador de
Transimpedancia

o CP ; I out . CP * [out L To
Red de Fuentes Red de Fuentes — }
de Corriente de Corriente ]
() (b)

Figura 4.21. Conversién I-V utilizando (a) una resistencia y (b) un amplificador operacional

Utilizando un amplificador operacional realimentado con la resistencia se establece una tierra
virtual en el nudo donde se produce la suma de corriente. Como resultado las variaciones de
tension son pequefias y el tiempo de asentamiento de la salida viene determinado por las
prestaciones del amplificador operacional.

El amplificador operacional es una estructura Miller con una etapa de salida clase AB (figura
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Figura 4.22. Amplificador operacional del DAC

La tabla 4.6 resume las prestaciones simuladas mas importantes del amplificador, obtenidas

utilizando una alimentacion de 5V y un condensador de carga de 10pF.
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Parametro Simbolo Resultado de simulacién
Tensiéon de alimentacion Vop 5V
Ganancia DC Ay 107 dB
Rechazo en modo comun CMMR 120 dB
Rechazo a la tension de alimentacion PSSR 75dB
Frecuencia de ganancia unidad fr 2.3 MHz
Polo dominante P, 8.5Hz
Margen de fase ¢om 75°
Maxima variacion de la salida SR 1.9 V/us
Resistencia de salida Ro 300 Q
Area A 0.05 mm?
Consumo de corriente estacionaria Iob 48 pA

Tabla 4.6. Prestaciones simuladas del OA

4.3.4.5 Parametros eléctricos del DAC

Parametro Valor
Tecnologia 0.7um 2P3M
Numero de bits 10 bits
Tension de alimentacion 5V

Niveles digitales CMOS
rango de tensién de salida 1V
Consumo de corriente 1.4 mA
Area (sin pads) 0.6 mm?

Tabla 4.7. Caracteristicas eléctricas del DAC

El convertidor digital analogico se ha disefiado y fabricado con la tecnologia de pozo N de
Alcatel Mietec 0.7um (tabla 4.7).

Las prestaciones del disefio se han obtenido a partir de la simulacion del fichero extraido del

layout utilizando los pardmetros tipicos proporcionados por el fabricante. Dado que se han

utilizado diversas técnicas, tanto a nivel de sistema como de layout, para mejorar el

emparejamiento de los transistores no se han incluido este efecto en la simulacion. Por tanto,

los datos se corresponden a valores de mejor caso.

Para simular la curva de transferencia del convertidor se ha aplicado una rampa digital a la

entrada y se ha procesado la salida analdgica del DAC, obtenida con el simulador eléctrico

Spectre, utilizando un conjunto de funciones implementadas en MATLAB. Al suponer un

emparejamiento ideal de los transistores tanto la No linealidad Diferencial (DNL) como la No
linealidad Integral (INL) son cercanos a 0.1 LSB (figura 4.23)
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Figura 4.23. No linealidad Diferencial (DNL) e Integral (INL) simuladas para el DAC

Las prestaciones dinamicas del DAC se simulan utilizando una sefal sinusoidal digital que
abarca todo el rango de variacion de la entrada (codigos 0 = 1023) con una frecuencia igual a
la de Nyquist (4096 muestras de salida se corresponden a 2039 ciclos de la sefal de entrada).
A los datos obtenidos de la simulacion eléctrica se le aplica la transformada rapida de Fourier
(FFT), utilizando el entorno de MATLAB, para calcular la relacion sefal-ruido mas distorsion
armoénica (SINAD) y el nimero efectivo de bits (ENOB). Para una frecuencia de reloj de
fux=1MHz se obtiene SINAD=59.9dB y ENOB=9.65 Bits (figura 4.24).
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Figura 4.24. Prestaciones dinamicas del DAC simuladas para una fclk=1MHz
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Figura 4.25. Numero Efectivo de Bits simulados del DAC en funcién de la frecuencia de reloj
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La méxima frecuencia de funcionamiento del DAC viene dada por el comportamiento en
frecuencia del amplificador operacional. La figura 4.25 representa los datos simulados para el
numero efectivo de bits en funcion de la frecuencia de reloj. Una degradacion de 3 dB del
SINAD se corresponde con una perdida de 0.5 Bits en el ENOB, hecho que ocurre
aproximadamente a una frecuencia de reloj de 1MHz para el DAC disefiado.

La energia de glitch medida como el area del sobredisparo de la tension de salida del ADC
cuando ocurre una transicion de un bit entorno a la mitad de la escala de entrada
(0111111111->1000000000) es de 0.5 nanovoltios por segundo. La tabla 4.8 resume las
prestaciones simuladas para el convertidor.

Parametro Simbolo Valor

No-Linealidad Integral INL 0.10 LSB
No-Linealidad Diferencial DNL 0.12LSB
B ety “ s
Numero efectivo de bits (fck=1MHz) ENOB 9.65 Bits
Rango dinamico libre de espurios SFDR 70 dB
Tiempo de conversién hasta 0.5 LSB ts 1 us
Energia de glitch 0.5nV/s

Tabla 4.8. Parametros estaticos y dinamicos del DAC

La fotografia del chip fabricado se muestra en la figura 4.26. El chip se ha medido utilizando
un sistema que consta de un generador/analizador 16gico HP65000C, un multimetro HP44310,
una fuente de alimentacion HP63010 y un osciloscopio TEK724. Todos los equipos estan
controlados y sincronizados por un ordenador a través del bus GPIB-488.

Figura 4.26. Fotografia del DAC fabricado con la tecnologia Mietec 0.7um
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La captura del osciloscopio muestra la variacion de la tension de salida para las palabras
digitales de entrada correspondientes al codigo decimal 0, 256, 512, 768 y 1023 (figura 4.27)
junto con la senal de reloj del sistema. Se observa un sobredisparo a la salida, debido a un
margen de fase del amplificador operacional menor del obtenido por simulacion, que

enlentece el funcionamiento del convertidor.

Tek Single S(req 5.00MS/s
.
E

Chi—Z00mv 00V Mi0.0us Ch1 7 305V 1 Oct 1097
12:40:14

Figura 4.27. Medida del comportamiento dinamico del DAC

La funcion de transferencia medida (figura 4.28), excitando el DAC con una rampa digital,
nos muestra un convertidor mondtono cuyos principales parametros estaticos son; tension de
offset de SmV, resolucion 0.978mV, no-linealidad diferencial maxima (DNL) de 0.69 LSB y

no-linealidad integral (INL) de 1.61 LSB.
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Figura 4.28. Medida de la linealidad estatica del DAC
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4.3.5 Sensores de corriente

La seccion digital del DAC ha sido adaptada para introducir dos implementaciones del sensor
de corriente. El sensor ISS esta situado entre el CUT y la linea de tierra del sistema. El sensor
IDD se coloca entre el CUT y el pin de alimentacion del chip [Mo0z95][Mo0z96].

VDD_chip
BICS
;umégée; T_mode W/ 55
Pozo N L I D D
Seccién T_mo_c|i . .
digital Mg 33 B
del DAC = Z T‘é,
VDD_virtual ’ Ss a
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. PMOS y
GND_virtual 5 g i Pozo N
O 9 — N .
52 s | Seccion
| T_mode s | 2 digital
i 3 2
'BICS w_l T_"'_OTE " hd del DAC
H >>
ISS /L S Fuentes
NMOS
GND_chip

Figura 4.29. Sensores de corriente de la seccién digital del DAC: (a) método ISS (b) método IDD

La estructura de ambos sensores consta de un elemento de muestreo formado por un transistor
MOS polarizado en la region lineal, una conversion corriente a tension realizada con un carga
resistiva y una etapa digitalizadora construida a partir de un inversor CMOS (figura 4.29). Los
sensores pueden ser deshabilitados por una sefial (T _mode) que sustituye el transistor de
muestreo por otro de mayor tamafio para eliminar casi completamente la diferencia de
tensiones entre la alimentacion virtual de las celdas logicas y la alimentacion del chip.

En la seccion analogica el parametro elegido para analizar el CUT ha sido la forma de onda de
la corriente a través de la etapa diferencial del amplificador operacional. Con este método no
solo se verifica el funcionamiento del amplificador sino también se detecta la aparicion de
fallos en las fuentes de corriente del DAC. La corriente transitoria es copiada afiadiendo un
transistor MS al amplificador operacional, convertida en tension utilizando una carga resistiva
y digitalizada por medio de una celda légica (figura 4.30) [M0z99].
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Figura 4.30. Esquematico del circuito utilizado para evaluar la seccién analégica del DAC
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La figura 4.31 muestra la respuesta simulada de los sensores de corriente para varias
transiciones del codigo digital de entrada (0>511->1023->0). La grafica superior muestra el
bit menos significativo de entrada, la segunda el pulso de reloj y la tercera la salida analogica
del DAC.
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Figura 4.31. Simulacién del DAC y los sensores de corriente

Los sensores de la seccion digital (graficas inferiores) muestran pulsos cuando aparecen
transiciones en la sefial de reloj ya que esta excita, ademas de los flip-flops de entrada, a las
celdas del decodificador termométrico generando la corriente transitoria suficiente para
activar el circuito sensor. Se puede apreciar que el sensor de la seccion analogica (/CUT/Sesp,
cuarta grafica) estd activo durante los flancos de bajada de la sefal de salida, al utilizar una
etapa digitalizadora que tnicamente detecta disminuciones de la corriente en el transistor de
muestreo.

La disminucion de las prestaciones que los sensores de corriente provocan sobre las
caracteristicas del DAC son despreciables ya que el tiempo de conversion estd dominado por
la respuesta del amplificador operacional por lo que la reduccion de la velocidad de la logica
digital no es significativa.

44 AMPLIFICADOR OPERACIONAL

El diseno del amplificador operacional (OA) suele utilizar una configuracion de dos etapas, ya
que permite obtener un buen rango de modo comun de entrada, ganancia de tension, CMRR y
rango dindmico de salida en un circuito sencillo que puede ser compensado con un Unico
condensador [Gray82]. Este tipo de amplificador operacional se ha propuesto como un
circuito de prueba para la comparacion y validacion de métodos de test por el TTTC Mixed-
Signal Testing Technical Activity Commitee [Kam97].

El amplificador operacional ha sido disefiado utilizando los parametros del proceso CMOS de

0.6um de Austria MicroSystems. El esquematico y el layout se muestran en la figura 4.32.
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Figura 4.32. Esquematico y layout del amplificador operacional

La ganancia DC en lazo abierto del circuito viene dada por:

ay = Em " Emo (19)
(gds4 + gdxz)(gdm + gdss)

Donde las conductancias del canal, gy, y g4s, €stdn definidas por

;\/(2/‘10C;x V%).|]D| Y 8as :;;—DDS =A-Ip

Vps Ves

Em = a[D
aVGS

Siendo x, la movilidad de los portadores, C,. la capacidad por unidad de area del oxido de
puerta, W y L la anchura y longitud efectiva del canal de los transistores, y A el pardmetro de

modulacion de longitud de canal. I, representa la corriente estacionaria por el transistor M7.

Como el amplificador estd compensado, su funcidon de transferencia se puede aproximar a la

de un polo dominante que viene dada por:

a,(s) =1“+° (20)

“n

Donde p; representa el polo dominante. La frecuencia de ganancia unidad del amplificador
operacional viene dada por o, =(-a, - p,)

Los transistores del amplificador operacional se han dimensionado buscando un disefio de
bajo consumo y frecuencia moderada (tabla 4.9).

Transistor Tamano (W/L) Transistor Tamano (W/L)
M1, M2 19.7um/4um M7, M8 7.9um/4um
M3, M4 11um/4um M9 Tum/42.7um
M5 41.1um/4um M27 1.4um/6.8um
M6 114.1um/4um C 2.25pF

Tabla 4.9. Dimensiones de los transistores del OA
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La tabla 4.10 resume las prestaciones mas importantes del amplificador obtenidas utilizando
el simulador eléctrico SPECTRE sobre la version extraida del layout del circuito. Los datos
corresponden a una alimentacion de 5V y a un condensador de carga de 8pF.

Parametro Simbolo Resultado de simulacién
Tension de alimentacion Vbb 5V
Ganancia DC Ay 106 dB
Rechazo en modo comun CMMR 111 dB
Rechazo a la tensién de alimentacion PSSR 110 dB
Frecuencia de ganancia unidad fr 1.95 MHz
Polo dominante P4 9.2 Hz
Margen de fase em 80°
Margen de ganancia GM -29.7 dB
Tension de Offset de entrada Vs 92 nV
Maxima variacion de la salida SR 2.1 Vlus
Resistencia de salida Ro 4 kQ
Consumo de corriente estacionaria lag 48 uA

Tabla 4.10. Prestaciones simuladas del OA

La aplicacion del test de corriente transitoria a este bloque se realiza muestreando la corriente
a través de la etapa diferencial del amplificador operacional. La corriente se replicada por un
transistor conectado como una rama adicional al espejo de corriente del CUT (figura 4.33).
Para establecer la firma digital de la corriente transitoria se utiliza el BICS con carga
inductiva presentado en el apartado 3.5 de la tesis [Moz01].
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Figura 4.33. Sensor de corriente acoplado al amplificador operacional

Salida

La simulacién de la figura 4.34 muestra las formas de onda que aparecen en el test de
corriente transitoria considerando una configuracion del amplificador operacional como
seguidor de tension al que se le ha aplicado un pulso de tensién a la entrada. La grafica
superior representa la tension de salida del amplificador, la grafica intermedia muestra la
forma de onda de la corriente replicada del par diferencial y la grafica inferior la firma digital
que establece el BICS a partir de ella.
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Figura 4.34. Simulacién de la salidas del AO y del BICS

Las medidas de las prestaciones de dos versiones del amplificador operacional, una fabricada
sin el sensor de corriente y otra con el BICS, son iguales por lo que se observa que el sensor
de corriente tiene un efecto despreciable sobre el funcionamiento de este CUT.

Para analizar la viabilidad del sensor como herramienta de deteccion de circuitos defectuosos
se ha fabricado un amplificador operacional donde se pueden activar varios fallos a través de
un multiplexor analégico [Moz04]. Los fallos inyectados tienen un comportamiento
paramétrico debido a que han sido implementados con un transistor NMOS (W=1pm y
L=80um) cuya resistencia de conduccion es superior a los 250 KQ. Estos fallos son;

1. F1: Fallo que emula un error de emparejamiento en la corriente de los transistores del
par diferencial. El transistor de fallo estd conectado entre la salida de la etapa
diferencial y tierra.

2. F2: Fallo que modela un agujero en el oxido del condensador de compensacion (oxide
pinhole). El transistor de fallo se coloca entre los extremos del condensador.

3. F3: Fallo que induce un incremento en la corriente de polarizacion del amplificador.
El transistor de fallo esta conectado entre el drenador de los transistores de la etapa de
polarizacion y tierra.

La figura 4.35 muestra la posicion de los fallos y una fotografia del circuito fabricado.
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Figura 4.35. Esquematico y fotografia del AO con los fallos inyectados
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4.5 CIRCUITOS DE CORRIENTES CONMUTADAS

Los circuitos de corriente conmutadas (también denominados SI) utilizan un procesado de la
sefial en modo corriente, en vez de tension, para implementar funciones analogicas [Hug89],
lo cual presenta varias ventajas;

Fabricacion con procesos digitales CMOS. Los circuitos SI utilizan la capacidad de oxido
de puerta de los transistores MOS para almacenar la carga que fija la corriente del bloque para
lo cual no necesitan una segunda mascara de polisilicio y por tanto los circuitos SI pueden
fabricarse con procesos digitales CMOS estandar.

Alta velocidad. Tienen un gran potencial para realizar circuitos de alta velocidad porque los
efectos capacitivos/inductivos en los circuitos de baja impedancia que manejan corriente (SI)
son menos severos que los circuitos de alta impedancia que trabajan con tension.

Baja tension de alimentacion. Dado que la informacion se codifica en corrientes la tension
de alimentacion no limita el rango de sus valores como ocurre en los circuitos que procesan
sefales de tension.

El gran rango de aplicaciones en el cual puede sacarse ventaja del procesado de corriente para
implementar disefios analdgicos esta documentado en [Tou93].

4.5.1 Celda de memoria S?I

El espejo de corriente es un bloque utilizado en la mayor parte de los circuitos analdgicos. En
este circuito la precision estd limitada por el emparejamiento de los transistores, donde para
aumentar la precision se incrementa el 4rea y se aumenta la tension de la puerta para
disminuir el efecto de la dispersion entre las tensiones umbrales.

La idea de almacenar informacidn analogica en un condensador se puede aplicar a los espejos
de corriente (figura 4.36a) de modo que se memoriza la tension de puerta del transistor MC
por el que circula la corriente Iy, con la llave Sx cerrada y la llave Sy conectada a Ij. Este
transistor se pueda conectar posteriormente a la salida, con la llave Sx abierta y la llave Sy
conectada a la carga, para forzar una replica de la corriente de entrada Iy [Tou90]. En esta
celda de memoria, la replica de corriente es independiente tanto del emparejamiento de los
transistores (so6lo se utiliza MC) como de la linealidad del condensador de puerta C y por
tanto se puede implementar en procesos digitales estindar CMOS VLSI. La aplicacion de
técnicas dindmicas en los espejos de corriente explota la propiedad de los transistores MOS de
no necesitar corriente de puerta para almacenar temporalmente informacion analdgica en los
condensadores [Dau88][Weg90].

Las celdas de memoria constituyen uno de los bloques basicos en los circuitos de corrientes
conmutadas (SI) y son utilizadas en aplicaciones como integradores, lineas de retraso, filtros
[Bat94], moduladores [Ros02], convertidores DAC [Gro89] y ADC [Nai90].

En la estructura béasica de un espejo de corriente (figura 4.36a) la tension de drenador del
transistor MC debe igualarse a la tension de puerta V, en cada fase de almacenamiento.
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Mientras que durante la copia esta fijada por la tension V| impuesta por la carga del espejo.
Esta diferencia de tension en el drenador en el transistor es una importante fuente de error de

. Vv, =V . .
corriente cuyo valor es % -£ Ids v, —v,)= IV 0 . Siendo gy la conductancia drenador-fuente

E

y Vg la tension de Early.
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Figura 4.36. Espejos de corriente dinamicos (a) basico (b) cascode

Una segunda contribucion al error es debida a la capacidad drenador-puerta Cyq puesto que
transfiere una fraccion del cambio de tension de drenador a la puerta. Suponiendo C >> Cyy, el
error resultante en la tension de puerta es:

C
AV == (v, - ;) 21)
C
Una tercera fuente de error es la carga que debe proporcionar el nudo de salida para modificar
la tension entre los extremos de Cgq y Cq4. Esta carga crea un transitorio que no tiene
importancia si la salida de corriente se evalua en estado estacionario pero es inaceptable si la

salida esta disponible de forma continta.

Estas consideraciones muestran que para obtener una buena precision se debe mantener la
tension en el drenador del transistor MC constante e independizarla de la diferencia V,-V,.
Para este proposito, se puede emplear un amplificador operacional [Dau88], pero una solucioén
mas compacta, se obtiene afiadiendo un transistor en puerta comun (M1) en serie para
implementar una etapa cascode (figura 4.36b) con el objetivo de aumentar la conductancia del
transistor MC [Bra94].

Otra fuente de error importante es la inyeccion de carga de las llaves que secuencian el
funcionamiento del circuito. Esto es debido a que en la practica, las llaves estan
implementadas con transistores MOSFET conmutando entre su zona lineal (cerrado) y corte
(abierto). Durante el paso de conduccion a corte del transistor parte de la carga almacenada en
la capa de inversion del canal y en la capacidad de solapamiento puerta-fuente se transfiere a
la capacidad que mantiene la tension de puerta del transistor MC, dando lugar a un error en el
almacenamiento de la corriente que varia con el nivel de la sefial [Weg87][Yan90].
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Una configuracion que busca la reduccion de errores a través de la operacion del circuito es la
celda de memoria S’ que se muestra en la figura 4.37 [Hug90a][Hug93]. El proceso de
muestrear la corriente se divide en dos pasos.

En el primero (fase @,,), el transistor MF esta conectador a Vrgr y genera la corriente J. La
corriente en el transistor MC en configuracion de diodo es J+Ii,. Al final de la fase @,, la
llave de la memoria gruesa se abre y el transistor MC mantiene la corriente J+I;, con un error

dependiente del nivel de corriente de entrada Al debido a la inyeccion de carga, tiempo
incompleto de asentamiento y ruido de muestreo.

Dyp
D4
o [
Corrientes de la celda S2I
Dyp D D,
Entrada lin lin
MF J J+AI J+AI+3]
Mc JHlin  JHip*Al JHip+Al
L Salida lin-3!

Figura 4.37. Celda cascode de memoria S°I
A continuacién, durante la fase @,,, el transistor MF esta configurado como diodo y al

mantenerse la corriente de entrada de la celda I;,, su corriente de drenador es J+ Al. Al final
de @,, se abre la llave del transistor MF y aparece una nueva corriente de error oI debido
principalmente a la inyeccion de carga. Esta componente ol bastante mas pequeia que Al

puesto el transistor s6lo ha experimentado un cambio de corriente de J a J+ Al durante la fase
®,, . La salida se calcula a partir de las contribuciones de ambos elementos de memoria (fase

®, ). El error que aparece viene dado por el error del elemento de memoria fina MF.

El objetivo del trabajo es evaluar el comportamiento de una celda de memoria (CUT) para lo
cual consideramos su corriente de entrada totalmente controlable y su corriente de salida
observable. Sin embargo, para reproducir el entorno real de una celda embebida asumimos
que el CUT esta excitada y tiene como carga otras dos celdas de memoria idénticas (figura

4.38).
Celda de lin lout Celda de
Entrada - CUT carga

o, L B

Figura 4.38. Esquema de test

La aparicion de defectos en el CUT, al igual que en los circuitos continuos, afecta a la forma
de onda de la corriente que circula por los elementos de memoria, durante una o varias de las
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subfases de la sefial de reloj una variacion. Esta variacion de la corriente es la que se utiliza

para discriminar los circuitos defectuosos.

El muestreo de la corriente de alimentacion del circuito SI replica la corriente que circula por
el elemento de memoria gruesa (transistor MC) utilizando un transistor adicional (MS) con la
misma tension puerta-fuente. Posteriormente se realiza la conversion a tension de la corriente
muestreada utilizando bien una carga resistiva o bien una carga inductiva. Por ultimo, se
digitaliza la sefial con un comparador de ventana para establecer la firma digital (figura 4.39).

_— @,

Dyp
V;
T 4w 0 ]
(D_l:‘ ;5] V, —|It Mz "
I_ P IOUt
n
—_— f
14
T q]z_ Carga inductiva
@, @ VN_'I: M1
1A
I—: e Comparador | Tout
j: | de ventana

Figura 4.39. Acoplo del BICS a una celda de memoria de corriente S°I

El estimulo de entrada consiste en un pulso de corriente. La figura 4.40 muestra las formas de
onda de las sefiales més representativas. La primera y segunda grafica son la corriente de
entrada y la corriente de salida de la celda Sl respectivamente. La corriente a través del
transistor MC (tercera sefal) se replica por el transistor de muestreo para ser convertida en
tension (cuarta forma de onda) utilizando el BICS con carga inductiva [Lec03a]. Finalmente
la sefial es digitalizada por el comparador de ventana (grafica inferior) [Lec02a].
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200 22.5 25.0 27.5 30.0
time (us)

Figura 4.40. Senales involucradas en el test
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Los circuitos de corrientes conmutadas complejos estdn constituidos por varias celdas de
corriente. Acoplar un sensor de corriente a cada una de ellas no es deseable por el consumo de
recursos que requieren (area, potencia, pines, etc.). Por tanto estudiaremos como los fallos en
una celda de memoria pueden ser analizados por un BICS que monitoriza otra celda diferente
por medio de un circuito integrador S1.

Para realizar un integrador ademds de una celda de memoria necesitamos otro bloque que
permita ir acumulando la corriente de entrada (figura 4.41) [Hug90b]. Esto se obtiene
sumando secuencialmente dicha corriente de entrada con la corriente ya almacenada en pasos
anteriores.

o

P
[ Mes lJ

VP_| It M2s io
—_—

VN—III Mz 1

[, Mcs l’z

Figura 4.41. Integrador basado en celdas de memoria S°/

Durante la fase @1 la corriente de entrada se almacena en la primera celda. A la vez que el
transistor MCA recibe la corriente de entrada i(n—1), la de corriente J de polarizacion de

MFA y la resta la corriente almacenada en la segunda celda —i,(n— 7). De este modo la
corriente /, a través del transistor MCA es

I,=J+i(n=1)+i,(n—1) (22)

Durante la siguiente fase @2, en el periodo (n), el transistor MCB estd conectado como diodo
y por el circula la corriente /, donde;

I, =2J-1, = J—i(n—1)—iy(n—1)
(23)
io(n)=~(0-1)=io(n~1)+i(n~1)

Realizando la transformada z obtenemos la funcion de transferencia del integrador, dada por
la expresion:

-1
z

_]-Z']

H (Z) (24)

Lo que traducido a frecuencias fisicas resulta:
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] er
Hle)=| L | —2— lerorr (25)
JO N con @t
2

El acoplo del sensor de corriente se realiza en la segunda celda del circuito del mismo modo
que el caso de la celda de memoria aislada, es decir, afiadiendo un transistor de muestreo que
comparte la puerta y la fuente con MCB pero cuyo drenador se conecta al elemento de carga
del BICS [Lec02b].

4.5.2 Convertidor A/D algoritmico S?I

Se utiliza un convertidor analégico-digital para analizar una estructura de celdas de corriente
que implemente una funcidén analdgica mas compleja que la del integrador. En este caso la
secuenciacion de las fases de reloj que implementa el algoritmo de conversion permite
observar a las celdas de memoria en un variado nimero de estados de interconexion.

La estructura analizada en la evaluacién de fallos implementa un algoritmo ciclico. Esto
permite obtener una implementacion del ADC compacta que utiliza un numero reducido de
transistores, aunque a costa de un esquema complejo en el activado de las llaves [Tra91].

El algoritmo de conversion implementa las siguientes expresiones

1 I .
D, ="I" si s(¢)>Ww,_, +2V—e‘if , en caso contrario D, ="0" . Donde W, = W,_, + D, - —<

i

El bit de salida toma el estado 16gico alto cuando la entrada s(t) €s mayor que una corriente

de referencia. Las celdas de memoria son las encargadas de construir la corriente de
comparacion sumando a un valor de corriente de referencia, que progresivamente el bloque
CD2 va dividiendo por dos, I, / 2" una corriente utilizada en el ciclo anterior W,_, y un

factor que depende del bit codificado previamente D, -1, / 2.

Al principio el bloque CD2 proporciona una corriente de referencia /., que se almacena en el
transistor M3, posteriormente esta corriente se compara con la de entrada s(¢) y si es menor

se asigna un’1” logico al bit mas significativo de salida del ADC. En el segundo ciclo si
D, ="I" la corriente W,es igual a [, y el transistor M3 la almacena el transistor M1, el

bloque CD2 carga el transistor M2 con la corriente /,,, /2 y ambos componentes se suman en

el transistor M3 para obtener la corriente que se vuelve a comparar con la entrada para
codificar el siguiente bit del ADC. Si hubiésemos tenido D, ="0" M3 simplemente hubiese
mantenido la corriente del ciclo anterior. La secuencia se repite para los restantes bits de la
palabra digital de salida.

Un esquema simplificado del convertidor A/D se muestra en la figura 4.42. En cada periodo
de conversion hay un instante de tiempo donde las tres celdas de memoria estan activadas al
mismo tiempo con las llaves S4, Ss y S7 cerradas.
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Figura 4.42. Convertidor A/D algoritmico S?I

En las figura 4.42 la estructura de las celdas de memoria de corriente se ha simplificado para
facilitar la descripcion del circuito. Sin embargo, en la simulacion del circuito se ha utilizado
la celda de memoria S’I descrita previamente para implementar estos bloques [Lec03b]
[Lec03c].

Generalmente, las implementaciones utilizando estructuras de corrientes conmutadas permiten
obtener convertidores A/D de resolucion media (10-12 bits) en un 4rea relativamente pequeia
y con un bajo consumo de potencia. A pesar de las ventajas de su implementaciéon con
procesos de fabricacion CMOS digitales, la alta velocidad que se puede alcanzar debido a la
inherente baja impedancia, asociada con el procesamiento de corrientes, y la posibilidad de
utilizar bajas tensiones de alimentacion existen ciertas limitaciones en la implementacion de
convertidores relacionadas con la precision, linealidad y ruido introducido por los circuitos de
corriente conmutadas que explican el porqué de las dificultades de aplicar estas técnicas a
productos comerciales.

Figura 4.43. Fotografia del chip de la celda de memoria S°I

Para validar la metodologia de test se ha fabricado un circuito de corrientes conmutadas
utilizando la tecnologia de pozo N de Austria MicroSystems (AMS) 0.6um (figura 4.43). El
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circuito implementa exclusivamente la estructura de las tres celdas de corriente del
convertidor A/D algoritmico descrito, junto con un modulo digital para generar las fases de
reloj que controlan la secuencia de activacion de las llaves. Cada celda de memoria de
corriente es implementada con la topologia S°I descrita en el apartado 4.5.6. El sensor de
corriente esta acoplado al transistor de memoria gruesa MC de la tltima de las celdas [Lec04].

Se han incluido varias implementaciones del sistema. Ademas del circuito libre de fallo se ha
fabricado varias versiones con un defecto aislado con objeto de analizar si el sensor de
corriente detecta su presencia.

Fallo Transistor Localizacién
Cortocircuito DS MC Celda 1
Cortocircuito DS MF Celda 1
Cortocircuito DS M1 Celda 1

Abierto D M2 Celda 1
Cortocircuito GD MF Celda 1
Abierto D M2 Celda 3
Cortocircuito DS M1 Celda 3

Tabla 4.11. Localizacién y tipo de fallo inyectado en la celda de memoria S

Los defectos introducidos dan lugar a fallos catastréficos que cortocircuitan el drenador con la
fuente DS o con la puerta GD de alguno de los transistores del circuito. También se incluyen
abiertos en los contactos de drenador D [Lec05]. La tabla 4.11 muestra la localizacion y tipo
de cada uno de los fallos.

4.6 CONCLUSIONES

En este capitulo se han presentado los circuitos de prueba que se van a utilizar en el andlisis
del método de test Ippt. Sirven para realizar tanto la evaluacion de fallos como la medida de
algunos prototipos fabricados.

Se han utilizado dos métodos de disefio, circuitos continuos y circuitos de corriente
conmutada, con objeto de estudiar el comportamiento en situaciones variadas de los diversos
tipos de BICS disefiados para la implementacion del test Ippr. La tabla 4.12 resume los
circuitos de prueba descritos en este capitulo junto con el tipo de sensor de corriente que
permiten evaluar.
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. L Sensor de -
Circuito Descripcion corriente Propésito Apartado
Es un amplificador
operacional realimentado Sensor seccion Evaluacion de fallos del
Buffer de como seguidor de tension. . sensor para bloques
. L analdgica con . 4.2
tensién Disefiado en una caraa resistiva analdgicos en una
tecnologia digital de mares 9 tecnologia SOG
de puerta (SOG)
DAC de 10 bits en modo Evaluacion de fallos en
corriente. Los bloques Sensor seccion bloques digitales
digitales son FFD y un digital combinacionales y 4.3.41
decodificador. Fabricado en 99 secuenciales. Medida de
MIETEC 0.7um la salida del sensor
Los mddulos analdgicos del Evaluacion de fallos en un
DAC son las fuentes de circuito donde se estudia
Convertidor corriente gruesas, el divisor Sensor seccion la deteccion de fallos en 4.34.2
D/A de corriente fina y el analogica con  madulos diferentes al 4.3.4.3
amplificador de carga resistiva muestreado por el sensor. 4344
transimpedancia. Fabricado Medida de la salida del
en MIETEC 0.7um sensor
Amplificador de
transimpedancia formado Sensor seccion Evaluacion de fallos del
por un amplificador analdgica con sensor con caraa inductiva 4344
operacional realimentado  carga inductiva 9
con una resistencia
Fabricado para estudiar la
Amplificador operacional Sensor seccion influencia del sensor de
Ampllflpador Miller en la tecnologia de analogica con Cornenltfe enel CUTyla 4.4
operacional 4 : deteccion de algunos
0.6um de AMS carga inductiva .
defectos integrados en el
amplificador operacional
Celda basica de retraso s i6n  Evaluacion de fall
Celda de implementada con la enls’or' seccion blva uaci;c’)n_ eda oS enun 456
memoria S?l aproximacion de corrientes ana oglc: con ogue basico de d "~
conmutadas carga inductiva corrientes conmutadas
Circuito formado por dos Sensor seccion Eétfea lelgg%?] Igiri\llj?tlgamon
Integrador S?l celdas de corriente analdgica con formado por dos celdas de 456
conectadas directamente carga inductiva . P
corriente
Celdas de corriente que Evaluacion de fallos en un
Convertidor implementan un algoritmo  Sensor seccién circuito Sl con secuencia
A/D S2| de conversion A/D serie. analégica con  de activacién compleja. 457

Fabricado en la tecnologia
de 0.6uym de AMS

carga inductiva

Medida de la deteccion de
fallos del sensor

Tabla 4.12. Resumen de los circuitos de prueba
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