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Samenvatting

Een 16-bits ADC, die geschikt is voor digitale audio toepassingen, kan ge-
realiseerd worden met behulp van de successieve approximatie methode.
Een essentieel onderdeel van zo’'n ADC, is de comparator, die de uitgangs-
stroom van de S/H vergelijkt met de uitgangsstroom van de DAC.

In dit verslag wordt het ontwerp van zo’n comparator beschreven.

Nadat in hoofdstuk 1 een inleiding gegeven is, wordt in hoofdstuk 2
en 3 een vrij uitgebreide systeemstudie van zowel de ADC (die voor au-
diotoepassingen gebruikt gaat worden), als de comparator beschreven.

In hoofdstuk 4 wordt dan het eigenlijke ontwerp van de schakeling bespro-
ken.

De ontworpen schakeling is gesimuleerd m.b.v. Philpac en de resultaten
daarvan zijn te zien in hoofdstuk 5.

Qok is de comparator in IC-vorm gerealiseerd en zijn er metingen aan ver-
richt, waarvan de resultaten in hoofdstuk 6 en 7 beschreven zijn.

Het blijkt dat de ontworpen schakeling voldoet aan de gestelde eisen en
geschikt zal zijn voor toepassing in een 16-bit ADC voor digitale audio.

i



Inhoudsopgave

Voorwoord i
Samenvatting 2
1 Inleiding 1

2 Analoog/Digitaal conversie m.b.v. de successieve approxi-

matie methode 3
2.1 Werking . . . . . ... 3
2.2 Theoretisch haalbare performance . . . ... ... ...... 5
221 Conversiesnelheid . . . . .. ... ... ... ...... 6

222 Ruis . ... . .. e e 7

2.3 Eisen, die gesteld worden aan de comparator . . . ... ... 9

3 Systeembeschrijving van de comparator 13
3.1 Beschrijving van de verschillende mogelijkheden . . . . . . . . 14
3.1.1 Schakelingen die gebruik maken van een opamp . . . . 14

3.1.2 Andere mogelijkheden . . . . ... ... ... ... .. 22

i



6

3.2 Eisen, die gesteld worden aan deopamp . . . . .. ... ... 23

321 Stabiliteit . . . ... ... Lo L 24
3.22 Bandbreedte ... ... ... .... .. ........ 26
323 Slewrate . . ... ... ... ... ... . 30
324 Ruis . .. .. . .. . 31
325 Versterking . . ... .. ... ... ... 36
3.26 Offset en temperatuurafhankelijkheid . . . .. . . .. 38
3.3 Opampconfiguraties . . . . .. ... ... ... .. ..., 40
3.3.1 Eentrapsversterker . . . . .. . .. ... ... ..... 40
3.3.2 Tweetrapsversterker . . . . . ... ... ... .. ... 41
Ontwerp van de comparator 45
4.1 Deopamp . . . . . . . . e e e 45
4.1.1 Het versterkingsgedeelte . . . . . . . . ... ... ... 46
4.1.2 Deuitgangstrap . . .. . ... ... .. 69
4.2 Het naversterkingsgedeelte . . . . . . . .. ... .. ... ... 71
43 Delatch .. . .. .. .. .. .. 72
Simulaties 73
5.1 Simulaties op systeem niveau . . . . .. ... ... ... ... 73
5.2 Simulaties op transistorniveau . . . .. ... ... ... ... 80

De implementatie van de comparator m.b.v. een master-
chip 84

v



7 Metingen aan de opamp
7.1 De overdrachtskarakteristiek

7.2 De ruiseigenschappen

7.3 Slewrate . . . . ... ...

8 Conclusies en aanbevelingen

Referenties

91

91

93

94

97

99



Hoofdstuk 1
Inleiding

Alle muziek met uitzondering van ”live muziek” is minstens één keer op
band opgenomen: de zgn. master-tape.

Dit betekent, dat de kwaliteit van de muziek waar we naar luisteren, erg
afhankelijk is van de kwaliteit van deze master-tape en verdere kopién hier-
van.

Conventionele opname-systemen kennen voornamelijk hun beperkingen in
de ruis, het dynamisch bereik en lineaire vervorming. Deze beperkingen
zijn onafscheidelijk verbonden met het gebruik van band, koppen en andere
mechanische onderdelen.

Door zorgvuldig te ontwerpen is het met conventionele methoden mogelijk
om een signaal/ruis verhouding van ongeveer 60 dB te halen, terwijl de li-
neaire vervorming beperkt kan blijven tot 1%.[1]

Doordat alle andere audio-apparatuur steeds beter werd, is de behoefte
ontstaan om bovengenoemde specificaties te verbeteren.

Dit blijkt alleen mogelijk door gebruik te maken van digitale technieken.
Men is begonnen met het toepassen van digitale recording in studios, maar
deze opname-techniek wordt nu ook voor de consument toegankelijk.

Behalve de bekende voordelen van het gebruik van digitale technieken,
zoals reproduceerbaarheid, ongevoelig voor temperatuur veranderingen, enz.
kan, door van deze technieken gebruik te maken, de niet lineaire vervorming
teruggebracht worden tot minder dan 0.003 %. De signaal/ruis verhouding
kan zelfs vehoogd worden tot bijna 100 dB. M.b.v. goede foutencorrigerende



codes is het mogelijk om b.v. drop-outs geheel te verwijderen.

Er zijn natuurlijk niet alleen voordelen aan het gebruik van digitale
opname-technieken. Zo worden er hoge eisen gesteld aan het foutencor-
rigerende systeem, omdat dit systeem erg grote fouten moet kunnen cor-
rigeren (zoals drop-outs van enkele duizenden bits).

Een van de essentiele onderdelen van digitale recording, is de Analoog
Digitaal Converter (ADC}, die bet analoge audiosignaal omzet in een digi-
taal woord. Dit digitale woord moet volgens de wereldstandaard een lengte
hebben van 16 bit, zodat een 16 bits ADC nodig is.

Een manier waarop een analoog signaal omgezet kan worden in een 16 bit
digitaal woord, is m.b.v. de successieve approximatie methode.
Karakteristiek bij een ADC die met deze methode werkt, is een 16 bit Digi-
taal Analoog Converter (DAC), die in de terugkoppellus van een comparator
zit. Deze DAC is al gerealiseerd (2], evenals een Sample and Hold (S/H)
schakeling [3], die er voor zorgt dat de ingangsspanning van de ADC con-
stant blijft gedurende de tijd, waarin het analoge signaal omgezet wordt in
een digitaal woord.

De uitgangsspanning van de S/H wordt omgezet in een stroom, waarna de
comparator deze stroom kan vergelijken met de uitgangsstroom van de DAC.

In dit verslag zal het ontwerp van deze comparator besproken worden.



Hoofdstuk 2

Analoog/Digitaal conversie
m.b.v. de successieve
approximatie methode

Voordat begonnen kan worden met het ontwerpen van de comparator, moet
natuurlijk eerst bekeken worden in welke omgeving deze comparator z'n
werk zal moeten doen.

In dit hoofdstuk zal beschreven worden hoe een Analoog Digitaal Converter
(ADC), die gebruik maakt van de successieve approximatie methode, werkt.
Er van uitgaande dat de ADC een 16 bits resolutie heeft en werkt op een
sample-frequentie van 44.1 kHz, zal de haalbare performance berekend wor-
den. Tevens zullen een aantal eisen geformuleerd worden waaraan de com-
parator zal moeten voldoen.

2.1 ‘Werking

Bij de successieve approximatie methode wordt een Digitaal Analoog Con-
verter (DAC) opgenomen in de terugkoppeling van een comparator. Deze
comparator vergelijkt nu het analoge ingangssignaal met de uitgang van de
DAC (zie fig. 2.1).

Aan de uitgang van de comparator zal een latch geschakeld zijn, zodat het



signaal dat de comparator aanbiedt aan het Successief Approximatie Re-
gister (SAR) steeds een "stabiel” logisch niveau heeft (0 of 1). Het SAR
verzorgt de aansturing van de DAC.

spanning/
stroom
omzetter

16 bit DAC

A

16 bit SAR

comparator

stroom/
spanning
omzetter

C

16 bit outputbuffer

LV

latch

16 bits uitgangswoord

klok

T

Start Conversie

Figuur 2.1: Principeschema van een AD omzetter die werkt volgens

de Successieve Approximatie methode.

Aangezien de DAC (de TDA 1541), die in de terugkoppeling van de
comparator gebruikt zal worden, een stroomuitgang heeft, zal de compara-
tor stromen moeten vergelijken. Daarom moet de ingangsspanning omgezet
worden in een ingangsstroom. De latch wordt geschakeld door een span-
ning, zodat de uitgangsstroom van de comparator door een stroom-spanning
omzetter in een spanning wordt omgezet.



Het principe werkt nu als volgt:

Nadat een Start Conversie signaal gegeven is, zet het SAR eerst alleen het
Most Significant Bit (MSB) van de DAC aan (ingangswoord 1 0 0 - 0).

De comparator kijkt nu of de uitgangsstroom van de DAC groter is dan de
ingangsstroom. Als dat zo is, wordt het MSB bit van de outputbuffer op
“nul” gezet, anders blijft dit bit op "een”. Het MSB bit is nu bekend (=Cj).
Nu zet het SAR het MSB-1 bit aan, dus het ingangswoord van de DAC zal
dan C; 1 0 0 - 0 zijn. Nadat de comparator klaar is met vergelijken, is ook
dit bit bekend (=C3) en kan het MSB-2 bit uitgerekend worden (hiervoor
wordt aan de DAC het ingangswoord C; C2 1 0 0 — 0 aangeboden). Na
16 comparatieslagen is het gehele woord bekend en kan het als uitgangs-
woord naar buiten gebracht worden, waarna een nieuwe conversie plaats
kan vinden.

De voordelen van deze manier van omzetten zijn:

— Met maar één comparator is toch een hoge resolutie haalbaar.

— De besturingslogica kan eenvoudig zijn.

— ledere omzetting vindt plaats binnen dezelfde tijd, onafhankelijk van de
grootte van het ingangssignaal.

Een nadeel is echter dat gedurende de omzettingstijd het ingangssignaal
niet mag veranderen. Om dit te bereiken, zal voor de ADC een Sample and
Hold circuit (S/H) geschakeld moeten worden. Dit wordt gerealiseerd door
de TDA 1535.

2.2 Theoretisch haalbare performance

Zoals bekend, is het de bedoeling dat de 16 bit ADC gebruikt gaat worden
voor audio doeleinden. Om hiervoor geschikt te zijn, moet de schakeling
aan bepaalde cisen voldoen.

Zo zal een bepaalde conversiesnelheid gehaald moeten worden en zal de
ruis binnen aanvaardbare grenzen moeten liggen. Deze eisen zullen in de
volgende paragrafen beschreven worden. Tevens zal beschreven worden hoe
groot de theoretisch haalbare signaal/ruis verhouding is.



2.2.1 Conversiesnelheid

Geluid met een frequentie groter dan 20 kHz is door het menselijk gehoor
niet meer waar te nemen; dus we kunnen stellen dat het audio signaal band-
begrensd is tot 20 kHaz.

Uit de digitale signaal theorie is bekend dat bij bemonstering van een
signaal het spectrum zich herhaalt rond veelvouden van de samplefrequentie
(zie fig. 2.2). Om aliasing te voorkomen (dit is het terugvouwen van signalen
die buiten de audioband liggen), moet aan de ingang van de S/H bandbe-
grenzing toegepast worden en moet de samplefrequentie minstens 40 kHz
{twee keer de maximale signaalfrequentie) zijn.

Omdat bij audio toepassingen een samplefrequentie van 44.1 kHz gebruike-
lijk is, mag het uitgangssignaal van de S/H geen signaalcomponenten bevat-
ten met een frequentie groter dan 22 kHz.

Het zal duidelijk zijn dat de nog te ontwerpen ADC ook met een frequentie
van 44.1 kHz moet werken.

Omdat het de bedoeling is dat een enkele ADC gebruikt gaat worden voor
twee kanalen (stereo geluid), moet de klokfrequentie van de ADC 88.2 kHz
zijn (de ADC wordt tijdgemultiplexed over beide kanalen).

Dit betekent dat een totale conversietijd < %5 msec=12 usec geeist wordt.
Binnen deze tijd moeten zowel de ADC als de S/H hun eindwaarde bereikt
hebben. Van de S/H is bekend dat deze een settle-tijd heeft van 2 usec [3],
dus blijft er voor de ADC nog een tijd van 10 usec over om te converteren.
Voor ieder woord moet de ADC 16 conversie slagen doen, dus per conver-
sieslag is de maximaal voor de ADC beschikbare omzettijd gelijk aan:

}—2 pusec=625 nsec.

—

20 44 .1 88.2 f (kHz)

Figuur 2.2: Spectrum van een gesampled audiosignaal
(samplefrequentie=44.1 kHz).
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Figuur 2.3: uniforme quantisatie van een sinus vormig signaal.

Als hier niet aan voldaan kan worden, kan om stereogeluid te converteren,
altijd nog gebruik gemaakt worden van twee parallel geschakelde ADC’s,
zodat dan per conversieslag een omzettijd < 1250 nsec geeist wordt. Vaak
wordt, om de filtering aan de ingang van de S/H eenvoudiger te realiseren,
voor audio-toepassingen gebruik gemaakt van een twee keer oversampled
systeem. Dan heeft de ADC dus ongeveer 300 nsec per conversieslag om te
converteren.

2.2.2 Ruis

Een van de belangrijkste eisen waaraan een ADC, die voor audictoepassingen
gebruikt zal worden, zal moeten voldoen, is zo weinig mogelijk ruis aan het
oorspronkelijke signaal toevoegen. De signaal/ruis verhouding is dan ook
een belangrijke maatstaaf bij het vergelijken van AD systemen. Doordat
bij quantisatie van het signaal fouten geintroduceerd worden, die gezien
fupnen worden als ruis (quantisatieruis), is de signaal/ruis verheonuding niet
willekeurig groot te maken. Als de ADC geen thermische ruis heeft, kan
deze signaal/ ruis verhouding berekend worden, zodat later als dit gemeten
wordt conclusies getrokken kunnen worden, hoe goed de ADC is m.b.t. de
grootheid ruis.

Als uitgegaan wordt van een uniforme quantisatie karakteristiek (fig. 2.3),
met N quantisatieniveaus (N = 2B voor een binaire representatie van B



bits) en een quantisatie eenheid q, zal een signaalamplitude x worden gere-
presenteerd door het [;—‘] quantisatie niveau. Hier is |.] de afronding op een
geheel getal. Als [3} groter is dan N, zal er begrenzingsvervorming gaan
optreden, omdat deze waarden van x door het N% niveau gerepresenteerd
worden.

Stel nu dat een signaalamplitude waarvoor geldt: (¢ — %)q <z<(1+ %)q
gerepresenteerd wordt door z;=iq.

De instantane gekwadrateerde fout is dan (z — z;)?.
Veronderstel verder dat de waarschijnlijkheidsdichtheid van de amplitude
verdeling gegeven wordt door p(z). Als q klein is in vergelijking met de
veranderingen in de signaal amplitudes, zal p(z) weinig variéren binnen een
quantisatie interval. De quantisatie fout, veroorzaakt door signalen welke
binnen het interval i liggen, wordt dan gegeven door:

(+3)e 3
E! = / (z - iq)2p(z)dz ~ p(z;) / 2ldz = ﬁp(z;)qs (2.1)
(- 4)e -3

De waarschijnlijkheid dat de signaalamplitude in het interval i valt, is gelijk
aan:

(i+3)e
= [ ple)dz~pla (2.2

(i-3)a
Substitutie van 2.2 in 2.1 levert:

1
El= 1_2Pi92 (2.3)

De totale gekwadrateerde fout is gelijk aan de som van de resultaten van elk
der intervallen i en volgt dus uit de vergelijking voor E?:
N 2
q
=1 2.4

1=1

N 1 N q
2
i=1 =1 ¢

Stel nu dat een sinusvormig signaal met amplitude A (A< %9, dus geen
begrenzingsvervorming) gequantiseerd wordt.



De amplitude A wordt dan gerepresenteerd door een quantisatie niveau k
zodanig dat If] = k.

Het signaal vermogen is dan: AT2 ™ &.",K

waarbij de benadering geldt zolang A>>q.

De signaal/ruis verhouding (SNR) is dan gelijk aan:

kg?
SNR = 10log ( ;2 ) = 20log(k) + 7.7 (dB)

12
Is de quantisatie karakteristiek zodanig uitgestuurd dat er nog juist geen

begrenzingsvervorming optreedt, dus k = % dan wordt de
SNR=20log(N)+1.7 dB.

Hieruit volgt dat, voor een 16 bit ADC, de maximaal haalbare sig-
naal/ruis verhouding 97.7 dB is.
Naast afrondingsruis (die onvermijdelijk is) zal aan de uitgang van de ADC
ook thermische ruis te zien zijn. In de praktijk zal daarom, met een 16 bits
ADC, de theoretisch haalbare SNR niet gehaald worden, omdat zowel de
DAC, die in de ADC zit, als de comparator, als de S/H een bepaalde hoe-
veelheid ruis zullen toevoegen, waardoor de SNR kleiner zal worden. Deze
thermische ruis is weliswaar onvermijdelijk, maar kan met een goed ontwerp
klein gehouden worden, zodat de SNR toch in de buurt van de 97 dB moet
kunnen komen.

2.3 Eisen, die gesteld worden aan de comparator

Zowel de eigenschappen van de DAC, als die van de S/H en de comparator
zullen de kwaliteit van de ADC bepalen. Aangezien gebruik zal worden
gemaakt van al bestaande DAC- en S/H-schakelingen, zijn de eigenschappen
hiervan bekend [3] en [2].

Voordat aan de realisatie van de comparator begonnen kan worden, moet
eerst afgeleid worden aan welke eisen de comparator-schakeling zal moeten
voldoen, om er voor te zorgen dat de totale ADC geschikt is voor audio
doeleinden.

De comparator moet beslissen of de stroom, die door de DAC geleverd
wordt (Ipac), groter is dan de stroom, die uit de S/H komt (Ig/g), of niet.
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Figuur 2.4: Ideale schakelfunctie van een comparator (gearceerd gebied).

Als Itomp = Is/g — IDac > 0, moet de uitgangsspanning van de comparator
(Veomp) groot genoeg zijn om de latch te kunnen ”setten”. De latch, die aan
de uitgang van de comparator geschakeld wordt, is zo geconstrueerd dat de
amplitude van de ingangsspanning niet groter hoeft te zijn dan 20 mV om de
latch in een gedefinieerde toestand te brengen. Daarom moet, als J.omp > 0,
de uitgangsspanning van de comparator groter zijn dan 20 mV (de latch
wordt dan op 1 geset). De ideale schakelfunctie voor een comparator ziet er
dan uit als in fig. 2.4 is weergeven.

Praktisch gezien zal zo’n functie echter nooit gerealiseerd kunnen wor-
den. Er zal altijd een gebied z1)n waarbi) geldt:
-20 mV< Viomp <20 mV (zie fig. 2.5).
Aangezien we een ADC willen maken die een nauwkeurigheid heeft van
1 LSB (=Least Significant Bit), moet de comparator zo gemaakt worden
dat voor:

10

Iomp [MA]
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Figuur 2.5: Schakelfunctie die gerealiseerd moet worden met de comparator.

Teomp > %ILSB Veomp > 20mV (gebied 3)
Ieomp < _%ILSB Voomp < —20mV (gebied 1)
—3I15B < Lomp < }ILsp  -20mV < V,omp < 20mV  (gebied 2)

waar I sp de LSB-stroom van de DAC voorstelt (I sp = 62nA bij de ge-
bruikte DAC).

Uit het voorgaande zal duidelijk zijn dat zowel || 14]| als || Ig]] (zie fig. 2.5)

kleiner moet zijn dan %ILSB, omdat de ADC anders nooit een 16 bits reso-
lutie haalt.
Ook mag de schakelfunctie geen geheugenwerking hebben, m.a.w. de schakel-
functie moet onafhankelijk zijn van de vorige waarde van I.,mp, omdat de
ADC anders niet-lineariteiten zal vertonen (de ADC heeft dan een voorkeur
om een 0 of 1 te genereren, afhankelijk van het vorige bit), wat tot harmoni-
sche vervorming zal leiden.

11
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De uitgangsruis van de comparator zal kleiner moeten zijn dan 20 mV om
geen foute beslissing te nemen. Met een foute beslissing wordt hier bedoeld:

Icomp > %ILSB Vcomp < 20mV
Icomp < %ILSB VCOmp > —-20mV

Is dit het geval, dan zal de totale fout die de ADC maakt groter zijn dan
1 LSB.

Ook de settle-tijJd van de comparator is belangrijk. Aangezien iedere
conversieslag van de ADC maximaal 625 nsec mag duren, is de tijd, die
de comparator heeft om te beslissen, aan een maximum gebonden. In het
ongunstigste geval moet de comparator wachten voordat hij kan beginnen
met vergelijken, totdat de DAC tot op 1 LSB ”gesettled” is. Dit duurt
volgens [2| 300 nsec. Dan blijft er voor de comparator nog 325 nsec over.
Gelukkig zal de comparator al kunnen beginnen te vergelijken, voordat de
DAC helemaal op z’n eindwaarde is. De tijd die de ADC over 1 conversieslag
doet, zal dan dus kleiner zijn dan de settle-tijd van de DAC opgeteld bij de
settle-tijd van de comparator. In het gunstigste geval wordt de tijd die de
ADC voor 1 conversieslag nodig heeft dan bepaald door de grootste van de
DAC settletijd en de comparator settletijd. In dit geval heeft de comparator
dus 625 nsec om op z’n eindwaarde (met een nauwkeurigheid van 1 LSB) te
komen.

De laatste eis die aan de comparator gesteld wordt, heeft te maken met
een beperking van de gebruikte DAC. Wil deze namelijk een 16 bits resolutie
halen, dan moet de uitgang op het aard-potentiaal liggen (een afwijking van
enkele mV is gelukkig wel toegestaan), dus zal de comparator er voor moeten
zorgen dat de ingang waarop de DAC is aangesloten op O V gehouden wordt

(2]-

Samenvattend kan gezegd worden dat de comparator aan de volgende
eisen moet voldoen:

— settle-tijd kleiner dan 325 nsec

— uitgangsruis kleiner dan 20 mV

— symmetrische ”schakelfunctie” zonder geheugenwerking
— ingang waarop DAC is aangesloten op 0 V houden

12



Hoofdstuk 3

Systeembeschrijving van de
comparator

Zoals in het vorige hoofdstuk beschreven is, heeft de comparator eigenlijk
drie taken:

— van de uitgangsspanning van de S/H een stroom maken

— beslissen of deze S/H stroom groter of kleiner is dan de uitgangsstroom
van de DAC.

— van de uitgangsstroom een spanning maken, zodat een latch geset of
gereset kan worden.

Een eenvoudig blokschema van de comparator zou dan ook kunnen zijn zoals
in fig. 3.1 weergegeven is.

De functie die beschreven is in paragraaf 2.3 moet gerealiseerd worden door
de vergelijker.

spannin stroom/
Vst —  eron &/ > lijk Leomp o 12
S/H stroom »—| Yergeljker »— spanning comp
conversie conversie

Ipac

Figuur 3.1: Eenvoudig blokschema van de comparator.
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3.1 Beschrijving van de verschillende mogelijkhe-
den

Om een goed ontwerp van een comparator te kunnen maken, zijn eerst op
systeem niveau een aantal mogelijke schakelingen, die aan de comparator-
functie kunnen voldoen, onderzocht.

In de volgende paragrafen zal een beschrijving van de meest bruikbare
schakelingen gegeven worden.

3.1.1 Schakelingen die gebruik maken van een opamp

Als aan het vergelijken van twee grootheden (in dit geval stromen) gedacht
wordt, wordt bijna automatisch gedacht aan het gebruik van een opamp.
Ook het feit dat de comparator die ingang waarop de DAC is aangesloten
op nul volt moet houden, pleit voor het gebruik van een opamp. Het ligt
dan ook voor de hand om eerst te gaan onderzoeken of m.b.v. een opamp
bruikbare schakelingen ontworpen kunnen worden.

Sample and Hold laagohmig ingekoppeld

De eenvoudigste manier om de comparator te realiseren is weergegeven in
fig. 3.2.

In deze schakeling wordt de S/H spanning rechtstreeks omgezet in een erg
nauwkeurige stroom, doordat door de aanwezige terugkoppeling ook de in-

Vu

Figuur 3.2: Eerste idee voor een comparator.
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verterende ingang van de opamp op nul volt gehouden wordt.
De S/H stroom is dan:
Vs/u
I = —
S/H R,

De stroom door weerstand R; is dan:

Ir, = Ipac - Is/n

zodat
Vu=Ip,Ry = (Ipac — Is/u)R2
Als Ip, = %ILSB dan moet V,=20 mV, dus voor R, zal gelden:

R, = Tm¥ = 625 k.

Dan zal, bij Ig,=2 mA (de grootst mogelijke waarde voor de stroom)
Vu=2-625=1350 V.

In de praktijk zal de uitgangsspanning nooit groter kunnen worden dan de
voedingsspanning (5 V). Hierdoor zullen er in de opamp echter transistoren
in verzadiging gaan, waardoor de settle-tijd van de opamp erg groot zal
worden. Om dit te voorkomen worden over de weerstand R, ”clamping”
diodes aangebracht.

De S/H spanning kan varieren van -4 V tot 4 V. Omdat de MSB stroom
van de DAC 2 mA is, moet R; = 2 k2 zijn om het dynamisch bereik van
zowel de S/H als de DAC volledig te benutten.

Als Ry = 2 k2 geldt voor de S/H stroom:

—2 mA< Is;g <2 mA, terwijl voor de DAC stroom geldt:

0< Ipsc < 4 mA-62 nA.

Voor een Sample and Hold spanning van 0 V, moet de ADC het woord
1000 — 0 genereren. Om dit te bereiken moet aan de comparator nog een
offset stroom toegevoerd worden van Iog,.:=2 mA (zie fig. 3.3).

Als er van uitgegaan wordt dat de opamp een eerste orde afval heeft (zie
fig. 3.4), dan kan met het schema van fig. 3.5 vitgerekend worden hoe lang
de settle-tijd zal zijn. In deze figuur wordt capaciteit Ca gevormd door de
depletiecapaciteit van de ”clamping” diodes. Voor deze capaciteit geldt [4):

_Cio
/ V.
31“@'%

Waarbij ¥o de ingebouwde depletie spanning is, Cj, de depletiecapaciteit is
als er geen spanning over de diode valt en V3 de spanning over de diode (V4

Cj =

15
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Figuur 3.3: Comparator waarbij de S/H laagohmig is ingeschakeld.

lA(@)]l 4
Ao

1 —Au\
T U.)o—r w

Figuur 3.4: Overdrachtsfunctie van een ideale opamp.

is positief als de diode geleidt) is. C; is in de orde van grootte van 1 pF.

De settle-tijd zal het grootst zijn, als I eerst 2 mA was en op t=0 tot —I.sp
daalt. Dan moet, om de latch in de juiste toestand te brengen, de uitgangs-
sparaing van de comparator tot ~20 mV dalen (bij deze uitgangsspanning

wordt de latch gereset).
Om de settle-tijd te berekenen wordt er van uit gegaan dat voor I(t) geldt:

It)=1(1-U(t))
Hierbij is I = 2 mA en U(t) is de stapfunctie.

16



R 1} A L Vy

Figuur 3.5: Rekenschema voor fig. 3.3.

Als de opamp het snelheidsbeperkende element is (w, << "R,l_c,) geldt:

I
I = —--
() = -
—A Ry I
Vuls) ~ =
s (Ao + 87 (1 + Ef) + 82R202r)
~AgRaI
= (1+52)
Aqg [
oL+ )+ Tt
Hieruit volgt dat:
—t(1+R3) L
Vu(t) = (Klexp R302 +K2exp'“+”%’) U(t) wp<< RlC
2C2

Voor de stroom door een diode geldt:

V,
ILi=1, <expg’t—Td —1)
Waarbij % ~25 mV en I, in de orde van grootte van 10717 A is.

Als V4 =700 mV, dan is I; in de orde van grootte van 107° A.
Is V4 echter 800 mV, dan is Iy ongeveer 1073 A.

17
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Daarom wordt er bij de berekening van de settle-tijd van uit gegaan, dat de
strecom door de diode gegeven wordt door de volgende twee vergelijkingen:

0<li<2mA 700 mV<Vy <800 mV gebied 1
I;=0 V4 <700 mV  gebied 2

In gebied 1 is de Ry (differenticel weerstand) van de diode veel kleiner dan
R3, zodat voor V geldt:

—t+E) "’i’n 1
Vu(t) = | Kyexp Ro®2 +K2exp'“+"l) wp << RoCa

Aangezien Ry klein is, geldt 1 + %‘ ~ 1
De uitgangsspanning daalt dus met de tijdconstante ZTT.’ d.i. de unity gain”
tijdconstante van de opamp.

In het tweede gebied zal de Ry van de diode veel groter zijn dan Rz,

zodat formule 3.1 nu zal gelden. Nu is R, vrij groot, dus zal de uitgangs-
: . 1+ £3)
spanning dalen met de tijdconstante T(—AU—RL

Dit is de ”unity gain” tijdconstante van de opamp, vermenigvuldigd met de
terugkoppelfactor k (als R; = 625 k02, Ry = 2 kS dan is k=312.5).
Aangezien nu de uitgangsspanning 700 mV moet dalen en de tijdconstante
veel groter is dan in gebied 1, kunnen we stellen dat de ”settle-tijd” bepaald
wordt door deze tijdconstante.

Om deze tijdconstante niet te groot te laten worden, kunnen we drie dingen
doen:

a) vergroten bandbreedte opamp
b) verkleinen R,
c) vergroten R

ad a) Omdat de tijdconstante waarmee de opamp settled omgekeerd evenredig
is met wp, zal door vergroten van de bandbreedte de settle-tijd kleiner
gemaakt kunnen worden. Vergroten van de bandbreedte wordt echter beperkt
door de mogelijkheden die door de technologie geboden worden.

18
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Figuur 3.6: Opamp met naversterking.

rnaversterking —— Veomp

ad b) Verkleinen van R,.

Hierdoor wordt de factor, waarmee de tijdconstante van de opamp ver-
menigvuldigd wordt, verkleind. Ook wordt de uitgangsspanning bij %ILSB
kleiner. Om dit op te vangen moet na de opamp nog versterking aan ge-
bracht worden, zodat toch een uitgangsspanning van 20 mV verkregen wordt
(zie fig. 3.6).

Hierbij geldt dat Veomp = Anaverst Vopamp-

Dit kan een behoorlijke vermindering van de settle-tijd opleveren, omdat de
versterkers, die in het naversterkingsblok zitten, niet teruggekoppeld hoe-
ven te worden. Hierdoor wordt de settle-tijd hiervan bepaald door de unity-
gain bandbreedte van deze versterkers, die erg groot (orde van grootte van
.100 MHz) gemaakt kan worden. De settle-tijd van de comparator wordt dan
uitsluitend bepaald door de settle-tijd van de teruggekoppelde opamp.
Aangezien de ruis die de naversterking veroorzaakt onafhankelijk is van Rj,
terwijl de signaalgrootte evenredig is met Rj, mag deze weerstand niet te
klein gekozen worden, omdat anders de SNR van de comparator te klein
wordt.

Gekozen is voor een Ry van 35 k1, zodat bjj % LSB stroom V,pgmp=1 mV.
Apnaverst zal dan 20 moeten zijn.

ad c) Zie volgende paragraaf .
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Figuur 3.7: Een realisatie van een hoogohmige inkoppeling van de S/H.

Sample and Hold hoogohmig ingeschakeld

Als een manier bedacht kan worden om de Sample and Hold spanning op
een nauwkeurige manier om te zetten in een stroom, waarbij deze schakeling
een hoge (>> 2kQ?) uitgangsimpedantie moet hebben, kan de factor waarmee
de tijdconstante van de opamp vermenigvuldigd wordt om de settle-tijd te
bepalen, verkleind worden.

Als R; >> 35 k12, dan kan deze factor zelfs 1 worden, zodat de unity-
gain bandbreedte van de opamp de settle-tijd bepaalt.
Een manier om een erg nauwkeurige spanning-stroom omzetter te realiseren
is weergegeven in fig. 3.7.
De teruggekoppelde opamp zorgt er voor dat de inverterende ingang op 6 V
gehouden wordt. Als de S/H een uitgangsspanning heeft die kan varieren
tussen 6 V en 14 V, dan zal Is/y liggen tussen O en 4 mA. Nu is dus de
offset stroom ook overbodig geworden, terwijl de uitgangsweerstand van deze
schakeling de uitgangsweerstand van de p-kanaals Junctie-FET is. Deze is
in de orde van grootte van 100 k2.

20



Figuur 3.8: Opamp met anto-zero circuit.
Opamp met auto-zero circuit

Een comparator die werkt met behulp van een opamp met een auto-zero
circuit is weergegeven in fig. 3.8.

De stroom 1 zorgt er nu voor dat er een spanning over de capaciteit C
opgebouwd wordt ter grootte van V,, = é‘;

Door gebruik te maken van clamping-diodes, kan er voor gezorgd worden
dat V, begrensd wordt tot

-800 mV< V, <800 mV.

Nadat de comparator beslist heeft, wordt schakelaar S gesloten, waardoor
condensator C ontladen wordt en de uitgangsspanning V,, = 0 V wordt.
Voordat aan een nieuwe conversieslag begonnen kan worden, moet gewacht
worden totdat de DAC helemaal gesettled is, zodat de conversietijd van de
ADC gelijk zal zijn aan de settle-tijd van de DAC + de settle-tijd van de
comparator {voordat de comparator kan gaan vergelijken moet natuurlijk
schakelaar S; weer geopend worden).

De settle-tijd van de comparator is nu t:!",gl.

Het is duidelijk dat capaciteit Cy ze klein mogelijk gekozen moet worden.
Aangezien parallel aan de clamping-diodes een depletiecapaciteit C; gezien
kan worden, kan C nooit kleiner worden dan deze depletiecapaciteit.
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Stel dat:

C; = 1pF en

Vu =20 mV (dit is de uitgangsspanning die nodig is voor het setten van een
latch),

I=62 nA (de LSB-stroom),

dan zal t= 320 nsec.

Niet alleen is dat een vrij grote waarde voor de settle-tijd, er is ook nog een
realisatie probleem betreffende de schakelaar.

M.b.v. bipolaire transistoren is het erg moeilijk om deze schakelaar te re-
aliseren. Daarom zullen MOSFETS of JFETS gebruikt moeten worden. De
ccmparator zal echter gefabriceerd moeten worden in het N648 productiepro-
ce3, zodat alleen gebruik gemarii kan worder van bipolaire transistoren en
Jjunctie-FETS.

FETS die in dit proces gemaakt kunnen worden en waar een stroom van
2 mA (de MSB stroom) door kan lopen, zullen een erg groot chipoppervlak
in beslag nemen, zodat deze methode niet praktisch realiseerbaar is.

3.1.2 Andere mogelijkheden

In de hierboven beschreven schakelingen wordt steeds gebruik gemaakt van
een of meerdere opamps. Er is ook nog even gekeken of een comparator
bedacht kan worden die niet met opamps werkt, maar het gebruik van min-
stens 1 opamp blijkt noodzakelijk te zijn. Dit komt, doordat de uitgang
van de DAC op 0 V gehouden moet worden. Zonder aan de uitgang stroom
toe of af te voeren zal er, om dit punt op die spanning te houden, gebruik
gemaakt moeten worden van een (teruggekoppelde) opamp. Wat misschien
wel zonder gebruik te maken van een opamp opgelost kan worden, is het
omzetten van de S/H spanning in een stroom.
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3.2 Eisen, die gesteld worden aan de opamp

Nu een aantal mogelijke oplossingen bekeken zijn, die alle gebruik maken
van opamps, kan afgeleid worden aan welke eisen deze opamp zal moeten
voldoen, zodat de comparator zal voldoen aan de eisen die beschreven zijn
in paragraaf 2.3:

— settle-tijd kleiner dan 325 nsec
— uitgangsruis kleiner dan 20 mV
— symmetrische "schakelfuctie” zonder geheugenwerking
— ingang waarop de DAC is aangesloten op 0 V houden

Eigenlijk komen er nog maar twee mogelijke oplossingen in aanmerking:

a) De S/H laagohmig ingekoppeld (R, = 2 k(2)
b) De S/H hoogohmig ingekoppeld (R; = 100 kQ2)

Beide schakelingen hebben hetzelfde principeschema (zie fig. 3.9).

Cs
|
[l
R
— }—
R Ci=—— 1;@ A | Vu
—9- +

Figuur 3.9: Principeschema van de comparator.

Bij de bespreking van de eisen waaraan de opamp moet voldoen, wordt
er van uit gegaan dat Ry steeds 35 kQ is (d.i. zoals bekend de gekozen
waarde van R;). C) wordt gevormd door de uitgangscapaciteit van de DAC
en de ingangscapaciteit van de opamp (C; =10 pF). C; wordt gevormd door
de depletiecapaciteit van de clamping diodes en bedraagt ongeveer 1 pF.
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3.2.1 Stabiliteit

Een maat voor de stabiliteit is de fasemarge. Met deze term wordt aangegeven
hoeveel graden de in- en uitgangsspanning uit fase zijn. Voor de fasemarge
geldt dan:

fasemarge=180° - fasedraaling opamp - fasedraaiing terugkoppelnetwerk.
Bij een ideale opamp, die tot voorbij de unity-gain frequentie helling 1 blijft
lopen, is de fasedraaiing precies 90 graden. Voor een stabiel systeem mag
het terugkoppelnetwerk dan iets minder dan 90 graden fase draaien.

De fasemarge kan bepaald worden uit de grafieken van de openloop over-
drachtsfunctie en de feedbackfunctie. Als deze grafieken elkaar snijden onder
een hoek van 90 graden of mcer, dan zal de fasemarge negatief ztjn en kan
het systeem instabiel worden.

Voor de berekening van de stabiliteit wordt er van uit gegaan dat de opamp
een eerste orde afval heeft, dus

Ag
14 s7

A(s) =

Hierbij zijn zowel Ay als 7 nog onbekend. Van k is bekend dat (als Z; de
paralielschakeling is van R; en Cj, en Z2 de parallelschakeling van R en
Cz):

l _ 2y + Zs _ Ry + Ry ) (1+SKRI“+£}%;(CI+CZ))

k Zl R1 1+ 33202

a) Rl =2 k.

Dan heeft -,1; een pool voor f; = 27312—02 ~ 5 MHz

en een nulpunt voor f, = 2r(§1[/R:)~(01//C:) =7 MHz.
Hierdoor ontstaat de feedback-functie van fig. 3.10.

Beide grafieken kunnen elkaar nooit snijden onder hoeken van 90 graden
of meer, dus dit systeem zal altijd stabiel zijn.
Worden echter de waarden van C; en C; veranderd, zodat QJCTTcz > }_21%&,
dan kan het systeem instabiel worden. Er zal voor gezorgd moeten worden

dat dit niet kan optreden.
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Figuur 3.10: Openloop en feedback-functie bij laagohmige inkoppeling.

b) Ry = 100 k2.

Nu heeft % een pool by} fi =5 MHz en een nulpunt bij f2 ~ 0.5 MHz. De
feedback-functie zal er dan uitzien zoals in fig. 3.11 gegeven is.

Zoals in dit figuur te zien is, kunnen de grafieken elkaar snijden onder een
hoek van 90 graden. Dit betekent dat er instabiliteit kan optreden. Als
er voor gezorgd wordt dat de grafieken elkaar snijden voor f < fs, of voor
f > fi1, dan is de hoek waaronder beide grafieken snijden 45 graden (er is
dan geen gevaar voor instabiliteit!).

Dit betekent voor de opamp een bandbreedte waarvoor geldt:

fug <0.5 MHz of f,, =11-5>55 MHz.

Ook nu moet er rekening mee gehouden worden dat deze frequenties ver-
schuiven, als C| en Cy een andere waarde hebben dan de hierboven aangeno-
men.

Helaas is het erg moeilijk om een opamp te ontwerpen, die een grote
bandbreedte koppelt aan een "ideale” karakteristiek. Nu is dit niet zo heel
erg. In deze toepassing van de opamp wordt er namelijk voor gezorgd dat
er altljd een bepaalde versterking aanwezig is. Als de opamp nu maar netjes
helling 1 doorloopt tot aan (liefst een eindje voorbij) het terugkoppelpunt,
dan zal het systeem zich stabiel gedragen, m.a.w. de fasedraaiing bij de
terugkoppelfrequentie is belangrijk voor het bepalen van de fasemarge, niet
de fasedraaiing bij de unity-gain frequentie. Dit effect is belangrijk omdat
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Figuur 3.11: Openloop en feedback-functie bij hoogohmige inkoppeling.

daardoor het ontwerp van de opamp een stuk gemakkelijker zal worden, al
zal er natuurlijk naar gestreefd worden om de opamp ook bij het unity-gain
punt zo weinig mogelijk fase te laten draaien (dan is de opamp ook voor
andere toepassingen bruikbaar).

3.2.2 Bandbreedte

In fig. 3.9 geldt:

_Vl_ Ak Ry ) Ak
I~ 1+ Ak 14+ sRyCs 1+ Ak

De settle-tijd zal voornamelijk bepaald worden door de meest laagfrequente
pool van deze uitdrukking.
Als deze pool bepaald wordt door het terugkoppelnetwerk, dan is

Als de uitgangsspanning van de opamp 700 mV was en deze moet dalen
tot -1 mV (uitgangsspanning van de opamp bij 1LSB stroom), dan duurt
dit In 700 ~7 tiydconstanten.
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Figuur 3.12: Bepalen van de bandbreedte van de opamp bij laagohmige
inkoppeling.

Er geldt:

19 = RyCe =35 nsec. Dus 71s & 250 nsec. Dit is de maximale tijd die de
comparator heeft om te ”settlen”, zodat er voor gezorgd moet worden dat
het terugkoppelnetwerk de settle-tijd bepaalt. Er kan nu nagegaan worden
hoe groot de bandbreedte van de opamp voor beide methoden moet zijn,
opdat de settle-tijd alleen bepaald wordt door 2.

a) S/H laagohmig ingekoppeld.

Uit fig. 3.12 blijkt dat voor f4 geldt:

fo=fo- 5%

f1 moet groter zijn dan 5 MHz, omdat anders de tijdconstante van

ﬁ (= %‘) bepalend voor de settle-tijd is, waardoor de settle-tijd te
groot zal worden. Aangezien f; minstens gelijk moet zijn aan f; moet
fo > f2- 9ES2 =77 MHz.
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Figuur 3.13: Bepalen van de bandbreedte van de opamp bij hoogohmige
inkoppeling als de bandbreedte groter dan
55 MHz wordt verondersteld.

b) S/H hoogohmig ingekoppeld.

Geval I: fo >55 MHz (zie fig. 3.13).

Van f4 is gegeven: f4 = fo- 5;9;1@

Ook nu moet f4 groter zijn dan 5 MHz, omdat anders weer de tijdconstante
van —1-% bepalend voor de settle-tijd zal zijn.

Dit betekend dat fo > 5 - Qlcf—zcl =55 MHz.

(Opmerking: zowel uit stabiliteitsoverwegingen als uit de eis voor de settle-
tijd volgt dezelfde unity-gain bandbreedte: fo > 55 MHz).

Omdat % nu eerst een nulpunt heeft en dan pas een pool, zal ,—" een fase-
draaiing veroorzaken als het terugkoppelpunt in de buurt van de pool ligt.
Om deze fasedraaiing tegen te gaan, zal teruggekoppeld moeten worden op
een hogere frequentie dan 5 MHz, dus zal ook fy groter moeten zijn dan

55 MHz.
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Figuur 3.14: Bepalen van de bandbreedte van de opamp bij hoogohmige
inkoppeling als de bandbreedte kleiner dan
0.5 MHz wordt verondersteld.

Geval II: fo <0.5 MHz (zie fig. 3.14).

Aangezien voor kleine frequenties % erg klein is, zal de tijdconstante die de
settle-tijd bepaalt, nu gekoppeld zijn aan de unity-gain bandbreedte van de
opamp. Deze is (voor stabiliteitseisen) kleiner dan 0.5 MHz, dit heeft voor
de tijdconstante tot gevolg dat deze minstens 12 usec zal zijn, wat veel te
groot is. Deze manier valt dus af op grond van het feit dat dan de settle-tijd
veel groter zal worden dan is toegestaan.

Omdat bij hoogohmig inkoppelen van de S/H het nulpunt in de terugkop-
pelfunctie bij een lagere frequentie optreedt dan de pool, moet om de fase-
marge zo groot mogelijk te houden de opamp een bandbreedte hebben die
veel groter is dan 55 MHz. Dit betekent dat ook bij hoogohmig inkoppelen
van de S/H, de opamp een bandbreedte van ongeveer 70 MHz zal moeten
hebben. Het effect van het hoogohmig inkoppelen van de S/H is dus erg
gering. Dit in tegenstelling tot wat verwacht mocht worden uit formule 3.1.
Dit komt omdat bij het afleiden van deze formule geen rekening is gehouden
met de uitgangscapaciteit van de DAC, waardoor hoogfrequent het circuit
11 keer versterkt in plaats van ongeveer 1 keer.
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Als het dan toch niet uitmaakt in het ontwerp van de opamp, kan de S/H net
zo goed laagohmig ingekoppeld worden, zodat het spanning-stroom omzet
netwerk van de comparator (zie hoofdstuk 2) aanzienlijk vereenvoudigd
wordt.

3.2.3 Slew rate

Slew rate is het verschijnsel dat de verandering van de uitgangsspanning
van een opamp beperkt is, doordat binnenin de opamp capaciteiten op- en
ontladen moeten worden. Aangezien de stroom, waarmee deze capaciteiten
op- of untladen worden beperkt zal zijn (men probeert deze namelijk zo klein
mogelijk te houden om zo weinig mogelijk vermogen te verbruiken), zal ook
dTVtK beperkt zijn.

De conversie-tijd zal het langst zijn, als de uitgang van de comparator
0.8 V was, waarna bij de volgende slag de stroom van de DAC en de S/H
aan elkaar gelijk zijn.

Als een van de clamping-diodes nog geleidt (V,, > 0.7 V), geldt voor V,;:

Vu(t) =038 exp'i , waarbij 7o = 2—:%

Omdat nu de spanning slechts 100 mV moet dalen totdat beide clamping-
diodes niet meer geleiden (V,, <0.7 V), wordt in dit gebied toegestaan dat
de slew rate de snelheid van de comparator bepaald.

Als V, < 0.7 V, dan geldt voor V,:

Vu(t) = 0.7 exp"f en zal ongeveer 7r gewacht moeten worden totdat V,
binnen de waarde van %LSB is. Als we de slew rate van de opamp nu zo
groot kunnen maken dat de conversie-tijd in dit geval niet groter wordt als
gevolg van deze slew rate, dan heeft de slew rate geen effect op de totale
snelheid van de comparator (deze wordt bepaald door de traagste overgang).
Dan moet voor de slew rate gelden:

dV > (0.7 _() 0.7
—exp * ==
a = \r P maz T

waarbi) 7 = Tlf, met fy ~5 MHz: r =32 nsec.
Dus moet de slew rate minstens 22 V/usec zijn.

Bij een slew rate van 22 V/pusec zal, als 0.7 < V,, < 0.8 V de uitgangsspan-
ning bepaald worden door de formule:

Vu(t) = 0.8 — 22- 10¢.
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Figuur 3.15: Ruiscomponenten van de comparator.

Op t=5 nsec zal V, =0.7 V 2ijn. De totale settle-tijd zal dus 5 nsec groter
zijn docrdat de slew rate vair de opamp beperkt is.

3.2.4 Ruis

Zoals in hoofdstuk 2 beschreven is, moet de piekwaarde van de uitgangsruis
van de comparator binnen de %LSB waarde vallen, om geen fouten te maken
ten gevolge van deze ruis.

Deze ruis is samengesteld uit de volgende componenten: (zie fig. 3.15)

a) stroomruis van de DAC

b) spanningsruis van weerstand R;
c) spanningsruis van weerstand R;
d) spanningsruis van de opamp

e) stroomruis van de opamp

f) spanningsruis van de S/H

ad a) stroomruis van de DAC
Er geldt:

2 _
Eu - 8D A

' 2 Ak

2
2
Ak

In fig. 3.16 is te zien hoe uit de grafieken van A en -,15 de grafiek van i_’:—i;

bepaald kan worden. M.b.v. deze grafiek kan de grafiek van l%{::—’; bepaald

worden. Uit deze grafiek blijkt dat deze functie benaderd kan worden door:

Ra
(1+5£)1+5£)
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Figuur 3.16: Bode-diagram voor het bepalen van de DAC-stroomruis.

Voor v2 geldt:

2
I;df

o0

- 2 _ ? R2
R Ll | rewereyss
B[ F
- A= /l-i- L)zf /

— IGZDA( (2 T 1 f 1 f
- h 710 s m/H(%), £

L 0 If
2
S TN
f4 fl [ 4J1 — J1 4]
Van de DAC is bekend: /1% , = =10 pA/vVHz.

Dit betekent dat \/vZ=0.75 mV (als f4 = f3).
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Dit is de 0 waarde van de ruis. 99 % van de ruis valt binnen de 30-waarde,
dus dit is 2.2 mV. Dit is al meer dan de toegestane ruis (1 mV). Hierbij
moet, opgemerkt worden dat er bij deze berekeningen vanuit is gegaan dat
de DAC een wit ruisspectrum heeft tot frequenties hoger dan 7 MHz. Dit
is echter niet gemeten (gemeten is tot 20 kHz). Het zou dus best kunnen
zijn dat de ruis veroorzaakt door de DAC een stuk kleiner is dan hierboven
is afgeleid. Ook van de S/H is niet het ruisgedrag voor hoge frequenties
bekend. Daarom is er bij het ontwerp van uitgegaan dat de ruis van de S/H
en van de DAC klein is vergeleken bij de ruis die de comparator veroorzaakt.
Voor de comparator wordt dus geeist dat de uitgangsruis kleiner is dan 1 mV
(30 waarde). Deze ruis bestaat uit spanningsruis van R; en R; en spannings-
en stroomruis van de opusinp.

ad b) spanningsruis van weerstand R,

Er geldt nu:
2 _ , Ak 22 | pe
“ll1+ Ak 2, 1
Uit fig. 3.17 blijkt dat E? benadert kan worden door:
%2 2
E}w~ | Ef (f2 = f4)
1+ Jﬁ'

Hieruit volgt dat voor E geldt:

_ 7 2 R2 2 2 T
U?‘ Z/Eudt= (R_l> Elfli
0

ad c) spanningsruis van weerstand R;
Er kan afgeleid worden dat voor E2 geldt:

2_” Ak )? :

“ 71+ Ak

Aangezien fy =~ f3 geldt er:

Ak 1

1+Ak~1+]’%

oo
V= [ Bl = A
0
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Figuur 3.17: bodediagram voor het berekenen van de ruiscomponent
t.g.V. Rl~

ad d) spanningsruis van de opamp
T.g.v. de spanningsruis van de opamp zal EZ gelijk zijn aan:

=]
1+ Ak

2
2
n

Uit fig. 3.18 blijkt dat voor E’?‘ de volgende benadering geldt:

RitRs 2
Ei~||—*F| E:
u 1 —*—J—le n
Dit betekent dat:
i R +R
vi= / ( l 2) E:flg
] R,

ad e) stroomruis van de opamp
De stroomruis van de opamp kan gezien worden als een ruisstroom die pa-
rallel staat aan de stroomruis van de DAC.
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Figuur 3.18: Bodediagram voor het berekenen van de spannings-
ruiscomponent van de opamp.

Dit betekent dat:

2 p2
vt = Ia R2 7
u
fi-1i2
De totale uitgangsruis van de opamp zal nu de som zijn van deze ruiscom-
ponenten, dus

—r Ry\? .4 Ry + Ry \? 7r m I)R? «n
(v)gotaar = (E) Eff15+(—Rl—) Ehg+Eifog+ 7o }125(f§f1—fffz]
(3.2)

In [5] staat beschreven dat de spanningsruis van een weerstand R gegeven
wordt door: E? = 4kTR.
Dit betekent dat:

F2fi- i) faxfo

E? = 4kTR,
E? = 4kTR,

Als verondersteld wordt dat de spanningsruis van de opamp ook recht evenre-
dig is met 4kT, kan aan deze opamp een effectieve ruisweerstand toegekend
worden. Er geldt dan:

E? = 4kTR,,
Voor de stroomruis van de opamp geldt:
I? = 2lp
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Hierbij is R,, de effectieve ruisweerstand van de opamp en Ip de basisstroom
van het ingangspaar van de opamp.

Er kan nu afgeleid worden hoe groot R,, mag zijn, opdat de totale ruis-
bijdrage van de comparator kleiner is dan 20 mV. Hiervoor moet de uit-
gangsruis van de opamp kleiner zijn dan 1 mV.

\Y, vZ kan gezien worden als de o-waarde van de ruisspanning.
Omdat de totale ruisbijdrage kleiner dan 1 mV zal moeten zijn, moet Ey
kleiner zijn dan % mV,

Er geldt dan:

(D = (107
7 {(Ry\? Ry + Rp\?
= 4kT—2- ((Ej) R]f;'i‘(—l'*RT-—z) Ropfl+RTf2)
+ sf2Hh-fif
7~ jpzlih i
wR%
~ 4kT§I—??(R1+Rap)f1 (IB(S[IA)

Voor R,, + Ry moet dus gelden:

Royp + R, = 3 = 2.9k}
R,, mag maximaal 0.9 k2 zijn.

3.2.5 Versterking

Als de versterking van de opamp niet oneindig groot is, zal dat te zien zijn
doordat de min-ingang een spanning heeft die niet precies 0 V is, maar
—L;" zal zijn. Hierdoor zal een stroom door de weerstand R; gaan lopen,
die gezien kan worden als een foutstroom, waardoor de comparator niet
een uitgangsspanning heeft evenredig met Ipac — Is/y, maar evenredig met
Ipac — Isju — lfous- Om de comparator een zo klein mogelijke fout te laten
maken, zal [y zo klein mogelijk moeten zijn. Omdat Ippy = —Z‘};‘l—, moet

A dus zo groot mogelijk zijn. Hoe groot moet A nu zijn om de invloed van
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Figuur 3.19: Principe van de comparator.

deze foutstroom te kunnen verwaarlozen?

Er geldt (zie fig. 3.19):

R
Vu=Vm+Ipac R — Iy -Re+Vin —>
Ry
Ve=(I 1 Ry — 2
w={Ipac — Isn) 2'A+1+-§f
Vi ={Ipac — Is/g)-35-10%. A__
w T \IbAC T s/ A+185

Hieruit blijkt dat het eindig zijn van de versterking te zien is als een pro-
centuele verandering van de weerstand R,;. Deze relatieve verandering is
onafhankelijk van zowel de DAC stroom als van de S/H stroom. Dus de
comparator zal geen extra fout introduceren t.g.v. de foutstroom, die veroor-
zaakt wordt doordat A niet oneindig groot is. Wel moet er voor gezorgd
worden dat A niet te klein is en wel om twee redenen:

— Zowel de tijdconstante waarmee de opamp settled, als de ruis van de
opamp blijven bepaald worden door de gehele R;. De %LSB stroom
veroorzaakt door het eindig zijn van A een uitgangsspanning
(Vo)yrsn = 1885 1

ujLLSB — 185+A  “LLSB-
Voor het bepalen van de settle-tijd moet de uitgangsspanning dalen van
700 mV tot V), <, zodat de settle-tijd toe zal nemen als A afneemt.
2
Ook zal de signaal/ruis verhouding afnemen als A kleiner wordt (VgLSB

wordt dan kleiner).
— V,n mag niet groter worden dan 2 mV, omdat anders de juiste werking

van de DAC niet gegarandeerd wordt.
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Figuur 3.20: Opamp met offset bronnen.

Als er voor gezorgd kan worden dat A>1000, dan zal de ingang (Vi) niet
groter worden dan 0.8 mV, zodat de DAC altijd goed blijft werken. De
relatieve verandering van R; zal dan ongeveer 1.5% zijn, zodat zowel de
settle-tijd als de signaal/ruisverhouding niet merkbaar slechter zullen wor-
den.

3.2.86 Offset en temperatuurafhankelijkheid

Een opamp kan nooit zo ontworpen worden dat, indien de + en - ingang
kortgesloten worden, de uitgangsspanning 0 V is. Er zal altijd een bepaalde
offset spanning tussen deze klemmen aanwezig zijn. Ook zal de opamp altijd
een bepaalde ingangsstroom vragen: de offset stroom (zie fig. 3.20). Tevens
zal de ingangsweerstand van de opamp niet oneindig zijn.

Deze ingangsweerstand kan in onze toepassing verwaarloosd worden, als
hij maar veel groter is dan R;. De offset stroom en -spanning kan gezien
worden als een (constante) afwijking (die echter wel afhankelijk is van de
temperatuur). Als de DAC-stroom en de S/H stroom namelijk even groot
zijn, dan zal de uitgang niet 0 V zijn, maar:

Vu = BJ;—IRZ Vog + Ral,g (voor A=c0). Dit heeft tot gevolg dat de ADC
altijd een bepaalde offset zal hebben. Omdat deze offset afhankelijk zal zijn
van de temperatuur, betekent het dat deze offset niet constant zal zijn maar
zal varieren in de tijd. Voor digitale audio is dit geen bezwaar, omdat de
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DC stabiliteit niet erg groot hoeft te zijn [2]. Ook voor de meeste andere
toepassingen is dit geen bezwaar, omdat de ADC meestal in combinatie met
een computer gebruikt wordt. Deze computer bepaalt regelmatig de offset
van de ADC. Als de ADC dan een "echte” spanning gaat converteren, dan
trekt de computer van het bepaalde woord de gemeten offset waarde af],
waarna de werkelijke waarde overblijft.

Waar echter wel rekening mee gehouden moet worden, is het feit dat de
offset spanning ervoor zal zorgen dat de min-ingang op een hoger potentiaal
zal komen te liggen. Zoals al eerder besproken, moet er voor gezorgd worden
dat deze ingang een niet te hoge spanning heeft, omdat anders de DAC niet
goed meer zal werken. Ook zal de offset stroom en -spanning het dynamisch
bereik van de ADC beperken.

(Als de ADC een offset heeft van A LSB, zal het dynamisch bereik A LSB
minder zijn.) Daarom mogen zowel offset stroom als -spanning niet te groot
worden.

Samenvattend kunnen we aan de opamp de volgende eisen stellen:
L

— bandbreedte moet minstens 70 MHz zijn. Hierbij moet een eerste orde
afval gegarandeerd zijn tot 7 MHz. Boven deze frequentie mag de afval
meer zijn dan 6 dB/octaaf.

— Slew rate moci minstens 22 V/usec groot zijn.

— De effectieve ruisweerstand aan de ingang mag hoogstens 900 €1 zijn.

— De versterking moet minimaal 1000 zijn.

— De offset spanning en -stroom mogen niet al te groot zijn.
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Figuur 3.21: Principe-schema en overdrachtskarakteristiek van
de eentrapsversterker.

3.3 Opampconfiguraties

Nu de eisen afgeleid zijn waaraan de opamp moet voldoen, is de Iaatste
stap, voordat aan het ontwerp op transistor niveau begonnen kan worden,
bekijken welke opampconfiguratie het meest geschikt li)kt om aan deze eisen
te voldoen.

3.3.1 Eentrapsversterker

Aangezien aan de versterking van de opamp geen al te hoge eisen gesteld
worden, is het misschien mogelijk om de opamp te realiseren met één enkele
versterkingstrap. Deze heeft de opbouw en de overdrachtsfunctie zoals is
weergegeven in fig. 3.21.

De versterking van deze opamp zal nu gegeven worden door g, R;, waar-
bij R, in ons geval 35 k2 is. Als gm = 5= A/V kan met deze versterker een
versterking van ongeveer 1000 keer gehaald worden. Met gebruikmaking van
een spanningsvolger, kan de belastingsweerstand nog iets vergroot worden
en ook zou, door de instelstroom in de versterker te vergroten, g,, nog iets
groter gemaakt kunnen worden.
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Figuur 3.22: Principeschema van een opamp die gebruik maakt van het
pool-nulpunt cancellings principe.

3.3.2 Tweetrapsversterker

Ir principe lijkt het dat een eentrapsversterker genoeg versterking heeft, zo-
dat gebruik van twee versterkingstrappen onzin lijkt, maar er zouden best
wel eens redenen kunnen zijn waardoor de eentrapsversterker niet zal vol-
doen, b.v. stabiliteitsproblemen.

Daarom zal nagegaan worden hoe eventueel een tweetrapsversterker gemaakt
zou kunnen worden.

In een tweetrapsversterker zullen altijd minstens twee polen (in iedere
trap een) optreden. Dit heeft tot gevolg dat, als er geen maatregelen
genomen worden, zo'n versterker in het algemeen een tweede orde gedrag
zal vertonen, waardoor de comparator instabiel zou kunnen worden.

Nu zijn er twee principes onderzocht die er voor zorgen dat de opamp
toch een eerste orde gedrag vertoont: pool-nulpunt canceling en de Miller-
versterker.

Pool-nulpunt cancelling

Bij pool-nulpunt cancelling probeert men in het netwerk een nulpunt te
creeéren dat op dezelfde frequentie ligt als de pool die moet worden ” gecan-
celled”. Het resultaat hiervan zal zijn dat de opamp een eerste orde gedrag
zal vertonen.

In fig. 3.22 is het principeschema gegeven van een opamp die gebruik
maakt van pool-nulpunt cancelling. In dit schema is de pool veroorzaakt
door de ingangstrap weergeven in het tweede blok: "doublet”, waarin tevens
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het nulpunt verwerkt is dat deze pool moet ”cancellen”. De hier weergegeven
ingangstrap heeft dus geen pool of nulpunten, m.a.w. is frequentie on-
afhankelijk!
Er geldt dat:
Wz R Wy << Weo
Hierbij is:
w,, de unity gain bandbreedte
wp de frequentie van de pool die gecancelled moet worden
w, de frequentie van het nulpunt waarmee de pool gecancelled moet worden.

Als aan de ingang van deze schakeling een spanning V;, = VU(?) gez>t
wordt (U{t) is de stapfunctie), kan er bewezen worden dat voor V(t) geldt:

(6}

Vu(t) = V(1 — kyexp™“e* +kyexp” %)

Waarbij k; = Lﬂ ,2=-Lenky =ky—1.
We zien hierin een e-macht d1e verloopt met de tljdconst,ante —— , deze zal

dus snel uitgestorven zijn en een e-macht met de relatief grote tudconstante
1

we®

Als k,V binnen de error-band (%LSB—spanning) ligt van het om te zetten
signaal, dan heeft deze laatste component geen invloed. Is k2V echter groter
dan %LSB spanning, dan zal deze trage settling component zich doen gelden.

Als pool-nulpunt cancelling bij een lage frequentie toegepast wordt, mag

een vrij grote relatieve "mismatch” (het niet op elkaar liggen van pool en
nulpunt) toegestaan worden, omdat dan k3 klein zal zijn. Wordt deze k;
groter dan de %LSB spanning, dan is deze settling component direkt cata-
strofaal.
In de hier beschreven toepassing is de maximale spanning 800 mV (=V),
terwijl de %LSB spanning 1 mV is. Als k; kleiner is dan 5&), dan zijn geen
problemen te verwachten met betrekking tot een eventuele ” mismatch” van
pool en nulpunt.

Om de gedachten te bepalen hoe groot een ”mismatch” mag zijn, een
voorbeeld:
Bekend is dat f,,=70 MHz. Stel dat f,=2 MHz.
Hoe groot mag de "mismatch” nu zijn voordat een trage settle-component
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Figuur 3.23: Millerversterker.
optreedt?
e Ly 1
Weo feo 800
Stel f, = af, dan
f 1
ky=(a—1)3F = —
2={e=1 7" = 500
1 feo
=1 . Leo
=1%%0"7,
Dit betekent voor de " mismatch” die toegestaan wordt:
1 fCO
— . . 100% = 4
800 fp % %

Als er nu een "mismatch” is van b.v. 8%, dan zal de settle-tijd bepaald

worden door zeven maal de snelle tijdconstante -1 (16 nsec) plus In(2)

co

maal 'wl_, (55 nsec). Deze laatste tijdconstante zal heel snel de totale settle-
tijd bepalen.

Millerversterker

Een (tweetraps) Millerversterker bestaat uit een ingangstrap die de ingangs-
spanning in een stroom omzet, gevolgd door een tweede trap die deze stroom
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Figuur 3.24: a)Overdrachts karakteristiek van de ingangstrap,
b)overdrachts karakteristiek van de tweede trap,
¢)Overdrachtiskarakteristiek van de Millerversterker.

omzet in een spaaning (zie fig. 3.23). Van de ingangstrap is bekend dat deze
minstens 1 pool heeft bij de frequentie f,. Voor de andere polen van deze
trap zal gelden: f;,.. > f,.

De tweede trap wordt nu zo gemaakt dat deze een pool heeft bij f, < f,.
Zoals in fig. 3.24 te zien is, heeft de Millerversterker polen bij de frequenties
fm en f, (eventueel ook nog bij f, f2, enz.). Als f,, nu zo klein is dat de
tweede pool (f,) in het gebied valt waar de totale versterking kleiner dan
een is, zal de Millerversterker een eerste orde overdracht hebben.

Voor f, moet dan gelden: f, > Aiotfm = A119m By fm-

De maximale bandbreedte van deze opamp zal bepaald worden door deze f,,
ofwel door de eerste pool van de ingangstrap. Om een breedbandige opamp
te maken moet deze trap dus ook breedbandig zijn.

In het principeschema van de Millerversterker (fig. 3.23) is te zien dat de
tweede smalbandige trap op een eenvoudige manier gerealiseerd kan worden
door gebruik te maken van de Miller werking van een opamp.

Voor de tweede trap kan namelijk de volgende overdracht uitgerekend wor-

den:
vsit _  AnR

{14 SA”R[C,,—,,
Nu kan de tweede trap smalbandig gemaakt worden zonder grote capaciteiten
te moeten integreren!
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Hoofdstuk 4

Ontwerp van de comparator

Nu bekeken is hoe de comparator gerealiseerd zou kunnen worden, kan be-
gonnen worden aan het werkelijke ontwerp van deze schakeling.

In hoofdstuk 3 is beschreven dat de comparator gerealiseerd kan worden
door een opampschakeling, gevolgd door een naversterkingsblok met een
latch (zie fig. 4.1).

Aangezien de uitgang van de opamp bij een ingangsstroom van %LSB
maar 1 mV is, zal deze nitgangsspanning nog versterkt moeten worden tot
een spanning die groot genoeg is om de latch te kunnen setten (20 mV). Dit
zal gerealiseerd worden door het blok naversterking.

4.1 De opamp

Een opamp kan opgebouwd worden uit twee blokken: een versterkingsblok,
waarin alle versterking is geconcentreerd, en een uitgangsblok.

Tenzij men speciale voorzorgsmaatregelen neemt, zal de versterking van het
versterkingsblok veel minder worden als het een grote uitgangsstroom moet
leveren. Om dit deel niet te zwaar te belasten is daarom het tweede blok
opgenomen dat niet moet kunnen versterken. De enige taak van dit blok
bestaat uit het leveren van de uitgangsstroom. Hierbij moet dit deel van de

45



Vs u

Ipaci

1

Figuur 4.1; Blokschema van de comparator.

opamp natuurlijk geen verzwakking introduceren. Ook mag de settle-tijd
van de opamp niet beinvloed worden door de uitgangstrap.

In moderne IC-techniek mag het door de schakeling opgenomen vermo-
gen niet te groot zijn. Als het dus even kan, moet geprobeerd waorden om
een uitgangstrap te gebruiken die een zo laag mogelijke ruststroom heeft.
De maximale signaalstroom die deze trap moet kunnen leveren, is in ons
geval bekend, namelijk 4 mA, zodat daar rekening mee gehouden kan wor-
den tijdens het ontwerpen van de opamp.

4.1.1 Het versterkingsgedeelte

De gehele versterking wordt in het versterkingsgedeelte gerealiseerd, dus
moet er voor gezorgd worden dat de schakeling minstens 1000 keer ver-
sterkt. Zoals in paragraaf 3.3 beschreven is, zijn er meerdere mogelijkheden
om zo’n versterker te realiseren. Het eenvoudigste is een eentrapsversterker
(dit is hier een mogelijkheid omdat een versterking van 1000 nog net haal-
baar is met één versterkingstrap). Mocht deze versterker om een of andere
reden niet voldoen, dan zal een tweetrapsversterker ontworpen moeten wor-
den. In eerste instantie zal dan geprobeerd worden een Millerversterker te
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Figuur 4.2: a) verschiltrap met weerstanden als belasting,
b) verschiltrap met active load.

ontwerpen. Pas als die niet blijkt te voldoen, lijkt het zinvol om een ver-
sterker die gebruik maakt van de pool-nulpunt canceling methode (of een
meertrapsversterker) te gaan ontwerpen.

Eentrapsversterker

Een eentrapsversterker kan opgebouwd gedacht worden uit een verschiltrap,
die de ingangspanning omzet in een stroom. Deze stroom wordt door een
belasingsimpedantie omgezet in een uitgangsspanning.

Deze belasting kan een ohmse weerstand zijn (fig. 4.2a), maar ook een ”ac-
tive load”. Hiermee wordt een (pnp) stroomspiegel bedoeld (zie fig. 4.2b).

Als gewone weerstanden als belasting gekozen worden, wordt de ver-
sterking bepaald door g, Ry met g, = {IT
Met een staartstroom van 5 mA (dus een emitterstroom van 2.5 mA) zou
voor een versterking van 1000, R; = 1—02% = 10 k2 moeten zijn. Dit is geen
realiseerbare oplossing. Niet alleen betekent dit dat de versterkingstrap vrij

veel vermogen opneemt, ook zullen transistor Ty en T3 in verzadiging gaan,
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Figuur 4.3: Kleinsignaalvervangingsschema van verschiltrap met active load.

zodat de opamp erg traag wordt!

Zouden T) en T niet in verzadiging zijn, dan zou (I;)7,=2.5 mA. Hierdoor
wordt de collectorspanning van T -20 V. Dit zal in werkelijkheid natuurlijk
nooit voorkomen, zodat Tj in verzadiging zal gaan. Hetzelfde mechanisme
zorgt er voor dat T ook in verzadiging gaat.

Om met één trap toch voldoende versterking te halen (zonder transis-
toren in verzadiging te laten gaan), moet gebruik gemaakt worden van een
active load (zie fig. 4.2b). Om de versterking van dit circuit uit te rekenen
wordt uitgegaan van fig. 4.3.

In deze figuur geeft index 1 aan dat de aangegeven grootheid behoort bij
het npn verschilpaar, terwijl grootheden met index 2 bij de pnp active load
horen.

Er geldt:

Vear -
Rozfz:% 11=$’m1(Vp—V1)
= }% i2=gm1(Vm—Vl)
gm = iF 13=14=—gm2V2
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Aangezien I,; = [;2 zal gm1 = gm2-
Als V, kortgesloten wordt aan aarde (reele situatie) en aan V,, de ingangs-
spanning aansluiten, dan geldt:

Vuit = V3 (41)
knooppunt V;:

1 2 1 1
Vol gmz + —_— =V, —_—
2<g 27 R +Rx2+Ro2> l<9m1+R01)
V2 ~ Vl (4.2)

knooppunt Vi:

1 1 1%
—9m2V2 = gmiVm — gm1V1 + Vs (— + ) Ror

Ry ' Rz) Ro
Ve & gmiV, V+V(L+i) (4.3)
Im1V2 X gmiVm — gm1¥1 3 Rox Rog .
Substitutie van 4.2 in 4.3:
0= V+V<l+l> (4.4)
= gmt¥m T VS R, Ro; '
Substitutie van 4.1 in 4.4:
R01R02 )
Veit = —gm1 | =——— 1}V,
ust gm1 (Rol ¥ R.o m
De versterking is nu:
Vuie _ g ( Ro1 Roz ) __ 9 VaiVa
Vi ™ \Ro + Ro kT V41 + Vag
Stel V43 = Va3 =100 V, dan is
Vi - 2
wit 1 100 _ _9.10°

Vi  25-10-3 200

De benodigde versterking van 1000 is vrij gemakkelijk haalbaar.
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Figuur 4.4: Overdrachtskarakteristick van een verschiltrap met active load.

Hoe ziet de AC overdracht er nu uit?

Er zi)n twee belangrijke polen. De eerste is de pool die aan de uitgang

gevormd wordt door de uitgangsweerstanden R,; en R,; met de parasitaire

collector-substraat capaciteiten van transistoren T} en T4 en de collector-

emitter capzciteit van genoemde transistoren.

Deze totale capaciteit zal ongeveer 5 pF zijn. Dit zorgt voor een unity-gain

frequentie van ;5 Rull 7o, gmi(Ro1//Ro2) = %

Als I,44,¢=0.5 mA, dan: g,n; = 10 mA/V, zodat f,, = 300 MHz.

De tweede pool bevindt zich op knooppunt V;. Hier zit een hele kleine

weerstand (;ﬁ), maar een erg grote capaciteit. Deze capaciteit is in de

orde van grootte van 300 pF. Dit zorgt voor een kantelpunt bij ongeveer

6 MHz. Dit kantelpunt kan wel iets verschoven worden door de instelstroom

anders te kiezen, maar veel hoogfrequenter kan deze pool nooit worden, om-

dzt de capaciteit beheerst wordt door de in de basis aanwezige lading, en

deze is evenredig met de collector stroom. Voor frequenties hoger dan dit

kantelpunt (6 MHz) lijkt het of knooppunt V; aan aarde zit. De versterking

zakt dan met een factor %2;

De schakeling zal zich nu gedragen als de overdrachtskarakteristiek van

fig. 4.4. Als geen actie ondernomen wordt, dan zal het terugkoppelpunt
1

van de grafieken van ; en A elkaar snijden in het gebied waar de opamp

een helling 2 afval heeft. Dit heeft instabiliteit tot gevolg. Het probleem
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1= dat de frequentie waarbij de stroomspiegel ophoudt met werken (6 MHz)
nauwelijks beinvloedbaar is. Verschuiving naar hogere frequenties kan niet
omdat de pnp transistoren al bij hun top f; werken.
Verschuiving naar lagere frequenties kan door twee maatregelen: aansluiten
van een condensator tussen basis en emitter van de pnp transistoren. Om de
frequentie waarbij de pool optreedt een factor twee kleiner te laten worden,
moet een condensator aangebracht worden die even groot is als de parasitaire
condensator, die op dat punt aanwezig is, dit is 300 pF. Het zal duidelijk zijn
dat dit veel te veel chipopperviak in beslag neemt. Een andere methode zou
zijn door de staartstroom te verkleinen, waardoor de pnp transistoren op
een lagere f; gaan werken, zodat de parasitaire capaciteiten groter worden.
Aan-de uitgang van de versterkingstrap zal ecu uitgangstrap geschakeld wor-
den. Daze uitgangstrap heeft een ingangsweerstand van ;": De versterking
‘®ar ge opamp wordt dan:

B
(gm)uerncrla'ngatmp ’ (’_)
Im eindirap
Voor een versterking van 1000 zal (gm)oerstertingstrap dus 10 keer zo groot
moeten zijn als (gm)sindrap (B = 100).
Beide trappen moeten zo ingesteld zijn dat de npn transistoren in de buurt
van hun top f; werken (anders zal de bandbreedte nooit 70 MHz kunnen
worden), zodat de stroom door de versterkingstrap niet te klein mag worden

[7]-

Dit betekent dus dat de frequentie waarbij de pnp spiegel ophoudt met
werken nauwelijks te beinvloeden valt. FEen eentrapsversterker zal in de
beschreven toepassing dus altijd het risico met zich mee brengen dat de
opamp instabiel zal worden. Daarom is besloten om een tweetrapsversterker
te ontwerpen.

De twoetrapsversterker

Om er zeker van te zijn dat er geen trage settling-component ontstaat (door
het compenseren van een pool met een nulpunt), zal geprobeerd worden of
een Miller-opamp ontworpen kan worden die voldoet aan de geeiste band-
breedte (70 MHz).

Een principeschema van een Miller-opamp is gegeven in fig. 3.23. Zoals op
pagina 44 beschreven staat, is een eis die aan de eerste versterkingstrap
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Figuur 4.5: Verschilirap.

gesteld wordt: niet meer dan één pool voor frequenties kleiner dan 70 MHz.
Uit de vorige paragraaf, blijkt dat dan geen gebruik gemaakt mag worden
van pnp transistoren in het signaalpad.

De eenvoudigste manier om de eerste trap (spanning-stroom omzetter)
te realiseren, is door gebruik te maken van een verschiltrap (zie fig. 4.5).

Nu zal t, = —%gmv;n, waarbij gm = f%

De belastingsweerstand R; is nu de parallelschakeling van de weerstand R,
met de ingangsweerstand van de volgende versterkingstrap.
De spanningsversterking wordt gegeven door:

Vuit -1, R _ qI_Rl

Usn B Vin - 2kT
Deze versterking wordt beperkt door de DC instelling van de ingangstrap.
Hierdoor kan IR, niet willekeurig groot gekozen worden. De voedingsspan-
ning waartussen de comparator moet werken is +5 V en -5 V. Ook is bekend
dat de uiigang van de S/H hoogstens 4 V zal zijn. Direkt na het inschakelen
van deze S/H spanning, is de spanning op de - klem %VS/H ~Vsg=4V.
Dit komt, doordat de opamp tijd nodig heeft om de — klem op 0 V terug te
regelen. Hierdoor mag 2/ R; nooit groter dan 1 V zijn, omdat anders tran-
sistor T in verzadiging zal gaan. IR; mag dus nooit groter zijn dan 0.5 V.
De versterking, die maximaal met de ingangstrap gehaald kan worden, is
dus: g30=5 = 10 (¥ ~ 25 mV).
Omdat een versterking van minstens 1000 geeist wordt, moet de Miller-trap
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Figuur 4.6: Miller-trap.

minstens 100 ke:r versterken.

Het principe-schema van een Miller-trap Is gegeven in fig. 4.6. Van v, is
bekend dat v;, &~ —4.3 V, dit terwijl de uitgang van de ingangstrap niet lager
mag worden dan 4 V (anders zullen er transistoren van de ingangstrap in
verzadiging komen). Dit heeft tot gevolg dat de ingangstrap niet rechtstreeks
aan de uitgangstrap geschakeld kan worden, maar dat gebruik gemaakt moet
worden van een level-shifter. Een schakeling waarbij dit gerealiseerd is, is te
zien in fig. 4.7.

Alle signaalstroom (1,), die in de verschiltrap gemaakt wordt, zal door

de pnp-transistoren naar de weerstanden R. gevoerd worden. In deze weer-
standen maakt de signaalstroom 1, (=1, - éﬁ%) een uitgangsspanning
Ve=1R. .
Op deze manier blijft de versterking dus precies hetzelfde als bij de schake-
ling waarin de pnp-transistoren niet opgenomen waren (op het teken na),
alleen kan de DC spanning van de uitgang nu -4.3 V zijn, zonder dat er
transistoren in verzadiging gebracht worden (de stroombronnen I;, I, I3
zorgen voor de DC-instelling van de pnp- en npn-transistoren).

Met de schakeling van fig. 4.7 zal nooit een bandbreedte van 70 MHz
of meer gehaald kunnen worden, omdat de pnp transistoren een maximale
/¢ hebben van 6 MHz [7]. Voor frequenties groter dan 6 MHz zal de sig-
naalstroom, die de uitgangsspanning moet veroorzaken (1), dus erg klein
worden. Dit betekent dat voor hoge frequenties de pnp transistoren ”geby-
passed” moeten worden (zie fig. 4.8).

Door de weerstanden R, van fig. 4.7 te vervangen door een npn-stroomspiegel
(zie fig. 4.8), kan de versterking van de eerste trap nog flink vergroot worden
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Figuur 4.7: Ingangstrap met level-shifter.

(de belastingsweerstand, waarover de uitgangsspannning gemaakt wordt, is
dan nagenoeg gelijk aan de ingangsweerstand van de Miller-trap). Door ge-
bruik te maken van een npn-stroomspiegel wordt, behalve vergroting van
de versterking, ook de DC aansturing van Ts een stuk gemakkelijker. Voor
frequenties kleiner dan '2'arRl,_cl’ zal de signaalstroom nu door R; en de pnp
transistor lopen, terwijl voor grotere frequenties de signaalstroom door con-
densator C; zal lopen, m.a.w. er gaat geen signaalstroom verloren, zodat
de bandbreedte van deze trap veel groter zal zijn dan 6 MHz. De band-
breedte wordt nu voornamelijk bepaald door de f; van de npn transistoren,
die veel groter is (= 400 MHz) dan de f; van de pnp transistoren. Doordat
gebruik gemaakt is van de level-shift pnp transistoren, kan de ingangstrap
rechtstreeks aan de Miller-trap geschakeld worden (fig. 4.8).

De DC ipstelling

Bij het bepaler van de DC instelling moet met een aantal punten rekening

gehouden worden:

— zowel de pnp transistoren als de npn transistoren moeten een zo groot
mogelijke f; hebben.

— geen enkele transistor mag in verzadiging kunnen komen, omdat dan de
opamp een grote settle-tijd zal hebben.
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Figuur 4.8: Een realisatie van een Miller-opamp.

— er zal altijd stroom door een transistor moeten lopen, omdat bij een
transistor die een erg kleine collectorstroom heeft de f; ook erg klein
wordt.

— om zo weinig mogelijk vermogen te verbruiken zal de instelstroom steeds
zo klein mogelijk gekozen worden.

— de comparator mag geen gebruik maken van externe componenten, dus
de waarde van de weerstanden en condensatoren moet zo gekozen worden
dat ze op de chip integreerbaar zijn.

Als er vanuitgegaan wordt dat de opamp tegengekoppeld gebruikt wordt
(wat in de beschreven toepassing steeds het geval is), dan heeft V,;;; als DC-
waarde 0 V.

Om de Miller-werking van Ts bij zo hoog mogelijke frequenties te kunnen
benutten, moet deze transistor ingesteld zijn bij die stroom, waarbij de f;
van een npn transistor het grootst is. Iz zal dus 1 mA moeten zijn (zie
vorige paragraaf).

De emitter van Ty is aangesloten op de negatieve voedingsspanning (-5 V),
dus op de basis van Tj zal een spanning van -4.3 V staan. Omdat de uit-
gangsspanning geclamped wordt op + 800 mV, kan transistor T nooit in
verzadiging gaan.

Een stroombron wordt in de praktijk meestal gemaakt met een stroom-
spiegelachtige configuratie, dus de uitgangsspanning zal niet groter mogen
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worden dan 4.7 V (een stroomspiegel gaat in verzadiging als de collector-
emitter spanning kleiner is dan 0.3 V).

De basisspanning van Ty is ook -4.3 V. Hierdoor is de bassis-collectorspanning
van T4 0 V, zodat T4 (evenals T3) nooit in verzadiging zal kunnen treden.
Voordat de spanning op de andere knooppunten berekend kan worden, moet
beslist worden hoe groot de stromen I; en I; gekozen worden.

Het heeft geen zin om van de transistoren Tj...T¢ er een op een veel
grotere {of vee! kleinere) f: in te stellen dan de andere. Dit is de reden
waarom de stromen van dezelfde orde van grote gekozen zijn.

In de rustinstelling zijn de collectorstromen van T} en T> aan elkaar gelijk
met een waarde van %Il.

Het stuk waarbij de f; kromme begint viuk te lopen [7] is bij een collec-
torstroom van 250 pA. Als T en T3 op deze stroom ingesteld worden, dan
geldt: ;=500 uA .

Als de ingangsspanning(=bassisspanning van T3) erg groot is, zal de gehele
stroom I; door transistor T7 vloeien en zal transistor T; geen stroom meer
voeren: de ingangstrap "slewt”. Om er voor te zorgen dat de slew rate alleen
bepaald wordt door de ingangstrap, moet de dimensionering van de stroom-
bronnen zo gekozen zijn dat door alle andere transistoren altijd stroom zal
lopen.

Als de collectorstroom vap Ty gelijk is aan [, dan is de collectorstroom van
Ts ongeveer gelijk aan I3 — I; en de collectorstroom van T4 ongeveer I;.
Om er nu zeker van te zijn dat T3 nog een f; heeft die in de buurt van de top
f¢ ligt, is gekozen om in dit geval nog een stroom van %Il door de collector
van T3 te laten lopen. Dit betekent dat I3 = %Il = 750 pA moet zijn.

In het geval dat de schakeling in rust is (V;,=0 V), is de collectorstroom van
T3 (evenals die van Ty) 500 pA en zal de f; iets hoger zijn dan de f; van
transistor T}. <

De f; van transistoren T¢ en Ty bedraagt bij deze instelstroom ongeveer
6 MHz. Om er zeker van te zijn dat er geen signaalstroomverlies plaats
vindt doordat de § van de pnp transistoren erg klein wordt, is gekozen om
bij 2 MHz deze transistoren te "bypassen”. Dit betekent voor de RC-tijd
dat deze gelijk moet zijn aan: 8- 1078 sec.

Als er van uit gegaan wordt dat de maximaal op een chip integreerbare con-
densator een capaciteit heeft in de orde van grootte van 10 pF, dan moet de
weerstand R;=8 k1.

In rust moet de collectorspanning van T; minstens 4 V zijn, omdat an-
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Figuur 4.9: Een schakeling die gezien kan worden als een composiet-pnp.

ders bij inschakeling van een ingangsspanning van 4 V T3 in verzadiging zal
gaan.

Als de schakeling in rust is, loopt er door weerstand R; een stroom van
500 uA. Hierover valt dan een spanning van 4 V. De emitterspanning van
Te moet dus 0 V zijn, zodat E=-0.7 V gekozen moet worden.

Na het inschakelen van een grote ingangsspanning zal de gehele stroom I;
door T lopen, zodat een stroom van I3 — I; (=250 pA) door weerstand R,
loopt, die een spanningsval zal veroorzaken van 2 V, zodat T3 in verzadiging
gaat als de ingangsspanning groter is dan deze 2 V.

Om dit te voorkomen is gebruik gemaakt van een ”composiet-pnp” schake-
ling (zie fig. 4.9), waarbij de pnp transistor, die voor de ”level-shift” zorgt,
alleen de basisstroom van een npn transistor hoeft te leveren. Hierdoor zal
de spanning, die over weerstand R, valt, veel kleiner zijn en zullen boven-
staande problemen niet meer optreden.

Als de npn transistoren een § hebben van 100, dan zal de stroom, die
door de pnp transistor loopt, liggen tussen 2.5 pA< (Ic)pnp <7.5 puA en de
spanning, die over weerstand Rj, valt zal liggen tussen 20 en 60 mV.
Hierdoor is de collectorspanning van Ty en T3 vrijwel constant en heeft een
waarde van E4+0.7 V.

Als voor E een spanning van 3.5 V gekozen wordt, zal er geen enkele, in de
schakeling gebruikte transistor, in verzadiging kunnen treden.
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Figuur 4.10: pnp transistor met ” bypass-circuit”.

Doordat de pnp transistor op zo’n lage stroom (5 pA) ingesteld is,
zal de f; van deze transistor iets kleiner zijn. Toch moet geen grotere
waarde voor R;C; gekozen worden, omdat het kantelpunt bepaald wordt

door <R1 + (%) ) C
m / prp
Hierdoor k2n R, zelfs nog iets kleiner gekozen worden dan 8 k1, namelijk
5 kQ. Dan ligt het kantelpunt bij 1.5 MHz, terwijl fi~ 4.5 MHz.
Door het volgende effect kan zelfs gekozen worden voor een nog kleinere

R;1C,y waarde.

Tot nu toe is er steeds vanuitgegaan dat de pnp ”gebypassed® moet
worden bij frequenties kleiner dan f;, omdat anders een deel van de signaal-
stroom verloren zal gaan. Stel nu dat de pnp ”gebypassed” wordt bij een
frequentie groter dan f; (zie fig. 4.10).

Er geldt nu:
1
R = R+
g"’-ww
iuit = (a - 1){1 + t‘t'n. (4.5)
. . . 1 .
vy = ‘uitRl + (’in - 11) 5 = ilR

JwC
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Figuur 4.11: o als functie van de frequentie.
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Figuur 4.12: Vervangingsschema van de composiet-pnp.

. _JwRC fin
“'1+jwRC "1+ jwRC

i (4.6)
Stel o = %uit,
Subtitutie van g;lS) in (4.5) geeft:

(%

al _ atjw
~ 1+jw(RC+(1-a)R(C)

Er geldt: a = fQI

I
o' heeft dan het frequentiegedrag als in fig. 4.11 is gegeven (frc = =75,
waarbij ' = R+ Ry).

De pnp kan dus vervangen worden door een blokje o', die bovenstaande
overdracht vertegenwoordigt.
De composiet-pnp kan dan beschreven worden door fig. 4.12.

De basisstroom van de npn transistor zal a's; zijn, zodat de collec-
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Figuur 4.13: Vervanginsschema voor het uitrekenen van de overdrachts-
karakteristiek van de Miller-trap.

torstreom Ba'ty zal zijn. Tevens moet deze stroom gelijk zijn aan 1;,, — 1;.

tin

= 14+ o'p
. . f+1)a.
fuir = (B + 1)a'ty = ﬁh’n

Als er voor gezorgd kan worden dat altijd geldt '8 >> 1, dan zal 1,;; = 1;p,,
m.a.w. als de "dip” in de overdracht van o' maar niet te groot is, zal dat
niet te zien zijn in de overdracht van de opamp.

In de hierboven beschreven schakeling geldt (zie fig. 4.8 en 4.12) dat R; = R,
zodat voor hoge frequenties o' ongeveer % is.

Als gekozen wordt om (ft)pnp = frc, dan zal de "dip” nooit groot zijn (deze
”dip” zal dan alleen kunnen ontstaan doordat zowel (f;)pnp, als R en C niet
100 % nauwkeurig te maken zijn), zodat bovenstaande verwaarlozing altijd
geldt. Hierdoor kan de RC-tijd een factor 3 kleiner gekozen worden, zodat
(vooral) de condensator minder chipoppervlak in beslag neemt.

Berekening van de overdrachtskarakteristiek

Voor de berekening van de overdrachtskarakteristiek kan het best uitgegaan
worden van de twee afzonderlijke versterkingstrappen. Als dan rekening
gehouden wordt met de ingangsimpedantie van de tweede trap, kan de totale
overdracht berekend worden door de overdracht van de afzonderlijke trappen
te vermenigvuldigen.
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Figuur 4.14: Vervangingsschema van de ingangstrap.
Overdracht van de Miller-trap

Om de overdracht van de Miller-trap te bepalen, zal uit gegaan worden van
het vervangingsschema van fig. 4.13.
Er geldt: gms = 9{'—7’? = 2—;%—: =40 mA/V.
Als zowel de collector-substraat capaciteit, als de basis-collector capaciteit
verwaarloosbaar zijn t.o.v. Cz (wat in de praktijk het geval is), dan geldt
voor Ajr:
A = Vuit — _gm5R05
Vin 14+ jwR:s5C;

Overdracht van de ingangstrap

Voor de berekening van de overdrachtskarakteristiek van de ingangstrap
wordt uitgegaan van het vervangingsschema dat gegeven is in fig. 4.14.

Als de uitgangsweerstand van de transistoren T3 en T4 nu maar veel
I
£

52 danis €y = (gm1)1,Vin-
Waarbij gm1 = g,{—T* = 10mA/V.

groder :3dan
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Figuur 4.15: a) Overdracht van Miller-trap,
b) Overdracht van ingangstrap,
¢} Overdracht van de gehele schakeling.

Bs

— Vuit gmi gms

Bs

o gmig o

Vin 1+jw£fz(l—A”)Cz l+jw—1m§—ﬁ—l+jw€502-fn%02

gm1 22 (1 + jwR5Cy) gm1 2 (14 jwRosC2)
z -
14 jw (gmsRos &Cz + Roscg) 1 + jwBs RosCy

De totale overdracht is dan (zie fig.4.15):

—gm10s Ros
1+ jwBsRosC2

De unity-gain frequentie van de opamp is:

Ar- A=

f — gmlﬂSROS - gmil
ug 27 B85 Ry5C2 27C,

Als f, 4. =70 MHz, moet voor C; gelden:

Cp = 2—5’;‘# = 22 pF.

Bovenstaande berekeningen gaan alleen op, omdat de f; van de npn transis-
toren van de ingangstrap veel hoger is dan 70 MHz. Hierdoor zullen alle pa-
rasitaire polen bij frequenties liggen, die hoger zijn dan 70 MHz.
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Figuur 4.16: Represendatiz van de transistorruis door ingangsruisbronnen.
Ruiceigenschappen van de tweetraps Miller-versterker

Het is gebruikelijk om ruis van een opamp te beschrijven door het geven
van een equivalente ingangsruisweerstand. Om dit te kunnen doen, moet
alle ruis teruggerekend worden naar de ingang, waarna deze ruisweerstand
uitgerekend kan worden. De ruis van de tweede trap zal gedeeld moeten
worden door de versterking van de ingangstrap. Deze versterking is gml-g%%.
Met gm1 = 0.01

gms = 0.04

Bs = 100
is A[ = 25.
Aangezien de eerste tr=n ook veel breedbandiger is dan de Miller-trap, mag
de ruis van de tweede versterkingstrap verwaarloosd worden t.o.v. de ruis
van de ingangstrap.

Bij de berekening van de ruis van de opamp, zal uitgegaan worden van
het in fig. 4.16 gegeven vervangingsschema van een transistor met ruisbron-
nen.

Er geldt [5]:
—- 1
v? = 4kT (R,, + —) Af
29m
= I (Iy)°
i2=2 (1 + - — + K )Af
AT G T T S
Waarbij:

Ry =Dbasisweerstand van de transistor
K=konstante die afhankelijk is van de gebruikte transistor
a—konstante die kan varieren van 0.5 tot 2.
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Figuur 4.17: Ingangstrap met “reele” stroombronnen.
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In de volgende berekeningen wordt er van uit gegaan dat de % ruis (=2¢K ng)ﬁ Af)
verwaarloosbaar is t.o.v. de hagelruis (=2¢,A f).

Zoals in de vorige paragraaf beschreven is, is ||(jw)|| >> 1 voor frequenties
kleiner dan 70 MHz. De ingangsimpedantie hoeft maar berekend te worden

tot 10 MHz (zie paragraaf 3.2.3). Hieruit volgt dat ﬂﬁ_(;w verwaarloosbaar

is t.o.v. I. .

Dit heeft tot gevolg dat voor 1? geschreven kan worden:

2~ 2L, Af

Om de ruis van de opamp goed te kunnen berekenen, moet ook de ruis
van de stroombronnen meegenomen worden. Er zal daarom vanuitgegaan
worden dat de stroombronnen gerealiseerd worden door een stroomspiegel.
De schakeling, waarvan de equivalente ingangsruisweerstand berekend zal
worden, ziet er dan uit zoals in fig. 4.17 gegeven is.

Er kan nu van de afzonderlijke transistoren berekend worden, wat hun ruis-
bijdrage (aan de ingang gezien) is (bij deze berekening zal er vanuit gegaan
worden dat de uitgangsweerstand van een transistor oneindig groot is).

Ruisbijdrage van transistor Ty:

De spanningsruis zal geheel aan de ingang van de opamp verschijnen.
De stroomruis s zal op een factor 1—%9 na als signaalstroom aan de uit-
gang verschijnen. De ingangsruisspanning t.g.v. de stroomruis van T} is
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Figuur 4.18: Kleinsignaal vervangingsschema voor het berekenen van de
spanningsruisbijdrage van transistor Ts.

dus \/7;—
ml
De totale ingangsruisspanning t.g.v. T; is dan:
— 1 2q1, 1
(vf) = 4kT <R1,1 + —) Af + qzblAf ~ 4kT (Rbl + —) Af
T 29m1 Imi 29m1

Op dezelfde manier kan voor de ingangsruisspanning t.g.v. T, berekend
worden:

(v_?)n ~ 4kT (R,,z + Zglmz) Af

Ruisbijdrage van transistor T’3:

Voor het berekenen van de spanningsruis van T3 kan het gemakkelijkst uit
gegaan worden van fig. 4.18.

Er kan afgeleid worden dat de bijdrage van de spanningsruis van Ts aan
de uitgang gezien (vZ)r, gelijk is aan:

2 — .2 2.2
(vu)Ta = gm4Rl €3
met

— 1
e§ = 4kT <Rbs + T) Af
m3

De ingangsruisbijdrage veroorzaakt door de spanningsruis van T3 is dan:

2 2
Im4€3

2
9mi1
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Ook nu zal de stroomruis (op een factor l—f—ﬁ na) als signaalstroom aan de
uitgang te zien zijn, zodat de bijdrage van de stroomruis van T3 aan de
ingangsruis

-
L3
2

Im1

zal zijn.
De totale bijdrage van T3 aan de ingangsruls is dan:

)

(,_.)73 = 4T (Rbs+ 29 3) _?:AA]-F J?fiAf
r~ 4kT (Rb3 + 2g ) _?AAf

= 16KT (Rys + 3t ) AS (9mt = 20m)
De ruisbijdrage van Ty kan op dezelfde mani=r afgeleid worden als hierboven
beschreven, dus

(v?) r, = 16KT (R,,4 + T) Af

m4

Zo geldt voor de bijdragen van Ts...Ty:

— — 2q1
("3)7‘5 - (viz)n - ;;",jsAf

(omdat de weerstand in de emitterleiding van Ts en Tg erg groot is, mag de
spanningsruis van deze transistoren verwaarloosd worden t.o.v. hun stroom-
ruis)

2 _ (.2 _ 9 1
(v,-)n = (v,.)n = fagkT (R + 52) Af
= 36kT (Ryr + 222 ) Af  (9m7 = 3gmi1)
De ruis van transistoren Tg, Tio en Ty is te zien als een common-mode

signaal, dus: . . .
()5, = () g, = (), =0

De totale ingangsruis is dus:

(v3), .., = 4KT(Bo+ Rox + 4Rss+ 4Ros + ORyr + 9Rys) Af
otaa

1 1 4 4 9 9
+4kT < + + + + + ) A
29m1 29m2  29m3  29ms4  29m7  29ms !
ZQIbe

+2qu5

Af+

ml gml

Af (4.7)

Het blijkt dat de laatste twee termen van vgl. 4.7 verwaarloosbaar zijn t.o.v.
de andere termen van deze vergelijking.
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RCH “R,

Figuur 4.19: Degeneratie van een stroomspiegel.

De equivalente ruisweerstand 1s dan:

Requi = Ry + Ry2 + 4Rz + 4Ry + 9Re7 + ORus

1 1 2 2 9 9
bt ——+ +—  (4.8)

+
2gm1 29m?  gm3  gm4  29m7  29ms

Deze weerstand kan verkleind worden door alle stroomspiegels te degene-
reren (zie fig. 4.19). Dan wordt de effectieve stijlheid namelijk (bij degene-
ratie met weerstand R,):

gm

Imef = 1+nge

In de ontworpen opamp wordt de spiegel, die gevormd wordt door T3 en Ty
gedegenereerd met een R, = 400 (1.

De stroombronnen Iy en I3 (die gevormd worden door transistoren T7, Tg
en Ty) worden gedegenereerd met een emitterweerstand van 200 Q.

Hierdoor wordt ] )
Requi ~ Rbl + Rb2 + — 4+ —
2gml 29m2

Er van uitgaande dat de basisweerstand van een npn transistor ongeveer

150 Q1 is, is een ruisweerstand van ongeveer 400 (2 haalbaar (dit ligt ruim
binnen de stelde eis van 0.9 k2).

Om er nu zeker van te zijn dat T4 nooit in verzadiging kan komen, wordt
aan de uitgang van de ingangstrap een emittervolger geplaatst, zodat de DC-
waarde van de uitgang niet langer meer —4.3 V is, maar -3.6 V. Hierdoor
kan T4 nooit meer in verzadiging komen (bij degeneratie met een 400 2
weerstand).
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Figuur 4.20: Vervangingsschema voor een Miller-opamp.
Berekening van de slew rate

Voor het berekenen van de slew rate wordt gebruik gemaakt van het ver-
vangingsschema van fig. 4.20.

Voor V,, geldt nu:

It
V, =%
u 02

Voor de slew rate betekent dit dat:

(SVu) _ LIm

0t / oz C,

Im 18 de totale staartstroom van het ingangspaar (500 uA).
Met C,=20 pF is de slew rate 25 V/usec. Er wordt een slew rate van
22 V/usec geeist, zodat hieraan voldaan is.
Bij degeneratie van het ingangspaar, zal gn; s afnemen, zodat de verster-
king van de opamp kleiner zal worden. Hierdoor moet C; kleiner gekozen
worden om de geeiste bandbreedte te halen. Dit heeft tevens tot gevolg
dat het gebruikte chipoppervlak zal afnemen. De uitgangsruis zal echter
toenemen. Gekozen is voor een degeneratie van het ingangspaar met een
weerstand van 260 §2. Dit heeft tot gevolg dat gm; g ~ ggml wordt, zodat

C, ook een factor 3 kleiner gekozen moet worden (C; =7 pF). De slew rate
wordt dan 75 V/usec.
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4.1.2 De uitgangstrap

De tot nu toe ontworpen schakeling zal aan bijna alle eisen, die aan de
opamp gesteld worden, voldoen, alleen kan deze schakeling geen hoge uit-
gangsstroom leveren zonder dat de versterking een stuk minder wordt. Om
ook aan deze laatste eis te kunnen voldoen is een breedbandige uitgangstrap
(liefst met een bandbreedte veel groter dan 70 MHz) nodig. Om het opgeno-
emen vermogen zo veel mogelijk te beperken, is gekozen voor een klasse AB
uitgangstrap.

De principecrhakeling van de uitgangstrap [3] is gegeven in fig. 4.21.
Trarcsistoren T en T3 zijn de uitgargstransistoren.
De meeste klasse AB trappen bevatten een controle loop, die de instelstroom
regelt.
Voor dit doel zijn transistoren T2, Ty, Ts en T toegevoegd. De instelstroom
wordt gemeten door transistoren T) en T;. De som van de basis-emitter
spanningen van Tj en T; wordt nu vergeleken met de som van de basis-
emitter spanningen van Ty en Ts.
Het resultaat is dat de collectorstroom van T5 een maat is van de in-
stelstroom die door T3, T en T4 loopt. De collectorstroom van Tt wordt
vergeleken met de referentiestroom I,y en de laterale pnp transistor levert
de basisstroom van T3 totdat een stabiele toestand is bereikt.

De werking van het circuit met een ingangsspanning V;, en een belas-
tingsweerstand R; is als volgt.
Voor een positief ingangssignaal gedraagt T zich als een emittervolger, die
de stroom aan de belasingsweerstand levert.
Wordt v;,, nu groter, dan zal V;,, stijgen, waardoor de collectorstroom van T}y
zal stijgen. Ook V)5 zal stijgen, zodat de collectorstroom van T’ zal stijgen,
waardoor de basisstroom van T3 zal afnemen, zodat ook de collectorstroom
van Ts af zal nemen. De collectorstroom van T; moet dus afnemen, zodat
de uitgangsspanning mee zal stijgen.
Is het ingangssignaal kleiner dan nul volt, dan zal als het ingangssignaal
daalt, V,,; en V5 kleiner worden, zodat de collectorstroom van T en T§ zal
dalen. De basisstroom van T3 zal toenemen, zodat ook de collectorstroom
van deze transistor toe zal nemen, waardoor de collectorstroom van T toe
zal nemen. Hierdoor wordt de uitgangsspanning naar beneden getrokken.
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Figuur 4.21: Breedbandige klasse B uitgangstrap.
Evenals bij het levelshift circuit wordt de pnp transistor voor hoge fre-
quenties ”gebypassed”. Omdat de pnp transistor ook nu alleen een ba-

sisstroom van een npn transistor moet leveren, is het voldoende dat m
overeenkomt met de f; van de pnp transistor (zie pag. 59).
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Figuur 4.22: Verschilversterker met passieve load.

4.2 Het naversterkingsgedeelte

In hoofdstuk 3 is beschreven, dat aan de uitgang van de opamp nog een
versterker geschakeld moet worden, die voor een versterking van ongeveer
20 zal moeten zorgen.

Omdat dit blok aan de comparator toegevoegd is om snelheid te winnen, zal
het naversterkingsgedeelt erg snel moeten zijn.

Daarom is gekozen voor een niet teruggekoppelde versterker, die een ver-
sterking van ongeveer 20 realiseert en een grote bandbreedte heeft.

Een verschilversterker met passieve load (zie fig. 4.22) voldoet hieraan. De
versterking van deze trap is Y‘-,““ = gmR..

Er is gekozen om twee trappen in serie te zetten, waarbij iedere trap ongeveer
5 keer versterkt.

Van de eerste naversterkingstrap moet de min-ingang aan aarde worden
gelegd om de vereiste werking te krijgen.
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Figuur 4.23: De latch.

4.3 De latch

De schakeling die gebruikt wordt als latch bij de comparator, is het in
fig. 4.23 gegeven circuit. Als C; hoog 1is, zal de gehele I, door Ty lopen,
zodat verschilpaar T3, Ty "actief” is. Is Vi, nu positief, dan zal I, door
T3 lopen en zal de collectorspanning van T5 (=basisspanning van Tg) laag
zijn, terwijl de collectorspanning van Ty (=basisspanning van Ts) hoog zal
zijn. Wordt C; nu laag {dus C| hoog), dan zal I, door T gaan en wordt
verschilpaar T5, Tg "actief” (onthoud mode). Omdat de basisspanning van
Ts hoog was en de basisspanning van Tg laag, zal alle staartstroom door Ts
lopen, waardoor de collectorspanning van T3 laag blijft, terwijl de collec-
torspanning van T4 hoog blijft. Het ingangssignaal wordt ”onthouden”.
Door twee latches in serie te schakelen kan een zgn. ” master-slave” gevormd
worden.
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Hoofdstuk 5

Simulaties

Parallel aan berekeningen van settle-tijd, overdracht van versterkers enz.
zijn simulaties m.b.v. Philpac, een circuit-simulator, uitgevoerd. Deze simu-
laties kunnen in twee delen gesplitst worden: simulaties op ”systeem-niveau”
(voornamelijk behorende bij hoofdstuk 3), waarbij vooral gelet werd op hoe
groot de settle-tijd is, en simulaties op ”transistor-niveau” (behorende bij
hoofdstuk 4), waarbij vooral de overdracht van de gesimuleerde schakeling
belangrijk was (zowel de overdracht als de fasedraaiing).

5.1 Simulaties op systeem niveau

Bij het ontwerpen van de comparator, bleek al vrij snel dat het gebruik
van een opamp noodzakelijk i1s. Zoals in hoofdstuk 3 beschreven is, is eerst
gekeken hoe deze opamp geschakeld moet worden.

De settle-tijd van de schakelingen waarbij de opamp hoogohmig ingekop-
peld is en die waarbij de opamp laagohmig ingekoppeld is, zijn niet alleen
berekend, maar ook gesimuleerd m.b.v. Philpac. Voor de simulatie van de
opamp is dan gebruik gemaakt van een zgn. ideaal opamp-model, dat in een
bibliotheek van Philpac opgeslagen is. Dit model implementeert de opamp
van fig. 5.1.a met een overdracht die te zien is in fig. 5.1.b.
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V = AViny = Vin-) fo© T{MH:)

Figuur 5.1: a) In Philpac geimplementeerd ideaal opamp-model,
b)Overdracht, van in a) beschreven opamp.

Voor weerstand Rj en Rj 21jn steeds dezelfde waarden gekozen, evenals voor
de Ao.
Deze waarden zijn:

R, = 10TQ
Rs = 10Q
Ap=10.000

De waarde van R; is zo groot gekozen (niet realiseerbaar), om alleen de
invloed van een ”ideale” opamp te kunnen bekijken. Als de definitieve
schakeling gesimuleerd wordt, zal met een extra run, waarbij R; = 10 k2
(reele waarde) gekeken moeten worden of deze weerstand invloed heeft op
de settle-tijd.

Er zal steeds gekeken worden naar de settle-tijd als functie van de band-
breedte van de opamp en als functie van de in de schakeling gebruikte weer-
standen (zie fig. 5.2).

Om de settle-tijd goed te simuleren moet natuurlijk uitgegaan worden van
het zgn. "worst-case” geval. Dit treedt op als het verschil in DAC-stroom
en S/H-stroom eerst 2 mA was (=MSB-stroom van de DAC) en na het
omschakelen deze stromen aan elkaar gelijk zijn. Dan moet de uitgangs-
spanning dalen vanaf de maximale waarde tot de %LSB waarde (dit is de
%LSB-stroom vermenigvuldigd met de terugkoppelweerstand). De tijd die
het duurt totdat de %LSB spanning bereikt is (vanaf het omschakelen van
de DAC-stroom) is de settle-tijd.

De schakeling waar bij alle simulaties vanuit gegaan wordt, is gegeven in
fig. 5.2. Allereerst is gekeken naar de settle-tijd als By = 2 k{1, Ry = 625 k2
en fo=7 MHz. Het resultaat van deze simulatie is te zien in fig. 5.3.
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— Vcomp

Figuur 5.2: Principe van de comparator.

Het kruisje in de grafiek geeft aan waar de %LSB lijn (=-20 mV) doorsneden
wordt. De settle-tijd is ongeveer 25 usec. Volgens de berekeningen zou de
settle-tijd gelijk moeten zijn aan:

Lscttle = ln(%)rommp(l + %) = 26 usec

m.a.w. de simulatie komt goed overeen met wat berekend is!

Een nianier om 2c settle-tijd te verkleinen, was (zie hoofdstuk 3) ver-

groting van de bandbreedte. Als de bandbreedte een factor 10 vergroot
wordt (fo= 70 MHz), zal de settle-tijd een factor 10 kleiner moeten worden
(tsettie = 2.5usec). Uit de simulatie blijkt dat de settle-tijd 3.2 usec geworden
is (fig. 5.4). De gesimuleerde settle-tijd is iets groter dan de berekende settle-
tijd, omdat de settle-tijd nu niet alleen bepaald wordt door de bandbreedte
van de opamp, maar ook door de bandbreedte van het terugkoppelnetwerk
(de tijdconstante, waarmee de comparator zou ”settlen” als de bandbreedte
van de opamp alleen bepalend zou zijn, is nu ongeveer even groot als de bij
het terugkoppelnetwerk behorende tijdconstante).

Ook verkleinen van de terugkoppelweerstand (R:), zou een verkleining van
de settle-tijd tot gevolg moeten hebben. Voor R,=35 k2 (R; = 2 k11,
fo=7 MHz) kan berekend worden dat de settle-tijd 2.8 usec wordt, wat ook
uit de simulatie gehaald kan worden (zie fig. 5.5. N.B. VgLSB:_l mV).
De laatste manier om de settle-tijd te verkleinen, is vergroten van de in-
gangsweerstand. Als de terugkoppelweerstand weer 625 k(2 is en de band-
breedte van de opamp 7 MHz, dan zou voor een ingangsweerstand

75



R; = 100 k1 de settle-tijd 600 nsec worden. Uit de simulatieresultaten
blijkt (zie fig. 5.6), dat met deze schakeling een settle-tijd van 1.3 usec
gehaald wordt. Het verschil wordt veroorzaakt, doordat niet de opamp de
snelheidsbepalende factor is, maar dat de snelheid bepaald wordt door het
RC-netwerkje dat gevormd wordt door de terugkoppelweerstand en de de-
pletiecapaciteit van de clamping-diodes.

Er is besloten om de comparator te realiseren met een opamp die een band-
breedte heeft van 70 MHz, terwijl Ry = 2 k1 en Ry;=35 k1. Ook met
deze weerstandswaarden is de schakeling van fig. 5.2 gesimuleerd. De re-
sultaten daarvan zijn te zien in fig. 5.7. Hieruit blijkt dat een settle-tijd
van 350 nsec haalbaar moet zijn. Theoretisch was dat 280 nsec (als alleen
de opamp de snelheidsbeperkende factor zou zijn). Hieruit blijkt dat het
terugkoppelnetwerkje ook een invloed op de settle-tijd heeft.
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YCOMP RTHRILFL.IFP; 1 05 AUG BB TRANS. TIME YCOMP

0.0000 < 0.0000
/
-400.00m = -400.00m
/

-200.00m yd ~200.00m
-300.00m -300.00m
-400.00m /7» - -400.00m
-500.00m -500.00m
-600.00m -600.00m
-700.00m ' ~700.00m
-800.00m -800.00m
~800.00m ! ~800.00m

0.0000 10.0000u 20.000u 30.000u 40.000u

Figuur 5.3: Vi.mp als functie van de tijd (R, = 2 kf1,R; =625 k1,

Jo=7 MHz).
YCOMP RTHRILFH.IFP; 1 05 AUG 86 TRANS. TIME YCOMP
0.0000 — 0.0000
/—'——F—_— ~
~100.00m ] ~100.00m
-200.00m -200.00m
~300.00m -300.00m
/
-400.00m /’ -400.00m
-500.00m -500.00m
-600.00m - : -600.00m
-700.00m -700.00m
-800.00m -800.00m
0.0000 1.0000u 2.0000u 3.0000u 4.0000u
Figuur 5.4: V,om; als functie van de tijd (R, = 2 kf1,R; =625 k{1,
fo=70 MHz).
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YCOMP RTLRILFL.IFP; 41 05 AUG 86 TRANS. TIME ycgugaab

0.0000 — ’

~100.00m P el ~100.00Mm
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-600.00m -600.00m
—300.00m ~700.00m
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700008 0000 1.0000u 2.0000u 3 0000w 0o

Figuur 5.5: Vom, als functie van de tijd (R, = 2 k(2,R; =35 k2,
fo=7 MHz).

YCOMP RTHRIHFL.IFP; 1 05 AUG B6 TRANS. TIME YCOMP
0.0000 , — 0.0000
-100.00m Vl -100.00m
~200.00m 2 ~200.00m
-300.00m ///, -300.00m
-400.00m ~400.00m
-500.00m ~500.00m
-600 .OOm. / -600.00m
-700.00m -700.00m
-800.00m -800.00m
-800.00m -800.00m

0.0000 500.00n 1.0000u 1.5000u 2.0000u

Figuur 5.6: V. m, als functie van de tijd (R; = 100 kf2,R; =625 k{2,
fo=7 MHz).
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oMp ATLRILFH.IFP; 1 05 AUG B6 TRANS. TIME YCOMP
0.0000 —x¢ 0.0000
"]
-100.00m -100.00m
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-600.00m ~600.00m
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Figuur 5.7: V,m; als functie van de tijd (R; = 2 k),R; =35 kN,

fo=170 MHz).
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5.2 Simulaties ep transistor niveau

Ook tijdens het ontwerpen van de schakeling, die de functie van opamp
moet realiseren, zijn de gemaakte berekeningen steeds gecontroleerd m.b.v.
Philpac-simulaties . In Philpac worden transistoren gerepresenteerd m.b.v.
Gummel Poon-achtige modellen. De parameters van de gebruikte transis-
toren (zie tabel 6.1), zijn te vinden in [7].

De simuiatieresultaten, waarbij de berekeningen van paragraaf 4.1.1 gecon-
troleerd zijn, zijn te zien in fig. 5.8, fig. 5.9, fig. 5.10, waar respektievelijk
de averdracht van de ingangsirap, de Millertrap en de totale opamp te zien
zijn. Bij deze simulaties is uitgegaan van het schema vaan fig. 4.8.

Voor de berekening van de DC versterking en de kantelpunten (zie blz. 61)
zal er van uit gegaan worden dat

gm1:001

gms5=0.04

R,s = 125 k)

Bs = 100

terwijl voor C; steeds een waarde van 20 pF gekozen wordt. De DC ver-
sterking van de ingangstrap zal dus 25 (=28 dB) moeten zijn, terwijl het
kantelpunt bij f,=630 Hz en het nulpunt bij f,=63 kHz moet liggen.

In de schakeling voor de comparator wordt het circuit, dat gegeven is in
fig. 4.8, teruggekoppeld met een weerstand van 35 k. Dit betekent, dat
de DC versterking van de Millertrap gms(Ros//Rierug) wordt. Dit is 1000
keer (ofwel 60 dB). De pool, die bij de Millertrap optreedt moet nu liggen
bij 290 kHz.

Het nulpunt van de ingangstrap moet ook bij deze frequentie optreden, ter-
wijl de pool van deze trap bij 2.9 kHz moet liggen.

Zoals in de simulatieresultaten (zie fig. 5.8, fig. 5.9) te zien is, komt de
theoretische overdracht goed overeen met de gesimuleerde overdracht.

De schakeling waarvan de simulatieresultaten te zien zijn in fig. 5.10 is te
zien in fig. 6.1. Tussen de ingangstrap en de millertrap is nu een emit-
tervolger geschakeld, waardoor de DC versterking ongeveer § (= 100) keer
groter zal zijn. Hierdoor zal de openloopoverdracht eerder beginnen af te
vallen dan in fig. 5.8 te zien is, omdat de unity-gain frequentie hetzelfde
blijft (70 MHz).

In fig. 5.10 is te zien dat de overdracht inderdaad helling 1 doorloopt tot
70 MHz. Voor frequenties groter dan 70 MHz gaat de overdracht eerst een
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stukje viak lopen, voor nog grotere frequenties wordt het een tweede (of
derde) orde systeem. Tevens is te zien dat het 0 dB punt bij 70 MHz ligt.
Bi) deze frequentie is de fasemarge nog ongeveer 20 graden.

Bij 7 MHz is deze fasemarge echter ongeveer 80 graden geworden. Voor de
hier beschreven toepassing is deze laatste fasemarge belangrijk. Dit betekent
dat de comparator stabiel zal zijn.
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Figuur 5.9: Overdracht van de Millertrap.
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Figuur 5.8: Overdracht van de ingangstrap.
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Figuur 5.10: a) Overdracht van de totale opamp,
b) Fasedraaiing van de opamp.
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Hoofdstuk 6

De implementatie van de
comparator m.b.v. een
master-chip

Niet alleen zijn ter controle van de in hoofdstuk 4 uitgevoerde berekeningen,
simulaties uitgevoerd, ook is de schakeling gerealiseerd en zijn er metingen
aan verricht.

Het probleem hierbij was, dat een opamp met een bandbreedte van 70 MHz
heel moeilijk met discrete componenten op te bouwen is, omdat al heel gauw
parasitaire capaciteiten een rol gaan spelen, zodat het eigenlijk noodzake-
lijk 1s om de opamp in een IC-vorm te maken. Dit heeft echter als nadeel
dat het maken van een lay-out tijdrovend is en dat het produceren van een
maskerset veel geld kost. Zoals al eerder beschreven, moet de compara-
tor geimplementeerd worden in het N648 proces (een productieproces van
Elcoma Nijmegen). Nu is er een zogenaamde master-chip beschikbaar, de
ACBA (=Analog Cell-Based Array), die in dit proces gemaakt wordt.

Op deze chip zijn 468 npn transistoren, 208 pnp transistoren, 4 Zener diodes,
315 k(1 SP weerstand, 637 k{1 begraven SP weerstand, 95 pF oxide capaciteit
en 273 pF junctiecapaciteit aanwezig, kortom genoeg om de comparator te
realiseren [8]. Het enige dat nog gedaan moet worden is de aluminium
verbindingen tussen transistoren, weerstanden en capaciteiten aanbrengen.
Hierdoor zal het veel minder tijd kosten om de lay-out te maken en, om-
dat maar 3 maskers gemaakt moeten worden, zal het ook veel minder geld
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kosten om de comparator op de chip te implementeren. Er zijn 3 maskers
nodig omdat binnen het productieproces twee aluminium bedradingslagen
mogelijk zijn.

Met behulp van het programma Circuitmask is een lay-out van zowel het
IN1 (aluminium 1), het IN2 als het CO2 (voor de verbinding tussen IN1 en
IN2) gemaakt. Deze lay-out is opgestuurd naar Elcoma Nijmegen, waar de
processing van het IC plaatsgevonden heeft.

Bij het maken van de lay-out is zoveel mogelijk rekening gehouden met de
struktour van de opamp. Dus transistoren en weerstanden waarbij de ge-
lijkheid belangrijk is, zijn zo gekozen (dicht bij elkaar), dat de gelijkheid zo
goed mogelijk is.

In fig. 6.1 1s de geimplementeerde opamp te zien. Het schema van de
naversterker ex de lzich 1s te zien in fig. 6.2. De waarden van de gebruikte
componenten zijn te zien in tabel 6.1, terwijl de types van de gebruikte
transistoren in tabel 6.2 gegeven worden.

In fig. 6.3 is de layout van de geimplementeerde comparator te zien.
De betekenis van de in deze figuur gebruikte kleuren is:

rood DN (diepe N diffusie)
SN  (ondiepe N diffusie)
IN2  (Aluminium 2)
paars DP  (diepe P diffusie)
groen SP  (ondiepe P diffusie)
blauw CO  (contact gaten)
IN1  (Aluminium 1)
zwart CO2 (contact gaten voor IN1 en IN2)

Omdat er op de ACBA ruimte genoeg was, is de comparator dubbel uit-
gevoerd (in fig. 6.3 is dit te zien omdat aan de boven en aan de onderkant
dezelfde schakeling geintegreerd is). In blok I is de gehele opamp geinte-
greerd, Leiwijl de naversterker in blok II en de twee latches (master-slave
uitvoering) in blok III zijn geintegreerd. De pinnummering van het IC is
gegeven in tabel 6.3.

De twee in het IC geintegreerde comparatoren zijn aangegeven met index 1,
resp. index 2. Behalve de in fig. 6.1 en 6.2 gegeven schakelingen, zijn in het
1C ook de clamping-diodes opgenomen. De aansluitingen hiervan zitten aan
pin 15 en 16 voor comparator 1 en aan pin 35 en 35 voor comparator 2 (de
transistoren die hiervoor gebruikt zijn, zijn van het type SN036).
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weerstandswaarden

Rl =5 k0 R13 =260 R25 =800 02
R; =5 k0 Ry =260 Q Rz = 1.6 k2
Rs =800 N Rys =400 Q Ry7 =1.6 kQ1
R; =16 k0 Rys =400 02 Rz =1.6 kQ
R; =16 kQ Ry7 =16 k0 Ryg = 1.6 k02
R; =32 kO Rys =5 k2 Ris = 800 Q2
R/_) =200 N Rz; = 6.4 kQ} R31 =800 Q0
Rip =200 Q Ryy = 800 (1 R3; = 800 02
Ry, =400 Q Ry3 = 800 0 R33 = 800 {1
Ry, =400 2 Ry =800 Q R3y = 1.6 k2
capaciteitswaarden

C, =3 pF C; =3 pF Cs =6 pF
Cy =3 pF

Tabel 6.1: componentwaarden.

SNO036: Ts, Tho, Th4, T17, T1s, T2o, T30, T31, T4, Tar

SNO37: Ty, Ty, Ts, Ty, T (2X),T3, T7, T1o (2X),Tn, Ty2, Tha
Tys, Tas, T26, T27, T28, T32, T33, T34, T35, T36, T37, T38
T39, Tyo, Ta1, Taz, T3, Tys, Tye

SP323: Ts, Ty, The, T1o, T20, T21, T21, T2z, T23, T24

Opmerking: Transistoren Ts en T)o bestaan uit een parallelschakeling
van 2 SNO37 en 1 SNO36

Tabel 6.2: Transistortypes.
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Figuur 6.3: De layout van de comparator.
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| pinnummer | schema layoutnaam | comparatornummer
1 collector Tg | iver 1
2 collector Ts5 | iinp 1
4 basis T inputp 1
5 basis T3 inputm 1
6 collector Tyg | iinm 1
9 -5V vrain 1
8 collector Ty4 | vout 1
9 basis T, vinp 1
10 basis Tyg vinm 1
11 collector Ty | tref2 1
13 basis T3 clkn 1
14 basis T}, clk 1
17 emitter Ty4g | qn 1
18 emitter Tys | q 1
19 emitter T3 | imil 2
20 5V vplus 2
21 collector Tyg | iver 2
22 collector T2s5 | 1inp 2
24 basis T inputp 2
25 basis T inputm 2
26 collector T1g | iinm 2
27 -5V vmin 2
28 collector Ty4 | vout 2
29 basis T35 vinp 2
30 basis T3¢ vinm 2
31 collector T4z | iref2 2
33 basis T3 clkn 2
34 basis T3 clk 2
37 emitter Tye | qn 2
38 emitter Ty5 | q 2
39 emitter T3z | imil 1
40 5V vplus 1

Tabel 6.3: Pinnumering.
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Hoofdstuk 7
Metingen aan de cpamp

Om te controleren of de gerealiseerde opamp inderdaad voldoet aan de eisen,
die op pagina 39 beschreven staan, is zowel de overdrachtskarakteristiek van
de opamp, als de slew rate, als de ingangsruis gemeten.

7.1 De overdrachtskarakteristiek

Het meten van de overdrachtskarakteristiek is gedaan m.b.v. een zgn. net-
work analyser.

Met dit apparaat kan de overdracht van de meet-(FET)probes zo weg-
geregeld worden, dat alleen de overdracht van de te meten schakeling bepaald
wordt (ook de invloed van parasitaire capaciteiten op de meetprint zijn weg
te regelen).

Gemeten is aan het schema van fig. 7.1. Weerstand R; = 100 1 terwijl voor
weerstand Ry=1 k{1 gekozen. De overdrachtskarakteristiek is nu — g,‘ﬁ: en is
gegeven in fig. 7.2.

Hierin is te zien dat een bandbreedte van 50 MHz gehaald wordt. Dat dit
geen 70 MHz is komt doordat de opamp bij hoge frequenties een iets grotere
afval heeft dan 6 db/octaaf. Ook is te zien dat een fasemarge van —20° (bij
het unity-gain punt) gehaald wordt.

Deze getallen zijn echter niet zo heel interresant voor de beschreven toepas-
sing van de opamp.
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Wat wel belangrijk is, zijn de getallen bij 5 MHz.

De versterking op dit punt is 23 dB (ofwel 14 keer), zodat een settle-tijd van
300 nsec haalbaar moet zijn.

Bij deze frequentie is de fasemarge ongeveer 70°, zodat het systeem stabiel
zal zijn.

Aan de gemeten fasemarge is een interessant verschijnsel te zien, dat in de
simulaties nooit opgetreden is, namelijk een ”fase-dip” van 10° bij ongeveer
7 MHz.

De ”fase-dip” kan verklaard worden door een parasitaire capaciteit die op-
treedt bij de weerstanden die in de ACBA gebruikt worden. Deze weer-
standen zijn erg breed (20um) en daardoor dus ook erg lang.

Hierdoor ontstaat een paracitaire capaciteit naar de epilaag waarvoor gelui:

_ Cepo - Area

Cap—epi -

C.», is de SP-Epi capaciteit bi) een sperspanning van 0 V.
Area=Floorarea+ Wallarea, waarbij Floorareade oppervlak van het SP-gebied
is en Wallarea de omtrek van dit gebied vermenigvuldigd met 3.6.(7]

V4 is de sperspanning die over de SP-Epi overgang staat

Vp is de natuurlijke diffusiespanning van deze overgang

Ook de gebruikte capaciteiten hebben een parasitaire capaciteit naar de epi-
laag.

De gehele parasitaire capaciteit die bij de gebruikte capaciteiten optreedt
kan gerepresenteerd worden door een capaciteit vanaf de SN-aansluiting naar
aarde.[8] De parasitaire capaciteit bij de weerstand wordt in de simulaties
gerepresenteerd door twee capaciteiten naar aarde {aan beide aansluitpunten
een). Worden deze capaciteiten meegenomen in de simulaties, dan krijgen
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we het resultaat dat te zien is in fig. 7.3.

Het blijkt dat nu de ”fase-dip” ontstaat, die ook gemeten wordt (ongeveer
even diep en optredend bij dezelfde frequentie). Uit deze figuur kan een
unity-gain bandbreedte van 80 MHz bepaald worden met een fasemarge van
—20°.

Bij 5 MHz is de versterking ongeveer 22 dB.

Het blijkt dat simulaties en metingen nu goed overeenkomen, alleen zou vol-
gens de simulaties een bandbreedte van 80 MHz gehaald moeten worden,
terwidl maar 5C MHz gemeten wordi. Dit komt waarschijnlijk, omdat bij
deze vrij hoge frequenties de modellen een afwijking vertonen.

De DC-versterking is erg moeilijk te meten, maar bij 10 kHz is nog een
versterking van 76 dB aanwezig, zodat aan de eis voor de versterking ruim-
schoots voldaan is.

7.2 De ruiseigenschappen

Met het schema van fig. 7.1 is ook de effectieve ruisweerstand van de opamp
gemeten {spanningsbron V;, wordt natuurlijk afgekoppeld).

Nu is weerstand R; = 10 1 en R; = 100 (, zodat de ruis van deze weer-
standen veel kleiner is dan de ruis van de opamp.

M.b.v. een ruismeter is nu de uitgangsruis van deze schakeling bepaald.

In de meter is een filter aanwezig, zodanig dat geen ruiskomponenten boven
de 20 kHz meegenomen worden.

Voor de uitgangsruisspanning geldt dan:

vZ = 4kTR.gAf

Gemeten werd: vZ =7-10713 V2

Dit betekent dat R.g = 2.2 k(1.

Aangezien verwacht werd dat R,y = 1 k{2 moest ook dit nader onderzocht
worden.

Het blijkt dat deze afwijking verklaard kan worden doordat het ingangspaar
van de opamp gedegenereerd werd met weerstanden R;3 en R;4 (beide van
260 1), om de Miller-capaciteit kleiner te kunnen kiezen.

Hierdoor wordt de effectieve steilheid van het ingangspaar 2.7 mA/V.

Dit heeft tot gevolg dat de spanningsruis van T3, Ty, T30 en T2; niet meer ver-
waarloosd mag worden, waardoor de effectieve ruisweerstand 2.4 k{1 wordt
(zie formule 4.8).
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Doordat de effectieve ruisweerstand van de opamp 2.2 k{1 geworden is, kan
met formule 3.2 de uitgangsruis van de comparator bepaald worden:

— 7 (35
vﬁ == 4kT(R¢ﬂ + Rl)fli (—

2
=1.6-10"7 v?
;)

De 3-g-waarde is dan 1.2 mV. Dit is slechts 20 % meer dan de eis voor de
uitgangsruis van de comparator!

Er zi)n een aantal mogelijkheden om de effectieve ruisweerstand van de
opamp te verkleinen:

— meer 1C-oppervlak besteden aan de Miller-capaciteit, zodat het in-
gangspaar niet meer gedegenereerd hoeft te worden, waardoor de span-
ningsruis van T3, Ty, T2 en Ty, verwaarloosd kunnen worden.

— alle instelstromen (behalve de instelstroom van de Miller-trap) met een
factor 3 verkleinen. Dit heeft tot gevolg dat opnieuw het ingangspaar
niet gedegenereerd moet worden, zodat de effectieve ruisweerstand alleen
door het verschilpaar bepaald wordt.

Deze methode heeft als nadeel dat de f; van de transistoren van de eerste
trap lager wordt.

— Transistoren T3, Ty, T70 en T2; met een grotere weerstand degenereren,
waardoor de spanningsruis van deze transistoren zodanig verzwakt wordt
dat de ruisweerstand van de opamp alleen door het ingangspaar bepaald
wordt.

7.3 Slew rate

Ock de slew rate is met behulp van het meetschema van fig. 7.1 gemeten.
Nu wordt een blokvormige ingangsspanning aan het circuit aangeboden.
Uit de helling van de uitgangsspanning kan nu de slew rate bepaald worden.
In 50 nsec daalt de uitgangsspanning 4 V. De slew rate is dan 80 V/usec.
Deze waarde komt overeen met de theoretisch bepaalde waarde voor de slew
rate, zodat de settle-tijd niet bepaald wordt doordat de slew rate van de
opamp beperkt is.
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Hoofdstuk 8

Conclusies en aanbevelingen

Er is een schakeling ontworpen waarmee een comparator voor een 16 bits
successieve approximatie ADC gerealiseerd kan worden.

Deze schakeling maakt gebruik van een opamp die m.b.v. een zogenaamde
Master-chip (de ACBA) in IC-vorm gerealiseerd is.

Deze opamp voldoet aan de volgende specificaties:

— gain-bandwidth product van 60 MHz.
Dit heeft tot gevolg dat de settle-tijd van de comparator beperkt kan
blijven tot 300 nsec.

— DC-gain van meer dan 100 dB.
Hierdoor wordt de uitgang van de in de ADC gebruikte DAC op een
spanning gehouden die veel kleiner is dan 1 mV.

— fasemarge bij het terugkoppelpunt (5 MHz) van 70°.
Het systeem zal stabiel zijn.

— een slew rate van 80 V/usec, zodat de settle-tijd niet bepaald wordt.

door de slew rate
— een effectieve ruisweerstand van 2 kQ2.

Dit heeft tot gevolg dat de 30-waarde van de uitgangsruis van de com-
parator 0.65 LSB wordt.

— fase-dip bij 7 MHz.
Deze fase-dip wordt veroorzaakt doordat de in de ACBA aanwezige weer-
standen erg breed zijn, waardoor een grote parasitaire capaciteit naar
de epi-laag ontstaat.
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Verder blijkt dat de modellen van de transistoren het juiste gedrag voor-
spellen. Om betrouwbare simulatie-resultaten te krijgen moeten alle pa-
rasitaire capaciteiten die op de chip voorkomen (zoals bij weerstanden en
condensatoren) meegenomen worden.

Voordat begonnen wordt aan het verbeteren van het ruisgedrag van de
comparator (b.v. door de Miller-capaciteit te vergroten) moet nader onder-
zoek verricht worden naar het ruisgedrag van de S/H en de DAC, aangezien
de ruis van deze componenten wel eens dominant zou kunnen zijn t.o.v. de
ruis van de comparator.
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