POLYPUBLIE

PO'YtGChnique Montréal D'INGENIERIE

Titre:
Title:

Auteur:
Author:

Date:
Type:

Référence:
Citation:

POLYTECHNIQUE

A [
UNIVERSITE o

Implémentation, ajustement laser et modélisation des
convertisseurs numériques a analogique R2R

David Marche

2009
Mémoire ou these / Dissertation or Thesis

Marche, D. (2009). Implementation, ajustement laser et modélisation des
convertisseurs numériques a analogique R2R [Ph.D. thesis, Ecole Polytechnique

de Montréal]. PolyPublie. https://publications.polymtl.ca/8290/

Document en libre acces dans PolyPublie
Open Access document in PolyPublie

URL de PolyPublie: . S
PolyPublie URL: https://publications.polymtl.ca/8290/

Directeurs de
recherche: Yvon Savaria

Programme

Advisors:

Program: Unspecified

Ce fichier a été téléchargé a partir de PolyPublie, le dépot institutionnel de Polytechnique Montréal
This file has been downloaded from PolyPublie, the institutional repository of Polytechnique Montréal


https://publications.polymtl.ca/
https://publications.polymtl.ca/8290/
https://publications.polymtl.ca/8290/

UNIVERSITE DE MONTREAL

IMPLEMENTATION, AJUSTEMENT LASER ET MODELISATION DES
CONVERTISSEURS NUMERIQUE A ANALOGIQUE R2R

DAVID MARCHE
DEPARTEMENT DE GENIE ELECTRIQUE
ECOLE POLYTECHNIQUE DE MONTREAL

THESE PRESENTEE EN VUE DE L’'OBTENTION
DU DIPLOME DE PHILOSOPHLE DOCTOR
(GENIE ELECTRIQUE)

MARS 2009

© David Marche, 2009.



Bibliothéque et
Archives Canada

I*. Library and
Archives Canada

Direction du

Patrimoine de I'édition

Published Heritage
Branch

395 Wellington Street
Ottawa ON K1A ON4

395, rue Wellington
Ottawa ON K1A ON4

Canada Canada
Your file Votre référence
ISBN: 978-0-494-49422-6
Qur file  Notre référence
ISBN: 978-0-494-49422-6
NOTICE: AVIS:

L'auteur a accordé une licence non exclusive
permettant a la Bibliothéque et Archives
Canada de reproduire, publier, archiver,
sauvegarder, conserver, transmettre au public
par télécommunication ou par l'Internet, préter,
distribuer et vendre des théses partout dans

le monde, a des fins commerciales ou autres,
sur support microforme, papier, électronique
et/ou autres formats.

The author has granted a non-
exclusive license allowing Library
and Archives Canada to reproduce,
publish, archive, preserve, conserve,
communicate to the public by
telecommunication or on the Internet,
loan, distribute and sell theses
worldwide, for commercial or non-
commercial purposes, in microform,
paper, electronic and/or any other
formats.

L'auteur conserve la propriété du droit d'auteur
et des droits moraux qui protége cette these.
Ni la thése ni des extraits substantiels de
celle-ci ne doivent étre imprimés ou autrement
reproduits sans son autorisation.

The author retains copyright
ownership and moral rights in
this thesis. Neither the thesis
nor substantial extracts from it
may be printed or otherwise
reproduced without the author's
permission.

In compliance with the Canadian
Privacy Act some supporting
forms may have been removed
from this thesis.

While these forms may be included
in the document page count,

their removal does not represent
any loss of content from the

thesis.

Canad;

Conformément a la loi canadienne
sur la protection de la vie privée,
quelques formulaires secondaires
ont été enlevés de cette thése.

Bien que ces formulaires
aient inclus dans la pagination,
il n'y aura aucun contenu manquant.



UNIVERSITE DE MONTREAL

ECOLE POLYTECHNIQUE DE MONTREAL

Cette thése intitulée:

IMPLEMENTATION, AJUSTEMENT LASER ET MODELISATION DES
CONVERTISSEURS NUMERIQUE A ANALOGIQUE R2R

présentée par: MARCHE David

en vue de I’obtention du diplome de: Philosophia Doctor

a été diment acceptée par le jury d’examen constitué de:

M. SAWAN Mohamad, Ph.D., président

M. SAVARIA Yvon, Ph.D., membre et directeur de recherche
M. AUDET Yves, Ph.D., membre

M. HAMOUI Anas, Ph.D., membre externe

M. GODBOUT Nicolas, Ph.D., représentant du directeur des études supérieures




v

Aux motivés qui énergisent.



REMERCIEMENTS

Merci & Yves Gagnon qui m’a offert ’idée de départ, le support et le cadre pour réaliser
une thése en liens étroits avec 1’industrie au sein d’une équipe sympathique.

Merci a Yvon Savaria pour les idées, 1’expérience, 1’excellent esprit critique et les révi-
sions trés consciencieuses des articles.

Merci a tous les amis et collégues qui partagent avec plaisir leurs connaissances et leur
temps. Entre autres : Hugues Langlois, Simon Rioux, Mathieu Renaud, Mathieu Du-
charme, Alain Lacourse, Adel Belhaouane, Chokri Achour, Richard Prescott, Marius

Tizu, Eric Shneider.



Vi

RESUME

Aujourd’hui, c’est sous format numérique que la majorité de I’information est traitée.
La vitesse d’opération, la fiabilité des communications et du stockage des données sont
quelques atouts qui tendent a réduire la proportion de blocs analogiques dans les sys-
témes €lectroniques récents. La gestion de I’alimentation et 1’échange des données entre
le centre de traitement numérique et le monde analogique extérieur sont des exemples
typiques de fonctions analogiques qui restent essentielles. Parralléelement, la réduction
d’échelle et de niveau d’alimentation permet d’intégrer des fonctions numériques puis-
santes sur des surfaces sans cesse réduites. Avec ces nouvelles contraintes technolo-
giques, les blocs analogiques doivent allier une vitesse et une précision croissantes, et,
si possible, s’intégrer a la puce majoritairement numérique. Quand ces conditions sont
réunies, un systéme entier peut étre intégré sur la méme puce et la miniaturisation pro-
gresse en méme temps que la performance.

C’est particulierement le bloc de conversion numérique a analogique (CNA) qui est
étudiée avec cette recherche qui se concentre sur les CNA de haute performance de
type R2R. Cette architecture parallele permet des conversions rapides, mais sa précision
est limitée par ’appariement des composants. Le travail présenté ici décrit les résultats
d’étude de différents aspects des CNA R2R : I’amélioration de la résolution, 1’optimisa-
tion de la surface et de la vitesse, ainsi que la modélisation des réseaux R2R.

Un premier circuit prototype démontre qu’il est possible d’obtenir un convertisseur de
haute précision, fabriqué dans un procédé standard en utilisant une technique de diffusion
laser récemment mise au point. Cette technique, qui permet de créer un lien électrique
entre deux zones de diffusion, est utilisée pour corriger le mésappariement du réseau
R2R d’un CNA de 14 bits. La linéarité du convertisseur, a I’origine limitée par le mésap-
pariement, peut ainsi étre ajustée pour obtenir la résolution de 14 bits visée. Le circuit
obtenu, fabriqué selon un procédé CMOS standard et ensuite ajusté au laser, est le plus

petit CNA parallele 14 bits jamais présenté.



vii

Un second circuit prototype integre une nouvelle solution de dimensionnement des in-
terrupteurs qui permet de réduire la surface, la consommation et le temps de réponse
du convertisseur. Ce circuit démontre qu’une nouvelle méthode de compensation permet
d’égaliser et de réduire la taille des interrupteurs dans les CNA R2R. La nouvelle com-
pensation offre une augmentation des performances dynamiques et assure une linéarité
optimale.

Pour compléter ’analyse des réseaux R2R, une étude mathématique des impédances
d’entrée et de sortie est réalisée et permet de proposer de nouveaux modéles pour les
CNA R2R. Ces modeles permettent une simulation rapide et précise de nombreux as-
pects des CNA R2R, et mettent en évidence certains points sensibles qu’il faut absolu-

ment considérer pour augmenter la précision de tels convertisseurs.
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ABSTRACT

Most electronic systems now rely on digital signal processing (DSP) of the informa-
tion. Benefits like speed, error detection and correction, compact memories are key as-
pects which tend to reduce analog circuitry to a very limited set of functions. Typical
examples of such functions are power management and data converter blocks, and this
work concentrates on digital to analog conversion circuits.

Scaling down device sizes and power supply level has regularly enabled integration of
more DSP power in smaller silicon areas. With these new technology constrains, desi-
gning a data converter that combines speed and precision becomes more challenging.
However, meeting this challenge allows merging analog and digital blocks together into
a single chip to create compact system-on-chip (SOC) devices.

This research explores DAC circuits for high performance conversion and focuses on the
R2R architecture. This parallel architecture allows fast data conversion but its resolution
is typically limited by the mismatch level found between its components. The goal of
the present work is to optimtize different aspects of R2ZR DACs : resolution, area, speed
and modelization.

A first prototype circuit demonstrates how it is possible to enhance resolution of an R2R
DAC fabricated in a standard technology using a recently developed laser diffusion tech-
nique. This technique, which allows creating electric links between diffusion regions, is
used to correct mismatch errors in the R2R network of a 14 bit DAC. The converter’s
linearity, initially limited by mismatch level, is enhanced to reach 14 bit resolution. The
circuit, fabricated n a standard CMOS process and laser trimmed, is the smallest parallel
14 bit DAC ever presented.

A second prototype circuit integrates a new switch sizing solution which allows redu-
cing area, power consumption and settling time of R2R DACs. This circuit demonstrate
that it is possible to reduce and equalize the size of R2ZR DAC switches using a new

compensation technique. The presented switch sizing solution offers enhanced dynamic



X
performance without any static performance loss.
To complete the R2R network analysis, a mathematical analysis of input and output
impedances 1s presented allowing the introduction of new R2R DAC models. These mo-

dels allow fast and accurate simulation of many R2R DACs aspects, and highlight some

important circuit details to increase the accuracy of these converters.
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INTRODUCTION

La grande majorité des applications électroniques modernes sont maintenant des sys-
témes presque entierement numériques. L’évolution des procédés de fabrication des
puces €lectroniques est principalement menée par la fonction numérique qui est sans
cesse améliorée en vitesse et en densité d’intégration par les réductions d’échelle et de
niveaux d’alimentation. Dans la course associée a 1’évolution des technologies d’inté-
gration, 1’outil numérique par excellence est ’ordinateur, et la puissance de son coeur,
le microprocesseur, est toujours une €clatante mesure des progres réalisés. Simultané-
ment, la numérisation de I’information se généralise et s’étend a la grande majorité des
applications électroniques. L’audio, la vidéo, les communications avec et sans fils, I’ins-
trumentation et 1’équipement de test, sont quelques exemples de systémes dont le passé
analogique est encore récent. Toutes ces applications sont aujourd’hui portées par la
puissance de leur moteur numérique pour le traitement et le stockage de I'information.
Pour de telles applications, la partie analogique n’est plus que ’interface qui gére les
signaux encore non numeériques et toujours nécessaires a 1’alimentation des puces et a
la communication des données et des résultats produits par le coeur numérique. Dans
ce contexte, les circuits de conversion de données prennent une importance toute parti-
culiére : ils forment la fronti¢re et permettent le dialogue entre le monde naturel analo-
gique et le monde numérique. La cadence de conversion doit suivre le rythme imposé
par I’horloge numérique tout en fournissant la précision dictée par le nombre de bits de
la partie numérique. Vitesse et précision analogique, deux mesures qui sont a priori in-
compatibles avec les réductions d’échelle et de niveaux d’alimentation qui fagonnent les

nouveaux procédés pour le bénéfice des performances numériques.

Pour réaliser une conversion numérique a analogique (CNA), de nombreuses solutions
ont été explorées et le concepteur de circuit se voit aujourd’hui devant un large éventail

d’architectures pour réaliser cette fonction analogique essentielle. Néanmoins, ce choix



est considérablement réduit lorsque le cahier des charges impose des taux d’échantillon-
nage élevés en méme temps qu’une haute résolution de conversion. En effet peu de so-
lutions allient vitesse et précision et un compromis est inévitable. Les architectures de
types cycliques, sérielles, ou a modulation d’impulsions forment une premiére grande
classe de convertisseurs qui nécessitent de nombreux cycles pour converger vers une so-
lution qui peut étre trés précise. On peut, a ce propos, citer I’exemple extréme des CNA
sigma-delta qui atteignent plus de 20 bits de résolution. A I’autre bout du spectre des so-
lutions, on retrouve les architectures paralléles qui atteignent des vitesses trés élevées en
convertissant les données en un seul cycle. Parmi ces circuits, les CNA a aiguillages de
courants, qui stabilisent la polarisation de la majorité des composants, évitent de nom-
breux cycles de charge-décharge et sont actuellement les meneurs en terme de vitesse
pure. Ces circuits rapides sont tous limités en résolution par la précision absolue ou rela-
tive (appariement) de leurs composants. Le défi de ce travail est d’optimiser le compro-
mis vitesse-résolution observé pour augmenter la performance globale de la conversion

numérique a analogique.

Une solution souvent employée pour la conversion numérique a analogique consiste a
utiliser un réseau résistif de type R2R pour fournir une somme analogique de tensions
ou de courants pondérés par une valeur numérique d’entrée. Lorsque le réseau R2R est
utilisé en mode courant, la polarisation des résistances reste stable et le CNA devient un
circuit parallele a aiguillage de courants treés rapide : c’est le CNA R2R inversé, le circuit

qui est ici étudié en détails et optimisé pour en accroitre les performances.

Peu importe I’architecture ciblée, I’optimisation des performances, vitesse ou précision,
se voit limitée par la réalité des imperfections des procédés de fabrication. Pour aug-
menter la performance globale des CNA multi-cycle, soit améliorer leur faible taux de
conversion, il existe deux solutions. La premiére, qui consiste a augmenter la fréquence
d’opération, est principalement soumise aux limites géométriques des procédés. La se-

conde, qui consiste a "ouvrir la boucle de calcul" et utiliser une solution de pipelinage,



augmente le débit de traitement au prix d’une latence de calcul. De leur c6té les CNA
paralleles, rapides, souffrent de résolutions limitées, résultats des déviations relatives
qui touchent leurs composants. Il s’agit encore de limites physiques liées aux procédés
de fabrications qui infligent inévitablement des gradients et des variations aléatoires qui
affectent tout les éléments intégrés. Le dessin des masques, stratégie d’implantation phy-
sique du circuit, devient alors un art qui tente de réduire 1’effet de ces variations en tirant
profit des lois statistiques : les surfaces des composants sont augmentées, segmentées et
distribuées en ensembles de matrices symétriques et entrelacées. Pour les CNA de haute
résolution, la valeur du produit justifie jusqu’a un certain point I’augmentation de sur-
face des matrices mais cette optimisation touche rapidement la limite raisonnable. Pour
augmenter encore la précision il faut alors avoir recours a des solutions originales de

calibration.

Quelques travaux de recherches ont déja exploré des solutions d’ajout de circuits dédiées
a la mesure et a la correction des erreurs de conversions. D’autres solutions, sont souvent
utilisées pour ajuster les éléments apreés leur fabrication. La reconfiguration de circuit par
diodes Zener ou I’intervention laser sur des liens métalliques peut permettre de modi-
fier la configuration d’un circuit apres sa fabrication. L’utilisation d’une couche finale
supplémentaire (par exemple une couche mince de nitrure de tantale), optimisée pour
ces propriétés résistives, permet un ajustement tres précis des éléments intégrés : la géo-
métrie des résistances ainsi réalisée est ajustée par des découpes laser post-fabrication.
Malgré son procédé de fabrication non-conventionnel et la nécessité d’une intervention
laser, c’est la solution actuellement retenue pour un grand nombre de CNA de tres haute
résolution. Pour la majorité des concepteurs, cette technologie n’est pas accessible, et
I’ajout de circuits de calibration reste la seule option envisageable pour concurrencer

avec ces produits de grande valeur commerciale.

Une nouvelle technique d’ajustement laser, applicable a des circuits fabriqués avec des

procédés standards, a été mise au point a 1’Ecole Polytechnique de Montréal puis op-



timisée et commercialisée par la compagnie LTRIM Technologie. Le nouveau procédé
permet de créer un lien électrique entre deux zones de diffusion. Par un contréle adéquat
des parametres du laser, une focalisation entre ces deux zones y fait fondre le silicium et
permet aux dopants de s’y diffuser pour créer un nouveau lien électrique. La position et
la résistivité de ce lien sont utilisés dans des structures résistives pour les reconfigurer et
les calibrer précisément. La taille des éléments de calibration détermine la plage et la pré-
cision d’ajustement disponible aprés fabrication. Cette technique est ici appliquée pour
la premiére fois a un circuit de conversion. Un CNA R2R inversé a donc été congu dans
I’optique d’une calibration par diffusion laser. Sa linéarité finale peut étre ajustée apres
la fabrication : la correction du mésappariement des résistances permet de rééquilibrer
trés précisément le réseau R2R a I’aide de quelques corrections laser. La nouvelle tech-
nique n’a pas la prétention de corriger toutes les imperfections du circuit et la conception
d’un circuit de haute résolution demande toujours un effort important pour éliminer tout
¢lément parasite qui pourrait compromettre la mise a profit de 1’ajustement laser. Dans
le but d’obtenir un circuit de petite taille basé sur des éléments ajustables de dimensions
réduites, I’appariement initial des composants, la compensation des interrupteurs et la
minimisation des résistances parasites ont été particuliérement soignés. Les dispersions
initiales et I’algorithme de calibration ont ét¢ modeélisés et simulés pour minimiser les
composants et les éléments de calibration. Le résultat obtenu est un convertisseur trés
précis, qui est, a notre connaissance, le plus petit CNA paralléle 14 bits jamais fabriqué.
Ce circuit, par sa taille, sa méthode de calibration, et sa précision finale, constitue une

premiere contribution de cette thése.

Les performances dynamiques des CNA a aiguillage de courants sont largement détermi-
nées par la conception des interrupteurs. Dans les réseaux R2R inversés, les amplitudes
des courants suivent une progression binaire et la résistance des interrupteurs qui les ai-
guillent ne doit pas les affecter. La solution classique, actuellement mise en pratique dans

la majorité des CNA paralléles, consiste a utiliser des interrupteurs dont la résistivité est



inversement proportionnelle aux courants qu’ils doivent transmettre. On s’assure ainsi
que leur chutes de potentiel sont égales : le réseau R2R reste équilibré, les divisions de
courant restent précises et les interrupteurs sont dit compensés. Cette solution comporte
plusieurs inconvénients qui augmentent la complexité, la surface et les temps de stabi-
lisation du convertisseur. En effet, les aiguillages étant de différentes tailles, il faut leur
associer des circuits de commande adaptés a chacun pour assurer une bonne synchro-
nisation lors des transitions de codes. De plus, les aiguillages les moins résistifs sont
trés gros, occupent une surface importante et leurs capacités parasites sont responsables
d’effets transitoires importants qui réduisent les qualités dynamiques du convertisseur.
Il existe pourtant une solution qui permet d’optimiser la taille des aiguillages et de se
débarrasser des inconvénients précédents. Cette nouvelle solution est présentée ici, et
appliquée a un CNA R2R inversé de 12 bits. Il est ainsi démontré qu’il est possible
d’utiliser uniquement de petits interrupteurs tous de méme taille, a condition d’utiliser
une compensation adéquate. Les mesures et les simulations montrent qu’un tel CNA
garde une excellente linéarité, est moins complexe a synchroniser, permet des gains en
surface et possede une réponse dynamique améliorée. Cette technique de conception des

aiguillages de courant constitue une seconde contribution importante de cette thése.

Toute conception de circuit de hautes performances demande une connaissance appro-
fondie de nombreux détails déterminants qui peuvent paraitre sans importance a pre-
miere vue. Dans le cas des réseaux R2R de haute résolution, certaines résistances para-
sites d’interconnexion sont des exemples frappant de détails critiques. Les conséquences
de ces éléments ne sont généralement pas visibles lors des simulations : il faudrait simu-
ler 1a conversion de tous les codes numériques en incluant toutes les résistances parasites.
Une telle simulation n’est pas raisonnablement envisageable pour un CNA de haute dé-
finition. Dans ce cas, c’est I’expertise du concepteur qui doit s’allier & la vérification
partielle. Il est pourtant possible de faire de nombreuses vérifications si I’on posséde des

modeles qui représentent adéquatement les différents types de CNA R2R. Dans le cadre



de cette recherche, plusieurs prototypes de CNA R2R ont été fabriqués et une analyse
mathématiques de ces circuits a permis de construire des modeles précieux pour leur
conception et leur optimisation. Ces modéles, présentés ici avec des exemples concrets
de leur utilisation ainsi qu’une analyse de leur impact sur la conception de CNA R2R,

constitue une troisieme contribution importante de cette these.

En guise de mise en contexte plus élaborée, le premier chapitre de cette thése passe en
revue la littérature pour dresser un portrait de 1’état de I’art de la conversion numérique
a analogique, décrire les limites de performances rencontrées, énumérer les solutions
explorées par d’autres, et détailler 1’architecture qui est analysée et optimisée dans les
chapitres qui suivent : le CNA R2R. Les travaux de recherches de cette these, axés sur
I’optimisation de cette architecture, ont conduit a la soumission de trois articles de revues
scientifiques, dont deux sont déja parus. Ces publications sont présentées dans le corps
de la these et elles en forment les trois principaux chapitres. Une premiére publication
décrit le CNA R2R de haute précision qui tire profit de la technique de linéarisation par
diffusion laser pour obtenir 14 bits de résolution sur une surface trés réduite. Le second
article dévoile la nouvelle méthode de compensation permettant d’utiliser des interrup-
teurs identiques et de trés petite taille. Le dernier article détaille I’étude mathématique
des CNA R2R et introduit les nouveaux modéles développés. Par soucis d’homogénéité
dans la présentation de ce document, les articles complets sont fournis en annexe sous
leur format original. Un chapitre est dédi€ a chacun de ces articles pour fournir un ré-
sumé en frangais ainsi que des notes complémentaires qui décrivent les circuits intégrés
qui ont été fabriqués et les détails sur les procédures de test utilisées. Les notes originales

prises pendant les tests des prototypes se retrouvent également en annexe.



CHAPITRE 1

LA CONVERSION NUMERIQUE A ANALOGIQUE

L’ensemble des solutions de conversion numérique a analogique forme une famille trés

variée de circuits typiquement classés selon leur architecture. Le survol de ces architec-

tures permet de comprendre les différents algorithmes de conversion qui peuvent étre
employés pour réaliser un CNA. Comme pour beaucoup de fonctions, les CNA sont
sujets & un compromis entre vitesse et précision :

— Une conversion étalée sur plusieurs cycles peut atteindre une résolution élevée. La
vitesse de conversion est limitée par I’algorithme de conversion qui demande 1’uti-
lisation de plusieurs cycles. Les architectures sigma-delta représentent I’extréme de
ce compromis. Le pipelinage du traitement permet un grand débit de conversion si la
latence introduite constitue une pénalité acceptable.

— Une conversion de plus faible résolution peut se faire en un seul cycle grace a des
architectures paralleles. La précision de conversion est alors limitée par le niveau
d’appariement des composants du circuit. Dans ce cas, les gradients et les varia-
tions aléatoires inhérents aux procédés de fabrication et au fonctionnement des semi-
conducteurs doivent étre maitrisés.

Pour allier vitesse et précision, de nombreuses techniques de correction d’erreurs sont

utilisées dans les CNA paralleles afin d’en augmenter la linéarité. L’ajout de circuits

de calibration et 1’ajustement post-fabrication de composants permettent d’obtenir des
gains de précision appréciables. De nombreux CNA comimerciaux sont ainsi basés sur

I’ajustement laser de matériaux resistifs. Une de ces techniques d’ajustement qui a été

développée a I’Ecole Polytechnique de Montréal permet d’ajuster des résistances de dif-

fusion avec un laser ((Meunier et al., 2002; Gagnon et al., 2001; Lacourse et al., 2005;

Lacourse et al., 2006).



1.1 Principales caractéristiques des CNA

Comme le montre la figure 1.1, un CNA peut étre considéré comme une boite noire qui

traite des entrées numériques et géneére les sorties analogiques équivalentes.

N
Bin —»> CNA Vour

VREF

FiG. 1.1 Diagramme bloc d’un CNA.

L’entrée numérique est un mot de N bits. Le bit 0 (By) est le bit le moins significatif qui

est nommé LSB. Le bit N (By) est le bit le plus significatif et est nommé MSB.

L’expression de la sortie analogique idéale est :

V. ; N-1
Vour = =5 ) B2 (1.1)
k=0

L’incrément minimum de sortie est le quantum :

Vref
Vo= 25 (1.2)

Une terminologie spécialisée est utilisée pour décrire les performances des CNA. Des dé-
finitions détaillées peuvent étre trouvées dans les livres de référence électronique (van de
Plassche, 2003; Sedra and Smith, 1998; Johns and Martin, 1997; The Engineering Staff
of Analog Devices Inc., 1986), sur Internet (Maxim Integrated Products Inc., 2000), ou

dans certains anciens articles (Tewksbury et al., 1978).



La plus importante caractéristique de 1’entrée est sa résolution (N) qui définit le nombre
de valeurs distinctes possibles (2V). La sortie est principalement définie par 1’étendue
de sa plage de valeurs et le quantum. La relation entre le code d’entrée et la valeur

analogique de sortie est donnée par la fonction de transfert.
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(a) Erreur de gain. (b) Erreur de décalage.

Fic. 1.2 Différences d’extrémités entre les fonctions de transfert idéale et réelle.

Les caracténistiques de la fonction de transfert précisent la performance du convertisseur

soumis a des entrées de nature stable et variable par des mesures statiques et dynamiques

respectivement. Les performances statiques, généralement normalis€es par rapport au

poids du LSB (ou quantum), donnent la linéarité, le décalage et I’erreur de gain par

rapport 2 la fonction de transfert idéale :

— L’erreur de décalage est I’erreur de sortie pour le code minimum (c.f. figure 1.2(b)).

— L’erreur de gain est I’erreur de sortie pour le code maximum. Elle se mesure apres
correction de I’erreur de décalage (c.f. figure 1.2(a)).

— La monotonicité est la qualité d’un convertisseur dont la sortie ne décroit jamais
quand le code d’entrée augmente.

— La précision absolue est la différence entre la fonction de transfert idéale et celle
réellement mesurée.

— La non-linéarité intégrale ou INL est la différence entre la fonction de transfert
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Fig. 1.3 Différences de linéarité entre les fonctions de transfert idéale et réelle.

idéale et celle réellement mesurée aprés correction des erreurs de gain et de décalage.
Cette différence est donnée pour chaque code numérique (c.f. figure 1.3(a)).

— La non-linéarité différentielle ou DNL, est la différence entre I’'incrément idéal de
la sortie et celui qui est réellement mesuré apres correction de ’erreur de gain. Cette
différence est donnée pour chaque transition de code numérique (c.f. figure 1.3(b)).

Les applications a faible vitesse sont généralement basées sur les caractéristiques sta-

tiques des CNA.

Les performances dynamiques décrivent le temps de réponse et les niveaux de bruit et

de distorsion observés en sortie lorsqu’une onde sinusoidale numérique est appliquée a

I’entrée du CNA. La majorité de ces mesures sont effectuées dans le domaine fréquentiel

a partir du spectre de la sortie analogique :

— Le temps de stabilisation est une mesure du délai requis pour que la sortie atteigne
sa valeur finale quand I’entrée passe de sa valeur minimale a sa valeur maximale.

—~ Le SINAD ou rapport signal sur bruit et distorsion, est le rapport de puissance

entre la composante fondamentale du signal codé par I’entrée et la somme de toutes
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les autres composantes du spectre de sortie.

— Le SFDR ou Spurious-free-dynamic-range, est le rapport de puissance entre la com-
posante fondamentale du signal codé par I’entrée et la prochaine composante la plus
puissante du spectre fréquentiel.

— Le THD ou distorsion harmonique totale est le rapport de puissance entre 1’en-
semble des harmoniques et la fondamentale du spectre fréquentiel de sortie.

— L’énergie transitoire (g/ith energy en anglais) est une mesure du niveau d’oscillation
de la sortie avant sa stabilisation.

Les applications haute vitesse tels que les systemes de communication reposent large-

ment sur les performances dynamiques des CNA.

1.2 Algorithmes et architectures de conversion

L’histoire des circuits de conversion remonte au début des années 1950 (Gordon, 1978),
période a laquelle les convertisseurs & modulation d’impulsions furent introduits pour les
communications téléphoniques. Avec les progres de 1’électronique numérique, la majo-
rité des circuits actuels utilisent maintenant intensivement les CNA et 1’évolution des
techniques de conversion durant les 50 derniéres années a crée une grande variété de
CNA. Néanmoins, peu d’entre eux offrent le potentiel de vitesse et de précision visé
dans le cadre de cette recherche. Une connaissance générale des différentes solutions est

donc nécessaire pour cibler une architecture qui peut allier vitesse et précision.

De fagon trés globale, il existe deux grandes catégories de convertisseurs (Johns and

Martin, 1997) :

— Les convertisseurs a taux de Nyquist génerent une valeur analogique pour chaque
échantillon numérique soumis a I’entrée a une fréquence qui respecte le théoréme de
Nyquist. Le taux de conversion de ces convertisseurs est d’au moins le double de la

fréquence du signal original a convertir. Pour ces convertisseurs, la reconstruction du
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signal original peut demander un filtre anti-repliement parfois difficile a réaliser.

— Les convertisseurs a sur-échantillonage générent des valeurs analogiques a une fré-
quence au moins 20 fois plus élevée que celle de Nyquist. Dans ces conditions, le
filtre anti-repliement devient moins critique et certaines techniques peuvent étre utili-
sées pour étaler, modeler et filtrer le bruit de quantification.

La section suivante dresse une liste d’architectures de CNA en fonction de 1’algorithme

qui est utilisé pour réaliser la conversion.

1.2.1 CNA cyclique ou sériel

Un CNA cyclique traite I’information du code d’entrée numérique un bit & la fois. Le
résultat final de la conversion est obtenu quand tous les bits ont été traités. La figure 1.4
illustre 1I’opération cyclique d’échantillonage, blocage (E/B), et division par deux, qui se

déroule lors d’une conversion.

E/B L Vour

.
B

Fic. 1.4 CNA cyclique.

Le traitement cyclique permet d’utiliser un circuit simple d’un seul bit au prix d’itéra-
tions. C’est la résolution du convertisseur qui fixe le nombre d’itérations. Aprés chaque

cycle, la sortie est mise a jour en utilisant le résultat précédent et la valeur du nouveau
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bit :

0 (1.3)

Vour(0)
V, ) + BiV)
Vour(i+1) = OUT(I)‘Z" REF (1.4)

Quand tous les bits ont été traités, la sortie finale est :

N-1

V, .

Vour(W) = =55~ >, B2 (1.5)
i=0

La précision est limitée par les blocs d’échantillonnage, d’addition et de division. Les
CNA cycliques bien que compacts, sont rarement utilisés : ils manquent de précision et

de vitesse.

1.2.2 CNA pipeline

La boucle de conversion cyclique de la figure 1.4 peut étre ouverte et répétée en cascade
pour créer une conversion pipeline. Le circuit résultant, illustré a la figure 1.5 est une
boucle dépliée ou chaque étage traite le résultat de 1’étage précédent et envoie son propre

résultat a I’étage suivant. Le dernier étage compléte la conversion pour fournir le résultat

final.

VOUT

VREF

F16. 1.5 CNA pipeline.
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Les expressions de sortie 1.3, 1.4 et 1.5 données pour la conversion cyclique s’appliquent

également au CNA pipeline.

Comme pour la conversion cyclique, une conversion complete demande N cycles et un
certain délai est créé entre la soumission de 1’entrée et I’obtention du résultat final de
conversion. Néanmoins, tous les étages peuvent étre gardés actifs pour la conversion
de différents échantillons d’entrée. Le résultat est un taux de conversion atteignant un
échantillon par cycle mais soumis a une certaine latence. La majorité des CNA pipelines
convertissent au moins 2 ou 3 bits par étage et une certaine redondance est utilisée pour

corriger les erreurs de conversion (Taherzadeh-Sani and Hamoui, 2006).

Les CNA pipelines peuvent étre trés rapides mais sont limités en précision par le grand
nombre de composants et la dégradation de signal le long de la chaine pipeline. Cer-
taines applications ne tolérent pas de latence entre 1’application du code et le résultat de

conversion. Pour ces systémes, la conversion pipeline n’est pas une option envisageable.

1.2.3 CNA Sigma-Delta

Les CNA Sigma-Delta utilisent une approche originale pour réaliser une conversion par
sur-échantillonnage. Ils sont constitués de deux blocs principaux, tel qu’illustré a la fi-
gure 1.6 :

— Le modulateur génére un train d’impulsions dont la densité est contr6lée par la valeur
numérique d’entrée. Ce train d’impulsions est généré a I’aide d’un CNA de trés basse
résolution et une boucle de rétroaction utilisant une somme (Sigma) et une différence
(Delta). La rétroaction assure que la valeur moyenne de sortie reste proportionnelle
au code d’entrée. 11 est remarquable qu’un CNA d’un seul bit de résolution peut étre
utilisé pour générer un train d’impulsions a une fréquence 20 fois plus élevée que celle

du signal d’entrée.
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— Le filtre de sortie effectue la moyenne du train d’impulsions pour fournir la valeur

analogique de sortie.

______________________________________

4

BiN ———»{Modulateur E/A

Fitre t—m—

Train
d’'impulsions

Fic. 1.6 CNA Sigma-Delta.

Le sur-échantillonnage permet d’obtenir une conversion haute résolution avec un CNA
de faible résolution. Il réduit également les contraintes imposées au filtre anti-repliement.
Des techniques de modelage de bruit peuvent étre utilisées pour déplacer la puissance
du bruit en dehors de la bande passante du signal d’intérét (van de Plassche, 2003).

Les convertisseurs Sigma-Delta sont utilisés dans des applications de haute résolution et

faible vitesse tel que I’audio.

1.2.4 CNA a modulation d’impulsions

Un circuit simple de modulation d’impulsions est donné a la figure 1.7.

ByB(B, By,

~{Fittre |— Vour

A A A I

Fic. 1.7 CNA a modulation de largeur d’impulsion.

Un compteur, initialement & 0, incrémente sa valeur jusqu’a ce qu’elle atteigne celle

du code numérique a convertir. La largeur de I’impulsion de sortie du comparateur est
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I’information analogique proportionnelle au code d’entrée : le rapport entre la durée du
décompte et un décompte maximal est le résultat analogique désiré. Un filtre de moyen-

nage peut donc retirer 1’information analogique de 1’impulsion :

T
Vour = VREF‘]TX (1.6)

La période de conversion et le taux d’échantillonnage sont fixés par I’horloge du sys-

teme :
2N
Toumnte = —— 1.7
i Fclk )
Feg
Fsample = 7&" (18)

Ce circuit est un CNA a modulation de largeur d’impulsions (ou PWM pour Pulse Width
Modulation). Pour faciliter le filtrage de la sortie du comparateur, il est possible de sé-
parer la longue impulsion en plusieurs impulsions courtes (Sandler, 1993; Halper et al.,
1996). 11 s’agit alors d’un circuit de modulation de nombre d’impulsions (ou PCM pour

Pulse Code Modulation).

La conversion par modulation d’impulsions est une approche intéressante qui a la par-
ticularité de se réaliser principalement dans le domaine numérique. Néanmoins, le taux
d’échantillonnage est inversement proportionnel a la résolution et le filtre de sortie est
critique pour la précision finale. Cette technique ne permet ni haute résolution, ni haute
vitesse. De plus, la modulation d’impulsions génere des distorsions harmoniques et de

I’inter-modulation entre I’entrée et le compteur.
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1.2.5 Architectures paralléles
1.2.5.1 Chaine de résistances

La chaine de résistances est une architecture trés simple qui garantit la monotonicité et
une bonne linéarité différentielle.

Vrer Bo-Bx

Vau |

:

i
"
1

\Z

+—— Vour

X

Pl

Pl

Fic. 1.8 CNA a chaine de résistances.

Tel qu’illustré a la figure 1.8, les potentiels présents aux noeuds de la chaine de résis-
tances sont les valeurs analogiques disponibles pour la conversion. Le code d’entrée
contréle un réseau d’interrupteurs qui vient connecter un de ces noeuds a la sortie pour
fournir un résultat de conversion. Pour un tel circuit, le nombre de résistances croit ex-
ponentiellement avec la résolution (2" — 1). Pour réduire ce nombre, il est possible d’ef-
fectuer la conversion en deux temps a I’aide d’une chaine de conversion grossiére sur
laquelle vient se connecter une chaine de conversion précise (Johns and Martin, 1997).

On parle alors d’une chaine de résistances repliée (ou folded strings en anglais).
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Pour conserver I’exactitude des potentiels analogiques, le courant de la chaine doit rester
stable. La sortie doit donc présenter une haute impédance ou utiliser une adaptation d’im-
pédance pour que la charge ne vienne pas dégrader la linéarité de la chaine. La vitesse
de conversion est principalement limitée par les délais des interrupteurs et la capacité de
sortie. Dans le circuit de la figure 1.8, par exemple, I’ensemble des interrupteurs crée une
capacité parasite importante en sortie, ce qui augmente le temps de stabilisation. Dans le
cas des chaines repliées, les potentiels aux bornes des résistances varient et le temps de

stabilisation peut étre plus important.

Pour une meilleure précision statique, il est possible d’ajouter un circuit de calibration
qui corrige les erreurs de linéarité (Parthasarathy et al., 2005) ou encore d’ajuster les
résistances par laser (The Engineering Staff of Analog Devices Inc., 1986). Néanmoins,
quand la résolution augmente, le nombre de résistances rend cette derniére solution dif-
ficile a appliquer. La majorité des CNA a chaine de résistances se limitent a 10 bits ou
moins. Certains CNA a chaines repliées utilisant des techniques de calibration particu-
liéres atteignent jusqu’a 16 bits (Parthasarathy et al., 2005). Pour ces chaines de haute
résolution, la monotonicité est toujours garantie, le DNL peut étre bon, mais ’INL est

souvent mauvais.

1.2.5.2 CNA a charges pondérées

Les CNA a charges pondérées emmagasinent des charges de référence dans des conden-
sateurs de tailles pondérées. Le code d’entrée détermine quels condensateurs doivent
contribuer a la charge totale en les connectant a la tension de référence. Les conden-
sateurs qui ne sont pas mis a contribution sont vidés de leur charge en les connectant
a la masse. La précision repose principalement sur la précision des rapports de valeurs
de condensateurs. Pour les plus hautes résolutions, le CNA peut inclure un condensa-

teur additionnel de calibration dont la charge est fixée par un CNA secondaire de type



19

chaine de résistances (van de Plassche, 2003). Dans ce cas, le circuit inclut également
une mémoire qui contient I’ensemble des codes de correction qui doivent adresser le

CNA secondaire pour fixer la tension de calibration adéquate.

Les CAN a approximations successives sont souvent basés sur des CNA a charges pon-
dérées, car ces derniers peuvent servir 4 la fois de convertisseur et d’échantillonneur

bloqueur.

Etant donné la nécessité de redistribuer les charges pour chaque conversion, cette ar-
chitecture n’est pas adaptée aux applications haute vitesse : le temps de stabilisation
de la tension des condensateurs lors des cycles de charge-décharge limite la fréquence

d’opération.
1.2.5.3 CNA a sources de courant

VRrer Virer
%)1 %)21 a 2N 1 21 a N
(i |

]

i
H
i

H

i

Z e e o

B, B, B,

o

1 B, B, B, Bru.s lour

(a) CNA & sources de courant pondérées. (b) CNA a aiguillage de courant.

Fic. 1.9 CNA a sources de courant.

Les CNA a sources de courant somment des courants de références selon le code nu-
mérique d’entrée. La figure 1.9(a) montre un tel CNA avec des courants de référence

qui suivent une progression géométrique. Le courant de sortie (/pyr) est le résultat de la
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somme et il correspond a la valeur analogique du code d’entrée :

N-1

]OUT = ]Z B,-2i (19)

i=0

La plupart des CNA a sources de courant évitent d’éteindre leurs courants de référence
en utilisant I’architecture modifiée de la figure 1.9(b). Cette solution consiste a rempla-
cer les interrupteurs par des aiguilleurs. De cette fagon, les courants qui ne doivent pas
contribuer a la valeur analogique de sortie /oy ne sont pas éteints mais plutot aiguillés
vers une sortie complémentaire Zoy7. C’est le code numérique d’entrée qui contrdle la
position des aiguillages. En évitant d’éteindre les sources de courant, on minimise la

redistribution de charges pour optimiser le temps de stabilisation.

Les sources de courant sont réalisées a I’aide de miroirs de courants et ¢’est la précision
des copies de courants qui détermine la linéarité du convertisseur. C’est donc encore une
fois le niveau d’appariement qui limite la précision. De nombreux travaux de recherche
se penchent sur la meilleure fagon d’apparier un ensemble de sources de courant pour
optimiser la linéarité des CNA (Crippa et al., 2001; Lee et al., 2006). 11 est également
possible d’améliorer la performance du convertisseur en y ajoutant des circuits de cali-
bration (Schofield et al., 2003; Cong and Geiger, 2003; Bugeja and Song, 2000; Tiilikai-
nen, 2001).

Les CNA a sources de courant aiguillées sont actuellement les plus rapides convertis-
seurs disponibles. Ils sont utilisés dans toutes les applications haute vitesse telles que la
vidéo et les communications (Jin et al., 1999). Calibrés, ils atteignent des résolutions de

14 4 16 bits et des taux de conversion approchant le GigaHertz.
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1.2.54 CNA a résistances pondérées

La figure 1.10 illustre un CNA qui génére des courants pondérés avec des résistances.

Vrer
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Fic. 1.10 CNA a résistances pondérées.

Ce convertisseur se base sur N résistances pour génerer N courants de référence. Pour
que les courants restent stables, la tension du noeud de sortie doit elle-méme rester
constante. Pour cette raison, et contrairement aux CNA & sources de courant, le cou-

rant de sortie ne peut pas étre appliqué directement a une charge résistive.

Comme pour les CNA a sources de courant, il est possible d’utiliser une sortie com-
plémentaire pour y aiguiller certains courants inutilisés plutot que de les éteindre. Cette
modification améliore le temps de stabilisation en évitant les cycles de charge et décharge

des capacités parasites.

Les CNA a résistances pondérées utilisent une architecture simple, mais ils demandent
une trés grande résistance pour le bit le plus significatif (2¥~'R), et celle-ci doit étre ap-
pariée précisément avec la petite résistance du bit le moins significatif (R). La surface du
convertisseur double avec chaque bit additionnel et apparier des résistances de tailles trés
différentes peut étre difficile, surtout quand la plage de valeurs est si grande. Pour toutes
ces raisons, cette architecture est mal adaptée a la création de convertisseurs compacts

de haute résolution.
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1.2.5.5 CNA aréseau R2R
L’échelle R2R est un réseau compact de résistances qui permet de générer des niveaux

de tension selon une progression binaire. Un exemple d’un tel réseau est illustré a la

figure 1.11.

VRer

O v o] e

B, B, B, Bus

Fic. 1.11 CNA a échelle R2R.

Dans ce réseau, chacune des branches peut étre connectée a la tension de référence ou
a la masse selon les valeurs des bits du code d’entrée. Le résultat de conversion est
la tension analogique présente au noeud Vyyr. Le réseau R2R est une architecture trés
simple qui offre plusieurs avantages : bas€ sur un nombre réduit de composants, le dessin
des masques est plus simple, I’appariement est plus aisé et il permet de réaliser un CNA
tres compact. Le circuit se préte bien & 1’ajustement de la linéarité par la modification
au laser des composants résistifs. Néanmoins, les potentiels des noeuds changent avec le
code appliqué, et ce CNA R2R souffre donc de la redistribution des charges a travers le

réseau, ce qui limite sa fréquence d’opération.
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1.2.5.6 CNA R2R inversé ou R2R mode courant
Le CNA R2R précédent peut étre inversé et utilisé en mode courant pour lui donner

de meilleures caractéristiques dynamiques. Le circuit de la figure 1.12 illustre un CNA

utilisant un réseau R2R dans cette nouvelle configuration.

Vier R R R

2R < 2R

IOUT

§
I L § I 9
i
8
T

B, B

IOUT

Fic. 1.12 CNA R2R inversé.

Si les potentiels aux deux sorties (/py7 et 107) sont €gaux, le courant provenant de la ré-
férence de tension (Vrgr) se divise en deux a chaque noeud du réseau R2R. Les branches
de sortie du réseau portent donc des courants dont I’amplitude suit une progression géo-
métrique binaire. Les interrupteurs d’aiguillage, contr6lés par les bits du code d’entrée,
dirigent ces courants vers la sortie principale Joy7 ou la sortie complémentaire Toy7.
Dans cette configuration, si les potentiels des noeuds /o7 et Iour sont maintenus égaux
et constants, les courants a travers le réseau sont stables et ne dépendent pas du code
numérique a convertir. Le CNA devient un circuit a aiguillage de courant et les per-
formances dynamiques sont améliorées. La linéarité est toujours limitée par le niveau

d’appariement, mais peut étre corrigée par ajustement des éléments résistifs.

Le courant de sortie Ipy est la valeur analogique correspondant au code d’entrée. Il est
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la somme des courants sélectionnés par les valeurs de bits [BoB;- - -By-1] :

Toyur = By * I

V' p N-1
= LN B2t (1.10)

Le courant aiguillé par le bit le moins significatif est :

Vref
2NR

Iisp = (1.11)

Le CNA R2R inversé est une architecture qui atteint de bonnes vitesses de conversion
et de hautes résolutions avec 1’aide de la calibration ou de 1’ajustement laser. Avec les
CNA a sources de courant, c’est I’une des seules architectures qui peut allier vitesse et
haute résolution. Ce travail de recherche étudie précisément ce type d’architecture et la

section 1.4 la décrit plus en détail.

1.2.6 Segmentation

1.2.6.1 DP’approche binaire

Les CNA paralleles binaires controlent un ensemble de quantités de référence dont le
poids suit une progression géométrique binaire. Ces quantités de référence peuvent étre
des courants, des tensions ou des charges par exemple. Les valeurs de bits appliquées
en entrée sélectionnent les références qui doivent €tre sommeées pour former le résultat
analogique. Le nombre de quantités de référence est €gal au nombre de bits : N. La

référence la plus faible (Ref;) correspond a 1 LSB et la référence la plus significative,
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Refy est 2V7! fois plus grande :
Refy = 2V 'Ref; (1.12)

Idéalement la progression géométrique des vréférences serait parfaitement exacte mais
la réalité est différente : chacune des références subit des variations relatives. Dans ces
conditions, c’est Re fy, 1a plus grande référence, qui est sujette a la plus forte déviation
absolue. Pour garantir une erreur de DNL inférieure a 1 LSB, cette déviation ne doit pas

excéder la valeur de la plus faible référence :

ARefy < Ref

RefN

ARefN 2N—1

(1.13)
La contrainte d’appariement pour un tel CNA maniant des poids binaires peut donc

s’exprimer en fonction de la limite de DNL visée :

ARefy _ DNL
RefN 2N-1

(1.14)

Si ’on fixe une valeur de DNL limite acceptable, le nombre d’étage binaire est donc

limité par le niveau d’appariement final.

1.2.6.2 L’approche unitaire

Une approche différente de la solution binaire consiste a générer des références de méme
poids. Un ensemble de tensions ou de courants égaux peuvent par exemple représenter
chacun 1 LSB. Dans ce cas, le nombre de références est maintenant beaucoup plus grand
(2¥ - 1) et le code numérique est décodé de fagon & sommer une partie de ces références.

C’est le travail du décodeur thermometre. Pour garantir une erreur de DNL inférieure a 1
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LSB, la déviation subie par n’importe laquelle des références ne doit pas excéder 1 LSB.

ARef < Ref
ARef
Ref 1 (1.15)

Cette contrainte est facilement respectée et ne dépend pas du nombre de références. Le
nombre d’étages unitaire n’est donc pas limité par 1’appariement. De plus, la monotoni-
cité est garantie, puisqu’un incrément de code numérique correspond toujours a 1’ajout
d’une nouvelle référence. Par exemple, une transition majeure (ex : 0111 — 1000) s’ef-
fectue seulement par 1’addition d’une référence de 1 LSB. Contrairement a 1’approche
binaire, cette transition n’est pas une source importante de perturbations transitoires.
D’un coté, la complexité du circuit nécessaire a générer et contréler le grand ensemble
de références unitaires est plus complexe que celle d'un systéme binaire (Hyuen-Hee
et al., 2003; Jin et al., 1999). D’un autre coté, le systéme unitaire n’est pas limité par

I’appariement, est toujours monotone, et réduit les perturbations transitoires.

1.2.6.3 Segmentation : la combinaison binaire-unitaire

Puisque I’approche binaire est limitée en résolution par I’appariement et que 1’approche
unitaire est trop complexe pour un grand nombre de bits, une solution couramment uti-
lisée consiste a combiner les deux approches afin de créer des CNA segmentés :

— Une section a poids binaire est généralement dédié€e aux bits les moins significatifs, ol
I’appariement est moins critique. Cette section est compacte, utilise peu de puissance
et ne demande pas de décodage, puisque le code numérique d’entrée, binaire, peut
directement sélectionner les quantités de références qui doivent contribuer a la sortie
analogique.

— Une section a poids unitaire est dédiée aux bits les moins significatifs, ou I’apparie-

ment est plus critique. Cette section, plus complexe, est moins compacte mais plus
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Fi16. 1.13 Exemple de CNA R2R segmente¢.

précise, toujours monotone et elle crée des transitions plus propres.
La figure 1.13 montre un CNA basé¢ sur un réseau de résistances segment¢ : 8 bits (BO-
B7) contrdlent 1’aiguillage des courants de poids binaire et 7 bits supplémentaires (BTO-
BT6) contrdlent des courants de méme poids. Ces derniers 7 bits utilisent un code ther-
mometre et représentent donc 3 bits binaires. Le CNA peut donc convertir un mot d’en-
trée de 11 bits binaires. Les proportions de la segmentation sont établies par un compro-
mis entre appariement, linéarité, surface, puissance, temps de stabilisation et complexité

(van de Plassche, 2003; Crippa et al., 2002; Albiol et al., 2003; Crippa et al., 2001).

1.3 Techniques de linéarisation

Beaucoup d’applications modernes demandent une combinaison de vitesse et de préci-
sion. Les architectures paralléles décrites a la section 1.2.5 sont treés adaptées a la conver-
sion haute vitesse mais sont limitées en résolution par les imperfections des procédés de
fabrication qui limitent ’appariement. Pour augmenter la résolution, la solution de seg-
mentation décrite a la section 1.2.6 peut étre utilisée, mais la section unitaire est limitée
par la surface disponible, la consommation de puissance et la complexité du circuit. Pour
cette raison, un certain nombre d’autres solutions ont été explorées afin d’accroitre 1’ap-
pariement et repousser les limites technologiques. Ces solutions sont décrites dans les

sections qui suivent.
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1.3.1 Optimisation du dessin des masques

La précision absolue des composants intégrés est généralement mauvaise (autour de 15-
30% pour les résistances). Par contre, la dispersion de ces mémes composants peut étre
beaucoup mieux controlée (autour de 1% pour les résistances). Pour cette raison, les
CNA, comme beaucoup de circuits analogiques, se basent sur I’appariement de plusieurs

composants entre eux plutdt que sur la valeur absolue de chaque composant.

La dispersion, ou mésappariement, est le résultat de ’effet cumulé des gradients et des
variations aléatoires a travers la puce. Les sources de ces variations sont multiples : la
constitution des matériaux, les procédés de fabrication et la mise en boitier sont tous
responsables de modifications des propriétés électriques d’une puce. La température, la
concentration de dopant, 1’épaisseur d’oxyde et les stress mécaniques sont des exemples
de variables qui entrainent des dispersions de comportement. Pour minimiser I’impact
de ces variations, certaines stratégies doivent étre adoptées et implantées au niveau du
dessin des masques (Hasting, 2000; Yu and Geiger, 2002). Le colt d’application de
ces techniques, un peu de surface et d’interconnexions additionnelles, est généralement

négligeable par rapport aux importantes réductions de dispersion obtenues.

Les effets de gradient peuvent étre minimisés par des placements appropri€s, des di-
visions et des répartitions symétriques pour les éléments sensibles. Une position cen-
trale ou rapprochée des axes de symétries est un placement qui minimise les effets de
stress mécaniques de découpe et de mise en boitier. La subdivision des composants
et la répartition des sous-composants en ensembles symétriques (Park et al., 2002) ou
pseudo-aléatoires (ex : common-centroid, random-walk) moyennent les effets de gra-
dient pour les minimiser (Hyuen-Hee et al., 2003; Jin et al., 1999; der Plas et al., 1999).
L’utilisation de dimensions assez grandes limite certaines variations aléatoires (Lane
and Wrixon, 1989; Lin and Geiger, 2001). Par exemple, la dispersion de résistances est

inversement proportionnelle a la racine carré de I’aire du composant résistif. Cette pro-
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priété est couramment mise a profit en conception analogique et particuliérement dans
les CNA a réseau de résistances (Yu and Geiger, 2002). Le méme type de relation existe
pour les transistors et la précision des copies de courants. Les concepteurs de CNA a
sources de courant y portent une attention particuliere (Albiol et al., 2003; Jacob and
Tan, 1999; Crippa et al., 2001; Crippa et al., 2002). Etant donné qu’un gain d’apparie-
ment est presque toujours obtenu quand les dimensions sont augmentées, un compromis

entre surface et précision est mévitable pour la plupart des CNA de haute résolution.

Toutes les applications d’électronique analogique qui ont une prétention de haute préci-
sion passent par une phase d’optimisation de dessin des masques avant d’avoir recours a
d’autres techniques de linéarisation. Les techniques décrites dans les sections suivantes
n’ont pas €t€ introduites pour compenser un mauvais dessin de masques mais pour pous-
ser plus loin les limites technologiques. La compréhension de ces limites et des modeles
statistiques qui expliquent les dispersions en présence est indispensable pour pouvoir

tirer profit d’autres techniques de lin€arisation.

1.3.2 Ajustement post-fabrication : la correction brute

Pour corriger les imprécisions dues aux imperfections de fabrication, un certain nombre
de techniques ont été explorées. La solution brute consiste a corriger une seule fois les
composants apres leur fabrication. L’ajustement, souvent destructif, est congu pour étre
permanent et ne permet généralement pas de modifications futures. Etant donné que
I’ablation laser de matériaux résistifs est la technique de correction brute la plus em-
ployée, le terme trimming est souvent utilisé pour faire référence a cette classe d’ajus-
tements. Les différentes techniques de trimming sont décrites dans les paragraphes qui

suivent.
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1.3.2.1 Ablation de liens métalliques

L’ablation laser de liens métalliques peut étre réalisée sans grande difficulté. La des-
truction de liens métalliques est une opération souvent utilisée pour corriger ou redon-
ner une partie de leur fonctionnalité aux prototypes défectueux. En éliminant certaines
connexions, il est possible de reconfigurer certains circuits pour réaliser un ajustement

laser des performances. Cette méthode a déja été mise en application pour ajuster la

linéarité d’un CNA R2R de 10 bits (Price, 1976) .

1.3.2.2 DOT

L’ajustement de la résistivité du silicium polycristallin hautement dopé est une méthode
de correction qui a déja permis d’atteindre 14 bits de résolution dans un CNA (Kato
et al.,, 1984). En forcant un courant important a travers un élément de silicium poly-
cristallin fortement dopé, la résistivité de I’élément peut étre réduite de fagon contrdlée.
Cette technique permet 1’ajustement aprés I’encapsulation de la puce, et ne demande
qu’une source de courant comme équipement de correction post-fabrication. Néanmoins,

la stabilité de ces résistances et de I’ajustement imposé n’est pas encore démontrée.

1.3.2.3 Diode Zener

La destruction de diodes Zener est une méthode couramment utilisée pour 1’ajustement
des circuits. En appliquant une tension aux bornes d’une diode Zener, celle-ci peut étre
court-circuitée de facon permanente. Comme I’ablation de liens métalliques, cette tech-
nique permet d’offrir un nombre fini de niveaux d’ajustements puiqu’il s’agit d’opé-
rations de reconfiguration du circuit. Un certain nombre de points d’accés sont requis

pour appliquer les tensions aux diodes, mais la méthode ne nécessite aucun équipement
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coliteux et elle permet I’ajustement aprés 1’encapsulation. Elle a déja été utilisée pour

I’ajustement de CNA (Comer, 1978) et sa précision est en général limitée a 0.1%.

1.3.2.4 Thin/Thick-film

L’ablation laser de couche résistive (Thin/Thick-film trimming) est 1a méthode d’ajuste-
ment laser la plus couramment utilisée. Des résistances sont réalisées dans un matériau
non standard, optimisé pour ses propriétés résistives et déposé en derniére couche de la
puce. L’ablation au laser d’une partie de cette couche résistive permet d’ajuster sa géo-
métrie et conséquemment les valeurs de résistances de ces éléments. C’est actuellement
la méthode qui permet les meilleures résolutions d’ajustement, mais elle requiert un
procédé de fabrication particulier et de I’équipement laser coliteux. La solution semble
néanmoins rentable puisque cette technique pour améliorer les performances des CNA
est trés répandue (Lin et al., 1997; Tobita and Takasago, 1991; Naylor, 1983). Analog
Devices et Linear Technologies sont deux exemples de sociétés qui développent des cir-

cuits analogiques de précision basés sur cette technologie.

1.3.2.5 Grilles flottantes

L’utilisation de structures a grilles flottantes est une solution qui a été rapidement adop-
tée pour la réalisation de mémoires denses reprogrammables. Commercialisée sous le
nom de E-trim Technology par Advanced Linear Devices (Advanced Linear Devices inc.,
2000), la charge portée par la grille flottante des transistors représente en général la va-
leur d’un bit, mais elle peut également étre utilisée comme une information analogique.
Cette option a été utilisée pour réaliser des CNA 14 bits trées compacts (Hyde et al.,
2003; Hyde et al., 2002) et pour atteindre des résolutions de 15 bits (Ozalevli et al.,

2006). L’ajustement est réalisé par une source de haute tension qui force 1’injection de
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charges sur des grilles flottantes. Les niveaux de charge de ces grilles représentent ’in-
formation mémorisée et ces charges sont conservées méme lorsque 1’alimentation est
coupée. L’ajustement de charge peut étre réalisé aprés la mise en boitier mais demande

des points d’acces dédiés.

1.3.2.6 Résistances diffusées

L’utilisation de résistances diffusées par laser est une technique récente d’ajustement
post-fabrication. Issue de travaux de recherches (Meunier et al., 2002) réalisés a I’Ecole
Polytechnique de Montréal, cette technologie a ensuite €té développée par la compagnie
LTRIM Technologies avant d’étre rachetée par Cadeka Microcircuits (Cadeka Micro-
circuits, LLC, 2008). Elle permet d’ajuster la valeur de résistances diffusées, a 1’aide
d’un laser. En focalisant le laser entre deux zones de diffusion, le silicium fond et les
dopants qui s’y diffusent créent un lien dont la résistivité peut étre contrélée. Une ap-
plication simple consiste a réaliser une résistance en forme de U. L’ajustement de cette
résistance est alors fonction de deux parameétres : la position du lien a I'intérieur du
U et sa résistance. La précision atteinte par cette technique rivalise avec les meilleures
techniques utilisées actuellement. En plus de permettre des ajustements treés précis, le
principal avantage de la technologie est d’étre compatible avec les procédés standards
de fabrication. Cette nouvelle technique d’ajustement laser a été utilisée pour la premiére
fbis, dans le cadre de cette recherche, pour réaliser des CNA de 14 et 16 bits de préci-
sions. Le chapitre 2 de cette thése couvre la conception d’un CNA de 14 bits basé sur

cette technologie.
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1.3.2.7 Caractéristiques des solutions brutes

Les techniques de correction brutes décrites précédemment sont assez variées et les prin-

cipales caractéristiques qui les différencient sont :

— La résolution de I’ajustement. La précision avec laquelle une performance peut étre
ajustée n’est pas toujours la caractéristique dominante quand les aspects économiques
et les difficultés de mise en oeuvre sont considérés.

— La possibilité d’ajustement aprés encapsulation. Les méthodes laser doivent étre ap-
pliquées avant la mise en bofitier des circuits et elles ne peuvent donc pas totalement
corriger les déviations dues a I’encapsulation. Ces déviations peuvent devenir signifi-
catives dans les applications de haute précision.

— L’équipement nécessaire pour la mise en oeuvre de I’ajustement. La machine laser
et la salle blanche associ€es peuvent représenter des colits importants qui ne sont
généralement acceptables que pour des circuits de trés hautes performances dont le
colit élevé est justifiable.

— L’utilisation d’étapes de fabrication non-conventionnelles. Certaines techniques né-
cessitent 1’utilisation de matériaux et de procédés non standard dont le cofit est impor-
tant.

— Le besoin de points d’acces au circuit. L’ajout de plots d’ajustement et de test n’est

parfois pas compatible avec les contraintes de performances ou de surface de la puce.

1.3.3 Ajustement post-fabrication : la correction continue/adaptative

Les coflits de mise en oeuvre et parfois la nécessité d’avoir recours a un ajustement qui
s’adapte aux conditions de mise en boitier et d’opération du circuit ont créés un besoin
pour des nouvelles techniques de calibration (Pirkkalaniemi et al., 2004). La correc-
tion continue ou adaptative permet un ajustement périodique du circuit. Cette correction

est parfois réalisée de fagon transparente pour 1’'usager, pendant que le circuit est en
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opération. Cette technique requiert toujours 1’ajout de circuits dédiés a la calibration et
souvent aussi une certaine quantité de mémoire embarquée. La correction peut s’adapter
aux changements de conditions du circuit tels que le vieillissement et la température.
Le terme calibration est souvent opposé au terme frimming pour faire référence aux

techniques de correction continue ou adaptative.

Pour les CNA de haute résolution, des circuits additionnels peuvent étre dédiés a la ré-
duction du mésappariement (Ikeda et al., 2007; Chen et al., 2006; Radulov et al., 2005;
Bugeja and Song, 2000; Tang and Toumazou, 1994; Tiilikainen, 2001) ou a 1’addition
d’une valeur corrective directement ajoutée a la sortie analogique (Cong and Geiger,
2003; Maio et al., 1981; Analog Devices Inc., 2008; Parthasarathy et al., 2005; Schofield
et al., 2003). Dans ce demier cas, les corrections sont généralement conservées dans une
mémoire intégrée sous forme de codes numériques qui pourront plus tard adresser un
CNA secondaire de calibration (CALDAC) pour générer le signal d’ajustement analo-

gique qui s’ajoutera a la sortie du CNA principal.

Les méthodes d’ajustement continu résultent en des circuits plus complexes qui re-
quicrent des surfaces et des consommations accrues. Certaines solutions permettent un

ajustement continu du circuit qui s’adapte alors aux conditions d’opération de la puce.

1.4 Le CNA R2R inversé

L’échelle R2R inversée est I’architecture qui est étudiée en détail dans ce travail de re-
cherche. Son fonctionnement en mode courant, sa nature paralléle et sa base résistive en
font un bon candidat pour la conversion rapide et I'utilisation de techniques d’ajustement

laser.

La figure 1.14 (reprise de la section 1.2.5.6), illustre un CNA utilisant un réseau R2R
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dans sa configuration inversée, c’est a dire en mode courant.

Vier R R R

L]

Fic. 1.14 CNA R2R inversé.

1.4.1 Sorties analogiques en courant

Le courant de sortie Joyr est la somme des courants sélectionnés par le code d’entrée
([BoB;---By-1]) :

lour = 2;,;;231(2]{ (1.16)

Le courant /o7 est appelé courant complémentaire car il recueille tous les courants qui
n’ont pas étés sélectionnés par le code numérique. En tout temps la somme des courants

Ioyr et Ipyr est constante et égale au courant de la référence.

1.4.2 Sortie analogique en tension

Etant donné que I’exactitude de ’échelle R2R nécessite que les noeuds de sorties Joyr
et Joyr, restent toujours au méme potentiel, 1l n’est pas possible de brancher une charge
résistive directement en sortie d’un CNA R2R inversé. La figure 1.15(a) montre la solu-

tion classique de conversion du courant de sortie en tension. Un ampli-op a rétroaction



36

Vour Vour

(@) (b)
Fic. 1.15 Conversion du courant de sortie en tension.

négative garde Ipyr et Ipyr au méme potentiel (/o7 devient une masse virtuelle). Dans

cette configuration, la tension de sortie est donnée par 1’expression suivante :

Vour = Brx*loyr

Vre "
= —Rpg—L ZBkzk (1.17)

Il faut noter que Rpp est la seule résistance qui n’est pas parcourue par un courant
constant. Elle est donc sujette a une modulation par la tension variable a ses bornes. Si la
résistivité de cette résistance est trés liée a sa chute de tension, la linéarité du convertis-
seur peut étre modifi€e significativement : méme si le courant est trés linéaire, la tension

peut présenter une distorsion importante.

La majorité des CNA R2R inversés inteégrent sur leur puce une résistance appariée au
réseau qui permet de faire une conversion précise. La conversion courant-tension peut

alors se faire sans résistance externe comme le montre sur la figure 1.15(b).

Les conversions courant-tension demandent un ampli-op externe qui peut affecter la vi-
tesse et la précision du CNA. Une erreur de décalage de 1’ampli-op se traduit par une
erreur de décalage et de gain de la tension de sortie du CNA. Par contre, si I’erreur

de décalage de I’ampli-op ne varie pas avec la tension de sortie, la linéarité du CNA est
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conservée. Le temps de stabilisation d’une tension de sortie de 1’ampli-op peut étre beau-
coup plus long que le temps de stabilisation du courant de sortie du CNA spécifi€ par le
fabricant. En effet, d’une part I’ampli-op et la résistance de contre-réaction peuvent re-
présenter une charge capacitive importante et d’autre part I’ampli-op lui méme possede

un temps de stabilisation fini.

1.4.3 Interrupteurs d’aiguillage

Les courants du réseau R2R sont aiguillés vers /oy ou Tour al’aide d’interrupteurs d’ai-
guillage a deux sorties. Ces interrupteurs, connus sous le nom SPDT (de ’anglais single
pole double throw), sont critiques pour I’ensemble des caractéristiques dynamiques du
convertisseur. Pour les convertisseurs de haute résolution, il importe de considérer les ré-
sistances parasites de ces éléments d’aiguillage pour conserver 1’équilibre du réseau, la
division exacte des courants, et les caractéristiques statiques qui en découle. Le chapitre
3 explique en détails les défis que pose la conception de ces interrupteurs et présente
une méthode originale de dimensionnement et de compensation qui permet d’optimiser

la surface, la linéarité et la vitesse des réseaux R2R.

1.4.4 Impédance d’entrée

Vue de la référence, I'impédance d’entrée (R;) de I’échelle R2R est égale a la résistance
unitaire et ne varie pas avec le code d’entrée : R; = R. Dans ces conditions, le courant
d’entrée (I,.;) et la puissance statique dissipée sont constants et proportionnels a la va-
leur de la tension de référence (V,.;). Certaines variantes de réseaux R2R ont déja été
utilisées, mais la forme ici décrite est celle qui dissipe le moins de puissance (Wang et al.,
2001) et est la plus couramment utilisée. Pour les R2R segmentés et les R2R utilisés en

mode tension, les expressions d’impédances d’entrées sont développées au chapitre 4
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pour compléter la modélisation des CNA R2R.

1.4.5 Impédance de sortie
L’impédance de sortie (Rp), contrairement a I’impédance d’entrée, varie avec le code
numérique (Erb and Wierzba, 1983) :

3R
XN B, (1427~ S Y BB Q)22 - 1)

Ro (1.18)

ou B, sont les valeurs de bit du mot d’entrée. Pour les R2R segmentés et les R2R utilisés
en mode tension, les expressions d’impédances de sortie sont développées au chapitre 4

pour compléter la modélisation des CNA R2R.

1.4.6 Propriété multiplicative

Les équations 1.16 et 1.17 montrent la propriété multiplicative d’un CNA R2R inversé :
si un signal est placé sur I’entrée de référence, la sortie est le résultat du produit entre ce

signal et la valeur numérique appliquée au CNA.

Cette propriété est utilisée dans certaines applications audio ou le code numérique per-

met d’ajuster le gain appliqué au signal audio présenté€ a 1’entrée de la référence.

1.4.7 Appariement et linéarité

Le réseau R2R est basé sur un petit ensemble de composants identiques dont 1’appa-
riement détermine la linéarité. Etant donné que le MSB porte le plus fort courant, c’est
le bit le plus sensible au mésapariement et sa contribution est celle qui cause générale-

ment I’erreur la plus importante. Pour cette raison, c’est la transition de mi-échelle qui
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Fic. 1.16 Pire cas de déviations pour le DNL.

cause généralement les plus importantes erreurs de DNL. Le pire cas de I’erreur de DNL,

illustré a la figure 1.16, peut étre calculé en considérant que les résistances MSB sont

sujettes a une déviation positive (+AR) et que toutes les autres résistances sont sujettes a

des déviations négatives (—AR) :

Al = (]N—] +]N—2+"'+Il)_IN

Vier (1 1 1 ) Vyer
= — | =4+ =4+ —
2R-AR\2 " 4 28-1]7 2(R + AR)
Vref (1 1 1 1 1 ) Vref
= ————|=+=-+--+ + - - -
2R-AR)\2 " 4 2N-T T QN1 ON-T) 7 2R+ AR)
— Vref (l 1 )_ Vref
T 2(R-AR) 251 2(R + AR)
= Vel sg—am (- ) 2w wm)
~ @R - AR\ 29T) T 2R+ AR)
] 1 1
= Vref - - ]
"I2(R-=AR) 2M(R—AR) 2R+ AR)
. AR 1 ]
~ YI(R=AR)R+AR) 2M(R-AR)
Vier (AR 1
o Jrer(AR 1 1.19
R (R 2N) (1.19)

Cette transition peut étre exprimée en termes de LSB :

Al
Alisp = Ten
LSB
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Pour garantir que I’erreur de DNL est inférieure a 1 LSB, I’appariement nécessaire pour

n étages (donc # bits) est donné par 1’équation suivante :

— = (1.21)

Ainsi, pour un convertisseur de 10 bits dont le DNL n’excéde pas 1 LSB, 1’appariement
doit étre au minimum de 0.2%. Pour étendre la résolution il faudra, soit améliorer 1’ap-
pariement (c.f. 1.3), soit recourir a la segmentation en complétant le convertisseur avec

des étages de poids unitaires controlés par des bits thermometres (c.f. 1.2.6.3).

1.4.8 Linéarisation des réseaux R2R

1.4.8.1 Optimisation du dessin des masques

La précaution minimum qui est a la portée de tous les concepteurs est de réaliser un

bon dessin des masques. La stratégie de ce dessin peut grandement influencer 1’apparie-

ment final du réseau R2R. 11 existe par exemple deux choix classiques pour réaliser les

résistances R et 2R du réseau avec un seul type d’élément résistif :

— La méthode conventionnelle série utilise 2 résistances unitaires en série pour créer les
résistances 2R.

— La méthode conventionnelle paralléle utilise 2 résistances de 2R en paralléle pour

créer les résistances R. Cette solution demande une surface plus importante.
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Etant donné que I’appariement devient plus critique pour les bits les plus significatifs, il
est également possible d’allouer a ceux-ci une surface plus importante (Lin and Geiger,
2001). Pour les CNA de haute précision, les résistances parasites de toutes les connexions
doivent étre prises en compte et également appariées. Il faut par exemple porter une at-
tention particuliére aux nombres de contacts entre les différentes couches et aux dimen-

sions des interconnexions métalliques.

1.4.8.2 Ajustement laser

De nombreux CNA R2R actuellement sur le marché sont ajustés au laser. Les résis-
tances qui composent le réseau sont formées en partie de films minces dont I’ablation
laser aprés la fabrication permet un ajustement de la linéarité. Les produits LTR1591
de Linear Technology (Linear Technology Corp., 1998) et AD5554 d’Analog Devices
(Analog Devices Inc., 2004) sont des exemples de CNA R2R ajustés au laser. Ces pro-
duits demandent des étapes de fabrication supplémentaires dont les cofits se justifient par

la précision exceptionnelle atteinte.

1.4.8.3 Gerille flottante

Etant donné que le transistor MOS dans sa zone linéaire peut étre utilisé comme une
résistance, des transistors a grilles flottantes peuvent étre utilisés comme des résistances
ajustables. Cette idée est celle qui est présentée dans (Ozalevli et al., 2006) pour la réa-

lisation d’un CNA résistif ajustable par grille flottante et dont la précision peut atteindre

15 bits.
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1.4.8.4 Calibration numérique

Des méthodes d’ajustement numérique peuvent étre appliquées aux réseaux R2R. Une
version originale de réseau R2R calibrable est obtenue en implémentant certaines résis-
tances sous formes de petits sous-réseaux R2R dont on fixe I'timpédance par un code
numérique dédié¢ (Karadimas et al., 2006). On peut ainst ajuster la division du courant

pour chaque étage du réseau.

Une approche complétement différente consiste a débalancer volontairement le réseau
de telle fagon que le convertisseur ne soit plus monotone (Mijanovic et al., 1996). Les
valeurs analogiques de sortie sont remises en ordre croissant et les codes correspondants
sont mis en mémoire. Les codes d’entrée du CNA adressent alors cette mémoire et non
plus directement le réseau R2R. Avec cette méthode, il est donc toujours possible d’ob-

tenir un CNA monotone méme avec des résistances peu précises.

1.4.8.5 Résistances diffusées

Le chapitre 2 présente un CNA R2R dont I’ajustement se fait par la technique de diffu-
sion induite par laser décrite au paragraphe 1.3.2.6. Des prototypes de CNA de 14 et 16
bits de précision ont ainsi été fabriqués, d’abord dans le but de démontrer 1’efficacité de
la nouvelle technologie laser, et ensuite en vue de commercialiser des produits de hautes
performances trés compétitifs. L’article du chapitre 2 décrit les solutions de conception,
le prototype résultant, et les performances mesurées pour le CNA R2R 14 bits le plus

petit jamais fabriqué.
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CHAPITRE 2

UN CNA 14 BITS AJUSTE AU LASER ET FABRIQUE DANS UNE
TECHNOLOGIE CMOS STANDARD

2.1 Résumé

L’incessante réduction d’échelle favorise 1’amélioration des performances numériques et
pose de nouveaux défis aux concepteurs de circuits analogiques qui doivent maitriser les
variations al€atoires et les gradients des récents procédés de fabrication. En méme temps,
la tendance a I’intégration demande 1’union des parties numériques et analogiques sur
une méme puce. Les CNA haute résolution font partie des blocs analogiques particulie-
rement sensibles a 1’appariement des composants et leur précision nominale doit typi-
quement étre améliorée par I’addition de structures de calibration ou d’ajustement laser.
L’addition de circuits de calibration augmente les cotits de fagon significative et les tech-
niques traditionnelles d’ajustement sont difficilement intégrables a un systéme complet
sur puce, car elles requiérent I’utilisation de procédés non standards pour déposer les

couches résistives d’ajustement.

Dans cet article, nous présentons un CNA haute résolution qui tire profit d’une nouvelle
technique d’ajustement laser compatible avec les procédés de fabrication CMOS stan-
dards et par conséquent compatible & une intégration dans un systéme complet sur une
méme puce. Alors que le mésappariement initial empéche d’atteindre les 14 bits de réso-
lution, les structures d’ajustement laser offrent la correction nécessaire pour finalement
obtenir la linéarité visée. L’architecture du CNA est un réseau résistif segmenté utilisé
en mode courant : une échelle R2R inversée génére les courants de poids binaires asso-

ciés aux bits les moins significatifs tandis que des sources de courant de poids unitaires



44

sont associées aux bits les plus significatifs qui utilisent un codage thermometre. Toute
la structure est ajustée avec précision pour obtenir les 14 bits de résolution finale. L effi-

cacité de la nouvelle solution laser pour créer des CNA haute résolution est démontrée.

2.2 Article

La version finale de Darticle, telle que publiée dans la revue Transactions on Circuits

And Systems 1 (TCASI) se trouve en annexe I (Marche et al., 2008).

2.3 Puce

La puce finale contenant deux CNA ajustables au laser est montrée a la figure 2.1. La
surface d’un convertisseur est de 0.47 mm?. Certains articles décrivant des CNA de 14
bits rapportent des surfaces inférieures (Cong and Geiger, 2003; Hyde et al., 2002), mais
le fonctionnement de ces circuits repose sur une part signicative de circuits externes.
Pour cette raison, il est fort probable que le convertisseur présenté ici soit le plus petit

jamais fabriqué.

FiG. 2.1 Puce contenant deux CNA de 14 bits ajustables au laser

Trois rondes de fabrication ont été nécessaires avant d’obtenir un circuit intégré fonc-
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tionnel et performant :

— La premiére version contenait une erreur importante dans le dessin des masques. La
vérification entre le modele de simulation (netlist) et le dessin des masques avait été
réalisée avec un outil en cours de développement qui n’avait pas décelé I’erreur.

— La deuxiéme version était entierement fonctionnelle, mais la précision du convertis-
seur était limitée par certaines résistances parasites. Dans ces conditions, 1’ajustement
laser n’avait plus de valeur. Ce probléme a néanmoins permis d’approfondir I’analyse
et la modélisation des CNA R2R. Les résultats de cette analyse sont présentés au cha-
pitre 4 et I’effet des résistances parasites sur la précision finale du CNA vy est simulé
avec de nouveaux modeles.

— La troisiéme version du circuit a permis d’effectuer I’ajustement laser et d’obtenir les
performances visées. Les détails du circuit, de sa conception, de son ajustement laser,

et de ses performances, sont rapportés dans 1’article de ce chapitre.

2.4 Montage de test

Tester un circuit de haute précision est une tache qui demande une conception minu-
tieuse du banc d’essais. Aucun composant de ’environnement de test ne doit masquer
ou modifier la performance du circuit testé. Dans le cas des convertisseurs, une attention
particuliere doit étre portée sur les masses et les alimentations du circuit. La figure 2.2

montre les plots de la puce du CNA.

Un CNA se situant nécessairement a la frontiére du numérique et de I’analogique, des
signaux numériques y cotoient inévitablement les signaux analogiques. Les blocs numé-
riques, lieux de commutations fréquentes et de grandes amplitudes, forment des sources
de bruit qui sont autant d’agresseurs pour I’information analogique dont la précision est
importante. Pour cette raison, dans le circuit intégré (CI), ces différents circuits sont pla-

cés dans des puits séparés et des anneaux de garde entourent les agresseurs et les agres-
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FiG. 2.2 Entrées et sorties du CNA.

sés pour limiter les échanges de charges et réduire les perturbations. Les alimentations

et masses analogiques et numériques du CI sont donc séparées.

Le circuit posséde quatorze entrées numériques qui permettent de définir le mot a conver-
tir. Ces entrées, paralléles, sont synchronisées et appliquées au CNA chaque fois que le
signal d’horloge (CLK) prend une valeur haute. Le registre d’entrée, sensible aux ni-

veaux, peut étre gardé transparent en forgant CLK toujours haut.

Mises a part les bornes d’alimentation analogiques (AVDD et AGND), la référence de
tension (VREF) est la seule entrée analogique. Cette entrée peut étre utilisée indiffé-
remment comme une entrée de tension ou de courant. Le CNA possede trois sorties
analogiques : deux pour une utilisation en mode courant (IOUT et IOUTB) et une pour
une utilisation en mode tension (VOUT). Une sortie en tension demande 1’utilisation

d’un amplificateur opérationnel (ampli-op) externe.

Les tests de linéarité des CNA R2R haute résolution, se basent généralement sur des
mesures de courants de sortie. On mesure ainsi la performance du CNA uniquement et
non celle de la combinaison CNA/ampli-op. A 14 bits de précision, lorsqu’un courant

est mesuré en sortie, il faut absolument appliquer une référence de courant en entrée.
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De cette fagon, les variations de résistances, principalement causées par les fluctuations
de température, n’affectent pas la linéarité. Si une référence de tension est appliquée en
entrée, une mesure de tension de sortie doit étre effectuée pour éviter cette distorsion de
température. Dans ce cas, il faut étre conscient que la tension de décalage de I’ampli-op

peut réduire la précision de conversion.

La figure 2.3 montre le banc d’essais utilisé pour tester la linéarité des CNA :

— Un unité de source et de mesure (SMU) force un courant dans ’entrée de référence
(VREF).

— Deux SMU forcent des potentiels égaux et nuls en sorties (OUTC, OUTCB). En méme
temps, ils mesurent les courants analogiques qui sont les résultats de la conversion. Si
le courant complémentaire (OUTCB) n’a pas besoin d’étre mesuré, OUTCB peut étre
directement connecté a la masse.

— Les alimentations analogiques (AVDD) et numériques (VDD) sont fixées a 3.3V.

— Les entrées numériques de bits (B1-B14) et d’horloge (CLK) sont générées par une
carte numérique installée dans un ordinateur. Cet ordinateur exécute le programme de
test : il applique toutes les valeurs binaires au CNA et récupere toutes les valeurs de
courants mesurés par les SMU.

— Les masses des instruments de test ainsi que celles du CNA (AGND, VSS) sont reliées

ensemble.

2.5 Notes et résultats de tests

Toutes les notes de tests importantes ainsi que les résultats obtenus lors des différents

essais se retrouvent en annexes I1 et I11.
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CHAPITRE 3

UNE COMPENSATION AMELIOREE POUR LES INTERRUPTEURS DES
CNA R2R INVERSES

3.1 Résumé

La majorité des applications électroniques récentes traitent I’information dans le do-
maine numérique et utilisent des convertisseurs de données comme interfaces avec les
entrées et sorties analogiques. Dans ce contexte, les convertisseurs numérique a analo-

gique (CNA) sont devenus des blocs cruciaux.

Les CNA a architecture parallele sont les mieux adaptés pour les applications qui de-
mandent des conversions rapides. Néanmoins, le mésappariement des composants pose
une limite sur leur résolution. Pour atteindre une précision élevée, 1’ajustement laser
post-fabrication ou I’ajout de circuits de calibration sont des solutions communément
employées. Les qualités dynamiques du convertisseur, quant a elles, sont étroitement
liées a la conception des interrupteurs. Quand la vitesse de conversion augmente, les
distorsions de commutation prennent peu a peu le dessus sur les dispersions des valeurs
de composants et réduisent la précision du convertisseur. Pour cette raison, beaucoup
d’efforts se concentrent sur la conception d’aiguilleurs de courant dont la commutation

est propre. Le rapport signal sur bruit de la sortie du CNA est ainsi optimisé pour une

large bande de fréquences.

Dans cet article, nous présentons une nouvelle méthode de conception des interrupteurs
pour les CNA a échelle R2R inversée. La technique traditionnelle amene a 1’utilisation

d’énormes interrupteurs dédiés a I’aiguillage des importants courants associés aux bits
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les plus significatifs. La méthode présentée permet d’utiliser des interrupteurs de faibles
tailles et identiques pour tous les bits. L’analyse des résultats de mesures d’'un CNA de
12 bits fabriqué dans un procédé de 0.18 um montre que cette technique permet de sauver
une surface importante, de simplifier la synchronisation des interrupteurs et de réduire

le temps de commutation sans affecter les performances statiques du convertisseur.

3.2 Article

La version finale de I’article, telle que publiée dans la revue Transactions on Circuits

And Systems 1 (TCASI) se trouve en annexe IV (Marche and Savaria, 2008).

3.3 Puce

La puce finale contenant un CNA 12 bits est montrée a la figure 3.1.

F1G. 3.1 Puce contenant un CNA de 12 bits avec interrupteurs compensés.

Deux rondes de fabrication ont été nécessaires pour obtenir un circuit fonctionnel et
performant :
— La premicre version contenait une erreur importante dans le dessin des masques. La

vérification entre le modele de simulation (netlist) et le dessin des masques avait été
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réalisée avec un outil en cours de développement qui n’avait pas décelé I’erreur.

— La deuxiéme version est entiérement fonctionnelle et montre de bonnes performances.

3.4 Montage de test

La figure 3.2 montre les plots de la puce du CNA.

Fi16. 3.2 Entrées et sorties du CNA.

L’entrée VREF peut servir a fournir une tension ou un courant de référence. Les sorties
OUTC et OUTCB sont les deux sorties analogiques. La sortie OUTV peut étre utilisée
pour obtenir une sortie en tension avec un ampli-op externe. La somme des courants sor-
tant par ces deux entrées est toujours égale au courant fourni par la référence. Les entrées
numériques Bl a B16 permettent de soumettre le mot binaire de 12 bits a convertir : les
bits Bl a B9 sont des bits binaires tandis que les 7 autres bits (B10 a B16) sont des bits
thermometres qui représentent 3 bits binaires supplémentaires. La masse est fixée avec
VSS tandis que V165 et V33 fournissent respectivement I’alimentation de 1.65V et 3.3V
du circuit. Le courant de polarisation des interrupteurs de compensation est tiré par la

borne IPOL.

Le circuit a été congu pour des signaux de contréle numérique d’amplitude 1.65V. Etant
donnée que la carte d’entrée numérique de 1’ordinateur fournit typiquement des signaux
de 5V, des modificateurs de tension (level shifters) sont placés sur le montage de test. La

figure 3.3 montre la plaque de test utilisée avec les modificateurs de tension en place.
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Fic. 3.3 Plaque de test avec modification des niveaux de tension numérique.
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F16. 3.4 Banc d’essais du CNA 12 bits.

La figure 3.4 montre le banc d’essais utilisé pour tester le CNA.

3.5 Notes et résultats de tests

Toutes les notes de tests importantes ainsi que les résultats obtenus lors des différents

essals se retrouvent en annexe V.
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CHAPITRE 4

MODELISATION DES CNA R2R

4.1 Résumé

Alors que les échelles R2R sont couramment utilisées dans les circuits de conversion
numérique a analogique, il y a toujours peu de travaux publiés sur les circuits équiva-
lents pour ces réseaux de résistances. Dans cet article, les expressions mathématiques
des impédances d’entrée et de sortie des échelles R2R sont déterminées pour les conver-
tisseurs en mode tension et courant. De plus, étant donné que beaucoup de CNA utilisent
la segmentation pour atteindre de plus hautes résolutions, ces expressions sont étendues
a différentes options de segmentation. A ’aide de ces expressions, un modéle existant de
convertisseur R2R mode courant est étendu aux convertisseurs segmentés et un nouveau
circuit équivalent est propos€ pour le fonctionnement en mode tension. Ceci permet de

modéliser tous les convertisseurs R2R les plus courants.

4.2 Article

La version finale de I’article, tel que soumise a la revue Transactions on Circuits And

Systems 1 (TCASI) se trouve en annexe V1.
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4.3 Puces

Les puces des différentes rondes de fabrication du CNA ajustable au laser présenté au
chapitre 2 ont été utilisées pour valider I’analyse mathématique. L’évolution des per-
formances des différentes versions de ces puces a été principalement réalisée grice a
la réduction de résistances parasites critiques : celles des bus de sorties analogiques.
Les mesures effectuées sur ces puces sont particulierement intéressantes pour valider les
modeles développés car ceux-ci sont trés performants pour simuler ’'impact de telles
résistances parasites. Il est ainsi frappant de voir la précision avec laquelle ces modéles
mathématiques simples auraient pu prévoir les limites de performances qui ont été ob-
servées sur les prototypes testés ! Ces résultats de validation sont détaillés en derniére

partie de I’article (Annexe VI).

4.4 Détails des développements mathématiques

Par mesure de clart€ et de concision, de nombreuses étapes des développements mathé-
matiques sont omises dans la version finale de I’article. Les développements complets

de toutes les équations se retrouvent en annexe VII.
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CONCLUSION

Ce travail de recherche étudie en détail différents aspects des CNA R2R pour tenter d’en

optimiser les qualités de vitesse, de précision, de surface et de consommation.

Dans un premier volet, des CNA incluant des résistances de diffusion modifiables par
laser ont été ajustés pour atteindre une résolution de 14 bits : leurs INL et DNL sont ré-
duits a des valeurs inférieures & 0.18 LSB et 0.7 LSB respectivement. Ces performances
sont extrémement stables : aucune dérive significative n’a pu étre observée quand la
température ou la tension de référence sont modifiées. Le cout en surface de 1’ajout des
structures de diffusion est trés faible (4.4%) et largement inférieur aux solutions de ca-
libration expérimentales et commerciales jusqu’ici utilisées. De plus, et contrairement
aux autres opérations laser connues, la technique présentée s’applique a une technologie
standard et ne nécessite donc aucune étape de fabrication particuliere. Fabriqué dans une
technologie CMOS de 0.25um et utilisant une surface de 0.47um?, ce convertisseur est,
a notre connaissance, le plus petit CNA de 14 bits publié a ce jour. Ce circuit de taille
réduite et de grande précision est la premiere contribution de cette these. Il est a noter
que certains articles rapportent des surfaces inférieures, mais la précision des circuits

décrits repose sur I’utilisation d’une part significative de composants externes.

Dans un second volet, une nouvelle méthode de placement, de compensation et de di-
mensionnement des interrupteurs a été présentée. Cette méthode, permet d’aiguiller les
courants du réseau R2R a I’aide de tres petits interrupteurs, tous de méme taille. C’est
I’introduction d’une compensation originale qui permet cette optimisation sans aucune
dégradation de la linéarité. Les temps de commutation et de stabilisation sont ainsi gran-
dement réduits et les circuits de synchronisation habituellement indispensables a la com-
mande des interrupteurs de diverses tailles peuvent étre éliminés. Les circuits ainsi com-

pensés présentent alors plusieurs améliorations puisque 1’on peut réduire leur surface,
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leur consommation et leur temps de réponse. Un prototype de CNA de 12 bits a ainsi
été congu, fabriqué et testé pour démontrer 1’efficacité de la méthode. Le convertisseur
présente une excellente linéarité et est peu sensible aux variations de température. Les
simulations montrent également qu’un important gain est réalisé au niveau des perfor-
mances dynamiques du circuit. De plus, il est possible d’utiliser les nouveaux éléments
de compensation pour calibrer le convertisseur et améliorer une linéarité limitée par le
mésappariement. Cette nouvelle méthode de compensation est la seconde contribution

importante de cette recherche.

Dans la demiére partie de cette these, une analyse mathématique des impédances d’en-
trée et de sortie a permis de proposer des circuits simples qui modélisent précisément les
réseaux R2R. Cette analyse couvre toutes les configurations les plus couramment utili-
sées pour la conversion de données : les modes tension et courant, segmentés ou non.
Pour les systémes complexes, les simulations complétes ne sont souvent pas raisonna-
blement envisageables. Dans ces cas, il est alors nécessaire de recourir a des modéles
comportementaux tels que ceux proposés, qui décrivent mathématiquement et avec pré-
cision les interactions entre les différents blocs. Le seul modele jusqu’alors disponible,
était celui du CNA R2R non segmenté utilisé en mode courant. L’analyse mathématique
présentée comble ce vide : un nouveau modele est proposé pour les CNA R2R utilisés
en mode tension, et tous les modeles sont également étendus aux architectures segmen-
tées. La simplicité de ces modeles met en €vidence certains parametres critiques et peu
connus, que le concepteur de CNA R2R doit considérer. Pour valider cette analyse, les
circuits de différents prototypes de CNA ont été simulés avec les nouveaux modeles. Ces
simulations mettent en évidence et expliquent les performances limitées de certains de
ces circuits. L’analyse mathématique des différents réseaux R2R, le développement de
nouveaux modeles pour ces convertisseurs, et 1’étude de leurs impacts sur la conception

de CNA est la troisiéme contribution de cette thése.

Les travaux présentés couvrent et optimisent une grande partie des aspects et problémes
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que peut rencontrer un concepteur de circuits analogiques qui tente de créer un CNA de
haute performance basé sur un réseau R2R. Chacune des contributions décrites ouvre
la porte & de nombreuses explorations qui pourraient mettre a profit et compléter les
résultats obtenus. Certaines de ces avenues ont déja été explorées : le CNA de 14 bits
ajustable au laser a ainsi donné naissance a une famille entiere de convertisseurs R2R
allant chercher jusqu’a 16 bits de résolution. D’autres avenues restent ouvertes et il est
évident que les travaux pourraient continuer dans la méme veine. Un circuit tirant profit
de la nouvelle compensation et permettant des mesures de gains de performances dy-
namiques compléterait adéquatement 1’étude de cette contribution. L’ajout d’éléments
d’ajustement laser a un tel circuit pourrait permettre de combiner les améliorations de
performances statiques et dynamiques pour créer un convertisseur R2R entiérement op-
timis€. Pour le domaine des outils de conception automatisée, I’analyse mathématique
des réseaux R2R donne une excellente base pour tenter de développer un générateur au-
tomatique de cellules analogiques de conversion de données. En utilisant les mode¢les
proposés et en considérant certaines contraintes tels que le mésappariement probable, la
surface limite, le courant acceptable, la précision ciblée, il est tout a fait envisageable de
créer un logiciel qui pourrait concevoir de fagon systématique des convertisseurs R2R
optimisés. Néanmoins, ces travaux dépassent le cadre de la thése ici présentée et feront

peut étre 1’objet de projets futurs.
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Laser Fine-Tuneable Deep Sub-Micron CMOS 14
bit DAC

David Marche, Yvon Savaria and Yves Gagnon

Abstract— The ever shrinking CMOS technology favors digital
circuitry but imposes a challenge to the analog designer faced
with limitations such as process gradients and random device
variations. However, the trend to greater integration and systems-
on-chips (SoCs), requires that digital and analog blocks be
merged into single chips. High resolution DACs are especially
sensitive to the final matching of components and their nominal
accuracy is typically enhanced with additional calibration cir-
cuitry or laser trimming. Additional calibration circuits increase
cost significantly and mainstream laser trimming technique is
applied on thin film resistive layers that are not available with
most standard fabrication processes used for SoC.

In this paper, we present a high-resolution DAC taking
advantage of a new laser trimming technique which is compatible
with standard CMOS processes, and that can be integrated in
SoCs. While initial mismatch prevents reaching the targeted 14
bit resolution, the included tuning elements offer the necessary
calibration to exceed the matching requirements and obtain the
desired DAC linearity. The architecture of the DAC itself is a
classic current-mode segmented resistor ladder: an inverted R-2R
ladder generating the binary weighted LSB currents is combined
with unary current sources for the thermometer encoded MSBs.
The entire structure is precisely calibrated to obtain the final
desired linearity. The effectiveness of the trimming technology
and its application to high-accuracy DACs is demonstrated.

I. INTRODUCTION

Up until recently, the cost and performance of digital
systems have been dominant forces driving the evolution of
CMOS technology [1]. Speed, power consumption and area
of digital circuitry are constantly and successfully enhanced
by process dimension and supply scaling down. However,
many cost effective systems are actually mixed signals applica-
tion specific standard products (ASSPs) and systems-on-chips
(SoCs) taking advantage of powerful digital signal processing
(DSP) and relying to some extent on analog building blocks
such as voltage reference, power-on-reset (POR), filters and
data-converters. In these ASSPs and SoCs, while digital de-
signers are taking advantage of CMOS evolution, their analog
peers are increasingly challenged to upgrade the performance
level while migrating to newer sub-micron CMOS process
generations [2].
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Digital-to-analog converters (DACs) are one of the essential
class of analog blocks facing high performance demand and
DAC:s are so closely tied to digital circuitry that they are likely
to be included in an ASSP or a SoC.

Among the many existing DAC architectures, the high-speed
market segment 1s widely dominated by current-steering flash
topologies:

o Current source DACs are unrivaled for very high-speed
conversions up to the GigaHertz range. With high AC per-
formances they are a natural choice for communication
applications (GSM, xDSL, HDTV).

o Inverted R2R ladders offer high precision in the Mega-
hertz range. With high trimmed DC performances, they
are favored for high absolute accuracy applications (sen-
sors, instrumentation, digital waveform generation).

These DACs generate ratioed reference currents which are
added to the output according to the digital input word.
Speed is enhanced by steering any unused current source to
a complementary output thus avoiding any shut-down and
power-up delays in current sources.

Flash DACs resolution is mainly limited by the level of
matching reached between all reference current sources and
many different solutions have been explored to cancel mis-
match errors caused by gradient and random variations: careful
layout [3], [4] and other special techniques such as improved
switching schemes [5] and dynamic element matching (DEM)
[6] can reduce the mismatch effects to a certain extent, How-
ever, over 10-12 bits of resolution the matching requirement
1s such that some sort of calibration must be used to obtain
the desired full accuracy.

Post processing calibration techniques such as heavily doped
polysilicon resistors trimming [7], metal link cutting [8],
Zener zapping [9], floating-gate devices [10], threshold voltage
adjustment [11], and thin/thick film laser ablation [12]-[14],
can be used to enhance DAC differential and integral linearity
(DNL and INL). This can also be achieved with dedicated
digital or analog calibration circuitry working in background
or at power-up [15]-[18]. All explored techniques come at
additional costs of increased area, access point, or extra
manufacturing layers in the case of film trimming.

In this paper a high-resolution R2R DAC calibrated with a
novel laser trimming technique [19] is presented. The DAC is
based on laser-diffused resistors which require no additional
process steps, is fully compatible with standard CMOS pro-
cesses and allows for accurate laser trimming of the circuit.
Moreover, the DAC can equally be used in an ASSP, as a stand
alone chip, or as a precision analog intellectual property (IP)
block for SoCs.
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Fig. 1. DAC architecture

A description of the circuit architecture is given in sec-
tion II. An overview of matching challenges along with our
laser-diffused resistor solution follows in section III. Chip
implementation is described in section IV with the associated
test and calibration procedures detailed in section V. Finally,
experimental results are shown and discussed in sections VI
and VII, respectively.

1I. ARCHITECTURE

Figure 1 shows the current-mode DAC architecture. The
core of the DAC is a current-mode resistor ladder structure
generating a set of reference currents from a single voltage
reference input. It is entirely based on resistance ratios and a
single component value (R) favoring the essential matching
needed for the DAC linearity performances. The ladder is
segmented to produce 7 equal MSB currents and 11 binary
weighted LSB currents.

The LSB section is a classic inverted R-2R ladder [20],
[21]. This current divider network is based on a minimal set
of identical components, but requires a matching level closely
related to the number of cascaded division stages. For the DNL
to be less than 1 LSB, the resistor matching requirement for
n stages is given by the following equation ( [22]):

AR 1
R T on1 M)

The 3 MSBs are thermo-encoded over 7 bits. The cor-
responding 7 equal currents are generated with an unary
weighted resistance network. This MSB network extends the
DAC resolution, but does not change the matching require-
ment, which is only dictated by the number of binary encoded
bits. Indeed, MSB matching must at least be equal to the
LSB network matching, regardless of the number of thermo-
encoded bits. It is well known that segmentation of DACs
reduces matching requirements, achieves better linearity, en-
sures monotonicity and reduces ghtch energy of MSBs major
transitions. From a trimming point of view, thermo-encoding
also allows independent calibration of all MSBs: changing
a thermo-bit weight has no effect on the current division
occurring in the rest of the resistor ladder. The drawback of
this segmentation is the relatively important area dedicated to
the MSBs and the additional thermo-encoder circuit.
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Fig. 2. - Voltagc output confi guration

Reference currents are steered to one output (OUTT) or the
other (OUTI) by means of single-pole-double-throw (SPDT)
switches controlled by bit values. Hence, reference currents
flowing through the resistor network are only temporarily
altered during switching. This current-steering property limits
the transient voltage swing across the resistors, which in
turns allows for increased operating speed. The output current
Iour or voltage Voyr is the analog converted value that
corresponds to the digital input word [BoB;i---Biy] and is
given by the following expression:

_ Vrer - —k
Ioyr = R/ ;Bk*2 03]
R
Vour = —VREF%ZB]C x 2~k
k=1
14
= -Vaer ) Bipx27* A3)
k=1

Voltage output of equation (3) is obtained using the internal
feedback resistor Rf and an external opamp as shown in
figure 2. The feedback resistor is carefully matched with
the others to optimally track the resistor ladder over a wide
temperature range. This feedback resistor is the only resistor
subject to voltage variation and associated non-linear effects
(Ve). Equations (2) and (3) also show the multiplying property
of the DAC. Hence, the DAC structure allows for digital
gain adjustment (or digital attenuation) of the input reference
voltage.

Current switches have effects on both the dynamic and static
properties [23], [24]. Ron of these switches are compensated
in the resistor network as well as in the feedback loop as it
impacts on the current division accuracy [25]. A typical com-
pensation technique consisting of halving the switch’s Ron at
every cascaded division stage was used. Also included in the
DAC is an adapted buffer that synchronizes the operation of all
SPDT switches. Non-overlapping control signals [26], [27] are
outputted from this buffer and drive the gates of the switches.
This driving avoids complete off-mode, preventing current
swing in the resistor network and also reducing feedthrough
[28]. Although no outstanding dynamic performances opti-
mization was intended, these simple precautions did reduce
glitch energy, and improve settling time and dynamic ranges
of the DAC. Note that the accuracies of the external voltage
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reference and optional op-amp must match the accuracy of the
DAC itself to take advantage of its full performance.

11I. LASER-DIFFUSED RESISTORS

Resistance values are subject to variations inherent to all
manufacturing processes and to several environmental con-
ditions [3]. Process variations affect resistors according to
process gradients, border effects and local random variations.
Some of the phenomena causing these variations include fluc-
tuation in film thickness, doping concentration and geometric
accuracy. Packaging adds stress gradients affecting different
parameters including resistivity. During circuit operation, tem-
perature gradients, self-heating and aging inflict added varia-
tions in components values. To minimize the effects of these
variations, robust designs rely on matched components instead
of absolute values. Still, the level of mismatch remaining is
unacceptable for some high-performance applications. Flash
DAC is such an application strongly dependent on the level
of matching reached between a large number of devices.
Over 12 bit accuracy, the matching level required typically
exceeds todays capabilities when designing with standard
CMOS processes.

Post-processing cancellation of the mismatch effects is the
most straightforward approach for pushing DAC’s perfor-
mances beyond their intrinsic limits. For this task, laser-
trimming has already been widely used on thin and thick-
film resistors found in data converter circuits. Unfortunately,
this technique requires expensive extra processing steps. Fur-
thermore, the required additional layer prevents the trimmable
circuits from being used as analog IPs to be integrated in SoCs.

The DAC presented here stands apart from existing prod-
ucts, as it features standard CMOS resistors that are adjustable
with a new laser-trimming technology [19]. This technology
is compatible with most existing processes (CMOS, bipolar,
SiGe). Resistors can be manufactured without any extra layer
or process step and calibration can be done at the wafer level
or after packaging when dies to be trimmed are first mounted
in open-cavity packages. It finally allows for a single final fine
tuning of resistors which may be part of larger SoCs.

The trimming technology, was first used on MOSFET
without gates in conventional CMOS processes as illustrated

in figure 3(a). Two highly doped regions separated by a gap
are formed in a well, resulting in two p-n junctions facing
each others. Before trimming the device is an open circuit.
Focusing a laser beam on the gap region allows melting
the silicon, causing dopant diffusion from the highly-doped
regions into the gap. This new distribution of dopants creates
an electrical link between the two highly-doped regions (figure
3(b)). Tight control of process parameters allows very accurate
tuning of the device’s resistivity. This same technology can
be extended to many different integrated structures to fit the
targeted application [29], [30].

The value of a trimming solution is twofold: performance
and cost. The results reported in the following sections are
mainly related to the performance aspect enabled by the laser-
diffused resistors, but it is worth positioning the technology
from an economic perspective. The cost associated to trimming
must take into account many factors such as laser equipment,
clean room, probing time, trimming time, trimming area over-
head to list only a few. Nowadays, high resolution trimming
is mainly done on thin-film-based circuits, as it seems to be
the best cost/performance option available for the precision
market segment. Film layers are designed for improved resistor
behaviour and feature low temperature and voltage coefficients
(TC and VC). However, there is a large cost associated with the
deposition of each additional layer in a clean environment. In
contrast, laser-diffused resistors are designed within standard
diffusion layers fitting the common design flow. Laser-diffused
resistors will also scale with process, are typically smaller
and easier to match than equivalent film resistors, and their
trimming is a clean operation compared to the classic destruc-
tive laser film evaporation. Together these considerations make
diffused-resistor a cost effective trimming solution.

Packaging is an important aspect to consider and is also
closely tied with trimming costs. Trimming is usually done at
the wafer level but can require expensive packaging techniques
such as low-stress die attach, conformal coating and low-
stress molding compound to limit subsequent packaging drifts.
In this work, trimming was done after packaging the die
samples in open cavity packages. This obviously leads to more
complex handling at the trimming step, but it allows a standard
packaging solution and fits our testing and trimming needs
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considering the limited number of prototype samples we had to
process as part of this experimental work. An alternate solution
consists of trimming dies attached to lead-frames, before
encapsulation. This compromise allows trimming-away some
package related stress and, if necessary, the fore mentioned
low-stress encapsulation techniques can also be used after
trimming. Further work is required to investigate all those
possibilities.

IV. TRIMMING SOLUTION

In our DAC, each resistor is composed of two parts (c.f.
figure 4):

1) A polysilicon core (Rcorp) implements 95% of the
resistance. This core offers high resistivity combined
with low second order distortion effects (voltage and
temperature modulation). This ‘is especially important
for the feedback resistor which is subject to varying
voltage according to the input code and where voltage
modulation has direct impact on the DAC voltage output
linearity.

2) A trim structure (Rrgra) is added in series to the
core of each resistance. The trimming structure used
is a U-Shaped resistor as shown in figure 3(c) where
a serpentine segment of diffusion-resistor is laid out,
leaving a stretched gap. Initial value of the structure is
set by the U-shaped resistor dimensions. If necessary,
trimming occurs in the gap region to crecate a diffused
link and reach the desired resistivity. Figure 5 shows a
basic electrical model of a trimmed structure with its
laser-diffused link (Rp). Laser focus, spot size, pulse
duration and count, power, and positioning accuracy are
the main challenges faced for obtaining stable and re-
peatable trimming results and specific resistance values.
When all these parameters are well controlled, trimming
is reduced to a simple two dimensional problem where
the final trim structure resistance is a function of the
link position along the gap and the resistance value of
the link (I2r).
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Fig. 6. Layout of the DAC corc

Note that keeping the diffusion portion of the composite resis-
tors small ensures that the temperature and voltage tracking of
all trimmed and untrimmed composite resistors will be mostly
dictated by their polysilicon core. This is preferable because
polysilicon resistors have lower TC and VC. For better initial
matching, this same structure is used for all resistors, even
though many resistors will never need trimming. Care is also
taken to ensure that all diffusion resistor diodes are reverse-
biased, limiting leakage current to the pico-Amp range. Since
our LSB current is in the micro-Amp range, the DAC linearity
1s not significantly affected by resistor leakage.

The U-Shaped resistor dimensions are set according to our
calibration needs:

» Calibration accuracy is given by the targeted resistor
matching level which we set to 0.1 LSB. Although 0.1
LSB of a 14 bit encoded value is 6 ppm, the segmen-
tation used in our resistor ladder relaxes the matching
requirement to 48 ppm (c.f. equation 1).

» Calibration range is given by the forecasted worst case
initia]l mismatch level. With sufficient layout efforts, one
can usually expect a resistor relative mismatch level
limited to 0.1%.

Based on these numbers, the final trim structures of our DAC
had to allow trimming MSB resistors with at least 48ppm
accuracy over a range greater than 0.1%. In reality however,
a security factor was used to ensure trimming capability was
sufficient for worst case samples.

V. IMPLEMENTATION

The cell layout image shown in figure 6 was implemented as
part of a test chip layout targeting the 0.25um TSMC CMOS
process. Figure 7 shows a picture of the final chip with the
circuit blocks roughly delimited.

The total core area of this DAC is 0.47mm? divided as
follows:

e 23% for logic circuitry including thermo-decoder, reg-
isters and buffers. Note that accurate DC characteristics
were targeted with this prototype and buffers were not
individually sized according to their associated switch
capacitive loads. Better buffer sizing would not only
enhance dynamic performance but also result in reduced
logic area.



Fig. 7. Image of the DAC chip.

e 17% for SPDT switches. Complementary switches are
closely matched together to offer the same on-resistance
wherever they steer their branch current (QUTI or
OUTI).

¢ 60% for resistors. Unit resistance value is around 49kf}
from which 5% (2.45k(2) is given by the trimmable
structure initial state. The remaining 95% (46.55k2) 1s
made of large classic polysilicon strips carefully matched
with common centroid techniques and edge dummies.
As laid out, the trimmable part accounts for 12% of the
total resistive area, while delivering only 5% of the total
resistance. This area overhead is the cost associated with
making this chip trimmable: 4.4% of the DAC area. In
other words, the same DAC without trimming capability
would be 4.4% smaller.

VI1. TEST AND CALIBRATION PROCEDURE

The proposed calibration procedure exploits the notion of
major carrier transitions. The major carrier transitions x is
usually defined as the 1 LSB digital input addition which
results into the activation of bit z only while deactivating all its
less significant bits. Note that the MSB major carrier transition
(b011...1 to b100...0) occurring at midscale and generally
known as the major-carry transition is usually documented
in DAC product datasheets as it is typically responsible for
the largest glitch in binary weighted converters. Major carrier
testing is a popular selected-code test method in production
frameworks as it allows rapid modeling of a DAC with its
bit weight obtained from a reduced set of measurements [31],
[32]. However, this method is only valid if superposition errors
are low, since the analog output of all untested codes are
extrapolated as a linear combination of bit weight values. Here,
we have opted for the more accurate all-code testing method
as time was less important than accuracy in the framework of
this research.

In a perfect DAC, any two consecutive digital input codes
always create 1 LSB progression at the output, which translates
into a constant 0 DNL error over the entire input range. In
reality however, bit weights are not perfectly balanced and
DNL errors show up. In this case, major carrier transitions
DNL errors give good measures of bit weight (im)balance with
a reduced set of measurements. Note that thermo-encoded bits
are special cases and we define their major carrier transitions
as the transition resulting from a 1 LSB digital input addition
which activates one additional thermo-bit while deactivating
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TABLE I
14 BIT TRIMMABLE DAC SUMMARY OF PERFORMANCES

Process TSMC 0.25 um CMOS
Active Arca 0.47 mm?

Supply Voltage 33V

Resolution 14 bits

Initial INL 2 LSB

Initial DNL 0.5 LSB

Calibrated INL 0.7 LSB

Calibrated DNL 0.1 LSB

Settling time 1 us

Static power diss. 1.7 mW @ Vger = 3.3V

all binary-encoded bits. Trimming all major carrier transition
to 1 £0.1 LSB was used to calibrate the DAC. Since trimming
one DAC stage affects the weight of all more significant bit
stages, calibration is done bottom-up, starting from the LSB
and finishing with the MSB [21]. This simple straightforward
trimming procedure can be summarized as follows:

1) First the offset (Ipo...0) and the full-scale (I31...1) outputs
are measured. This gives the LSB value.

2) One bit at a time, starting from the LSB, major carrier
transitions are measured and corrected if necessary: the
current carried by the trimmed bit is adjusted to exactly
1 LSB more than all previous bits contributions added
together.

Note that although the LSB value varies during the trimming
process, this vanation is generally so small that step 1 does
not have to be repeated between each trim.

VII. EXPERIMENTAL RESULTS

The laid out DAC was fabricated as a prototype chip and
several samples were tested and trimmed using the same
calibration procedure. Measured initial accuracy of the DACs
was always 12 bits, which shows a good untrimmed linearity.
All chips were successfully calibrated to reach their 14 bit
targeted resolution within £0.7 LSB INL and +0.2 LSB DNL.
Chip data summary is given in table I and typical results are
detailed below for a typical sample.

Table II shows major carry transition DNL errors before
and after calibration. All bits showing major carry transition
error of more than 0.1 LSB were trimmed (Bit 10 to 18 in
this case). Figures 8 and 9 show the linearity enhancements
obtained on the DAC. For this sample, INL has been reduced
from 1.92 LSB to 0.68 LSB , DNL has been reduced from
1.67 LSB to 0.18 LSB.

Figure 10 shows how trimming accuracy is affected by
voltage or temperature variations. Results shown here were
measured for a thermo-encoded bit which had to be trimmed
for an initial 0.77 LSB DNL error. Thermo bit resistor trim-
ming accuracy is a good measure of trimming robustness to
VC and TC effects for several reasons:

o Thermo bit DNL errors are the most sensitive to any kind
of mismatch.

e Thermo resistors are typically more trimmed than other
bits, which brings their diffusion resistor portion smaller
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TABLE 1l
MAIJOR CARRY TRANSITIONS TRIMMING RESULTS

Major carry  Encoding type  Initial DNL  Final DNL
# (LSB) (LSB)
1 Binary -0.04 -0.04
2 Binary 0.01 0.01
3 Binary -0.03 -0.03
4 Binary -0.01 -0.01
) Binary -0.02 -0.02
6 Binary -0.03 -0.03
7 Binary 0.01 0.01
8 Binary 0.03 0.03
9 Binary -0.05 -0.05
10 Binary -0.26 0.05
11 Binary -0.19 0.01
12 Thermo -0.92 -0.04
13 Thermo -0.54 -0.02
14 Thermo 1.67 -0.03
15 Thermo 0.49 -0.06
16 Thermo -0.66 -0.03
17 Thermo 0.20 -0.05
18 Thermo -0.62 0.03

than any other bits. This resistor structure difference can
cause VC and TC mismatch.

o When input voltage is modified, thermo resistors are the
most affected by VC effects because they are directly
connected to Vegr.

Figure 10(a) plots DNL error measurements of the calibrated
thermo-encoded bit for various reference voltage values. Cal-
ibration stays accurate over a wide input voltage range with
typical measured DNL drifts in the order of the hundredth
of LSB. Note that although designed in a 3.3V process, 5V
input can be used since the switch devices are only subject to a
fraction of this input voltage. This property is sometime used
to fabricate high-voltage DAC using low voltage processes.
Figure 10(b) plots the same DNL error measured at various
temperatures. Again, calibration tracks well over temperature
with measured DNL drifts within 0.05 LSB/100°C.

Although dynamic performance was not targeted by this
work, it is still important to verify that our resistor design
will not limit conversion speed. Sample measurements show
that our DAC has a typical full-scale swing settling time of
around lus and thus reaches the performance of equivalent
commercial R2R products such as AD5554 and LTC1591 (
[33], [34D.

VIII. Di1sScussSIoN

Many calibration techniques have been used to enhance
performances of analog circuits. Typical trade-offs faced with
these techniques involve area, power consumption, complex-
ity, fabrication steps and trimming operations. How much a
particular solution fits the design, increases the performance
and costs are the main concerns when integrating calibration
structures into a chip.

Our first functional concern with adding diffused resistor
trimming in our DAC was that the tuning structures could
lead to a high initial mismatch. Although this can be taken into
account when defining the calibration range needs, it would
result into increased area and additional trimming operations.
In our case, all tested chips showed 12 bit untrimmed linearity,
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Fig. 11.  Mcasured DNL for bit 10 at major transitions before and after
trimming. For rcadability, the curves in the graph link the mcasured DNL
crrors at 8 selected major transitions.

which can only be reached if our trimmable resistor ladder has
a mismatch level smaller than 0.05% (c.f. equation 1). This
good initial matching was obtained thanks to the composite
structure of the resistor combined with the very small size of
our trim structures: the resistor cores which account for most
of the resistivity are laid out following standard strict matching
rules, while the trim structures are placed close together in a
very small area.

Once fabricated and functional, the main calibration issue
is the final performance gain. In our case, it is obvious
that the targeted accuracy is reached since all samples were
trimmed to 14 bit level. However results were not completely
satisfactory, because they did not show that the same design
could be extended to higher resolution. Figure 9(b) shows the
remaining INL error after trimming. This figure shows the final
distortion in the DAC transfer curve that is due to parasitic
impedance of on-chip connections. S-shape INL and pinched
DNL plots visible in figure 9(b) and 8(b) are typical output
profiles of DACs subject to wire resistance distortion [32]. This
was also confirmed by simulation when including parasitic
elements extracted from the layout. Although acceptable at
14-bit accuracy level, these parasitics limit our final linearity
performances with unexpected bit interaction ( [38], [39]) and
prevent getting the full accuracy reachable with the trimming
technology. When going through the entire input code range
(0 to 16384), each thermo-encoded bit switches only once and
thus has a single associated DNL error which can be trimmed
out. On the other hand, each binary encoded bit produces
several transitions across the full input range. For an ideal
DAC, all transitions produced by a specific bit are affected
by the same DNL error, creating a typical repetitive DNL
and INL pattern. In our case, this pattern is modulated by
parasitic impedance of on-chip connections. Figure 11 shows
the initial DNL error values measured for the 8 transitions
associated with the 10*® bit along with the final trimmed
values. Trimming cannot completely remove the DNL error for
all transitions. However, calibration is used to shift the set of
DNL errors so as to minimize the DNL excursions. If perfectly
trimmed, the pinch point of our DAC DNL profile should
be exactly at midscale. Hence, the trimmed DNL of figure



TABLE 11

CALIBRATED 14 BIT DAC COMPARISON MATRIX
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Chip Type INL / DNL  Calibration  Process Area Calibration
(LSB) Type (um?)  (mm?) Area
Overbead
Our chip R2R 0.7/02 Diffused 0.25 0.47 4.4%
ladder resistor
ADSS54 [33] R2R 171 Thin-fi Im ? 2.5 > 30%
ladder resistor
Cong [35] Current 043 /034 Caldac 0.13 0.1 > 50%
sources
Tiilikainen Current 05/05 Caldac 0.18 1 50%
[36] sources
Bugcja [37] Current 035/ 0.25 Caldac 0.35 11.8 > 20%
sourccs
Hyde [10] Current  0.35/0.25 Floating 0.25 0.44 14%
sources gate

8(b) could be slightly further enhanced if all bit DNLs where
shifted so as to be perfectly symmetric around the midscale
point (code 8192). However, wire resistance would have to be
reduced if this design was extended to higher resolutions.

Trimming, contrary to active calibration circuitry, cannot
adapt to the conditions under which the chip is operated.
For this reason, it is important that the trimming accuracy
be stable over temperature and voltage variation. This was
verified (c.f. fig. 10) and our trimmed DAC resistors shows
good temperature and voltage tracking ensuring small linearity
drifts when operating conditions change. Reliability tests on
similar resistor structures have also demonstrated that aging
does not affect significantly matching of trimmed resistors
[30].

The final concern about our trimmable design is how it com-
pares to other available solutions. Data on some commercial
products and other published work reaching 14 bit resolution
are listed in table 111. Since the table includes R2R and current
source converters, the listed circuits obviously feature very
different AC performances: current source based circuits run at
higher speed and outperform resistor ladders in terms of signal
to noise ratios. However, all listed circuits have been designed
with a common goal of reaching higher DC performances with
the addition of calibration structures. Although it is difficult to
establish fair means for comparing all these different circuits,
our design shows similar linearity performance with drastically
lower calibration area overhead. To our knowledge, it is also
the smallest reported monolithic flash DAC featuring 14 bit
accuracy’.

I1X. CONCLUSION

A high-resolution DAC calibrated with a novel laser trim-
ming technique has been presented. The DAC includes laser-
diffused resistors to allow post-processing trimming of the DC

'Some reported designs have a smaller size (c.g. [10], [35]), but their accu-
racy is maintained with periodic or background calibration using signifi cant
additional off-chip circuitry.

performances: DNL down to +0.18 LSB and INL down to
+0.7 LSB. The final accuracy is very robust to temperature
as well as input reference voltage variations. Trimming would
allow reaching even higher accuracy, but our design is limited
by the impedance of on-chip parasitic connections. Calibration
structures are accountable for 4.4% of the total chip core area
(excluding pins). This area overhead is very small compared
to other available calibration solutions. Furthermore, the trim-
ming is implemented in a standard CMOS process without any
additional layer. Considering the offered accuracy, the low area
cost and the process compatibility, our laser-diffused trimmed
DAC is a very attractive solution for either IC or IP circuits.
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ANNEXE 11

NOTES DE TESTS POUR LE CNA DE 14 BITS AJUSTABLE AU LASER,
PARTIE I : PREMIER PROTOTYPE AVEC BUS DE SORTIES TROP
RESISTIFS

II.1 Introduction

Ce document contient les résultats de tests du premier prototype fonctionnel du CNA de

14 bits ajustable au laser. Progrés des prototypes :

— Le premier prototype avait une court-circuit au niveau du dessin des masques. Il n’était
pas fonctionnel.

— Le second prototype testé ici, est fonctionnel mais les résistances parasites des bus
de sorties sont trop importantes et dégradent la linéarité du circuit sans possibilité de

correction laser satisfaisante.

I1.2 Description des tests et résultats

I1.2.1 Description générale

Le montage suivant est utilisé pour la caractérisation et 1’ajustement laser :

— Une référence de tension ou de courant est appliquée a Vggp.

VDD et VDDA sont connectés ensemble a une autre source de tension de 3.3V,

VSS, AGND et toutes les masses sont connectées ensemble.

L’horloge (CLK) est gardée haute : les registres sont transparents.
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— Les codes d’entrée sont générés avec une carte PCI controllée avec un programme
Labview sous Windows.

— Les signaux digitaux de la carte PCI (5V) sont limités a 3.3V avant d’étre appliqués
au circuit.

— Le courant analogique de sortie est mésuré sur OUTC.

— Le courant complémentaire peut étre mesuré sur OUTC.

— QUTC et OUTC doivent étre connecté au méme potentiel pour une conversion exacte.

— QUTYV est fourni pour une conversion en tension avec un ampli-op externe.

— QUTYV est laissé flottant ou connecté a la masse pour une sortie en courant.

I1.2.2 Test3

— Référence de tension : Power supply. (Vrer)

— Mesure du courant de sortie : Keithley 2400 (2).

— Range : automatique.

— Résultat : fig. II.1.

— Notes : important glitch autour du code 6200 ( OUTC =~ 105uA ) di au change-
ment d’échelle (automatique) de ’appareil de mesure. La seconde mesure montre un

meilleur INL. D1 a la stabilisation de la température de la piéce ou du circuit ?



= Maximum INL {1sb)3 19,381159

-5 a i A 2 s i " A

0 20000 40000 6000 8000 10000- ~12000: 140007 16000. 18060
= Haximun DNL {1sb) 3 5,718098
3 . . - v .
5
4
3
2
1+ - . | . e
0 (RS e sy M
-1, : : g g
-2
-3
_;; L i i a2 i A A L
Q 2000 4000 €000 OO0, 10000 12000. 140007 16000 18000

Frc. I1.1 Test 3, INL et DNL.
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= Maximum INL ( 1sb)s 12,012909

. Yy

8000: 110000 . =12000- 14000 16000 18000

0 2000: 4000 BOOO

= Waxiwum DNL{1sk)s 5,534067

A " i A

Q 2000 4000 6000 BO0D: 10000 120007 140000  16000. 18000

FiG. I1.2 Test 4, INL et DNL.

II1.2.3 Test4

— Référence de tension : Power supply. (Vrgr)

— Mesure du courant de sortie : Keithley 2400 (2).

— Range : automatique.

— Résultats : fig. I11.2.

— Notes : Méme configuration que test 3, mais les mesures sont prises plus tard. Méme
glitch que le test 3 dii au changement d’échelle de mesure. Meilleur INL. Meilleure

stabilisation de la température de la piéce ou du circuit ?
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= Maximun INL. (15b)3 30,239474°
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Fic. I1.3 Test 8, INL et DNL.

I1.2.4 Test 8§

— Tension de référence : Power supply. (Vrer)

— Mesure du courant de sortie : Keithley 2400 (2).

— Range : Automatique.

— Boite d’isolation pour controler la température ambiante.
— Résultats : fig. I1.3.

~ Notes : glitch de changement d’échelle. Meilleur INL. Grace a la boite d’isolation ?
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Fic. 11.4 Test 10, INL et DNL.

11.2.5 Test 10

— Référence de tension : Power supply. (Vzer)

—~ Mesure du courant de sortie : Keithley 2400 (2).

— Range : 1mA (fixe).

— Boite d’isolation pour contrdler la température ambiante.

— Résultats : fig. 11.4.

— Notes : Méme configuration que le test 8, mais 1’échelle de mesure de courant est fixe
(1mA). Plus de glitch de changement d’échelle. INL est bien meilleur. /JREF semble

varier.
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Fic. IL.5 Test 11, INL et DNL.

11.2.6 Testll

— Référence de tension : Keithley 2400. (Vzgr)

— Mesure de courant de sortie : Keithley 2400 (2).

— Range : 1mA (fixe).

— Boite d’1solation pour contréler la température ambiante.

— Résultats : fig. I1.5 et fig.IL.6.

— Notes : méme configuration que le test 10 mais la référence de tension est plus précise
et le courant OUTC est également mesuré. Pas de glitch de changement d’échelle. La
sortie du premier code n’a pas €té correctement mesurée ? Courant total de la référence
de tension (fig.I1.6) change avec le code d’entrée ! Cette variation atteint 360nA (=~

20LSB)!



Iref = Outc. + Outchar tiiim

000027675 . . v y . . . .
ling 1
050002788
-0,00027885
LY

200002789
~0,00027895

03000279
000027905

Al

~0,0002791 : MJ/

=0, 00027315 — s s . i " i

¢ 20000 4000 BOOO.  (BOOQ: 10000° 12000 14000 16000: 18000

Fig. I1.6 Test 11, Courant total (OUTC + QUTCBAR).



84

= Haximum INL{1shY3 9,B45631 F1Z.m

e A

0 2000:  4000-  EO00’  BOOOT 100007 12000 440007 16000 18000

= Marcimum DHL- (1sb)s 6,985208°

T

*

)
k>

o e e e s = 2

F e e &

o o oo B o

i i

0 20000 4000 6000  BODO 10000 (12000 14000 18000 18000
Fic. I1.7 Test 12, INL et DNL.

11.2.7 Test12

— Référence de tension : Keithley 2400. (Vrer)

— Mesure du courant de sortie : Keithley 2400 (2).

— Range : ImA (fixe).

— Boite d’isolation pour contréler la température ambiante.

— Résultats : fig. 11.7.

— Notes : Méme configuration que le test 11 mais les mesures sont prises plus tard.

Méme résultats que le test 11.
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Fig. 11.8 Test 13, INL et DNL.

I1.2.8 Test13

Référence de courant : Keithley 2400. (Irgr = 0.27875mA)
Mesure du courant de sortie : Keithley 2400 (2).
Range : 1mA (fixe).

!

Boite d’isolation pour contrdler la température ambiante.

Résultats : fig. I1.8.

— Notes : Méme configuration que test 12, mais la référence est un courant au lieu d’une

tension. Meilleur INL.
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FiG. I1.9 Test 14, INL et DNL.

129 Setup 14

— Référence de courant : Keithley 2400. ([ggr = 0.27875mA)

— Mesure du courant de sortie : 2 SMUs Keithley 236 (bruns).

— Range : Auto.

~ Boite d’isolation pour contrdler la température ambiante.

— Résultats : fig. IL.9.

— Notes : Méme configuration que le test 13, mais les courants de sorties sont mesurés
avec 2 SMUs différents. Glitch di au changement d’échelle. La précision pour les

courants plus forts semble insuffisante. Les courbes de linéarité semblent similaires.
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Fic. 11.10 Test 15, INL et DNL.

1I1.2.10 Test 15

— Référence de courant : Keithley 2400. (/g = 0.27875mA)

— Mesure du courant de sortie : 2 SMUSs Keithley 236 (bruns).

— Range : ImA (fixe).

— Boite d’isolation pour contrdler la température ambiante.

— Résultats : fig. 11.10.

— Notes : Méme configuration que le test 14, mais 1’échelle des SMUs est fixe (1mA).
La précision (nombre de chiffres) est insuffisante (= %LS B). Les courbes de linéarité

sont semblables.
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Fic. I1.11 Test 17, INL et DNL.

11.2.11 Test 17

— Référence de courant : Keithley 2400. (Irgr = 0.27875mA)

— Mesure de courant de sortie : Keithley 2400 (2).

— Range : Controll€ par le programme de test.

~ Boite d’isolation pour contrller la température ambiante.

— Résultats : fig. I1.11.

— Notes : Méme configuration que le test 13, en utilisant différentes échelles de mesure.
Meilleur résultat d’INL. Le contréle manuel de 1’échelle donne de bien meilleurs ré-

sultats.
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Fic. 11.12 Test 18, INL et DNL.
11.2.12 Test 18

— Référence de courant : Keithley 2400. (Izrgr = 0.27875mA)
— Current output measure : Keithley 2400 (2).

— Range : Controllé par le programme de test.

— Boite d’isolation pour contrdler la température ambiante.
— Résultats : fig. 11.12.

— Notes : Méme configuration que le test 17, deuxieme mesure. Mémes résultats.
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11.2.13  Conclusions sur la configuration du montage de test

— Des résultats précis sont obtenus quand QUT'C et OUTC sont parfaitement connectés
a la masse. Il faut donc utiliser un SMU, appareil de mesure actif, pour forcer le
potentiel nul en méme temps que les mesures de courant sont réalisées.

—~ OUTC peut étre directement lié 4 la masse si son courant ne doit pas étre mesuré.
L’utilisation d’un SMU sur une seule sortie a peu d’effet sur la linéarité.

— L’appareil Keithley 2400 permet de mesurer avec une précision de nA méme a pleine
échelle (= 280uA).

— L’appareil Keithley 236 permet de mesurer de trés petits courants, mais manque de
chiffres pour donner un résultat précis lors des mesures de courants plus €1évés.

— Pour une meilleure précision, la déviation relative de courant d’un code au sutvant
doit étre mesurée au lieu de la valeur absolue du courant de sortie. Il s’agit finalement
de mesurer le DNL et de reconstruire I’INL en intégrant les valeurs de DNL : INLy =
>, DNL;.

— L’échelle de mesure doit étre ajustée manuellement et des recouvrements de mesures
doivent avoir lieu autour des points de changement d’échelle.

— La température 4 un effet important sur la valeur absolue du courant de sortie mais
modifie peu le DNL.

— En utilisant une référence de courant au lieu d’une référence de tension, les effets
de température deviennent beaucoup moins important. En effet, les changement de
résistivité ne sont plus ressentis sur le courant de sortie. .

— La température de la piece doit étre stable pour de meilleur résultats (c.f. fig. 11.13).
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FiG. 11.14 Symetrie du DNL.

1.3 Analyse des résultats de linéarité

I1.3.1

Observations générales

— I’INL est de +3 LSB quand une référence de courant est utilisée.

— L’INL est de +4 LSB quand une référence de tension est utilisée.

— Le DNL est 1 LSB peut importe le type de référence utilisée.
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— Le DNL est meilleur autour de % de la pleine échelle et se dégrade en allant vers les

codes extremes. La dégradation est symétrique. La figure 11.15 donne un exemple de

dégradation symétrique de DNL pour le bit 9.

— Le DNL des bits thermometres est pire mais facilement ajustable par laser.

— Une certaine répétition de forme de DNL peut s’observer entre chaque bit thermo-

metre : il s’agit de la contribution des bits binaires (R2R).

— La forme répétée est plus ou moins amplifiée selon le nombre de bits thermomeétres

actifs.

— Le DNL de la partie R2R est simétrique autour de % de la pleine échelle (c.f. fig. 11.14).
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FiG. 11.15 Erreurs de DNL pour les contributions du bit 9.
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I1.3.2 Analyse des erreurs de DNL

— Le DNL est tres bas pour les codes autour de la mi-échelle mais se dégrade pour les
codes extrémes.

— Ceci est-il dfi aux différences de tensions ou de résistances en OUTC et OUTC ?

— La dégradation du DNL aux codes extrémes est pire lorsque la résistance en OUTC
et OUTC augmente (c.f. fig. 11.16 et I1.17).

— La longueur des fils de mesure peut-elle étre la source du probleme ? La figure 11.18
montre que cet impact est minime. La figure I1.19 montre I’impact de la longueur de
fils sur I'INL.

— La dégradation du DNL est-elle diie aux résistances parasites internes présentes sur
les noeuds de sorties ou aux connections externes ?

— Connecter OUTC a la masse au lieu du SMU n’a pas d’impact sur le DNL. Le SMU
semble fixer un potentiel nul adéquat.

— Lecode pour lequel le DNL est le meilleur est déterminé par la différence de résistance
de sortie entre OUTC et OUTC. L’ajout de différentes résistances en sortie déplace
le code pour lequel le DNL est le meilleur (c.f. fig. 11.20).

— Le point de pincement de la courbe de DNL peut étre recentré avec 3.6Q entre OUTC
et la masse (c.ffig. I1.21).

~ Le meilleur DNL n’est pas a mi-échelle. Est-ce dil a la différence de résistance interne

des sorties ?
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I1.3.3 Conclusion de I’analyse de DNL

— Le DNL de la partie R2R n’est pas ajustable (par laser) a cause de sa symétrie. Ex : le
DNL du bit 1 est positif pour les codes faible, mais négatif pour les codes élevés.

— La courbe de DNL est pincée et présente une forme de cone.

— Le point de pincement du cone est contrdlé par la différence de résistances des deux
sorties.

— La taille du céne est contrdlée par la valeur des résistances des deux sorties.

— Les erreurs de DNL des bits thermomeétres peuvent étre ajustées au laser puisque ces

bits ne changent qu’une fois sur toute la plage de codes d’entrée.

I1.4 Ajustement laser

I1.4.1 Généralité sur I’ajustement laser

— Les bits thermometres peuvent étre ajustés.
— Peuvent-ils annuler les erreurs de DNL de la partie R2R ?

— Qu’arrive-t-il si la partie R2R est modifiée au laser ?

I1.4.2 Ajustement laser du circuit #1

— Iggr, plage variable, pas de contrdle de température.

— Résultats : fig. 11.22.

— Notes : mauvais ajustement du second bit thermometre. Courant important aprés ajus-
tement. Création d’un court-circuit avec I’anneau de garde des résistances ajustables ?
Correction d’une erreur d’étiquetage des résistances sur le dessin du circuit.

— L’ajustement du bit 10 du réseau R2R ne corrige pas la forme symétrique du DNL

(c.f. ig. 11.23).
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11.4.3 Ajustement laser du circuit #2

— Vrer, plage variable, pas de contrdle de température.

— Résultats : fig. 11.24.

— Notes : Ajustement des bits thermometres pour améaliorer ’INL et le DNL. Aprés
ajustement, des erreurs de DNL inférieures a -1 LSB sont observées, le DAC n’est

donc plus monotone.

11.4.4 Conclusion de I’ajustement laser

— L’ajustement de la partie binaire (R2R) ne peut pas améliorer un DNL symétrique par
rapport a 0.

— Les erreurs de la partie bianire peuvent étre partiellement compensées par 1’introduc-
tion d’erreurs sur les bits thermometres.

— Cette compensation crée un INL en dents de scie.

— L’ajustement des bits thermomeétres est possible. La plage et la précision d’ajustement
pourraient étre amélioriées.

— L’ajustement des bits thermometres ne permet pas d’atteindre +1LS B d’INL sur la
courbe finale.

— L’ajustement des bits thermometres pour compenser les erreurs des bits binaires crée
d’importantes erreurs de DNL sur la partie thermométre.

— La compensation des erreurs des bits binaires par 1’ajustement des bits thermomeétres
peut causer un comportement non monotone du CNA (DNL < —1LS B).

— La plage d’ajustement est trop grande (3.6% — 73LSB).

— La précision d’ajustement pourrait €tre affinée pour une calibration en boucle ouverte.

— L’erreur de DNL maximale est 1égerement supérieure a 1 LSB dans nos échatillons.
Une plage d’ajustement de 1 LSB aurait été suffisante mais peu sécuritaire.

— Différents types d’encapsulation pourraient créer des dispersions plus importantes et
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nécessiter une plage d’ajustement plus grande.

— La précision d’ajustement devrait permettre une précision de 0.1 LSB ou mieux.
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11.4.5 Modélisation et simulation du défaut du circuit

— Les observations et analyses des tests tendent 8 montrer que I’erreur de DNL est prin-
cipalement causée par les variations de tensions présentes aux noeuds de sorties.

— OUTC et OUTC receuillent les courants de sorties grace a deux longs bus. Ces bus
qui meénent aux plots de sorties sont trés étroits. Ces bus, les plots de sorties, les
fils de connections aux broches, et les broches elles mémes sont tous des sources de
résistances parasites qui peuvent causer le probleme observé. Puisque les courants
de OUTC et OUTC varient avec le code, ces deux sorties peuvent étre soumis a
des potentiels variables dictées par les résistances parasites. Ceci modifie 1’équilibre
du réseau R2R et sa linéarité. Pour cette raison, le DNL varie avec le code soumis.
Autour de la mi-échelle, les courants portés par les deux sorties sont trés semblables
et leur potentiel devient donc égaux : le DNL s’améliore.

— Pour vérifier cette interprétation des résultats, le CNA a été ressimulé avec différentes
valeurs de resistances présentes sur les noeuds de sorties OUTC and OUTC :

— La figure I1.25 montre la linéarité du modele de circuit original.

— La figure 11.26 montre la linéarité du méme modele apres ajout de 6€2 et 102 res-
pectivement sur OUTC et OUTC.

— La figure 11.27 montre les résultats de mesures du circuit en laboratoire.

— Les figures 11.28, 11.29, 11.30 et I11.31 montrent les résultats simulés et mesurés su-
perposés dans les mémes graphiques.

— La position du pincement de la courbe de DNL n’a pas été parfaitement reproduit pour
des raisons de temps de simulation. Cette position est directement liée aux mésappa-
riement entre les résistances de sorties.

— Les résultats simulés se basent sur des résistances idéales. Les erreurs de linéarité sont

donc uniquement causées par les résistances de sorties et les effets de VC.
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F1G. I1.25 Résultats de simulation du modéle de circuit original

11.4.6 Conclusion des simulations

C’est I’'impédance parasite des bus de sorties qui limite la précision du circuit.

— Ces bus sont réalisés sur la couche Metal2, ont une longueur de 300um et une largeur
de 3um, ce qui leur donne environ 7€) de résistance parasite (selon les données tech-
nologiques de TSMC). Ces résistances sont probablement la sources principale des

erreurs de DNL mesurés sur les circuits.

La résistance ajoutée par la mise en boitier est d’environ 0.7Q.

La figure 11.32 montre ’INL qui serait probablement obtenu si la résistance des bus

était éliminée. La linéarité serait alors limitée par le mésappariement des résistances

du CNA.
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1.5 Conclusion

Le CNA de 14 bits testé¢ donne +1LSB de DNL et +4LSB d’INL sans ajustement laser.
Les erreurs de linéarité sont principalement causées par un mauvais dimensionnement
des bus de sorties au niveau du dessin des masques. Ces bus offrent une résistances
parasite excessive qui engendre une chute de potentiel variable selon le code soumis.
Ceci modifie I’équilibre du réseau résistif qui nécessite des potentiels toujours égaux
aux deux sorties. La symetrie des erreurs de DNL résultante n’est pas ajustable au laser.
Seuls les résistances des bits thermomeétres peuvent étre corrigées étant donné que leur
courant n’est commuté qu’une seule fois sur toute la plage de code d’entrée. Les circuits
peuvent probablement étre ajustés pour obtenir un INL de +2LSB si ’on accepte un

mauvais DNL et une fonction de transfert non monotone.
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ANNEXE I11

NOTES DE TESTS POUR LE CNA DE 14 BITS AJUSTABLE AU LASER,
PARTIE 1I : DEUXIEME PROTOTYPE AVEC BUS DE SORTIES CORRIGES

III.1 Introduction

Ce document contient les résultats de tests du troisieme prototype du CNA de 14 bits
ajustable au laser. Le prototype précédent a été corrigé pour réduire la résistance parasite
des bus de sorties. Progres des prototypes :

— Le premier prototype avait une court-circuit au niveau du dessin des masques. Il n’était
pas fonctionnel.

— Le second prototype était fonctionnel mais les résistances parasites des bus de sor-
ties €taient trop importantes et dégradaient la linéarité du circuit sans possibilité de
correction laser satisfaisante.

— Le troisieme prototype est fonctionnel et les résultats de tests et d’ajustements laser

décrits ici sont satisfaisants.

IIL.2 Description des tests et résultats

II1.2.1 Description générale

Le montage suivant est utilisé pour la caractérisation et I’ajustement laser :
— Une référence de courant ou de tension est appliquée Vyzgr.
— VDD et VDDA sont connectés ensemble & une autre source de tension de 3.3V.

— V§S,AGND et toutes les masses sont connectées ensemble.
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~ L’horloge (CLK) est gardée haute : les registres sont transparents.

~ Les codes d’entrée sont générés avec une carte PCI controllée avec un script Octave
sous Linux.

— Les signaux digitaux de la carte PCI (5V) sont directement appliqués au circuit.

— Le courant analogique de sortie est mésuré sur QUTC.

— Le courant complémentaire peut étre mesuré sur OUTC.

— OUTC et OUTC doivent étre connectés au méme potentiel pour une conversion
exacte.

— OUTYV est fourni pour une éventuelle conversion en tension avec un ampli-op externe.

— OQUTYV est laissé flottant ou connecté a la masse pour une sortie en courant.

I1I1.2.2 Circuit #1

Testé et calibré par Hugo. Tracé rapide de la fonction de transfert en mesurant le poids de
chaque bit et en obtenant toutes les autres sorties par combinaison linéaire de ces poids.
Tous les codes ne sont donc pas testés. La calibration du réseau R2R est bien faite mais
celle des bits thermomeétres est mauvaise. L’erreur provient sans doute d’un mauvaise

identification des résistances dans le dessin du circuit. Les identificateurs sont corrigés.

I1I1.2.3 Circuit #2

I1.2.3.1 Configuration

— VDD et VDDA connectés ensemble a une source de tension de 3.3V,
— Référence de courant : SMU 2400. ( Iger = 280uAd, Viygr = 3.3V)

— Mesure du courant de sortie : SMU Keithley 2400 (1).

— Sortie complémentaire : reli€e a la masse, aucune mesure.

— Range : manuel avec recouvrement entre les différentes échelles.
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Fig. I11.1 Circuit 2, DNL initial.

— Température : aucun controle.

111.2.3.2 Linearité initiale

— Les résultats d’INL et de DNL sont montrés aux figures I11.1 et I11.2.
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— Les résultats d’INL et de DNL pour le réseau R2R (12 premiers bits) sont montrés

aux figures I11.3 et I11.4.

— Le CNA a une bonne linéarité jusqu’au douziéme bit.

— L’effet de cone du DNL (= 0.15LS B) est environ 6 fois plus petit que sur le proto-

type précédent (1LS B). Ceci est di a la réduction de la résistance parasite des bus de

sorties.

— La linéarité peut étre ajustée par laser.

— Les erreurs de DNL des bits thermometres peuvent étre facilement réduite.
— Les 3 MSBs binaires (R2R) doivent également étre ajustés.

— Le DNL des bits binaires peut étre recentré autour de 0.
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I11.2.3.3 Résultats d’ajustement laser

— Les résultats d’INL et de DNL aprés ajustement laser des dixiéme et onziéme bits

(R2R) sont montrés aux figures 1115 et I11.6.

— L’ajustement du réseau R2R n’a pas fonctionné car la sensibilité de trimming était

trop forte.

— Le courant du circuit est tres fort apres I’ajustement ! Avant aussi ?

— Ceci est di au deux niveaux d’alimentation : 3.3V sur VDD et 5V pour les entrées

digitales (PCI card).

— Le circuit doit étre alimenté a SV ou les entrées digitales doivent étre limitées a 3.3V.
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LTRO001B_21 INL (after trim)
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Fig. IIL5 Circuit 2, INL (mal) ajusté au laser.
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Fic. I11.6 Circuit 2, DNL (mal) ajusté au laser.
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111.2.4 Circuit 3

II1.2.5 Configuration

Méme configuration que pour le circuit #2, mais VDD et VDDA sont fixés a 5V. Main-

tenant, I’alimentation et les entrées digitales sont au méme potentiel (5V).

111.2.5.1 Linéarité initiale

— Les résultats d’INL et de DNL sont montrés aux figures II1.7 et II1.8.

I1.2.5.2 Résultats d’ajustement laser

Mauvais ajustement !



-0.3
0.4

-0.6
-0.7
-0.8
-0.9

LTR9001_30 INL

T T T

T
line 1

i i 1

1
2048

{
4096 8144 8192 10240 12288

Fig. I11.8 Circuit 3, INL initial.

14336

16384

117



118

LTR9001B_40 DNL
0.6 T T T T T

04

(K. T ISR

I I 3
0 2048 4096 6144 8192 10240 12288 14336 16384

F1c. I11.9 Circuit 4, DNL initial.

II1.2.6 Circuit #4

I11.2.6.1 Linéarité initiale

— Les résultats d’INL et de DNL sont montrés aux figures I11.9 et I11.10.

III1.2.6.2 Résultats d’ajustement laser

— Les figures III.11 et III.12 montrent les résultats de DNL et d’INL aprés ajustement
laser des 3 étages R2R les plus significatifs.

— Les figures II1.13 et I1I.14 montrent les résultats de DNL et d’INL apres ajustement
des bits thermometres.

— Puissance laser : 6W puis SW pour plus de précision.

— Largeur d’impulsion laser : 200ns puis 150ns pour plus de précision.

— Nombre d’impulsion(s) laser :1

— Position laser : Haut de la fente, aucun déplacement.
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Fic. I11.12 Circuit 4, INL apres ajustement du réseau R2R.
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Fig. I11.13 Circuit 4, DNL aprés ajustement des bits thermometres.
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Fic. 111.14 Circuit 4, INL apres ajustement des bits thermométres.
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Fig. I11.15 Circuit 5, DNL initial avec une référence de courant.

I1.2.7 Circuit #5

I11.2.7.1 Linéarité initiale

— Les résultats d’INL et de DNL avec référence de courant et avant ajustement laser
sont montrés aux figures II1.15 et II1.16.
— Les résultats d’INL et de DNL avec référence de tension et avant ajustement laser sont

montrés aux figures I11.17 et I11.18.

111.2.7.2 Résultats d’ajustement laser

— Les figures I11.19 et I11.20 montrent les résultats de DNL et d’INL avec référence de
courant, apres ajustement laser des 3 bits R2R les plus significatifs et de tous les bits
thermometres.

— Les figures I11.21 et I11.22 montrent les résultats de DNL et d’INL avec référence de

tension, apres ajustement laser des 3 bits R2R les plus significatifs et de tous les bits
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FiG. I11.16 Circuit 5, INL initial avec une référence de courant.
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F1G. I11.17 Circuit 5, DNL initial avec une référence de tension.
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Fic. I11.18 Circuit 5, INL initial avec une référence de tension.
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Fic. I11.19 Circuit 5, DNL apres ajustement laser (référence de courant).
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Fig. I11.21 Circuit 5, DNL apres ajustement laser (référence de tension).
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Fic. 111.22 Circuit 5, INL apres ajustement laser (référence de tension).

thermométres.
— Puissance du laser : 6W puis SW pour plus de précision.
— Largeur d’impulsion du laser : 200ns puis 150ns pour plus de précision.
~ Nombre d’impulsion(s) laser :1

— Position du laser : Haut de la fente, aucun déplacement.
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1.3 Conclusion

Séquence d’ajustement laser :

— Les bits R2R sont ajustés en premier. Une correction positive ou négative peut avoir
lieu en ajustant la branche R ou 2R de 1’étage.

— Pour une meilleure correction, les erreurs de DNL sont mesurées avec des codes
proches du point de pincement du céne de la courbe de DNL.

— Quand les bits R2R sont ajustés, les bits thermomeétres peuvent étre corrigés.

— Dans le cas des bits thermometres, seul une correction négative de DNL peut étre
réalisée.

— La premiere étape de correction des bits thermométres consiste a rendre positives
toutes les erreurs de DNL des bits thermométres.

— Ceci peut se réaliser en corrigeant le bit thermomeétre pour lequel I’erreur de DNL est
maximale en ajustant la derni¢re branche R du réseau R2R.

— Les 6 bits thermomeétres restant devraient ensuite tous avoir une erreur de DNL néga-
tive, et peuvent donc étre ajustés individuellement.

Quelques observations générales :

— La forme conique du DNL est toujours présente, mais son amplitude est réduite d’un
facteur de 6 a 8 par rapport au prototype précédent.

— La forme conique est toujours diie aux résistances parasites des bus de sorties.

— Cet effet est responsable d’une erreur de DNL résiduelle qui atteint 0.15 LSB.

— FEtant donné que effet de c6ne ne domine plus celui des variations de procédé, la
linéarité peut étre ajustée au laser.

— L’ajustement du réseau R2R se fait autour du point de pincement du cone.

— L’ajustement de DNL permet une résolution de 0.1 LSB en utilisant une correction en
boucle fermée.

— Ramener toutes les erreurs de DNL a 0 est 1’algorithme de calibration le plus direct.

— Tout les circuits testés peuvent étre ajustés au laser.
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— Le pire DNL initial mesuré est d’environ +2 LSB.

— Le pire INL Initial mesuré est d’environ +2 LSBs.

— Apres ajustement, le DNL est d’environ +0.15 LSB.

— Apres ajustement, I’INL est d’environ +0.6 LSB.

— Une meilleure linéarité demanderait des bus de sorties encore moins résistifs.

Référence de tension ou de courant :

— Tous les tests donnent de meilleurs résultats quand une référence de courant est utili-
sée.

— Le circuit est trés sensible a la température.

— Quand la température varie, la résistance change ainsi que le LSB : LSB = (2'1’25_*” 5=

VREF
HE-DZne

— Avec 'utilisation d’une référence de tension, la variation de résistance modifie la va-
leur du LSB.

— Avec I'utilisation d’une référence de courant, la valeur du LSB reste constante méme
si la resistivité varie. Dans ce cas, la tension appliquée est constamment ajustée par
le SMU pour générer un courant constant et garantir un LSB constant malgré les
variations de température.

— Utiliser une référence de courant rend le test moins sensible a la température.

— Pour faire les mesures avec une référence de tension, il faudrait mesurer des tensions
en sortie. Cela demenderait 1’utilisation d’un ampli-op externe, et la linéarité serait
affectée par les performances de ce composant additionnel.

— Les caractéristiques des CNAs R2R sont toujours données pour des mesures de cou-

rant de sortie.
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ANNEXE IV

ARTICLE #2 : AN IMPROVED SWITCH COMPENSATION TECHNIQUE
FOR CURRENT MODE R2R DACS
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An Improved Switch Compensation Technique for
Inverted R-2R Ladder DACs

David Marche, Yvon Savaria and Yves Gagnon

Abstract—Many recent applications are based on DSPs in-
terfaced to analog 1/0s with data converters. In this context,
high-performance DACs have become crucial building blocks.

The current-steering-flash DAC architecture is the most pop-
ular architecture for speed demanding applications. Although
limited by component mismatches, resolution of these converters
is typically enhanced by calibration solutions such as laser
trimming or corrective active circuitry, Dynamic performances,
on the other hand, are strongly dependent on switch design and
operation which can easily spoil even the best static accuracy level
at higher speeds. For this reason, much effort is concentrated on
the design of clean switching processes to optimize signal to noise
ratios delivered at the output of the DAC.

In this article, we present a novel switch sizing and compensa-
tion technique for inverted R-2R ladder DACs. While traditional
switch compensation in the ladder leads to very large switch
devices steering MSBs currents, our method allows current-
steering with reduced-equally-sized-switches. Results of 12 bit
DAC test chips fabricated in a 0.18um process show that this
new technique allows significant area savings, without impairing
static accuracy. Other improvements brought by this technique
include simplified switch driving circuitry and improved settling
time.

I. INTRODUCTION

An increasing number of applications take advantage of
the readily available high performances of digital signal pro-
cessing (DSP). Wired and wireless :communication (GSM,
xDSL, HDTV), digital waveform generation, instrumentation
and test equipment, digital calibration and gain adjustment
are a few examples of digital processing systems, [1], [2].
In such applications, digital data sources must be interfaced
with analog I/Os and a key element of the overall performance
is high-performance Digital to Analog Converters (DACs).
The DACs interface must offer high accuracy at high-speed,
while consuming minimal power. Furthermore, the demand for
portable compact devices values all area saving opportunities.

For high-speed conversion, current-steering flash-DACs are
favored among other architectures [3]. Current-steering pre-
vents current sources from turning off and on with digital
input variations. Flash conversion is obtained by parallel
generation of railed reference currents. A binary weighted
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current segment is commonly used to implement the least sig-
nificant bits (LSBs). It is area-and-power-effective and requires
no decoding. For the most significant bits (MSBs), unary
weighted current segments are favored for their accuracy and
glitch energy reduction. The segmentation proportion between
unary and binary weighting is usually a trade-off between
matching requirements, linearity, area, power consumption,
settling time, and digital complexity of the input decoder and
buffers.

In flash-high-speed DACs, resolution is mainly limited by
the level of matching reached between all reference currents.
Careful layout [4] and other special techniques such as im-
proved switching schemes [5] can reduce mismatch effects to
a certain extent, but complexity and area overhead of these
solutions typically grow exponentially with target resolution.
Although 14 bit intrinsic accuracy was reached in [6], over 10-
12 bits of resolution, the matching requirements are such that
using trimming or digital/analog calibration is generally the
most cost-effective, if not the only available option [7]-[10].

The inverted R-2R ladder is a popular current-mode DAC
architecture which is very area effective and commonly cali-
brated to resolutions up to 14-16 bits. Considering the avail-
ability of calibration methods to reach high-resolution, DAC
designers are still faced with high-speed operation challenges.
Indeed, if generating ratioed currents with high-accuracy and
resolution is possible, steering them to the appropriate output
at high-speed, while preserving the most of this accuracy
is challenging, because switch implementations are far from
ideal devices: the single-pole-double-throw (SPDT) steering
switches involve critical parasitics mainly dictated by their
sizes. Furthermore, to ensure accurate current weighting, bi-
nary weighted DAC switches are sized in a binary fashion
so as to offer equal voltage drops while carrying different
current levels. This sizing not only raises the problem of switch
synchronization, but also leads to very large MSB SPDT
switches, where transient behaviors become the dominating
settling time bottleneck. Thus, in actual products, the analog
output dominant sources of imperfections quickly shift from
quantification to switching devices, when conversion speed in-
creases [11]. To widen the frequency range where the Effective
Number of Bits (ENOB) count remains high, important efforts
are being put in the design of SPDT switches and their associ-
ated control circuitry. Synchronized and reduced swing control
signals with specific crossing points [12] are common effective
solutions to enhance dynamic performances. An alternative
DAC architecture using identical switches was tested in [13]
and allows fast conversions at low resolution. However, there
are still very few solutions that allows enhancing switch size
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Generation of 3 Binary-ratioed reference currents.

Fig. 2. R-2R cquivalent network gencrating 3 reference currents.

before enhancing their control signals.

In [14] the authors introduce a new switch sizing and com-
pensation technique. Based on simulation results, it was shown
that the technique was a promising means to deal with the
above mentioned limitations. Since [14] was published, that
previous work was completed with experimental validation of
the concept on a 12 bit DAC prototype chip. In this paper,
after reviewing existing switch implementation solutions in
section II, the detailed description of our improved solution
is given in section III and experimental results follow: the
silicon implementation of the data converter chip is described
in section IV and experimental test results are provided in
section V. Analysis of these results and other related data are
discussed in section VI to enlighten the pros and cons of the
improved technique which are summarized in the concluding
section VII.

II. EXISTING SWITCH IMPLEMENTATION SOLUTIONS

Figure 1 shows a binary tree dividing an input current
into equal output currents. These currents are grouped to

Fig. 3.

Binary-ratiocd current stecring.
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Fig. 4. R-2R cquivalent network.

obtain binary weighted output currents. The resistive network
requires 2(n+1) _ 9 equal resistors to produce n different
binary weighted currents necessary for an n bit DAC. By
choosing Ry = 2R, the network can be rearranged into a
classic inverted R-2R ladder shown in figure 2. The simplified
network requires only 3n + 1 resistors of equal values for an
n bit DAC.

Normal DAC operation requires switches. For current-mode
operation, currents in the above networks are typically steered
to one of the two current outputs (Jout or Tout) by means of
single-pole-double-throw (SPDT) switches controlled by input
bit values. Since Tout and Tout are usually tied to ground
or a virtual ground, nMOS transistors are the most common
switching devices. In certain applications, the output voltage
found on Tout and Tout will not allow nMOS devices to stay
in triode region and the use of different switch types such as
pMOS transistors or transmission gates is necessary. However,
analysis i1s here limited to nMOS switch implementation but
naturally extends to other types of switches.

Switches exhibit a resistance value (Rpn) that must be
considered in the resistance network for accurate current
division. Considering switches are nMOS transistors operating
in the triode region, they act as resistors with values given by
the following equation:

V) w Vps ]
Ron = == = |unCos— (Vas — Vi — —o=) 1)
Ip L 2
For small Vpg values, Ron is mostly determined by
Ves — Ve, and can be approximated as:

w

-1
Ron = [ﬂncoz—(VGS - Vth)] )

L

Note that although Rpn is mostly a function of W, L and the
Vas — Vin (VEFF), accurate switch resistance ratio is better
achieved by scaling the width of matched devices. Indeed,
scaling resistance by modifying effective channel length or
Verr involves undesirable effects like threshold voltage shift
[15], which leads to poor ratio matching.

A. Binary compensation

Figure 3 shows the basic binary tree with switches added
to the outputs. Again, choosing Ry = 2R, the new equivalent
inverted R-2R network including the output switches is shown
in figure 4. This classic solution [16] is included here for
completness and to serve as a reference point. Note that input
impedance balance between any two branches is unaltered by
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Fig. 6.

Morlon’s R-2R switch implementation.

switch addition and accurate current division is still ensured.
This switch implementation is the most common solution that
is used in most inverted R-2R ladder DAC products. We
refer to this method as Binary compensation because switch
resistances follow a binary decrease from LSB to MSB.
Since all source and bulk terminals of the output switches
are connected to ground (or a virtual ground), Vgg and
consequently V35, are equal for all switches. Assuming that
controlling gate signals of all bits have the same amplitude,
Vas is also equal for all switches. In these conditions, and
according to (2), exact halving of resistance is obtained by
doubling transistor effective width. If the LSB switch is made
of one device, the MSB will need 2V parallel devices. In
practice however, matching of the LSB is not as critical and
MSB switch size can be reduced by using longer LSB switches
and sizing their Rpx with the length dimension. Still, high
resolution DACs tolerance to LSB mismatches is limited and
they suffer from very large transistors steering the currents
of the MSBs. The impact on switching speed increases with
the resolution of the DAC, and switch control requires added
synchronization circuitry adapted to the binary sizing.

B. Cecil’s compensation

Figure 5 shows an alternate option to binary compensation
proposed by James B. Cecil [17]. In this solution, MSB
switches are reduced because binary sizing is only applied to
a certain number of MSBs. All remaining LSBs are equally
sized and the ladder balance i1s ensured with a compensation
dummy switch (RDop). Since switch mismatch on lower
significance bits is acceptable up to a certain limit, MSB
switch size is traded against linearity. Note that switch sizes
remain different for all MSBs.

C. Morlon’s compensation

Figure 6 shows another switch implementation option pro-
posed by P. Morlon [18]. In this solution, SPDT switches
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Fig. 8. Transmission gate resistance variation as simulated with Hspice using
TSMC 0.18um 3.3V models. The complementary switch is balanced with
I nMOS device and 3 pMOS dcvices in parallel and kept under small Vpg
conditions. Controlling signals arc 3.3V for nMOS and 0V for pMOS. Bulk
and sources arc shorted for cach device to limit thresholds variations.

(Ron) have been moved away from the output nodes
({out and Tout) and dummy switches ( 5—‘22-’1) keep branches
impedance balanced to ensure accurate current splitting at each
node. 2R shunt branches have also been duplicated and the
design now requires 2n additional resistors.

Morlon’s dummy switch compensation allows the use of
a single type of small SPDT switches, which eliminates the
exponential switch size trend found in the classic binary com-
pensation (c.f. section 1I-A). This property greatly simplifies
the design of the switch drivers and associated synchronization
circuitry necessary for good dynamic performances. On the
other hand, this architecture suffers in terms of area from the
duplication of all 2R resistors, and in terms of settling time,
from the important switching charge redistribution occurring
in these same resistors during operation. Indeed, since SPDT
current steering no longer occurs at the output nodes, the usual
inverted R-2R stable voltage state does not exist anymore, and
longer settling time can be expected.

D. Asazawa’s compensation

Figure 7 shows another switch implementation option,
patented in 1992 by H. Asazawa [19]. This solution takes the
best of previous techniques to allow the use of a single switch
resistance value. In this configuration, switches are distributed
and balanced in the network and at the outputs. Assuming it
is possible to place across the network dummy switches all
exhibiting the same Rop, tree balance is ensured without
the need for binary weighting of output switch resistance.
Since all switches are equally sized, SPDT switch drivers and
synchronization circuitry is greatly simplified.

Note that in order to keep their ladder impedances balanced
and ensure accurate current divisions, Morlon’s and Asazawa’s
compensations both require matched Rpon values for all



switches. However, each of these switches have different input
voltages and thus operate in different biasing condition. In this
case, matching resistance values of all these devices becomes
the main circuit challenge. To solve this problem, Morlon and
Asazawa use transmission gates for all switches. Apart from
the increased circuit complexity of complementary devices, it
is also known that resistance value of such gates can vary sig-
nificantly with input voltage. Figure 8 plots a typical balanced
transmission gate resistance behavior when its input voltage
is modified. This variation results in potential large Ron
mismatches across the ladder, which translate into linearity
errors and become a major limiting factor when reducing
switch sizes. In this case, compensation allows the use of
equally-sized switch devices that are easier to synchronize,
but it is still subject to a speed/area/linearity trade-off, which
either requires the use of wide switches or large R-2R resistors
in order to limit Ron variation impact on the ladder balance.

In the following section, we describe the proposed improved
switch compensation technique, which allows using minimum-
and-equally sized dummy and SPDT switches without any
linearity degradation.

I11. IMPROVED SWITCH COMPENSATION

This work assumes a DAC architecture very similar to that
proposed by Asazawa and shown in figure 7. The main differ-
ence relates to the implementation of switches. In Asazawa’s
work, the switches were implemented as balanced pass gates,
whereas in our work, we have previously reported in [14],
based on simulations, that it is possible to use simple nMOS
transistors as compensation devices if appropriate biasing is
ensured. Following is a description of this improved switch
design solution including compensation devices and their asso-
ciated biasing elements. This solution is used in the prototype
chip later described in section IV.

A. Switch type

With the considered structure, the two leftmost switches of
figure 7 are the ones exposed to the highest input voltage.
Considering switch resistance is small compared to R-2R main
resistors, their input voltage is approximately %VR EF- Dummy
switches placed further right in the ladder will see an input
voltage which is roughly divided by two for each additional
stage.

Most actual DAC products are powered with single supply
(Vb p), use a voltage reference which cannot exceed the supply
value, and are used with the two current outputs connected
to the ground or virtual ground. In this case, the highest
switch input voltage encountered in the DAC is around %VD D>
and it occurs if Vggp is set equal to the supply voltage.
Figure 8 shows that, for this input range, nMOS devices are
providing most of the conductance of the entire transmission
gate. The same figure also shows that nMOS conductance
varies significantly with input voltage. This comes at no
surprise, since Ron of a device with fixed geometry is mainly
determined by Vggs (c.f. (2)). Hence 1t 1s possible to use
only nMOS devices for all switches, but appropriate biasing is
needed to ensure that these devices will all have equal Ron.
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Fig. 9. ldcal dummy-switch biasing. Gray zoncs indicatc switch compensa-
tion devices.
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Fig. 10.

Practical dummy-switch biasing.
compensation dcvices.

Gray zones indicate switch

Note that we describe here the most common case, but some
applications will not allow the use of nMOS as conducting
devices. In these cases, the pMOS devices or complementary
switches can be used with, again, appropriate biasing such as
described in the next section.

B. Switch biasing

As stated by (2), for a fixed geometry, Ron is a function
of Vs and V3. Figure 9 shows the two first current division
stages of an R-2R ladder with dummy switches (highlighted)
inserted and biased with ideal voltage sources. In this circuit,
equally sized output and dummy switches are used across the
entire converter and the Vgg of all switches is kept constant
with ideal voltage sources that do not interfere with the R-2R
network currents. Note that source voltages (Vg) are different
for all dummy-switches and that their gate voltages (Vg)
must be set accordingly with floating sources. Recall that
a maximum value of %VREF is reached by dummy-switch
sources of the first stage. For the gate voltage of these devices
to allow conduction and not exceed V4, the maximum switch
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Fig. 11. DAC ccll layout and dimensions (um).

control signal (V1) must be limited to the following range :

1
Vin < V1< Vgq - EVREF 3)

Note also that, for every switch, its bulk node is shorted to
its source node, setting a null Vgg, hence controlling the
body effect to ensure nominally equal V4, for all switches. In
reality, shorting the bulk and the source of the dummy switches
requires placing them in dedicated deep N-wells, because the
source terminals may not be at the lowest circuit potential.
This affects technology choice and also matching level due to
the spacing needed between the triple-wells.

Practical implementation of the voltage sources requires
biasing the switches without affecting the current division
accuracy of the R-2R network. Figure 10 shows the proposed
biasing circuit. Vgg values of dummy switches is set by
forcing a current (Ipras) through dedicated biasing pMOS
transistors. Gate voltage of pMOS bias transistor M p senses
the Vg value of the biased switch Ms and is set by the R-
2R network. Source voltage of pMOS bias transistor Mg is
offseted from the sensed Vs by Igras that sets the gate voltage
(V) of Ms. Note that, in suitably designed current-mode R2R
DACS, nodes in the network feature a stable voltage state, thus
the capacitances added by the gates of Mg x devices have little
impact on the DAC conversion speed.

This biasing sets nominally equal Rpn values for all
switches and gate isolation avoids any DC current exchange
between the biasing circuit and the R-2R network. Cascode
current mirrors are used to distribute accurate copies of the
biasing current to bias transistors (M g). Body effect of these
pMOS transistors is controlled by source-bulk shorting and
the use of large Mp devices to avoid short channel effects on
threshold voltage.

IV. IMPLEMENTATION

To verify the efficiency of the new switch compensation, a
12 bit R-2R DAC was fabricated with the 0.25um 3.3V TSMC
CMOS process. Figures 11 and 12 shows the layout and a die
photo of the DAC. The cell’s core area is 0.28mm? of which
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Fig. 12. Imagc of the chip fabricated in 0.18um 3.3V TSMC CMOS proccss.
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(compcnsation biasing deviccs not shown): gates of devices X arc connected
to VR F, and devices Y arc biased with level shifters as shown in fi gure 10.

Simplified schematic of the scgmented 12 bit DAC implemented

52% is used for resistors and 14% is used for switches and
associated biasing. The remaining area is dedicated to digital
circuitry and interconnections. Figure 13 shows the schematic
of the DAC: A binary weighted segment implementing the 10
LSBs is combined to an unary weighted segment which adds 2
thermo-encoded MSBs. With this architecture, the LSB current
is 20 times smaller than MSB currents (unary weighted).
Note that for such a segmentation, a mismatch level better
than 0.2% (515) ensures the DNL is kept smaller than 1LSB,
since it guarantees that MSB deviations do not exceed the
LSB value. Resistors are 50k{} poly devices matched together
using common-centroid technique and dummies surrounding
the resistor array. Matched to the ladder, a feedback resistor
is also included for eventual voltage output configuration with
an external opamp.

Each resistor is connected either to a dummy nMOS switch
or to an output SPDT nMOS switch. Dummy switch biasing
is done as follows:

e For the thermo-encoded segment and the first R branch,
dummy switch gates are tied to Vggr. For these devices,
noted X in figure 13, the Vs is thus set to 2 Vagr.

« For the binary-encoded segment (excluding the first R
branch), each dummy switch is biased as described in
section I11-B, which means a cascode mirror and a level-
shifter bias transistor is dedicated to each of them. These
devices, noted Y in figure 13, are biased as shown in
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Fig. 14. Typical chip lincarity result: INL curve (a) and DNL curve (b) with thermo encoded MSB crrors showing up every 512 codes.

figure 10, and the biasing current also sets their Vg to
5VREF .
As laid-out, poly resistors and switches (SPDT and dummies)
form two matched arrays to optimize thermal tracking of all
R2R resistive components. Biasing current mirrors and level
shifters form other arrays to match Vg values of the dummy
devices.

The prototype chip was designed for a 3.3V voltage refer-
ence (Vrer). Since the input impedance of the R-2R ladder
is approximately 12.5k€, it sinks around 264uA from the
external voltage reference. Digital 1.65V signals drive all
SPDT switches, and biasing also sets 1.65V Vgg on all dummy
switches (c.f. (3)). As implemented, level shifters (c.f. Mp;
and Mp. in fig. 10) require a current of 6.45uA to generate
this 1.65V bias voltage level. This leads to an extra 110uA
consumed only for the switch compensation biasing.

Note that the goal with this prototype was to prove the
efficiency of the switch compensation on the resistor ladder
balance. For this reason, focus was put exclusively on DC
accuracy. Thus, the circuit was not optimized for AC perfor-
mance and no effort was put into dynamic aspects such as
synchronization and crossing point of switch control signals
[20]. Here, functionality of SPDT switches is ensured by
simply generating complementary signals of SPDT switches
(Bxx) from input bit values (Bxx) with inverters. For
settling time optimization, specialized latches [6], [21], [22]
should also be added to this design to correctly toggle SPDT
states upon a clock signal event.

V. EXPERIMENTAL RESULTS

All existing samples of the prototype chip (6) were tested
to evaluate the linearity of the compensated ladder. Figure 14
shows typical measured linearity curves. All dies have 12 bit
static accuracy with INL and DNL always within the £1LSB
range. Measured DNL errors show a maximum mismatch not
exceeding 0.1%.
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Fig. 15. Tcmperaturc cffect on the compensated ladder lincarity.

Temperature compensation tracking was also tested. For this
purpose, linearity was tested at various temperature to measure
DC accuracy drift. Figure 15 shows typical linearity curves at
0°C, 25°C and 80°C. The small INL drift demonstrates that
overall R-2R ladder balance including switch compensation is
little affected by temperature variations.

Our circuit was designed to allow testing the use of compen-
sation MOSFETs as calibration devices. By adjusting Iprag
of some compensation devices, it is possible to compensate
resistor mismatch and cancel nonlinearities. To evaluate this
ability, the biasing current associated with the binary segment
can be adjusted. Although this only offers limited calibration
freedom, it allows balancing the binary segment with the
thermo segment and thus enables us to calibrate the thermo
bits DNL errors. Figure 16 shows the typical thermo bit
DNL error calibration function for our design: DNL error is
modified by varying the compensation current. A complete
calibration of the DAC would require the ability to adjust
each compensation device biasing current independently to
compensate for individual bit weight mismatch.
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All results show good linearity and:confirm design assump-
tion as well as simulation results regarding the efficiency of
the switch compensation. Indeed measured static performances
show that our compensated R-2R ladder stays well balanced
over a wide temperature range. Compensation MOSFETs can
also be used as calibration devices. Improvements over other
existing compensation techniques are discussed in the next
section.

VI1. DISCUSSION

Experimental results show the applicability of the new
compensation technique. However, the question on what and
how much improvement is brought by this technique remains.
Typical trade-offs in ICs such as DACs include performance,
area and power consumption.

To evaluate the value of our compensation, three different
compensation techniques were tested in a fair circuit simu-
lation testbench with different switch geometry: the binary
compensation, Asazawa’s compensation and our new com-
pensation. For each of these techniques, switch size impact
on linearity was evaluated. For better compensation and lin-
earity results, only the widths of the switch devices was
varied by using different numbers of transistors in parallel.
For Asazawa’s and our compensation, switches all have the
same size, whereas binary compensation features switches of
different sizes with the MSB being the largest (c.f. section
II-A and 1I-D). Whenever possible, length was kept minimal
but, in the binary compensation case, length of LSB switches
must vary for good compensation of reduced MSB switches.
Binary and Asazawa SPDTs are driven by full-swing sig-
nals {0,Vpp} while our design uses reduced-swing signals
{0, %VD p} complying with (3). All these designs are based on
50k unit resistors and all given linearity results are expressed
in terms of 12 bit LSBs.

As a first verification, the designs under tests are compared
with an uncompensated DAC in which all SPDT switches are
of equal sizes and are driven with full-swing signals {0, Vpp}.
Linearity results versus MSB SPDT area are plotted in figure
17. Irrespective of the adopted circuit solution, linearity is
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in the design.

degraded with switch size reduction. For the uncompensated
circuit, it is obvious that switches have more impact on
the R2R network balance when their resistance is increased
relatively to the unit resistance value of the network. For com-
pensated circuits, reasons of linearity degradation are analyzed
in more details in the following paragraphs. Referring again to
figure 17, and using the uncompensated circuit as the reference
DAC, the classic binary compensation improves linearity by
almost an order of magnitude. Asazawa’s solution allows using
equally-sized switches, but compensation efficiency is not as
good as the binary solution. Finally, our compensation allows
using smaller and equally-sized switches and results in better
linearity than other solutions.

Linearity results versus different area measures are plotted
in Figure 17. As was observed in figure 18 regardless of
the compensation used, linearity degrades with reduction of
switch sizes. In the case of binary compensation, reduction
of total switch device area requires lengthening LSB devices
to preserve binary progression of SPDT Rop. However, poor
resistance ratio is obtained by multiplying transistor length
and this mismatch impacts linearity. In the case of Asazawa’s
compensation, linearity degradation is caused by different
mismatch sources. First, compensating transmission gates have
different input and output voltage which affect their Ropn
values and introduces mismatch in the resistor ladder (c.f.
fig. 8). Second, since all switches are equally sized but carry
different currents, their Ron are modulated by different Vpg
values (c.f (1)) creating additional mismatch which becomes
more important as switch size is reduced. Combined together,
these two effects are responsible for the linearity degradation
observed with reduced switches. Qur compensation gets rid of
the first mismatch source with adequate biasing of compensa-
tion devices, but linearity is still degraded by Vpg modulation
of Rpon occurring on all switches.

Settling time of DACs is usually dictated by the transient
behavior of the largest switch where charge redistribution
is the most important during state toggling. Figure 18(a)
plots the simulated linearity as a function of the largest
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10 bit DAC output current settling behavior for different SPDT control signals transition times: 500 ns (a), 50 ns (b), 5 ns (¢). Settling timc within

+0.5 LSB is respectively improved by 70%, 68% and 72% using our compensation solution.

switch size for the different compensation methods under test.
Compared to the classic binary sizing technique and for any
given largest switch size, Asazawa’s compensation degrades
linearity whereas our compensation improves it. Thus our
compensation allows gains in settling time and/or linearity.
Figure 19 shows full-scale settling simulation results for two
10 bit DACs featuring the same INL (0.15 LSB) but using
different compensation solutions. For these simulations, SPDT
control signals have optimized high crossing points [12] and
perfect synchronization. Note that the binary compensation
results are probably optimistic, since timing alignment of the
different current switches can be difficult. For our solution, the
INL is reached with smaller switches, which reduce charge
redistribution allowing smaller glitches and faster settling
times.

Power consumption of resistor ladder DAC has two com-
ponents: The static power dissipated through the ladder is

constant while the dynamic power dissipated for driving the
switches is code and frequency dependent. Although static
power is usually determined by input impedance of the
ladder, our compensation requires additional biasing which
could double static current consumption. However, in normal
operation, static power 1s typically far less important than
dynamic power dissipated for switch control. Total gate area
to be driven is a good indication of expected dynamic power
consumption, since it represents the total capacitance to be
driven when steering the DAC output currents. Figure 18(b)
plots the simulated linearity as a function of the total SPDT
switch size for the different compensations under test: our
compensation enables substantial dynamic power consumption
saving without linearity penalty.

Apart from the increased static current consumption, the
need for additional biasing circuitry could be an important
drawback of our compensation if the resulting area overhead



is excessive. Figure 18(c) plots the simulated linearity as a
function of the total area dedicated to switches and compen-
sation circuitry: for a given linearity our compensation requires
less area than other compensation mehotds.

Although the proposed compensation technique will, in
most cases, improve the trade-off between performance, arca
and power consumption, it has some limitations. As described
in section III, appropriate biasing of compensation devices puts
some restrictions on SPDT driving signal levels. Indeed, it
reduces the effective voltage applied to the switches and thus
increases switches Ron values. Although this is usually not
desirable, results shown in figure 18 show that our compen-
sation gives better linearity results than other compensation
methods even if our effective voltage is halved. It should also
be noticed that our limited SPDT driving signal range reduces
charge redistribution in SPDT switches and is commonly im-
plemented on purpose with reduced swing drivers to improve
dynamic performance of converters. However, the need for
multiple supply levels does represent an increase in circuit
complexity.

For high resolution resistor DACs, current division accuracy
is typically enhanced using thin-film trimming. Although very
efficient, this solution does not fit standard CMOS processes
and requires expensive equipment and handling. In this con-
text, it is interesting to note that the use of our compensation
MOSFETs as calibration devices could offer an interesting
calibration feature. Although this adjustment may not prove
essential for 12 bit converters, higher resolution designs could
benefit of such a feature.

VII. CONCLUSION

A novel approach for switch insertion in inverted R-2R
ladder DACs was introduced. This technique allows using
identical output switches by inserting compensation dummy
switches in the network. Accurate compensation is obtained
through careful biasing of these switches. The test results of
12 bit prototype DAC chips show that this technique allows
excellent linearity and is robust to temperature variations.

Several advantages arise from this new switch sizing. SPDT
switches can be made very small and identical with minimal
linearity penalty. Buffers and other synchronization circuitry
usually needed for driving the switches and to reduce the
output glitches are greatly simplified. Although addition of
biasing components is necessary, an area reduction is obtained
over classic compensation techniques. In terms of power
consumption impact, while static consumption is increased for
biasing needs, dynamic consumption is improved with reduced
switches. From a dynamic point of view, small switches driven
by reduced swing signals allow improved settling times.

As an additional feature, compensation MOSFETs could
also be used for calibration purpose in higher-resolution con-
verters.
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ANNEXE V

NOTES DE TESTS POUR LE CNA COMPENSE DE 12 BITS

V.1 Introduction

Ce CNA utilise des interrupteurs réduits grace a I’utilisation de transistors de compen-

sation adéquatement polarisés. La figure V.1 montre une photo du circuit.

La figure V.2 montre le dessin des masques du circuit.

V.2 Entrée numérique

Les entrées numériques sont fournies par une carte PCI : NI-DAQ-6503. Les signaux
numériques sont d’amplitude 5V/0V et doivent étre limités a 1.65V/0V avant d’étre ap-

pliqués au circuit. La carte PCI est controllée par un script Octave sous Linux.

V.3 Plaque de test

La plaque de test a été dessinnée avec le logiciel Ultiboard et réalisée sur un Clad board

avec une méthode d’impression UV/acide/... La figure V.3 montre une image du plan de

la carte de test.
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Fi1G. V.1 Photo du circuit

Fic. V.2 Dessin des masques
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Fic. V.3 Carte de test

V.4 Résultat 1 : test initial

Configuration

— Vrer = 3.3 (SMU2400).

— Ipor = 6.45u4 (SMU2400).

— Mesure Ipyrp (SMU2400).

— OUTN a la masse.

— Modification de tension numérique : 5V — 2.2V — 1.65V (Power supply).
— Echantillon #1.

Résultats :

— Figure V4.

— Erreur thermométre : dii au script Octave (Code 3584).

— Bon résultats a part cette erreur de bit thermometre (c.f. fig V.5).

— Glitch de changement d’échelle : 1’échelle de mesure du SMU doit étre fixe.
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Fic. V.4 Test de linéarité #1
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Fic. V.5 Test de linéarité #1 jusqu’a I’erreur du bit thermométre (Echantillon 1)
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V.5 Résultat 2 : erreur thermomeétre corrigée

Pour mesurer un courant de sortie, il est préférable d’appliquer un courant de référence

plutot qu’une tension. Si la sortie est convertie en tension (a 1’aide d’un ampli-op ex-

terne), il est préférable d’utiliser un référence de tension. On évite ainsi que la tempéra-
ture affecte la linéarité. Configuration :

— Iper = 255puA4 (SMU2400).

— IpoL = 6.45uA4 (SMU2400).

— Mesure de Ipyrp (SMU2400).

— OUTN a la masse.

— Modification de tension numérique : : 5V — 2.2V — 1.65V (Power supply).

— Echantillon #1.

Résultats :

— Figure V.6.

— Tous les bits thermomeétres ont des erreurs de DNL négatives : leur contribution est
insufisante. Cela signifie que leur résistance est trop élevée par rapport au réseau R2R.
La polarisation des transistors de compensation des bits thermomeétres est de 3.3V. Le
Vs des transistors de compensation de la partie binaire est probablement trop élevé

ou ’effet de Vpg est trop important.

V.6 Résultat 3 : Ipg; ajusté

Ajustement de Ipg; jusqu’a ce que le poids de la partie binaire soit égal a la moyenne
des poids des bits thermomeétres. Configuration :

— Irer = 255puA4 (SMU2400).

— Ipor = 3.95u4 (SMU2400).

— VDDs3; = 3.3V (SMU2400).

— Iypp,, = 55uA4 (Somme des courants de polarisation).
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Fic. V.6 Test de linéarité #2 (Echantillon 1)
— Mesure Ipyrp (SMU2400).
— OUTN a la masse.

— Modification de la tension numérique : 5V — 2.2V — 1.65V (Power supply).

— Echantillon #1.

Résultats :

— Figure V.7.

— Les erreurs de DNL des bits thermometres sont améliorées mais le segment binaire
n’est plus aussi bien équilibré. Les interrupteurs de compensation de la partie binaire
n’ont plus la méme impédance que les interrupteurs de sorties associés.

— Une erreur est arrivée entre les bits thermomeétres 6 et 7 (codes 3072-3584) ?

V.7 Résultat 4 : Echantillon 2

Configuration :
— Igpr = 256pu4 (SMU2400).
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Fic. V.7 Test de linéarité #3 (Echantillon 1)

— VDDj; = 3.3V (SMU2400).

— Iypp,, = 120u4 (Somme des courants de polarisation).

— Mesure Ioyrp (SMU2400).

— OUTN a la masse.

— Modification de la tension numérique : 5V — 2.2V — 1.65V (Power supply).

— Echantillon #2.

Résultats :

— Figure V.8.

— Bonne linéarité (0.5LSB). Les erreurs des bits thermométres semblent avoir un signe

aléatoire ce qui peut indiquer que la compensation est bien équilibrée.

V.8 Résultat 5 : Echantillon 3

Configuration :
— Irer = 258u4 (SMU2400).
— Ipo; = 6.45u4 (SMU2400).
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Fic. V.8 Test de linéarité #4 (Echantillon 2)

— VDDs; = 3.3V (SMU2400).

~ Iypp,, = 122uA (Somme des courants de polarisation).

— Mesure IOUTP (SMU2400)

— OUTN a la masse.

— Modification de la tension numérique : SV — 2.2V — 1.65V (Power supply).

— Echantillon #3.
Résultats :

— Figure V.9.

— Bonne linéarité, tout les bits thermometres ont un DNL négatif.

V.9 Résultat 6 : Echantillon 4

Configuration :

- IREF = 255/.1.44 (SMU2400)
— Ipor = 6.45u4 (SMU2400).
— VDDs; = 3.3V (SMU2400).
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Fic. V.9 Test de linéarité #5 (Echantillon 3)

— Iypp,, = 120uA4 (Somme des courants de polarisation).
— Mesure Ipyrp (SMU2400).
— OUTN a la masse.

~ Modification de la tension numérique : 5V — 2.2V — 1.65 14 (Power supply).

— Echantillon #4.
Résultats :

— Figure V.10.

V.10 Résultat 7 : Echantillon 5

Configuration :

— Irer = 25914 (SMU2400).

— Ipor = 6.45u4 (SMU2400).

— VDD;3 = 3.3V (SMU2400).

— Iypp,, = 13344 (Somme des courants de polarisation).

— Mesure Ipyrp (SMU2400).
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Fic. V.10 Test de linéarité #6 (Echantillon 4)

— OUTN a la masse.

— Modification de la tension numérique : 5V — 2.2V — 1.65V (Power supply).
— Echantillon #5.

Résultats :

- Figure V.10.

V.11 Résultat 8 : Echantillon 3 4 25°C et Ipo, = 6.45uA4

Configuration :

— Dans la chambre de température @ 25°C.

— Ippr = 2584 (SMU2400) pour assurer Vipr = 3.3V.
— Ipor = 6.45u4 (SMU Keithley 236).

— VDDs;3 = 3.3V (SMU2400).

— Iypp,, = 55uA4 (Somme des courants de polarisation).
— Mesure Ioyrp (SMU2400).

— OUTN a la masse.
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Fic. V.11 Test de linéarité #7 (Echantillon 5)

~ Modification de la tension numérique : 5V — 2.2V — 1.65V (Power supply).
— Echantillon #3.
Résultats :

— Figure V.12.

V.12 Résultat 9 : Echantillon 3 4 25°C et Ipo, = 4.45u4

Configuration :

— Dans la chambre de température @ 25°C.

— Irpr = 258uAd (SMU2400) pour assurer Vggr = 3.3V.
— Ipo; = 4.45u4 (SMU Keithley 236).

— VDDs3 = 3.3V (SMU2400).

— Iypp,;, = 55uA4 (Somme des courants de polarisation).
— Mesure Ipyrp (SMU2400).

— OUTN a la masse.

— Modification de la tension numérique : 5V — 2.2V — 1.65V (Power supply).
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Fic. V.12 Test de linéarité #8 @ 25°C et Ipo, = 6.4514 (Echantillon 3)

— Echantillon #3.
Résultats :

— Figure V.13.

V.13 Résultat 10 : Echantillon 3 4 25°C et Ipg, = 8.45u4

Configuration :

— Dans la chambre de température @ 25°C.

— Irpr = 258ud (SMU2400) pour assurer Vzep = 3.3V.

— Ipor = 8.45u4 (SMU Keithley 236).

— VDDs; = 3.3V (SMU2400).

— Iypp,, = 55uA (Somme des courants de polarisation).

— Mesure Ipyrp (SMU2400).

— OUTN a la masse.

— Modification de la tension numérique : 5V — 2.2V — 1.65V (Power supply).
— Echantillon #3.
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Fic. V.13 Test de linéarité #10 @ 25°C et Ipo; = 4.45u4 (Echantillon 3)

Résultats :

— Figure V.14.

V.14 Résultat 11 : Echantillon 2 4 25°C et Ipo; = 6.45u4

Configuration :

— Dans la chambre de température @ 25°C.

— Ingr = 258uA (SMU2400) pour assurer Vggr = 3.3V.

— Ipor = 6.45u4 (SMU Keithley 236).

— VDDs; = 3.3V (SMU2400).

~ Iypp,; = 110p4 (Somme des courants de polarisation).

— Mesure Ioyrr (SMU2400).

— OUTN a la masse.

— Modification de la tension numérique : 5V — 2.2V — 1.65V (Power supply).
— Echantillon #2.

Résultats :
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FiG. V.14 Test de linéarité #10 @ 25°C et Ipo, = 8.45u4 (Echantillon 3)

~ Figure V.15.

V.15 Résultat 12 : Echantillon 2 4 80°C et Ipo; = 6.45u4

Configuration :

— Dans la chambre de température @ 80°C.

— Ippr = 258uA (SMU2400) pour assurer Vppr = 3.3V.
— Ippr = 6.45u4 (SMU Keithley 236).

— VDDy; = 3.3V (SMU2400).

— Iypp,, = 110uA4 (Somme des courants de polarisation).
— Mesure Ioyrp (SMU2400).

— OUTN a la masse.

~ Modification de la tension numérique : 5V — 2.2V — 1.65V (Power supply).
— Echantillon #2.

Résultats :

— Figure V.16.
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Fic. V.16 Test de linéarité #12 @ 80°C et Ipp; = 6.45uA (Echantillon 2)
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Fic. V.17 Test de linéarité #13 @ 0°C et Ipo; = 6.45uA (Echantillon 2)

V.16 Résultat 13 : Echantillon 2 4 0°C et Ipo, = 6.45u4

Configuration :

— Dans la chambre de température @ 0°C.

— Irpr = 256u4 (SMU2400) pour assurer Vggr = 3.3V.
— Ipor = 6.45uA4 (SMU Keithley 236).

~ VDDs; = 3.3V (SMU2400).

— Iypp,, = 110u4 (Somme des courants de polarisation).

— Mesure Ipy7rp (SMU2400).

— OUTN a la masse.

— Modification de la tension numérique : 5V — 2.2V — 1.65V (Power supply).

— Echantillon #2.
Résultats :

— Figure V.17.
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V.17 Discussion

V.17.1 Courant de I’échelle de résistance

La résistance 2R est de 100k (2 X 50kQ). Il y a 7 résistances thermometres (100£€2)
suivies de 9 étages R2R binaires. La partie binaire a une impédance égale a un étage
thermometre (1004€2). L’impédance d’entrée de 1’échelle est d’environ 12.5kQ (100/8).

Le courant fourni a I’échelle est donc d’environ 264uA.

V.17.2 Courant de polarisation des transistors de compensation

Le courant additionnel pour la compensation des interrupteurs est d’environ 122u4. 11y

a 9 bits binaires dont la compensation utilise une copie du courant de polarisation. Au

total : 19 X 6.45uAd ~ 122uA

La polarisation de compensation ajoute donc 30% de consommation de courant et repré-

sente le coiit principal de la compensation pour ce circuit.

V.17.3 Polarisation de compensation

Le courant de polarisation est copi€ dans le circuit et adapté a chaque transistor de com-
pensation mais le courant de polarisation original est généré a I’extérieur du circuit. Un
circuit complet devrait inclure le bloc de génération de ce courant. Ce bloc doit générer

un courant qui, forcé dans un PMOS, fixe son Vs a 1.65V (%).

La figure V.18 montre un exemple simplifié d’un bloc de génération de courant de pola-
risation. Des miroirs de courant a haute impédance (ex : cascode) devraient étre utilisés

pour forcer le méme courant a travers tous les transistors de compensation méme s’ils
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Fic. V.18 Exemple de générateur de courant de polarisation

ont chacun une tension drain/source différente.

V.17.4 Limite de la compensation

La compensation n’est pas parfaite puisque la résistance des transistors de compensation
est modulée par leur Vpg. Puisque chacun de ces transistors porte un courant différent
mais est polarisé pour offrir la méme résistance, leurs Vpg different. Dans ce cas, ils
n’offrent pas tous la méme résistance et la compensation n’est donc pas parfaite. Ceci
est égalemant vrai pour les interrupteurs d’aiguillage qui sont tous contrdlés par une

méme valeur de Vgs.

V.17.5 Référence de tension

La compensation particuliére de ce CNA demande I’utilisation de deux tensions de réfé-
rences : 3.3V comme tension d’entrée et 1.65V pour certains éléments de compensation
ainsi que le contrdle des interrupteurs. Pour le circuit prototype, ces deux tensions sont
générée a I’externe mais, idéalement, un CNA complet ne devrait pas demander plus

qu’une tension de référence. Dans ce cas, il est possible de générer a I’interne la tension
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Fi16. V.19 Circuit de génération de la référence de compensation avec suiveur.

de 1.65V. Un diviseur de tension bien apparié¢ peut générer cette tension, et un circuit
suiveur peut permettre de fournir cette tension sans modifier sa valeur. La figure V.19

montre un tel circuit.

V.18 Conclusion

La compensation est trés efficace et le circuit est parfaitement fonctionnel. La suite des
travaux consisterait a tirer profit de la taille réduite des interrupteurs en fabriquant un

prototype optimisé pour les performances dynamiques.
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ANNEXE VI

ARTICLE #3 : MODELING R2R LADDER DACS
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Modeling R-2R Segmented Ladder DACs

David Marche Dept. of Electrical Engineering
Ecole Polytechnique de Montréal
Montréal, Québec Email: david.marche@polymtl.ca
Yvon Savaria Dept. of Electrical Engineering
Ecole Polytechnique de Montréal
Montréal, Québec Email: savaria@grm.polymtl.ca

Abstract— Although R-2R ladders are commonly used as DAC
cores, complete equivalent circuits are still missing from the
literature for most of the configurations used in practice. In
this paper, expressions for input and output impedances of R-
2R ladders are derived for current and voltage mode operation.
In addition, since many DACs use segmentation to reach higher
resolutions, the impedance expressions are also obtained for dif-
ferent segmentation schemes. Using these expressions, the existing
current mode model is extended to segmented architectures, and a
new equivalent circuit is proposed for voltage mode designs. This
allows modeling the most commons R2R DAC designs. Simulation
results produced with the proposed models, are compared to
measurements on two 14 bit R2ZR DAC prototypes. These results
demonstrate how impedance variation with code can limit the
static performances of high-resolution converters.

1. INTRODUCTION

R-2R ladders are compact resistive networks which can
generate binary weighted current or- voltage levels and are
mostly used in digital to analog converters (DAC) [1]. Based
on a reduced set of identical components, they are well suited
to layout optimization for reaching low mismatch levels crit-
ical in high resolution flash converters. Furthermore, resistive
networks are naturally suited to laser trimming matching
enhancement allowing even higher resolution products. [2]
and [3] are examples of such products that are commercially
available. Even though such converters are widely available,
little information can be found on the challenges faced when
designing such high resolution R-2R converters.

Resistor deviation is the most obvious R2R linearity pa-
rameter: the relation between mismatch level and maximum
DNL is well known and highlights the need for calibration
or trimming solutions [4], [S]. For voltage mode ladders, an
expression of the output voltage in terms of resistance ratio
is derived in [6] along with test and trimming strategies.
In [7], a similar analysis is conducted for the current mode
ladder and other major sources of errors are listed: switches
and wire resistance. Indeed, switching circuitry is critical for
settling time but switch resistance itself can have significant
impact on linearity. An overview of explored switch sizing
and compensation solutions can be found in [8]. Input and
output impedance expression for the current mode R2R DAC
is derived in [9] and can be used to compute the impact of
wire resistance on linearity for this configuration.

For hand analysis or fast simulation in larger systems,
it is often desirable to use high level models which are

accurate simple equivalent circuits. This is especially true for
DACs since the number of input codes to be verified grows
exponentially with the input word bit count, making exhaustive
code scan simulation difficult for high resolution designs.
In these cases, if no high level model i1s available, partial
simulations are often used, and the designer’s knowledge and
understanding of significant factors involved become critical.

Although current and voltage analog output expressions are
available, complete R2ZR DACs models including input and
output impedance is still limited to current mode ladders with
no segmentation [9]-[11]. This is a significant drawback since
most recent R-2R networks use segmentation to meet the ever-
increasing resolution demand. Furthermore, many converters
are based on the voltage mode operation of the R-2R network
for which no impedance expressions have been published
yet. Thus, actual models have limited value for todays DAC
simulation and optimization.

The objective of this paper is to present new models derived
for all the most common R-2R DAC structures: voltage and
current mode R-2Rs, with or without segmentation. In section
I1, the existing current mode model is extended to segmented
designs. In section 1II, an equivalent circuit is proposed for
voltage mode R-2R converter and is also valid for segmented
architectures. An analysis of the models limits and circuit
implications follows in Section IV with some simulation
results, Before concluding, a practical high resolution R2R
DAC design case is studied in section VI: simulation results
based on the simplified models are compared with chip mea-
surements to show the significant impact of code-dependent
R-2R impedance on linearity.

II. CURRENT MODE R-2R

A. All binary current mode R-2R (no segmentation)

Fig. 1 shows a current mode R-2R ladder with N bit
resolution. The equivalent circuit proposed by Zurada and
Goodman [10] is showed in Fig. 2. In this configuration,
the input impedance, R;, is simply equal to R and most of
the model’s complexity lies in the expression of the output
resistance (R,) which is code-dependent:
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Fig. 2. Zurada and Goodman’s current modc R-2R DAC equivalent circuit.

This expression was derived by Erb and Wierzba and
complete derivation details can be found in [9]. Note that the
output current source is proportional to the digital input D:

D=b2"1 402244 py2 N ¥)

B. Current mode segmentation

Fig. 3 shows two possible segmentation solutions commonly
used to extend the R-2R ladder with unary weighted bits.

In these configurations, binary weighted stages are con-
trolled by binary encoded bits (bP-bF) and unary weighted
stages are controlled by thermo encoded bits (b7-b%,). Both
options will allow segmentation, but lead to different areas and
impedance of the network:

o Segmentation A: additional 2R unary weighted stages are
controlled by thermo encoded bits (c.f. Fig. 3(a)). This
solution requires a larger area and results in a higher input
impedance.
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Current mode DAC segmentation: addition of 2R stages (a), addition of R stages (b). T and B subscript denote thermo-cncoded and binary-cncoded
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Fig. 4. Setup for output impedanee analysis of thc current mode R-2R with
segmentation A.

o Segmentation B: additional R unary weighted stages are
controlled by thermo encoded bits (c.f. Fig. 3(b)). This
solution requires less area and results in a lower input
impedance. In this case, the current drawn from the
voltage reference input (V;) is higher.

Zurada’s model (c.f. Fig. 2) is also valid for the segmented
versions of the DAC, but the input impedance (R;) and output
impedance (R,) expressions must be adapted. The derived
expressions for these cases are given in the following sections.

C. Current mode R-2R with type A segmentation

When segmentation A 1is used (Fig. 3(a)) the input
impedance can be expressed as a function of thermo bit count
M:

2R

M1 ®

Fig. 4 shows the setup for output impedance analysis: a
test voltage source (V) is connected at the output and the
input voltage reference source (V;) is grounded. The output
impedance can be derived if the expression of the current
sourced by the test voltage (I'r) is obtained: R, = Vr/Ir.

Fig. 5 shows the contribution of one active binary bit (b2)
to the test source current. In this configuration, all thermo
resistors are shorted and the binary segment currents are not
affected by the segmentation. In this case, the expression of
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Fig. 5. Binary bit k contribution to the tcst source current with type A
segmentation (Current modc).
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Fig. 6. Unary bit h contribution to the tcst source current with typc A
scgmentation (Current mode).

binary bit contribution to It derived by Erb and Wierzba [9]
is still valid:

N-1 N
=30 N pBpPorE vt o) (9)
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Fig. 6 shows a circuit that reflects the contribution of
one active thermo bit (b;f) to the test source current. Since
all thermos except one are shorted to ground, the current
contribution I, is simply Vr/2R, and independent of other
bits states. Note that the binary most significant bit (MSB)
can be either considered as a thermo (b%,) or a binary bit
(bB), but its current contribution must be counted only once.

By superposition, the current contribution of all thermos
and binary bits can be added to get the expression of the total
current flowing out of the test source:
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Fig. 7. Sctup for output impcdance analysis of the current mode R-2R with
scgmentation B,
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Fig. 8. Unary bit h contribution to the test source current with type B
segmentation (Current modc).

The corresponding output impedance (Vr/Ir) is given by
(4). Note that these expressions are valid for both, segmented
(M > 0) and unsegmented architectures (M = 0): setting
M = 0 into (4) gives back (1).

D. Current mode R-2R with type B segmentation

Segmentation B (Fig. 3(b)) offers half the input impedance
of segmentation A:

R
R @

Fig. 7 shows the setup for output impedance analysis in the
case of type B segmentation. The test source current in this
configuration must be derived to obtain the output impedance
expression. Fig. 5 shows the contribution of one active binary
bit and the binary segment contribution is given by (5).

Fig. 8 shows the contribution of one active thermo bit
(b;f). Since all thermos are shorted to ground, their current
contribution (I) is simply Vr/R.

By superposition, the current contribution of all thermos
and binary bits can be added to get the expression of the total
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Fig. 9. Voltage mode DAC scgmentation: addition of 2R stages (a), addition of R stages (b). T and B subscript denote thermo-encoded and binary-cncoded
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The corresponding output impedance is given by (8). This

expression is also valid for unsegmented architectures since
setting M = 0 gives back (1).

III. VOLTAGE MODE R-2R

Voltage mode operation is another common use of R-2R
ladders. Fig. 10 shows a voltage mode R-2R ladder with
resolution N. In this case, input impedance becomes code-
dependent and output impedance is constant.

A. Voltage mode segmentation

As for current mode operation, there are two commonly
used segmentation options to extend the resistor binary ladder
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Fig. 11. Sctup for input impedance analysis of the voltage mode R-2R (no
segmentation).

with unary weighted bits. Fig. 9 shows these two solutions.
Binary weighted stages are controlled by binary encoded bits
(bB-bB), and unary weighted stages are controlled by thermo
encoded bits (b7-b%)).

B. All binary voltage mode R-2R (no segmentation)

Output impedance, when no segmentation is used, is not
affected by the resolution of the converter:

R,=R (10)

Fig. 11 shows the setup for input impedance analysis: a test
voltage source (V) is connected at the input, and the output
(Vo) is left open. The input impedance is derived by finding
the expression of the current I sourced by the test voltage.

Fig. 12 shows the current contribution drawn from each bit
when one bit is active. Superposition theorem can then be used
to add these current contributions and compute the total test
source current.
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Fig. 12. Bit k contribution to the tcst current (Voltage mode, no scgmentation)

With ideal resistors, it is easy to see that Rgx3 = 2R.
However, the expression for Ry 4 is not so obvious:

Riy = (((Ri2+Rin) | Repa)+ Roy || Rsp2) +
22k—1 + 1
= SmwoI a3)
Thus,
3
Rk = Ri2 + (Ri3 || Rie) = 1__2—ER (14)
And the current contribution of bit k is
Vr Vr —2k

I, = — 1-2 15
il 3R( ) (15)

Expressions of all other branches currents caused by the
active bit k are

22k—1+1
I’fk = Iip 92k _
22k 1+1
e = —Dpgm—y 27
Livip = Ik+j,k_Ik+j—1,k:Ilf+j,k
V. )
= _3_;5(2%*1“)(2—%-1) (16)
22k 2j-2 _ 1 .
Iy = _Ikk—2 T 9i+1
Lije = IL ik~ If —jLk
— ;/1’1%(221&: 25— 1+1)21 -2k (17)

By superposition, the total current drawn from the test

Fig. 13.  Sctup for input impcdance analysis of thc voltage modc R-2R with
scgmentation A.

source can be expressed as:

ZbBI“+2 Z bEbPL, ,

z=1 y=z+1

+Z Z bBVPI, .

=1 y=z+1

= ZbBI”+Z Z bBOB (L y + 1,2

z=1 y=z+1
(18)

With the appropriate change of variable, (16) and (17) can be
inserted into (18) to get the total test source current expression
(11). Thus, the input impedance of the unsegmented voltage
mode ladder is (12).

Iy =

C. Voltage mode R-2R with type A segmentation

When segmentation A is used (Fig. 9(a)) the output
impedance can be expressed as a function of thermo encoded
bit count: 9R

M+1 (19)

Fig. 13 shows the setup for input impedance analysis: a test
voltage source (V) is connected at the input and the output
(Vo) is left open.

The input impedance can be derived if the expression of
the current It sourced by the test voltage is obtained: R; =
Vr/Ir.

Fig. 14 shows the contribution of a binary bit to the test
source current. Fig. 15 shows the equivalent simplified ladder
used for binary bit contribution analysis. Thermo resistors have
been grouped together in a single equivalent resistor:

2R
Ri2=RTpg = 37

R, =

(20)



Fig. 14. Binary bit k contribution to the test current with type A segmentation
(Voltage modec).

Fig. 15. Simplifi cd ladder for analysis of binary bit k contribution to the
test current (Voltage modc).

With ideal resistors, it is easy to see that Ry 3 = 2R.
However, the expression for Ry 4 is not so obvious, and it
can be shown to be:

Ris = ((Ri2+Rin) || Ro2) + Raa || Ra2) +...
M =2 (M 4+ 1)2%2
= M- (Mt Rl @1
Thus,

3R(M +1)22k-1
2~ M — (M + 1)22F1

Ryo =Ry + (Ri,3 | Rk,4) =

(22)
And, the current contribution of binary bit & is:
B Vr Vr2—-M-—(M+ 1)22k-1
Ly =35— =35 % (23)
’ Rio 3R (M + 1)22k-1

This is the expression of the test source current when all
input bits are set to 0 except one of the binary bits. The general
solution valid for any number of active binary bit requires the
expression of all branch currents caused by an active binary
bit. Solving for the network of Fig. 15 we find that

IBR — IB _‘_E}i‘__: B M—2~22k_2(M+1)
kk %k Ria+ Ria  ©%2— M —22-1(M + 1)
Il?+j,k = ‘Ilﬂj',k = —I£f2‘j
M —2— (M +1)22k-2___
- T (M +1)277% ), ©4)
3R (M + 1)22k~—1
BL . p2-M-(M+ 1)22k-2j-3 41
Beje = Tex=3 T3~ (a1 1)2261

IBL

B — BL
Ll = L —Dijk
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Fig. 16. Unary part of the scgmented DAC
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Equations (23), (24) and (25) are the current contributions
of the binary weighted section only. To analyze thermo bit
contributions, the ladder can be simplified as shown in Fig. 16

where the binary part is replaced by an equivalent resistance:
REQ = 2R. In this case,

2 (25)

2R
T —
Rh,4 - h—1 (26)
2R
T —_
Rus = wrv1-n @7)
Rz,o = Rf,z; Il Rz,a +Rj,
M+1
= 2
R i (28)
And the current contribution of bit h is
M
T, Vr _Vr (29)

Rho 2RM+1

Other thermo branches currents caused by a unary bit A are
IT — IT — I’Z:h — VT 1

htih = Th=ih = A T TORM +1

Interaction between unary and binary segments must also

be taken into account. Currents in the binary ladder due to the
unary bit A are

(30

_H_’h2~(k—1) = _r 21+

BT _
T = 2RM +1 GD)
and currents in the unary ladder due to the binary bit & are
IBL 21—k
i O L R (32)
’ M 2RM +1

By superposition, the total test source current, I, is

N N-1 N N-1 N
PIAHED DD UL A LA DI B2
=2

=2 y=z+1 z=2 y=z+1
N M M M-1 N
B T

IO AED DL LD PP B

=2 y=1 z=1 z=1 z+1

M M M N

T

DD BRAA DDA H (33)

z=1y=z+1 z=1 y=2

With the appropriate change of variables, (23), (24), (25),
(29), (30), (31) and (32) can be inserted into (33) to get the
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Fig. 17. Sctup for input impedance analysis of the voltage mode R-2R with
segmentation B.

test source current expression (34) and the input impedance
expression (35). Note that this expression is valid for both,
segmented and unsegmented architectures: setting M =
gives back (12).

D. Voltage mode R-2R with type B segmentation

When segmentation B is used (Fig. 9(b)) the output
impedance can be expressed as a function of thermo encoded
bit count:

R

Ro=1r71 (36)

Fig. 17 shows the setup for input impedance analysis. The
input impedance can be derived if the expression of the current
It sourced by the test voltage is obtained: R; = Vp/Ir.

Fig. 15 shows the equivalent simplified ladder used for
binary bit contribution analysis. Thermo resistors have been
grouped together in a single equivalent resistor:

2R

fua = Rlke = 19y

(37)
With ideal resistors, it is easy to see that Ry 3 = 2R. It can
also be shown that the expression for Ry 4 is

Riy =

3

(((R1,2 + Ry,1) || R2,2) + Ro1 || Rs2) +

(22 (M +1) + 3p
(22242 (M +1)-3

(3%

M+1+2-2k02M —-1)
(39)
And, the current contribution of binary bit & is:

Vr _VrM+1+427%0QM -1)
Rio 3R M+1

This is the expression of the test source current when all
input bits are set to 0 except one of the binary bits. The general
solution valid for any number of active binary bit requires the
expression of all branch currents caused by an active binary
bit. Solving for the network of Fig. 15 we find that

g Y M +1)-2M +1

B _
Ik =

(40)

IBR —
kk BEO2ZR(M +1)+2M -1
Vp 22t (M+1)-2M +1,__,
B — r -
Teie = =3~ arspee 2 @D
[BL  _ B P2 M +1)+4M -2,
k=i:k WETRR(M + 1) +2M -1
4 2k~2j
2. = _Vr2-4M+ (M +1)2 2i-1 (42)

"3R (M + 1)2%

Equation (40), (41) and (42) are the current contributions
of the binary weighted section only. To analyze thermo bit
contributions, the ladder can be simplified as shown in Fig. 16
where the binary part is replaced by an equivalent resistance:
REZ, = 2R. In this case,

R
Ris = (43)
y h —_
R
T —_
Ry = —— (44)
M+1
T
Ry = R i (45)
And the current contribution of bit h is
Vr M
If, = =
ho RM+1 (46)
Other thermo branches currents caused by a unary bit h are
Ii’?r h Vr 1
Ir e = =
wein = Tiin = 3 RM+1 “n
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Ro expressions were derived in the previous sections according to
— VWA V° the segmentation type (c.f. (10),(19),(36),(12),(35) and (49)).

Fig. 18. Equivalent circuit for voltage mode R-2R DAC

Currents in the binary ladder due to the unary bit h are

I _Vr 27k
BT hho-k _ _VT
= i 50
T M2 ST RM+1 50)
and currents in the unary ladder due to the binary bit k are
IBL

I{‘E:_l_”“z__vf____;_‘__ (51)

’ M R (M + 1)2k+1

By superposition, the total test source current, I7, is

N-1 N N-1 N
ZbZBIfz-i-Z S oPePIZ, + > Y bBPIZ,

z=1 y—x+1 =1 y=z+1
N M M-1 N
D IL DI A +befé"z D DD I AN
z=1 y=1 z=1 z+1
M
L3S LSS (52)

=1 y=z+1 =1 y=2

With the appropriate change of variables, (40), (41), (42),
(46), (47), (50) and (51) can be inserted into (52) to get the
test source current expression (48) and the input impedance
expression (49). Note that this expression is valid for both,
segmented and unsegmented architectures: setting M = 0
gives back (12).

E. Voltage mode equivalent circuit

The proposed equivalent circuit for voltage mode operation
is shown in Fig. 18. This same model can be used for both, seg-
mented and unsegmented ladders, given the input and output
impedance expressions are adapted to the ladder type. These

If voltage output deviations due to resistance mismatch must
be simulated, the ideal voltage source (D x V;) can be replaced
by the output expression in terms of resistor ratios derived in
[6]. This would allow Monte Carlo simulation including errors
coming from ladder mismatch.

IV. VOLTAGE MODE MODEL CONSIDERATION

Following 1s a list of considerations related to the use of
the simplified voltage mode R2R DAC model shown in Fig.
18:

1) Input node: Although grounded in our analysis, the
negative input node of the equivalent circuit can be tied to
another potential. This can be used on purpose to set the output
voltage range lower limit.

2) Output impedance: Since voltage mode R-2R DACs
have a constant output impedance, stabilization of any out-
put amplifier is simplified. The stable nature of the output
impedance also allows loading the DAC without linearity
loss. In this case, the load resistor can be used to adjust the
converters full-scale output (i.e. gain).

3) Input impedance: Voltage mode R-2R DACs have a
code-dependent input impedance. Input impedance of the
DAC sets the input voltage reference loading. To validate our
model, a segmented R2R voltage mode DAC was netlisted
and simulated with the Hspice simulator to measure the input
reference current for all possible digital input codes. The test
netlist is a 16 bit segmented R2R voltage mode ladder based
on 50k resistors and using segmentation A with 3 thermo
encoded bits. The same circuit simulation was performed
analytically using our proposed model: expression (35) was
used with N = 13, M = 7 and R = 50kf). Fig. 19 plots
the reference current as computed with our model and as
simulated with Hspice. The analytical solution is very accurate
with a maximum error of 30 ppm arising from the single-
pole-double-throw (SPDT) switches R,, values, which are
not considered in our model. Considering the complexity of
the derived equations, the observed accuracy of the results
constitutes a useful validation of our models. Appropriate
reference circuit design or selection must take into account the
DAC input current curve in order to get accurate converters.
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Fig. 21. Voltage modc R2R reference connection impedance impact on INL and DNL (Scgmentation typc A, N = 13, M = 7, Vrer = 5V, R = 50k,
Rp4+ = Rp_ = 181): detailed netlist simulation results (a), and simplifi ed modcl analytical results (b).

4) Reference: 1t was found in practice that in high reso-
lution designs, the varying input impedance puts some con-
straints on the reference distribution network. Indeed, since
the reference current varies with the digital input code, the
voltage drop across the reference distribution path modulates
the reference voltage level seen by the converter. For high-
resolution converter, this phenomenon can significantly affect
linearity. Using the equivalent circuit of Fig. 18, it is pos-
sible to rapidly evaluate the impact of reference connection
impedances on the output of the DAC. Fig. 20 shows the
DAC equivalent circuit including parasitic impedances Rp
and Rp_ modeling typical positive and negative reference
distribution buses. Since the current IggF is code- dependent,
the apparent reference voltage (V;) as seen by the DAC is also
code-dependent. This creates linearity errors. Fig. 21 shows
the simulated impact of reference connections on integral
non linearity (INL) and differential non linearity (DNL), as
obtained with the simulation of a detailed netlist simulation
as well as with the simple equivalent model analysis result.
Both results are very similar. They show that only 12 parasitic

Vrer  Ra, R
—— o
+ +
V, R, % @ oy, Vo
Acnp -

[ i

Fig. 20. Reference bus impedance analysis with the simplifi ed voltage mode
R2R modecl.

resistance between the reference source and the DAC would
be responsible for almost 2 LSB INL and 1.5LSB DNL errors
in the modeled 16 bit DAC. Note that parasitic resistance on
reference inputs are also responsible for gain errors, not plotted
here, but which can also be obtained with the proposed model.

5) Resistors: In our model, simplified impedances expres-
sions and output voltage expression are based on ideal equal
resistors. In reality however, resistors are subject to variations
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inherent to fluctuations of any fabrication processes, and
their value can be modulated by temperature and voltage
state. Taking all these effects into consideration still requires
simulations with a complete detailed netlist of the DAC.

6) Switches: Switches of voltage mode R2R DACs are
SPDT devices connecting input branches to either the positive
or negative reference potential. This wide operating voltage
range sets constraints on the switch design. Our proposed
model does not take into account switch parasitic resistance
(R,n) which should either be minimized or well compensated.
Note that in the voltage mode configuration, the switches are
placed at the DAC inputs, and separated from the output by
the R2R resistors, thus providing some shielding of the output
from the switching glitches.

Appendix II lists bit values creating situations of maxi-
mum/minimum input impedances and current values.

V. CURRENT MODE MODEL CONSIDERATION

As for the voltage mode, the current mode model (c.f. Fig.
2)) can be very useful for fast simulation. Although it is a
high level model that depicts accurately the DAC behavior
in many situations, it also shows some limitations due to the
fact that it ignores significant circuit details. Note that the
expression of output current in terms of resistance ratio derived
in [7] can be used in place of the ideal current source (D x
Vi/R;) to consider resistance mismatches. Following are some
considerations to be aware of when using the current mode
model shown in Fig. 2:

1) Qutput nodes: The current mode R2R ladder features
two current outputs, between which the input current is divided
in a proportion dictated by the digital input code: it is a current
steering circuit. However, Zurada’s current mode equivalent
circuit only models one output and assumes the other is
grounded. Although grounding one of the output is probably
the most common situation, the converter is really a two-output
block and some simulations require the DAC to be considered
as such. In these cases, the model is not valid. For example,
the model cannot be used to analyze accurately a current
mode R2R DAC with the complementary output tied to the
ground through a resistor, nor can it take into consideration
any varying voltage found on that same output.

2) Input impedance: Contrary to voltage mode, the input
impedance of current mode R2R DAC:s is not modified by the
digital input code. In this situation, the current drawn from
the reference input is constant and input voltage drop through
input connection parasitic resistances will only impact gain
error but not linearity. This relaxes the constraint on reference
distribution path design and also allows gain adjustment with
the addition of an input resistor as shown on Fig. 22. When
the DAC output is not grounded or virtually grounded with
an opamp, the controlled current source present on the input
side of the model allows taking into consideration the output
voltage effect on the input current. Note again, that the model
assumes a grounded complementary output and does not have
the ability to adjust the input current with the output voltage
found on a complementary output.
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14 bit current mode R-2R DAC

Fig. 23.

3) OQutput impedance: Contrary to voltage mode, the output
impedance of current mode R2R DACs is code-dependent.
This impacts the stabilization of the opamp generally found at
the output of such a converter [10] and also puts constrains on
the output path design as any resistance present on that path
will degrade linearity. An observation of this degradation is
reported in [7] where the authors have noted that the output
wire resistance is a source of INL error. Controlling this factor
becomes important when target resolution increases and an
illustration of this will be given in section VI with actual chip
measurements.

4) Resistors and switches: As for voltage mode, resistors
where all considered ideal and switches R, are ignored to
obtain simple impedance expressions. Adequate switch sizing
and compensation options needed to make this valid can be
found in [8], [12]-[15].

V1. HIGH RESOLUTION R2R DAC CASE STUDY
A. Chip implementation and first results

Fig. 23 pictures a 14 bit current mode R-2R DAC chip
fabricated in 0.25um TSMC CMOS process and previously
described in [5]. The 3 MSBs are thermo encoded and seg-
mentation is of type A (c.f. Fig. 3(a)). The remaining 11 bits
control binary weighted currents generated with R-2R stages.
The unit resistance value is 50k} and all resistors can be
individually and precisely adjusted by laser trimming: this
trimming is done with laser diffused resistors [16] allowing
cancellation of any significant mismatches found after fabri-
cation. This allows trimming away significant differential non-
linearities (DNL) which in turn is expected to result in a very
low integral non linearity (INL) performance.

Fig. 24(a) shows typical linearity curves as measured on the
first prototype version of the chip and before any trimming
operation. Fig. 24(b) shows the corresponding linearity curves
obtained if the most significant mismatches affecting the
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resistor ladder are removed: the INL is not improved by
mismatch cancellation.

B. Analysis and design correction

Analysis of the prototype showed that parasitic resistors
of output buses combined with the code-dependent output
impedance were responsible for the limited INL capability
of the chip. Indeed, these buses, made very long to collect
all DAC output currents coming out of all R-2R branches,
had a parasitic resistance reaching almost 82 from one end
to the other. The effect of these buses can be obtained with
a complete simulation when including parasitic elements, but
extracting all parasitic resistors for simulations is usually not
possible because of the excessive number of nodes added to the
original netlist. A more practical solution (which also requires
some human expertise) is to include only the sensitive parasitic
elements: in this case, the output buses resistors. Fig. 26(a)
shows the linearity curves of the DAC as simulated using
the equivalent model proposed, with a reference bus resistors
added as shown on Fig. 20. Note that this simulation gives a
good approximation of the chip result (c.f. Fig. 24) although
the bus resistors are probably a bad model of the bus layout
solution and neither switch resistance nor resistor mismatch
are considered.

The layout of this chip was later modified to reduce the
output paths resistance down to approximately 1{2. Again,
using the equivalent model, the expected typical linearity
curves can be computed and are plotted on Fig. 26(b). Fig.
25 shows the linearity curves measured on the improved
prototype chip [5]. Although output impedance effect can
still be observed in trimmed curves, non-linearities are now
dominated by mismatch errors which can be trimmed out to
reduce the INL down to 0.6 LSB.

VII. CONCLUSION

Expressions of output and input impedances were derived to
extend Zurada and Goodman’s current mode R2R equivalent
circuit to segmented architectures. A new model was also
proposed for the voltage mode designs. Expressions were
again derived to fit segmented architectures as well. Simu-
lation and chip measurements show that these models can
offer an accurate representation for fast simulation or higher
level analysis. This is certainly a benefit for accurate system
simulation in the trend for higher integration. These models
were used to demonstrate the importance of considering the
network impedance when designing high resolution DACs:
measurements of a trimmable 14 bit DAC chip were com-
pared to the model simulation results to show how the code-
dependant output impedance prevents reaching the targeted
resolution.

APPENDIX |
USEFUL PROPERTIES

Several expressions where simplified using the following
geometric series property:

a{l ~r™)

a+ar+ar2+ar3+...+ar"_1=1—
-7

(53)
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In particular, equations (13), (21) and (38) were obtained
with 7 = 22 and @ = 1. Another useful version of this property
is obtained when r = % and a = 1:

N1—1+1+ 1 1
v 2i T 2 92 2N oN

=1

(54

APPENDIX II
SPECIAL CASES
Several input codes are of special interest since they create
configurations of extreme impedance and/or current. Tables I,

11, 11T and IV list some of these codes' for the different R2R
configurations modeled.

TABLE 1
BINARY VOLTAGE MODE SPECIAL CODES

Code Condition
..1010101 | Min. Zj and max. Ijn
..0101011

000..0 Zin=oand Ijy =0

100..0 Max. Z]N and min. I]N

TABLE 11
SEGMENTED (A OR B) VOLTAGE MODE SPECIAL CODES

Code
thermo! /binary
100..0/01010..1
011..1/1010..1
00..0/00..0

Condition

Min. Z]N and max. I]N

Ziy =ocand I;y =0

TABLE 111
BINARY CURRENT MODE SPECIAL CODES

Code Condition

00..0 Zoyr = X

00..01 Min. Zoyr
11101010..1 | Max. Z;n and min. Ijn

TABLE IV
SEGMENTED (A OR B) CURRENT MODE SPECIAL CODES

Code Conditien
thermo! /binary

00..0 ZoyT = 00

00..01 Min. ZoyT
11..1/1101010..1 | Max. Zoyr (scg. A)
11..1/11101010..1 | Max. Zoyr (scg. B)

Using the provided code values, limits to models and equa-
tions can be generated with a symbolic computing software.
For example, the maximum input current of an N bits voltage
mode binary ladder is:

Vr

Inee = ——{ 9N3 —27N? + 36N24~N —162N2— N
: = 5TF (9 TN? +3

+123N4™N — 36N + 11647V + 208 — 2-”324) (55)

1Scperation between thermomcter and binary bits is shown, but all bits arc
given binary encoded.



Although it is interesting to note that the expression is closed
for any value of N, the formula is not simple and becomes even
more complex for segmented cases. For this reason, we have
only provided the list of special codes. With these tables and
the equations that compose the model, the interested reader
can generate any needed result.

(n
[2]

(3]
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(5]
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ANNEXE VII

DETAILS DU DEVELOPPEMENT DES EQUATIONS D’IMPEDANCES DES
RESEAUX R2R

VII.1 Introduction

Ce document donne toutes les étapes du développement mathématique des équations
d’impédances des réseaux R2R de CNA segmentés ou non, utilisés en mode tension
ou courant. La méthode de calcul est celle des travaux de E.David Erb et Gregory
M. Wierzba qui ont publié un article sur I’impédance de sortie d’un réseau R2R non-
segmenté utilisé en mode courant. Etant donnée que la majorité des CNA sont segmentés
et que le réseau R2R est souvent utilisé en mode tension, les expressions d’impédances

sont développées pour tous ces cas.

Fic. VII.1 Impédance de sortie tel que vue du noeud k’
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VII.2 Impédance de sortie du réseau R2R binaire (non-segmenté) en mode courant

L’expression de I’impédance de sortie d’un réseau R2R inversé (mode courant) non-
segmenté a été publiée par E.David Erb and Gregory M. Wierzba (Expression for the
Output resistance of a Switched R-2R Ladder Network, 1983, Transaction on Circuits
and Systems, Vol. CAS-30, No. 3, March 1983). Cette expression est donnée ici pour le
circuit de la figure VII.1 :

3R

Zour = % W (VIL1)
Db +27)= Y N bb 2 - 1))
x=1 x=2 y=x+1

VIL.3 Impédance d’entrée du réseau R2R binaire (non-segment€) en mode tension

Fi. VII.2 Impédance d’entrée telle que vue du noeud k’

L’impédance d’entrée telle que vue par la référence peut étre exprimée en fonction du
code d’entrée. 11 est possible de calculer la contribution de chaque bit au courant tiré.
Le théoreme de superposition peut ensuite €tre utilisé pour ajouter ces contributions et
calculer le courant total puis I'impédance d’entrée. La contribution au courant du bit k

est:

Vrer
Rio
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VrEr
- VII.2
Ri> + (Res || Ria) ( )

Avec des résistances idéales, 1l est facile de vérifier que R;3 = 2R Vk € [1, N]. Cepen-

dant, I’expression de R 4 est moins évidente :

Ria=(((Rig+Ri) I Rp2) + Roy | Rap) + ... (VIL3)

Nous avons :

R2,4 = R]g;)_ +R1,1 = (2 + I)R =3R
22+2+1 11

R3s = ((Rig+Ryip) || Ro2)+ Ry = _Z_Z—Ti——R = —S—R

Ria = (RaallRsp)+Rsy = 252-: _2:2-; i-; Lr= -;}—%R

Rsg = (RaallRap)+Ray = 272: _2:2-: _2:; i-; 1R = 18751R

Ria = ;—z;—i—iR (VIL4)

Ce résultat a été obtenu en utilisant une série géométrique (r = 2%, a = 1) et la propriété
suivante :
a(l -»"
at+ar+art +ar +...+ar ! = ————————(1 ) (VILS)
-r
11 est facile de vérifier que pour des grandes valeurs de k, ’expression VII.4 tend vers

2R.

Les expressions de Ry 3 et R;4 peuvent maintenant étre combinées pour obtenir celle de

Ry toujours dans le cas de résistances idéales (égales) :

Rio

Ris + (Ris || Ria)
22k—1
+1 R]
%2 _ |

2R + [ZR I
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= (1 _32_2k )R (VIL6)

16
11 est facile de vérifier que, tel qu’attendu, Ry = —S—R et que pour de grandes valeurs de

k, Rk,O = 3R.

Si seulement un bit (k) est actif 4 la fois, le courant tiré de Vzgr et 'impédance d’entrée

associée peuvent étre exprimés ainsi :

V,
]REFSinglebh = ]k,k = ;::
VREF VREF ok
= = 1-2
3 73R ( )
(==
3
ZINSinglebir = Rk’() = (m)R (VII7)

Une solution plus générale, valide pour toutes les combinaison de bits actifs peut égale-
ment étre obtenue et demande 1’expression de tous les courants de branches causés par

I’activation d’un bit :

221 41
P Rea 2%-2_1 . 24|
ke = dkk Ris + Rea R0 1 T TR
+ 02%-2 _ ]
PRt
R B -
Bevje = ~lik 2% _ ] 2”
22k—] +1 .
]k+j,k = 111;,;/( - ]I§+j—l,k = ]I]:+j,k = —lik 22k _ ] 27
- VREF(I _ 2_2k)22k_1 + 12_1 - VREF 22k -1 22k—] + 12—]
3R 2% -1 3R 2k 2% -]
pL L B : ;
_ VReF J = VRE__F_(22k-1 + 1)(27%) (VILS8)

3R 2% 3R



177

Ry3 221 _ 9
IF, = Lyj————— = [ j————
ok S Res + Res 2%
2R 244 1
L _ gL _ 2
Tewe = Ty, o1
2R 2%6 _ 1
L _ gl _ 3
lap = Ik—l,k2R+Rk_24 = Iik 22k _ | 2
2R 2%8 _ 1
L _ gL _ 4
s = Jeagpyg L =12
2R 2%-2j=2 1 .
Ilf—jk = Ilf—j+1,k_2R' + Re-a = Ixi 22k _ 27!
-
92k-2j-2 _ 1 22k=2j _1 .
Ik—jlk = Ilf—j,k - Il{:—j+1,k = Iik 2% _ | 2 - 22 _ | 2j]
- VREF(l _ 2_2k)22k_j_1 +2/ - VreF 2% 1221 4 )
3R 22k 1 3R 2% 22k 1
Ve 2% 420 Vigp 2%-2j-1 -2k
= 3R > =~3R Q2 +1)2 (VILY9)

Par superposition, le courant total tiré de la référence Izgr peut s’exprimer ainsi :

N N
IREF = Z bx Z byI_y,x
- N & N x—1 N-1 N
= Z bexx + Z x bx—ylx—y,x + Z by Z bny,x
x=1 =] y=1 x=1 y=x+1

Main Bit Cur. Lower bits cur. due to Main Bit Higher bits cur. due to Main Bit

Ce qui peut se reformuler ainsi :

N N-1 N N-1 N
Irgr = ) budex+ 0 > bibydiy+ > bibyl,,
x=1 x=1 y=x+1 x=1 y=x+1
- ibxzx,x + E ZN: biby(ley + 1,.2) (VIL10)
x=1 x=1 y=x+1

Les équations VIL.8 et VII.9 peuvent étre utilisées dans VII.10 avec les changements de
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variables suivants :

—~ Pour I’équation VIL.8 :

V, . oy
e = =~ @+ D)
y=k+j J=y-x
Liyjy = L= =
x=k k=x
- VREF 2x-1 —-X=y
Ly = ——@" 1+ D) (VIL11)

— Pour I’équation VIIL.9 :

— VREF(22k—2j—1 + 1)2j—2k

T = —=p
x=k—j =y—x
L = Iy = N
y=k k=y
y
I, = ——=EL02 14 HR™) (VIL.12)

3R

Les équations VII.11 et VII.12 peuvent maintenant étre insérées dans 1’équation VII.10 :

]REF

N N

Z}bx]xx"';y_xzﬂb ] ,+Iy,x)
Voer| Z” (1-27%) - Zl i beby @2 + D) + (@2 + D)
x=1 y=x+1
VREF 2 md R - o
[Zb"(l —2)- Z 2 baby@ + DR )] (VIL13)
x=1 y=x+1

Ce qui donne finalement I’équation de I’impédance d’entrée :

3R
Z[N = (VHl4)

Zb (1-27%)- Z Z bb, (27 + 127

x=1 y=x+1
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(a) Solution analytique (b) Solution simulée (c) Différence entre les deux solutions

Fic. VII.3 Courant de référence pour le réseau R2R binaire mode tension
(N=12,Vref=5V,R=50k).

La figure VII.3 montre les courants d’entrées tels que calculé avec 1’équation VII.13
et simulé avec Hspice ainsi que la différence entre ces deux résultats. Les différences
viennent de la résistance des interrupteurs qui n’est pas prise en compte dans la solution

analytique.

Quelques codes particuliers :
— Aucun courant ne traverse le réseau au code 000 - - - 000.
— Le courant maximal est observé aux codes 101010---010et 010101 ---011.

— Le courant minimum est observé au code 1000 - - - 000.
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VII.4 Segmentation

VOUT

VOUT

Fic. VIL.5 Segmentation type B : ajout de branches R.

Les figures VIL.4 et VII.5 montrent deux options possibles de segmentation : les bits
thermometres peuvent contrdler des branches R ou 2R. Les expressions d’impédances

sont dévelloppées pour chacunes de ces options.

VIL5 Impédance de sortie du réseau R2R segmenté de type A en mode courant

Le réseau segmenté est illustré a la figure VII.6. L’expression de son impédance de sortie
peut €tre obtenue en combinant I’analyse de la partie binaire avec celle de la partie

unitaire. Le courant total incluera :
1. Les contributions des bits binaires.

2. Les contributions des bits binaires diies a ’activation d’autre bits binaires.
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RT,3 RT, 2 RTR,.

Iner & Inszge heem=l1

T T, Tw=B, B, <ot By ©++ By

Fic. VII.6 Impédance de sortie telle que vue du noeud k’

Fic. VII.7 Partie binaire du CNA segmenté

3. Les contributions des bits thermomeétres.
4. Les contributions des bit binaires diles a ’activation de bits thermomeétres.

5. Les contributions des bit thermomeétres dies a 1’activation d’autres bits thermo-

meétres.

6. Les contributions des bits thermomeétres diies a 1’activation d’autres bits binaires.

Le segment binaire inclue N étages binaires. Le premier étage (k=1) inclue toutes les

résistances thermometres. L’expression du courant pour 2 < k£ < N est déterminé en

trouvant le circuit équivalent de la partie binaire illustré a la figure VIL.7.

La contribution en courant du bit k est :

IB VREF
kk T
Ry

y
= REF (VIL15)

Ria + (Ri3 || Ria)




182

Avec des résistances idéales, il est facile de vérifier que Ry3 = 2R Vk € [1, N]. Cepen-

dant, I’expression de Ry 4 est moin évidente :

Ria=(((Ri2+Ri) IR+ Ry I R3) + ... (VIL16)
Nous avons :
Rys = R
22 +1
R = R
34 2+1
R = 24 +22 41
T 241
R - 2042042241
T e 12+1

220D 4 923 ... 402 4 ]

Rea = smmiypeoiy 125241
2262 4 22D 4 L 422 4 ]
Rea = 2(220-3) 4 2204 4. 422 4 1) + 1
22k-—2 -1
S (VIL17)

Ce résultat 4 été obtenu en utilisant la série géométrique VIL5 (r = 22, a = 1). Il est
indépendant du nombre de bits thermométres. Les premicre valeurs de Ry 4 pour k=2,3.4

sont R, 2R et #1R. Quand k augmente, Ry 4 tend vers 2R.

Les expressions de Ry 3 et Rx4 peuvent maintenant étre combinées pour obtenir celle de

Ry, toujours dans le cas de résistances idéales (égales) :

Rio = Rio+ (Ris |l Rea) = Resra + R

2% _ 1
- R[22k T+ ]

- 21_2k (VIL1R)
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Quand k est grand, R, tend vers 3R. Cette valeur est indépendante du nombre de bits

thermometres étant donné que 1’entrée est connectée a la masse.

Si seulement un bit (k) est actif a la fois, le courant tiré de Vyyr et I'impédance de sortie

associée peuvent étre exprimés ainsi :

Vo 1 +217%
IgEFsinglebil = ]ﬁk = -Eg(—)z = VOUTT (VII.19)
3R
ZoUTsmen = Rio = 7057 (VIL.20)

Une solution plus générale, valide pour toutes les combinaisons de bits actifs, peut éga-

lement étre obtenue et demande 1’expression de tous les courants de branches causés par

I’activation d’un bit :
Ria
g T
kk “ Ry + Ry
5 22k—2 -1
Y 221 4 |
Bow = I =-1527
- 1 e
3R 2 )5m il
7 ,
= _32‘” 2771 (VIL21)
Ry3
Iy = I—o—
kk **Ris + Rig
a2 240
TR
BL = JBL 2R _ B 2% 4] 2
LR MR+ Reyy RR2%T 41
BL = qBL 2R g 257+ 123

. P = T
k—2.k k 1,k2R +Rk—2,4 k,k22k_1 + 1
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Rus  Rug
DU
v y EQ
REF ¢ A% i
‘!;R: F\’Th-1 RTh T_F\’Th,o I:\’TM -
R S A S N han
B - Vo ;
B1 Bh1 Bh BM
Fic. VIL.8 Partie unitaire du CNA segmenté
2%-9
L = L 2R _ g 2 +124
-3k k-2k Ri_sa kka2k-1 4 1
2%-2j-3
BL. = B 2 4
k=jk T Tk 92k-1 4
B _ JBL B
Ik—j,k - Ik—j,k_Ik—jH,k
2%-2j-3 2%-2j-1
ol A 2 A,
SO 2 4 221 4 ]
— 92k2j-2
_ 1-2 j]
B 221 41
. 7 . N
= __3‘;”721-2“1(22" o) (VIL22)

Les équations VII.19, VII.21 et VII.22 expriment les contributions de courant de la se-

cannexe binaire seulement. L’expression du courant total demande aussi ’analyse de la

secannexe unitaire. L’expression de courant des bits thermometres k (2 < & < M) et

MSB (k = 1) peut étre trouvée en utilisant le circuit équivalent de la partie unitaire tel

qu’illustré a la figure VIL.8. Dans ce circuit, la partie binaire & été simplifiée et remplacée

par une résistance €équivalente RBgp = 2R en parall¢le avec la résistance 2R du MSB.

Dans la partie unitaire, la contribution de courant du bit h est :

v,
Ly = ROhL;T (VIL23)
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Avec des résistances idéales, les expressions de R} ,, R7, et R}, sont :

R, = Ri,=0 (VIL.24)

T
Rh,O

RT (VIL.25)

Si seulement un bit (k) est actif a la fois, le courant tir¢ de Vgyr et I’'impédance d’entrée

associée peuvent s’exprimer ainsi :

Veer  Vour
Rerspamn = Ahp = 57— = (VIL26)
Single " R}, 2R
ZoUTsiers = Rho=2R (VIL27)

Etant donné que I’entrée est connectée a la masse, le courant tiré de Vggr par un bit
thermomeétre ou le MSB binaire n’a pas d’effet sur les autres branches. L’Expression du

courant | dans la partie unitaire dii au bit thermomeétre h (7 # /) est :

=15,=0 (VIL28)

L’expression du courant k dans la partie binaire dii au bit thermometre h est :

=0 (VIL.29)

L’expression du courant h dans la partie unitaire dii au bit binaire k est :

=0 (VIL.30)
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Par superposition, le courant total tiré de la sortie Ipyr peut étre exprimé ainsi :

N+M N+M

Ioyr = Z b, Z by, ,
=

x=1

N-1

N N x-1 N N M
= Y BEIE e DTBENBEIE o+ NP N BEIE. 4 BE N BIITE
y=1 x=2 y=1

x=2 x=2 x=2 y=x+1
Bin. Lower bin. due to bin. Higher bin due to bin. ther. due to bin.
M M x-1 M M M N
B e S BIN B AT o DTBTNBTIT o+ BT ) bEIET
x=1 x=1 y=1 x=1 y=x+1 x=1 y=2
e ——
Ther. Lower ther. due to ther. Higher ther. due to ther. Bin. due to ther.
(VIL31)

Ce qui peut se reformuler ainsi :

N N-1 N N-1 N M
o = S S S, o« 5SS
x=2 x=2 y=x+1 x=2 y=x+1 x=1
—— e’
Bin.  Lower bin. due to bin. Higher bin due to bin. ~ Ther.

(VIL32)

Les équations VIL.21 et VII.22 peuvent étre utilisées dans VII.32 avec les changements
de variables suivants :

— Pour P’expression VII.21 :

. 7 .
]Ii_j’k — 3%UT2—]—](22—2/€ _ 1)
=kt =y—x
]Ifﬂ;k _ ]fx - y J - J=r
x=k k=x
V.
]B - 0UT2——y+x-—l(1 _ 22—2x) (VII33)

»* = 73R
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— Pour I’expression VII.22 :

-V , .
If_j’k _ 3ORUT 2_]—2k+l (221(—-2]-2 _ 1)
x=k—j =y —Xx
jﬁﬂ = ﬁx: ]:: /=Y
y= k k= y
B ourysnguer gy Youryvuer g _ gy (yirag
xy 3R 3R

Les équations VII.19, VII.33, VII.34 et VII.26 peuvent maintenant étre insérées dans
I’équation VII.32 :

Z Z
Tour = “2LN47 4 OUT[ZbB(1+21 2y

2R x
— et
Thermo Bin.
N-1 N N-1 N
_ Z Z bfbfz—x-—yﬂ (22x—2 _ 1) _ Z Z bfbfz—x—yﬂ (22x—-2 _ 1)]
x=2 y=x+1 x=2 y=x+1
Bin. inf. df a bin. Bin. sup. dii a bin.

(VIL35)

Ce qui se simplifie ainsi :

M
_ YourNhr . VOUT B 1-2x B Br2-x—y(n2x-2
Tor = —% § 7 § BE(1 +2'2) § § pER2 (2 - 1))

x=2 y=x+1

(VIL36)

Cette équation est valide pour M bits thermomeétres incluant ie MSB R2R. Si M n’inclue
pas le MSB R2R, I’expression devient :

_ Vour b7 VOUT B 1-2x B BA2-x—y n2x-2
lovr = 2RZx Zb(1+2 ) - Zbeyz @ —1)]

x=2 y=x+1

(VIL37)
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Quand il n’y & qu’un seul bit thermométre, I’échelle devient binaire. Si M = 1 dans

I’équation VII.36, on retrouve I’expression de courant d’une échelle binaire (non-segmentée).

Ceci donne finalement 1’équation de 1I’impédance de sortie (avec M incluant le MSB

R2R):

6R
Zour = — — TR (VIL38)
3) 642 DA+ 2 - Y N peE )
x=1 x=2 x=2 y=x+1
Ou avec M n’incluant pas le MSB R2R :
6R
Zour = — . o (VIL39)
3) 642 Y B+ 2 = Y N b2 )
x=1 x=1 x=2 y=x+1

La figure VII.9 montre les impédances de sortie telles que calculée avec 1’équation
VII.38 et simulée avec Hspice ainsi que la différence entre ces deux résultats. Les diffé-
rences viennent de la résistance des interrupteurs qui n’est pas prise en compte dans la

solution analytique.
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zZouT

-
L
H i i - N L . H i i i n 7 i L " H H
8192 16384 24576 32766 40960 49152 57344 65536 o 8192 16384 24576 32768 40860 46152 57344 65536 0 8192 16384 24676 32768 40960 49152 57344
Binary (nput

Binary Input Binary Input

(a) Solution analytique (b) Solution simulée (c) Différence entre les deux solutions

Fig. VIL.9 Impédance de sortie pour le réseau R2R segmenté de type A en mode courant
(N=13,M=7 Vref=5V,R=50k).

8853
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VIL.6 Impédance de sortie du réseau R2R segmenté de type B en mode courant

Etant donné que les bits thermométres sont indépendants des bits binaires, I’analyse des
réseaux R2R segmentés de type A en mode courant peut étre étendue a la segmentation
de type B. Si seulement un bit binaire (k) est actif a la fois, le courant tiré de Voyr et

I’impédance de sortie associée peuvent s’exprimser ainsi :

VREF VOUT
I£EFSing1ebir = IZh RT R (VIL.40)
ZoUTsumgan = Rig=R (VIL41)

Dans ce cas, le courant total tiré de la sortie peut étre obtenu en modifiant 1’équation

VIIL.36 :

M
V V —X—y xX—
lour = cI)zUT Z o7 4+ OUT[ Z BB + 21 - 22: } :l bBbf22 Y2 1y
x=1 x=2 y=x+

(VIL.42)

Quand 1l n’y a aucun bit thermometre 1’échelle devient binaire. Si M = 0 1’équation

VIIL.42 on retrouve 1’expression de courant d’une échelle binaire (non-segmentée).

Ceci donne finalement I’équation de I’impédance de sortie :

3R

Zoyr = — (VIL43)

Z [Zb”(l #2172 - Z Z bEBE2 (2 - 1)

x=2 y=x+1

La figure VII.10 montre les impédances de sortie telles que calculée avec 1’équation
VIL43 et simulée avec Hspice ainsi que la différence entre les deux solutions Les diffé-

rences viennent de la résistance des interrupteurs qui n’est pas prise en compte dans la
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160000

140000

120000 “

zout

¢ 8192 16384 24578 37188 40060 49152 57344 £5538 o

L L " L K
8192 16384 24576 2768 40060 49152 £7344 65536 o

i L i \ H :
8182 16364 24576 32768 40080 49162 &7M4
Binary input

Binary input

Binary input

(a) Solution analytique (b) Solution simulée (c) Différence entre les deux solutions

Fig. VII.10 Impédance de sortie pour le réseau R2R segmenté de type B en code courant
(N=13,M=7,Vref=5V,R=50k).

solution analytique.

VIL.7 Impédance d’entrée du réseau R2R segmenté de type A en mode tension

VOUT [

RT,2 RT,2 RT,=R,

N+t N+2'

Invix A Ine2k Inem=l1

T T2 Tw=By B; co By o Bn

Fic. VIL.11 Impédance d’entrée telle que vue du noeud k’

Le réseau segmenté est illustré a la figure VII.11. L’expression de son impédance d’en-

trée peut étre obtenue en combinant 1’analyse de la partie binaire avec celle de la partie

unitaire. Le courant total incluera :
1. Les contributions des bits binaires.

2. Les contributions des bits binaires dles a I’activation d’autre bits binaires.

e85
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FiG. VII.12 Partie binaire du CNA segmenté

3. Les contributions des bits thermomeétres.
4. Les contributions des bit binaires diies a ’activation de bits thermomeétres.

5. Les contributions des bit thermomeétres diies a 1’activation d’autres bits thermo-

metres.
6. Les contributions des bits thermometres diies a ’activation d’autres bits binaires.

Les deux premieres contributions ont été analysées dans la secannexe VII.3 pour un ré-
seau entierement binaire. Cette analyse peut étre ajustée pour un réseau binaire possédant
une résistance MSB particuliére : une combinaison parall¢le de toutes les résistances

thermomeétres.

Le segment binaire inclue N étages binaires. Le premier étage (k=1) inclue toutes les
résistances thermometres. L’expression du courant pour 2 < k£ < N est determinée en

trouvant le circuit équivalent de la partie binaire tel qu’illustrée a la figure VII.12.

La contribution de courant du bit k est :

14
= REF (VIL44)

Ris + (Ris || Ria)

Avec des résistances idéales, il est facile de vérifier que Ry3 = 2R Vk € [1, N]. Cepen-



dant, I’expression de Ry 4 est moins évidente :

Nous avons :

Ce résultat a été obtenu en utilisant la suite géométrique VIL5 (r = 22, a = 1).

Ria=(((Riz+Ri) I R2) +Roy N Rap) + ...

2R

M

2R M+2
R+ — =
M M

(M+1)(22+1)+1R
M+ 12+ M
M+D2*+22+1)+1
M+DQ¥*+2)+M
M+ +24+22+ 1)+ 1
M+D+22+2)+ M

(M +1)(22%D 4223 4o 422+ 1)+ 1

(M+ 1)(22(k—3)+1 + 22(k—4)+] + .-+ 23 + 2) + M
(M+ 122 223 ... 422+ 1)+ 1

(M + 1)2Q2*3) + 222 + ... + 22 + 1) +

(M + 1)(1 - 222y - 3
(M + 1)2(1 = 224 -3M
M =2 — (M + 1)2%2
2= M- (M+ 1223

Les premicres valeurs de R4 pour k=2,3,4 et M=7, sont %R,

augmente, R4 tend vers 2R.
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(VIL45)

(VIL46)

41 169
»R et T=R. Quand k

Les expressions de Ry 3 et R; 4 peuvent maintenant étre utilisées pour obtenir I’expression

de Ry dans le cas de résistances idéales (égales) :

Rio = Ria+(Risll Res) = Rea +R
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_ Rl (M 1(-2%-3 +1]

(M + 1)2(1 - 2%2) =3 M
22k-—l

- R
2 M
Z0%2 _q
3( )+ M+1
22k—1
- 3R
3IM
2k-1 _ ———
@ =D+ 7
3
_ R
3IM
1 — 22-2k 21-2k
( A v
~ 3(M+1) R
T (M +1)(1-22%) + 3¢
_ 3(M + 1)2%!
T2 M- (M+1)2%1
M+1
- M R (VIL4T)

3
M+1+21-2%(M -2)

Quand k est grand, Ry tend vers 3R. Si M=1, VI1.47 est égal a VIL.6.

Si seulement un bit binaire (k) est actif a la fois, le courant tiré de Vzgr et 'impédance

d’entrée équivalente peuvent s’exprimer ainsi :

VreF
B B
]REFSingIebil = ]k’k = RkO
_ Vrer M+ 1+27%(M-2)
- 3R M+1
Vrer 2 — M = (M + 1)22"
_ VIL
3R (M + 1)2%-1 ( )
M+1
Z]NSinglebil = Rk,O = M+1+ 2]”2k(M— 2)3R
2%-1
(M+1)2 3R (VIL49)

M=2+(M+ 1)2%1

Une solution plus générale, valide pour toutes les combinaisons de bits actifs, peut éga-

lement étre obtenue et demande I’expression de tous les courants de branches causés par
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I’activation d’un bit :

BR
I kk

B
1 k+j.k

BL
Ik,k

BL
Ik—],k

BL
] k—-2.k

BL
I k-3,k

BL
Liin

I}

o

“Riz + Rya

s (M+D(A=-2%H-3 L M-2-2%2M+1)
EOM+1)(5 =25 1)~ 6M~3 M2 - M- 2%1(M+1)
‘Ilffj;k = —I,ffﬁz‘f

Veer 2= M= (M + )2 M2 -2%2(M+ 1),
3R (M+ 1)2% 1 2= M-2%1(M+ 1)
Veerp M =2 — (M+ 1)22k_2

R Gl 27 (VIL50)
I R

“Ri3 + Rig
; 4 —2M— (M +1)2%2

KED — M — (M + 1)2%-1

EOR 4+ Rivs  FR2 — M~ (M + 1)22!
5L 2R p2-M-(M+ 1)2%7 .

VR + Ryaa ®92 — M — (M + 1)2%-1

5L 2R p2-M-M+ 12,
F2KOR+ Ryss  FF2 = M—(M+1)2%!
52— M~ (M +1)2%273
WD - M~ (M + 122

I f—Lj,k -1 f—Ljn,k

1 [2 - M—(M+1)2%%75 2= M~ (M+ 1222
kel 2 — M — (M + 1)2%-! 2— M—(M+1)2%1

15 [2 ~ M+ (M+ 123272
M2 - M- (M4 )22

VREF 2-M+ (M+ 1)22]{_2].—2
3R (M + 1)2%-1

J+1

7

Jj

2/ (VIL51)

Les équations VIL.48, VIL.50 et VII.51 expriment les contributions de courant de la se-

cannexe binaire seulement. L’expression du courant total demande aussi 1’analyse de la

secannexe unitaire. L’expression de courant des bit thermométres k (2 < k < M) peut

étre trouvée en utilisant le circuit équivalent de la partie unitaire tel qu’illustrée a la figure
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VII.13. Dans ce circuit, la partie binaire a été simplifiée et remplacée par une résistance

équivalente RBrp = 2R.

Dans la partie unitaire, la contribution de courant du bit k est :

2R
RT, =
M -1
2R
Ri; =
h3 M+1-h
Ry, = Ri,NIR,+R]
M
_ 9R +1
M

(VIL52)

(VIL53)

(VIL.54)

(VIL55)

Si seulement un bit (k) est actif a la fois, le courant tiré de Vzer et I’'impédance d’entrée

associée peuvent s’exprimer ainsi :

T I VREF
REFSingIebil hh — RT
h,0

Veer, M

(VIL56)
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M+1

ZiNsogess = Rpo=2R (VIL57)

Une solution plus générale, valide pour toutes les combinaisons de bits actifs, peut étre
obtenue et demande 1’expression de tous les courants de branches causés par 1’activation

d’un bit thermometre :

I v 1
T Thh REF
Trein =hein = 3 =~ 2R 3+ 1 (VIL58)

L’expression du courant k dans la partie binaire dii au bit thermometre h est :

T -
15T = _{{'ﬁz-(k—l) — _VREF 21+

= VILS
MM 2R M+1 (VIL39)
L’expression du courant h dans la partie unitaire dii au bit binaire k est :
BL BL _
o= bk fetene | Veer 27 (VIL60)
MM M 2R M+1 '

Par superposition, le courant total tiré de la référence Irgr peut s’exprimer ainsi :

N+M N+M

Iper = Z b, Z b, .
= Z VR, + Z b2 Z bELIE L+ ﬁ b? ZN: bEIE + ZN: % Z bIIrE
x= x=2 =l

x=2 x=2 y=x+1
———’

Bin. Bin. inf. di a bin. Bin. sup.diabin. Ther. di a bin.
M

Zb§1§x+ZbTZb§_ylf_yx+ ZM:bf DI +ZbTbeffyT

y=1 x=1 y=x+1 x=1 y=2

Ther Ther. inf. di a ther. Ther. sup. dd a ther.  Bin. dfi a ther.
(VIL61)
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Ce qui peut étre reformulé ainsi :

= ZbBIB + Z Z bEBEIE | 4 NZi i bEBEI2, +ibf2b§]§f
x=2 y=1

Irer =

X7 Xx,Xx

x=2 x=2 y=x+1 x=2 y=x+1
\-—.\‘/——/

Bin. Bin. inf. dGd a bin. Bin. sup. di a bin. Ther. di a bin.

M-1 M M

+ Z pIIT + Z BIBTIT, + ) Z BIBTIT, + BT Z bEIET

x=1 x=1 x+1 x=1 y=x+1 x=1 y=2

™ e o
Thermo. Ther. inf. d0i & ther. Ther. sup. dd a ther.  Bin. dil & ther.

(VIL62)

Les équations VIL.50 et VIL.51 peuvent étre utilisées dans VIL.62 avec les changements

de variables suivants :

— Pour I’expression VIL.50 :

VREF M-2- (M+ 1)22k—2 2-—j

B _
T = =g (M + 1)2%-1
=k+j =y —

. =1 = Y A ek G

k+j.k y,x

x=k k=x
VREF 2-M+ (M+ 1)22x—2
Z = - 1.6
»x 3R (M + 1)2x0-1 (VIL63)

— Pour ’expression VIL.51 :

Veer 2 — M+ (M + 1)22-272 N

B _
hew = =R (M + 1)22-1
x=k—-j =y —Xx

By = 5= S A

' y=k k=y

VREF 2-M+ (M+ 1)22x—2
2 = - VIL64
xy 3R (M + 1)2x+-1 ( )

Les équations VII.48, VII.63, VII.64, VIL.60, VIL.56, VIL.58 et VII.59 peuvent mainte-
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T VREF(i yp2 = M= (M + 12>
EETOUBR\NG T (M 122
Bin.
o bBsz M+(M+1)222 5 & bBsz M + (M + 1)2%72
+Z ) (M+ D21 *2 2 (M + 12701 )
x=2 y=x+1 x=2 y=x+1
Lower bin. due to bin. Hi gher bin due to bin.

_—Z Z yM+1

. VREF( i B Z Z
2R 1 by M+1 “
Ther Ther di a bin.
_ BT
xZ y§1 i by M +1 1 y=x+1

Bin. di a ther.

Z Z e — M+ 1 ) (VIL65)

Ther. sup. di a ther.

Ce qui se simplifie ainsi :

N

Lugr = — VREF ( Z

52— M— (M +1)2%
(M + 1)22-1

M N

LIS

=1 x=2 y=1

Ther. inf. di a ther.

N-1 x—
. Z yapp2 = M+ (M + 1222
xYy X+y—
x=2 y=x+1 (M+ 1)2 w2
BT T)T
bxbyM Z Z bxbyM+ 1)

x=1 y=x+1

(VIL66)

Quand il n’y a qu’un seul bit thermometre, le réseau devient purement binaire. Si M = 1,

1’équation VII.66 redonne 1’équation VII.13 de la version non-segmentée.

Ceci donne finalement I’expression de I’impédance d’entrée :

N

2—- M- (M+12%1 & 2— M+ (M+1)2%2
B B1B
Ziw= 3RM+1)| § % s Y bBbE S
x=2 x=2 y=x+1
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(a) Solution analytique (b) Solution simulée
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16304 24576 276B 40960 49162  STM4  BSSM o B152 16388 24576 02968 40960 49152 ST344 89536 o BIB2 16384 260876 32768 ADBED 49152  §T344 6SED
Binary Input Binary input Binary Input

(c) Différence entre les deux solutions

Fic. VIL.14 Courant de la référence pour le réseau R2R segmenté de type A en mode
courant (N=13,M=7,Vref=5V,R=50k).

M IM N M
N WW iR Z Z BTb73 ] (VIL67)
x=1

x=2 y=1 x=1 y=x+1

La figure VII.14 montre les courants d’entrée tels que calculé avec 1’équation VII.66
et simulé avec Hspice ainsi que la différence entre les deux solutions. Les différences
viennent de la résistance des interrupteurs qui n’est pas prise en compte dans la solution

analytique.

Quelques codes particuliers :

— Aucun courant ne tranverse le réseau au code 000 - - - 000.

~ Le courant maximal est obtenu au codes 0000111/101010---010et0001111/010101 ---011
(7 bits thermomeétres).

— Le courant minimal est obtenu au codes 000 ---0001 and 111---1111 (7 bits thermo-

meétres).
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Vour
RT, & RT,

N1 N2’

lN-r1,k |N+2,k

T, T,

F16. VIL.15 Segmented input impedance as seen from the k’ node

VIL.8 Impédance d’entrée du réseau R2R segmenté de type B en mode tension

Le réseau segmenté est illustré a la figure VIIL.11. Les résistances thermometres (R7T; —
RT),,) sont de valeur R. L’expression de I’impédance d’entrée du réseau peut étre obtenue
en combinant 1’analyse de la partie binaire avec celle de la partie unitaire. Le courant

total incluera :
1. Les contributions des bits binaires.
2. Les contributions des bits binaires diies a 1’activation d’autre bits binaires.
3. Les contributions des bits thermometres.
4. Les contributions des bit binaires diles a I’activation de bits thermometres.

5. Les contributions des bit thermomeétres dies a I’activation d’autres bits thermo-

metres.
6. Les contributions des bits thermométres dies a ’activation d’autres bits binaires.

Les deux premiéres contributions ont ¢té analysées dans la secannexe VII.3 pour un ré-
seau enticrement binaire. Cette analyse peut €tre ajustée pour un réseau binaire possédant
une résistance MSB particuliere : une combinaison parallele de toutes les résistances

thermometres (R 7).

Le segment binaire inclue N étages binaires. Le premier étage (k=1) inclue toutes les

résistances thermomeétres. L’expression du courant pour 2 < k& < N est déterminée en
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Fi6. VII.16 Partie binaire du CNA segmenté

trouvant le circuit équivalent de la partie binaire tel qu’illustré a la figure VII.16.
La contribution de courant du bit k est :

VREF

g
kk
Rio

= Vrer (VIL68)

Ria + (Res || Ria)

Avec des résistances idéales, il est facile de vérifier que R;3 = 2R Vk € [1, N]. Cepen-

dant, ’expression de Ry 4 est moins évidente :

Ria=(((Rig+Rip) I Ryp2) + Ry I Rap) + ... (VIL.69)
Nous avons :
1
R1,4 = HR
2R 34+2M
Raa = Rt vom =102
R 11 +10M
Ris = R+ 2 _ 1+ 0
’ 1+2M 5+6M
R 43 +4 M+1)=-2(M+1
Ris = R 2 a 3+ 2MR_2*22( +1)-2(M+ )+1R

YTi2m T s 2M DM+ 1)-1
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22k—1 -2
Z T SM+1 ]
R - 3 (M + )+1R=(22k1_2)(M+1)+3R (VILT0)
) QF 2+ 2)(M+1)-3 '
M+ -1

Ce résultat 3 été obtenu en utilisant la suite géométrique VIL5 (r = 2%, a=1,n=i-2).
Quand k augmente, Ry 4 tend vers 2R.

Les expressions de Ry 5 et Ri4 peuvent maintenant étre utilisées pour obtenir I’expression

de Ry dans le cas de résistances idéales (égales) :

Rip

Ris + (Ri3 Il Ria) = Rysra + R
@ - 2M+ D43 1]
Q*+2D)(M+1)-3

M+1
= VII.
M+1+272kQ2M - 1)3R (VIL7D)

Quand k est grand, R;o = 3R. Si M=1 I’équation VIL.71 est égale a 1’équation VIL.6.

Si seulement un bit binaire (k) est actif a la fois, le courant tiré de Vzgr et I’impédance

d’entrée associée peuvent s’exprimer ainst :

14
B REF
]]l;EFSinglebit = ]k,k = Rk 0
_ Vaer M+1+27%2QM-1)
3R M+1
Veerp 1 —2M — (M+ 1)22k
- VIL
3R (M+ )% (VIL72)
M+ 1)2%*
ZINSinglebir = Rk’() ( ) 3R (VII.73)

TAM- 1+ (M+ )2
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Une solution plus générale, valide pour toutes les combinaisons de bits actifs, peut éga-

lement étre obtenue et demande 1’expression de tous les courants de branches causés par

I’activation d’un bit binaire :

BR
I kk

B
Y k+j.k

BL
] kk

BL
Ik—l,k

BL
I k-2,k

BL
Ik—3,k

BL
Lok

B
Lk

- B
= I’

R4
“Ris + Rea
p (M+ Q¥ -2)+3 2% (M+1)-2M+1
RE(M+ D% +2)-3 ~ R 2k(M4+1)+2M -1
~IR, = 1B

Vrer 2M— 1+ (M + 1222 (M + )= 2M+1__

3R (M + 1)22% %M+ 1)+2M -1
Veer 22k_1(M+ D-2M+1__.
- 27/ .
3R (M + 1)2% (VIL74)
IB Rk,3
“Ris + Ria

s Q¥ T+ M+ 1) -6
RE Q%+ 2) (M +1)-3

2R @ +M+1) -6, 2%3(M+ 1) +4M -2
OR+ Ri1s PR Q¥ +2)(M+1)-3 KE2U(M+ 1) +2M -1

L 2R QM D) -6, 2 (M D +AM -2,
LR + Riecas M Q% +2)(M+1)-3 KE22d(M+1) +2M -1
“2EOR+ Risa  FQF+2)(M+1)-3 kE22%(M+1)+2M =1
s QF L H(M+1) - 62j _p 222N (M + 1) + 4M — 22j
ke Q% 4 (M +1)-3 TR AR(M+ D +2M -1

BL BL
Ik—j,k - Ik—j+1,k

15 [22k—2f-1(M+ D+4M-2 ; 222 (M + 1) +4M - 2,1
KL 2%(M+ 1D +2M -1 2%K(M+1)+2M -1
4M—2—(M+ 1)2%%

= 13[
SLAM =2 + (M + 1)2%)

Vigr 2 — AM + (M + 1)2%2
- Y 2 (VIL75)

Les équations VII.72, VII.74 et VIL.75 expriment les contributions de courant de la se-

cannexe binaire seulement. L’expression du courant total demande aussi I’analyse de la
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T T
Rhe Rh3
<J I—» R$
VOUT o~ : \/\/\E/(\) ‘}—
R, R Ry . Ry -
L n.o i
2 L M
T T T
l1 h fhean Y twn
T T Veer a
Bh-1 By By

Fic. VII.17 Partie unitaire du CNA segmenté

secannexe unitaire. L’expression des courants pour les bits thermométres k (1 < k£ < M)
peut étre trouvée en utilisant le circuit équivalent de la partie unitaire tel qu’illustré a
la figure VII.17. Dans ce circuit, la partie binaire a été simplifiée et remplacée par une

résistance équivalente RS, = R.

Dans la partie unitaire, la contribution de courant du bit k est :

.
I, = 2L (VIL76)

Avec des résistances idéales, les expressions de R} o, R} ; et R}, sont :

R

R, = = (VIL77)
R, = R (VIL78)
BT M-h '
Ry, = Ri,IR,+R}
M+1
- REL (VIL79)

M
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Si seulement un bit thermometre (k) est actif a la fois, le courant tiré de Viyer et ’impé-

dance d’entrée associée peuvent s’exprimer ainsi :

V
T _ T REF
IREFSinglebil - Ih,h - RT
h0
Veer M
= VIIL.8
R M+1 ( 0)
M+1
ZINSinglebil = R}77:0 = R M (VII.SI)

Une solution plus générale, valide pour toutes les combinaisons de bits actifs, peut étre
obtenue et demande 1’expression de tous les courants de branches causés par I’activation

d’un bit unitaire :

L Vier 1
Lon=I_,= TR U (VIL82)

L’expression du courant k dans la partie binaire dil au bit thermomeétre h est :

i V 2+
BT = gk = _RET 1.
MM R M+1 (VIL83)
L’expression du courant h dans la partie unitaire di au bit binaire k est :
7B _Iﬁ _ _IE—L(k—l),k _ Vier 1 (VIL84)
ok M M R (M + 1)2k+ ‘

Par superposition, le courant total tiré de la référence Iz peut s’exprimer ainsi : :

N+M N+M

Iger = Z by Z byl «
=1

x=1
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~1

= be]fx+ZbBZbB_ylf_yx+ be Z b1, +lebbeyTIff
= x=1 y=1

x=1 y=x+1
N e’

Bin. Bin. inf. dt 4 bin.  Bin. sup di abin. Ther. di a bin.

+ i bIIT + i b7 Z:: bTIT,  + Z b! Z L i b7 Z bEIET
x= y= x= y=1

y=x+1

[ E——
Ther. Ther. inf. di a ther. Ther. sup. dfi a ther.  Bin. di a ther.

(VIL85)

Ce qui peut étre reformulé ainsi :

R T Z S a3 e, +ibfzbﬁff
=1y

x=2 1 y=x+1 x=1 y=x+1
| —

Bin. Bin. inf. dd a bin. Bin. sup. dd abin.  Ther. di a bin.

Zb§1§x+ ASbebyTley + iZbibj]}x +ZbTbeIfyT

x=1 x+1 x=1 y=x+1 x=1 y=2
— e’
Ther Ther. inf. dii & ther. Ther. sup. di a ther.  Bin. di  ther.
(VIL.86)

Les équations VII.74 et VII.75 peuvent étre utilisées dans 1’équation VII.86 avec les
changements de variables suivants :

— Pour I’expression VIL.74 :

VReF 22k—1(M+ 1) -2M+1

5 B .
Ik+j,k - 3R (M+ 1)22k 27
y=k+j J=y—x
Ifﬁ,k = Iylfx = =
x=k k=x

Veer 1 = 2M + (M+ 1)22x—1
3R (M+ 1259

B
2, (VIL87)
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— Pour ’expression VIL.75 :

VREF 2-4M+ (M+ 1)22k~2j

B i1
]k—j,k 3R (M+ 1)22k 2
x=k-j f=y—Xx
P = I )=y
y=k k=y
Veer 1 = 2M + (M + 1)2%!
? REF (M 1) (VIL88)

3R (M + 1)25%y
Les équations VII.72, VII.87, VIIL.88, VIIL.84, VII.80, VIL.82 et VII.83 peuvent mainte-

nant étre insérées dans 1’équation VII.86 :

— VREF ZN: ~2M — (M + 1)2%
REF = — (M + 1)22
Bin.
N-1 N-1 N
—2M + (M + 1)22! 1 - 2M+ (M + 1)2%1
pBps + bEpS )
+ Z‘ y;l T (M Do ;y;l O T+ D
Lower bin. due to bin. Higher bin due to bin.
M
VREF( B
"R Z"M+l Z Zy(M+l)2x szy(M+l)2x
h—\,____/
Ther. ther due to bin. Bin. due to ther.
BTpT— pTHT — ) VIL89
;y;l "YM+1 Z)gl "YM+1 ( )

Higher ther. due to ther. lower ther. due to ther.

Ce qui se simplifie ainsi :

N N-1 N
Vier sl —2M— (M +1)2% 5,51 = 2M + (M + 122!
I ——(E b DI
REF 3R (M2 e * (M + 1)25-1

-Zbr 3M ZbBZy(M 1)2x+Z Z]bxyM ) (viioo)

x=1 y=x+
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IREF
IREF
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Binary Input Binary Input Binary Input

(a) Solution analytique (b) Solution simulée (c) Différence entre les deux solutions

Fig. VII.18 Courant de la référence pour le réseau R2R segmenté de type B en mode
courant (N=13,M=7,Vref=5V,R=50k).

Quand il n’y a aucun bit thermométre, le réseau dévient purement binaire. Si M=0 I’ex-

pression devient celle d’un réseau non-segmenté : 1’équation VII.13.

Ceci donne finalement I’expression de 1’impédance d’entrée :

N N-1 N
1= 2M = (M+1)2% 1= 2M+ (M + 122!
Ziw= 3R(M+ 1)[21,5 2§x ) 30 BB 2x(+y_] )

x=1 x=1 y=x+1

M N M 6 M oM r

T BT T1T
DAL TSI LTI bxby6] (VILO1)
x=1 x=1 y=1 x=1 y=x+1

La figure VII.18 montre a quel point les solutions analytique et simulée sont proches.
Les différences viennent de la résistance des interrupteurs qui n’est pas prise en compte

dans la solution analytique (équation VII.90).



