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Abstract

Unrelenting growth in digital comunications, multimedia and others consumers

products in recent years has traslated into incrasing demands for Analog to Digital

Converters (ADCs) of 8-10 bits resolutions and sample rates in excess of 100 MHz.

This work shows a 10 bits 1GS/s current mode Folding ADC design in transistor level.

This approach is due to voltage mode issues as limited riel supply and the high power

consumption in high resolutions (10 bits). The ADC quantizer is based in Winner Take

All and comparators and interpolated stage is not required in the present work as do

the voltaje mode ADCs. The statics (DNL & INL), and the dynamics characterizations

(SNR & ENOB) was done as well as layout development was made using CADENCE

Virtuoso, DRC, LVS and paraitic extractions was also perform. The design was

fabricated in IMEC technology of 180nm.





Resumen

La creciente demanda en los últimos años de los sistemas digitales,
multimedia y otro productos de consumo, ha traı́do consigo un aumento
en la demanda de Convertidores Analógicos Digitales (ADC, por sus
siglas en ingles) de 8 a 10 bits con razones de muestreo de mas de
100M Hz. El presente trabajo muestra el diseño a nivel transistor de una
topologı́a de ADC tipo folding en modo corriente a 10 bits con una
razón de muestreo de 1G M/s. La propuesta es producto del análisis de
las problemáticas que se presentan al trabajar en modo voltaje, como lo
son la dinámica limitada por los rieles de alimentación y el elevado
consumo de potencia para altas resoluciones. Como resultado el
cuantizador del ADC es implementado mediante un amplificador de
plegado basado en celdas Winner Take All, de manera que no es
necesario incluir comparadores ni etapas de interpolación en el
cuantizador del presente trabajo como en los cuantizadores de los ADCs
en modo voltaje. Las caracterizaciones estáticas (DNL e INL), y
dinámicas (SNR y ENOB) fueron realizadas, ası́ como el desarrollo del
layout utilizando CADENCE Virtuoso. Las verificaciones DRC y LVS
ası́ como extracciones de parasitas fueron realizadas para comprobar el
comportamiento del circuito en las simulaciones post layout. El diseño
fue fabricado con tecnologı́a de 180nm de IMEC.





Justificación

Se elimina el uso de un cuantizador de dos etapas (pre

amplificador y comparador), implementando una topologı́a con un

solo comparador basado en celdas Winner Take All.

El numero de plegados por amplificador de plegado se aumenta al

doble de acuerdo a lo reportado en la literatura.

Reducción en el consumo de potencia del convertidor en un 50 %.

Compensación a las variaciones de proceso y temperatura del

convertidor mediante la implementación de una referencia de

corriente sin componentes pasivos y con un coeficiente

temperatura ajustable.

La posible integración completa del convertidor Analógico Digital

debido a la implementación del decodificador mediante el uso de

un lenguaje de descripsión de hardware (Verilog).

Implementación On Chip de un amplificador de plegado basado en

celdas Winner Take All.
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Capı́tulo 1

Introducción

El incremento en la demanda de las comunicaciones digitales, multimedia, ası́ como

otros productos y servicios en los últimos años, se ha traducido en una creciente

demanda de los circuitos que convierten información analógica en digital, conocidos

como ADCs (Analog-to-Digital Converter, por sus siglas en ingles), con resoluciones

alrededor de 8 a 10 bits y velocidades de conversión superiores a las 100

Megamuestras por segundo (100 MS/sec), sin embargo, en las actuales tecnologı́as de

fabricación de circuitos integrados esto representa una serie de compromisos entre el

consumo de potencia, la velocidad y resolución de conversión, que serán abordados en

el presente capı́tulo.

1.1. Un futuro donde todo esta conectado

En el futuro próximo será muy difı́cil no estar .En linea”, debido a que el teléfono

móvil, electrodomésticos, automóvil, relojes, señales de transito y toda clase de

dispositivos estarán comunicados entre si de manera continúa. Para lograr este nivel de

comunicación entre dispositivos, la quinta generación de comunicaciones (5G) llegará

al mercado en la próxima década. El 5G tiene como caracterı́sticas principales la

reducción de la latencia en un orden de magnitud, (de 15ms de ida y vuelta en 4G a

1ms de ida y vuelta en 5G), el aumento de la velocidad de transferencia de datos por

nodo en razón de 100 a 1, (de 1 Mbps - 100 Mbps en 4G a 100 Mbps - 1 Gbps en 5G)

y la reducción del consumo de energı́a por bit transferido en por lo menos una razón

de 100 a 1 para mantener el mismo consumo de energı́a por bit que en la red 4G [1].

Este aumento en la velocidad de transferencia de información exige mejores ADCs

que puedan alcanzar elevadas resoluciones al mismo tiempo que trabajan a altas

razones de muestreo de la señal de entrada.
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1.4.1. Filtro Anti-Aliasing

El teorema de Nyquist [3] propone que la frecuencia de muestreo de una señal debe

ser por lo menos dos veces la máxima frecuencia de la señal de entrada, de modo

que las replicas del espectro en frecuencia originadas por dicho proceso no se traslapen

(Aliasing), ya que eso ocasiona distorsión de la información. Por otro lado el ruido tiene

un ancho de banda infinito por lo que puede tener componentes en cualquier frecuencia.

Por lo tanto, es necesario remover componentes espectrales fuera de la banda de la señal

(interferencia), de modo que no degrade el contenido de la señal. Colocando un filtro

pasa bajas para limitar la banda de la señal a la entrada del muestreador se alcanza este

objetivo. La frecuencia de paso de este filtro debe dejar pasar la señal y rechazar las

señales que estan fuera de la banda de la misma. Este filtro es llamado ”Filtro Anti-

Aliasing”.

1.4.2. Muestreador

Un muestreador transforma una señal de tiempo y amplitud continua en su equivalente

de amplitud continua y tiempo discreto, es decir, en datos muestreados. Idealmente, el

muestreador realiza una convolución entre una secuencia periódica de deltas de Dirac

y la señal de entrada.

Una señal aperiodica con cierta amplitud y definida en un corto periodo de tiempo,

puede ser modelada mediante un impulso unitario, ésta función puede ser definida por

partes

δ(t− t0) =











0 0 ≤ t < t0 − a
1

2a
t0 − a ≤ t < t0 + a

0 t ≥ t0 + a

(1.1)

Cuando la función se encuentre entre el intervalo de tiempo t0 − a y t0 + a, la

amplitud es 1

2a
, mientras que en todos los demás intervalos de tiempo, la amplitud es

cero, como se muestra en la Figura 1.3a. A medida que a se hace mas pequeña, la

magnitud de δ(t − t0) se hace mas grande y el periodo de tiempo mas pequeño. Para

valores muy pequeños de a, δ(t− t0) es básicamente una función de gran magnitud en

instantes de tiempo muy cortos, este comportamiento lo podemos observar en Figura

1.3b. La función δ(t − t0) se llama impulso unitario porque tiene la propiedad de

integración
∫

∞

0
δ(t− t0)dt = 1. Podemos comprobar esta propiedad, integrando en los

intervalos de 1.1.

∫ t0+a

t0−a

1

2a
dt =

t

2a
|t0+a
t0−a =

t0 + a− (t0 − a)

2a
=

2a

2a
= 1 (1.2)

4













capı́tulo 6 se presentan las conclusiones y el trabajo a futuro de esta tesis.

1.7. Conclusión

No existe una arquitectura perfecta o idónea que pueda ser implementada para cualquier

situación sin importar las caracterı́sticas del problema. Para comenzar a trabajar en

el diseño de un Convertidor Analógico Digital es necesario entender la velocidad de

conversión y la resolución que tu aplicación necesita y que arquitectura de conversión

se adapta mejor a tus necesidades.
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Capı́tulo 2

El Convertidor Analógico Digital Tipo

Folding

El Convertidor Analógico/Digital Tipo Folding fue propuesto debido a la necesidad de

aumentar la resolución que presentan los convertidores tipo Flash, sin comprometer la

velocidad de conversión. La arquitectura Folding utiliza amplificadores de plegado,

cuya función es generar pendientes en la salida al comparar las señal de entrada con

una serie de referencias, dichas pendientes son utilizadas para la cuantización de

datos. Ésta técnica requiere un menor número de amplificadores y comparadores que

la arquitectura flash, pero al realizar una conversión paralela las velocidades que

pueden ser alcanzadas siguen siendo altas. De acuerdo a la clasificación, el ADC

Folding es un convertidor paralelo de segmentación de voltaje [2]. La arquitectura tipo

Folding trabaja en resoluciones que oscilan entre 8-10 bits y trabajan a velocidades

alrededor de 1 GS/s. [5] - [6].

2.1. ADC Tipo Flash

El ADC flash es la arquitectura de conversión de datos mas simple que ha sido

propuesta. Esta topologı́a usa referencias de voltaje generadas a través de un divisor

resistivo que divide el rango dinámico en igual número de intervalos de cuantización.

Estas referencias de voltaje son tomadas por una etapa de comparadores para convertir

la señal de entrada analógica en un código termómetro en la salida [7]. La señal de

entrada analógica debe ser filtrada para limitar la banda y después muestreada por un

Sample and Hold (S&H) para mantener los niveles de voltaje de entrada estables

mientras cada comparador procesa la información, como se muestra en la Figura 2.1.

Para alcanzar una resolución de N bits, se necesitan 2N − 1 resistores y comparadores.

Esta condición representa una limitación muy importante en resoluciones mayores a 6

bits, debido a que el aumento en el número de resistores y comparadores es

exponencial al número de bits a resolver, aumentando el consumo de potencia y área
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La parte fina divide el rango dinámico de entrada en secciones del mismo tamaño y la

parte burda tiene como función principal generar banderas que indican en que zona del

rango dinámico se encuentra el voltaje de entrada, esto es debido a que la parte fina

genera códigos termómetro y códigos termómetro inverso, pero no hay una manera de

identificar en cual de estos se esta trabajando [11].

La parte fina esta integrada por amplificadores de plegado, cuya función es seccionar

el rango dinámico de entrada por medio de pendientes en ciertos puntos de

referencia [12]. El número de amplificadores necesarios para un resolver N bits

depende de la resolución que se pretenda alcanzar y el número de pendientes para la

que fue diseñada cada uno de los amplificadores de plegado. El número de

amplificadores necesarios para la conversión de datos esta dado por el máximo número

de pendientes alcanzadas por amplificador, como se presenta en la Ecuación 2.1.

Amplificadores =
2N

Pendientes
(2.1)

Donde N es el número de bits. La parte burda esta integrada por una arquitectura

flash, donde, el número de comparadores que utiliza esta arquitectura depende del

número de pendientes de los amplificadores folding.

Figura 2.2: Diagrama a bloques de un Convertidor Analógico Digital tipo folding.

El numero de amplificadores de plegado representa los N1 bits que resolverá la parte

fina (4 amplificadores → 2 bits, 8 amplificadores → 3 bits, etc), y el número total de

bits (N), es la suma de los bits resueltos por la parte fina y la parte burda (N=N1+N2),

donde conocemos 2 variables y solo tenemos una incógnita, el número de bits a

resolver por la parte burda, N2. De manera que el número de bits que representa el

número de amplificadores de plegado será N1, mientras que la diferencia entre N y N1

será el número de bits a resolver por la parte burda N2 (N2=N-N1).

El número total de amplificadores esta determinado por la Ecuación 2.2.

N◦deAmplificadores = (2N1) + (2N2 − 1) (2.2)
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presentando ahora un cero lógico (c1), mientras los restantes amplificadores de

plegado no han comenzado a disminuir y continúan presentando un uno lógico (c2 a

c8). Sı́ el voltaje de entrada supera a V inmax/4 + ∆, la primera y la segunda

pendiente de los amplificadores de plegado han comenzado a disminuir, presentando

un cero lógico (c1 y c2), mientras los restantes amplificadores de plegado no han

comenzado a disminuir y continúan presentando un cero lógico (c3 a c8). Los estados

de la parte burda se mantendrán igual hasta que todos los amplificadores de plegado

presenten un cero lógico (c1 a c8). Dado este punto, se ha completado el primer ciclo

de códigos termómetro y termómetro inverso.

Cuando el voltaje de entrada alcanza V inmax/2, el primer y segundo comparador de

la parte burda presentan un uno lógico (c9 y c10), mientras el tercero aún se encuentra

en un estado de cero lógico (c11). Los amplificadores de plegado comienzan a subir

nuevamente y el proceso del segundo código termómetro comienza de nuevo.

Este proceso se repite para 3V inmax/4, donde todos los comparadores de la parte

burda presentan un uno lógico (c9, c10 y c11), y el segundo código termómetro

inverso tiene lugar, hasta llegar a V max.

Las señales de respuesta de todo este proceso con sus respectivos códigos binarios de

la parte burda y la parte fina, se presentan en la Figura 2.5.
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Cuando la señal de entrada (Vin), ha alcanzado al voltaje de referencia (V1), en el

primer par diferencial, el voltaje en la compuerta de M1 es igual al voltaje en la

compuerta de M2 y por lo tanto, circula Ic/2 por ambas ramas (A y B), como

consecuencia, se produce una caı́da de voltaje IR/2 en cada una de las ramas. En el

segundo par diferencial, el voltaje de la segunda referencia (V2), es mayor al voltaje

de la señal de entrada (Vin), de modo que el voltaje en la compuerta de M4, es mayor

al voltaje de la compuerta M3. Por lo tanto, la corriente Ic2 circula a través de la rama

A y se produce una caı́da de voltaje IR en esta rama. De esta forma se explica el

segundo caso, donde A = VDD − 3

2
IR y B = VDD − 1

2
IR. La respuesta puede

observarse en la sección b) de la Figura x2.8.

Cuando la señal de entrada (Vin), esta entre el primer voltaje de la referencia (V1), y

el segundo voltaje de la referencia (V2), en el primer par diferencial, el voltaje en la

compuerta de M1 es mayor al voltaje en la compuerta de M2, por lo tanto, toda la

corriente de Ic1 circula por la rama A, como consecuencia, se produce una caı́da de

voltaje IR en esta rama. En el segundo par diferencial, el segundo voltaje referencia

(V2), sigue siendo mas grande que la señal de entrada (Vin), de modo que el voltaje en

la compuerta de M4 sigue siendo mayor al voltaje de la compuerta M3. Por lo tanto, la

corriente Ic2 circula a través de la rama A y se produce una caı́da de voltaje IR en esta

rama. De esta forma se explica el tercer caso, donde A = VDD − 2IR y B = VDD. La

respuesta puede observarse en la sección c) de la Figura 2.8.

Cuando la señal de entrada (Vin), ha alcanzado al voltaje de referencia (V2), sucede

algo muy parecido a la segunda sección, dando el mismo resultado, pero con el

comportamiento de las ramas intercambiado. El primer par diferencial conduce toda la

corriente de cola (Ic1), por la rama A y produce una caı́da de voltaje IR en esta rama.

El segundo par diferencial conduce la mitad de la corriente de cola (Ic/2), por cada

rama (A y B) y produce una caı́da de voltaje IR/2 en cada rama. De esta forma se

explica el cuarto caso, donde A = VDD − 3

2
IR y B = VDD − 1

2
IR. La respuesta puede

observarse en la sección d) de la Figura 2.8.

Finalmente, cuando el voltaje de la señal de entrada (Vin) supera al voltaje de

referencia 2 (V2), sucede también algo parecido a la primera sección, dando el mismo

resultado, pero con el comportamiento de las ramas intercambiado. El primer par

diferencial conduce toda la corriente de cola (Ic), por la rama A y produce una caı́da

de voltaje IR en esta rama. El segundo par diferencial conduce toda la corriente de

cola (Ic), por la rama B y produce una caı́da de voltaje IR en esta rama. De esta forma

se explica el quinto caso, donde A = VDD − IR y B = VDD − IR. La respuesta puede

observarse en la sección e) de la Figura 2.8.

Como se muestra en la Figura 2.8, las señales A y B, nunca se cruzan. Esta señal no

puede ser sometida a procesamiento digital porque posee 3 estados, cuando la

naturaleza de este tipo de procesamiento es de solo 2, alto y bajo.
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caı́da de voltaje IR en esta rama. En el tercer par diferencial, el voltaje en la compuerta

de M6 es mayor al voltaje en la compuerta de M4, porque el tercer voltaje de

referencia V3 es mayoy que el voltaje de referencia V2 y V1, estos a su vez son mas

grandes que la señal de entrada (Vin). Por lo tanto, toda la corriente IC3 circula a

través de la rama B y también se produce una caı́da de voltaje IR en esta rama. De esta

forma, en el primer caso A = VDD − IR y B = VDD − 2IR. La respuesta puede

observarse en la sección a) de la Figura 2.10.

Casos Ramas

Vin < V1

A = VDD − IR

B = VDD − 2IR

Vin = V1

A = VDD − 3

2
IR

B = VDD − 3

2
IR

V1 < Vin < V2

A = VDD − 2IR

B = VDD − IR

Vin = V2

A = VDD − 3

2
IR

B = VDD − 3

2
IR

V2 < Vin < V3

A = VDD − IR

B = VDD − 2IR

Vin = V3

A = VDD − 3

2
IR

B = VDD − 3

2
IR

Vin > V3

A = VDD − 2IR

B = VDD − IR

Tabla 2.2: Respuesta a diferentes niveles de la señal de entrada en un amplificador de plegado

impar.

Cuando la señal de entrada (Vin), ha alcanzado al primer voltaje de referencia (V1), en

el primer par diferencial, el voltaje en la compuerta de M1 es igual al voltaje en la

compuerta de M2 y por lo tanto, circula Ic/2 por ambas ramas (A y B), como

consecuencia, se produce una caı́da de voltaje IR/2 en cada una de las ramas. En el

segundo par diferencial, el voltaje de la segunda referencia (V2), es mayor al voltaje

de la señal de entrada (Vin), de modo que el voltaje en la compuerta de M4, es mayor

al voltaje de la compuerta M3. Por lo tanto, la corriente Ic2 circula a través de la rama

A y se produce una caı́da de voltaje IR en esta rama. En el tercer par diferencial, el

voltaje de la tercer referencia (V3), es mayor que el voltaje de la señal de entrada

(Vin), de modo que el voltaje en la compuerta de M6, es mayor al voltaje en la

compuerta M5. Por lo tanto, la corriente Ic3 circula a través de la rama B y se produce

una caı́da de voltaje IR en esta rama. De esta forma, en el segundo caso,

A = VDD − 3

2
IR y B = VDD − 3

2
IR. La respuesta puede observarse en la sección b)
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dinámico de entrada, permitiendo de esta forma el procesamiento digital a partir de

una señal con solo 2 estados posibles (alto y bajo).

Estos resultados muestran una condición muy importante en el diseño del cuantizador

de un convertidor tipo folding. Para el calculo de la resolución del convertidor, deben

tomarse siempre números pares, debido a la formulación de la ecuación 2.3, con

números impares se obtendrı́a números fraccionarios de amplificadores de plegado, lo

cual no tiene sentido. Sin embargo en la práctica no se puede diseñar un amplificador

de plegado con un número par de pendientes debido a que presentan 3 estados, por lo

que el diseño se realiza utilizando siempre números pares de pendientes en la formula

y construyendo el amplificador de plegado con un par diferencial de más, para lograr

los cruces. El sacrificio de área y potencia de un par diferencial adicional en cada

amplificador de plegado, es un precio que tiene que pagarse para lograr la conversión

de datos con esta arquitectura.

2.2.4. Limitaciones en resolución, excursión y velocidad del ADC

tipo folding en modo voltaje

Un ADC tipo folding en modo voltaje tiene limitaciones en velocidad y resolución que

serán abordados en esta sección.

La primera limitación esta relacionada con la excursión de los voltajes de salida de los

amplificadores de plegado y el paso de cuantización que se requiere detectar para

lograr la resolución deseada para el convertidor. Esto se debe a que el ADC tipo

folding en modo voltaje esta basado en pares diferenciales los cuales dependen

totalmente de la fuente de alimentación, pues ésta define su rango dinámico de salida.

A medida que la tecnologı́a aumenta la densidad de integración, los niveles de voltaje

de alimentación disminuyen y como consecuencia los pasos de cuantización son cada

vez menores, por esta razón, mantener la resolución, y peor aún aumentarla, se ha

convertido en un verdadero reto para los diseñadores de convertidores tipo folding en

modo voltaje.

La disminución del nivel de voltaje de alimentación obliga a los comparadores a tener

ganancias elevadas, mientras la transconductancia se degrada con el escalamiento de

los dispositivos, siendo éste un compromiso difı́cil de sobrellevar, de modo que para

tecnologı́as que trabajan con una alimentación de 1V, la ganancia que necesitan los

comparadores para una resolución de 10 bits debe ser de al menos 60dB, mientras que

cada comparador debe trabajar a la velocidad de conversión que esta determinada por

el Sample&Hold.

La segunda limitación se debe a la no-linealidad intrı́nseca a los pares diferenciales.

Los ADC tipo folding en modo voltaje realizan la cuantización de la parte fina a partir

de comparadores construidos con pares diferenciales. A medida que el voltaje de

entrada en las compuertas de los pares diferenciales cambia a través del rango
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dinámico, el punto de operación de los pares diferenciales se mueve entre la región

lineal (Triodo) y la region cuadrática (Saturación), ası́ como la transconductancia

cambia debido a la variación del VGS , de acuerdo a la Ecuación 2.5. Como resultado se

tiene una respuesta no lineal, mas parecida a una onda sinusoidal que a una onda

triangular, como se muestra en la Figura 2.11.

gm = µcox
W

L
(VGS − VTH) (2.5)

Figura 2.11: No-linealidad en un amplificador de plegado en modo voltaje.

La no-linealidad esta estrechamente relacionada a la velocidad y a la resolución.

Mientras mayor sea su no-linealidad, menor es el número de plegados que se pueden

realizar con el amplificador de plegado, debido al reducido voltaje que divide a un

plegado de otro. Por esta razón, los amplificadores de plegado tradicionales en modo

de voltaje, pueden alcanzar un máximo de 9 plegados [14].
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Capı́tulo 3

Propuesta de un ADC Tipo Folding en

modo de corriente usando celdas WTA

En éste capı́tulo se presenta una nueva arquitectura de convertidor Analógico/Digital

en modo corriente basado en la celda denominada Winner Take All (WTA, por sus

siglas en inglés); donde la función de la celda WTA es la de comparar dos corrientes

en sus entradas, la mayor de estas corrientes satura la salida correspondiente a esa

entrada, mientras que la otra salida se queda sin corriente. Como se vio en el capı́tulo

2, la arquitectura en modo voltaje del ADC tipo Folding presenta limitaciones en

resolución y velocidad debidas a la reducción del voltaje de alimentación en las

tecnologı́as actuales, y su inherente no-linealidad debida a los pares diferenciales de

los amplificadores de plegado.

La arquitectura propuesta soluciona la dependencia de la fuente de alimentación y la

no-linealidad mediante la utilización de celdas Winner Take All que trabajan en modo

corriente, en lugar de pares diferenciales que trabajan en modo voltaje, para realizar

los plegados de la señal de salida. En este capı́tulo se describen los bloques que

conforman la arquitectura propuesta, ası́ como el proceso de diseño de la misma.

3.1. Propuesta de un ADC Tipo Folding en modo

corriente

La arquitectura del ADC tipo Folding en modo corriente esta formada por cinco

bloques principales: referencia de corriente, generador de banderas, amplificador de

plegado en modo corriente con reducción de clock feed through, ecualizador y

conversión a modo voltaje y finalmente un decodificador de código termómetro a

BCD (del inglés Binary Code Digital), diseñado mediante un lenguaje de descripción

de hardware. Esta estructura se puede ilustrar mediante un diagrama a bloques, como

se muestra en la Figura 3.1.
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En términos generales, la conversión de datos se puede describir de la siguiente forma.

La corriente de entrada es copiada al amplificador de plegado y al generador de

banderas de manera paralela, estos bloques generan dos salidas, la salida de la parte

burda y de la parte fina las cuales han sido ecualizadas y se les ha reducido el clock

feed through dentro del amplificador de plegado realizado con las celdas WTA para

mejorar la integridad de la señal y finalmente esas señales llega a un decodificador que

convierte los códigos termómetro a código binario.

Figura 3.1: Diagrama a bloques del ADC Tipo folding propuesto.

El Convertidor Analógico Digital tipo Folding en modo corriente propuesto en este

trabajo posee tres ventajas con respecto a los Convertidor Analógico Digital tipo

Folding en modo voltaje reportados en la literatura.

La primera ventaja es que la excursión de la señal de salida del Convertidor Analógico

Digital tipo Folding en modo corriente no depende de los niveles de voltaje de la

fuente de alimentación, tal caracterı́stica es importante porque los niveles de voltaje de

alimentación se han reducido de manera progresiva junto a la reducción de las

dimensiones del canal de los transistores.

En modo voltaje la excursión de la señal de salida está limitada por los voltajes

necesarios para mantener los transistores encendidos, como el voltaje de

compuerta-fuente (VGS) y el voltaje drenaje-fuente (VDS) para mantener los

transistores en saturación, esto implica que la señal de entrada se encontrará en solo

una parte del rango dinámico y no de riel a riel del voltaje de alimentación.

La segunda ventaja es que el consumo de potencia del amplificador de plegado (que

representa gran parte del consumo de potencia del proceso de conversión) es bajo,

debido a que las celdas Winner Take All trabajan con corrientes de cola de alrededor
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de 1uA, estas caracterı́sticas de consumo son consideradas dentro del diseño en baja

potencia.

La tercera ventaja es que se puede prescindir del Sample&Hold, esto se debe a que en

modo corriente no es necesario un tiempo de retención para cargar los nodos del

comparador, en su lugar, los Winner Take All responden de acuerdo a la corriente que

circula a través de ellos. Esta caracterı́stica es importante, porque la velocidad de

conversión no esta limitada por el muestreo de la señal de entrada.

Con la presente propuesta se pretende alcanzar una mayor resolución y menor

consumo de potencia a paridad de razones de conversión en comparación con los

convertidores ADC tipo Flash. La mejora de la resolución se debe a que el

amplificador de plegado utilizando la celda Winner Take All puede generar un número

mucho mayor de plegados que los amplificadores de plegado basados en pares

diferenciales en modo de corriente reportados en la literatura, donde el máximo

número de plegados no supera los 16 por amplificador [15]. En el presente trabajo se

lograron 32 plegados por amplificador con linealidad, lo que permite trabajar en bajo

voltaje de alimentación, a diferencia de los convertidores basados en pares

diferenciales [16]. El aumento de la razón de plegado al doble por amplificador,

implica que es posible alcanzar 10 bits de resolución usando solo 32 amplificadores,

mientras que al usar una corriente de cola de 1uA para cada celda Winner Take All se

traduce en una ahorro considerable de potencia.

3.2. Referencia de Corriente

La referencia de corriente es muy importante en los Convertidores Analógico Digital

tipo folding porque los bloques de cuantización dependen del valor de corriente que

ésta proporcione, de manera que si la referencia de corriente varia significativamente

en PVT (Variaciones de Proceso de fabricación, Voltaje y Temperatura), todo el

proceso sufrirá variaciones y degrada significativamente el desempeño del convertidor.

La referencia de corriente mas simple esta formada por un espejo de corriente Widlar

con una resistencia conectada como carga [17], como se muestra en la Figura 3.2.

La corriente en esta topologı́a esta dada por la Ecuación 3.1, donde la corriente de

referencia esta determinada básicamente por el resistor RL, las referencias de corriente

mas tı́picas están basadas en este principio. El mayor problema con estas referencias

de corriente es que el valor de la corriente depende fundamentalmente del valor de un

elemento pasivo como es el resistor, que tiene variaciones de proceso de un ±15% al

±20%, y un ±7% en temperatura [13], ası́ como la dependencia de la corriente de

referencia a VDD, de manera que cualquier variación en los niveles de alimentación

impactar directamente al nivel de corriente de referencia. Esto representa un grave

problema para diseñar un sistema robusto a variaciones de PVT.
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La corriente del drenador de MR1 (INR1) es generada por su voltaje de compuerta, este

voltaje está determinado por los transistores compuestos M4 y MB1 y el diodo M3.

Ésta misma corriente pasa a través del espejo de corriente conformado por M1 y M2,

dicha corriente es reflejada una vez mas por los espejos PMOS y llevada a la salida por

el transistor MN , de manera que la corriente de salida IN , esta dada por la Ecuación

3.2.

IN = βMR1
η2V 2

T ln

(

K4INR1

KB1K3I0

)

(3.2)

En la tecnologı́a CMOS estándar, existen 2 tipos de portadores de carga, electrones y

huecos, cuya movilidad tienen una diferente dependencia a la temperatura. Usar la

diferencia entre ambas nos permite controlar la dependencia a la temperatura de la

corriente de salida. Ésto se logra restando la salida de la corriente P a la salida de la

corriente N. La corriente IP puede obtenerse mediante un circuito complementario,

como se muestra en la Figura 3.4.

Figura 3.4: Circuito de referencia de corriente complementario.

En la referencia de corriente complementaria, la corriente que se genera por

transistores tipo N (parte superior de la Figura 3.4) es reflejada por transistores tipo P

y genera la corriente IN , que sale a través de MP . Mientras que la corriente que se

genera por transistores tipo P (parte inferior de la Figura 3.4) es reflejada por

transistores tipo N y genera la corriente IP , que sale a través de MN . La corriente IP
se resta de la corriente IN y el resultado de esta sustracción es reflejado por un espejo

de corriente, dicho espejo sera el que aporte la corriente de referencia a la salida.

La corriente de la referencia N y la referencia P tienen diferente dependencia a la
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temperatura debido a que la movilidad de los portadores de carga (electrones y

huecos) también tiene una dependencia a la temperatura distinta, dado que la

movilidad de portadores (µ) es parte del comportamiento eléctrico y la corriente de

drenaje de los transistores depende de la movilidad de portadores, según la Ecuación

3.3, la referencia N tiene un coeficiente positivo y la referencia P tiene un coeficiente

negativo. Estas diferencias de dependencias a la temperatura se puede observar en la

Figura 3.5.

ID =
1

2
(W/L)µNCOX(VGS − VTH) (3.3)

La dependencia a la temperatura de los portadores de carga (µ) esta dada por la

Ecuación 3.4.

µ = µ0(T0/T )
m (3.4)

Donde µ0 es la mobilidad del portador y m es el exponente de temperatura [19].

Figura 3.5: Resultado de simulación de la referencia de corriente: (a) Corriente dependiente de

la mobilidad del electrón IN (b) Corriente dependiente de la mobilidad del hueco IP .

En la Figura 3.6 se puede observar una reducción muy significativa de la dependencia

a la temperatura. Cuando las corrientes que dependen del coeficiente de temperatura

de electrones y huecos se resta, por lo que son posibles variaciones menores al ±5%
utilizando esta técnica.

Esta topologı́a de referencia de corriente tiene otra ventaja, ya que la corriente de

referencia de salida puede ser ajustada por medio de un código binario. Este código

binario es convertido a código termómetro por medio de un decodificador. El diseño

del decodificador puede encontrarse en el Apéndice A. Cada vez que se aumenta un
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Figura 3.6: Corriente de referencia de salida IREF de la Figura 3.4.

bit en la entrada del decodificador, aumenta un nivel en el código termómetro de

salida, la señal que corresponde a éste nivel del código termómetro está conectado a la

base de un transistor, que, a su vez esta conectado en cascada con otro transistor, cuya

base está conectada en paralelo con la base del transistor de la corriente de salida IP ,

Figura 3.4. Todos los niveles del código termómetro están conectados de la misma

manera. Ası́, cuando la entrada del decodificador corresponde a un uno binario, el

primer nivel del código termómetro esta en alto, esto hace conducir al primer par de

transistores conectados en cascada con una corriente igual a IP , de modo que a la

corriente de referencia de salida se le resta una IP . Cuando la entrada del

decodificador corresponde a un dos binario, el primer y el segundo nivel del código

termómetro están en alto, esto enciende al primer y segundo par de transistores

conectados en cascada con una corriente igual a IP , de esta manera se restan ahora

2IP a la referencia de salida.

3.3. Amplificador de plegado y generador de banderas

En esta sección se presenta el proceso de cuantización del convertidor, dicho proceso

consiste en dos partes: Los amplificadores de plegado, que representa la parte fina, es

el proceso encargado de cuantizar la señal de entrada. Las banderas en corriente, que

representa la parte burda, están compuestas por una serie de comparadores que marcan

puntos de referencia a lo largo del rango dinámico, y que son necesarios para la

decodificación de código termómetro a código binario. Para el diseño del convertidor
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Figura 3.10: Topologı́a de amplificador de plegado propuesta.
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3.3.1. Espejos de corriente

El espejo de corriente es un circuito que replica o aumenta/reduce la señal de entrada

en la señal de salida, la magnitud de la replica depende de las dimensiones de los

transistores de entrada y salida. La mayor limitación que el espejo Widlar, como el

que se muestra en la Figura 3.11, representa para el presente trabajo es la calidad de

la replica que produce debido a que la corriente en los transistores está en función

de su voltaje de compuerta y su voltaje de drenador-fuente, el transistor de entrada

tiene el mismo voltaje de compuesta que de drenador-fuente, sin embargo, el voltaje de

compuerta y el voltaje de drenar-fuente del transistor de salida son distintos, de manera

que la corriente de entrada y la corriente de salida van a tener un error proporcional a la

diferencia de los voltajes de drenador-fuente de los transistores de entrada y salida. La

corriente de salida con respecto a la corriente de entrada responde a la Ecuación 3.3.

IOUT = IREF

(W/L)2
(W/L)1

(1 + λVOUT ) (3.5)

Figura 3.11: Espejo de corriente Widlar.

Existen muchas topologı́as propuestas que aumentan la resistencia de salida y por

tanto la calidad de la replica. Para este trabajo se eligió el espejo de corriente de bajo

voltaje (ver la Figura 3.12), debido a que el voltaje de compuerta y el voltaje de

drenador-fuente son iguales para los transistores de entrada y los transistores de salida,

de manera que la calidad de la replica es mejor que la del espejo Widlar. La única

desventaja de este circuito es que necesita polarización para los transistores apilados,

sin embargo, esta polarización puede alcanzarse con un un divisor de voltaje a base de

un transistor tipo P y un transistor tipo N.
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haciendo un buen layout. La resolución del sistema se debe a la ganancia de lazo

abierto, que define la resolución del circuito.
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Figura 3.16: Función de transferencia de salida de un WTA Lazzaro

La ganancia de lazo abierto se calcula rompiendo el lazo de retroalimentación de una

de las ramas del WTA, como se muestra en la Figura 3.16, Dicha ganancia es el

resultado de la multiplicación de la ganancia de un amplificador en configuración de

seguidor de fuente y la ganancia de un amplificador en configuración de fuente común

(Ecuación 3.7).
VOUT

VIN

=
gmM1

gmM1 + gmbM1

gmM2Rout (3.7)

Despreciando el efecto de cuerpo y tomando en cuenta que la ganancia del

amplificador en configuración de seguidor de fuente es unitaria, la ganancia resultante

es equivalente a la ganancia de un amplificador en configuración de fuente común,

como se muestra en la Ecuación 3.8.

VOUT

VIN

= gmM2||Rout (3.8)

De acuerdo con la Ecuación 3.8, la ganancia del WTA tiene una dependencia lineal

entre gmM2 y Rout. La ganancia de un amplificador depende de dos factores, la
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Figura 3.17: Ganancia en lazo abierto del WTA Lazzaro

corriente de entrada y la impedancia de salida, de los cuales solo es posible modificar

la impedancia de salida pues la corriente de entrada es un parámetro que no pertenece

a las variables de diseño. La topologı́a propuesta por Lazzaro tiene una ganancia

limitada a 90 (39 dB), debida a su baja impedancia de salida. La señal de un WTA

lazzaro con una corriente de cola y una referencia en 1uA se muestra en la Figura

3.18.
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Figura 3.18: Ganancia del WTA Lazzaro
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En 1997 Sekerkiran propuso una mejora a la celda de Lazzaro [21] con el proposito de

mejorar la resolución de la celda aumentando la impedancia de salida mediante una

etapa cascode. La celda mejorada esta compuesta por las mismas dos ramas con la

diferencia de que incluye un transistor apilado (M1B y M2B) en el drenaje de cada

uno de los transistores en configuración de amplificador en fuente común (M1A y

M2A), como se muestra en la Figura 3.19. El comportamiento como comparador de

corriente sigue siendo el mismo, cuando una corriente es mayor que la otra la

retroalimentación positiva de esa rama genera que la corriente de su rama recundaria

gane toda la corriente mientras que la otra rama secundaria es inhibida, cuando la

corriente de entrada supera la corriente de referencia se invierten los papeles en la

distribución de corrientes, como se muestra en la Figuara 3.20.

VDD
VDD

I IN
I REF

ICOLA

M1B

M1A

M2B

M1C M2C

N1 N2

M2A

VDD

MBA

MBB

V1 V2

Vc

Figura 3.19: Winner Take All Cascode

La diferencia de la celda mejorada con la celda original radica en la ganancia que esta

puede alcanzar debido a su mayor impedancia de salida. Aplicando el mismo análisis

que en la celda básica, la ganancia esta determinada por el amplificador en

configuración de fuente común, pero en este caso la impedancia de salida no esta

determinada únicamente por la transconductancia de M1, sino de la multiplicación de

las resistencias de drenador fuente de ambos transistores apilados.

VOUT

VIN

= gmM2rDS2rDS3 (3.9)
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Figura 3.20: Función de transferencia de salida de un WTA cascode

La propuesta de Sekerkiran mejora significativamente la ganancia del comparador, ya

que esta celda mejorada puede alcanzar ganancias de hasta 3333 (70dB), como se

muestra en la Figura 3.21.

Figura 3.21: Ganancia del WTA cascode
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3.4. Ecualizador y conversión a modo voltaje

Uno de los problemas mas significativos con los amplificadores de plegado es que a

medida que la señal de entrada se mueve a través del rango dinámico, los puntos de

operación de los transistores que constituyen los comparadores también se mueven.

Esto provoca que los lı́mites alto y bajo de las corrientes de salida del amplificador de

plegado no sean siempre constantes y generen una pendiente diferente de cero en el

plegado, como se muestra en la Figura 3.22.

Figura 3.22: No idealidad en la salida del amplificador de plegado

Que la salida del amplificador de plegado posea una pendiente diferente a cero

representa un problema para el cuantizador, debido a que ese cambio de pendiente

podrı́a provocar estados indeterminados en el proceso de cuantización. El movimiento

de la pendiente de los amplificadores de plegado coloca los lı́mites de corriente alto y

bajo en diferentes puntos del rango dinámico de salida, sı́ alguna de las salidas del

amplificador no se encuentra por debajo del lı́mite para considerarse un cero lógico o

por encima del lı́mite para considerarse un uno lógico, el estado se considera

indeterminado y esto puede ocasionar errores en la conversión.
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Para modular la amplitud de la señal de salida y obtener una pendiente igual a cero fue

propuesto un WTA anidado, donde la salida del amplificador de plegado pasa a través

de una serie de espejos tipo P (MP1, MP2, MP3 y MP4), como se muestra en la Figura

3.24, y es reflejada hacia otro WTA que realiza la tarea de modulación de señal.

Con el fin de acoplar la salida del convertidor a gran variedad de circuitos, la

conversión a modo voltaje en la salida es necesaria, para lograrlo se utiliza un

conjunto de diodos con resistencias positivas y negativas, como se muestra en la

Figura 3.23. La salida de un par de diodos conectados de manera diferencial aportan

una ganancia en pequeña señal positiva o 2

gm
(Figura 3.23a), mientras que un par de

diodos conectados espalda con espalda generan una retroalimentación positiva y como

resultado la ganancia en pequeña señal se convierte en negativa o − 2

gm
(Figura 3.23b).

La conexión de un conjunto de diodos con resistencias positivas con unas negativas

permite obtener resistencia entre 1

gm
e infinito. Al diseñar los dispositivos de las

mismas dimensiones, estos cancelan la corriente de ac en el circuito provocando que la

corriente diferencial sea muy grande (infinita si no existe desapareamiento entre

dispositivos). Como resultado obtenemos una carga muy grande para un amplificador

(Figura 3.23c), y se reduce significativamente el kickback de los transistores.

Figura 3.23: Carga con retroalimentación positiva

De manera general, la modulación de amplitud de la señal se realiza mediante una

copia de las señales de salida del amplificador de plegado, las corrientes entran al

WTA y la señal es modulada y copiada por otro par de espejos que dirijen la corriente
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a la carga con retroalimentación positiva y genera una señal de salida diferencial,

como se muestra en la Figura 3.24.

Figura 3.24: Circuito de modulación y conversión a modo voltaje

Antes de que la señal entre al circuito de la Figura 3.24, la señal de salida del

amplificador de plegado presenta problemas de Clock Feed Through (CFT), este

problema se presenta cuando enciendes y apagas transistores MOS de manera

continua, debido a que las cargas contenidas en el canal de los transistores tiende a

redistribuirse a los nodos aledaños del transistor que esta encendiendo y apagándose.

El CFT genera una oscilación en la señal de salida del amplificador de plegado de

manera que la mayor parte del rango dinámico del amplificador de plegado se altera y

49



por lo tanto no es posible aplicarlo al cuantizador de un ADC tipo folding, como se

muestra en la Figura 3.25.
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Figura 3.25: Respuesta sin reducción de CFT

La oscilación generada por el kickback de los WTA no permite detectar los cruces de

las señales de salida de los WTA, pues las señales están constantemente cruzándose,

como se muestra en la Figura 3.26. El efecto de kickback de los transistores se debe a

que ninguna corriente puede detenerse abruptamente como si fuese un elemento ideal,

cuando los WTA conmutan la rama de conducción, los portadores de carga que están

en movimiento poseen una fuerza cinética cuya dirección es modificado por el cambio

en el camino conductivo, de manera que los portadores de carga regresan como si se

tratara de un “rebote”, estos cambios cargan y descargan los nodos adyacentes a los

WTA modificando las señales de salida.

Una vez integrado el ecualizador, el kickback se reduce considerablemente a solo

oscilaciones en las partes altas y bajas del amplificador de plegado, como se muestra

en la Figura 3.27. Los cruces de las señales de salida del amplificador de plegado son

de esta manera mas claras y fáciles de detectar. Un acercamiento a los cruces del

amplificador de plegado se muestra en la Figura 3.28.
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Figura 3.26: Zoom a la respuesta sin reducción de CFT
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Figura 3.27: Respuesta con reducción de CFT
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Figura 3.28: Zoom a la respuesta con reducción de CFT

3.4.1. Conclusión

En el presente capı́tulo se presentó una nueva propuesta de Convertidor Analógico

Digital de plegado en modo corriente y sus ventajas con respecto a los ADCs en modo

voltaje, ası́ como con los problemas que representa trabajar en modo corriente y las

soluciones propuestas para cada uno de ellos.

La propuesta de este trabajo mejora la resolución y el consumo de potencia del

convertidor analógico digital tipo folding mediante la implementación de celdas WTA

de alta razón de plegado en el cuantizador, alcanzando menores pasos de cuantización

y una arquitectura atractiva para la implementacion en bajas tecnologı́as, debido a la

no dependencia de los rieles de alimentación.
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Capı́tulo 4

Resultados

4.1. Introducción

En éste capı́tulo se presentan los resultados obtenidos al caracterizar el ADC folding

en modo corriente de 10 bits en tecnologı́a de 180nm, el ADC se diseñó a nivel

transistor a una frecuencia de entrada máxima de 1M Hz con una dinámica de entrada

de 60uA y fue simulado usando CADENCE Virtuoso. Para probar la propuesta un

amplificador de plegado de 16 pendientes fue también fabricado en IMEC, Belgica.

El sistema es completamente integrable, debido a que el decodificador fue

implementado en un lenguaje de descripción de hardware (Verilog) compatible con la

sintesis digital de CADENCE, logrando de esta forma que el Convertidor Analógico

Digital tenga la posibilidad de ser integrado en su totalidad en trabajos futuros. El

sistema de señal mezclada fue simulado utilizando Spectre Verilog de manera que las

señales analógicas y digitales pueden ser visualizadas en una misma simulación. El

código en Verilog se presenta en el apéndice B.

Se presentan las señales del cuantizador y las banderas, la curva de transferencia,

transitorio de una señal senoidal ası́ como el transitorio de una señal triangular.

También se presentan los resultados obtenidos de los errores estáticos (DNL e INL) y

dinámicos (ENOB).

Según la literatura, para caracterizar un ADC se debe utilizar un DAC para reconstruir

la señal y un filtro pasa bajas para eliminar las altas frecuencias fuera de la banda de

trabajo [22]. El DAC fue implementado utilizando VeliloA y el algoritmo utilizado se

presenta en el Apéndice B, mientras que el filtro Butterworth fue implementado en

MATLAB.
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4.2. Señales del cuantizador y del generador de

banderas

Como se vio en el Capı́tulo 3, el ADC folding propuesto esta dividido por dos bloques

principales, el cuantizador, que se encarga de seccionar todo en rango dinámico de

entrada y el generador de banderas, que define en que puntos del rango dinámico de

entrada termina cada uno de los ciclos de código termómetro y código termómetro

inverso. El ADC fue diseñado con un rango dinámico de entrada de 0 a 60uA, en la

Figura 4.1 se muestra como la salida del cuantizador secciona todo el rango dinámico,

mientras que en la Figura 4.2 se muestra un acercamiento de esa misma señal.

Figura 4.1: Señal de salida del cuantizador

En la Figura 4.3 se muestra la salida del generador de banderas, donde se puede

observar como este va generando el cambio de estado de una señal cada cierto

periodo, estas señales son las que marcan en termino de un ciclo de codigo

termómetro-termómetro inverso y el inicio del siguiente. Otro punto importante a

destacar es que en la Figura 4.3 se puede observar como las señales no son del todo

uniformes, esto se debe a la degradación de la ganancia en los espejos y que origina el

error de ganancia en la curva de transferencia.
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Figura 4.2: Acercamiento de la señal de salida del cuantizador
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Figura 4.3: Señal de salida del generador de banderas
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4.3. Curva de transferencia

La dinámica de entrada de un ADC en operación es en su mejor caso de 70 % de

la dinámica de entrada diseñada, esto se debe a que si la señal de entrada saliera de

los limites de la dinamica, esto generarı́a distorción que afectaria significativamente

la relación señal a ruido y por lo tanto el número efectivo de bits. Por esta razón la

dinámica de entrada del ADC foldig propuesto se encuentra entre 10uA y 50uA, ya

que esto representa aproximadamente en 70 % de la dinámica de entrada diseñada. La

Figura 4.4 muestra la curva de transferencia del ADC folding en modo corriente de 10

bits. Para medir la curva de transferencia se realizó un análisis en DC donde la señal

de entrada es variada desde 10uA hasta 50uA. Como se puede observar en la figura, el

convertidor padece de errores de no linealidad.
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Figura 4.4: Curva de transferencia del ADC folding
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4.4. Respuesta en el tiempo

Para probar la respuesta en el tiempo del ADC folding se realizaron dos pruebas, una

con una señal de entrada senoidal con una frecuencia de 122k Hz y otra con una señal

de entrada triangular con una frecuencia de 100k Hz, que representan frecuencias

cercanas a 1

10
de la frecuencia de entrada máxima. Esto relación entre la frecuencia de

entrada con que se caracteriza el ADC y la frecuencia de entrada máxima con que

puede operar el convertidor está dentro de lo recomendado en la literatura.

En la figura 4.5 se muestra la respuesta del Convertidor Analógico Digital cuando

recibe una señal de entrada senoidal de 40uA de amplitud y de 122k Hz de frecuencia.
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Figura 4.5: Respuesta en el tiempo del ADC ante una entrada senoidal
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En la figura 4.6 se muestra la respuesta del Convertidor Analógico Digital cuando recibe

una señal de entrada triangular de 40uA de amplitud y de 100k Hz de frecuencia.
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Figura 4.6: Respuesta en el tiempo del ADC ante una entrada triangular
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4.5. Errores estáticos

Para medir los errores estáticos se realiza un análisis en DC donde la fuente de corriente

de entrada es variada desde 10uA hasta 50uA con pasos de 100pA. En la Figura 4.7 se

muestra el DNL obtenido, que es de +0.4LSB/-0.23LSB.
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Figura 4.7: DNL
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En la Figura 4.8 se muestra el INL obtenido, que es de +12LSB/-18LSB.
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4.6. Errores dinámicos

Otra caracteristica importante de un ADC es el ENOB, que esta dado por la Ecuación

4.1.

ENOB =
SNRdB − 1.76dB

6.02dB
(4.1)

Para obtener el ENOB en necesario primero haber calculado la SNR, que es calculada

a partir de la densidad espectral de potencia y la sumatoria de las armónicas a lo largo

del espectro de frecuencia. El espectro obtenido y la SNR se muestra en la Figura 4.9.

Figura 4.9: SNR
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La frecuancia fundamental se encuentra en 122k Hz mientras que el ruido de banda

base se distribuye hacia mas altas frecuencias, como se muestra en la Figura 4.10. La

SNR obtenida es de 57.87 dB.

Figura 4.10: Fundamental

Con la SNR determinada podemos encontrar el ENOB mediante la Ecuación 4.1, lo

que nos da un ENOB=9.32 bits.

4.7. Figura de merito y estado del arte

La figura de merito es una cantidad usada para medir el rendimiento de un dispositivo.

En el caso de los Convertidores Analógico Digitales la FOM mas usadas es:

FOM =
Potencia

fin2ENOB
=

60mW

1MHz ∗ 29.32
= 93.87pj/conv (4.2)
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Esta figura de merito indica la cantidad de energı́a que consume el ADC por paso de

conversión. De esta manera las especificaciones de este ADC folding se muestran en

la Tabla 4.1.

Tecnologı́a 180nm

Alimentación 1.8 V

Fin 1M Hz

SPS(S/s) 1 G

Resolución 10 bits

Rango (IN) 40 uA

ENOB 9.32 bits

DNL(LSB) +0.4LSB/-0.23LSB

INL(LSB) +12LSB/-18LSB

Potencia total 60 mW

Tabla 4.1: Especificaciones del ADC.

Los convertidores de datos están sujetos a un constante proceso de investigación y

desarrollo debido a los cambios en las necesidades del mercado. Los cambios que

traerá consigo la quinta generación de comunicaciones pueden convertirse un una gran

oportunidad para explorar nuevos métodos y estrategias de conversión que cumplan

con los requerimientos de frecuencia de este protocolo.

La tabla 4.2 muestra un resumen de los datos reportados en arquitecturas folding en

los últimos años. Como se puede observar todas tiene ENOB menores a los 9 bits, la

mayorı́a de ellas ni siquiera llegan a 8 bits. En este trabajo se alcanzó un ENOB de

9.32, de manera que es una de las fortalezas de éste trabajo. Otro parámetro importante

es la potencia total, donde prácticamente todos exceden los 100mW, llegando a

consumir casi 200mW. En el presente trabajo el consumo de potencia es de 60mW, por

lo que es la segunda ventaja de éste convertidor. El último parámetro importante es la

frecuencia de entrada, donde en promedio presentan una fin de 70MHz, mientras que

en el presente trabajo solo alcanza una frecuencia de entrada de 1MHz.
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Capı́tulo 5

Diseño Fı́sico

En este capı́tulo se presenta una introducción al proceso de diseño fı́sico de circuitos

integrados CMOS (Layout), y los resultados del chip desarrollado en este trabajo. Los

transistores CMOS son utilizados en circuitos de alta escala de integración (VLSI, por

sus siglas en ingles), y son asociados con circuitos de cientos de miles o millones de

transistores de efecto de campo de metal óxido semiconductor (MOSFET, por sus siglas

en ingles). El desarrollo de sistemas VLSI requiere de conocimientos sólidos de diseño

fı́sico y de las consecuencias de una mala implementación en los circuitos integrados.

5.1. Proceso de diseño fı́sico

El proceso de diseño de circuitos integrados CMOS consiste en definir las entradas y

salidas (especificaciones del circuito), diseño de esquemático, simulación del circuito,

diseño fı́sico (Layout), simulación incluyendo parásitas, re evaluación de entradas y

salidas, fabricación y pruebas. Un diagrama de flujo de este proceso se muestra en la

Figura 5.1. Las especificaciones del circuito rara vez están definidas de manera

definitiva, estos van cambiando a medida que el proyecto madura. Estos cambios

puedes ser debido a una revaloración de costos y rendimientos, cambios de la

estrategia de mercadotecnia o simplemente cambios en la necesidades del usuario final

del producto. En la mayoria de los casos estos cambios se producen antes de que el

producto pase a la etapa de producción.

La tarea del desarrollo del layout es encargada a un ingeniero de diseño fı́sico. Sin

embargo, es muy importante que un diseñador analógico pueda desarrollar un layout

(pueda orientar al diseñador fı́sico sobre cómo desarrollar un buen layout), y entender

las implicaciones de las parásitas en el comportamiento del circuito integrado. Las

parásitas son los cambios o perdidas en la capacitancia, inductancia y uniones pn [27].

Estos cambios se traducen en problemas de ruptura de uniones, almacenamiento de

cargas, transistores latch-up, etc. La comprensión de estos problemas es fundamental

en el diseño de circuitos de alta precisión y alta velocidad.
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Figura 5.1: Diagrama de flujo del proceso de diseño de un circuito integrado CMOS

66



5.2. Layout de un transistor

Existen varios programas de diseño de circuitos integrados, todo ellos tienen una

herramienta de diseño fı́sico que permite a los diseñadores llevar un circuito de la

representación esquemática a la representación fı́sica. Aunque cada programa tiene

diferencias entre sı́, la representación fı́sica es muy parecida en todos ellos. En esta

sección se muestra una representación fı́sica general de un transistor y como cambia

dicha representación al cambiar el Ancho y largo del canal.

El transistor esta construido por varias capas de difusiones y metales. Un transistor

NMOS debe estar depositado en un pozo tipo P, dentro del cual se dopositan dos

difusiones tipo N que representan las terminales de drenador y fuente, en medio de

estas dos terminales se deposita polisilicio sobre el que se encuentra la terminal de

compuerta. La corriente circula a través del circuito integrado por medio de metales,

para que estos metales se conecten con las difusiones que se encuentran en capas mas

profundas se necesita de contactos, que comunican el metal de las capaz superiores

con las difusiones de las capas inferiores, como se muestra en la Figura 5.2.

Figura 5.2: Layout de un transistor NMOS de dimensiones mı́nimas

Las caracterı́sticas fı́sicas que un diseñador puede cambiar son principalmente el

ancho y largo del canal, sin embargo, en una simulación del circuito esquemático no

es posible apreciar como cambia el transistor en la implementación fı́sica. En la Figura

5.3a) se observa como el ancho del canal no separa las terminales del drenador y la

fuente, solo aporta mas área para que los portadores de carga circulen de una terminal

a otra y reduce la resistencia del canal, por este motivo al aumenta el ancho del canal

del transistor aumenta la corriente que circula a través del mismo. En la Figura 5.3b)
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las terminales de drenador y fuente se separan debido al aumento en el largo del

transistor, sin embargo el ancho no cambia, por lo que la resistencia del canal aumenta

y no hay una mayor area para la circulación de los portadores de carga, por este

motivo la corriente que circula a través del transistor disminuye [28].

Figura 5.3: a) Transistor con un canal mas ancho, b) Transistor con un canal mas largo

5.3. Reglas para un buen diseño fı́sico

El desempeño de un circuito integrado no solo depende de un buen diseño analógico,

la implementación en el proceso de diseño puede ser critico si no se logra un buen

diseño fı́sico. Para minimizar los riesgos de discrepancias entre el circuito diseñado y

el circuito fabricado existen 8 reglas de diseño fı́sico para mejorar el desempeño de los

circuitos integrados.

1. No dimensiones mı́nimas

2. Misma forma y tamaño

3. Distancias mı́nimas

4. Estructura de centroide común

5. Misma orientación

6. Misma estructura

7. Misma temperatura

8. Mismo perı́metro
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No dimensiones mı́nimas: Existen variaciones no correlacionadas entre un dispositivo

y otro que se encuentran en el mismo circuito integrado, debido a las no idealidades

del proceso de fabricación donde ningún proceso puede producir dos dispositivos

exactamente de las mismas dimensiones, llamaremos a esta variación ∆. Al utilizar

dimensiones mı́nimas el cambio de ∆ representa un cambio mas significativo en la

corriente del dispositivo que si se utiliza dimensiones de 2∆ o más. Los cambios de

corriente con dimensiones mı́nimas pueden sacar al circuito de las especificaciones

para el que fue diseñado, de modo que es recomendable usar por lo menos dos veces

las dimensiones mı́nimas de la tecnologı́as en que se este trabajando.

En la Figura 5.4 se muestra un ejemplo de estas variaciónes, donde en el dispositivo

del centro, las dimensiones de ancho y largo son ideales, sin embargo, en el

dispositivo de la izquierda el ancho y largo tienen un error de −∆/2, mientras que en

el dispositivo de la derecha el ancho y largo tienen un error de +∆/2.

Figura 5.4: Variaciones no correlacionadas entre dispositivos

Misma forma y tamaño: Para asegurar que los transistores tengan el mismo

comportamiento eléctrico es necesario que cada transistor de la misma relación W/L

tenga la misma forma y tamaño, como se muestra en la Figura 5.5 para un transistor de

W/L=1.

Figura 5.5: Comparación de transistores con la misma forma y tamaño
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Distancias mı́nimas: Al igual que la variacion de las difusiones en los transistores,

existe una variación en los anchos y posicionamiento de los metales debido a que los

procesos de fabricación no son ideales. Estas variaciones pueden ocasionar que al

utilizar distancias mı́nimas dos metales se junten en un nodo común y ponga en riesgo

la operación del circuito. En la Figura 5.6 se muestra una mal espaciado entre metales

y un buen espaciado entre los mismo. Para aprovechar la correlación de las

fluctuaciones espaciales los transistores deben estar cerca el uno del otro, para que las

variaciones entre un dispositivo y otro sean menores.

Figura 5.6: Múltiples espejos de corriente

Estructura de centroide común: Para compensar los gradientes constantes los

transistores deben tener el mismo centro o estructura de centroide común, como se

muestra en la Figura 5.7.

Figura 5.7: Cuadrilátero de transistores
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Misma orientación: Para eliminar las asimetrias debidas a los substratos anisotropicos,

pasos del proceso de fabricación anisotropicos y estrés después del empaquetado del

circuito integrado los transistores deben tener la misma orientación. Ejemplos de

buenas y malas orientaciones se muestran en la Figura 5.8.

Figura 5.8: Par diferencial

Misma estructura: El diseño fı́sico debe tener siempre la misma simetrı́a para

minimizar las fluctuaciones de gradiente, de manera que utilizar la misma estructura

en el layout mejora el desempeño del circuito.

Misma temperatura: Cuando existe alguna fuente de energı́a que disipa calor los

dispositivos deben ser colocados de manera simétrica de manera que los cambios de

temperatura afectan a todos de la misma manera, como se muestra en la Figura 5.9.

Cabe mencionar que si los cambios de temperatura en el chip son despreciables esta

regla puede ser omitida.

Figura 5.9: Dos dispositivos diseñados para mantener la misma temperatura con respecto a la

fuente de calor
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Mismo perı́metro: Cuando dos o mas transistores se traslapan, sus áreas activas de las

uniones no quedan expuestas al desgaste del perı́metro debido al proceso de

fabricación, para evitar dichas imperfecciones en los transistores de los extremos es

necesario implementar transistores falsos (dummy), que no tendrán ninguna función

en el circuito fuera de proteger a los transistores de los extremos de las

imperfecciones.

Figura 5.10: Transistores dummy

5.4. Layout de un amplificador de 16 plegados

Como ya se vio en este capı́tulo, el proceso de diseño implica una serie de etapas

progresivas para llegar al circuito integrado. Una de las etapas crı́ticas del proceso de

diseño es la etapa de diseño fı́sico, donde los resultados de la simulación del circuito

esquemático pueden resultar afectados por parásitas producidas por un mal diseño de
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layout.

Una vez que los resultados del circuito esquemático satisfacen las especificaciones

propuestas al principio del proyecto, el proceso de diseño fı́sico puede comenzar.

Debido a limitaciones económicas el circuito se implemento en un chip multiproyecto

junto a otros trabajos de investigación y no fue posible desarrollar el layout del

sistema completo porque el área activa asignada a este trabajo no fue suficiente, de

manera que probar la propuesta es el propósito principal de este capitulo.

El cuantizador basado en celdas winner take all es el principal aporte de esta tesis, para

probar la propuesta se implemento un amplificador de 16 plegados. En la literatura el

antecedente de mayor plegados logrados por un mismo amplificador es de 16, en este

trabajo se alcanzo un máximo de 32 plegados, sin embargo, debido a las limitaciones

del área activa asignada solo pudo ser implementado un amplificador de 16 plegados.

5.5. Bloques básicos

En esta sección se agrupan todos los bloques utilizados en el layout y se explica el

diseño de cada uno de ellos. El layout se desarrollo en tecnologı́a de 0.18 µm de IMEC

y utilizando el ambiente de diseño Virtuoso, software propiedad de Cadence Design

Systems.

5.5.1. Espejo de bajo voltaje de entrada

El espejo de corriente utilizado para recibir la señal de entrada y copiarla a las

diecisiete salidas es un espejo de bajo voltaje tipo P donde la razón de ancho/largo es

igual a uno, polarizado con divisores de voltaje compuestos por dos transistores. Se

utilizó el doble de dimensiones mı́nimas en ancho (0.24µm, ancho mı́nimo) y largo

(0.18µm, largo mı́nimo), transistores dummy para minimizar los errores de

fabricación, los transistores están divididos en ”dedos”, no se traslaparon metales

consecutivos (metal1 y metal 2, por ejemplo), para minimizar las capacitancias

parásitas, los transistores están separados unos de otros por las distancias mı́nimas y

tienen la misma forma. El layout de este bloque mide 70µm de ancho por 85µm de

alto. El layout de este bloque se presenta en la Figura 5.11.

5.5.2. Espejo de bajo voltaje de referencia

El espejo de corriente utilizado para recibir la señal de la referencia de corriente y

copiarla a las diecisiete salidas es un espejo de bajo voltaje tipo P. Para encontrar la

relación W/L de los transistores debe considerarse el ruido integrado en banda para los

winner take all, este análisis se realiza desde el circuito en su representación

esquemática y determinará el nivel de ruido que separa a cada winner take all. El ruido
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se integro en la banda de 1Hz hasta 1GHz y los resultados del análisis se muestran en

la Figura 5.12.

El ruido de entrada se encuentra en 8.4nA, por lo que considerando los dos WTA que

separan una señal de la otra el ruido total sera de 16.8nA por señal. Para asegurar que

el ruido no distorsione la señal de salida debe existir por lo menos el doble de

separación del ruido total entre una señal y otra.

Figura 5.11: Layout del espejo de bajo voltaje de entrada

Para determinar las dimensiones de los transistores del espejo de corriente el ancho y

largo de los transistores esta dado por (W/L)+(W/2L)*N, donde N es el número de la

copia de corriente. Para lograr 16 plegados se necesitan 17 copias de corriente que van

a las entradas de los WTA. El layout del espejo de corriente de referencia aplica todas

las reglas de diseño fı́sico que se mencionaron anteriormente en este capı́tulo y mide

130µm de ancho y 90µm de alto. El layout de este bloque se presenta en la Figura

5.13.
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5.5.3. Espejo de bajo voltaje de cola

El espejo de corriente utilizado para replicar la referencia de corriente en diecisiete

copias que tienen la función de permitir el flujo de corriente hacia tierra es un espejo de

bajo voltaje tipo N donde la razón de ancho/largo es igual a diez, para que la corriente

de cola sea mayor a la corriente que circula a través de las entradas de los WTA. El

layout del espejo de bajo voltaje de cola se muestra en la Figura 5.14.

5.5.4. Celda winner take all

La celda winner take all se replica 17 veces más uno que es utilizado para el ecualizador.

El WTA esta formado por un divisor de voltaje diseñado con un par de transistores

complementarios y seis transistores tipo N que forman el circuito de desbalanceo de

corrientes. El layout del winner take all se presenta en la Figura 5.15 y aplica todas

las reglas de diseño fı́sico que se mencionaron anteriormente y mide 30µm de ancho y

28µm de alto.

Figura 5.14: Layout del espejo de bajo voltaje de cola

5.5.5. Retroalimentación positiva

La retroalimentación positiva aumenta el voltaje de salida del circuito de nivels bajos

de voltaje a niveles de voltaje de riel a riel. El circuito de retroalimentación positiva

esta formado por una serie de transistores complementarios y el layout aplica todas

las reglas de diseño fı́sico que se mencionaron anteriormente, mide 120µm de ancho y

70µm de alto, como se muestra en la Figura 5.16.

76



Figura 5.15: Layout de la celda winner take all
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Figura 5.16: Layout del circuito de retroalimentación positiva

5.6. Layout del amplificador de plaegado completo

La integración de todos los bloques básicos resulta en un amplificador de 16 plegados

que mide 500µm de ancho por 200µm de alto, como se muestra en la Figura 5.17. El

layout del amplificador de plegado esta distribuido con el espejo de corriente de

referencia en la parte superior derecha, el circuito de retroalimentación en la parte

central superior, el espejo de corriente de entrada en la parte superior izquierda, el

espejo de corriente de cola en la parte central inferior y diecisiete WTA al rededor de

esta estructura mas uno de ecualización.

Las conexiones entre bloques están concentrados principalmente en la parte interior

del layout, mientras que las entradas se encuentran en la parte mas baja del layout, en

esa zona se conecta la corriente de entrada, corriente de referencia y corriente de cola,

el voltaje de alimentación positivo y negativo en orden de izquierda a derecha,

mientras que las salidas se encuentran en la parte superior, justo encima del circuito de

retroalimentación positiva, donde se conectan la corriente de salida 1, la corriente de

salida 2, el voltaje de salida 1 y el voltaje de salida 2.

Un circuito integrado necesita de un ring pad para proteger a los transistores de las

descargas estáticas de quienes los manejan, por lo que el diseño del ring pad que como

el que se muestra en la Figura 5.18 es necesario. El ring pad se diseño a partir de los

manuales proporcionados por el fabricante y de los abstract contenidos en la

caracterización de la tecnologı́a.
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Figura 5.17: Layout del amplificador de plegado completo

Figura 5.18: Ring pad
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El layout de este trabajo esta integrado en un proyecto multichip junto al trabajo de

otros compañeros de investigación, como se muestra en la Figura 5.19.

Figura 5.19: Layout del proyecto multichip

El circuito de este trabajo se encuentra en la parte inferior derecha del ring, como se

muestra en la Figura 5.20.

Figura 5.20: Amplificador de plegado en el ring pad
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5.8. Circuito integrado fabricado

El circuito integrado enviado por IMEC se recibió en dados y en empaquetados, la

fotografı́a tomada por el microscopio del laboratorio de microelectrónica del INAOE

se presenta en la Figura 5.22.

Figura 5.22: Chip multiproyecto fabricado

Un acercamiento del amplificador de plegado fabricado se presenta en la Figura 5.23.

Figura 5.23: Foto del amplificador de plegado fabricado
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Por motivos de falta de tiempo en el desarrollo de este trabajo no se realizaron las

pruebas del circuito fabricado, por lo que estas mediciones quedan pendientes como

trabajo a futuro.
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Capı́tulo 6

Conclusiones

La interfaz con el mundo analógico suele ser uno de los problemas mas delicados de

los sistemas digitales, por lo que propuestas que ayuden a solucionar las limitaciones

que presentan los avances tecnológicos siempre serán necesarias.

En este trabajo de tesis se caracterizó un Convertidor Analógico Digital tipo folding en

modo corriente tomando una nueva propuesta de cuantizador basada en celdas winner

take all. La propuesta esta pensada para solucionar el problema de Convertidores de

datos de alta resolución en tecnologı́as nanometricas actuales. Debido a las

limitaciones tecnológicas el circuito se diseño y fabrico en 180nm, la tecnologı́a

estándar en academia, pero al no estar el paso de cuantización limitado por el rango

dinámico de los rieles de alimentación que se han reducido cada vez mas, la propuesta

presenta una posible solución para los convertidores paralelos en las nuevas

tecnologı́as.

Amplificadores de alta razón de plegado fueron el principal objetivo de este trabajo.

Para lograr altas resoluciones una alta razón de plegado en necesaria para reducir el

numero de amplificadores que integran el cuantizador. Mantener bajas las dimensiones

de los transistores reducirı́a sustancialmente el área activa necesaria para fabricar el

Convertidor Analógico Digital propuesto, por lo que trabajar en nuevas tecnologı́as

podrı́a mejorar las caracterı́sticas del convertidor.

Otro punto importante que se consideró para el desarrollo del convertidor de datos es

en mantener bajo el consumo de potencia, para lograr este objetivo cada celda winner

take all del cuantizador trabaja con corrientes de cola no mayores a 2uA, orden de

magnitud de corriente que serı́a poco factible utilizar en un amplificador operacional

en modo voltaje debido a que eso limitarı́a sustancialmente el ancho de banda de dicho

convertidor.

Que el lenguaje de descripción de hardware con que fue desarrollado el decodificador

de datos sea compatible con la sı́ntesis digital presenta otra ventaja en este trabajo,
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pues el convertidor puede ser integrado completamente.

La integración en silicio del amplificador de plegado de 16 plegados representa un

avance en la capacidad de estos dispositivos, pues el lı́mite de plegados que

actualmente se reporta en la literatura es alcanzado y potencialmente podrı́a ser

superado si se integra el amplificador de plegado como se desarrollo en este trabajo.

6.1. Trabajo a futuro

Proponer un mejor esquema de decodificación sin utilizar banderas para la parte

burda y de este modo eliminar los problemas de decodificación que presenta este

trabajo.

Aumentar la frecuencia de operación del Convertidor Analógico Digital

propuesto en este trabajo a por lo menos 50MHz para que el convertidor sea

mas competitivo comparado con los ADCs encontrados en la literatura.

Implementar un esquema de Dynamic Element Matching para reducir los

errores de no linealidad producidos por el mal match de los transistores que

dado la inherente susceptibilidad de las corrientes a cambiar de manera mas

significativa que el voltaje, un esquema como este podrı́a mejorar

sustancialmente el desempeño del convertidor de datos.

Diseñar el filtro pasa bajas real para comprobar la relación señal a ruido y el

número efectivo de bits presentados en este trabajo.

Implementar un esquema de compensación de ganancia para mitigar los errores

de ganancia que presenta el ADC en la parte alta del rango dinámico de entrada.

Integrar el Convertidor Analógico Digital en modo corriente completo. Realizar

la sı́stensis digital del algoritmo en Verilog del decodificador para crear el layout

que serı́a integrado con el cuantizador Analógico.

86



Apéndice A

Decodificador de la referencia de

corriente

El decodificador de código binario a código termómetro para la referencia de corriente

se diseño a partir de la tabla de verdad que se muestra en la Figura A.1, utilizando

maxitérminos y minitérminos.

Figura A.1: Tabla de verdad

La tabla de verdad fue diseñada unicamente para cubrir las necesidades de esta

aplicación y las respuestas para las salidas se encontraron utilizando maxitérminos

como se muestra a continuación.

a = x+ y + z

b = (x+ y + z) ∗ (x+ y + z)
b = xx+ xy + xz′ + yx+ yy + yz′ + zx+ zy + zz′

b = (x+ xy) + x(z + z′) + y + y(z + z′)
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b = x+ x+ y
b = x+ y

c = (x+ y + z) ∗ (x+ y + z) + (x+ y′ + z)
sustituyendo las primeras dos multiplicaciones que ya se resolvieron en b

c = (x+ y) ∗ (x+ y′ + z)
c = xx+ xy′ + xz + yx+ yy′ + yz
c = x+ x(y + y′) + xz + yz
c = (x+ x) + xz + yz
c = (x+ xz) + yz
c = x+ yz

Para d aplicamos el resultado de c y le agregamos la multiplicación del ultimo estado

que falta de la tabla de verdad

d = (x+ yz) ∗ (x+ y′ + z′)
d = xx+ xy′ + xz′ + yzx+ yy′z + yzz′

d = (x+ xy′) + xz′ + xyz
d = x+ xyz
d = x

Para e aplicamos el resultado de d y le agregamos la multiplicación del ultimo estado

que falta de la tabla de verdad

e = x ∗ (x′ + y′ + z)
e = xx′ + xy + xz
e = x(y + z)

Aplicamos el mismo procedimiento para f y g

f = x(y + z) ∗ (x′y + z′)
f = xx′(y + z) + xy(y + z) + xz′(y + z)
f = xyy + xyz + xyz′ + xzz′

f = xy + xyz + xyz′

f = xy + xy(z + z′)
f = xy + xy
f = xy

g = (xy) ∗ (x′ + y′ + z)
g = xx′y + xyy′ + xyz
g = xyz

A manera ilustrativa se desarrollaron las combinaciones del circuito digital para a y b,

dejando las demás como ejercicios para el lector.
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Apéndice B

Decodificador del ADC

Decodificador en Verilog

V erilog −HDL− for”ADC10bits”, ”DecoderBanderas””functional”

moduleDecoderADC(bin, clk, bout, cin1, cin2, cout);

input[1 : 32]bin;
input[1 : 32]cin1;
input[1 : 32]cin2;
inputclk;
output[9 : 0]bout;
output[9 : 0]cout;
reg[9 : 0]bout;
reg[9 : 0]cout;
integeri, count, par, impar;

always@(posedgeclk)
begin
for(i = 1; i < 32; i = i+ 1)begin
if(bin[i])
count = i;
elseif(bin == 0)
count = 0;
end
impar = count− simboloporciento− 2;
if(impar == 0)
par = 1;
else
par = 0;
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bout = count;
cout = 0;
if(impar == 1)
for(i = 1; i < 33; i = i+ 1)begin
if(cin1[i])
cout = i;
end
elseif(impar == 0)
for(i = 1; i < 33; i = i+ 1)begin
if(cin2[i])
cout = i;
end

end
endmodule

DAC en VerilogA

V erilogAforADC10bits,DecoderBanderasA, veriloga

‘include”constants.vams”
‘include”disciplines.vams”

moduleDecoderBanderasA(bin, cin, bout, cout);
input[9 : 0]bin;
input[9 : 0]cin;
outputbout, cout;
electricalbout, cout;
electrical[9 : 0]bin;
electrical[9 : 0]cin;

parameterrealvmax = 1.8;
parameterrealvdd = 1;
parameterrealoffset = 0;
realdelta1 = vdd/(pow(2, 10)− 1);
realdelta2 = vdd/(pow(2, 5)− 1);
realcount1, count2, count3, count4, cuant, band, sal1, sal2, dato;
genvari;

analogbegin
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for(i = 0; i <= 9; i = i+ 1)begin
count1 = count2 + (V (cin[i])/vmax) ∗ pow(2, i);
count2 = count1;
count3 = count4 + (V (bin[i])/vmax) ∗ pow(2, i);
count4 = count3;
end

cuant = count2;
sal1 = count2 ∗ delta1;
V (cout) < +sal1;
count1 = 0;
count2 = 0;

band = count4;
sal2 = count4 ∗ delta2;
V (bout) < +sal2;
count3 = 0;
count4 = 0;

dato = (32 ∗ band) + cuant;
dato = (dato ∗ delta1) + offset;
V (bout) < +dato;

end

endmodule

El desarrollo de ambos bloque se realizo con las salidas en modo voltaje.
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