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1) Beam interaction, particles cross the 
detector.

2) The preamplifier exceeds threshold: 
BCO id is memorized in the pixel 
cell, since this time depends on pulse 
height there is a timewalk effect.

3) the current feedback brings back the 
preamplifier signal below threshold: 
the trailing edge BCO id is stored in 
the pixel cell: this define the Time 
over Threshold in units of the 40 
MHz clock cycle.

4) The pixel communicates it is ready 
for readout and within few clock 
cycles the hit data are stored in end 
of column buffers.

5) After trigger latency is elapsed the 
hit is either serialized for readout or 
deleted.
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Clock Contatore

Clock Oscillatore
t1 t2

t1 = Tck - t2

VCO su ogni pixel 
 basso consumo 

 elevata frequenza
alta risoluzione

Funzioni Critiche Elettronica di Front-End
Risoluzione Temporale

Elevata dissipazione 
di potenza

Adeguato sistema di 
raffreddamento

Risoluzione rms 
Tck / √12

f = 40 Mhz - T = 25nsFrequenza di clock

Rate eventi
f = 160 Mhz - T ≈ 6ns

Alta risoluzione

Aumento della frequenza

Degradazione
 risoluzione spaziale



Tipologie VCO e Metodi Utilizzo
FREQUENZA

SINGLE - ENDED

Freq. Oscillatori = 2Ghz
Risoluzione rms = 150 ps

DIFFERENZIALE

OSCILLATORI CMOS
 UMC 110nm - L = 120nm

Metodo di funzionamento

interruttore sul contatore

interruttore sull’oscillatore

Freq.Max CK contatore = 5.5GHz

Freq.Max CK serializztore = 4GHz

minimizzo lo switching noise

Alto Consumo previsto

Consumo Trascurabile

switching noise

richiesta accensione istantanea

Condivisione con i pixel adiacenti



Oscillatori

Condizioni di
Barkhausen

| H(s) | ≥ 1

∠H(s) = 180°

Ring Oscillator

Single-Ended

Differenziale

Inverter
N = 2n+1

Amplificatore 
Differenziale

N = 2n

N Celle di  
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ne sia un metodo applicabile anche alle architetture differenziali, usare basse
tensioni ha come risultato la riduzione dell’ampiezza del segnale in uscita.
Questa causa una riduzione nelle prestazioni del phase noise e il circuito di-
venta più sensibile ai disturbi che arrivano dall’alimentazione a dalla terra.
Inoltre il cambiamento dell’alimentazione causa lo spostamento dei livelli in
continua, effetto poco desiderabile in questo tipo di circuiti.

I difetti di questa architettura sono la maggiore sensibilità ai problemi del
modo comune, come il rumore, e le variazioni della tensione di alimentazione
e del substrato, inoltre l’uscita non garantisce il 50% di duty cycle ed è più
sensibile alle variazioni di processo e di temperatura.

4.1 Inverter CMOS

Un inverter CMOS è costituito da due transistor MOS accoppiati, uno a
canale N e l’altro a canale P. Il substrato di ciascun transistor è collega-
to al source rispettivo in modo da evitare l’effetto Body. Per descrivere il
funzionamento del circuito, prendiamo in considerazione i due casi distinti
corrispondenti ai due livelli logici (0 e 1) che, in tensione, equivalgono a 0V
(terra) e 1.2V (V DD) in ingresso.

Figura 4.2: Inverter CMOS

In entrambi i casi consideriamo il transistor M2 a canale N come driver,
e il transistor M1 a canale P come carico. Quando Vin = 0V, la VGS2 = 0V
e il transistor M2 viene considerato spento, invece la VGS1 = 1.2V quindi il
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Figura 4.5: Segnale in ingresso e in uscita

4.1.1 Dinamica e Tempo di ritardo

Studiamo in maniera più dettagliata il funzionamento dinamico del circuito,
quindi colleghiamo all’uscita dello stesso un carico capacitivo CL e mandiamo
in ingresso un impulso ideale (tempi di salita e discesa nulli). Il segnale in
uscita subisce un ritardo dovuto alle capacità parassite del circuito (Figura
4.5).

Figura 4.6: Circuito equivalente durante la scarica del condensatore

Poiché il circuito viene considerato simmetrico, sotto l’ipotesi che i due
transistor siano bilanciati, i tempi di salita e di discesa risulteranno uguali. Ai
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ottenendo così la capacità totale

Ctot =
10

3
(Cox1 + Cox2), (4.38)

con Cox1 = C ′
ox(aWn)L e Cox2 = C ′

oxWnL.

4.2 Oscillatore ad anello

L’oscillatore ad anello consiste in un numero dispari di inverter collegati in
serie in un circuito ad anello chiuso con feedback positivo. La frequenza di
oscillazione è data da

fosc =
1

N · (tPHL + tPLH)
(4.39)

assumendo ovviamente che gli inverter siano identici e di numero N. L’o-
scillatore, una volta alimentato, comincia a oscillare in modo autonomo;
per questo motivo, viene usato spesso come test per verificare la qualità
di un wafer paragonando la frequenza di oscillazione con il valore nominale
di fabbricazione.

Oltre al numero di stadi di inverter, la frequenza dipende dal tempo to-
tale di ritardo del segnale di uscita su quello d’ingresso, il che significa che
dipenderà dalle capacità e resistenze del circuito, dove per totali s’in-
tende d’ingresso e uscita. Abbiamo visto che ci sono tre diversi approcci nello
studio di queste quantità, a seconda delle ipotesi di partenza e dei modelli
considerati. Analizziamo ora più nel dettaglio i tre modelli di funzionamento
dell’inverter, questa volta inserito all’interno di un oscillatore. Due sono le
considerazioni che valgono in entrambi i casi: le capacità totali equivalgono
alla somma di quelle di uscita e quelle d’ingresso di un singolo inverter, la re-
sistenza totale invece non tiene conto di quella d’ingresso perché corrisponde
alla resistenza di gate che viene considerata infinita.

Modello Digitale Consideriamo il caso di un inverter dalle misure minime.
Sotto questa condizione, Ctot è dato da

Ctot = Cout + Cin =
5

2
(Coxp + Coxn) =

5

2
(C ′

oxWpL+ C ′

oxWnL) (4.40)

1

tPHL + tPLH = ln2 · Ctot · (Rn +Rp) Modelli disponibili
in letteratura

Legge quadratica Classica

Digitale

Oscillatori Single Ended

Cella di Ritardo



Oscillatori Single Ended
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Tecnologia UMC 110 nm - L = 120 nm
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Figura 3.10: Riduzione della transconduttanza

Una compatta e versatile equazione sviluppata per rappresentare la velo-
cità di saturazione nella ID in regione di saturazione è

ID = WCoxvsat
(VGS − VTH)2

VGS − VTH + 2vsatL
µeff

. (3.27)

Allo stesso modo viene ricavata l’equazione per la tensione di drain-source
nel punto iniziale della regione di saturazione anticipata:

VDS,sat =
2µeffL(VGS − VTH)

2µeffL+ VGS − VTH
. (3.28)

L’equazione di ID appena ricavata fornisce due risultati interessanti. Primo,
per grandi valori di L o di vsat, l’espressione si riduce alla ben nota relazione
quadratica. Secondo, se la tensione di overdrive, (VGS − VTH), è così piccola
da poter approssimare il denominatore a 2vsatL/µeff con µeff ≈ µ0, allora
il dispositivo segue ancora il comportamento quadratico anche per valori
relativamente piccoli di L. Per esempio, se vsat ≈ 10−7cm/s, L = 0.25µm
e µ0 ≈ 350cm2/V/s, otteniamo 2vsatL/µ0 ≈ 1.43V , dimostrando che per
tensioni di overdrive di qualche centinaia di millivolt, il funzionamento del
transistor è molto vicino alla legge quadratica.

L’equazione della corrente può essere ulteriormente semplificata andando
a sostituire la variabile di µeff portandoci a risultati aggiuntivi. Riscriviamo
quindi l’equazione andando a sostituire il termine µeff :

ID = WCoxvsat
(VGS − VTH)2

VGS − VTH + 2vsatL
µ0

[1 + θ(VGS − VTH)]
(3.29)
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La conseguenza principale del DIBL nella progettazione dei circuiti è la
degradazione dell’impedenza di uscita, argomento trattato più avanti.

Figura 3.7: Effetto del DIBL sulla caratteristica della corrente

3.2.2 Degradazione della mobilità causata dai campi ver-

ticali

Per grandi tensioni di gate-source, gli alti campi elettrici, sviluppati tra gate e
canale, confinano i portatori di carica in una regione ristretta sotto l’interfac-
cia ossido-silicio, portando a un numero maggiore di scattering nei portatori
e quindi riducendo la mobilità. Siccome lo scaling ha deviato sostanzialmente
dallo scenario a campo costante, i dispositivi a piccole geometrie subiscono
in modo significativo la degradazione della mobilità. Un’equazione empirica
usata per fare un modello di questo effetto è

µeff =
µ0

1 + θ(VGS − VTH)
, (3.22)

dove µ0 descrive la mobilità per bassi campi elettrici e θ è un parametro
di fit uguale a circa (10−7/tox) V −1. Se assumiamo che tox = 100Å, allora
θ ≈ 1V −1 e la mobilità comincerà a diminuire considerevolmente non appena
(VGS − VTH) supera i 100 mV. E’ da sottolineare che θ cresce al diminuire di
tox poiché i campi elettrici presenti nell’ossido diventano più forti.

Oltre alla riduzione della disponibilità di corrente e della trasconduttan-
za dei MOSFET, la degradazione della mobilità devia la caratteristica I/V
dal semplice comportamento quadratico. Più precisamente, mentre la legge
quadratica dei dispositivi genera nella sua corrente di drain solo armoniche
pari, in risposta a una tensione di gate-source sinusoidale, l’equazione della
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nell’equazione

µn =
2IDL

CoxW (VGS − VTH)2
. (3.35)

Con L = 120nm, Cox = 15.7mF/m2, W = 3µm, VTH = 0.34V e ID =
6.62µA, valore ottenuto dalla simulazione, ricaviamo µn = 0.056m2/(V · s).
Per le lacune invece, simulando con un transistor PMOS, otteniamo µp =
0.025m2/(V · s).

Usando il modello classico

ID =
1

2
µeffCox

W

L
· (VGS − VTH)

2, (3.36)

con il valore della mobilità appena ottenuto, andiamo incontro a risultati peg-
giori: ID ≈ 8.19mA. In figura 3.15 si possono osservare le correnti ottenute
insieme ai risultati della simulazione.

Usiamo allora un’equazione per correnti con saturazione della velocità
più completa, in quanto contiene l’effetto di degenerazione della mobilità dei
portatori:

ID =
1

2
µnCox

W

L
·

(VGS − VTH)2

1 + ( µn

2vsatL
+ θ)(VGS − VTH)

, (3.37)

dove θ = (10−9/tox)V −1. Questa equazione ci restituisce valori molto più
vicini a quelli simulati ma sempre leggermente sovrastimati, infatti per Wn =
3µm abbiamo una corrente di circa 2.4mA.

L’equazione quadratica classica dà risultati migliori se consideriamo gli
effetti di degenerazione della mobilità,

ID =
1

2
µnCox

W

L

(VGS − VTH)2

1 + θ(VGS − VTH)
. (3.38)

Infatti, per lo stesso valore di Wn, la corrente è di 5.84mA. In figura 3.16,
vediamo le due equazioni con degenerazione della mobilità messe a confronto
con i dati simulati. Il modello con saturazione della velocità e degenerazio-
ne della mobilità, per quanto sia il modello che meglio predice i valori di
corrente, non restituisce valori esatti. Il motivo può essere ricercato nelle
grandi tensioni usate, rispetto alle dimensioni del dispositivo, e quindi ne-
gli alti campi elettrici generati. Questi sono responsabili del fenomeno di
svuotamento del polisilicio sotto l’ossido di gate che ha l’effetto di aumentare
virtualmente lo spessore di ossido e, quindi, di diminuirne la capacità.

Modello Classico Saturazione della Velocità
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Figura 3.16: Correnti con effetto di degenerazione della mobilità

In realtà lo spessore fisico dell’ossido rimane costante, ma usiamo un
parametro di fit per prendere in considerazione gli effetti di canale corto
sulle capacità del transistor che sarebbe complesso descrivere in via analitica.
Modifichiamo quindi il valore di Cox con un termine correttivo che chiamiamo
!tdep:

Cox =
ε0

tox +!tdep
. (3.39)

Otteniamo così la seguente equazione modificata:

ID =
1

2
µn ·

ε0
tox +!tdep

·
W

L
·

(VGS − VTH)2

1 + ( µn

2vsatL
+ θ)(VGS − VTH)

. (3.40)

Risultati con un errore inferiore all’1%, rispetto alla simulazione, vengono
ottenuti per Wn > 1um con un valore di !tdep = 734pm. Per dimensioni di
Wn < 1um, la corrente cresce sensibilmente a causa di altri effetti di canale
corto non lineari, quindi il parametro di fit !tdep diminuisce il suo valore.
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Figura 4.15: Confronto dei modelli

Come si può notare dalla figura 4.15, il modello classico e quello digitale
sovrastimano nettamente il valore della frequenza di oscillazione per il di-
mensionamento usato. Possiamo quindi confermare il modello a canale corto
poiché è quello che si accorda meglio con i dati. In particolare, mettiamo a
confronto il modello a canale corto con i termini di variazione della tensione
di soglia e il modello a canale senza i termini correttivi. Dal grafico in figura
4.16 si vede che il modello con !VTH predice meglio il valore in frequenza
dell’oscillatore a 3 stadi con un errore percentuale inferiore all’1%, mentre
il modello senza !VTH restituisce un valore sottostimato del 5%. La situa-
zione si inverte completamente per oscillatori con più di 5 stadi: mentre per
il modello con il termine correttivo si ha un errore fisso del 5%, il modello
senza termine correttivo predice i valori di frequenza con un errore inferiore
all’1%.

Oscillatori Single Ended
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tra i transistor NMOS e PMOS. Inoltre, con questo criterio, il rapporto tra
le due correnti continua ad essere rappresentato dal parametro a.

Figura 4.28: Circuito Switch VCO

Per dimensionare l’oscillatore in maniera esatta, dobbiamo collegare l’a-
nello al contatore che leggerà gli impulsi del circuito, questo perché l’ingresso
del contatore introdurrà delle capacità che andranno a modificare ulterior-
mente la frequenza di oscillazione. La frequenza scelta per il dimensionamen-
to è di 2GHz.

I parametri da cui iniziamo le simulazioni sono: a = 2, N = 5, Nswitch =
5, VCTRL = 542mV . Il primo parametro che andiamo a studiare è Wn.
Lo scopo è di trovare la dimensione più piccola per il valore di frequenza
desiderato in modo da avere le capacità più piccole possibili e quindi un
consumo ridotto.

Il risultato in figura 4.29 ci porta a scegliere Wn = 360nm. Di conseguenza
faremo variare i parametri N e Nswitch in modo da sintonizzare l’oscillatore

Oscillatori Single Ended - 5 stadi - 2 GHz
Switchable Voltage Controlled Oscillator

Wn = 360 nm
a = 2.5
N = 4

Nswitch = 4
Vctrl = 550mV

Valori
Parametri
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comporta bene anche in presenza di variazioni locali di mismatch garantendo
affidabilità e robustezza del suo funzionamento.
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Figura 4.37: Analisi di corner del circuito Switch VCO

Figura 4.38: Simulazione Monte Carlo delle variazioni di mismatch

Analisi di Corner

Oscillatori Single Ended - 5 stadi - 2 GHz
Switchable Voltage Controlled Oscillator
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Figura 4.34: Frequenza in funzione di VCTRL per diversi valori di VDD

Verifichiamo la sensibilità del circuito alle variazioni della tensione di
alimentazione. I parametri scelti per la simulazione sono a = 2.5, N = 4,
Nswitch = 4. I risultati sono mostrati in figura 4.34. Si può vedere come
l’andamento sia similare a quello per il circuito senza interruttori (figura 4.27)
con la differenza che la variazione massima di frequenza per VCTRL = 1.2V è
di 1GHz anziché 2GHz. Questo significa che l’introduzione degli interruttori
ha effetti positivi anche sulla sensibilità del circuito rispetto alle variazioni
della tensione di alimentazione.

Figura 4.35: Frequenza in funzione della VDD per VCTRL = 550mV
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Figura 4.34: Frequenza in funzione di VCTRL per diversi valori di VDD

Verifichiamo la sensibilità del circuito alle variazioni della tensione di
alimentazione. I parametri scelti per la simulazione sono a = 2.5, N = 4,
Nswitch = 4. I risultati sono mostrati in figura 4.34. Si può vedere come
l’andamento sia similare a quello per il circuito senza interruttori (figura 4.27)
con la differenza che la variazione massima di frequenza per VCTRL = 1.2V è
di 1GHz anziché 2GHz. Questo significa che l’introduzione degli interruttori
ha effetti positivi anche sulla sensibilità del circuito rispetto alle variazioni
della tensione di alimentazione.

Figura 4.35: Frequenza in funzione della VDD per VCTRL = 550mV

Dipendenza dall’alimentazione Vdd

1

tPHL + tPLH = ln2 · Ctot · (Rn +Rp)

f ≈
µn

10 ·N · VDD · L2 (a+ 1)

[

(VGS − VTHn)2

1 + ( µn

2vsatL
+ θ)(VGS − VTHn)

]

a =
Wp

Wn

IDn
≈ IDp

f =
Id

N · ln2 · Ctot · Vdd

Id Vctrl

#f ≈ 10%

#f ≈ 1.3%

Oscillatori Single Ended - 5 stadi - 2 GHz
Switchable Voltage Controlled Oscillator
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Figura 4.31: Frequenza in funzione di Nswitch

Prima di procedere oltre, verifichiamo la scelta del valore della tensio-
ne di controllo attraverso l’analisi della frequenza in funzione della VCTRL

per differenti valori di temperatura (da -20°C a 80°C). Come possiamo os-
servare in figura 4.32, il nodo delle frequenze si è spostato su un valore di
circa 550mV, valore che scegliamo come definitivo per la tensione di controllo
dell’oscillatore.
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Figura 4.32: Frequenza per diversi valori di temperatura
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Prima di procedere oltre, verifichiamo la scelta del valore della tensio-
ne di controllo attraverso l’analisi della frequenza in funzione della VCTRL

per differenti valori di temperatura (da -20°C a 80°C). Come possiamo os-
servare in figura 4.32, il nodo delle frequenze si è spostato su un valore di
circa 550mV, valore che scegliamo come definitivo per la tensione di controllo
dell’oscillatore.
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1

tPHL + tPLH = ln2 · Ctot · (Rn +Rp)

f ≈
µn

10 ·N · VDD · L2 (a+ 1)

[

(VGS − VTHn)2

1 + ( µn

2vsatL
+ θ)(VGS − VTHn)

]

a =
Wp

Wn

IDn
≈ IDp

f =
Id
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Figura 4.24: Frequenza e Potenza per diversi valori di N

4.4.4.1 Dipendenza dalla temperatura e dalla tensione di alimen-

tazione

Prima di dimensionare il circuito per la frequenza desiderata, andiamo a va-
lutare la dipendenza del circuito da due fattori che non possiamo controllare
durante il suo funzionamento: la temperatura alla quale lavora il circuito e
l’eventuale rumore sulla tensione di alimentazione.

Dipendenza dalla temperatura Il range scelto è da t = −20°C a t =
80°C con un passo di 20°C. Per ogni valore di temperatura, simuliamo il
circuito lungo tutto il range della tensione di controllo per studiarne l’anda-
mento in frequenza. Ciò che otteniamo è mostrato in figura 4.25. Per inter-
pretare correttamente questo risultato, ricordiamo l’equazione della mobilità
dei portatori in funzione della temperatura:

µ(T ) = µ0(
T0

T
)
3

2 (4.65)

La mobilità diminuisce con la temperatura a causa dell’aumento dello scat-
tering fononico, cioè con il crescere della temperatura aumenta l’agitazione
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degli elettroni sono espresse dalle seguenti equazioni:

n(0) = nie
q(ψS−ψB)/kT (4.67)

n(L) = nie
q(ψS−ψB−VD)/kT (4.68)

dove ψS è il potenziale superficiale alla sorgente e VD è la tensione su colletto-
re. Sostituendo le concentrazioni degli elettroni nell’equazione della corrente,
e approssimando il potenziale superficiale a VG − VT , troviamo

ID ∼ µ (T ) eq(VG−VT )/kT . (4.69)

L’andamento della frequenza per diverse temperature è così spiegato. Per
una tensione di controllo VG inferiore alla VT , la corrente erogata dal transi-
stor aumenta con la temperatura e quindi anche la frequenza dell’oscillatore,
anche se la mobilità dei portatori diminuisce. Per una tensione VG supe-
riore alla VT , la corrente aumenta con la diminuzione della temperatura
come la mobilità, esattamente ciò che accade in figura 4.25. Il valore del-
la tensione di controllo, nel quale si ha il nodo delle frequenze, è quindi la
tensione di soglia del transistor usato come sorgente di corrente, in questo
caso VCTRL = 542mV . Vediamo, in figura 4.26, come varia la frequenza con
la temperatura per questo valore di tensione di controllo. Si passa così da
una variazione massima di 400Mhz per VCTRL = 400mV − 700mV , ad una
variazione massima di circa 100Mhz sul nodo di frequenze.
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usata (del contatore o dell’oscillatore). Questa è la conseguenza di alcuni
accorgimenti usati e anche del valore della frequenza scelta. Vediamo più
specificatamente le differenze tra le varie possibilità di misura e gli errori che
si possono verificare.

6.3.1 Oscillatore Single-Ended VS Oscillatore Differen-

ziale

Anche se non abbiamo notato alcuna differenza sulla misura effettuata con
questi due oscillatori, la differenza c’è e risiede nei tempi di accensione del-
l’oscillatore. Riportiamo i grafici del segnale di uscita degli oscillatori dopo
esser stati accesi al tempo t = 5ns. Troviamo in figura 6.11 l’uscita dell’o-
scillatore single-ended insieme al bit meno significativo del contatore, mentre
in figura 6.12 troviamo l’uscita dell’oscillatore differenziale con gli impulsi di
clock del primo bit.
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Oscillatore Differenziale

Capitolo 5

Oscillatore ad anello differenziale

L’architettura differenziale, rispetto a quella single-ended, tende ad essere
preferita nei sistemi di comunicazione ad alta frequenza a causa di una serie
di vantaggi: minore sensibilità al rumore di modo comune, migliore purez-
za spettrale, e un duty cycle in uscita del 50%. Gli oscillatori differenziali
possono essere costruiti con un numero pari di stadi di ritardo, a differen-
za di quelli single-ended. Lo sfasamento extra richiesto (π) viene ottenuto
dall’inversione delle connessioni tra due stadi successivi, introducendo così
un’inversione di fase in continua.

Figura 5.1: Struttura di un oscillatore ad anello differenziale

Tra i diversi tipi di stadio, quello più usato è l’amplificatore differenziale
con carico attivo e specchio di corrente. Questo amplificatore è molto utiliz-
zato nella progettazione di circuiti analogici, oltre che nelle reti digitali ad
alta frequenza utilizzando tecniche di “current steering”; di conseguenza è un
elemento ben conosciuto in termini di rumore e caratteristiche di trasferi-
mento di piccolo segnale. Sebbene sembri che la frequenza venga controllata
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Come ci aspettavamo, la cella differenziale è più stabile rispetto alle va-
riazioni di temperatura anche nei punti di massima variazione di frequenza
rispetto al valore nominale per t = 27°C, figura 5.14. Notiamo inoltre la pre-
senza dello stesso fenomeno osservato nell’oscillatore single-ended: intorno
a Idd = 65µA, la variazione in frequenza diventa davvero minima rendendo
così il circuito praticamente insensibile alla temperatura.

5.2 Oscillatore differenziale con interruttore

Prima di dimensionare il circuito in modo da ottenere un’oscillazione di 2GHz
di frequenza, modifichiamo il circuito inserendo i transistor-interruttore M12.

Figura 5.15: Oscillatore Differenziale con interruttore

A differenza del caso single-ended, in cui avevamo inserito due interruttori
per ogni cella in modo da mantenere invariata la simmetria tra il ramo NMOS
e quello PMOS, nella cella differenziale inseriamo solo un interruttore tra i
carichi attivi e la tensione di alimentazione. E’ infatti così che otteniamo la
simmetria tra transistor NMOS e quelli PMOS all’interno della stessa cella.

Cella di RitardoCircuito di controllo

Wp = 600 nm
N = 4

Nmirror = 5
Nswitch = 8
Idd = 25 uA

Valori
Parametri
f = 2GHz



Dipendenza dall’alimentazione Vdd

Oscillatore Differenziale - 4 stadi - 2 GHz
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Per la variazione di temperatura considerata, otteniamo una variazione
massima in frequenza di circa 100MHz, che equivale al 5% della frequenza
considerata nominale di 2GHz. E’ possibile ottenere risultati migliori, scen-
dendo anche sotto il punto percentuale, aumentando la lunghezza del canale
del transistor-interruttore. Il dimensionamento però riporterebbe nella con-
dizione di un controllo limitato delle frequenze a causa dell’incapacità del
circuito di sostenere alti valori di corrente.
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Figura 5.23: Frequenza (GHz) in funzione di Idd per diversi valori di VDD

Figura 5.24: Frequenza (GHz) in funzione di VDD per Idd = 22µA

In figura 5.23, vediamo invece l’andamento della frequenza in funzione
della corrente per diversi valori della tensione di alimentazione. La variazio-
ne percentuale, a differenza del caso single-ended, è praticamente costante
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In figura 5.23, vediamo invece l’andamento della frequenza in funzione
della corrente per diversi valori della tensione di alimentazione. La variazio-
ne percentuale, a differenza del caso single-ended, è praticamente costante
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lungo tutto l’intervallo della corrente di controllo. Nel caso di Idd = 22µA,
figura 5.24, abbiamo una variazione massima di 240MHz rispetto al valore no-
minale in VDD = 1.2V di 2GHz, questo corrisponde ad un errore percentuale
massimo del 12% rispetto alle variazioni di tensione di alimentazione.

La sensibilità del circuito alle variazioni della tensione di alimentazione è
dovuta al basso valore della impedenza di uscita. Infatti vediamo la varia-
zione dalla corrente per variazioni di tensione, figura 5.25, dove si passa da
21µA a 27µA con VDD = 1V e VDD = 1.3V rispettivamente, che corrisponde
allo scarto in frequenza trovato, vedi Figura 5.26.
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Figura 5.26: Frequenza (GHz) in funzione della Idd
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Per aumentare l’impedenza di uscita della cella differenziale, aumentiamo
la dimensione della lungheza del canale del transistor M1 in modo da non
andare ad influire sulle capacità totali dell’oscillatore. Simulando il circuito
con Lmirror = 240nm, otteniamo un circuito meno sensibile alle variazioni di
VDD rispetto al caso in cui Lmirror = 120nm (figura 5.27).
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Figura 5.27: Frequenza in funzione di VDD per Idd = 22µA e per Lmirror =
120nm e Lmirror = 240nm

Figura 5.28: Frequenza in funzione di VDD per Idd = 23.5µA e Lmirror =
240nm
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Dopo aver sintonizzato l’oscillatore sulla frequenza di 2GHz, impostando
la corrente di controllo a 23.5µA, simuliamo il circuito per variazioni della
tensione di alimentazione come fatto in precedenza. Come viene mostrato in
figura 5.28, la massima variazione in frequenza rispetto al valore nominale è
di 110MHz che corrisponde a una variazione del 5.5%. Aumentare la Lmirror

ha quindi diminuito della metà la sensibilità del circuito rispetto al caso con
Lmirror = 120nm. Aumentare ancora la lunghezza di canale del generatore di
corrente della cella non causa un’ulteriore dimimuzione della sensibilità del
circuito.

Usare questo tipo di dimensionamento ha lo svantaggio di limitare il range
della corrente di controllo dell’oscillatore. Infatti, con VDD = 1V , il circuito
smette di oscillare per valori di corrente maggiori di 50µA, mentre con VDD =
1.1V per valori di corrente maggiori di 80µA, come mostrato in figura 5.29.
Sebbene la sensibilità del circuito alle variazioni di tensione dipenda dalla
bassa impedenza di uscita, aumentare quest’ultima provoca la riduzione del
range di correnti disponibili per il controllo della frequenza dell’oscillatore.
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Figura 5.29: Frequenza in funzione di Idd per diversi valori di VDD

5.3 Analisi di Corner e Mismatch del circuito

Dopo aver scelto il dimensionamento dei transistor, simuliamo il circuito nei
4 angoli di corner in modo da verificare la possibile compensazione con la
corrente dei difetti di fabbricazione dei transistor. Come possiamo osservare
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Misure di tempo e ampiezza

Capitolo 6

Utilizzo degli oscillatori in misure

di ampiezza e di tempo

Dopo aver dimensionato l’oscillatore single-ended e quello differenziale in mo-
do da ottenere la frequenza di oscillazione scelta (2GHz), testiamo entrambi
i circuiti con simulazioni di intervalli di tempo (T.O.T.) e di ampiezza di
segnale (T.D.C.). Questo tipo di test è fondamentale per capire la funzio-
nalità e i reali vantaggi nell’uso di oscillatori locali nei rivelatori a pixel e,
più precisamente, per studiare il rapporto tra l’oscillatore e il contatore e le
varie modalità di accensione. Inoltre è utile per comprendere le differenze
tra i due diversi tipi di oscillatore presi in considerazione.

Figura 6.1: Schema del circuito di test

Lo schema generale usato nella fase di test è presentato in figura 6.1.
Un impulso di durata variabile con ampiezza 1.2V comanda l’accensione, o
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lo spegnimento, dell’oscillatore o del contatore per la durata dell’impulso. Il
contatore conta gli impulsi di clock generati dall’oscillatore, i quali corrispon-
dono alla durata dell’impulso. In questo modo la durata dell’impulso viene
convertita in un segnale digitale.

Le possibili combinazioni di funzionamento sono quindi due:

1. Contatore sempre acceso, interruttore sull’oscillatore

2. Oscillatore sempre acceso, interruttore sul contatore

L’impulso che comanda gli interruttori viene generato in due modi diversi
per simulare una misura di intervallo di tempo e una misura di ampiezza.
Mentre nella prima misura la formazione del segnale viene affidata ad un
generatore di impulsi a durata variabile, nel secondo caso abbiamo costruito
un circuito che simulasse il funzionamento di base di un sistema T.O.T.

Figura 6.2: Generazione impulso T.O.T

Lo schema a blocchi del sistema, nel caso del T.O.T, è mostrato in figura
6.2. Il generatore di impulsi viene usato per ottenere un impulso triangolare
ad ampiezza variabile, con il tempo di decadimento dell’impulso proporzio-
nale all’ampiezza. Il segnale viene poi confrontato dal comparatore con una
tensione di soglia regolabile. Per Vpulse < VTH , l’uscita del comparatore è di
0V e l’interruttore sarà aperto. Per Vpulse > VTH , il comparatore restituisce
in uscita un segnale di V = 1.2V e l’interruttore viene chiuso.

Il contatore è stato costruito a 5 bit e quindi composto da cinque flip-flop
collegati in serie. L’uscita di ogni flip-flop viene connessa con l’ingresso del
clock del seguente. L’attenzione deve essere concentrata sul primo flip-flop,
che corrisponde al bit meno significativo, poiché è quello che vede diretta-
mente l’oscillatore e che ne influenza il comportamento e anche perché è il

5 bit

Metodo di funzionamento

interruttore sul contatore

interruttore sull’oscillatore

Tipo Oscillatore

Differenziale

Single Ended

Differenziale

Single Ended
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flip-flop responsabile delle transizioni dei flip-flop seguenti. Il numero massi-
mo di colpi di click che il contatore a 5 bit, per costruzione, riuscirà a contare
è 31.

6.1 Misura di intervalli di tempo (T.D.C.)

Visualizziamo su grafico le misure effettuate, in modo da verificare diret-
tamente la linearità della misura fatta rispetto all’intervallo di tempo da
misurare. In tutti i grafici, sull’asse delle ordinate troviamo la parola del
contatore convertita nel sistema decimale. Come possiamo osservare nei gra-
fici 6.3, 6.4, 6.5, 6.6, il test dà risultati positivi. La misura viene effettuata
in modo lineare in tutti i metodi e oscillatori usati.
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Figura 6.7: Oscillatore Single Ended - Interruttore su oscillatore- asse x:
parola del contatore
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Figura 6.8: Oscillatore Differenziale - Interruttore su oscillatore- asse x:
parola del contatore

Misure di ampiezza (T.O.T.)

Misure di tempo (T.D.C.)



f = 2 GHz     T = 500 ps

Contatore 5 bit
32 impulsi       t = 16 ns 11 pW

Rate eventi = 10 Khz 110 nW

Oscillatore sempre acceso 700 uW

Consumo oscillatori differenziali

Rilevatori a
Pixel

20 uW

Rilevatori a
Strip

 1 mW



Conclusioni

Sviluppato un modello adatto 
alle tecnologie di submicron

Convertitori dati con meno di 20 ns di tempo 
morto e 11pW per ciclo di conversione

Necessaria ottimizzazione

Implementazione di convertitori veloci
a bassa potenza e moderata risoluzione

NO PLL per risoluzioni di 5-6 bit


