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RESUMO

Conversores A/D do tipo aproximacgOes sucessivas (SAR) baseados em redistribuicdo de
carga sdo frequentemente utilizados em aplicacbes envolvendo a aquisicdo de sinais,
principalmente as que exigem um baixo consumo de area e energia e boa velocidade de
conversdo. Esta topologia esta presente em diversos dispositivos programaveis comerciais,
como também em circuitos integrados de propoésito geral. Tais dispositivos, quando expostos
a ambientes suscetiveis a radiagdo, como é o caso de aplicagdes espaciais, estdo sujeitos a
colisdo com particulas capazes de ionizar o silicio. Estes podem causar falhas temporarias,
como um efeito transiente, uma inversdo de bit em um elemento de memoria, ou até mesmo
danos permanentes no circuito. Este trabalho visa descrever o comportamento do conversor
SAR baseado em redistribuicdo de carga apds a ocorréncia de efeitos transientes causados por
radiacdo, por meio de simulacdo SPICE. Tais efeitos podem causar falhas nos componentes
da topologia: chaves, logica de controle e comparador. Estes sdo propagados por todo o
estagio de conversdo, devido a sua caracteristica sequencial de conversdo. Por fim, uma

discussdo sobre as possiveis técnicas de mitigacdo de falhas para esta topologia € apresentada.

Palavras-chave: Conversor A/D, Aproximacoes Sucessivas, Efeitos Singulares, Efeitos
Transientes, Técnicas de mitigacéo de falhas.



ABSTRACT

Successive Approximation Register (SAR) Analog to Digital Converters (ADCs) based on
charge redistribution are frequently used in data acquisition systems, especially those
requiring low power and low area, and good conversion speed. This topology is present on
several mixed-signal programmable devices. These devices, when exposed to harsh
environments, such as radiation, which is the case for space applications, are prone to Single
Event Effects (SEEs). These effects may cause temporary failures, such as transient effects or
memory upsets or even permanent failures on the circuit. This work presents the behavior of
this type of converter after the occurrence of a transient fault on the circuit, by means of
SPICE simulations. These transient faults may cause an inversion on the conversion due to a
transient on the control logic of the switches, or a charge or discharge of the capacitors when
a transient occur on the switches, as well as a failure on the comparator, which may propagate
to the remainder stages of conversion, due to the sequential nature of the converter. A

discussion about the possible fault mitigation techniques is also presented.

Keywords: Analog to Digital Converters. Successive Approximation Register. Single

Event Effects. Single Event Transients. Fault Mitigation Techniques.
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1 INTRODUCAO

Conversores de dados sdo circuitos responsaveis pela realizagdo do interfaceamento
entre informagdes nos dominios analégico e digital. Devido & popularizacdo dos sistemas
computacionais, tais circuitos se tornaram fundamentais para praticamente todas as
operacdes que envolvem a manipulacdo de informagcbes com o ambiente, visto que estas
estdo disponiveis de forma analdgica, mas a sua armazenagem e processamento envolvem
uma representacdo digital desta informacdo. Nesse contexto, conversores podem ser
empregados para a conversdo de um valor analégico para uma representacdo digital
(Conversores Analogico/Digital ou A/D) como também na conversdao de um valor digital
para um equivalente analdgico (Conversores Digital/Analégico ou D/A).

Por ter aplicagdo em diversos dominios, conversores de dados exigem diversos
requisitos, que podem ser otimizados pelo projetista para cada aplicacdo, como consumo de
energia, consumo de area, velocidade de conversdo, tensdo de operacdo, resolucao, entre
outros. A otimizacdo de um determinado parametro, entretanto, pode ocasionar a
penalizacdo dos demais, como por exemplo, um projeto que otimize a velocidade de
operacdo pode impactar na area do circuito integrado (RAZAVI, 2001), como € o caso de
conversores do tipo Flash (MALOBERT]I, 2010).

Conversores de dados do tipo Registrador de Aproximacdes Sucessivas (Successive
Approximation Register — SAR) representam uma das topologias mais usadas para
conversdo A/D em circuitos integrados, devido ao seu projeto permitir um bom
compromisso entre consumo de area, consumo de energia e velocidade de conversao.
Entretanto, tal topologia ndo € utilizada em aplicacGes que exigem uma resolucdo muito alta,
sendo frequente aplicacdes entre 8 e 18 bits (MAXIM INTEGRATED, 2001).

Conversores do tipo SAR possuem uma forma de conversdo sequencial, sendo
capazes de converter uma amostra analogica para uma representacdo digital em N ciclos de
clock, onde N é o nimero de bits do conversor. Dentre as diversas topologias para este tipo
de conversor, a mais popular atualmente consiste no principio de redistribuicdo de carga.
Esta topologia consiste no chaveamento de carga, em contraste com topologias R-2R que
consiste no chaveamento de correntes.

Chavear carga se torna atrativo para a tecnologia CMOS visto que chaveamento de
correntes envolve o projeto de resistores, como também necessitam um controle cuidadoso

na resisténcia das chaves para uma grande faixa de valores. Ao utilizar transistores MOS
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para chavear carga, estas chaves terdo uma tensdo de offset nula, e ao ser utilizado como
amplificador, possuem uma alta impedancia de entrada (MCCREARY & GRAY, 1975).

A topologia SAR é frequentemente utilizada em aplicacdes de instrumentacdo, ao
contrario das topologias Flash e Pipeline (caracterizada pelo grande nUmero de
comparadores, que por sua vez, tem por consequéncia menores resolucdes), e Sigma-Delta
(que possui um maior tempo de conversdo em comparacao aos conversores SAR).

Os conversores do tipo SAR também estdo presentes em diversas plataformas
programaveis de sinal misto, como por exemplo, 0 PSoC5 (CYPRESS SEMICONDUCTOR
CORP., 2012), SmartFusion (ACTEL CORP, 2012) e MSP430F6638 (TEXAS
INSTRUMENTS INC., 2012). Estas plataformas possuem uma caracteristica interessante de
permitir uma prototipacdo rapida e a possibilidade de reconfiguracdo do circuito
implementado, o que é um fator desejavel para aplicacbes em ambientes criticos e remotos,
onde a reconfiguracdo diretamente no local geralmente n&o é possivel.

Um exemplo de operagdo em ambiente critico sdo aplicacfes suscetiveis a radiacdo
ionizante. Uma série de efeitos ocasionados pela exposicdo a radiacdo pode causar falhas no
funcionamento de circuitos integrados, sendo estes transientes ou de longo prazo.

Efeitos transientes podem ser causados de duas formas: Através da colisdo de uma
Unica particula, conhecido como Efeitos Singulares (Single Event Effects) ou SEEs, ou
através de radiacdo ionizante de alta energia (Radiacdo vy). Efeitos Singulares consistem em
um conjunto de efeitos que podem causar danos transientes ou permanentes nos transistores
MOSFET. Efeitos causados por radiagdo y ocorrem atraves da transferéncia de energia de
forma relativamente uniforme por todo o circuito, que também podem causar danos
transientes ou permanentes no circuito (SCHRIMPF, 2007).

Efeitos de longo prazo, conhecidos como efeitos de Dose lonizante Total ou Total
lonizing Dose (TID) sdo causados pela exposi¢do continua do dispositivo no ambiente
radioativo, que pode causar degradacdo dos parametros dos transistores, como também
falhas funcionais que podem ocorrer em transistores MOSFET. Tais efeitos podem alterar
propriedades como: desvio da tensdo de limiar, degradacdo da mobilidade, alteracdo do
comportamento do transistor na regido sublimiar (subthreshold slope), e correntes de fuga
(SCHRIMPF, 2007).

A colisdo de uma particula ionizante com um ou mais transistores do circuito pode
provocar perturbagdes momentaneas (glitches) de tensdo ou de corrente, e ocasionar uma
mudanca de nivel l6gico em um circuito combinacional ou no valor armazenado em um

elemento de memoria, como também causar uma perturba¢do em um componente analogico.
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Estes efeitos, conhecidos como Efeitos Transientes (Single Event Transients) ou
SETs séo causados pela coleta de cargas em jungfes PN reversamente polarizadas do
semicondutor apo6s uma colisdo com ions pesados ou ionizacdo indireta. Esses efeitos
ocorrem devido a exposicdo do circuito a ambientes agressivos, como por exemplo,
contendo particulas resultantes de fissbes nucleares, raios cosmicos ou aceleradores de
particulas (DANZECA et al., 2013), como também devido a impurezas radioativas presentes
no circuito devido ao processo de fabricacdo. Em nivel elétrico, esses efeitos geram pulsos
de tensdo ou corrente que podem afetar os transistores MOSFET, que por sua vez, podem
mudar o funcionamento esperado do circuito.

Erros causados por SETs se tornaram a forma de erro mais frequente em circuitos
integrados MOS devido ao scaling tecnoldgico. Devido a reducdo das dimensdes dos
transistores, uma menor carga ¢ armazenada nas capacitancias inerentes aos nos do circuito,
e em consequéncia, uma menor carga também sera suficiente para a ocorréncia desses
efeitos transientes (NICOLAIDIS, 2010).

A ocorréncia de erros transientes em conversores SAR contidos em uma plataforma
programavel comercial foi previamente reportada na literatura, onde a plataforma
programavel foi exposta em uma fonte de néutrons (TAMBARA et al., 2013). Em
(TAMBARA et al., 2013) ainda é sugerido que falhas de conversdo podem ocorrer devido a
um desbalanceamento na redistribuicdo de carga no conversor SAR. O comportamento dos
efeitos transientes em uma matriz programavel de capacitores foi mostrado através de
simulacdes na literatura (BALEN et al., 2011).

Neste trabalho é apresentado um aprofundamento no estudo da ocorréncia dessas
falhas, através de uma investigacdo desses efeitos transientes em conversores A/D do tipo
SAR. A andlise proposta consiste na de injecao de falhas por meio de simulacdes em nivel
elétrico, através de uma descricdo SPICE. Esta injecdo se dd em nds sensiveis da parte
analégica como também na l6gica de controle em diferentes instantes de tempo.

Neste trabalho também é descrita uma metodologia para a injecdo de falhas no
circuito do conversor SAR em instantes de tempos aleatorios. Esta técnica permite através
da injecdo de falhas em diversos nos do circuito, um melhor entendimento do
comportamento do conversor sob a incidéncia destas falhas transientes. Através do resultado
dessas andlises é possivel identificar estratégias para a mitigacdo dessas falhas de forma a
reduzir a ocorréncia das mesmas.

Este trabalho estd dividido da seguinte forma: No capitulo 2 sdo descritos 0s

principios de funcionamento do conversor do tipo SAR. No capitulo 3 sdo descritos os
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efeitos transientes da radiacdo ionizante em circuitos integrados. No capitulo 4 é descrito o
projeto do conversor SAR em nivel elétrico, para a simulacdo de tais efeitos como também
0s mecanismos de falhas no circuito e os algoritmos utilizados para a automatizacdo da
injecdo de falhas. No capitulo 5 sdo apresentados os resultados obtidos com o experimento.
No capitulo 6 as possiveis técnicas de mitigacdo para o conversor do tipo SAR sédo
discutidas. Finalmente, no capitulo 7 sdo apresentadas as conclusbes e discusses deste

trabalho.
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2 CONVERSORES SAR BASEADOS EM REDISTRIBUICAO DE CARGA

Neste capitulo serdo abordados os principios basicos de funcionamento de
conversores de dados do tipo SAR (Successive-Approximation-Register), em especial,

conversores SAR baseados em redistribuicdo de carga.

2.1 CONVERSORES DE DADOS

Diversas arquiteturas de conversores sdo utilizadas no mercado. Cada uma possui um
dominio especifico para a sua aplicacdo, pois cada arquitetura possui caracteristicas
préprias, como por exemplo, resolucao, frequéncia de operacdo, area ocupada, velocidade de
conversdo, linearidade e consumo de energia. As aplicacfes se dividem basicamente em
quatro segmentos: (a) aquisicdo de dados; (b) medicbes industriais de precisdo; (c)
aplicacdes de audio e voz; e (d) aplicacdes de alto desempenho (KESTER, 2005).

Cada segmento tem requisitos diferentes. Conversores do tipo Sigma-Delta, por
exemplo, sdo mais populares em aplicacdes de voz e &udio. Arquiteturas baseadas em
integracdo (dual-slope, triple-slope, etc.) séo utilizadas em aplicacGes de alta resolucdo.

Arquiteturas do tipo pipeline sdo utilizadas em aplicagdes que exigem alta
velocidade, como por exemplo, osciloscopios digitais, video, radares, circuitos de
comunicacdo e eletrdnicos comerciais (cdmeras digitais, DVDs, televisdes, etc.)

Arquiteturas do tipo Flash podem ser uma opcdo quando se exige alta velocidade.
Seu consumo em d&rea é grande devido a quantidade de comparadores a serem
implementados, o que limita a sua utilizagdo para resolucbes mais altas, sendo usual uma
resolucdo entre 6 e 8 bits.

Por dltimo, arquiteturas do tipo Aproximacdes Sucessivas (SAR) sdo frequentemente
utilizadas para aplica¢des envolvendo a aquisi¢do de dados, especialmente quando envolve a
multiplexacéo dos canais de entrada. A arquitetura SAR combina baixo consumo de energia,
baixo consumo de area, alta velocidade de conversdo atingindo resolucdes entre 8 e 18 bits,
(MAXIM INTEGRATED, 2001), e portanto possuindo uma boa relacdo custo-beneficio
comparada as demais arquiteturas.

A Figura 1 demonstra um comparativo entre as arquiteturas mais populares em

termos de frequéncia de amostragem e resolucao.
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Figura 1. Comparativo entre frequéncia de amostragem e resolugdo de conversores. Extraido de

(LEME et al., 2013)

Na Tabela 1 € demostrado um comparativo entre as principais arquiteturas em termos
de laténcia, velocidade de conversdo, resolugdo e consumo de area e energia. Na Tabela 1,

embora ndo expresso, a arquitetura denominada “Parallel” se refere a arquitetura Flash.

Tabela 1. Comparativo entre diversas caracteristicas de conversores tradicionais

Arquitetura Laténcia Velocidade Resolugéo Consumo de Area
e Energia

Flash Baixa Muito Alta Baixa Alta

Rampa Alta Muito Baixa Alta Baixa

Sigma-Delta Alta Média-Baixa Alta Média

Pipeline Média-Baixa Alta Média Média

SAR Baixa Alta Meédia Baixa

Extraido de (KESTER, 2005)

Por fim, pode ser observado na Tabela 1 que as principais arquiteturas utilizadas que
combinam boa velocidade de conversao, resolucdo e baixo consumo de area e energia sao as
arquiteturas Sigma-Delta, Pipeline e SAR. Em (KESTER, 2005) essa afirmacédo é reforcada.



2.2 HISTORICO

A técnica de aproximag@es sucessivas para a conversao de um valor analégico em
um equivalente digital € amplamente utilizada desde o inicio da década de 1970 com a sua
popularizacéo através de implementagcdes em circuitos integrados comerciais pela National
Semiconductor e pela Advanced Micro Devices (KESTER, 2009). Implementagdes desta
arquitetura sdo populares até hoje em circuitos integrados de diversos fabricantes, como
também em plataformas programaveis de sinal-misto, como por exemplo, o PSoC 5
(CYPRESS SEMICONDUCTOR CORP., 2012), SmartFusion (ACTEL CORP, 2012), e
MSP430F6638 (TEXAS INSTRUMENTS INC., 2012).

O primeiro registro na literatura de uma arquitetura de conversor baseada em
aproximag0es sucessivas ocorreu em 1946 em uma patente da Bell Telephone Labs, onde a
conversdo era realizada através da adicdo de tensdes de referéncias ponderadas
binariamente, sem a utilizacdo de um DAC interno. O principio fundamental da arquitetura
com um DAC interno, entretanto, apesar de diversas patentes o citarem, nenhuma delas
declarou como sua propriedade, e, portanto, sua origem € incerta (KESTER, 2009).

A técnica de aproximacOes sucessivas consiste em utilizar um algoritmo de busca
binaria que percorre 0s possiveis niveis de quantizacdo do sinal analdgico amostrado. Para
isto, um circuito deve fornecer niveis de tensdes que serdo comparados com o sinal
analdgico de entrada. Tais niveis de tensdo sdo gerados através de fragdes de uma tensdo de
referéncia pré-determinada, que podem ser obtidas através de diversas técnicas, como por
exemplo uma rede R-2R, ou capacitores chaveados.

Para o funcionamento correto do algoritmo, é necessario um circuito que ira efetuar
decisdes de acordo com as comparacOes realizadas no processo. Tal circuito é denominado
I6gica de controle. Esta logica ird decidir os niveis de tensdes a serem comparados com 0
sinal de entrada até convergir no valor binario desejado. O termo “Register” da sigla SAR
vem do fato que o resultado é armazenado em registradores.

Devido ao circuito de controle tambem ser projetado com registradores, o conversor
se torna dependente dos valores dos niveis de tensdo gerados a cada ciclo de relégio. Com
isso, 0 conversor SAR ¢€ caracterizado pela conversdo em forma serial.

Um diagrama exemplificando o processo em alto nivel é mostrado na Figura 2. Pode
ser observado que o conversor consiste em diversos blocos, como um bloco de Sample &

Hold, um conversor Digital-Analogico para obter os niveis de tensdo de referéncia, o
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registrador de saida (denominado N-BIT Register) e a logica de controle (denominado SAR

LOGIC).
ANALOG IN —— TRACK/HOLD VN pI.  COMPARATOR
Voac _-r

VREF M-BIT
™ DAC

f ]
Mo~

DIGITAL DATA CQUT
M-BIT (SERIAL OR PARALLEL)
REGISTER »

SAR LOGIC

-

Figura 2. Diagrama de blocos de um conversor A/D baseado em aproximagdes sucessivas.
Extraido de (MAXIM INTEGRATED, 2001)

2.3 PRINCIPIO DE REDISTRIBUICAO DE CARGA

A topologia tradicional de conversores SAR utiliza um conversor D/A (Digital-To-
Analog Converter - DAC) que é um circuito essencial para gerar os niveis de tensdo a serem
comparados com o valor analégico da entrada. Este DAC pode ser projetado de diversas
formas, como por exemplo, através de uma rede R-2R. Entretanto, o projeto de resistores na
tecnologia CMOS possuem diversas desvantagens, como por exemplo, grandes variaces
causadas pelo processo de fabricagdo e uma dependéncia da temperatura (RAZAVI, 2001).

Uma evolucdo natural do circuito do SAR foi proposta por (MCCREARY &
GRAY, 1975), onde os valores a serem comparados sdo obtidos através de capacitores
chaveados, que sdo associados de forma a realizar diversos divisores de tensdo capacitivos
para fracionar a tensdo de referéncia, fazendo o papel do DAC no conversor SAR (ver
Figura 2). Tal técnica foi amplamente aceita na comunidade, devido ao projeto de
capacitores em tecnologia CMOS apresentar diversas vantagens em relacdo as técnicas
utilizadas até entdo, como também por permitir a realizacdo de um circuito com menor area
e totalmente monolitico.

Na Figura 3 € mostrada uma matriz de capacitores ponderados para um conversor
hipotético de 4 bits. Chaves sdo utilizadas de forma que a rede de capacitores possa ter sua

capacitancia programada. Pode ser observado que o capacitor de menor valor € repetido. Isto
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se d& para completar a rede de capacitores com um valor de capacitancia total de 2C,
permitindo assim que uma fracdo dessas capacitancias (1C) forme a regido superior do
divisor capacitivo e a outra forme a regido inferior. Através do chaveamento, fracGes de
tensdo serdo adicionadas na porcdo superior do divisor de tensdo e removidos da porcao
inferior, ou vice versa, fornecendo novos valores de tensdo na saida. Esta técnica é chamada

de redistribuicéo de carga.
"‘-iou T

C C2 |C/4 |C/8 |C/8

VREF o T

Figura 3. Matriz de capacitores ponderados de 4 bits

Com isto, o principio de redistribui¢do de carga ira utilizar uma matriz de capacitores
ponderados binariamente. Essa estrutura permite que todos os niveis de quantizacdo para
formar uma palavra digital sejam testados. Cada capacitor da matriz, quando conectado
diretamente ao sinal de referéncia (sem uma associacdo paralela com os outros capacitores),
é responsavel pela verificacdo do estado de cada bit da sequéncia.

Devido ao aumento de um bit na resolucédo ter por consequéncia o dobro do tamanho
da rede capacitiva, esta estratégia limita a utilizacdo desta topologia para conversores de alta
resolucdo, como também causa uma limitacdo em area do circuito.

Diversas técnicas foram propostas para a reducdo de area da rede capacitiva, como
por exemplo, em (SUAREZ et al., 1975) e (CHUN-CHENG et al., 2010), entretanto o
principio de funcionamento basico € similar a estratégia de (MCCREARY & GRAY, 1975).

A Figura 4 demonstra um possivel divisor capacitivo obtido através de um

determinado posicionamento das chaves.
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Figura 4. Matriz de capacitores chaveados e divisor capacitivo equivalente.

O funcionamento do conversor SAR baseado em redistribuicdo de carga segue o
principio mostrado nas Figura 3 e Figura 4. Na Figura 5 é mostrada a topologia basica deste

conversor considerando uma arquitetura de 8 bits.

VRer

VCOMP-
Veero o

C. O I € 6 6 16 G G

b e b e e e e e a e el o - o L - -, Ldgica de
Lfﬁ S5 qu \'93 4\7_ \"31 fn ‘fﬂ': Controle

vREF -0 BARRAMENTO
SW_SHARED —

Figura 5. Topologia basica do conversor SAR baseado em redistribui¢do de carga.

O principio de funcionamento segue através de um processo de 3 etapas:

1) Amostragem: A chave compartilhada entre o sinal de referéncia e o sinal de
entrada (SW_SHARED) é posicionada em Vyy, e todas as chaves ligadas aos
capacitores sdo conectadas ao n6 que esta ligado ao sinal de entrada.
Chamaremos este nd de barramento. Esta conexdo torna possivel o carregamento

da rede capacitiva em um valor equivalente a tensdo de entrada.



2) Retencdo: A chave conectada Vcowmp- € rapidamente fechada com o processo de
amostragem, pré-carregando o n6 em Vger, € 10go a seguir todas as chaves dos
terminais inferiores dos capacitores sdo conectadas a GND. Com isto, devido ao
potencial nos terminais superiores ndo ser descarregado em GND, estes terminais
ficam com um valor retido igual a Vgrer — Vn. Portanto, essa topologia tem um
circuito inerente de Sample & Hold, ndo necessitando de um circuito externo para
tal tarefa. A tensdo retida nos terminais superiores dos capacitores € dada pela
equacao a seguir:

Vcomp = Vrer — ViN (2.1)

3) Redistribuicdo de carga: A conversdo em si inicia nesta etapa. A chave que
controla o capacitor mais significativo (Neste caso S7) é ligada ao barramento, e
a chave SW_SHARED é conectada a Vger. Com isto, um divisor capacitivo entre
C (capacitor mais significativo) e C (soma total da capacitancia da configuragédo
em paralelo dos demais capacitores) é formado, fazendo com que um valor

equivalente a Vrer/2 seja somado a entrada do comparador, conforme a equacéo

Vcomp = Vrer - Vin +VRZEF (2.2)

O comparador entdo efetua uma comparacéao entre o0s valores Vger (terminal positivo
do comparador) e Vrer — Vin + VRer/2 (terminal negativo do comparador). Caso Vger >
VRrer — Vin + VRer/2, ou simplificando, Vv > Vgrer/2, 0 comparador resultard na sua saida
um nivel “ALTO”, caso contrario um nivel “BAIXO”. Portanto, o sinal de entrada (V) sera
comparado com a tensdo do terminal negativo do comparador (Vcowmp).

Neste estdgio de comparacdo, um nivel “ALTO” indica que o valor de entrada é
maior que o valor do meio da escala do conversor, e por consequéncia tem “1” no valor do
seu bit mais significativo.

Quando o valor resultante for nivel “BAIX0O”, a proxima chave (neste caso S6) é
conectada ao barramento, conectando a chave do capacitor mais significativo a GND. Isto
faz com que a capacitancia C/2 fique na porcdo superior da rede capacitiva, enquanto a
associacdo dos demais se torna 3C/2. Com isto, a tensdo equivalente na entrada do
comparador devido ao novo divisor capacitivo obtido iré testar o proximo bit da sequéncia,

limitando a faixa de valores para a nova sequéncia para 0 < Vy < Vger/2, € é dada por:

Vv
Vecomp = Vrer - Vin + iEF (2.3)
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Quando o valor resultante do primeiro estagio de conversdao for nivel “ALTO”, a
segunda chave mais significativa é conectada ao barramento, mantendo a chave relativa ao
MSB conectada. A associacdo entdo fica oposta a exibida anteriormente, fazendo com que
seja obtido um valor na saida equivalente a 3Vger/4. Com isto, a redistribuicao de carga pelo
novo divisor capacitivo ird limitar a busca binaria para a faixa de valores Vger/2 < Viy <

VRer, € 0 valor equivalente na entrada do comparador ser& dado por:

3V
Veomp = Vrer — Vin + % (2.4)

A Figura 6 resume a primeira e a segunda etapa da conversdo, neste exemplo. As
demais etapas seguem a mesma estratégia até atingir o bit menos significativo. A posi¢do
final das chaves indica o valor binério na saida, que estar4 armazenado nos registradores da

I6gica de controle.

V
REE Ve= Vrer- Vin + Vrer/2
C
v, Ve
REF—{

COMP=LOW I ‘DOM P=HIGH

VRer VRer
Cl2 vV 3C/2 vV
VREF—{ c VREF—{ c
:l: C/2 :l: 12
Ve= Vrer- Viy + Vered4 V= Vrer- Vin + 3Veedé

Figura 6. Possiveis valores de comparacéo para os estagios iniciais de conversédo

Para as etapas posteriores, a tensdo no terminal negativo do comparador pode ser
generalizada através da seguinte equacdo, onde by € o posicionamento final da chave

referente ao bit N (0 — ligada a GND ou 1 — ligada a Vrer):

_ bNVREF | DN-1VREF bn—2VREF boVREF
Veomp = Vegr = Vin +—— +———— + . Tt (2.5)




24

2.4 LOGICA DE CONTROLE DO CONVERSOR SAR

Antes mesmo do conversor SAR baseado em redistribuicdo de carga ser proposto, ja
havia uma preocupagdo em apresentar um controle para o conversor SAR tradicional de
forma mais otimizada possivel. Em um relatorio desenvolvido para a NASA em 1972
(ANDERSON, 1972) este problema é exposto, propondo a topologia de controle mais
conhecida até hoje que expressa o funcionamento do algoritmo do SAR.

O circuito cléssico proposto por (ANDERSON, 1972), como pode ser visto na Figura
7, utiliza 2N+2 Flip-Flops do tipo D. Este circuito também é frequentemente utilizado para

fins de entendimento do algoritmo do controle do SAR.

RESET T
D™ g o= ¢l D= gl o= g - o™ g] o= p|
i) a0 7 - ﬁ g W n|=t_' EOC

D" Q D™ D o
=T =T =D

MSB LSB

CONTROL BUS

RESET

Figura 7. Circuito de controle classico proposto em (ANDERSON, 1972).

Os Flip-Flops da regido superior formam um registrador de deslocamento, chamado
na literatura de Sequencer (Sequenciador). Neste registrador, o nivel logico “ALTO” ¢
propagado do primeiro Flip-Flop ao ultimo, a cada ciclo de CLOCK, através do terminal de
saida negada de cada Fip-Flop.

Os Flip-Flops da regido inferior do circuito também formam um registrador,
chamado na literatura de Code Register (Registrador de Cddigo), entretanto sua ativagéo é
condicional ao sinal de saida de cada Flip-Flop do Sequencer pelo terminal PRESET.

A saida de cada Flip-Flop do Sequencer é utilizada como reldgio dos Flip-Flops do
Code Register, permitindo uma decisdo se o Flip-Flop que controla a chave do estagio
anterior permanece no barramento ou retorna para GND. A saida do comparador
(CONTROL BUS na Figura 7) é ligada no terminal D de cada Flip-Flop do Code Register,

permitindo que seja armazenado “0” ou “1” em cada Flip-Flop de acordo com o resultado da



conversdo no seu respectivo estagio. Desta forma, o Code Register € utilizado para controlar
as chaves do conversor.

A Figura 8 demonstra as formas de onda obtidas com o controle quando o valor
analogico na entrada ¢ “0”. Pode ser observado que o comportamento do circuito Sample &
Hold néo é previsto, visto que as chaves ndo estdo ligadas ao barramento no estégio inicial
de conversdo. Tal comportamento pode ser observado na simulacdo transiente da Figura 8
nos instantes de tempo entre (0-10us) que todas as chaves estdo conectadas em GND. Isto se
da devido ao controle ter sido proposto antes da técnica proposta em (MCCREARY &

GRAY, 1975), logo, era necessario o uso de um circuito Sample & Hold externo.
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Figura 8. Formas de onda do controle do conversor SAR para entrada analégica “0”
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Através de uma operacdo NOR entre os sinais da saida dos Flip-Flops com o sinal de
amostragem, pode ser adicionado o comportamento do Sample & Hold. O resultado desta
operacdo pode ser visto na Figura 9, ou seja, quando o sinal de saida do Flip-Flop for “0” ¢ 0
sinal de amostragem for “0”, ele ativa o Sample & Hold. O sinal que informa quando a
amostragem ocorre pode ser utilizado o mesmo que ativa ou desativa o controle (RESET).
Ou seja, enquanto o conversor esta com o sinal RESET ativado, o controle fica aguardando
uma conversao com a amostragem de um valor na entrada. Quando o contrario ocorre, a

amostragem ocorre.
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Figura 9. Formas de onda para a adaptacéo do circuito de controle de (ANDERSON, 1972).

Em (ANDERSON, 1972) ainda ¢é apresentado um circuito alternativo utilizando Flip-
Flops do tipo JK, onde sdo utilizados apenas N+1 Flip-Flops. Devido ao comportamento do

Flip-Flop do tipo JK incluir uma funcdo de latch, permite que este circuito realize ambas as




funcdes de Sequencer e Code Register com um menor numero de flip-flops do circuito
proposto anteriormente.

Diversas alternativas foram propostas para a reducdo do circuito proposto por
Anderson. As mais populares sdo as propostas por (RUSSELL, 1978) e (ROSSI & FUCILLI,
1996). AdaptacGes para a topologia de Anderson também foram propostas, como por
exemplo, as propostas em (YUEN, 1979) e (DONDI et al., 2006).

Circuitos propostos que utilizam Flip-Flops do tipo D ainda tem a possibilidade de
terem uma reducdo no numero de transistores, através de estratégias como, por exemplo,
Flip-Flops dindmicos do tipo D (CAMPOS, 2011). No decorrer do texto serd mostrado um

comparativo entre as principais estratégias.

2.5 EXEMPLO DE CONVERSAO

Para concluir este capitulo, vamos exemplificar o processo de conversdo para um
valor analdgico de entrada de Vy = 0,35V.

Vamos considerar uma tecnologia de 130nm, tendo por caracteristica uma tenséo de
alimentacdo Vpp = 1,2V. Para uma maior faixa dindmica de conversdao, também
consideraremos que Vger = Vpp = 1,2V. Vamos considerar também uma arquitetura de 8
bits. Através destes valores podemos determinar a varia¢do de tensdo que caracteriza 1 LSB.

O valor é dado por:

V,sp = 2REE = 12 ~ 4 6875 mV (2.6)

2N 28

O valor de 4.6875mV indica que a cada acréscimo ou decréscimo deste valor de
tensdo, um bit é alterado, podendo atingir um valor minimo de D = 00000000, (010), até um
valor méximo de D = 11111111, (255;0). O valor esperado para a conversao de Vy = 0.35V

é dado por:

D=t __ 035
" Visg  0.0046875

= 75, 2.7)

O valor amostrado armazenado nos terminais superiores dos capacitores € dado por:
VCOMP = VREF _— VIN = 1,2 _— 035 == 0,85V (28)

A conversdo é resumida na
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Tabela 2, onde os valores marcados com X indicam que o capacitor esta ligado ao

barramento, caso contrério a GND. Com isto, pode ser observado o valor da palavra digital

correspondente a entrada analdgica sendo gerado. Os valores da entrada do comparador para

uma simulacdo SPICE da conversdo também é mostrada para fins de comparacao.

Tabela 2. Resultado tedrico da conversdo de uma entrada analdgica V,y = 0,35V

C7r C6 C5 C4 C3 C2 C1 CO Vcowr Vin > Vcowp
Vcome ?  Experimento
0,85V — 0,85285V

X 1,45V Né&o 1,4527V
X 1,15V Sim 1,1528Vv
X X 1,3V Né&o 1,3027V
X X 1,225V Né&o 1,2278V
X X 1,1875V  Sim 1,1903V
X X X 1,2062V  Néo 1,209V
X X X 1,1968V  Sim 1,1996V
X X X X 1,2015V  Sim 1,2043V
X X X X — 1,2043V

A Figura 10 demonstra a simulagdo para a conversdo descrita anteriormente,

mostrando os estagios de conversdo. Pode ser observado que foi obtido o valor esperado

(7510).
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Figura 10. Simulacéo da conversao do valor analégico V,y = 0,35V
Os divisores capacitivos sdo obtidos através das seguintes operacdes:
1° estagio (Conecta C7 a Vger):
c VREF
Ve = Vegr — Vin + Vrer Py Veer —Vin + 5 (2.9)
2° estagio (Vin < Vger/2 — Conecta C7 a GND e C6 a Vger):
¢ |4
REF
Ve = Veer — Vin + Vrer i = Vger —Vin + " (2.10)
3° estagio (Vin > Vger/4 — Conecta C5 a Vger):
S+s 14 4
REF REF
Ve = Veegr — Vin + Vier 22_04 = Vegr = Vin + — T s (2.11)
4° estagio (VN < 3Vrer/8 — Conecta C5 a GND e C4 a Vggr):
S+e v v
REF REF
Ve =Vger —Vin + VREF% = Veer —Vin + 4 + 16 (2-12)
50 estagio (Vin < 5Vger/16 — Conecta C4 a GND e C3 a Vger):
_ PAET VREF , VREF
VC - VREF - VIN + VREF? - VREF - VIN +—+ (213)



<

c, ¢
St
2 16 32

VRer , VREF , VREF
Viv + + +

Ve = Veer — Vin + Vrer = Vrer — 4 32 o1

2C
7° estdgio (VN < 19Vger/64 — Conecta C2 a GND e C1 a Vger):

c, C C

2t eter v v v

— 2 16 64 REF REF REF
VC - VREF - VIN + VREF - VREF - VIN + + +

2C 4 32 128
8° estagio (VN > 39VRer/128 — Conecta CO a Vger):

cC C C C
2 e eat 128 v v v v
— _ 2 16 64 128 — _ REF REF REF REF
Ve = Veer — Vin + Vier e Veer — Vin + s T3 28 T 56
Resultado (Vin > 79VRger/256 — Mantém CO em Vgee):
c,c,c e
— _ 2 16 64 128 — _ REF REF REF REF
Ve = Veer — Vin + Viger v Veer — Vin + T2 T e T ose

(2.14)

(2.15)

(2.16)

(2.17)

Com isto, devido as chaves S6, S3 e S1 estarem ligadas ao barramento, a

configuracdo final ¢ 010010115, ou 751o.
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3 EFEITOS TRANSIENTES EM CIRCUITOS INTEGRADOS

Neste capitulo serdo abordados brevemente os principais efeitos de radiacdo capazes
de causar danos nos circuitos integrados. Em particular, serdo detalhados os efeitos
transientes, objeto deste trabalho.

Os estudos sobre o comportamento dos efeitos de radiagdo em circuitos integrados
foram iniciados no inicio da década de 60. Entretanto, relatérios descrevendo possiveis erros
causados pela interacdo de uma particula ionizante com o silicio foram primeiramente
reportados na literatura em 1975 (NICOLAIDIS, 2010), ao observar que um satélite
apresentava anomalias no funcionamento em um dos seus circuitos de memoria.

Em 1976, entretanto, pesquisadores da Intel observaram que um circuito de memdria
estava apresentando o mesmo efeito em nivel do mar. A partir dai, surgiu na comunidade
cientifica o interesse para a investigacdo dos efeitos de radiacdo em semicondutores. Na
indUstria, tais efeitos causaram grandes prejuizos financeiros para empresas como a IBM,
Cisco e SUN (NICOLAIDIS, 2010), por exemplo.

3.1 EFEITOS SINGULARES

Efeitos Singulares, conhecidos na literatura como Single Event Effects (SEE)
ocorrem quando uma particula ionizante colide com um semicondutor. Com a colisdo, a
particula ioniza o material, causando uma injecdo dos portadores (elétrons ou lacunas) no
canal, e estes sdo coletados pelo dreno do transistor (DODD & MASSENGILL, 2003).

Quando esta carga € maior que a carga do no afetado, podem ocorrer erros
temporarios — conhecidos como soft errors — como também erros irreversiveis no circuito —
conhecidos como hard errors. A seguir sdo descritos os principais tipos de erros causados
pelos efeitos singulares (BALEN, 2010):

e Single-Bit Upset (SBU) — Ocorre quando a colisdo de uma particula ocasiona uma
mudanca de estado em uma célula de memoria;

e Multiple-Cell Upset (MCU) — Ocorre quando a colisdo de uma particula ocasiona
uma mudanca no estado de duas ou mais células de memoria;

e Multiple-Bit Upset (MBU) — Ocorre quando a colisdo de uma particula altera mais de
um bit na mesma palavra da memoria;

e Single-Event Transient (SET) — Ocorre quando a colisdo causa um glitch temporéario

de tensdo ou corrente no circuito. Este transiente, que pode afetar circuitos
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combinacionais ou sequenciais, pode ser propagado pelo circuito, e por consequéncia
causar a mudanca de estado em elementos de memoria;

Single-Event Functional Interrupt (SEFI) — Ocorre devido a ocorréncia de uma
perturbacgdo nos diversos sinais utilizados pelos circuitos, como o sinal de clock, sinal
de reset e sinais de controle;

Single-Event Latchup (SEL) — Ocorre quando a colisdo ocasiona um aumento na
corrente pelo transistor afetado através dos transistores bipolares parasitas dos

mesmos, que por sua vez podem causar danos irreparaveis no dispositivo.

Efeitos singulares se originam através da combinacdo de dois mecanismos: deposicdo

de cargas e coleta de cargas. A deposicdo de cargas pode ocorrer através de ionizacdo direta
ou indireta (DODD & MASSENGILL, 2003):

1)

2)

lonizacdo direta: a ionizagdo direta ocorre quando a passagem da particula ionizante
pelo material semicondutor causa a liberacdo de pares elétron-lacuna. Esta particula
tera uma perda na sua energia pelo semicondutor. A perda de energia da particula
devido a passagem pelo semicondutor é conhecida como linear energy transfer (LET).
lonizacdo indireta: ocorre quando prétons ou néutrons de alta energia atravessam a
estrutura semicondutora, causando uma colisdo ineldstica com um nudcleo, causando
diversos tipos de reacfes nucleares. Tais reacdes nucleares podem ser: 1) colisdes
elasticas que produzem um recuo temporario no silicio; 2) emissdo de particulas alfa
ou beta que causam um recuo em um de seus nucleos; e 3) reacdes de espalagdo, onde

o0 nucleo é dividido em dois fragmentos.

A Figura 11 ilustra as situacdes de ionizacao direta e indireta.

Most protons pass
Each particle through the device
produces an with little effect

ionization track
A few protons cause
nuclear reactions—

___________

p-substrate p-substrate

Short-range —
recoil produces
ionization

a) Heavy lons (ionization b) Protons (nuclear reaction
by each particle) needed to produce recoil)
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Figura 11. (a) lonizacdo direta e (b) Indireta. Extraido de (STURESSON, 2009)

Efeitos Singulares provenientes de cole¢do de cargas ocorrem quando uma particula
colide com o semicondutor, tendo por regides mais sensiveis juncdes PN reversamente
polarizadas. O campo elétrico presente na regido de deplecdo desta juncdo PN pode causar a
colecéo de carga induzida pela particula devido ao processo de deriva. Estas colisdes também
podem resultar em correntes transientes, quando os portadores atravessam por difuséo a
regido de deplecéo, onde estes podem ser coletados (DODD & MASSENGILL, 2003).

3.2 EFEITOS TRANSIENTES

Efeitos transientes séo perturbacfes momentaneas de tenséo ou corrente que ocorrem
quando a carga armazenada no né do circuito é menor do que a carga originada pela colisdo
da a particula ionizante com o dreno do transistor afetado.

Efeitos transientes em um circuito integrado surgem de diversas origens, tais como
efeitos de radiagdo ionizante, interferéncia eletromagnética, ruidos ou até mesmo devido a
impurezas no processo de fabricacdo. Tais efeitos sdo reportados na literatura principalmente
como causadores de uma mudanca de estado em circuitos digitais, tanto em circuitos
sequenciais quanto circuitos combinacionais. Entretanto, os efeitos transientes também sao
observados em circuitos analdgicos (TURFLINGER, 1996).

Para analisar os efeitos transientes no circuito, é necessario um pardmetro para
descrever a ocorréncia do efeito. A forma classica de analise consiste em determinar a carga
minima coletada necessaria para a ocorréncia de uma mudanca de estado no circuito. Esta
carga minima é chamada de carga critica (Qcit) (NASEER et al., 2007).

Por relacionar os valores de tensdo (V) e capacitancia (C) do né associado, o
escalamento tecnoldgico tem por consequéncia menores cargas coletadas para causar um
upset no circuito. Isto se da devido a reducdo da tensdo de alimentacdo (Vpp), como também
das capacitancias associadas aos transistores.

A carga coletada ¢ um parametro dependente da tecnologia, relacionando
diversos parametros, segundo a equacgéo (SILVACO INC., 2014):

Q _ qpLgLET (31)

Een

Onde:
e (q=cargado elétron (1,6x10™° C)



e p = densidade do material (2,33g/cm? para o silicio)
e Ly =rastro de ionizagdo (cm)
e LET = Transferéncia Linear de Energia (MeV - cm?/ mg)
e [E,,= Energia necessaria para criar um par elétron-lacuna (3,6eV para o
silicio)
A carga coletada se relaciona com a corrente gerada pelo pulso transiente através da
seguinte expressao (SILVACO INC., 2014):

Iopr = —2 (3.2)

TF— TR
Os valores de 1 e 1R estdo relacionados a subida e descida do pulso de corrente,
respectivamente, e também sdo valores dependentes da tecnologia. Estes sdo descritos na

proxima secao.
3.3 MODELAGEM DE EFEITOS TRANSIENTES

O modelo da dupla exponencial, inicialmente proposto em (MESSENGER, 1982),
consiste em um modelo analitico para expressar o efeito da colisdo entre uma particula
ionizante e o silicio. Este efeito, caracterizado pela energia da particula ionizante, carga do
nd alvo do circuito, e do angulo de incidéncia da colisdo, pode ser descrito de forma
simplificada pela seguinte equacdo:

I(t) = lseT ( exp(-t/tr) — exp(-t/tr) ) (3:3)

O modelo expressa a varia¢ao do pulso através de um intervalo de tempo t. O pico de
corrente ocasionado pelo pulso € delimitado por Iset, valor relacionado a carga coletada,
conforme descrito anteriormente. A forma de onda do pulso de corrente € exibida na Figura
12. Outros pardmetros a serem considerados s&o os instantes de tempo do inicio e descida do
pulso de corrente, que, embora ndo expresso de forma explicita no modelo analitico, €

necessario ser incluido na equacéo do modelo no SPICE.
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Figura 12. Forma de onda da dupla exponencial.

Para efeitos de simulacdo, um valor pequeno de tr € utilizado, e um valor grande
para tr. A forma de onda é modelada desta forma, pois um valor pequeno de 1 indica que a
exponencial cresce rapidamente (constante de tempo relativa ao estabelecimento do rastro de
ions devido a colisdo), e decresce lentamente (constante de tempo relativo a colecdo de
cargas da juncdo) (MESSENGER, 1982).

Para efeitos de simula¢do em tecnologia 130nm, sdo utilizados na literatura valores
de tr = 5ps e 1t = 100ps (HUTSON et al., 2006). A obtencdo da largura do pulso
experimentalmente também € necesséaria, 0 que para a tecnologia 130nm foi identificado um
pior caso de 700ps (NARASIMHAM et al., 2007). Por altimo, foi obtido na literatura um
pior caso para a amplitude do pulso de corrente de 2mA (FERLET-CAVROIS et al., 2006).

A largura do pulso € caracterizada pela diferenca dos instantes de tempo de descida
(t2) e subida (t1) do pulso, quando a corrente de pico € igual a Isg7/2. Os instantes de tempo
podem ser obtidos de forma iterativa, isolando a varidvel “tempo” das expressdes
(SIMIONOVSKI, 2012):

ty = —1g In (exp (— —) — i) (3.4)

t, =—7f In (exp (— —) + i) (3.5)

onde a variavel k pode ser obtida através de:
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i = exp (— é) —exp (LR) (3.6)

A utilizacdo dos valores das constantes de tempo proposto em (Hutson et al., 2006)
no experimento visa simplificar o processo de obtencéo deste parametro, visto que consiste
de um processo iterativo, e, portanto demorado (SIMIONOVSKI, 2012).
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4 MODELAGEM DO CONVERSOR E METODOLOGIA DE INJECAO DE

FALHAS

Neste capitulo o detalhamento das etapas para a realizacdo dos experimentos
realizados neste trabalho é apresentado. O experimento consiste em duas etapas: (1)
Modelagem do conversor SAR baseado em redistribui¢do de carga em nivel elétrico através
de uma descricdo SPICE, e (2) realizacdo da injecédo de falhas no circuito.

Para isto, sdo descritos os principios de injecdo de falhas em transistores em nivel
elétrico, assim como as adaptacGes necessarias para a analise dos resultados do experimento.
A metodologia de injecéo de falhas foi desenvolvida e descrita previamente em (LANOT &
BALEN, 2014c).

4.1 MODELAGEM DO CONVERSOR

O conversor foi modelado considerando uma arquitetura de 8 bits. Para isto, foi
utilizado um modelo SPICE preditivo para os transistores (Predictive Technology Model -
PTM) da Arizona State University (ASU) (ARIZONA STATE UNIVERSITY, 2012) para a
tecnologia de 130nm.

O circuito de controle utilizado foi projetado seguindo a estratégia proposta por
(ANDERSON, 1972). A topologia classica utiliza flip-flops do tipo D contendo sinais de
PRESET e CLEAR. Para este trabalho, o flip-flop foi projetado de forma estéatica através de
portas l6gicas CMOS, para a simplificacdo da analise. O circuito do flip-flop € mostrado na

Figura 13.



Figura 13. Diagrama do Flip-Flop do tipo D baseado em portas l6gicas CMOS
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O circuito escolhido para os flip-flops foi o0 da Figura 13, devido a topologia consistir

mostrado no Apéndice V.

exclusivamente de portas NAND de 3 entradas, e com isso permitir uma reducdo no tempo

de projeto de uma futura implementacéo fisica. Outro motivo pela escolha da topologia é o

subcircuito possuir uma estrutura regular, podendo os mesmos serem facilmente expandidos

com um script para a injecdo de falhas nos nés do controle de forma aleatéria, conforme

Entretanto, outras estratégias podem ser utilizadas para a minimizacdo da area do

clk

1.

—_—

clkb _c“:z

e

}

utilizado nos experimentos, e mostrado na Figura 14.
clkb
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T

—

circuito, como por exemplo, Flip-Flops do tipo D baseados em transmission gates, também

reset ——Y%
D>

g =
—C ™
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Figura 14. Flip-Flop do tipo D baseado em transmission gates.
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Para uma futura implementacdo em silicio, pode-se utilizar tal topologia, e com 0s
resultados previamente reportados na literatura, como por exemplo, os obtidos através de um
estudo sobre falhas transientes em flip-flops do tipo D baseados em transmission gates
(HUTSON et al., 2006), pode-se utilizar técnicas de mitigacdo em uma topologia com um
menor numero de transistores.

As topologias de chaves devem ser utilizadas de acordo com a excursdo do sinal.
Com isto, foram utilizadas transmission gates em uma estrutura de multiplexador analogico
para a excursdo do sinal de entrada e chaves NMOS para efetuar as conexdes do sinal com
GND.

Para a chave que controla o né da entrada do comparador, uma chave do tipo PMOS
ndo pode ser utilizada, pois para a condi¢do de Vrer = Vpp, quando a converséo inicializar,
0 Nno serd inicializado em Vggr.

Entretanto, durante a etapa de redistribuicdo de carga, a tensdo neste n6 pode resultar
em um sinal que excede a tensdo de alimentagdo em 1,5 Vger. Devido a tensdo de limiar do
transistor PMOS ser igual ou inferior a 0,5Vger, a chave deve ser mantida fortemente
desligada quando a tensdo na entrada do comparador for igual a 1,5 Vger.

Uma chave do tipo charge pump é utilizada para elevar a tensdo de controle da chave
a 1.5 Vger, conforme sugerido em (SCOTT et al., 2003). O circuito da chave do tipo charge
pump é mostrado na Figura 15. Através dos experimentos, foi verificado que a capacitancia

ChoLp Necessaria para elevar a tensdo para 1,5 Vrer € de 13,5 fF.

cLk 4
Vref —————— = Vrel
M2 “On” “Dﬁ’f
CLK — M3 4 M1 A > t
Vg‘l Zvief - th2 e
E N o e
M4
I "t
v, A oV .V,
Cr'!c!ld d4 ref [V p—
r-—--r-—~-—=-—=—=-=-"-=-=-=-- Vref
Vrel’ Vln2
>t

Figura 15. Chave do tipo charge pump e sua forma de onda associada. Extraida de (SCOTT et
al., 2003)



As chaves demonstraram funcionar adequadamente (ou seja, sem adicionar erros de
ndo linearidade que extrapolam 1 LSB) com as dimensfes minimas de capacitores obtidos
na tecnologia. Com isto, os transistores NMOS foram dimensionados com uma razédo de
aspecto de 4/1, ou seja, W/L = 520nm/130nm, e os transistores PMOS foram dimensionados
para ter a largura do canal (W) de 2 vezes o transistor NMOS, ou seja, uma raz&o de aspecto
de 8/1 (W/L = 1040nm/130nm).

Os capacitores foram dimensionados baseando na capacitancia minima utilizada em
(SCOTT et al., 2003), que consiste de um valor de 12fF. Tal valor se mostrou adequado para
a realizacdo dos experimentos, sem adicionar erros de néo linearidade.

O comparador utilizado foi projetado com um componente ideal, através da primitiva
do SPICE que consiste em uma fonte de tensdo controlada por tensdo. Isto foi realizado para
diminuir os erros de ndo linearidade introduzidos na conversdo pelo comparador como
também para diminuir o tempo de simulacdo, que se demonstrou extenso para o
experimento, ja que o comparador ndo é o foco de estudo deste trabalho.

Por fim, foi utilizada uma frequéncia de reldgio de 100kHz, e o sinal de amostragem
de 10kHz, fator caracteristico desse tipo de conversores.

Para este trabalho, todas as andlises consistem simulagGes transientes onde sao
observados o né relativo a saida do divisor capacitivo. Este nd é demonstrado de forma

simplificada na Figura 16.

VRer

VREF—{

Figura 16. N6 de analise para as simulacdes transientes

Os resultados para uma conversdo onde a entrada analdgica varia entre 0V e 1,2V,
percorrendo todos os 256 niveis de quantizacdo na saida sao mostrados na Figura 17. Tal

converséo é realizada em 100kHz por amostra.
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Figura 17. Resultado de uma conversao de uma rampa analdgica variando o sinal entre 0V e

1,2V.

O cadigo SPICE do circuito modelado encontra-se no Apéndice | deste trabalho.

4.2 DESCRICAO DA TOPOLOGIA ANALISADA

Os conversores do tipo SAR baseados em redistribuicdo de carga possuem blocos

analdgicos e digitais. As falhas transientes podem acontecer de trés formas:

1)

2)

Chaves: Em (BALEN et al., 2011), é mostrado que um inversor que controla uma
chave pode sofrer um transiente, podendo causar redistribuicdo de carga em um
banco de capacitores programavel. Nesse trabalho, utiliza-se a ideia inicial de
(BALEN et al., 2011) para analisar os efeitos de falhas transientes nas chaves
analogicas de conversores SAR, que utilizam chaves baseadas em transmission
gates, entretanto com uma topologia mais complexa. As falhas injetadas neste caso
ocasionam carga ou descarga da capacitancia associada ao conversor.

Logica de controle: Devido ao circuito de controle ser constituido de elementos de
memoria, estes também estdo sujeitos a falhas devido a efeitos transientes, sendo este
fato bem conhecido na literatura (WALLACE et al., 1995). Neste caso, um transiente

na logica de controle é capaz de inverter o estado de uma chave, ao contrario da
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situacdo anterior. Outro aspecto importante consiste na analise dos circuitos de

controle de forma a avaliar a taxa de falhas, e discutindo possiveis solugdes para as

mesmas.

3) Comparador: da mesma forma que os demais componentes, o circuito do comparador
também é sensivel a efeitos transientes. Efeitos transientes em comparadores também
sdo reportados na literatura (JOHNSTON et al., 2000), bem como técnicas de
mitigacdo dos mesmos (OLSON et al., 2008).

Este trabalho consiste no estudo do comportamento do conversor apds injecdo de
falhas nas chaves e na légica de controle. Visto que a simulagcdo é um processo demorado, 0
comparador foi projetado utilizando componentes ideais (fonte de tenséo controlada por
tensdo). Falhas transientes em comparadores poderdo causar a inversdo do resultado da saida
do comparador, invertendo assim um determinado bit da conversdo. Além disso, o
funcionamento do conversor devido a uma falha no comparador se da na mesma forma para
0 caso em que uma falha no circuito de controle.

A andlise deste trabalho € realizada considerando uma tecnologia de 130nm, devido
este no tecnoldgico ainda ser bastante presente, inclusive em dispositivos programaveis,
como por exemplo, 0 PSoC 5 (CYPRESS SEMICONDUCTOR CORP., 2012).

Por fim, sdo discutidas as possiveis técnicas de mitigacdo para atenuar tais efeitos de
forma mais adequada para esta topologia de conversor.

4.3 METODOLOGIA TRADICIONAL DE INJECAO DE FALHAS

Em (BUARD & ANGHEL, 2011) é descrita a metodologia tradicional para a injecao
de falhas transientes em transistores MOSFET, baseando-se na estrutura basica de um
inversor CMOS. A injecdo de falhas consiste em injetar um pulso de corrente quando o
transistor esta desligado. Esta condicdo ocorre no transistor NMOS quando a entrada do
inversor for “0”, causando uma coleta de cargas no dreno do transistor; e para 0 PMOS
quando a entrada for “1”, causando uma descarga através de Vpp. A Figura 18 demonstra o
circuito equivalente para a injecao de falhas nos dois casos. No caso do NMQOS, a corrente é
injetada no dreno do transistor, causando um pulso de forma (1-0-1) na saida. No caso do

PMQOS, a corrente é removida do dreno, causando um pulso na forma (0-1-0) na saida.
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Figura 18. Circuito equivalente para a injecédo de falhas em um inversor (a) NMOS e (b)
PMOS

4.4 MODELO DE INJECAO DE FALHAS EM CHAVES CMOS

O circuito proposto utiliza chaves do tipo SPST (single pole, single throw), ou seja,
chaves que representam os estados aberto e fechado, e também utiliza chaves do tipo SPDT
(single pole, double throw), ou seja, chaves que permitem multiplexar a conexdo entre
diferentes terminais. Tais chaves sdo demostradas em alto nivel na Erro! Fonte de

eferéncia ndo encontrada..
L1

COM

—O —0O

Figura 19 Exemplo de chaves do tipo (a) SPST e (b) SPDT

Chaves podem ser implementadas utilizando um Unico transistor, seja ele PMOS ou
NMOS. A escolha do tipo de transistor a ser utilizado envolve a excursdo do sinal a ser
realizada. Apesar das chaves MOSFET poderem ser utilizadas para chavear tensdes
negativas ou positivas, a resisténcia da chave é dependente da tensdo nela aplicada, como

pode ser visto na Figura 20.
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Figura 20. Tenséo aplicada nas chaves e a dependéncia do Roy para transistores MOSFET.
Extraido de (ANALOG DEVICES INC., 2009)

A variagdo da resisténcia das chaves pode ser atenuada utilizando uma configuracéo

em paralelo entre um transistor do tipo NMOS e um transistor do tipo PMOS. Esta

configuracdo € chamada transmission gate. A Figura 21 mostra essa configuracao.
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1

L ob

O

Figura 21. Topologia da transmission gate.

A Figura 22 mostra a curva da resisténcia da chave em uma topologia de

transmission gate.
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Figura 22. Resisténcia da chave para uma transmission gate. Extraido de (ANALOG DEVICES
INC., 2009).

As condicBes de polarizacdo reversa ocorrem quando a transmission gate esta
fechada (ou seja, diferenca de potencial entre os terminais a e b negligiveis) ou aberta,
dependendo da diferenca de potencial entre os terminais).

Possiveis situacdes de falha podem ocorrer em transmission gates: um transiente
devido a colecdo de cargas no transistor NMOS, ou um transiente devido a descarga do
transistor PMOS. Estas sdo ilustradas na Erro! Fonte de referéncia ndo encontrada.. Os
iodos exibidos na Erro! Fonte de referéncia ndo encontrada. sao intrinsecos de cada
transistor da chave, e demonstram as situacdes em que 0s transistores estdo sensiveis as
falhas, ou seja, quando estes estdo em condicdo de polarizacdo reversa. As setas indicam o
sentido da corrente para os casos de injecdo de falhas para o caso do transistor NMOS e do
PMOS.

L NMOS

Vdd

= T PMOS
Figura 23. Possiveis casos para a injecdo de falhas em chaves CMOS
O experimento consiste em injetar falhas nos nds sensiveis do circuito da parte

analogica que controlam a rede dos capacitores, ou seja, as chaves. Um exemplo dessa

injecdo de falhas é exibido na Figura 24.
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Figura 24. Exemplo de Injecéo de falhas na chave S7

A Figura 25 mostra o diagrama em alto nivel do efeito nas chaves do circuito. No
caso do SAR, o inversor monstra na figura é obtido da saida dos flip-flops do controle, que

fornecem os sinais complementares.

Comp_in

1
T 1
A Vref

Control

Figura 25. Modelo do circuito equivalente da entrada do comparador para uma Unica chave do
conversor SAR

Na Figura 26 é mostrado o circuito simplificado para duas chaves, onde uma chave
estd conectada na secdo superior, e outra conectada na se¢do inferior da rede capacitiva. O
sinal que controla a chave da secdo superior é inverso do sinal da secédo inferior, 0 que faz
com que cada transmission gate que esteja polarizada forme um caminho do sinal de
referéncia para o terminal superior dos capacitores, e as chaves NMOS que estdo abertas

permitam que os terminais dos capacitores da secdo inferior sejam conectados em GND.
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Com isto, cada transmission gate que estiver fechada ir4 adicionar uma determinada

capacitancia na rede superior, caso contrario, na rede inferior.
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Figura 26. Modelo equivalente para uma chave que controla a se¢do superior e uma chave que
controla a secéo inferior da rede capacitiva.

Através de diversas simulacGes, foi possivel a identificacdo de noés sensiveis no
circuito da Figura 26. Uma das chaves que controlam a passagem do sinal V\y ou Vgrer
sempre estd conduzindo. A chave conectada diretamente a saida comum dessas duas chaves
forma uma estrutura similar a de um inversor, topologia ja bem conhecida na literatura na
analise de efeitos transientes. Com isto, uma perturbacdo neste no tera por consequéncia
uma alteragdo no funcionamento do algoritmo.

Da mesma forma, uma perturbacdo na saida de um flip-flop do controle
(representado na Figura 26 pela entrada e saida dos inversores) tera por consequéncia uma
inversdo do caminho do sinal, causando uma adi¢do ou remocao de capacitancias nas se¢fes
superior ou inferior da rede de capacitores, e por consequéncia, 0 incremento ou decremento
de um valor incorreto de capacitancia no processo de redistribuicdo de carga.

Na Figura 27 é exibida a estrutura das portas NAND de 3 entradas que estdo contidas
no circuito de controle utilizado no experimento, assim como uma indicacdo dos possiveis

nos sensiveis.
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Figura 27. Portas NAND3 do circuito de controle e nés sensiveis

4.5 INJECAO DE FALHAS EM CONVERSORES SAR

Para possibilitar a analise do conversor, foi desenvolvida uma metodologia de
injecdo de falhas, adaptando a metodologia tradicional para inversores, conforme descrito
em (BUARD & ANGHEL, 2011). Com isso, foram desenvolvidos codigos em MATLAB
para possibilitar a analise das falhas nas chaves. Os cddigos consistem em (1) criacdo de
arquivos SPICE contendo as fontes de corrente com os dados experimentais dos efeitos
transientes para a tecnologia de 130nm e (2) extracdo dos resultados. Os algoritmos sao
descritos a sequir:

1) Injecdo de falhas: Algoritmo que consiste em gerar parametros para serem inseridos
em um arquivo SPICE, no qual instantes aleatérios de tempo da conversdo sdo
selecionados. Este procedimento é efetuado para todas as chaves, em todos 0s niveis
de quantizacdo possiveis para um conversor de 8 bits (256 possibilidades). A injecdo
de falhas é gerada tanto para transistores NMOS como para PMOS. O algoritmo

para a injecdo de falhas é descrito a seguir:

Algoritmo 1 Injecéo de falhas

entrada N, T, R, lo,

saida codigo SPICE resultante

inicio

para cada chave faca
Escrever um arquivo SPICE com 2" fontes de corrente
contendo os parametros experimentais de SETSs

fim para
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para cada fonte de corrente gerada faca
Escolher um determinado instante de tempo para a
ocorréncia do SET de forma que cada SET seja
injetado  para  exatamente uma  conversdo
correspondente a um nivel de quantizagéo
Escolher um transistor PMOS ou NMOS para a
injecdo de falhas

fim para

fim

2) Extracdo dos resultados: Devido o resultado massivo obtido através das simulagdes,
uma analise manual se torna impraticavel. Desta forma, um algoritmo foi
desenvolvido para verificar a taxa de erros. Dois tipos de analises sdo efetuados:
Taxa de erros individuais em cada chave, assim como a taxa de erros de valores
convertidos, ou seja, quantas conversdes resultaram em um valor errado na saida. O
algoritmo tem por entrada o sinal que controla a amostragem (Vsampie) para verificar
0 momento em que os valores estdo na saida, como também os sinais de cada Flip-
Flop do Registrador de Codigos, que determinam o resultado da conversao (sinais

go... gN). O algoritmo é descrito a seguir:

Algoritmo 2 Extracdo dos resultados

entrada Vsample para as simula¢fes sem falhas e
com falhas, sinais g0 até gN para as simulacGes com
falhas e sem falhas
saida arquivo texto
inicio
para cada sinal de amostragem (Vsample) faca
Encontrar todas as transicbes 0->1 para todos 0s
sinais de amostragem
end para
para cada no de saida (q0...qN) faca
Salvar os valores dos bits de saida no instante da
transicdo 01 do sinal de amostragem.
Contar o numero de bit-flips pela comparagédo dos
resultados com as simulacgdes sem falhas.
fim para
fim

Os cadigos desenvolvidos se encontram nos Apéndices I, 111 e IV deste trabalho.
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5 RESULTADOS EXPERIMENTAIS

Neste capitulo sdo descritos os resultados experimentais para as simula¢fes do pior
caso para as falhas transientes nas chaves e no circuito de controle do conversor SAR.

5.1 OCORRENCIA DO ERRO

O primeiro exemplo a ser apresentado consiste em uma falha transiente em um sinal
de entrada DC de 1V, mostrado na Figura 28.

A falha foi injetada na chave conectada ao terminal negativo do comparador
(VCOMP-), que soma uma tensdo Vgegr Usada para manter o sinal entre as linhas de
alimentacdo. Para este experimento, foi utilizada uma chave PMOS para simplificacdo do
experimento. Na regido esquerda da Figura 28 é mostrada a conversdo sem falhas para 0s
dois sinais, que estdo sobrepostos. Na regido direita € mostrado o desvio ocasionado pelo
efeito transiente no conversor. Pode ser observado que ao ocorrer o efeito, o algoritmo
continua a ser executado, propagando valores incorretos de conversdo por todos os demais
estagios. Para o caso onde a conversao ocorre de forma correta, o valor mostrado na saida é
D5y, entretanto, para o caso onde a conversao falha, o valor de saida obtido é FFy, ou seja,
para este caso, 0 pior caso de conversédo (afetou todos os bits).

Esta etapa do trabalho foi detalhada em (LANOT & BALEN, 2014a).

Conversao sem falha

Inicio da Inicio da —
.Ennversﬁu Convers3o '
) ’ — 1 I -
-

I I-——r - gl .-.[#_[_
- - i

Conversdo com falha

Variacdo de tensdo
devido ao transiente

Figura 28. Exemplo de falha transiente em um conversor SAR



Na Figura 29 é mostrada a falha ocorrendo na chave S7 (conectada ao capacitor
referente ao bit mais significativo), onde pode ser visto que o pulso foi injetado no sentido
oposto da corrente. E interessante observar que o efeito transiente pode exceder os valores
da fonte de alimentacdo. Tal efeito se da devido a carga dos capacitores aumentar
subitamente.

A mudanca subita da tensdo no terminal negativo do comparador causa uma
mudanca no resultado da comparacdo, que da mesma forma que o experimento anterior, €
propagado para os demais estagios. Quando o pulso termina, a tensdo de referéncia tende a
reestabelecer. Entretanto, o préximo estagio é imediatamente ativado (devido ao PRESET
assincrono dos flip-flops), e o valor segue de forma incorreta. Para este caso, diferente da
Figura 28. Exemplo de falha transiente em um conversor SAR, onde os bits foram alterados,
neste caso o0 valor na saida de forma incorreta € BFy, ou seja, o valor final na saida tem um
valor de desvio menor do que no pior caso. Na proxima secdo pode ser visto graficamente
que esses desvios variam pra diferentes valores de entrada e diferentes instantes de tempo da

injecdo de falha.

*Variagﬁn de tensdo
devido ao transiente

Conversao sem falha

s
t

Conversdo com falha

Figura 29. Falha transiente na chave S7 em um estagio inicial de converséo

Quando uma falha ocorrer no inicio do estagio de conversdo, este valor € propagado
para 0s demais estagios de conversdo, que seguem a conversao de forma erronea.

Com a ocorréncia do pulso de corrente, a tensdo no no é elevada, alterando a tenséo
de referéncia a ser comparada. Com isso, devido ao valor da tensdo no no ser elevada, a
tensdo Vpp — V)N, antes mantida no no, também € elevada ou diminuida, fazendo com que o

comparador ative os flip-flops do Code Register. Como a tensdo armazenada no terminal do
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comparador foi alterada, e, portanto a operacdo de Sample & Hold violada, os demais
estagios de conversdo tentardo reestabelecer a conversdo, mas o circuito ndo atingira

obviamente o valor correto.

5.2 INJECAO DE FALHAS NAS CHAVES

O experimento das chaves consiste na injecdo de falhas em todos os nés, em periodos
de tempo aleatorios das chaves, ou seja, a inje¢cdo de falhas ocorre em cada chave para cada
nivel de quantizacdo. Portanto, uma conversdo completa deve ser realizada para testar cada
chave. Os resultados sdo mostrados na Tabela 3.

Este experimento é detalhado em (LANOT & BALEN, 2014c).

Tabela 3. Resumo de bit flips em cada chave para o experimento.

Bit Bit flips % of bits
Afetado  totais flips
Q7 89 2,45
Q6 166 4,57
Q5 255 7,02
Q4 334 9,19
Q3 464 12,76
Q2 575 15,82
Q1 786 21,62
Q0 966 26,57
TOTAL: 3635 100

Na Figura 30 é mostrado o nimero de bit flips para cada bit de saida do conversor,

para a injecao de falhas.
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1000 Affected Bit  Total bit flips % of fipped bits

{4 a7 ) 2.45
gond Q6 166 4.57
{ Q5 255 7.02
T [ e 334 .19
{1 Q3 424 12.76
voo4 Q2 ST 15.82
{1 @1 786 21.62
6004 Q0 966 26.57

TOTAL: 3635 100

Mumero de Bits Afetado

Qa7 Q6 Q5 Q4 Q3 Q2
Bit Afetado na Saida

Figura 30. Bit flips para cada bit de saida para todos os experimentos de injecao de falhas.

Através do experimento, foi possivel observar que a porcentagem de inversdes, €
maior nos bits menos significativos da palavra convertida.

Na Tabela 4 sdo descritos os nos afetados devido a injecdo de falha em cada uma das
chaves. Este experimento é realizado para identificar se h4 uma tendéncia ou padrdo nos

erros causados pelo efeito transiente.

Tabela 4. Porcentagem de bit flips para cada n6 do circuito

No bit flips/ % de Bit flips TOTAL
Afetado simulacdo Q7 Q6 Q5 Q4 Q3 Q2 Q1 QO

S7 507 43 69 83 97 140 156 19,5 21,7 100
S6 527 25 57 7,8 10,2 13,1 150 2055 252 100

S5 588 44 39 87 102 129 156 20,4 238 100

S4 510 24 35 6,7 104 124 143 21,2 29,2 100

S3 457 15 39 66 83 140 175 214 26,7 100

S2 400 13 45 65 78 118 16,3 24,3 27,8 100

S1 333 09 21 39 69 108 17,7 246 33,0 100

SO 313 0,3 54 58 83 12,1 153 236 29,1 100

A Tabela 4 indica duas situacdes de ocorréncia de falhas: A primeira ocorre devido a
propagacdo de erros causada pelo transiente nas chaves mais significativas para os estagios
subsequentes, 0 que mostra que, devido a caracteristica sequencial de conversao, todos 0s
estagios posteriores sao afetados.

Na Tabela 5 sdo extraidos os resultados de quando o transiente causa um bit flip no

bit associado a propria chave.



Tabela 5. Bit flips causados no bit associado a propria chave em que o transiente é injetado

NO No. de bit % de bit
afetado flips flips
S7 22 4,8
S6 30 6,6
S5 51 11,1
S4 53 11,6
S3 64 14,0
S2 65 14,2
S1 82 17,9
SO 91 19,9
TOTAL: 458 100

Da mesma forma como explicado anteriormente, o resultado é demostrado
graficamente na Figura 31, onde pode ser observada uma baixa incidéncia de bit-flips para
0s bits mais significativos do conversor. De fato, isto confirma que o erro ocorre de forma
cumulativa para os demais estagios de conversdo, e este sO ser observado no proximo

estagio de conversdo, conforme descrito anteriormente.

Struck Mode # of bit flips % of bit flips

| S7 22 4.8

S6 30 6.6
90-_ 85 51 11.1
54 53 11.6
801 s3 64 14.0
1 s2 65 14.2
1 st 82 17.9
1 so 91 19.9
T TOTAL: 458 100

Valores de Saida Afetados
s & E-IB 2 3

57 S6 55 54 53 s2 S1 S0
Chave Afetada

Figura 31. Bit flips causados no bit associado a prépria chave em que o transiente é injetado

Outro experimento realizado consiste na injecdo de falhas de forma aleatoria no

circuito, da mesma forma que 0s experimentos anteriores, ou seja, para cada nivel de



55

quantizagdo. Na Figura 32 € mostrada a ocorréncia falhas em uma simulacdo de uma rampa
linear. Para simplificar, sdo mostrados 0s casos para a razdo de aspecto do PMOS:
W/L=16/1 e NMOS: W/L=8/1.

Funcdo de Transferéncia

- = == -

250 T

200

Saida Digital
L ]
‘

Valor Convertido «

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2
Entrada Analdgica

Figura 32. Ocorréncia de falhas no conversor em nos aleatorios.

Na Figura 33 é mostrada a reducdo da taxa de falhas para um dimensionamento

considerando transistores PMOS: W/L=64/1 e NMOS: W/L=32/1.

Fungdo de Transferéncia

* T T—* T

250 T ]

200

Saida Digital

30 =

Valor Convertido

i i & i
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2
Entrada Analogica

Figura 33. Ocorréncia de falhas no conversor em nos aleat6rios

5.3 INJECAO DE FALHAS NO CIRCUITO DE CONTROLE

Por ultimo, na Tabela 6 sdo descritos os resultados para a inje¢do de falhas aleatérias

no circuito de controle. Diferentemente das chaves, onde todas as possibilidades foram



avaliadas, a injecdo de falhas no circuito de controle se deu de forma aleatéria, seguindo a

metodologia proposta em (NICOLAIDIS, 2010). Vale ressaltar que esses resultados séo

validos para um projeto de flip-flops estaticos, e, portanto, pode ser diferente das outras

topologias de flip-flops.

Tabela 6. Bit flips resultantes da injecdo de falhas aleatéria no circuito de controle

Bit Total de % do total de
Afetado  bit flips bit flips
Q7 67 4,80
Q6 105 7,52

Q5 141 10,10
Q4 147 10,53
Q3 179 12,82
Q2 194 13,90
Q1 263 18,84
Q0 300 21,49
TOTAL: 1396 100,00

O gréfico da Figura 34 mostra o nimero de bit flips para cada saida do conversor da

I6gica de controle. Da mesma forma que nas situag@es anteriores, a taxa de bit flips aumenta

de forma cumulativa, visto que uma perturbacéo no flip-flop causa uma inversédo de bit, mas

diferentemente da situacdo anterior, causando uma redistribuicdo de carga, e, portanto,

mudando o funcionamento do algoritmo de conversao.

Qr
300 Q6
Q5
Q4
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Q2
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Q0
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Figura 34. Bit flips resultantes da injecdo de falhas aleatoria no circuito de controle

Em resumo, esses erros cumulativos podem ocorrer de quatro formas:

Um efeito transiente em uma chave pode criar, temporariamente, um caminho de
corrente antes inexistente, fazendo com que o capacitor do estadgio de conversao
analisado seja carregado ou descarregado, causando uma mudanca subita na saida do
comparador, que serd responsavel pela definicdo dos bits de saida da converséo,
propagando valores errados para os demais estagios de conversao;

Outro efeito possivel ocorre quando um efeito transiente afeta um transistor do
circuito de controle. Este efeito pode causar uma inversao de bit de um flip-flop, que
por sua vez altera o estado de uma chave do circuito. Neste caso, devido o flip-flop
controlar diretamente a chave, este ira alterar o estado do mesmo, causando uma
redistribuicdo de carga errbnea. Da mesma forma que na situacdo anterior, todos 0s
estagios subsequentes serdo afetados na converséo;

Outro aspecto a ser observado, e descrito em (LANOT & BALEN, 2014b), ocorre
quando o transiente afeta uma chave, mas esta ndo é capaz de afetar o bit relacionado
ao capacitor do estagio que ocorreu o transiente. Isto ocorre, pois 0 transiente pode
ndo descarregar (ou carregar) o capacitor afetado de modo alterar sua tensdo além do
limiar de comparacdo daquele estagio, ndo afetando a conversdo do bit em questéo.
Entretanto, mesmo sem a inversdo do bit a carga do capacitor ja ndo é a mesma da
situacdo nominal e o erro na saida digital, pode se manifestar apenas nos bits
subsequentes, quando este erro pode gerar uma diferenca de tenséo que supere o limiar
de comparacdo de algum estagio dos bits menos significativos;

Outra situacdo que pode ocorrer, mas ndo foi explorada nos experimentos é quando o
transiente ocorre diretamente no comparador. Este ativa os flip-flops do Registrador
de Codigos do circuito de controle, e altera a conversdo da mesma forma que um
transiente no circuito de controle, visto que este podera alterar o estado de um

determinado flip-flop, podendo causar outra redistribuicdo de carga.



6 TECNICAS DE MITIGACAO

Neste capitulo sdo apresentadas as principais técnicas de mitigacdo que foram
investigadas como possiveis alternativas para o circuito estudado. O assunto abordado neste
capitulo é resultado do trabalho apresentado em (LANOT & BALEN, 2014b).

6.1 DIMENSIONAMENTO

Devido a quantidade de carga necessaria para causar uma perturbacéo no circuito ser
menor com o scaling da tecnologia, uma forma de compensar tal efeito é aumentar o
tamanho dos transistores. Desta forma, uma maior capacitancia estara associada ao no
sensivel, e por consequéncia, a carga necessaria para causar uma perturbacao deve ser maior.
Como discutido anteriormente, a carga critica € dependente da tecnologia, logo uma
compensacdo nas dimensdes dos transistores tende a ser um meio eficiente de contornar tal
efeito.

As chaves utilizadas neste trabalho foram projetadas inicialmente utilizando
dimensBes minimas. A observacdo do efeito nas conversdes permitiu verificar os efeitos do
aumento da largura do canal dos transistores (W) na tolerancia aos efeitos transientes. Na
Figura 35 é mostrada a atenuacdo da taxa de falhas para a varia¢do da razdo de aspecto dos
transistores das chaves. A razdo de aspecto se refere ao transistor PMOS da chave.

Pode ser observado que as curvas ndo decrescem de forma monotoénica para todos 0s
casos. Isto ocorre devido ao numero de simulacBes realizadas ser pequeno para que as
curvas mostrassem adequadamente a tendéncia de reducdo de erros (dado o aspecto aleatorio
da injecéo de falhas). Entretanto, tais simulagdes sdo extensas (podem levar semanas), 0 que

tornou inviavel realizar um maior nimero de experimentos para este caso.
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Figura 35. Taxa de falhas de conversao para diversas razfes de aspecto (L=130nm).

Neste caso, a taxa de falhas é considerada como uma conversdo em que o efeito
transiente no determinado né ocasionou um desvio no valor digital de saida excedendo 1
LSB. Analisando a Figura 35 é possivel verificar que uma razao de aspecto de W/L= 64/1
(PMOS) tem por consequéncia uma diminuicdo consideravel nos efeitos transientes nas
chaves.

E importante observar que a taxa de falhas do gréfico é dada pelos parametros do
pior caso para o pulso de corrente do transiente.

Aumentar a razdo de aspecto das chaves é um processo que deve ser feito com
cautela, visto que o aumento desta provocara um aumento de capacitancia das chaves,
podendo introduzir erros no processo de redistribuicdo de carga, e por consequéncia,
introduzir erros de linearidade no conversor. Um estudo sobre como o dimensionamento de
chaves afeta a componentes de circuitos baseados em capacitores chaveados pode ser visto
em (SERRA, 2012).

6.2 REDUNDANCIA

59

O estudo da redundancia neste trabalho se iniciou nas chaves. Entretanto, devido um

dos nos das chaves sempre estar conectado a um determinado capacitor, e também devido o
uso de chaves do tipo SPDT, o estudo da redundancia das chaves ndo € explorado neste
trabalho.
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O estudo dos circuitos da légica de controle existentes para os conversores SAR
permitiu que fosse realizada uma anélise da melhor topologia para utilizar redundancia no
controle. Devido a existéncia de diversas topologias de controle, um estudo do melhor
circuito em termos de area € necessario, visto que uma discussdo sob este ponto de vista é
inexistente na literatura no sentido de mitigagéo de falhas transientes.

A Tabela 7 mostra 0 nimero de transistores necessarios para a implementacao das
topologias de controle tradicionais, considerando uma topologia de 8 bits. Varias topologias
foram encontradas na literatura, entretanto, devido ao fato de muitas delas serem propostas
antigas, as estratégias propostas consistem na diminuicdo do numero de componentes
discretos em relacdo as estratégias existentes. Neste trabalho foram selecionadas as mais
conhecidas e comparadas entre elas em termos do nimero de transistores. E interessante
notar que todas as alternativas para a logica classica proposta em (ANDERSON, 1972) —

exceto a mais recente — acabam tendo um maior nimero de transistores na rede, 0 que por sua vez

causa um aumento no nmero de nés sensiveis.

Tabela 7. Comparacdo do nimero de transistores para diferentes topologias do controle

Design NuUmero de componentes NUmero de transistores
(ANDERSON, 1972) #1 2n+2 D-flip flops 432
(ANDERSON, 1972) #2 n+1 JK-flip flops 540

2(n+1) and gates
(ROSSI & FUCILI, 1996) n+1 D-flip flops 594

n+1 4x1 mux

n+1 or gates
(RUSSELL, 1978) n+2 D-flip flops 480

n+2 and gates
3(n+2) or gates

(CHUN-CHENG et al., 2010) n D flip-flops 200
1 or-3 gate

E interessante observar que a topologia proposta em (CHUN-CHENG et al., 2010) se
torna atrativa devido a reducdo consideravel no nimero de transistores comparando com as
estratégias tradicionais, tendo uma redugdo de 50% em relacdo & primeira topologia
apresentada por Anderson. A técnica de conversdo do SAR proposta por (CHUN-CHENG et
al., 2010), conhecida como Monotonic Capacitor Switching, se tornou muito popular desde
0 momento de sua proposta, tendo 188 citacdes no Google Scholar, no momento da escrita
deste trabalho.

Devido ao pequeno numero de transistores, e da logica de controle usar transistores

de menor dimensdo, uma solucdo de redundéncia se torna atrativa. A solucgéo classica de
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redundancia, chamada Triple Modular Redundancy (TMR), causard uma triplicacdo na
I6gica de controle, além de uma adi¢do de uma simples légica combinacional para definir o

valor majoritario dentre os trés modulos do controle.

6.3 SENSORES INTEGRADOS AOS TRANSISTORES

Outra técnica possivel de mitigacdo é utilizar sensores integrados aos transistores,
como por exemplo, a técnica Bulk-BICS (NETO et al., 2005). Ao utilizar sensores
integrados nos transistores pode ser observada a ocorréncia do efeito transiente, e assim,
permitir que uma decisao seja tomada no sentido de corrigir ou evitar um erro no sistema.

A Figura 36 demonstra o funcionamento do Bulk-BICS para a deteccdo de SETs em
transistores PMOS, denominado pBICS.

I""‘-[!I[!I

ouT-p

Figura 36. Circuito do pBICS. Extraido de (WIRTH & FAYOMI, 2007).

O conceito Bulk-BICS parte do principio que a corrente de bulk para a condicdo
normal de operacdo ¢ muito menor que para o caso do SET. Em condi¢cBes normais de
operacdo, a corrente por M1 é desprezivel, e a tensdo no gate do M2 esta em Vpp. A saida
do BICS ¢, portanto um valor légico “0”. No caso da ocorréncia do SET, o bulk-BICS
amplifica a mudanca da tensdo, e, por consequéncia, a tensdo na saida aumenta, mudando a
saida para o valor logico “1” (WIRTH & FAYOMI, 2007). Este valor pode entdo ser
utilizado para sinalizar a ocorréncia de um erro na converséo.

Nesse contexto, pode ser adaptado o circuito de forma a permitir que as chaves sejam

monitoradas para a ocorréncia de efeitos transientes. A utilizacdo dessa técnica, entretanto,



ndo iré recalcular o valor da amostra, mas apenas avisar se ocorreu um efeito transiente no
circuito. Por consequéncia, 0 componente que estiver utilizando o conversor pode enviar tal
sinal para alertar que o sinal deve ser reamostrado (ou realizar tal tarefa automaticamente).
Desta forma, o circuito de controle deve ser adaptado de forma a reiniciar a
conversao quando o efeito transiente for observado. A Figura 37 descreve o fluxograma do
comportamento do conversor com chaves projetadas com BICS, quando um SET é
detectado em alguma das chaves do conversor. O fluxograma demonstra que na verificacao
do estado do bit para cada estagio de redistribuicdo de carga, as chaves irdo monitorar a
ocorréncia do efeito transiente. Caso tal efeito seja presente, o sensor ird enviar um sinal de

controle B=1, reiniciando a conversdo. Caso contrario, B=0, e 0s proximos estagios ocorrem

Sample & Hold
B

Charge
s ¢ Redistribution on
Nth bit

normalmente.

1

BICS signal (B)

B=0
YES

Figura 37. Fluxograma do funcionamento do conversor utilizando Bulk-BICS
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A alteracdo necessaria a ser realizada no circuito de controle é ilustrada na Figura 38.
Pode ser observado que hé a necessidade da realizagcdo de uma operagdo OR entre todos 0s
valores digitais obtidos com o BICS. Este valor resultante tera uma operagdo OR com o
sinal de RESET, passando a executar uma nova conversdo apés o valor digital resultante da

cadeia de ORs retornar ao valor digital “0”.

BICS DIGITAL

OUTPUT OR g ' " - oo == - |
et oo [ [ [ [ = 4 [
CONTROL BUS T_ - L - T_ - — L I l_
BICS DIGITAL > \
OUTPUT OR I— } r % r } r } r } —‘
MSB LSB

Figura 38. Adaptacéo no controle para a incluséo do Bulk-BICS.

Por fim, na Figura 39 é mostrado o funcionamento da adaptacao proposta.
-
Nova conversdo apds

. loFimdociclode clock |
| T ,

[

Perturbacdo devido o
transiente

Figura 39. Funcionamento do circuito com a incluséo do Bulk-BICS.

Pode ser visto que a ocorréncia do efeito transiente tem por consequéncia a ativacéo
do sinal de RESET, e, portanto ira reiniciar a conversao. Devido ao inicio da nova conversao

ocorrer de forma antecipada, o tempo para se recuperar do erro serd menor.



7 CONCLUSOES

Este trabalho apresentou um estudo de falhas provenientes de efeitos transientes em
conversores do tipo SAR. Falhas transientes causam erros de conversao que sdo propagados
para os demais estagios, devido a caracteristica sequencial do conversor.

Falhas ocorrem de trés formas: (1) transiente abrindo ou fechando temporariamente
as chaves do conversor, (2) transiente causando a inverséo do estado de um flip-flop, e com
isto, uma redistribuigéo de carga, e (3) transiente no comparador, ativando o Code register,
também causando uma redistribuicao de carga.

Falhas nas chaves relacionadas aos capacitores mais significativos tendem a
adicionar uma maior capacitancia na porcao superior do divisor de tenséo, e devido ao alto
limiar da tensdo de referéncia a ser comparada, erros sdo observados de forma mais
frequente nos bits menos significativos. Falhas nas chaves mais significativas, entretanto,
causam poucos bit-flips no seu proprio estagio de conversao, visto que a ocorréncia do efeito
transiente pode ndo carregar ou descarregar o capacitor de forma a alterar sua tensdo além
do limiar de comparagdo do estagio, podendo causar o efeito a ser observado nos estagios
subsequentes.

O comportamento do conversor para 0s experimentos realizados neste trabalho
também se mostrou coerente com testes experimentais realizados em experimentos praticos
em plataformas programéveis contendo conversores SAR, como no trabalho de
(TAMBARA et al., 2013).

Técnicas de mitigacdo, de fato, sdo eficientes para atenuar os erros causados neste
tipo de conversor, entretanto com uma penalidade em area, o que pode penalizar uma das
grandes vantagens do conversor SAR, caracterizado por um baixo consumo de area, como
também limitar a linearidade.

O aumento da razdo de aspecto das chaves € um meio eficaz de reduzir a taxa de
falhas do conversor, tendo em contrapartida um custo em area. Entretanto, para aplicacdes
criticas, como por exemplo, satélites, aeronaves ou sondas espaciais, considerando o alto
custo do sistema, € uma opc¢édo segura para 0 bom funcionamento do conversor.

A redundancia da logica de controle se mostra uma solucéo viavel para mitigar as
falhas do controle, visto que o numero de transistores da ldgica de controle reduziu
drasticamente nos ultimos anos, possibilitando tal feito, como também evita adicionar

circuitos extras nos nos das chaves.
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A técnica Bulk-BICS também é uma solucdo interessante, visto que é uma solugdo
simples para identificar a ocorréncia dessas falhas. Além disso, a utilizagdo de Bulk-BICS
permite que, quanto menor for a taxa de variacdo do sinal (associada a frequéncia do
mesmo) mais proxima sera a amostra “recomputada” da amostra que foi perdida.

Por meio desse estudo, foi possivel observar que a forma de mitigar as falhas de uma
forma segura e eficiente consiste na combinacdo de um dimensionamento adequado dos
transistores, redundancia no circuito de controle, e/ou utilizacdo de sensores de corrente.

As técnicas de mitigacdo aqui apresentadas devem ser observadas de forma a nao
causarem distor¢des na linearidade do conversor através de um dimensionamento incorreto
das chaves, visto que chaves muito grandes, além de consumir grande por¢do de area do

conversor, também afetam as demais especificacGes do conversor.

O estudo realizado nesta dissertacdo resultou em 3 publicagdes, as quais séo
apresentadas a seguir:

15th Latin American Test Workshop - LATW 2014: Analysis of the Effects of Single
Event Transients on an SAR-ADC based on Charge Redistribution.

Este artigo apresenta o conceito geral de falhas em conversores do tipo SAR, onde
testes preliminares foram realizados para identificar a capacidade das falhas transientes
afetarem a conversdo de forma significativa para a tecnologia de 130nm. O artigo foi
convidado para uma Special Issue do Journal of Electronic Testing: Theory and Applications

(JETTA) e uma verséo estendida foi submetida.

27th Symposium on Integrated Circuits and Systems Design - SBCCI 2014: Reliability
Analysis of a 130nm Charge Redistribution SAR ADC under Single Event Effects.

Este artigo apresenta uma metodologia de injecdo de falhas nas chaves em conversores
SAR para simulagdes em nivel elétrico (SPICE), assim como taxa de falhas para o worst-case

dos valores medidos nas chaves e no circuito de controle do conversor.

19th Annual International Mixed-Signals, Sensors, and Systems Test Workshop -
IMS3TW 2014: Fault Mitigation Strategies for Single Event Transients on SAR converters.



Este artigo apresenta as possiveis técnicas de mitigacdo de falhas transientes em
conversores do tipo SAR. Com isso, as ideias apresentadas neste trabalho propdem

sugestdes a serem aplicados num projeto futuro de um conversor em nivel de layout.

Com isto, para trabalhos futuros, tem-se a intencdo de projetar um conversor
tolerante a radiacdo. Este conversor sera projetado considerando as observacgdes realizadas
neste trabalho, 0 que pode apresentar novos desafios de projeto, que por sua vez poderdo

agregar conhecimento nesta area.
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APENDICE | - DESCRICAO SPICE DO CIRCUITO SAR

SAR ADC based on charge redistribution

.include 130nm_bulk.txt

.option scale=130n post=1 probe

.global VDD

.probe V(vin) V(COMP_IN) V(sample) V(bus) V(clk) V(sample) V(q00) V(q0) V(gl)
V(a2) V(a3) V(q4) V(a5) V(a6) V(q7)

VDD VDDODC1.2
VREF VREF 0 DC 1.2
VIN VIN 0 DC 0 pulse=(0 1.2 0 25500u 0 0 0 0 25800u)

XINV1 sample samplen INVERTER
XOUTCOMP1 comp_out samplen compx nand2
XOUTCOMP2 compx comp INVERTER

Vsample sample 0 DC 0 pulse=(0 1.2 0 0 0 10u 100u)
vclk clk 0 DC 0 pulse=(0 1.2 0 0 0 5u 10u)

Xlseq clk 0 sample 0 q7seq dff
X2seq clk  q7seq O sample g6seq dff
X3seq clk  g6seq sample gb5seq dff
X4seq clk  g5seq sample g4seq dff
Xb5seq clk  g4seq sample g3seq dff
X6seq clk  g3seq sample g2seq dff
XT7seq clk  g2seq sample qlseq dff

X8seq clk  glseq sample qOseq dff

O O O O o o o

X9seq clk  gOseq sample q00seq dff

Xlreg g6reg comp q7seq sample q7reg dff
X2reg g5reg comp qg6seq sample géreg dff



X3reg gdreg comp q@5seq sample g5reg dff
X4reg q3reg comp qgdseq sample g4reg dff
X5reg g2reg comp @3seq sample g3reg dff
Xéreg glreg comp qg2seq sample g2reg dff
XT7reg gOreg comp qlseq sample glreg dff
X8reg gq00regcomp qO0seq sample qOreg dff
X9reg 0 0 g00seq sample g00reg dff

XVNL1 q7reg sample g7n nor2
XVI1qg7nq7 INVERTER
XVN2 q6reg sample gén nor2
XVI2 g6n g6 INVERTER
XVN3 g5reg sample g5n nor2
XVI3 g5n g5 INVERTER
XVN4 g4reg sample g4n nor2
XVI14 g4n g4 INVERTER
XVN5 qg3reg sample g3n nor2
XVI5 q3n g3 INVERTER
XVNG6 g2reg sample g2n nor2
XVI16 g2n g2 INVERTER
XVN7 qlreg sample g1n nor2
XVI7 qln gl INVERTER
XVN8 qOreg sample gOn nor2
XVI8 q0n g0 INVERTER
XVN9 0 sample q00n nor2
XV19 q00n q00 INVERTER

C7 COMP_IN N_C7 1536f
C6 COMP_IN N_C6 768f
C5 COMP_IN N_C5 384f
C4 COMP_IN N_C4 192f
C3 COMP_IN N_C3 96f
C2 COMP_IN N_C2 48f
C1 COMP_IN N_C1 24f
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CO COMP_IN N_CO0 12f
CT COMP_IN N_CT 12f

XSB VREF COMP_IN samplen PUMP_SWITCH

XSA_1 BUS VDD samplen sample SWITCH
XSA _2 BUS VIN sample samplen SWITCH

XC7_2N_C7BUS g7 q7n SWITCH
MO02 N_C7 q7n 0 0 nmos I=1 w=32

XC6_2 N_C6 BUS g6 gén SWITCH
MO04 N_C6 g6n 0 0 nmos I=1 w=32

XC5_2 N_C5BUS g5 g5n SWITCH
MO06 N_C5 g5n 0 0 nmos I=1 w=32

XC4_2 N_C4 BUS g4 g4n SWITCH
MO8 N_C4 g4n 0 0 nmos I=1 w=32

XC3_2N_C3BUS g3 g3n SWITCH
M10 N_C3 g3n 0 0 nmos I=1 w=32

XC2_2N_C2BUS g2 g2n SWITCH
M12 N_C2 g2n 0 0 nmos I=1 w=32

XC1 2N _C1BUSQqlgln SWITCH
M14 N_C1 gln 0 0 nmos I=1 w=32

XC0_2 N_CO0 BUS g0 qOn SWITCH
M16 N_CO0 qOn 0 0 nmos I=1 w=32

XCT_2 N_CT BUS g00 q00On SWITCH
M18 N_CT q00n 0 0 nmos I=1 w=32



Xcomp VREF COMP_IN comp_out op_amp

.subckt op_amp Vp Vn Vout
E1 Vout 0 Vp Vn le6 max =1.2 min=0

.ends

.subc SWITCH a b control controln
M3 a control b 0 nmos I=1 w=32
M4 b controln a VVdd pmos I1=1 w=64

.ends

.subc PUMP_SWITCH a b control
M4 k2 controln k1 Vdd pmos I=1 w=10

M3 k1 controln control 0 nmos I=1 w=5

M1inv controln control Vdd Vdd pmos I=1 w=10

M2inv controln control 0 0 nmos I=1 w=5
M1 b k1 a k2 pmos I=1 w=10

M2 aa k2 0 nmos I=1 w=5

C1 control k2 13.5f

.ends

.subckt dff clk d pn clrn g

M1p d clk o1 vdd pmos =1 w=8
M2n d clkb 01 0 nmos I=1 w=4
M3p o1 clkb 02 vdd pmos I1=1 w=8
M4n o1 clk 02 0 nmos I=1 w=4

x1 pn ol o3 nor2

x2 clrn 03 02 nor2

M5p 03 clkb 04 vdd pmos 1=1 w=8
M6n 03 clk 04 0 nmos I=1 w=4

x3 clrn 04 g nor2

X4 q pn 05 nor2

74



M7p 04 clk 05 vdd pmos I=1 w=8
M8n 04 clkb 05 0 nmos I1=1 w=4
M9p clkb clk vdd vdd pmos =1 w=8
M10n clkb clk 0 0 nmos I=1 w=4

.ends

.subckt nor2 a b out

M1p (t1 a vdd vdd) pmos I=1 w=8
M2p (out b t1 vdd) pmos I=1 w=8
M1n (out a 0 0) nmos I=1 w=4
M2n (out b 0 0) nmos I=1 w=4

.ends

.subckt nand2 a b out

M1p (out a vdd vdd) pmos I1=1 w=8
M2p (out b vdd vdd) pmos I=1 w=8
M1n (out a t1 0) nmos I=1 w=4
M2n (t1 b 0 0) nmos I=1 w=4

.ends

.subc INVERTER a b
M1 b aVdd Vdd pmos I1=1 w=8
M2 ba00nmosI=1w=4

.ends

.TRAN 1n 25600u
.END
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APENDICE Il - CODIGO MATLAB PARA A OBTENCAO DA FUNCAO DE
TRANSFERENCIA DO CIRCUITO

%chamadas do hspice toolbox

addpath('c:\hspicetoolbox’);
X = loadsig('output.tr0);

% atribui valores e discretiza as variaveis q0...q7

% cddigo "feio", mas usando "for" e "eval" fica MUITO lento.

g0 = evalsig(x,'v_qg0";
00(q0<0.6) = 0;
00(q0>=0.6) = 1,

gl = evalsig(x,'v_qg1";
g1(g1<0.6) = 0;
g1(g1>=0.6) = 1;

g2 = evalsig(x,'v_g2"9;
02(q2<0.6) = 0;
g2(g2>=0.6) = 1;

g3 = evalsig(x,'v_g3";
03(g3<0.6) = 0;
03(g3>=0.6) = 1,

g4 = evalsig(x,'v_g4");
04(q4<0.6) = 0;
04(q4>=0.6) = 1,

g5 =evalsig(x,'v_g5");
05(05<0.6) =0;
05(g5>=0.6) = 1;

g6 = evalsig(x,'v_g6";
06(g6<0.6) = 0;
06(g6>=0.6) = 1;



q7 = evalsig(x,'v_q7";

q7(9q7<0.6) = 0;

q7(q7>=0.6) = 1;

result = [g0 q1 g2 g3 g4 g5 g6 q7];

results_decimal = bi2de(result,'right-msb'); %bin to decimal

% binariza o valor de v_sample (valores acima de 0 viram 1, para

% o valor obtido antes do sinal ser levantado n&o pegar um valor

% intermediario

vsample = evalsig(x, 'v_sample");

vsample(vsample>0) = 1,

vsample(1) = 1; %elimina o erro da onda introduzido pelo hspice (sinal de amostragem
inicia em 1.2, mas o spice marca 0)

results_pos = strfind(vsample’, [0 1]); % posicoes da array onde a conversdo esta com seu

valor final

nsamp = 256;
slice = (0:1/(nsamp-1):1)*1.2;

a = [results_decimal(results_pos);254];

Y%para gerar um arquivo com as saidas tirar 0 comentario a seguir

%dImwrite('c:\output_data.dat', [slice’ a],'delimiter’,'\");

%gera os graficos

X = slice’;

y=a

z=1[0:1.2/255:1.2];

g = z*(255)/1.2 + 1; %upper bound
h = z*(255)/1.2 -1; %lower bound
plot(x,y,-',z,9,-',z,h,"-")

axis([0 1.2 0 255]); %limita os eixos
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APENDICE 1Il — CODIGO MATLAB PARA A GERACAO DE FONTES DE

CORRENTE PARA INJECAO DE FALHAS

% gera fontes de corrente para a injecdo de falhas
format longG;

vl =[0.1:100:25600]";

vl =v1 + rand(256,1)*100;

v2=v1+0.7,

strstart = num2str(v1);

strend = num2str(v2);

isetstr = repmat(‘lset_', 256, 1);
isetnumber = strjust(num2str((1:256)"),'left’);

r_parens = repmat(’)’, 256, 1);
space = repmat(' ', 256, 1);
rise = repmat('10p’,256,1);
fall = repmat('100p',256,1);

u = repmat('u’,256,1);

%codigo comentado estd deprecado... ndo é usado mais os nos de forma aleatéria nas

chaves.

%troco o sentido e 0s nos depois usando o Ctrl+H no notepad++

rand_node = randi(8,256,1) -1; % [0..7]
rand_src = randi(2,256,1) -1; %[0..1]

node_char = int2str(rand_node);

%node_char = int2str(repmat(7,256,1));

%node_char = [ repmat('N_C',size(node_char,1),size(node_char,2)) node_char]

%codigo comentado acima € utilizado para fazer a injecdo individual em cada no...



A = zeros(256,1);

A = int2str(A);

A = cellstr(A);

A(rand_src==1) = repmat({' 0 '}, size(A(rand_src==1),1), size(A(rand_src==1),2));
A(rand_src==0) = repmat({"}, size(A(rand_src==0),1), size(A(rand_src==0),2));

%A = repmat({' 0 '}, size(A))
B = zeros(256,1);
B = int2str(B);

B = cellstr(B);

B(rand_src==1) = repmat({"}, size(B(rand_src==1),1), size(B(rand_src==1),2));
B(rand_src==0) = repmat({' 0'}, size(B(rand_src==0),1), size(B(rand_src==0),2));

%B = repmat({"}, size(B))

node = [char(A) node_char char(B)];
expstr = repmat(' EXP(0 2m ', 256, 1);

strfinal = [isetstr isetnumber node expstr strstart u space rise space strend u space fall
r_parens]

dimwrite("faults.sp’, strfinal,'delimiter’,");

% == == == = === == == == == == === =

% circuito de controle

format longG;

v1 =[0.1:100:25600];

vl =v1 + rand(256,1)*100;
v2=v1+0.7,

strstart = num2str(v1);

strend = num2str(v2);
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isetstr = repmat(‘lset_', 256, 1);
isetnumber = strjust(hum2str((1:256)"),'left");

r_parens = repmat(’)’, 256, 1);
space = repmat(' ', 256, 1);
rise = repmat('10p’,256,1);
fall = repmat('200p',256,1);

u = repmat('u’,256,1);

rand_node = randi(108,256,1); % [1..108]

rand_src = randi(2,256,1) -1; %[0..1]

node_char = int2str(rand_node);

A = zeros(256,1);

A = int2str(A);

A = cellstr(A);

A(rand_src==1) = repmat({' 0 '}, size(A(rand_src==1),1), size(A(rand_src==1),2));
A(rand_src==0) = repmat({"}, size(A(rand_src==0),1), size(A(rand_src==0),2));

B = zeros(256,1);
B = int2str(B);
B = cellstr(B);

B(rand_src==1) = repmat({"}, size(B(rand_src==1),1), size(B(rand_src==1),2));
B(rand_src==0) = repmat({' 0'}, size(B(rand_src==0),1), size(B(rand_src==0),2));

node = [char(A) node_char char(B)];
expstr = repmat(' EXP(0 2m ', 256, 1);

strfinal = [isetstr isetnumber node expstr strstart u space rise space strend u space fall
r_parens]

dimwrite(‘fault_control.sp’, strfinal,'delimiter',");

80



81

APENDICE IV - CODIGO MATLAB PARA A EXTRACAO E ANALISE DOS
RESULTADOS

M = dimread('c:\results_faulty.dat’, "\t")

N = dimread('c:\results_faultfree.dat’, '\t")

P =abs(M(:,2) - N(:,2))

% diferenca utilizada para calcular o desvio normalizando

% os desvios causados por ndo linearidade

tabulate(O) %porcentagem de cada regiao, incluindo desvio <=1

O(0<=1)=1
hist(O) / sum(hist(O)) * 100 %porcentagem da localizagdo dos erros

% codigo a seguir é usado para extrair os resultados do arquivo texto gerado

% observar que é necessario o arquivo da simulacdo de cada n6é (ou de cada simulacdo
aleatdria)

%

format longG;

[~,b,c,~,~f,~,h,~] = textread('c:\faults.sp’, '%s %s %s %s %s %s %s %s %s', 'delimiter’, ' );

b = strrep(b,'N_C',");
¢ = strrep(c,'N_C',");
f = strrep(f,'u’,");

h = strrep(h,'u’,");

b = str2num(char(b));
¢ = str2num(char(c));
f = str2num(char(f));

h = str2num(char(h));



i = (0:100:25500);

[O b-c (-i)/10]

%contagem de bit flips
sum(de2bi(bitxor(M(:,2),N(:,2))),2)

[O b-c floor((f-i)/10)]
X =b-c

Y = floor((f-i)/10)
Z = sum(de2bi(bitxor(M(:,2),N(:,2))),2)
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APENDICE V - SCRIPT PARA EXPANDIR SUBCIRCUITOS DO CONTROLE DO
SPICE

% control_expander.psl
% script desenvolvido em Windows PowerShell
% necessita 0 GNU SED

$0=73

$p=091

$r=0;

for ($i=1; $i -1t 70; Si+=4){
$r=9r+1

$s=9%r+1

$t=9%r+2

Su=9%r+3

Sv=9%r+4

Sw=%r+5

$k=8%i+1
$l1=9i+2
$m=8%i+3
$n=39i+4

Soutput = & printf "xnand$r (b sn pn a) nand3\nxnand$s (a clk clrn sn) nand3\nxnand$t (sn
clk b rn) nand3\nxnand$u (rn d clrn b) nand3\nxnand$v (sn gn pn q) nand3\nxnand$w (q rn
clrn gn) nand3"

$output = $output | sed "s/a)/$i)/"

$output = $output | sed "s/(a/($i/"

$output = $output | sed "s/sn/$k/"

$output = $output | sed s/ rn/ $I/*

$output = $output | sed "'s/(rn/($I/"

$output = $output | sed "s/b/$Sm/"



$output = $output | sed "s/qn/$o/"

$output = $output | sed "s/q/$p/"
$output = $output

$output >> file.txt

$output2 = & printf "\n"
Soutput2 >> file.txt

$o+=1

$p+=1

$r=%r+5

}
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Abstract—This work presents a study on the effects of Single
Event Transients on SAR A/D converters based on charge
redistribution. The effects of SETs are analyzed considering the
worst-case pulses for the 130nm CMOS process. In this work, the
fault injection is concentrated on the switches of the capacitor
array of the studied converter. Preliminary results show that the
transient effects may change the state of one or more bits of
conversion. This is due the fact that the affected stage may
propagate an incorrect value to the remainder of the conversion,
leading to multiple bit errors on the converted data. Moreover, a
SET occurring on the switch connected to the common node of
the capacitors may lead to an incorrect behavior that cannot be
attenuated with the increasing on the sizing of the transistors,
which suggests that additional fault tolerance techniques may be
needed.

Keywords—SAR; charge redistribution; SETSs; transmission
gate switches; Analog-to-Digital Converter.

l. INTRODUCTION

Successive Approximation Register (SAR) A/D (Analog to
Digital) converters based on charge redistribution are
frequently used when area and power consumption are the
most important factors for the design of the converter on the
integrated circuit [1]. SAR ADCs are sequential converters that
take N clock cycles to convert an analog input into an N-bit
digital representation. They are frequently chosen over flash
ADCs for medium to high-resolution applications, since flash
ADCs over 10 bits are not commercially viable [2].
Additionally, SAR ADCs usually present better speed of
conversion than Sigma-Delta [3], though the latter reaches
higher resolutions than the former.

The low power feature of this kind of converter may be a
desired benefit to critical applications as satellite control,
instrumentation systems, and wireless sensor networks, for
example. These applications may be subjected to
environmental interactions, such as radiation effects and
electromagnetic interference, and, despite that, it is desirable
that the embedded converters perform well in such conditions.

Another motivation to study this kind of converter is that it
is commonly present in programmable commercially available
mixed-signal platforms, such as PSoC5 [4], SmartFusion [5]
and MSP430F6638 [6]. Such kind of programmable mixed-
signal (MS) circuits offer characteristics like fast prototyping,

design flexibility and the reduction of the analog expertise
level required from mixed-signal designers. For all these
reasons, programmable analog and MS circuits have become
an important platform to electronic systems design, including
those oriented to critical applications, such as avionics and
space systems, as well as nuclear and particle accelerator
facilities.

It’s well known that ionizing radiation may affect the state
of electronic circuits. An important class of radiation effects
on electronic circuits is known as Single Event Effects (SEE).
They may cause transient or permanent errors. In particular,
this work consists on the simulation and analysis of the effects
caused by one particular case of SEE known as Single Event
Transients (SET) on an SAR converter based on charge
redistribution.

Transient effects may be caused by the collection of
charges on reversed biased P-N junctions of the semiconductor
after a heavy ion strike or indirect ionization. At electrical
level, these effects generate current pulses that may affect the
MOS transistors, which may change the expected behavior of
the circuit.

The basic building block of this type of converter is the
capacitor array controlled by a set of switches. The effects of
transient faults on programmable capacitor arrays were first
addressed in [7]. Experimental results on a commercial SoC
containing an SAR ADC based on charge redistribution are
addressed on [8], where the simulations to explain the behavior
observed experimentally on this type of converter was firstly
idealized.

In this work, we analyze the faults that may occur on the
circuit due to the injection of an SET on the analog switches of
the converter. This is due to the fact that once the switch
changes its state, it may change the subsequent steps of
conversion, causing the results to be incorrect.

Fault injection was performed by Spice simulations,
modeling the SETS as current sources attached to the drain of
the transistors, according to the model developed by Messenger
[6]. The results of the conversion are analyzed considering the
worst-case scenario for the width and height of the current
pulse, considering a predictive technology model (PTM) of the
130nm node.

This paper is organized as follows: Section Il describes the
basic topology for the SAR converter based on charge



redistribution.  Section 1l explains the fault injection
methodology, while section 1V shows the obtained results.
Finally, conclusions are presented on Section V.

Il.  MODELING OF THE CHARGE REDISTRIBUTION SAR
CONVERTER ADOPTED

The design addressed in this work consists of a
conventional implementation of a single-ended input, 8-bit
SAR based on charge redistribution. This topology comprises
three main building blocks: the capacitor array (consisting of
one capacitor per bit and one additional capacitor), the
switches, and the comparator, as can be seen in Fig. 1.

Besides these blocks, the converter also comprises a digital
control part, which is not shown, for the sake of clarity.

The capacitor array consists of binary-weighted values of
capacitances, so that the circuit may function like a binary-
search algorithm.
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Fig. 1. Topology adopted for this work. The control logic is omitted for
simplicity.

The design of the single-pole, double-throw (SPDT)
switches (i.e. three-way switches) used in this topology
consists of two transmission gates, with complementary
signals as the control signal (Fig. 2). They act as
complementary switches, that is, when one switch is on, the
other switch is off. The single-pole, single-throw (SPST)
switch (i.e. two-way switch) is implemented with a single

NMOS switch.
L

OUTPUT1

CONTROL INPUT

OUTPUTZ|

Fig. 2. Topology of the three-way switches

An adaptation of the classical algorithm presented in [9],
which describes the converter working principle, is as follows:

1) Sample — This step consists on the sampling of the
signal from the input. This happens when the switch SA is
connected to V), switch SB is open, and switches S7 through
SO0 are connected to the bus. The equivalent capacitor array
will then retain a charge proportional to the input.

2) Hold —When the signal is sampled, it needs to be
retained. The switch SB is closed, and switches S7 through
SO0 are connected to ground. The bottom-plate Sample &
Hold circuit contained in this circuit, as presented in [9]
suggests that the voltage at the bottom plates of the capacitors
(common node of all capacitors) are held at the negative input
of the comparator, according to Eq. (1).

Vcomp— =-Vi, 1)

In particular, when MOS switches are used, a negative
voltage between the node and ground might turn the transistor
back on, so we keep the voltage always positive pre-charging
the common node of the capacitors with Vpp. The voltage Vpp
is added at this stage (Hold), and isn’t subtracted afterwards,
since the switch SB is closed and it doesn’t open on the
subsequent steps. The voltage Vpp is cancelled from this node
only at the output of the comparator by comparing the held
voltage to Vpp instead of OV (ground), since Veomp: = Vpp.
Therefore, the voltage of the negative input of the comparator
for this work is expressed on Eq. (2).

Veomp- = Vob -Vin 3

3) Charge Redistribution —The conversion itself starts at
this step. The switch S7 is connected to the bus and the switch
SA is connected to the full-scale range of the converter,
denoted by Vger, Which is usually equal to Vpp. A capacitance
divider is formed between C7 and the equivalent capacitance
of the remaining capacitors that are in parallel (C6 through
CO00). This causes a value of Vger/2 to appear at the negative
input of the comparator added to the previous value of Vpp -
Vin. The comparator will output a “high” value if V> Vree/2,
that is, if the MSB is “1”. If the output is “low”, the switch S7
is connected to ground, otherwise it is kept connected to the
bus. This procedure follows with a comparison of each bit
from S6 through SO.

For the current setup, the circuit that is simulated in this
work comprises a unit capacitance of 12fF (i.e. the smaller
capacitor). The switches built with MOS transistors use
dimensions of (W/L), = 260nm/130nm (ratio of 2/1) and
(WI/L), = 520nm/130nm (ratio of 4/1) as well for the inverters
used to obtain the complementary signals for the transmission
gates.

In this work, the model used was the Predictive Technology
Model (PTM) from Arizona State University [10]. In
particular, we used the 130nm BSIM3v3model for Bulk
CMOS.



I1l.  FAULT INJECTION

SETs were modeled as current sources using the double-
exponential model developed by Messenger [11]. This method
is used to perform the simulation of the effect of a collision
between an ionizing particle and the MOS transistor. This
effect may be simulated with the attachment of a current
source between the drain of a transistor and ground on a
sensitive node of the circuit when the drain junction of the
transistor is reversely biased. This condition presents two
situations: a pulse causing a “0-1-0” transition and a pulse
causing an “1-0-1” transition depending on the condition of
the transmission gate (ON or OFF) and the voltage between its
terminals.

Fig. 3 shows the topology of the circuit adapted with the
current source on the node of the S7 switch. The terminals of
the current source will determine the type of transition of the
SET (0-1-0 or 1-0-1).

1T 1 >
}B VDD |:>—>

Fig. 3. Representation of the SET current pulse on the circuit on the switch
S7.

The method developed by Messenger consists on an
analytical representation of a current pulse generated by an ion
strike on the silicon as follows:

I(t) - IO (e-t/rl _ e-t/rZ) (3)

The transient pulse modeled by Eq. (3) is governed by two
exponentials, where the first one is dependent on the value of
11 (collection-time constant of the junction) and the second one
is dependent of the value of 2 (ion-track establishment time
constant). The parameter |, controls the peak current that is
reached due the collision. The double exponential model can be
modeled either on voltage or on current on SPICE using the
command EXP.

The worst-case parameters for the SET pulse for 130nm
technologies were measured experimentally in [12, 13]. The
considered peak value of the SET is 2mA, as measured in [12]
and the current pulse has a worst-case width of 700ps, as
measured in [13]. It is important to use these values, because
they are measured experimentally, providing the designers a
way to prepare circuits of this technology node for harsh
environments. The measurements usually differ between

different technologies. We use t;ie 0f 10ps and tg;, of 200ps, as
suggested in [14]. For this experiment, only the worst-case
pulse width is tested. That is because the objective of this work
is to get a better understanding on how the circuit will behave
on extreme situations. Future works may include the study of
shorter pulse widths, and shorter peak values — since the pulse
width and the transient current peak may vary — to analyze a
more realistic day-to-day scenario for this type of converter.

The effect of the pulse width is dependent of two main
factors: the state of the transistor at the time the strike takes
place, as well as the transistor sizing [14]. Another aspect to
observe is that a wider pulse is created when a collision with an
NMOQOS transistor occurs, since the collection depth of NMOS
is bigger than PMOS, and, since usually we have a bigger drain
area on the PMOS transistors, the effect on NMOS may be
more prominent [15].

Fig. 4 shows the schematic of the equivalent circuit of the
circuit on a redistribution stage with the proper connections to
the transmission gates.

The switches chosen to be tested on this experiment were
SA and SB; two switches from the MSBs (S7 and S5) and two
switches from the LSBs (S4 and S2). The control signals for
the switches were individually monitored to check for the
appropriate transition to be injected (0-1-0 or 1-0-1).

On the first experiment, tests were conducted considering
small switches (W/L), = 260nm/130nm (ratio of 2/1) and
(W/L), = 520nm/130nm (ratio of 4/1). Then, the gate length of
the transistors was systematically increased, according to the
corresponding effect observed on the negative input and the
output of the comparator.

c7 I

J_— Vi

Fig. 4. Schematic of the equivalent circuit of the capacitor divider for the
experiment.

IV. RESULTS

The first experiment was conducted with faults being
injected on the switch attached to the bottom plates of the
capacitors (SB). Fig. 5 shows the signal of the input of the
comparator when the SET occurs on the switch SB. The
leftmost part of the image shows the input of the comparator
when both signals overlap. The rightmost part of the image
shows the error due the SET. It is clear to see that when the
SET occurs, the subsequent stages of conversion fail.



It is important to observe that the signal affected by an SET
on a SPICE simulation may exceed Vpp, since there’s no way
to relate the amplitude of the current modelled by Messenger’s
method to the voltage of the node on SPICE.

It was possible to observe that when the current pulse
occurs on the switch SB, increasing the size of the switch will
not cause any improvements against the SET effect, that is, the

effect persists throughout all stages, propagating a wrong result
to all posterior steps of the affected stage. This occurs because
the voltage held on the bottom plate of the capacitors is leaked
to ground.
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Fig. 6. Voltage at the comparator input showing an error caused due the change of state on switch S7.

Another experiment was conducted considering the switch
S7. Fig. 6 shows the signal of the input of the comparator for
an SET on the switch S7. Fig. 7 shows a zoomed window of
the SET perceived at the input of the comparator.

Contrary to the switch SB, the effect is attenuated when the
width of the switch is increased. The effect of the SET persist
to cause a change of value on the results when the transistor
sizing is increased up to (W/L), = 39um/130nm (ratio of
300/1) and (W/L), = 78um/130nm (ratio of 600/1). It’s

important to observe that the transistors of the switches of the
LSBs cannot have such large widths, because it would insert
intolerable parasitic capacitance to the array, leading to
misbalance on the charge redistribution step, and consequently,
wrong converted results at the output.

Two additional experiments were conducted: a current
pulse was attached to an LSB switch (S4) at an earlier stage of
conversion (i.e. when the conversion was being performed on
the MSB bit). The transient observed on the bus did not cause



any change on the conversion. This is due the fact that an LSB
add a small fraction of voltage compared with the bus voltage
on an earlier stage of conversion.

The second experiment on the switch S4 consists of
applying a current pulse on the stage of conversion of the same
bit. The same effect in switch S7 was observed on the switch
S4. The images for the simulations comprising similar results
presented earlier are omitted for the sake of simplicity.

As stated earlier, increasing the size of a LSB switch will
give wrong results at the output. Redundancy techniques may
be used to address this issue.

Another important factor that was possible to observe is
that, since the SAR is a sequential converter, the earlier the
SET occurs on the conversion, the higher will be the
probability of more bits of the result with an incorrect value.
This is because more steps of conversion will be affected due
to an incorrect value at the negative input of the comparator.

Future works will consider a random effect (i.e. a SET on a
random node and random stage of conversion) of SETs on the
circuit, as well as the use of redundancy to mitigate the failures
on this type of converter.

Fig. 7. A zoomed window of the SET due the change of state on switch S7.

V. CONCLUSION

In this work, the effects of transient faults on SAR
converters based on charge redistribution were analyzed. Four
main conclusions were observed.

The switches attached to the top plates of the capacitors are
affected mainly when the transistors are sized with a small
width. Once the pulse occurs, all the subsequent steps of
conversion fail to recover.

If a switch from the LSBs is switched to the bus due to a
current pulse on an early stage of conversion (i.e. when the
converter is performing a conversion on the MSBs), the effect
will not cause the converter to give wrong results at the output.

An SET affecting the switch SB has high impact on the
results of the converter, since increasing the width of the switch
will not cause the mitigation of the problem. This problem may
be mitigated using fault tolerance techniques, such as
redundancy of the switches.

Multiple bit errors may occur on the digital output of the
converter. This effect happens mainly when the SET affects an
early stage of the conversion. Due to the sequential nature of
operation of this type of converter, whenever a SET occurs on
an early stage of conversion, there is a probability that more
than one bit of the latter stages will be incorrect. This
conclusion is coherent with the results measured
experimentally on the literature.
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ABSTRACT

Successive Approximation Register (SAR) converters based on
charge redistribution are often present in embedded mixed-signal
systems. Previous works have shown that this topology is prone to
errors on the conversion, caused by Single Event Transients (SET),
when exposed to ionizing radiation. Such errors can propagate to
the subsequent steps of conversion, leading to multiple bit errors on
the converted data. In this work, the effects of SETs on the analog
switches and on the digital control logic of a charge redistribution
SAR A/D converter are analyzed. A fault injection framework was
developed in a way that faults are randomly injected, by means of
spice simulations, considering a 130nm CMOS technology. This
way, the behavior of the converter under single event effects can be
predicted, and the most vulnerable circuit nodes can be identified.

Categories and Subject Descriptors
B.8.1 [Performance and Reliability]: Reliability, Testing and
Fault-Tolerance.

General Terms
Your general terms must be any of the following 16 designated
terms: Algorithms, Reliability.

Keywords
Analog-To-Digital Converters; Successive Approximation; Fault
Injection; Single Event Transients.

1. INTRODUCTION

The choice of an appropriate data converter by the designer is
usually made considering factors like power consumption, area,
resolution and conversion speed. Successive-Approximation-
Register (SAR) ADCs are one of the most popular topologies used
in integrated circuits because it presents a good compromise among
these features. Though not suitable for designs requiring a very high
resolution, it has low power consumption, low area, and good
conversion speed [1].

This kind of converter is present on several commercially available
programmable mixed-signal platforms, such as PSoC5 [2],
SmartFusion [3] and MSP430F6638 [4]. An interesting feature of
these platforms is that they allow fast prototyping and the ability of
reconfiguration of the implemented circuit, which is desirable for
applications to be deployed on harsh environments and controlled
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in a remote location, where on-site troubleshooting is not usually
possible.

One example of such harsh operation conditions are applications
susceptible to ionizing radiation. If an ionizing particle collides
with one or more transistors of the converter, a transient effect may
occur and a change on one or more output bits may take place.
These effects, known as Single Event Transients (SETSs) are caused
by the collection of charges on reverse biased P-N junctions of the
semiconductor after a heavy ion strike or indirect ionization [5]. At
electrical level, these effects generate current pulses that may affect
the MOS transistors, which may change the expected behavior of
the circuit.

This work presents an investigation of these transient effects on
SAR ADCs. The proposed analysis consists of a fault injection
methodology on the sensitive nodes of the analog switches, as well
as the control logic, at different time periods. Along with the fault
injection, an automated technique for such analysis is necessary.
This technique allows to inject a large number of faults in the
circuit, so the most sensitive nodes of such converters to transient
effects can be identified. Radiation-hardened techniques may then
be proposed to allow these converters to operate with lower failure
rates.

This paper is organized as follows: Section Il describes the building
blocks and working principle of a charge redistribution SAR.
Section Il presents an overview of the radiation effects on
integrated circuits. Sections 1V and V describe the fault injection
technique used in SPICE simulations and further details of the
sensitive nodes of analog switches. Section VI explains the
methodology employed in this work, while section VII and VIII
outline the results, discussions and conclusions..

2. CHARGE REDISTRIBUTION SAR ADCS

The classical circuit of charge redistribution ADCs was proposed
by McCreary and Grey [6] in 1975. Since then, it became one of
the most popular circuits for ADCs targeted to applications that
require low silicon area and low power consumption. This circuit
is outlined below:

2.1 Main architecture

The circuit of the charge redistribution SAR ADC consists of four
main blocks: The capacitor array, the comparator, the switches, and
the control logic for the switches.

The capacitor array consists of N capacitors designed in a binary-
weighted fashion. They are designed in a way that each additional
bit requires an additional capacitor, which doubles the overall
capacitance of the circuit. This approach may limit the
implementation of this topology for high-resolution converters. The
design of binary-weighted capacitors then requires a total



capacitance of 2C, where C is the capacitance associated with the
most significant bit. An additional unit capacitor is added to the
circuit for signal completeness. The schematic of the converter is
shown on Fig. 1.

2.2 Mechanism of conversion

The conversion is performed through a series of comparisons of the
input signal with quantization levels generated by the reference
voltage due to capacitive dividers formed by the switching scheme,
converging to an equivalent digital representation.
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Figure 1. Conventional Successive Approximation ADC.

A comparison of the signal to these values are performed on a
comparator, which will output “HIGH” if the input voltage is higher
than the weighted reference voltage, or “LOW” otherwise. This
allows the convergence to the digital output. The control logic then
implements the algorithm that performs the correct switching
scheme for the circuit.

The algorithm of conversion for the SAR converter is outlined
below:

1) Sample & Hold — The operation of the circuit starts when the
parallel association of all capacitors is charged to a value equivalent
to the input voltage (Q = -2C x V). This requires that all switches
connected to the bottom of the capacitors must be switched to the
common bus, which is connected to Vin. When the sampling signal
(i.e. the signal that resets the control logic) turns to zero, the switch
common to the top plates of the capacitors is closed and the
switches of the bottom plate of each capacitor is connected to
ground. An equivalent voltage of Vrer — Vin is then stored at the
top plates of the capacitors.

2) Charge Redistribution — The first step of conversion consist on
turning the Vin/Vrer switch to Vrer and the switch associated with
the most significant bit (MSB) — in this case, switch S7 — to the
common bus. This generates a capacitive divider between the
capacitor C7 and the parallel association of C6...C0’. Due to the
binary-weighted nature of the converter, a capacitive divider
between two equal capacitances is obtained. This allows an

equivalent voltage of Vrer/2 to be added to the voltage on the
common node.

A comparison is then performed between Vrer and Vrer —
VintVRrer/2. If Vin > VRer/2, the comparator will output a “HIGH”
value, which indicates that the MSB is “1”. This output controls the
switching scheme for the next step of conversion.

A “HIGH” value on the output then connect switch S6 to bus, and
keep S7 connected to the bus. This operation indicates that if the
analog input is higher than the midscale, it needs to be compared to
a value in between of Vrer/2 and Vrer. A “LOW” value will
connect S6 to the bus, and will switch S7 to GND, which indicates
that the next value of the conversion is in between of 0 and Vrer/2.
The equivalent capacitive divider for both situations is depicted in
Fig.2.
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Figure 2. Possible capacitive dividers for the second stage of
conversion.

2.3 Control Logic

The control logic circuit is necessary to perform the binary search
algorithm to find the quantization level that matches the analog
input.

2

The classical design on the literature is proposed by Anderson [7].
Though presented in 1972, this circuit is still widely used. The
circuit is shown on Fig.3 for an 8-bit converter. This circuit is
summarized as follows: The top circuit on the figure is a shift
register that propagates a high state (logical “1”’) from the first flip-
flop to the last. Each clock cycle will have one flip-flop with a
“HIGH” output. The output of each flip-flop enables the bottom
circuit, known as “code register”, updating the correspondent flip-
flop, according to the output of the comparator. The outputs of the
code register flip-flops act as the control signals for the analog
switches. The code register value at the end of each conversion
cycle represents the digital converted word.

Figure 3. SAR Digital Control Logic proposed by Anderson [7].



This circuit, however, was proposed to SAR converters with an
external sample & hold circuit. Additional logic needs to be
provided to generate the signals for the built-in S&H circuit.

In the literature, usual approaches to simulate the control circuit
employ a hybrid of SPICE and VHDL simulation. Unfortunately,
VHDL does not provide mechanisms to analyze faults at electrical
level. The circuit designed in this work is fully modeled on SPICE,
so that faults can be injected in all nodes.

3. RADIATION EFFECTS ON
INTEGRATED CIRCUITS

The interaction of ionizing radiation with silicon is known today to
be one of the main sources of errors on integrated circuits. As a
result of these interactions, electronic circuits may be subjected to
permanent or transient faults after a long time exposure to radiation
environments (Total lonizing Dose — TID), or a collision caused by
an ionizing particle and the silicon (Single Event Effects — SEE).

Silicon exposure to radiation may be due to a variety of sources,
which may occur in space or even at sea level. Examples of these
sources are cosmic rays, particle accelerators (such as the Large
Hadron Collider [8]), nuclear reactors, and even the packaging of
integrated circuits. Errors caused by SEEs became much more
frequent with the scaling of technology. This occurs because the
VLSI technology allowed reduced power supply voltages and
reduced sizing of the transistors, and as consequence, the circuit
requires less amount of charge to transit between one logical state
to another. As a result, SEEs then became the primary source of
soft errors on submicron technologies.

In this context, due to the necessity of acquiring data from radiation
susceptible environments, the correct operation of data converters
must be guaranteed. Experimental data of SEEs on an SAR
converter based on charge redistribution was already reported on
the literature [9]. Therefore, a comprehensive study of the faults
caused by SEE on such converters must be considered, in order to
allow appropriate radiation-hardening techniques to be proposed.
In this context, a fault injection methodology for data converters
modeled in SPICE must be employed, since traditional techniques
presented on the literature [8] [10] [11] are targeted to application-
level domains, which hides further details inherent to the data
converter’s architecture.

4. SPICE SIMULATION OF SINGLE
EVENT TRANSIENTS

Several approaches are used to simulate the occurrence of soft
errors on integrated circuits. Strategies like software-level fault
injection, for example, may present an idea of how a circuit will
behave, though the problem is usually oversimplified, since it is
difficult to describe all the non-idealities inherent to the integrated
circuit, providing only a rough estimate of the problem.

The use of circuit simulators may give a better understanding of the
behavior of the system under soft errors. Though usually slower,
several strategies are developed to speed up the process, such as
imposing restrictions to the problem, like for example, performing
the simulation of the blocks separately, using ideal components or
employing mixed-mode simulation.

The most precise way to analyze the effects of radiation on
integrated circuits known today consists on using TCAD simulators
that support the 3D modeling of the interaction between the
transistors and the ionizing particle in the moment of the collision.
Such strategy, though precise, is not usually used to simulate large
circuits, due to the time-consuming employed models.

A good trade-off between these two approaches is to use a SPICE
simulator.One possible fault injection mechanism in SPICE to
simulate soft errors caused by Single Event Transients on the circuit
is to use the double-exponential model proposed by Messenger
[12]. This model consists of an analytical representation of the
waveform resulting from the collision between an ionizing particle
and the sensitive regions of the transistor, as follows

1(t) = lo ( exp(-t/tF) — exp(-t/tR) ) 1)

The parameter lo is the peak current amplitude of the pulse caused
by the collision; TR is the time-constant related to the ion-track
establishment on the semiconductor and 7F is the collection time-
constant of the junction [12]. Both parameters are dependent of the
technology and fabrication process. For simulation purposes, a fast
TR and a slow tF are used. For the 130nm technology, the worst
case parameters reported on the literature for simulations which
characterize the pulse waveform are TR = 5ps and tF = 100ps [13].
Experimental results for the 130nm technology show that the pulse
currents originated by SETs have a worst case of 700ps for the
pulse width [14] and a peak current amplitude of 2mA [15]. These
values are used as parameters on the fault injection performed in
this work.

5. TRANSIENT FAULT MECHANISM IN
CMOS SWITCHES

For an SAR converter, switches must be implemented as MOS
switches, since we have analog values on its terminals. This can be
performed by using a PMOS transistor, a NMOS transistor, or a
parallel combination of both (transmission gate). Using an
individual transistor may introduce an error if the voltage to be
switched is below the threshold voltage (VT) of the transistor, as
well as errors introduced by the input voltage dependence of the
switch ON resistance.

A transient pulse caused by a Single Event Transient may change
the state of a transmission gate of the circuit. Upsets in transmission
gate based flip-flops have been studied on the literature [13]. In the
context of Single Event Effects, the occurrence of upsets on analog
switches, in particular to data converters is not well explored.
Previous studies conducted by our group showed that the
occurrence of a fault on switches may cause a misbalance on
capacitor arrays [16]. Furthermore, we explored this issue on data
converters, which showed that faults on the switches may cause
single or multiple bit errors on the digital output of the circuit [17].

A node of the circuit is called sensitive if the affected transistor
contains reversed-biased P-N junctions, since this condition allows
the junction to collect charge generated by ionizing radiation. Fig.4
shows the circuit of the transmission gate with its intrinsic diodes,
for a better understanding of the phenomena.

Figure 4. Transmission gate with its intrinsic diodes.

A reverse-biasing condition may occur when the transmission gate
is either closed (i.e. the voltage between nodes A and B is
negligible), or open, depending on the voltage of nodes a and b.
Two situations are possible for faults to be injected: electrons
collected into the drain of the NMOS transistor or a discharge of
electrons from the PMOS transistor to ground. These situations are



summarized on Fig.5. The arrows show the path for the real current
flow, while the current sources indicate the conventional current
flow path.

Due to the physical symmetry of MOS transistors, the drain and
source terminals are defined according to the voltages on their
terminals. If Vab > 0, the drain is located at node a, otherwise, it’s
located at node b. For this experiment, the drain is located at the
same node because the potential is always higher on the common
node during the redistribution phase (since Vrer = Vop for these
experiments).

- -1~ PMOS
0

Figure 5. Fault injection scheme for NMOS (left) and PMOS
(right).

6. EXPERIMENTAL SETUP

The simulations were conducted using a 130nm Predictive
Technology Model (PTM) [18]. Despite the fact that such models
are used mainly for academic and behavior prediction purposes,
they present a good approximation of commercial process
parameters. Furthermore, in our experiments, simulations using
PTM was shown to be five times faster than using commercial
technology models.

6.1 Analog Switches

The switches are designed using transmission gates for the
connection between the input signal (or the reference voltage) and
the bottom plates of the capacitors, and NMOS switches connected
between the bottom plates of the capacitors and ground. A switch
to GND does not need a transmission gate, since it is only used to
perform the discharge of the capacitors. The simplified schematic
of the switch is shown in Fig.6.
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Figure 6. Circuit of the switch used for the experiment and its
connections

It is important to observe that, in the considered design, the inverted
control signal (Fig. 6) is obtained directly from the flip-flop output

(Fig. 3).

We chose the converter input as a linear ramp so that all the
quantization levels are tested. A current source is generated for all
quantization levels (in this case, 256 levels), so that a full
conversion will have 256 injected faults. A SPICE simulation of the
conversion for the 256 quantization levels was performed for each
node on random periods of time. We performed the simulations for

each sensitive node (i.e. drains of the switches S7 down to S0), so
that we have a total of 4096 faults injected (2048 for PMOS and
2048 for NMOS transistors.

A true random implementation of faults, that is, the analysis of the
effects on the rising edges, falling edges and stable states on all
nodes separately, would require intensive computational resources.
Therefore, we developed a simplified fault injection methodology
that may be similar to a realistic scenario. Since we simulate a
conversion for all output bits and all quantization levels of the
circuit, we do not need to choose randomly what node to inject the
fault. Our variable then becomes only time.

The generation of faults is described by the algorithm shown below.
Our setup consists of N=8 bits, but it can be generalized as follows:

Algorithm 1 Fault Injection

input N, 1F, TR, lo,

for each switch do
Write a spice file with 2N current sources containing SET
parameters

end for

for each generated current source do
Choose a random time window for the occurrence of the SET
in a way that one SET is injected for each converted analog
input
Choose either a PMOS or NMOS transistor for the fault
injection

end for

The use of 2N current sources allow to perform the fault injection
on the conversion for all the quantization levels (2N) using the
current sources generated by the algorithm explained above. A
fault-free conversion is also necessary so that the comparison is
performed to the converter with its intrinsic non-idealities.

There is a signal that controls the sampling/charge redistribution
called VVsample, in a similar way than an End of Conversion (EOC)
signal. This signal is used to indicate when a new conversion starts.
The extraction of the results consists of the following algorithm:

Algorithm 2 Extraction of the results

Input Vsample for the fault-free and faulty simulations,

signals g0 up to gN for the fault-free and faulty simulations

begin

for each sample signal do

Find all 01 transitions for all sample signals

end for

for each output node (q0...qN) do
Save the values of all bits at the time of its respective sample
signal 0> 1 transition.
Count the bit-flips (directly from the strike and indirectly
from the strike of other bits) comparing with the node of the
fault free simulation.

end for

end

Though an output signal corresponds to a digital value, the circuit
simulator outputs the signal as an analog value of the corresponding
state (GND for logic LOW and VDD for logic HIGH), as well as
intermediate values. Therefore, the signals must be discretized. A
MATLAB code is developed to convert these values to a digital
equivalent. For our simulations, it was used 0.6V as the threshold
between LOW and HIGH states.

An issue that must be observed is that the discretization of the
sample signals for each faulty simulation is required, since the



number of samples generated in SPICE for faulty conversions is
changed due to the waveform introduced by the transient pulse.

6.2 Digital Control Logic

Each D-Type Flip-Flop contains both asynchronous SET and
RESET control signals and is triggered by the rising edge of clock.
An implementation of this flip-flop requires a total of 6 NAND3
gates.

The simulation on the digital control consists of injecting faults
randomly on the sensitive nodes of the flip-flops. These nodes are
located on the NAND gates of the flip-flops, as shown in Fig.7. It
is important to mention that sensitivity of these nodes to SETs are
dependent of the NAND input pattern.

We performed 2560 conversions (10 conversions of the input ramp
for all quantization levels of an 8-bit converter). For the current
setup, the circuit that is simulated in this work comprises a unit
capacitance of 48fF (i.e. the smaller capacitor of the array). The
switches built with MOS transistors use dimensions of (W/L)N =
520nm/130nm (ratio of 4/1) and (W/L)P = 1040nm/130nm (ratio

of 8/1).
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Figure 7. Sensitive nodes ;‘or the 3-input NAND gate.
7. RESULTS AND DISCUSSIONS

The results of fault injection on the analog switches are outlined on
Table I and II. For each switch, a total of 256 simulations were
performed. It can be observed that there is a pattern on the results.
As reported on our previous reports, a turn-on of a switch of the 4
MSBs portion causes a significant increase of the amount of charge
stored in the common node. This situation may lead to multiple bit
errors on the converter. This effect arises since the change of state
of the switch may change the weights of the capacitive divider.
Taken as example the capacitive divider shown in Section II, a
change on the state of the switch S7 may change the binary search
from a value between 0.5Vrer and Vrer to a value between 0 and

0.5Vrer, and vice versa. The following steps then converge to an
inconsistent quantization level, leading to multiple bit errors. An
example of such errors is shown on Fig. 8.

Table 1 shows how many times each bit was flipped on the
simulations. On a total of 2048 simulations, the maximum
theoretical number of bit flips is 16,384. For this experiment, a total
of 3,635 hit-flips occurred on the switch transistors.

Each row of the table shows the number of bit flips that occurred at
the output. The simulation allows us to see that the number of bit
flips increase as the bit approaches LSB. This is due to the reduction
of capacitance associated with each subsequent bit. A fault injected
on a switch associated with a higher capacitance will mostly cause
bit-flips on the subsequent bits, due to their effect on the misbalance
of the capacitor array being more evident on the capacitances
associated with lower bits. It occurs since the same charge
misbalance has a higher impact on the voltage of smaller capacitors.

Table 1. Summary of bits flipped after fault injection on the
transmission gates

Affected Bit | Total bit flips | % of bits flipped
Q7 89 2.45

Q6 166 4.57

Q5 255 7.02

Q4 334 9.19

Q3 464 12.76

Q2 575 15.82

Q1 786 21.62

Qo0 966 26.57

TOTAL: 3635 100

Table Il shows the percentage of bit-flips on each output bit caused
by the fault injection on each switch. It’s important to observe that
the rates of bits flipped increase when approaching the LSB.
Another important aspect to observe is the bit flips that occur at the
output bit corresponding to the switch (e.g. fault injection on S7
causing a bit flip on output Q7), which we denote here as “direct
fault injection”. These results can be extracted from Table II and
are summarized in Table I11. The pattern remains the same.

The faults injected on the digital control circuit also resulted in bit-
flips, which is presented on the Table IV. The percentage of
conversions affected by faults injected in the control logic was
20.62%.

Table 2. Percentage of bits flipped of the transmission gates

ike | bit flip/ % of Bits flipped
ﬁltgéte simuIZtion Q7 Q6] Q5| Q4 [Q3 [Q2 [Q1 | Qo TOTAL
s7 507 4369|8397 | 140|156 | 195 | 21.7 | 100
S6 527 25|57 |78 | 102 | 131 | 150 | 205 | 252 | 100
S5 588 443987102129 | 156 | 204 | 23.8 | 100
S4 510 24 |35 | 6.7 | 104 | 124 | 143 | 21.2 | 292 | 100
S3 457 15|39 |66 |83 | 140 | 175 | 21.4 | 26.7 | 100
S2 400 13 [ 45|65 |78 | 118|163 | 243 | 27.8 | 100
s1 333 09 | 213969 |108|17.7 | 246 | 33.0 | 100
S0 313 03|54 |58 |83 |121 153 | 236 | 29.1 | 100




Table 3. Resulting Bit Flips through direct fault injection

Strike Node | # of bit flips | % of bit flips
S7 22 4.8

S6 30 6.6

S5 51 111

S4 53 11.6

S3 64 14.0

S2 65 14.2

S1 82 17.9

SO 91 19.9
TOTAL: 458 100

Table 4. Resulting bit flips of the random fault injection on the
nodes of the control logic

Affected Bit | Total bit flips | % of total bit flips
Q7 67 4.80

Q6 105 7.52

Q5 141 10.10

Q4 147 10.53

Q3 179 12.82

Q2 194 13.90

Q1 263 18.84

Qo0 300 21.49

TOTAL: 1396 100.00
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Figure 8. Multiple bit errors due to the fault injection on the switch S7.

8. CONCLUSIONS

This work presented a reliability analysis of charge redistribution
SAR ADCs on the realm of transient faults. A fault injection
campaign was carried out on an 8-bit converter by means of spice
simulations, considering a 130nm technology.

Results showed that the converter is significantly sensitive to
transient faults. In particular, the lower bits of the digital output are
the most prone to bit-inversions. One explanation for this behavior
is that a perturbation on the branches containing the large capacitors
(MSBs) causes a considerable misbalance to the array (this is in
accordance to the results obtained in [13]), changing the behavior
of the algorithm and causing indirect bit-flips. Since the conversion
starts with the MSB an error on the early conversion stages may
propagate to the LSBs, thus, with faults occurring randomly in time,
LSBs are more likely to be flipped.

Additionally, LSB branches are more sensitive to direct bit-flips,
since the switches are connected to smaller capacitors, reducing the
critical charge associated to these nodes, and, therefore, making
them more vulnerable to transient effects.

The results of this investigation will be used in future works as a
guideline to apply hardening-by-design techniques to increase the
tolerance of this kind of converter to transient effects. Additionally,
future works may include further analysis of the fault mechanism
on the analog switches, by using a TCAD simulator.
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Abstract— In this work, we analyze the resilience of SAR
converters based on charge redistribution against Single Event
Transients. These effects may be mitigated using well-known Fault
Tolerance techniques. However, each strategy has its advantages
and disadvantages, which may affect the area, power
consumption, as well as the linearity of the circuit. This paper
shows possible alternatives for the best trade-off approach on the
design of such converters. Investigations were conducted by means
of an extensive fault injection campaign in an 8-bit architecture
modeled in SPICE, considering a 130nm predictive technology
model.
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l. INTRODUCTION

Successive Approximation Register (SAR) based on charge
redistribution [1] is one of the most popular analog-to-digital
converters used today. This topology mixes the desirable
features for modern Integrated Circuits, which consists on low
power consumption and low area requirements, while achieving
good resolution and conversion speed.

This converter is usually present on commercial mixed-
signal programmable devices, for example, PSoC 5 [2], Texas
Instruments MSP430F6638 [3], and SmartFusion [4], which
may be used for fast prototyping to be applied on harsh and
critical environments like nuclear reactors, space stations or
satellites.

It is known today that, due to technological scaling, radiation
effects became a significant source of failures on integrated
circuits [5]. These failures, which may occur due to the collision
of an ionizing particle with the silicon, may cause permanent or
transient errors on the converter. Since these effects are observed
even at ground level, it is desirable to better understand these
effects and mitigate them in order to allow the circuit to be used
on these critical environments.

If an ionizing particle collides with one transistor of the
converter, a transient effect may cause a change on one or more
output bits. These effects, known as Single Event Transients
(SETs) are caused by the collection of charges on reverse biased
P-N junctions of the semiconductor after a heavy ion strike or
indirect ionization [5]. At electrical level, these effects generate
current pulses that may affect the MOS transistors, which may
change the expected behavior of the circuit.

The basic building block of this type of converter is the
capacitor array controlled by a set of switches. The effects of
transient faults on programmable capacitor arrays were first
addressed in [6]. Experimental results on a commercial SoC
containing an SAR ADC based on charge redistribution are
addressed on [7], where the simulations to explain the behavior
observed experimentally on this type of converter was firstly
idealized. A fault injection campaign on SAR converters was
then explored, and it was shown that faults that may occur on the
circuit due to the occurrence of an SET on the analog switches
of the converter might change the subsequent steps of
conversion, leading to upsets on single or multiple bits [8].

This work presents an investigation of fault mitigation
techniques for the transient effects on SAR ADCs. The
proposed analysis consists of a random fault injection on the
sensitive nodes of the analog switches and evaluate the effects
of sizing on the occurrence of these faults. Another possible
mitigation strategy relies on the use of Built-In Bulk Current
Sensors (BULK-BICS) [9] to halt the conversion and trigger a
new sampling and conversion of the analog signal if an SET
during the conversion is detected.

This paper is organized as follows: Section Il describes the
building blocks and working principle of a charge redistribution
SAR. Sections Il presents the fault mechanism and possible
mitigation strategies for such converters. Section IV presents the
fault injection technique used in SPICE simulations and further
details of the experiment. Section V presents the experimental
results. We finalize our work with sections VI and VII, where
we outline the discussions and conclusions, as well as a few hints
for real designs.

II.  CHARGE REDISTRIBUTION SAR ADCs

The classical circuit of charge redistribution ADCs was
proposed by McCreary and Grey [1] in 1975. Since then, it
became one of the most popular circuits for ADCs targeted to
applications requiring low area on the silicon and low power
consumption.

The circuit of the SAR ADC consists of four main blocks:
The capacitor array, the comparator, the switches, and the
control logic for the switches.

The capacitor array consists of N capacitors designed in a
binary-weighted distribution. They are designed in a way that
each additional bit requires an additional capacitor, which
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doubles the overall capacitance of the circuit. This approach
may limit the implementation of this topology for high-
resolution converters. The design of binary-weighted capacitors
then requires a total capacitance of 2C, where C is the
capacitance related to the most significant bit. An additional
unit capacitor is added to the circuit for signal completeness.
The schematic of the analog portion of the converter,
considering an 8-bit architecture, is shown on Fig. 1.

The conversion is performed through a series of
comparisons of the input signal with quantization levels
generated by the reference voltage through the capacitive
dividers formed by the switching scheme, converging to an
equivalent digital representation.

Vref

C>—F

=TI IILLIL"

Fig. 1. Conventional Successive Approximation ADC.

A comparison of the signal to these values are performed by
a comparator, which will output “HIGH” if the input voltage of
the comparator is higher than the reference voltage generated
by the capacitive divider, or “LOW?” otherwise. This allows the
convergence to the digital output.

The control logic then implements the algorithm that
performs the correct switching scheme for the circuit.

The first step of operation of the circuit is to charge the
parallel association of all capacitors to a value equivalent to the
input voltage (sampling). For this, all switches connected to the
bottom of the capacitors turn to bus, which is connected to Vin.
When the reset signal (which controls the sampling stage) turns
LOW, the switch common to the top plates of the capacitors is
closed and the switches of the bottom plate of each capacitor is
connected to ground. An equivalent voltage of Vrer — Vin IS
then stored at the top plates of the capacitors (hold).

The conversion itself starts on the charge redistribution
stage. The first step of conversion consist on turning the Vin
switch to Vrer, and the most significant bit (MSB) — in this
case, switch S7 — to the bus. Due to the binary-weighted nature
of the converter, a capacitive divider between the capacitor C7
and the parallel configuration of C6...C0’., is obtained. This
allows an equivalent voltage of Vrer/2 to be added to the held
voltage on the common node.

A comparison is then performed between Vger t0 Vrer —
VintVrer/2. If Vin> Vrer/2, the comparator will output a
“HIGH” value, which indicates that the MSB is “1”. This output
controls the switching scheme for the next step of conversion.
A “HIGH” value on the output will turn the S7 switch to
ground, and will connect switch S6 to bus. A “LOW” value will
connect S6 to the bus, but will maintain S7 connected as well.

A control logic circuit is necessary to perform the algorithm
to search the quantization level that matches the analog input.
The classical design on the literature is proposed by Anderson
[10]. Though presented in 1972, this circuit is still widely used.
The circuit can be seen on Fig. 2 for an 8-bit converter. This
circuit is summarized as follows: The top circuit on the figure is
a shift register that propagates a HIGH state from the first flip-
flop to the last. Each clock cycle will have one flip-flop with a
HIGH state. The output of each flip-flop enables the bottom
circuit, known as “code register”, which enables or disables the
flip-flop depending on the comparator output. The outputs of the
code register flip-flops are then used as the control signal for the
analog switches. The code register value at the end of each
conversion cycle represents the digital converted word.

Fig. 2. Digital Control Logic for the SAR proposed by Anderson [10].

This circuit, however, was proposed to SAR converters with
an external sample & hold circuit. Additional logic needs to be
provided to generate the signals for the built-in S&H circuit.

I1l.  TRANSIENT FAULTS ON SAR CONVERTERS

A. Basic Fault Mecanism

SAR converters based on charge redistribution are
susceptible to failures on the conversion if an energetic particle
collides with a sensitive node on the circuit. These nodes may be
from the digital control logic, the switches connected to the
capacitor array, or the comparator.

The control logic consists of a series of flip-flops wired
together. Depending on the adopted topology, it may require two
sets of D-type N+1 bit registers (known as sequencer and code
register), or one register consisting of JK-flip-flops performing
both functions. Each drain of the flip-flops transistors may
present a sensitive node, which, due to the importance of the
operation they perform, may cause a significant amount of
errors.

The analog switches of the converter are designed using
transmission gates for the connection between the input signal
(or the reference voltage) and the bottom plate of the capacitors,
and NMOS switches connected between the bottom plates of the
capacitors and ground. A switch to GND does not need a
transmission gate, since it is only used to perform the discharge
of the capacitors.

The switches present three possible sensitive nodes: The
drain of the NMOS and the drain of the PMOS of the
transmission gate, as well as the output of the inverter of the
switch. An analysis on the potential between the terminals of the
transmission gate showed that the node that connects the
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capacitor to the switch is the drain of the transistors (Fig. 1).
Simulations showed that the node that connect the capacitor to
the switch are the most vulnerable (Fig. 3).

Comp_in

i E Vref

Control
Fig. 3. Schematic of one of the switches showing its most sensitive node

The effect of a fault on the sensitive node of a switch for a
given analog sample is shown on Fig. 4. It is important to
observe that once the fault occurs on the switch, it may lead to
multiple bit errors on the output.

< oltage spike due to the SET

-

T

Fig. 4. Multiple bit errors caused due to a fault injection on an early stage of
conversion

The comparator is a common block on most ADCs. In fact,
it was one of the first reported analog circuits sensitive to Single
Event Transients. Since the comparator is a well-explored circuit
for Analog Single Event Transient analysis [11], we do not
extend our analysis to this topic.

B. Possible Fault Mitigation Strategies

The usual techniques for the reduction of effects of Single
Event Effects, as well as other types of failures on Integrated
Circuits consists on increasing the dimension of the transistors.
This technique is common to radiation-hardened circuits, since
the transient fault effect is attenuated when the strike occurs on
wider transistors. This is due the amount of charge necessary to
change the state of the circuit is increased for wider transistors.
Furthermore, wider transistors presents lower output equivalent
resistances, reducing the voltage pulse generated by charge
collection caused by a single event.

Redundancy is another possible alternative for the design. In
this case, the control logic may be further minimized in a way
that becomes viable the use of one well-known technique known
as Triple-Modular Redundancy (TMR) [12].

In the context of Single-Event Effects, the substrate current
sensors (Bulk-BICS) can also be used to detect the occurrence
of current transients. In this work, we also discuss the
application of this technique to flag the conversion as potentially
faulty or fault-free and trigger a new sampling and conversion
of the input signal.

IV. METHODOLOGY

In this work, we perform simulations considering different
dimensions for the width parameter of the switches. The analog
switches of the converter are usually designed in a way to
minimize the non-idealities introduced by the technology. These
non-idealities, though common, may be introduced by all the
blocks of the converter, such as parasitic capacitances on the
switches, mismatches caused by the fabrication process, as well
as mishalance of the capacitor array, and offsets introduced by
the comparator. A radiation hardened SAR ADC needs to
consider all these aspects in addition to some degree of fault
tolerance, so that if an ionizing particle causes a strike on a node
of the converter, soft errors may not derail the use of such
converters on harsh environments.

The converter is fully modeled in SPICE. Since we aimed to
analyze the effects of SETs on the switches and avoid further
introduction of non-idealities, we did not design the comparator
(i.e. an ideal Voltage-Controlled Voltage-Source was used
instead). The control logic used was modeled using flip-flops
made out of logical gates, as the design #2 presented by
Anderson on his classical paper [10].

The simulations were performed on an 130nm Predictive
Technology Model (PTM) [13]. Despite the fact that such
models are used mainly for academic purposes, they present a
good approximation of commercial process parameters.
Furthermore, simulations using PTM was shown to be five times
faster than using commercial technology models.

A good approach to simulate transient faults on integrated
circuits is to use a SPICE simulator, since it provides a good
speed/accuracy trade-off. One  possible  fault injection
mechanism in SPICE for soft errors caused by Single Event
Effects on the circuit is to use the double-exponential model
proposed by Messenger [14]. This model consists of an
analytical representation of the waveform resulted from the
collision between the ionizing particle and the transistor, as
described below:

1(t) = I, (exp(-t/ze) — exp(-t/tr) ) D

The parameter |, is the peak current amplitude of the pulse
caused by the collision. Two parameters control the waveform:
R, & time-constant related to the ion-track establishment on the
semiconductor, and tr, the collection time-constant of the
junction [14]. Both parameters are dependent of the fabrication
process, the angle of incidence and the linear energy transfer of
the particle. For simulation purposes, a fast Tr and a slow trare
used. For the 130nm technology, the worst case parameters
reported on the literature for simulations which characterize the
pulse waveform are tr = 5ps and = = 100ps [15]. Experimental
results for a specific 130nm technology show that the current
pulse originated by the SET have a worst case of 700ps for the
pulse width [16] and a peak amplitude of 2mA [17]. These
values are used on the fault injection performed in this work.
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V. EXPERIMENTAL RESULTS

A. Fault injection on the present design

In a first moment an extensive fault simulation campaign
was performed to identify the most vulnerable nodes of the
converter to SETs. A fault injection methodology was proposed
to address the fault injection and analysis of the results for the
simulations of converter [18]. Several conversions were
simulated, considering a full-scale ramp signal at the analog
input. For a working 8-bit converter, there are 256 possible
quantization levels. We randomly inject a fault on all
quantization levels for all the switches, which counts to a total
of 2048 simulations. For this case, the maximum theoretical
number of bit flips is 16,384. For this experiment, a total of 3635
bit-flips, therefore 22.18% of injected faults generated
conversion errors.

A summary of the results considering the SET injections on
the analog switches is shown in Table I. These results were
obtained considering the nominal design, with original transistor
sizing. The switches built with MOS transistors use dimensions
of (W/L)n = 520nm/130nm (ratio of 4/1) and (W/L)p =
1040nm/130nm (ratio of 8/1).

Each row of the table show the number of bit flips that
occurred on the output. The simulation allows us to see that the
number of bit flips increase as the bit approaches LSB. This is
due to the reduction of capacitance associated with each
subsequent bit. That is, a fault injected on a switch associated
with a higher capacitance will mostly cause bit-flips on the
subsequent bits, due to their effect on the misbalance of the
capacitor array being more evident on the capacitances
associated with lower bits. For this experiment, we used a unit
capacitance of 15 fF.

TABLE 1. SUMMARY OF BITS FLIPPED AFTER FAULT INJECTION ON THE
TRANSMISSION GATES
Affected Total % of bits

Bit bit flips flipped
Q7 89 2.45
Q6 166 457
Q5 255 7.02
Q4 334 9.19
Q3 464 12.76
Q2 575 15.82
Q1 786 21.62
Qo0 966 26.57
TOTAL: 3635 100

The faults injected on the digital control circuit also resulted
in bit-flips, which is presented on the Table 1. The percentage
of conversions affected by faults injected in the control logic
was 20.62%.

TABLE II. RESULTING BIT FLIPS OF THE RANDOM FAULT INJECTION ON
THE NODES OF THE CONTROL LOGIC
Affected Total % of total

Bit bit flips bit flips

Q7 67 4.80
Q6 105 7.52
Q5 141 10.10
Q4 147 10.53
Q3 179 12.82
Q2 194 13.90
Q1 263 18.84

[ o0 [ 300 [ 2149 |
[ TOTAL: | 1396 | 100.00 |

B. Fault Injection considering different sizes of the switches

These analysis started with switches of minimum
dimensions (W/L=1), considering a minimum transistor length
of 130nm for this technology. Despite the fact that using these
small dimensions for analog design is not a standard practice, we
use it as means of comparison with higher values. However, due
to the small charge involved in the switching process, it doesn’t
introduce errors to the converter.

It is important to observe that, the increase of width of the
switches inherently changes the linearity of the circuit, as well
as it adds significant parasitic capacitance, which may affect the
conversion due to effects like charge injection. These non-
idealities, despite being able to be corrected using self-
calibration techniques, are undesirable, and needs to be
minimized.

Fig 5. shows the fault rate of the switches for each simulation
of the input analog ramp. Contrary to earlier experiment where
we considered the rate of bit-flips as an overall average of the
faults for the system, it shows the results where a fault injected
on the switches resulted on a fault that causes the converter to
exceed the maximum tolerance of 1 LSB. The fault rate is
obtained from the difference of the faulty and fault-free steps, so
if this difference exceeds 1 LSB, the conversion introduced a
fault on the conversion output.

We check the tolerance of the circuit after an increase of the
aspect ratio, particularly changing the width of the transistors. It
is clear to see that this technique causes a significant reduction
of faults on the output of the converter. It is important to observe
that a good trade-off must be considered when choosing the
correct dimension for the switches. A small switch will be the
most sensitive case for the use on harsh environments, though
using an aspect ratio of 512/1 (not shown on the experiments)
would introduce considerable parasitic capacitances that make
the use of the converter impractical. A considerable reduction
may be observed for an aspect ratio of 32/1, though the MSB
switch (the switch that drives the bigger capacitance), will have
a further reduction up to an aspect ratio of 128/1.

80.00 57
70.00
$ 60.00 S6
@ 50.00 S5
8 40.00
= 30.00 4
L 20.00 ——53
10.00 =
S2
0.00
1 4 16 64 256 —@—S1
Aspect Ratio (W/L) ——5S0

Fig. 5. Results obtained for the changes on the transistor width of the switches
(with minimum transistor length — L=130nm).
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VI. DESIGN CONSIDERATIONS

To be able to achieve good converter characteristics together
with resilience against Single Event Transients without
compromising the area and power of the circuit, this section aims
to provide a few hints that may help future designs.

A. Control Logic

The circuit presented by Anderson [10] allows several
simplifications. The use of design #2 presented on his paper
shows that a non-redundant register design can be used. For a
monolithic process, the best approach we have found on the
literature is to use dynamic D-type flip-flops with a total of 13
transistors each [19] on the design #1, such that the total
transistor count of the control logic is reduced from 648 to 234.
This reduction is important, since a low silicon area of the
control circuit will allow the use of redundancy with less
significant overall area overhead. Another benefit of this
approach is less power consumption due to the reduction of the
combinational overhead.

Since the control circuit is responsible for the correct
implementation of the algorithm, it is necessary to guarantee its
fault-free operation. A TMR approach is an effective way to
guarantee the correct behavior of this circuit, and then this
minimization strategy is highly desired.

B. Built-In Current Sensors

One way to identify the occurrence of faults on the converter
is to use a Bulk Built-In Current Sensor (BICS) [9]. The
usefulness of this approach is to provide a mechanism to warn
when a reevaluation of the desired conversion is needed.
Therefore, an automatic approach to reevaluate the conversion
is to attach the BICS output signal to the RESET inputs of the
control logic. This approach is trivial, since it only requires an
OR gate for each switch using the BICS output signal and the
sampling signal as its inputs. Furthermore, the control circuit
must send a signal to reset the BICS when necessary. This can
be done by adding a small additional circuitry. For
simplification, an adaptation of Anderson’s control logic #2 with
an indication of the BICS circuitry is shown in Fig. 6. A 4-bit
topology is shown for simplicity.

MsB

e -
CONTROL
IR C*a "3 ("3
BICS Digital
Outputs OR chain

4G:IJ

LsB

Fig. 6. Anderson’s control logic #2 with BICS additional signals.

The key idea consists on resetting the control logic when the
transient pulse occurs in one of the switches. In this case, the
next value on the analog input is obtained and the conversion is
performed again. An example of this approach is shown in the
simulation on Fig. 7. This approach leads to an additional delay
between two consecutives samples when an SET is detected.

However, this delay will never exceed two sampling periods
(considering a single SET). This way, the loss of one sample is
compensated by the converter reliability increase.

This technique is useful to abort the conversion as soon as
possible to allow the next sample of the signal to be converted.
The output signal of the BICS may be used as a feedback to the
system that controls the converter to inform possible actions to
be taken after a fault detection.

| ' Mew conversion —
A4 . I_Eﬁ:e* clock cycle

e e

T
i

Spike due

‘ to the SET

Fig. 7. SET and new conversion after fault detection

A flowchart expressing this idea is shown in Fig. 8.

Sample & Hold
B=1

e g Redistribution on

BICS signal (B)

Fig. 8. Algorithm of the applied BICS technique
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VII. CONCLUSIONS

This paper presented an overview of the strategies for the
design of Radiation Hardened SAR ADCs based on charge
redistribution, in the context of Single Event Transients. Since
this converter shows both analog and digital sensitive circuitry,
these preliminary discussions may help designers to choose the
best approach for a good trade-off between power, area, and
resilience against Single-Event Transients.

SAR circuits are prone to Single Event transients both on
analog and digital circuitry. A higher failure rate (up to 70%)
may be observed when the circuit is designed using switches of
small dimensions, considering the worst-case amplitude and
pulse width adopted in this work. On a real environment, these
values can be much lower, considering the statistical distribution
of the SET parameters. We show that an increase of the
dimensions cause a significant reduction on the failure rate for
the circuit (lowering it to 30% on the worst case). We also
present possible mitigation techniques and design tips for the use
in conjunction with the design, which consists on the reduction
of the control circuit (diminishing the number of sensitive nodes)
as well as the BICS additional circuitry to abort faulty
conversion and jump to the conversion of the next input signal.
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