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Introduction Générale

Les systemes de traiternent de 1'information bénéficient du progres technologique que
connaijssent actuellement la microélectronique et les logiciels de conception des circuits. C’est
dans le domaine numérique que le développement est le plus important : beaucoup de
fonctions qui €taient autrefois du domaine analogique se sont numérisées grice i des
processus de fabrication plus Simples permettant une intégration plus poussée et des coiits
plus faibles.

Cependant la nature des signaux physiques reste du domaine analogique et bien
souvent le signal de sortie, aprés traitement, doit I’étre aussi. Les convertisseurs de données,
Analogique-Numérique et Numérique-Analogique, sont donc les composants clés de
I’électronique d’aujourd’hui.

Les applications de pointe, dans le domaine des télécommunications mobiles et dans le
secteur biomédical notamment, sont trés exigeants en performances et en miniaturisation.
Elles demandent au niveau des convertisseurs, précision, faible tension d’alimentation, faible
puissance et intégration poussée. Le principe de la modulation Sigma-Delta pour la réalisation
des convertisseurs Analogique-Numérique est devenue une solution optimale pour atteindre
les hautes résolutions. L’intérét de la méthode tient en fait dans la relative simplicité de sa
partie analogique au détriment d’une partie numérique trés gourmande en surface de silicium,
mais de conception bien adaptée aux logiciels de CAO.

Depuis les années 70, les concepteurs se sont intéressés a la technique des capacités
commutées pour la réalisation de fonctions analogiques, notamment le filtrage et la
conversion de données. Le développement de cette technique a suivi celui de la technologie
MOS qui s’imposait dans le domaine numérique. Cependant la compatibilité n’est pas totale.
Elle nécessite aux niveaux des capacités des performances impossibles & assurer avec les
technologies classiques d’intégration des fonctions numériques. De plus les fréquences
traitées restent modestes compte tenu des performances limitées des amplificateurs
opérationnels réalisés.

En 1988 sont apparus les ‘circuits a courants commutés’ comme une alternative aux
circuits a capacités commutées déja largement utilisés. Cette technique, qui met en ceuvre
uniquement des transistors MOS pour la conception des circuits analogiques, est entiérement
compatible avec le processus de fabrication des circuits numériques car elle ne nécessite
qu'une seule couche de polysilicium contrairement a la technique des capacités commutées.
En dehors de I'intérét de pouvoir réaliser des circuits qui mélangent les deux types de signaux

analogique et numérique, la technique des courants commutés présente d’autres avantages :

faible tension d’alimentation, faible puissance consommée et faible surface de silicium. Elle
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trouve son application dans les circuits de conversion, les filtres analogiques, les réseaux de
neurones. ..

Notre travail de recherche a consisté a étudier cette technique dans le but de concevoir
des modulateurs Sigma-Delta de structures simples, destinéé aux applications basse fréquence
(bande audio), et proposer des solutions pour la conversion Analogique-Numérique.

Dans le chapitre I nous donnons les bases de la technique des courants commutés.
Cette €tude englobe une présentation des différentes générations de cellules mémoires de
courant, de leurs principales anomalies et des solutions utilisées pour améliorer leurs
performances. Le principal probléme de cette technique, I'injection de charge, y est modélisé
pour une cellule mémoire deuxiéme génération.

Le chapitre II traite de la conversion analogique-numérique Sigma-Delta. Nous
commengons par faire un rappel des différentes caractéristiques de la conversion analogique-
numerique. Le principe du sur-échantillonnage dans les systémes de conversion est par la
suite présenté pour comprendre 1'intérét de la mise en forme du bruit de quantification dans
les modulateurs Sigma-Delta. Dans une deuxiéme partie, nous effectuons une étude
temporelle sur le modulateur d’ordre 1, une étude spectrale sur le modulateur d’ordre 2 et une
analyse de la stabilité des modulateurs en adoptant des modéles linéaires. Nous terminons ce
chapitre par une présentation du principe du filtrage numérique 3 décimation.

Le circuit de base constituant un modulateur passe bas est I’intégrateur. Le chapitre 111
traite de ses différentes structures & courants commutés. Des solutions originales sont
proposées pour réduire I’influence de 1’erreur du rapport fini des conductances d’entrée/sortie
et de I’erreur d’injection de charge.

La conception & base de la technique des courants commutés nécessite un temps de
calcul prohibitif pour la simulation temporelle de ce type de circuits. Nous proposons dans le
chapitre IV deux méthodes différentes mais complémentaires pour la modélisation et la
simulation de ces circuits afin de réduire le temps de calcul. Nous justifions leur intérét par
des exemples concrets.

Le chapitre V contient quatre parties. Dans la premiére partie, nous décrivons les
différents blocs nécessaires pour la conception d’un modulateur Sigma-Delta en mode
courant, excepte I’intégrateur vu précédemment. Dans la deuxiéme et la troisiéme partie, nous
présentons les deux modulateurs congus ainsi que les mesures expérimentales faites sur les
circuits fabriqués. Au terme de ce travail nous proposons I’architecture d’un convertisseur

Sigma-Delta complet intégrant le filtre & décimation. Nous donnons des résultats de mesures

concernant la réalisation partielle de ce filtre utilisant un filtre en peigne.

Chapitre 1 Les bases de ]a Technique des Courants Commutés
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Chapitre [ Les bases de la Technique des Courants Commutés

1 INTRODUCTION

En 1988 Daubert et Tsividis ont présenté pour la premiere fois un nouveau miroir de
courant CMOS, destiné & la conception des convertisseurs A/N et N/A et des circuits de

traitement des signaux analogiques [Dau-88]; Ce miroir est appelé ‘copieur de courant’, Un an

aprés, les meémes auteurs ont introduit des circuits a courant échantillonné se basant sur leur
cellule de courant [Val-89]. A la méme époque, Hughes er al., ont présenté le principe des
courants commutés utilisant une technique en mode courant basée sur un circuit suiveur

bloqueur [Hug-89]. Ce suiveur bloqueur est aussi connu sous l'appellation cellule mémoire

remiére génération, alors que le copieur de courant est appelé cellule mémoire deuxigéme
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génération ou miroir de courant dynamique. Une troisieme équipe, Wegmann ef al., a

développé une nouvelle structure basée sur deux cellules mémoire fonctionnant en opposition
de phase afin d’atteindre un mode de fonctionnement continu. Cette structure a été appelé par
leur auteurs miroir de courant dynamique [Weg-89]. Cette appellation semble se confondre
avec celle de la cellule proposée par Daubert ef al., alors qu’elle est plus appropriée pour le
circuit présenté dans [Weg-89], puisquelle fonctionne en dynamique. Les trois cellules

proposées portent le nom de cellule mémoire de courant.

II. CELLULES DE BASE DE LA TECHNIQUE DES COURANTS
COMMUTES.

II-1  Principe de la technique des courants commutés.

Le principe réside dans le fait que la conduction du transistor MOS est assurée par la
tension appliquée entre grille et source et que celle-ci peut étre mémorisée par la capacité
intrinséque existante entre ces deux électrodes.

La figure I-1 explique le principe de la mémorisation du courant dans un transistor NMOS
selon les deux états de I’interrupteur :

- L'état ON, quand l'interrupteur est fermé. La capacité grille-source du transistor se
charge a la tension V>V, et un courant de drain Ip circule dans le transistor M.

- L'état OFF, lorsque l'interrupteur s'ouvre. Comme la résistance d'entrée du transistor
MOS est trés élevée, la capacité Cg garde sa charge et la tension Vgs aux bornes de la
capacité est alors maintenue. Le transistor M continue & débiter le méme courant Ip.

Cette propriété est exploitée pour la réalisation de cellules mémoires de courant .
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5} | S Ip
aie —[ M @/e—| M
Ve #Cgs Ve #Cgs
e am e =m
Etat ON Etat OFF

Figure I-1. Principe fondamental de la technique d courants commutés.

I1-2  Cellule mémoire de courant

La figure I-2 montre la cellule mémoire de courant dans sa configuration premiére
géneration [Hug-89]. Elle consiste essentiellement en un miroir de courant, avec un
interrupteur de contrdle S, commandé par un signal d'horfoge ®. Cet interrupteur permet la
mémorisation du courant quand le signal d'horloge est a I'état bas. Quand e signal @ est 2
I'état haut, l'interrupteur S est fermé, la cellule se comporte comme un miroir de courant

conventionnel, les transistors My et M, conduisent respectivement les courants J+i et AJ+i,

selon les relations (I-1) et (I-2) avec Kyo=k,.

. . W 2
g =J+i= kuo{fj (VGSO -V; )? d-1)
o
. . w )
iy = Al +i, :km[f) (V(m “VTJ) (I-2)
)

T Lecture(sortie)

1 : A échantillonnage
blocage (entrée)

Figure I-2. Cellule mémoire de courant.

Puisque les transistors My et M; ont des tensions grille-source égales le courant de

sortie suit le courant d'entrée avec un coefficient de pondération A qui dépend du rapport entre

les rapports (W/L) des transistors Mg et M|
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[K{ |
ey - (1-3)

Quand le signal dhorloge @ passe i 'état bas, I'interrupteur S est ouvert, et la grille du

transistor de sortie est isolée. Puisque le potentiel de la griile de celui-ci est maintenu par sa
capacité gril]e—soqrce, le courant de sortie est aussi maintenu a la valeur i,=Ai.

Cette cellule correspond a la fonction suiveur-bloqueur. En effet durant fa phase d’état
haut du signal d’horloge, le courant de sortie suit le courant d’entrée, puis i 'ouverture de
I"interrupteur S (phase d’état bas) sa valeur instantanée est bloquée du fait de la mémorisation
de la tension Vgg correspondante dans la capacité C.

Dans ["utilisation de cette cellule, dans les circuits & échantillonnage, la mémorisation
du courant d’entrée se fait sur la transition négative de @ et la lecture du courant de sortie sur
la transition positive : il apparait alors un retard de la sortie par rapport & I’entrée d’une demi

période d’horloge. ILa fonction de transfert discrete réalisée par cette cellule s'écrit alors:

[ (2) -t
i :A 2 _
i(z) : ()

Cette relation correspond au cas de la figure [-2. ot le courant de sortie comme le
courant d’entrée est pris, par convention, entrant dans la cellule. En fait en considérant le sens
réel des courants en entrée et en sortie, la cellule mémoire, comme tout miroir de courant,

présente un fonctionnement inverseur.

II-3  Cellule mémoire deuxiéme génération.

L'erreur de désaccord entre les transistors My et M; de la cellule mémoire premiére
génération a conduit au développement de la deuxiéme génération des circuits 2 courants
commutés [Val-89] et [Hug-90]. Comme le montre la figure I-3, cette structure combine les
deux transistors Mp et M; en un tfransistor unique M; jouant a la fois le rdle du transistor

d'entrée et celui de sortie.

Remarque importante: Les signaux de commande @ et ®; sont tels qu’ils ferment les

interrupteurs correspondants lorsque ces signaux sont au niveau haut. Par la suite on appellera

@ (i= 1,2,...) la phase pour laquelle le signal ®; est & 1.
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Figure I-3. Cellule mémoire deuxiéme eénération.

Trois interrupteurs, Sy, Sy et S; dont fa commande est contrdlée par les signaux
dhorloge @; et @, représentés sur la figure 1-3 sont associés au transistor mémoire. La
mémorisation se fait en deux €tapes. Durant la phase @, dite phase d'acquisition, les
interrupteurs S, et S, se ferment, permettant de connecter le transistor M; en diode et dériver
le courant d'entrée dans un noeud basse impédance. Le transistor M; conduit donc la somme
des courants de polarisation et d'entrée (J+i). A la fin de cette phase, le courant d'entiée est
échantillonné lors de 'ouverture des interrupteurs S, et S,. Durant la phase ®; qui correspond
a la phase de restitution, l'interrupteur S; est fermé connectant le drain du transistor M; a la
sortie, la grille est isolée et son potentiel est maintenu par la capacité grille-source, le
transistor continue alors 4 conduire le courant J+i et le courant de sortie reproduit le courant
d'entrée (i,=1).

La sortie iy n'est valable que durant la phase @, Pour que l'information soit bloquée
durant toute la période d'horloge, ou pour une recopie du courant avec une certaine
pondération, on utilise un étage supplémentaire comme l'indique la figure I-3.

La cellule deuxieme génération, elle aussi, correspond & un circuit échantillonneur

bloqueur et introduit un retard d'une demi période d'horloge de la sortie par rapport 3 l'entrée.

II-4  Cellule mémoire de courant dynamique.

Elle est formée de deux cellules de recopie de courant fonctionnant alternativement

{figure I-4). Cette cellule résoud le probléme de discontinuité dans la cellule mémoire

deuxiéme génération [Weg-89].
Durant Ia phase @, le courant d’entrée est échantillonné et mémorisé dans le transistor

M, qui sera restitué par la sortie pendant la phase ‘@;. Durant cette derniére phase le courant

-10-
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d’entrée est de nouveau exploité et échantillonné- mémorisé par le transistor M, puis restitué

durant la phase ®; par la sortie. Ceci veut dire que le courant d’entrée est échantillonné deux

fois durant une période d’horloge. Ainsi la continuité du courant de sortie est assurée par

rapport a la cellule mémoire deuxiéme génératiqn.

025} o)

M1j I:M2
Cgsf Cgs2
. L L L

Figure I-4. Cellule mémoire de courant dvnamique.

III LES ANOMALIES DANS LA TECHNIQUE DES COURANTS
COMMUTES

Les prédictions théoriques du fonctionnement de la cellule mémoire de courant,
supposent que le transistor MOS fonctionne comme une source de courant idéale contrdlée
par la tension appliquée entre sa grille et sa source. Les imperfections du transistor MOS
provoquent des anomalies dans le fonctionnement de la cellule mémoire par rapport au

fonctionnement 1déal.

II1-1 Erreur de désaccord

Cette erreur se présente aussi bien pour les circuits a courants commutés premiére
génération que pour les circuits deuxieme génération [Hug-90]. Ce probléme provient de la
non reproductibilité parfaite des parameétres des transistors MOS au moment de 1'implantation
sur silicium. Ce type de probléme n'est pas directement pris en compte dans les simulateurs

mais il existe dans la réalité au moment de la fabrication.

-11-
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Considérons une cellule premiere génération, formée par deux transistors My et M,
géométriquement identiques. Le courant de drain de My et M, sont donnés en premiére

approximation par les expressions (I-5) et (I-6).

) W .
Iy = kno["fJ (Vcso —Vio )2 (I-5)
o

. w 9
H= k.;l(f} (V(m _VTI )— (1-6)
I

Idéalement, les deux transistors ont les mémes parameétres caractéristiques k et Vr si
bien que le gain en courant est donné par la relation {I-3).
L’erreur de désaccord se situe a4 deux niveaux, au niveau de ces paramétres non

strictement identiques du fait des variations statistiques et surtout de 1’écart de température

: : W . -
entre les deux transistors, et au niveau des rapports (mlj gu’on ne maitrise pas totalement au
4

moment de Pimplantation. L'erreur la plus importante se situe d’ailleurs 4 ce niveau ainsi
qu'au niveau de Vp du fait des différences possibles entre les températures des deux

transistors [Lak-86].

W+AW) t(W+AWj
TTTT—— ety——m/m/ | .
+ AL 0 L+ AL 1

. . . W .
Apres implémentation les rapports [TW s’écrivent :(
/

ainsi que Vo = Vpg +06Vrp

Comme V5gy = Vg, 0on aura comme gain réel du courant:

N AW, AL N AW, AL, : 26V, (1-7)

A=Al -
VGSO _Vro

' WL W L

En conclusion, 1'écart sur les dimensions réelles par rapport aux dimensions idéales,
ainsi que la différence des tensions de seuil, entrainent une erreur sur le coefficient de

pondération.

II1-2 Erreur due au temps d'établissement

Les performances de la cellule mémoire dépendent de la précision avec laquelle la
tension de grille a été mémorisée. Cette tension dépend de la valeur du temps d'acquisition par
rapport au temps d'établissement qui correspond au temps nécessaire pour que la charge de la
capacité grille-source atteighe son régime permanent.

Le schéma équivalent petit signaux de la cellule mémoire durant la phase d'acquisition

et la phase de restitution reste valable pour de faibles variations du courant d'entrée [Tou-93].

Chapitre 1 Les bases de la Technique des Courants Commutés

Le circuit correspondant est donné sur la figure I-5. Le calcul de la fonction de transfert du

courant mémorisé par rapport au courant d'entrée conduit a la relation (I-8).

lin

i i
oG . -L
mVG

Co || 94
Cgs s

I

Figure I-5. Schéma équivalent de la cellule mémoire (Phase d acquisition),

g il

P s
H(p)y=-*=- : (1-8)

| _ , Co+C,
I+p ——— | 1+ 84 m+co%¢r——£——L
' gm + g([\' grm l (gm + g(.[j‘ )g on

/

II1-3 Effet de la variation de la tension de sortie

Durant la phase d'acquisition, le potentiel du drain du transistor mémoire est forcé au
potentiel de sa grille. Durant la phase de restitution, le drain est connecté au dipdle qui conduit
le courant de sortie. La précision de la cellule dépend de I'influence de la tension imposée par
ce dipdle sur la recopie du courant [Tou-93]. En effet, & cause de I’existence d'une
conductance finie vue du coté du drain du transistor mémoire, toute variation de la tension de
sortie entraine une erreur sur la valeur du courant de sortie.

Pour de faibles variations de la tension de sortie autour de la valeur du potentiel du
drain durant la phase d'acquisition, l'erreur est sensiblement linéaire et s’exprime sous la
forme:

Al =g, AV

out

(I-9)

Ou g, est la conductance totale vue au niveau du drain du transistor mémoire. Cette

conductance s’exprime comme suit:

o
g8 =84t8, e, ——— (I-10)
Co+C |

gy
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oll, comme le montre la figure I-6, g4 est la conductance drain-source du transistor mémoire
traduisant le phénomeéne de la modulation de la longueur du canal (effet Early), gy est la
conductance interne de la source du courant de polarisation J et le troisiéme terme correspond
A l'effet du diviseur de tension formé par les capacités, grille-drain Cgyq et grille-source Cy,. En
effet, toute variation du potentiel du drain du transistor mémoire conduit & une variation du

potentiel de sa grille et introduit une erreur sur le courant restitué.

eJyJ du

I L]

) Cqd

‘: M
Om Jds
L=

Fioure I-6. Cellule mémoire avec les conductances mises en ieug.

La conductance d'entrée de la cellule mémoire est sa conductance vue par l'entrée,
durant la phase d'acquisition, quand le transistor mémoire est connecté en diode. Cette
conductance est sensiblement égale & la transconductance du transistor mémoire.

8 =8, t8st8 =&, (-1

Pour mieux voir linfluence des conductances d'entrée et de sortie de la cellule
mémoire sur la recopie du courant, on considere le cas le plus courant oll une cellule mémoire
est chargée par une deuxiéme identique mise en cascade.

Le calcul du rapport entre le courant de sortie et d'entrée de la cellule est donnée par la

relation (I-12).

_ 8.
i -+ . 1 1
bl B (I-12)
Fin 1480 1+2ﬁ
g g;

L’approximation prend en considération que la conductance de sortie est généralement
trés faible devant la conductance d’entrée de la cellule mémoire.
Afin de réaliser des cellules mémoires de grande précision et en se référant a la

relation (I-12), il faut diminuer au maximum sa conductance de sortie et augmenter sa

-14-
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conductance d'entrée, et ce dans le but de fixer le potentiel de drain du transistor mémoire et le
rendre insensible aux fluctuations de {a tension de sortie,

Une premiere solution pour résoudre ce probléme consiste & augmenter simultanément
le rapport (W/L) et L afin d’augmenter g, et diminuer gq;. Cependant cette solution n’est pas
réaliste car I’augmentation de W et L conduit a une augmentation de la capacité grille source
et par suite a une dégradation de la rapidité de la cellule mémoire.

D'antres solutions sont proposées dans la littérature dont quelques-unes ont été
utilisées dans les structures proposées dans cette thése, A savoir, l'association .cascode a

tension de grille constante et l'association cascode a tension de grille régulée.

III-4 Ameélioration de la fonction recopie des cellules mémoires

II-4-1 Association cascode a tension de grille constante

La figure I-7 montre la cellule mémoire deuxiéme genération dans sa configuration
cascode simple [Tou-93]. Elle est obtenue en intercalant un transistor monté i grille
commune, entre la sortie et le drain du transistor mémoire. Ce transistor Tc a sa grille
connectée i Ja tension constante Vp.

Le calcul des conductances d'entrée et de sortie de la nouvelle cellule donne:

g. — g +M — g
Euet 8yt &4 " (I-13)
— gd.\‘gu'c 8 4
gn =8 + = + i )
L g tg.tes & 8o Sa (I-14)

On remarque que la conductance d'entrée est sensiblement inchangée, alors que la

e
gu‘c

o . £ % etz _ Nt N . .
nductance de sortic a été atténuée par un facteur g = tres inférieur & l'unité (ceci

suppose que la méme structure est utilisée pour les sources de courant de polarisation).

-15-
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Yds Cos

1"

Figure I-7. La cellule mémoire deuxiéme génération dans sa configuration cascode simple,

Schémas équivalents petits signaux simplifiés, phase d’acquisition et phase de restitution,

HI-4-2 L'association cascode a tension de grille régulée

Une amélioration de la cellule mémoire cascode consiste a introduire un troisieme

transistor monté en amplificateur dans une boucle de contre-réaction (figure I-8-a) [Tou-90,

Tou-93]

En phase mémoire nous avons affaire a une rétroaction de courant. En effet toute
variation du courant de sortie de la cellule mémoire est convertie en variation de tension aux
bornes du transistor mémoire puis amplifiée et ramenée sur la grille du transistor cascode. La
résistance de sortie du transistor cascode se trouve alors multipliée par le facteur de
rétroaction. La conductance de sortie de Ia cellule, spécifique de la phase mémoire, se trouve
alors considérablement diminuée.

En revanche, en phase d’acquisition, la connexion entre la sortie du transistor cascode
(qui est dans cette phase, I’entrée de la cellule et non pas la sortie comme en phase mémoire)
et la grille du transistor mémoire introduit une contre réaction de tension contrariant la contre
réaction de courant. Le résultat est alors I’invariance de la conductance d’entrée par rapport au

cascode simple.

-16-
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Figure I-8. (a) Cellule mémoire deuxiéme génération cascode répulé. (b) Schémas équivalents

correspondant ; phase d’acquisition et phase de restitution.

Le calcul des conductances d’entrée et de sortie conduit aux relations suivantes:

g oy, e Sultumen) (I-15)
grfﬁ' +gdr: +grnc 1+&L)
ga’r Y.
g“ :gj + gu'xga'c = g_] +(_g(f_(. gd;- gd.\. (I‘16)
gds+gdc+gmc 1+"giw gmc gmr
gn’r /

' - . - -
La conductance d'entrée est quasiment inchangée alors que la conductance de sortie est

atténuée d'un facteur a, — Enc S

. g Cette atténuation est d'ordre quadratique par rapport 4
de dr

I'atténuation donnée par la structure cascode simple.
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Chapitre [

I11-4-3 Cellule mémoire a grille commune

Cette structure [Gro-89] est montrée sur la figure I-9-a. Un transistor monté en

amplificateur grille commune introduit, en phase d’ acquisition, une contre réaction de tension

qui augmente la conductance d’entrée { conductance d’entrée durant cette phase) du facteur de

contre réaction.
En phase de restitution, dans le cas idéal ol les sOUrCes de courant, associ€es au

transistor grille commune, ont une impédance infinie, 1a conductance de sortie est inchangée

par rapport a la cellule simple.

En faisant référence aux schémas équivalents de 1a figure 1-9-b, le calcul donne :

gﬂl(! g"!!f
grzgll.v+gf+grrr-_—:gl?z_—- ([‘17)
3 da gdu
¢ =g tg T8 Cu \ (I-18)
o ds o Sm* Cw +Cﬂ:u,
2 w
La conductance d’entrée augmente du facteur multiplicatif a = Ema jors que la
Eda

conductance de sortie est sensiblement inchangée.

Cette cellule est cependant moins intéressante que celle 3 cascode simple du fait du

diviseur capacitif (qui ¢’élimine dans le cas du cascode) et a cause de I'utilisation des sources

de courant supplémentaires de polarisation du ransistor auxiliaire Ty, sources de courant qui

doivent, en outre, étre tres performantes si on veut que T, n’intervienne pas durant la phase de

mémorisation.

‘1@7{, ot & Ving

,LJ
lin
. d @y
‘ibl’l._/'___.,___’_—,_.._oio

£ Qda
./
G o0 G
V M Om Czd LE{; e
?# oo . 9ds - Vg Tcgs *o Ods =
I
(2) (b)

Figure I-9. {a) Cellule mémoire deuxieme aénération d grille commune. (b) Schémas

Squivalents simplifiés correspondant.
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I1I-5 I effet d'injection de charge

. . ' .
111 d ‘ Up ur. L:e
g g I
nj P & ul

n s GS.M i J

d . o I
ans la formulation de la caractéristique de sortie d’'un MOS (annexe 1, relation Al-1)
, relation Al-1).

. I 2
lDiuj =T Vi Tk,|— ‘
3 inj " (V: - v Vi
L) L) GS.M Tar ) inf (I-19-a)
Avee Vo, =

(I-19-b)

l - p - du t o 3 bd d .- I ! it

: - - ’ 2

| .
| . 5 . -
[l— . I I l l ljf a, o . .

Les capacités 1 Inct
P parasites sont principalement dues aux diffusions latérales du drain et de

L'aire de la ¢ ité
apacité de recouvrement est Werlp et la valeur de la capacité d
e

(I-20)

(o £l a4 (=10

o 3
nd Vs dépasse Vr, la charge du canal s’écrit:

o =V, -V
Vi V) (-21)
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Avec

C,.=CW,L,=CW,(L-2L,) (1-22)

G G
S

(a) (b)

Fioure I-10. Coupe transversale schématisée du transistor MOS (a) montrant les régions de

recouvrement dues aux diffusions latérales.(b) montrant la charge du canal dans sa région

ohmiqgue.

Quand Vgs>Vr, le canal est conducteur, Cy consiste en une capacité répariie entre le
drain et la source du transistor. Quand le potentiel Vs passe au-dessous de Vr la conduction
du canal disparait et Q. est évacuée dans le drain et la source. La quantité de charge njectée
dans le drain et la source ne peut étre calculée que d'une maniere numeérique [Shieh-87, Weg-
87]. Elle dépend principalement de la vitesse de transition du signal de commande de la grille
du transistor interrupteur, qui correspond 2 la pente du front descendant du signal d'horloge.
On verra ultéricurement 1'effet de ce parameétre sur la quantité de charge injectée dans la grille
du transistor mémoire.

La figure I-11 montre une cellule mémoire deuxieme génération ol figurent les
différentes capacités parasites mises en jeu lors de la commutation de la cellule. La capacité
Cgsm st la capacité grille-source du transistor mémoire et Cq est la capacit€ vue par son drain.

2 2
g CQC.M + Crec‘M = E Cz:chﬁ"M Lejj’,M + Crec.M (1_23)

Com =

Deux états possibles peuvent se présenter au cours d'une tramsition dhorloge. Le

premier quand le transistor interrupteur T; est conducteur, cet état de la cellule mémoire est

schématisé éur la figure I-12. Le drain et la source du transistor interrupteur sont reliés par la

conductance répartie g du canal. Le deuxiéme état quand le transistor interrupteur est bloqué,
son drain et sa source sont 1solés (figure I-13).

A partir du schéma de la figure 1-12, et en régime permanent, la charge stockée dans le

canal du transistor interrupteur avant la commutation est donnée par la relation (I1-24).
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Q.= (Cgc,f +2C,,, XVH ~Vesw — Vm) (I-24)

T
il

al
D ,_: T;

rec,i
LT |: M
C

l Ly

Figure I-11. Cellule mémoire deuxieme génération avec capacités parasites

C....

rec,i

_J_ Crocimm
1

Crec,i—.

I

CGS,MI

Figure I-12. Cellule mémoire avec Transistor Fieure I-13. Cellule mémoire avec Transistor

Interruptenr conductei r interrupteur ouvert,

La charge injectée dans la grille du transistor mémoire est formée de deux
composantes: la premieére consiste en une portion de la charge stockée dans le canal de
l'interrupteur. Elle représente I'effet principal de l'injection de charge et dépend du temps de
transition du signal d'horloge comme il sera expliqué dans le paragraphe suivant. La deuxiéme
composante est due au couplagé de la capacité de recouvrement avec le signal d'horloge. Cette
quantit¢ de charge dont la valeur est donnée par l'expression (I-25) ne dépend que de Vj,
potentiel bas du signal d'horloge et du potentiel de grille du transistor mémoire.

Q. =Co. (VGS,M +Vr, _VB) (1-25)

La charge totale injectée sera:

er = kQL + Qret: (1_26)

avec k le facteur d'injection dépendant de la vitesse de transition.
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HI-5-2 Effet du temps de transition du signal d'horloge sur la charge injectée

Wegmann et al. ont montré que la quantité de charge injectée dans la capacité
mémoire dépend du gradient de la transition du front descendant du signal de commande de
l'interrupteur. Pour cette raison on définit le parametre B qui caractérise la vitesse relative de

transition d'horloge [Weg-87]:

([-27)

N V,-V :
Ol v =—*—=% est la pente du front descendant du signal d'horloge, tr le temps de descente
I
s

du signal.
Pour bien analyser l'effet d'injection de charges, on distingue trois cas possibles selon

la valeur de B.

1- Cas des transitions lentes. (B>>1)
~ Ceci correspond, pour la technologie utilisée, & des temps de transitions trés importants
(te>>10ns). Dans ce cas et durant l'ouverture du transistor interrupteur, le drain et la source
restent connectés par la conductance du canal, et il y a assez de temps pour que les deux
électrodes restent en communication. Les potentiels du drain et de la source restent égaux, par
suite |'évacuation de la charge du canal se répartie proportionnellement aux valeurs des
capacités vues de chaque nceud. Le schéma équivalent en petits signaux de la cellule mémoire

au moment de la commutation est représenté sur la figure I-14.

Crec,i£ l
Cgc Cy

® oy 1

C

TEC, | m—

Q

Casm I

Figure I-14, Schéma équivalent de la cellule mémoire | lors d'une transition lente.
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La charge totale injectée est donnée par la relation (1-28)

C

Qror = C—;‘ﬁft_j (Cgc,i + 2Crec.i XVH - VG.S',M - VT,E )+ Cre:‘.i (VGS.M + VT,[ - VB ) (1‘28)
L8, u

Ceci provoque une variation du potentiel de grille du transistor mémoire Vinj donnée par:

— (C‘L’("f + Zcrer:.f XVH _VG.S‘,M - VT,:‘) n Cm-.f (VGS.M + Vr.f - VB)
i C‘Q‘\.‘M WLC('; C (1—29)

T

2- Cas des transifions rapides (B<<1).

Ce cas correspond en pratique & des temps de descente trés petits du signal d'horloge
(tr<<10ns). Le transistor interrupteur se bloque instantanément et il n’y aura aucune
communication entre son drain et sa source. La charge du canal sera subdivisée en deux
parties ¢gales injectées dans chacune des deux électrodes indépendamment de la valeur de la
capacité qui charge chacun des deux nceuds. La figure I-15 représente e schéma €quivalent
qui correspond i ce cas. La valeur de la charge totale injectée et la variation duy potentiel de la

grille sont données par les relations (I-30) et (I-31).

Cy

T

Figure I-15. Schéma équivalent de la cellule mémoire . lors d'une transition rapide.

C a4
Qi = [_“;*— +C RVH ~Vasu = Vr; )'*‘ Creci (Vcs,M +Vr, =V ) (I-30)
/

% + C!’E’C.i }VH - VGS,M - VT,:’ )+ Crec,i (VGS,M + VT"- - VB )

C

(I-31)

gx.M
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3- Cas intermédiaire (B=I)

Le calcul de la quantité de la charge injectée du coté drain du transistor interrupteur
dépend de la valeur de B et elle nécessite des méthodes de calcul purement numériques.

Cependant ce calcul devient simple si les capacités vues par les deux électrodes sont
égales. Dans ce cas la répartition de la charge du canal se fera de maniére égale entre les deux
neeuds, indépendamment de la valeur de B. Ce cas ne se présente pas pour les cellules
mémoire deuxieme génération mais peut se présenter pour les cellules de la premiere
génération.

Une fois calculée I'expression de ’erreur sur le potentiel de la grille Vig, il nous taut
connaitre I’erreur correspondante sur le courant de sortie.

Ce passage se fera par la relation I-19-a, tout en remplagant Vgsm par P'expression I-
19-b & la fois dans I-19-a et dans V;,;. Ces calculs seront appliqués dans nos cas particuliers au

chapitre IV.

III-6 Réduction de I'erreur d'injection de charge

Le probléme d'injection de charges reste le principal handicap de la technique des
courants commutés. Cet effet introduit des erreurs non linéaires sur la réponse des circuits a
courants commutés, difficiles a compenser.

Les charges injectées dans fa capacité de grille du transistor mémoire se présentent
dans un premier temps sous forme d'une variation de la tension de grille. Ensuite cette
variation est restituée sous forme d'une erreur sur le courant de sortie de la cellule mémoire.
C'est cette conversion tension - courant qui laisse la compensation de l'effet d'injection de
charge difficile a réaliser dans les circuits en mode courant. Par contre, dans la technique des
capacités commutées oi les signaux porteurs de l'information sont les tensions, l'effet
d'injection de charges peut étre compensé en mémorisant la variation de la tension dont on se
sert par la suite pour compenser son effet sur la sortie du circuit. Une opération équivalente en
mode courant n'est pas évidente.

En effet, la variation du potentiel de grille doit &tre traduite en courant pour effectuer la
compensation. Comme la caractéristique de transfert du MOS n’est pas linéaire, cette
compensation s’aveére complexe.

Dans la littérature plusieurs solutions ont €t€ proposées pour minimiser cette erreur
mais la compensation totale reste toujours a trouver [Min-93, Jon-93, Cha-95, Tse-95, Riff-

97, Lou-98-1].
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En analysant les formules exprimant l'erreur sur le courant, une premiére considération
qui pourrait étre efficace, consisterait & augmenter la capacité grille source du transistor
mémoire en augmentant sa taille et a diminuer au maximum la capacité grille du transistor
interrupteur en prenant les tailles minimales permises par la technologie utilisée. Ceci
permettrait de minimiser considérablement l'erreur sur le courant mais au détriment de la
vitesse de fonctionnement de la cellule suite & l'augmentation de la capacité Cy et de la
conductance g, de l'interrupteur. Cette solution reste valable mais & appliquer selon les
contraintes des fréquences de travail. D'autres solutibns ont été proposées, -elies sont

présentées ci apres.

I11-6-1 Utilisation du transistor fantéme

Cette solution a été largement utilisée dans les circuits a capacités commutées [Eich-
90]. Elle consiste & mettre un deuxieéme transistor Ty, en série avec le transistor interrupteur
connecté a la capacité de grille du transistor mémoire comme l'indique la figure I-16. Le drain
et la source du transistor fantdme sont connectés ensemble. I est commandé par un signal
d'horloge complémentaire a celui du transistor interrupteur principal. Son réle est transparent
pendant la phase d'acquisition. Durant la phase de transition acquisition-restitution, le
transistor mémoire ¢vacue les charges stockées précédemment dans son canal dans la capacité
mémoire Cgs. Une partie de cette charge est absorbée par le transistor fantéme pour créer son
propre canal. Pour avoir une compensation totale, il faut que la surface du transistor fantdme
soit égale 4 la moiti€ de celle du transistor interrupteur. Généralement on divise alors par deux
la largeur du canal. En pratique cette solution n'est pas trés sure et la compensation nécessite
un ajustement du rapport 1/2 entre les deux transistors. Ce réglage dépend aussi du niveau du
potentiel de la grille du transistor mémoire, qui, au cours du fonctionnement, varie
considérablement. D’autre part la compensation est extrémement sensible au décalage entre

les instants de commutation des transistors T; et Ton.
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@u

Ti
Tph
T j: M
I

Figure I-16. Compensation avec un transistor fantéme.

L’interrupteur doit avoir une dimension minimale. Si le transistor fantéme a pour
dimension la moiti€ du transistor interrupteur cela implique a ce dernier une dimension double
de la dimension minimale autorisée par la technologie. Ceci a pour effet de multiplier par

deux un effet d’injection de charge qui ne serait pas totalement compensé.

1H-6-2 Utilisation d'une structure différentielle

Cette solution a €t¢ adoptée dans les travaux de cette thése [Lou-96] . Elle permet de

r¢duire la distorsion ramenée par l'effet d'injection de charge.

5 &

>y

1

Figure I-17. Cellule mémoire différentielle.
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La figure 1-17 montre un exemple de cellule mémoire différentielle. Dans ce cas il y a
un phénomene d'injection de charge dans les deux transistors mémoire et & la sortie il y aura
rejection du mode commun et de la composante quadratique du signal d’entrée relide a
I'injection de charge. Opération trés utile pour des applications telles que les modulateurs

Sigma Delta (voir Chapitre IV).

IH-6-3 Mise en cascade de deux cellules

Ce -cas se présente quand e circuit nécessite la mise en cascade de plusieurs paires de
cellules mémoire identiques (figure I-[8). En effet, en mettant en cascade deux cellules
mémoire identiques, & la sortie de la deuxiéme on aura élimination de la composante
indépendante du signal d'entrée (composante liée au point de repos de la cellule) et des
composantes quadratiques, puisque le courant d'entrée de la deuxieme cellule est égal 2
I'inverse de celui de la premiére. Cette solution a un effet similaire 4 celui de la structure

différentielle.

|
N b
iino-—-—@/e ) & O o jz/a——oio

LLAN D
!_: M1 M2
Cgs l Cgs
l

Figure I-18. Mise en cascade de paire de cellules.

I-6-4 Ajustement de DUexcursion des signaux d’horloge

D’apres les relations ([-29) et (I-31), la variation Vi, de la tension de grille du
transistor mémoire suife a P'injection de charge, dépend du nivean bas Vy des signaux de
commande ®;. Cette tension Vg est généralement égale a zéro pour permettire le blocage du
transistor interrupteur. Comme le potentiel de la source du transistor interrupteur est égal a
celui de Ia grille du transistor mémoire Vs, il suffit d’ajuster le niveau bas du signal de
commande a ce méme potentiel (Vgsm), juste suffisant pour bloquer Vinterrupteur. Ceci

permet de réduire Vi qui devient, pour le cas des transitions lentes:
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_ (Cgc + 2Crec XVH - VGS,M - VT.i ) CrecVIi
Vij = C _ +C + C (I-33)
oM d we M

alors que sa valeur pour Vg nulle est:

_ (C;:c + Zcreu XVH - VGS,M - VT,I' ) Crec (VGS,M + VI":‘ )
e C.y+C " C (1-34)
M d

ae M

La figure I-19 montre une réalisation de I’ajustement de P'excursion du signal de

commande utilisant un étage suiveur pour recopier le potentiel de grille du transistor mémoire.

Cette tension est utilisée pour fixer le niveau bas d’un inverseur [Vit-90].

Figure I-19. Cellule mémoire avec ajustement de ['excursion de horloge.

Hi-6-5 Utilisation des cellules algorithmiques

Ce type de cellule est proposé par Toumazou [Tou-90-1] pour la réduction de |’effet

d’'injection de charge. Elle permet de compenser les deux composantes dépendante et

indépendante du signal d’entrée.

La procédure suivie par cette cellule (figure 1-20) consiste en une mémorisation de

I'erreur durant une phase, qui sera soustraite 2 la sortie durant la phase de restitution.
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Figure 1-20. Cellule mémoire algorithmique

Cette solution présente plusieurs inconvénients, en effet elle nécessite un
séquencement des signaux d’horloge complexe (voir Tableau I-1) et conduit a une

aungmentation de la puissance consommeée et de la surface de silicium occupée.

Période | 1 2 [ 314 5 6 7 8 [ 9] 10 11 ] 12
D, 1 o ol 1] o 0 0 0o lo] o 0 | 0
D, 0 1 [ o0 1 0 0 0o lol o 0 | 0
@, 0 o 1|0 o 1 0 0 (0] o 0 | o
P 0 o ol 1] o 0 0 0o o] 0 0 | 0
®s 0 o ool o 0 I N 1 1

Tableau I-1. Stratégie de génération des signaux d ' horloge de la cellule mémoire

algorithmique.
IV NOUVELLES GENERATIONS DE CELLULES MEMOIRE

1V.-1 Celule mémoire classe AB

Généralement les circuits analogiques en classe AB permettent d'augmenter la
dynamique du circuit sans augmenter la consommation en courant statique. La structure de la
cellule mémoire en classe AB dérive du convoyeur de courant classe AB fonctionnant en
mode suiveur de courant comme l'indique la figure (I-21-a) avec le neeud Y 24 la masse.
L'analyse du circuit montre que la dynamique de celui-ci peut atteindre quatre fois son courant
de polarisation [Sed-90].

Par l'intermédiaire d'un jeu d'interrupteurs permettant I'échantillonnage et la restitation

du courant d'entrée on obtient la cellule mémoire classe AB [Batt-91] donnée sur la figure (I-
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r e I

.")Lurant la phase ® les transistors Ty, et Ty de la figure (I-21-b) sont connectés en

e jouent le role des transistors Ts et Ty de la figure (I-21-a) pour assurer l'acquisition du
courant d'entrée 1. Durant la phase ®; les grilles des transistors Tay et Ty sont isolées et leurs
drains sont connectés a la sortie pour assurer la restitution du courant de sortie. Le rdle des

interrupteurs Sy et Sp; est d'assurer la continuité du courant dans fa branche formée par T; et

Ty.

Figure I-21. {a) Convoveur de courant en classe AB. (b} Cellule mémoire de courant classe

AB.

Cette cellule permet aussi une réduction de l'erreur d'injection de charge résultante i la
sortie. En effet, bien que le phénomene d’injection se manifeste de la méme fagon que pour
les cellules mémoires classe A, une certaine compensation est atteinte en choisissant
convenablement les dimensions des transistors mémoires et interrupteurs. Par exemple on

choisit des transistors mémoires NMOS et PMOS de mémes tailles et la taille du transistor

interrupteur a canal P égale & trois fois la taille de celui & canal N.

\ e
-~ T, | pererr e e W‘a‘.‘
e - e — S

IV -2 Cellule mémoire S°1

Hughes ef al. ont proposé un autre circuit & courants commutés dont le principe de
fonctionnement se rapproche de celui de la cellule algorithmique [Hug-93]. Le schéma du
circuit avec le chronogramme des signaux d’horloges correspondantes est donné sur la figure
I-22. La phase d'acquisition dans ce cas consiste en deux étapes. Durant la premigre séquence

(phase @1), 1a tension de polarisation V,, est reliée & la grille du transistor T, qui débite alors
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le courant de polarisation de la cellule. Durant cette phase le courant d’entrée est
Iéchantillonné par le transistor mémoire Ty. A la fin de cette phase, I’interrupteur connectant
le transistor mémoire en diode s’ouvre et induit une erreur sur le courant de drain. Durant la

phase @12 le transistor T, voit sa grille isolée de la tension de polarisation tout en étant

connecté en diode. Cette configuration le force & conduire la somme du courant de
polarisation et U'erreur d’injection de charge induite sur le courant du drain du transistor
mémoire. Au passage a la phase de restitution un deuxiéme phénomene d’injection de charge
se produit dans le canal du transistor T,,. Puisque I’erreur d’injection est de faible valeur cette
deuxiéme erreur est alors principalement liée au courant de polarisation. Ceci permet de
récupérer a la sortie de la cellule un courant avec I'erreur d’injection de charge au niveau de

Tp, mais celle-ci est constante et indépendante du signal d’entrée.

Figure 1-22. Cellule mémoire S°1I.

Cette cellule est avantageuse par rapport a la cellule algorithmique, car elle n’utilise

que deux interrupteurs supplémentaires et ne demande pas une stratégie compliquée de

génération de signaux d’horloge. Elle est aussi performante puisqu’elle permet d’éliminer

I’erreur d’injection de charge liée au signal ; seule Uerreur liée au point de polarisation de la

cellule persiste, et correspond a un offset de courant.

\' AVANTAGES DES CIRCUITS A COURANTS COMMUTES

Malgré ses imperfections dont les principales ont été vues précédemment, la technique

des courants commutés présente des avantages pour la conception des circuits mixtes

analogiques et numériques. Le potentiel de cette technique est décrit dans ce qui suit.
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V-1 Faible coiit

On a vu que le role de la capacité grille-source est de maintenir constante la tension de
grille, par suite cette technigue ne nécessite pas des capacités ‘linéaires’. Ceci est un avantage
significatif par rapport a la technique des capacités commutées, qui demande une technologie
de fabrication 4 double couche de polysilicium, pour fabriquer des capacités constantes : un
certain nombre de masques supplémentaires est alors necessaire par rapport au processus

standard des circuits numériques VLSI CMOS, ce qui augmente les cofits.
V-2  Rapidité

Du fait de leur faible impédances intrinséques les circuits & courants commutés sont
adaptés aux applications hautes fréquences. Le temps d’établissement pour le cas d’une
celiule simple est déterminé par la constante de temps T=Cos/gm » ol Cgs est la capacité grille-
source du transistor mémoire. On voit I'intérét de prendre des capacités grille-source du
transistor mémoire faible, mais I'erreur d’injection de charge est plus importante, donc
'erreur sur la recopie est plus importante. De plus ['utilisation de circuits auxiliaires de
compensation de I’injection de charge augmente le temps d’établissement. Ainsi globalement
la recherche de la minimisation de I’erreur d’injection de charge va & ’encontre de la rapidité

de la cellule.

V-3  Faible tension d’alimentation

Dans les circuits en mode courant, les grandeurs porteuses du signal analogique, sont
les courants. Par conséquent la tension d’alimentation ne limite pas la plage de variation du
signal. Pour cela les circuits & courants commutés conviennent pour les applications a faible
tension de polarisation. La variation maximale de I’entrée est limitée par la valeur du courant
de polarisatidn, alors que la plus petite valeur du courant d’entrée est déterminée par le niveau
du bruit.

Si on multiplie le courant de polarisation par un facteur ‘n’ ainsi que la largeur du
transistor mémoire, toutes les tensions des nceuds restent inchangées, alors que la plage de
variation du courant d’entrée est augmentée du méme facteur ‘n’. Ceci présente aussi un
privilége trés important vis & vis de la rapidité. En effet la multiplication par ‘n’ de la largeur
du transistor mémoire conduit en méme temps a ’augmentation de la valeur de la capacité
grille et de la transconductance par un facteur n, ce qui maintient constant, la valeur de la

constante du temps du circuit, ainsi la vitesse du circuit ne se dégrade pas.
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VI  CONCLUSION.

Dans cette étude bibliographique, on a présenté le principe de la technique des
courants commutés comme une nouvelle approche pour la conception de fonctions
analogiques, ol I'information est portée par le courant. Cette technique a attiré i’ﬁttention des
concepteurs durant les dix derniéres années pour ses performances telles que la rapidité, la
faible consommation de puissance et la faible occupation de surface de silicium. Sa
compatibilité avec le processus de fabrication des circuits logiques CMOS et sa possibilité de
fonctionner a de trés faibles tensions d’alimentation permettent i cette technique de répondre
aux exigences des applications portables actuelles dans le domaine des communications
mobiles et le domaine médical (implants). Néanmoins, cette technique présente de sérieux
problemes de mise en ceuvre comme Pinjection de charge dont les effets sont difficiles a
éliminer.

Ce probleme demeure un handicap car il n’est pas encore intégralement résolu.
Plusieurs solutions existent pour le réduire mais aucune donne entidrement satisfaction.
Certaines d’entre elles sont efficaces, mais seulement pour une application donnée. La notre
concerne la conception d’intégrateurs pour la réalisation des modulateurs Sigma-Delta. Le
chapitre III est entidrement consacré i ces intégrateurs et nous y verrons les techniques
employées pour la compensation de |'injection de charge. Auparavant le chapitre II traite de la

conversion Sigma-Delta et nous permet de comprendre 1’ architecture choisie.
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Chapitre 11

LA CONVERSION ANALOGIQUE
NUMERIQUE SIGMA-DELTA
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1 INTRODUCTION

C’est grace aux progres de 'intégration monolithique que le traitement numeérique, qui
nécessite pourtant une quantité de transistors beaucoup plus importante que le traitement
analogique, a pu s’imposer. Les avantages sont alors déterminants du fait des précisions
auxquelles on accede et surtout par la variété des traitements possibles sous forme
numériques.

Les convertisseurs de données sont donc aujourd’hui parmi les composants clés de
I’électronique actuelle. Ils permettent de traduire I'information d’un univers 3 un autre, du
monde naturel entierement analogique a 'univers des nombres qui est celui des machines
informatiques.

Le principe de la modulation Sigma-Delta dans la réalisation des convertisseurs
analogique-numeérique (CAN) est devenue une solution optimale pour atteindre les hautes
résolutions. De plus I'intérét de cette méthode est qu’elle est simple 4 mettre en ceuvre et
qu’elle utilise des circuits de quantification ayant une résolution nettement inférieure 3 la
résolution finale du convertisseur.

L’évolution des technologies VLSI pour la fabrication des CI numériques a rendu
faisable la partie de traitement numérique nécessaire pour je flot de bits provenant du

modulateur Sigma-Delta.

II CHAINE DE CONVERSION ANALOGIQUE NUMERIQUE

Le schéma bloc de la figure II-1 rappelle les différentes fonctions constituant un
systtme de conversion analogique-numérique [Bent-90]. Le fonctionnement de chaque
élément est synchronisé par un ou plusieurs signaux d’horloge selon P'algorithme de
conversion utilisé, tous dérivés du signal d’échantillonnage. Ce dernier a pour role de
permettre le prélévement d’échantillons du signal analogique d’entrée au rythme de la

fréquence f..

w o A,

D » DSP |
fe

filtre échantillonnenr- quantificateur encodeur traitcn_lent
anti-repiiement bloquenr numérique

A 4

.2

Figure II-1. Chaine de conversion analogique-numérigue.
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Une chaine de conversion analogique numérique est en général constituée par les blocs

suivants:

Filtre anti-repliement

Ce filtre passe-bas & fréquence de coupure égale 4 la moiti€ de la fréquence
d’échantillonnage, est nécessaire pour éviter le repliement du spectre du signal analogique lors

de I'échantillonnage.

Echantillonneur-bloqueur

Cette fonction permet de maintenir constant la valeur analogique du signal d’entrée,
durant une période de conversion. Cette opération consiste en un échantillonnage du signal a
des intervailes de temps uniformément séparés, T.. Les échantillons x(n) d’un signal & temps
continu x(t) représentent ses valeurs aux temps nT. [x(n)=x(nT,)]. L'effet de I"opération
d’échantillonnage dans le domaine fréquentiel est une image répétitive du spectre du signal de
départ tous les multiples de la fréquence d’échantillonnage fe=1/T..

En posant X.(f), la transformée de Fourrier du signal échantillonné et X(f) celle du signal
continu d’entrée, on obtient:

XL.(f)=ﬂiX(f—iqi) (II-1)

kom0

X(f)

\WANIWAWA

Figure I1-2. Spectre d’un signal échantillonné.

Y
-

/. Le signal échantillonné est maintenu"% constant durant toute la période de conversion :

c’est la fonction du bloqueur. Celui-ci n’est pas nécessaire si la variation de I’entrée durant

une période d’horloge est inférieure au pas de quantification.
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Le quantificateur

La numérisation par principe ne posséde qu'un nombre limité de chiffres significatifs,
elle tronque ou arrondit la valeur de I’échantillon. Cette fonction est modélisée par le
quantificateur qui posséde un nombre Q de niveaux de comparaison.

Pour un quantificateur de résolution n bit, la valeur de Q est de 2" Deux niveaux
successifs sont séparés par un pas de quantification g constant qui désigne la grandeur
analogique associée au bit de poids le plus faible (I.SB).

_PE
9=7; (11-2)

ou PE est la pleine échelle analogique.

Sur la figure II-3 est représentée la caractéristique de transfert de quantification par

arrondi, qui a pour entrée le signal échantillonné x(n) et pour sortie le signal quantifié y(n).

-

q¢fr

q

Figure II-3. Caractéristique de transfert d’un quantificateur par arrondi.

L'encodeur

Il permet de transformer les codes fournis par le quantificateur dans un format binaire

convenable pour la suite des traitements.

L'étage de traitement numérioue

Cet étage traduit le traitement réalisé sur le signal numérisé. Il peut englober une

correction des erreurs introduites par les étages am
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HI LE BRUIT DE QUANTIFICATION

L’échantillonnage ne dégrade pas I'information (si la condition de Shannon est
satisfaite). En revanche la quantification la dégrade de maniére irréversible. Le bruit de
quantification correspond a I’erreur définie par I’écart entre la valeur de I'entrée analogique et

sa valeur quantifiée.

e fg =g, )-8, (II-3)
ol g, est la grandeur analogique qui peut &tre une tension ou un courant, Q(g,) sa valeur
quantifiée.

Ce bruit est compris entre —% et +% pour un processus de quantification par arrondi et

entre O et q pour une quantification par troncature.
Si I’amplitude du signal d’entrée est suffisamment grande pour parcourir un nombre

d’intervalles de quantification suffisant, on montre que €(q) s’apparente 4 un bruit blanc équi-

réparti sur la largeur du pas de quantification [w%,+%]. Ce bruit a une valeur moyenne nulle

dans le cas d’une quantification par arrondi. Sa valeur quadratique moyenne est:

\ .

A gt =—| Jefde=—= . L (14
Pk B 12 i 2 .
T S 2 *i-}i,&i'

i
I L2

1l s’agit d’un processus aléatoire, stationnaire et ergodique, la puissance spectrale du

bruit Py est égale a sa valeur quadratique moyenne définie par (II-5).

¢ 2

dspy(f)df = (IL-5)

[

P, =

o

ol dspp(f) est la densité spectrale de puissance du bruit et f. est la fréquence

d’échantillonnage. Avec les hypothéses présentées dans ce paragraphe, la densité spectrale de

]

fe
bruit est cons —}, alors:

Y

tante sur tout le spectre
E i p_;’ B :

(1I-6)

IV  MODELISATION DU BRUIT DE QUANTIFICATION

Dans un CAN la fonction de quantification est non linéaire ce qui rend difficile son

étude. Afin de faciliter son analyse comportemental, le quantificateur est linéarisé et modélisé
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par une source de bruit additive e(n) rajoutée au signal x(n) pour produire le signal quantifié

y(n) (figure [i-4) [Benn-48].
y(n) = x(n)+e(n) (I1-7)

x(n) {n)

[

(0} L= yin)

Quantificateur

Figure lI-4. Modeéle linéaive d'un quantificateur.

Pour simplifier ["analyse du bruit provenant du processus de quantification, les
hypotheses suivantes sont généralement admises [Aziz-96]:
« La séquence e{n) correspond a une séquence aléatoire,
» La séquence e(n) est décorrélée du signal x(n),

» La densit€ de probabilit€ de I’erreur e(n) est uniforme dans la plage de variation de e(n)

4
27270

+ La séquence e(n) est une variable aléatoire non corrélée: e(n) est équivalente 4 un bruit

blanc.

A% LE RAPPORT SIGNAL SUR BRUIT SNR

Le rapport signal sur bruit SNR est un parameétre qui caractérise les performances du

convertisseur. Il est défini par la relation suivante:

sNr="L-

B

(11-8)

ol P, est a puissance du signal d’entrée et Py est la puissance du bruit de quantification.

Pour un signal couvrant la pleine échelle, avec une amplitude-équirépartie sur celle-ci,
g

sa puissance est donnée par:

_ PE?
D (I1-9)
Le rapport signal sur bruit est alors:
PEY
SNR= —) =2% (11-10)
9,
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-dB:
SNR,; =6n (II-11)
Pour un signal d’entrée sinusoidal couvrant la pleine échelle PE, sa puissance est:

_ PE?

P g (II-12)

&

ce qui modifie le rapport signal sur bruit [Ren-89]:

SNR s = 6.020 + 176 (1-13)

St le signal est d’une amplitude créte & créte 2A inférieure ou égale A PE le rapport signal sur

bruit s’écrit [Benk-93]:

PE
(SNR,, )5 = (SNR,; )5 — 20 iog(ﬂw (1-14)

/

VI LE SUR-ECHANTILLONNAGE DANS LES CIRCUITS DE
CONVERSION

On a vu précédemment (refation II-6) que la densité spectrale du bruit de
quantification est inversement proportionnelle 2 la fréquence d’échantillonnage f.. Il est donc

ihmgiiifonner le signal analogique i des fréquences bien supérieures i la
Hi W Atéquence de Nyquist fx=2B: cette opération est dite sur-€chantillonnage {Cand-92]. Celle-ci

&
-Jntéresant d’é
W Hy c1e

permettra alors minimiser la puissance totale du bruit dans la bande utile du signal

- B.B], en faisant suivre le sur-échantillonnage d’un filtrage limitant la bande du signal
converti & la bande utile [— B,B].

On définit le taux de sur—échantillonnage :

k:OSRz?f;—:—Z%— (II-15)

Sik est trés grand devant 1, il y a sur-information dans le temps qu’il est possible de
transformer en une résolution spatiale meilleure.

Le principe de conversion dans un systéme i sur-¢chantilfonnage est donné par le

schéma bloc suivant {Bent-90]:

F 3

(1) n bits -+ n+r
—_’D_, | —— o can "I>! \ fr| — ALty

f./2 f. f/k
filtre sur- Filtre de Décimation
anti-repliement échantillonnage décimation

Figure lI-5. Svnoptique d'un svstéme de conversion i sur-échantillonnage.
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Le filtre de décimation est un filtre numérique passe-bas qui assure une fréquence a la

sortie de la chaine de conversion égale a la fréquence de Nyquist. L’étage de décimation

- permet de sous-échantillonner le signal afin d’obtenir une sortie des données a une fréquence

plus basse tout en augmentant le nombre de bits sur lesquels est codé le signal analogique.
La quantification dans le CAN entraine une densité spectrale de bruit donnée par la

relation (I1-6).

‘ e fe . . . . .
Dans la bande utile {— e X} la puissance du bruit de quantification est:
Py = Jf%d.spg(.m f =dspy ==
Le rapport signal sur bruit devient alors:
PE?
SNR=Do 2 12 oy (-17)

P, g
12k

soit en dB:

SNRzp  =10log(2™" k)=20log(2")+10logk

(I1-18)
=n20log(2)+ 10logk = 6n+ 10log(k)

Le rapport signal sur bruit est alors augmenté, il est équivalent & celui d’'un CAN dont

la résolution a été augmentée de r bits avec:

SNR, g =20log.(n+r)=6(n+r) (11-19)
d’ot d’apres I1I-18
log(k
pet (I1-20)
log(4)

Comme on I’a vu en début de paragraphe, la figure (1I-6) donne I’aspect fréquentiel du

sur-échantillonnage avec décimation, ol la puissance du bruit (partie grise dans la figure) a éte

2

f, f
minimisé dans la bande de Nyquist {— BT } .

2k

La relation II-20 montre que pour augmenter la résolution de 1 bit il faut multiplier la
fréquence d’échantillonnage par 4.

Dés I'instant ol on cherche a atteindre des résolutions élevées, la fréquence -
d’échantillonnage devient prohibitive. De plus cette augmentation de la résolution suppose les

hypoth&ses données au paragraphe II-4 satisfaites, ce qui n’est pas le cas a faible niveau ou - .~
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Pamélioration devient nuile pour des signaux d’entrée d’amplitude comparable au pas de

quantification du CAN.

A 42 B £42 f,

Sur-échantitlonnage

filtre passe bas
numérique

-2k f/2k

Filtrage

Xel

T

I P
-2k -folk

-ff2k fo/2k

Décimation

Figure 11-6. Analyse spectrale d’un svstéme de conversion a sur-échantillonnage.

L’introduction d’'une boucle de contre-réaction utilisée dans la technique Sigma-Delta
permet de rejeter le bruit hors bande utile et d’améliorer ainsi I’efficacité du sur-

¢chantillonnage.

VII. GENERALITES SUR LA TECHNIQUE SIGMA-DELTA

Le principe de la modulation Sigma-Delta appliqué & la conversion A/N comprend

deux fonctions (figure II-7):
* Le modulateur Sigma-Delta ou codeur dont le rdle est de modifier la fagcon de représenter
- le signal analogique: obtention d’un signal du type PDM (Modulation de la densité

d’impulsions}.
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o Le Filtre numérique qui a pour but d’effectuer a la fois un filtrage passe bas et une

décimation qui dans le cas de la conversion A/N fait office de filtre de décimation.

Sortie Numérique
Entrée analogique

Modulateur

Mise en forme du bruit Filtre Numérique

Décimateur

Figure II-7. Schéma bloc d’un convertisseur sigma-Delta.

L.a modulation mise en jeu dans ce type de conversion fait partie des modulations
numériques différentielles, qui quantifient et numérisent non pas la valeur du signal d’entrée,
mais la différence entre cette valeur et une valeur estimée par extrapolation des valeurs du
signal aux instants précédents. Cette modulation exploite la redondance de I'information
contenue dans le sur-échantillonnage du signal d’entrée.

Afin d’exploiter cette redondance le modulateur utilise une boucle de contre-réaction
qui permet d’adapter le codage a I’évolution temporelle de la quantité d’information contenue
dans le signal d’entrée. Cette boucle permet aussi dans certains cas, et ¢’est 1a I'intérét du
codage Sigma-Delta, d’affaiblir le bruit de quantification dans la bande utile du signal

d’entrée et de le repousser hors bande, ¢’est ce qui est appelé la ‘mise en forme du bruit’.

ViI-1 De la modulation Delta a la modulation Sigma-Delta

Le schéma représenté ci-dessous donne le principe d’un modulateur Delta [Lib-52].

générateur
d’impulsion
P |
i P
Alt) — _ CAN
- IR

Figure II-8. Schéma bloc d’un modulateur Delta.
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Le générateur d’impulsions sur-échantillonne la différence A(t) entre le signal lui
méme et une estimation de celui-ci, obtenue en intégrant les impulsions de sortie quantifiées a
deux niveaux.

AGt) = m(t) = m(®) @21

L’échantillonnage de A(t) par le générateur d’impulsions Pi(t) donne des impulsions
d’amplitude constante soit positives soit négatives, c’est uniquement le signe qui est conserve
en Py(t). Ces impulsions Py(t), intégrées, donnent un signal en marche d’escalier qui

enveloppe les variations de m(t). La différence A(t) évolue dans une plage[-q, g] ou q est la

I

hauteur d’une marche de m(t}, la marche qui correspond a I'intégration d’une impulsion

Py(t). A(t) correspond au bruit de quantification et c’est ce bruit qui est codé dans la

modulation A

I est aussi possible d’englober le CAN 1Ibit dans la chaine directe du moduleﬁeur tout
en mettant un CNA 1bit dans la boucle de contre-réaction (figure II-9-a). Ainsi le
quantificateur est inutile puisque le CAN 1 bit se charge de cette fonction. L'échantilfonnage

peut étre réalisé en dehors du modulateur, ce qui conduit en fin de compte au schéma bloc de

la figure II-9-b:

geénérateur
d’impulsion
P |-
mity  + Aft) P.(1) CAN (n)
e g) P@ > it >’
A =
mit)
CNA
J‘ 1bit
(a
I )
x{n)
m(t) + An) CAN
M_A —> 1bit _FY(H)
. -
x(n)
CNA
J. 1bit
(b)

Fioure II-9. (a) et (b) Modulateurs Delta modifiés.
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Selon cette architecture ot le CAN et le CNA sont des convertisseurs | bit on obtient
un i ‘bi ’ '
flot de bit ou ‘bit stream’ en sortie comme codage du signal analogique d’entrée. Tt s agit
N =

d’une nouvelle représentation du signal m(t). En effet le passage de y(n) & travers le CNA puis
I"intégrateur, récupére x(n) traduction quantifiée de x(n) donc de m(t). En fait pﬁisque ;\i(n)
est une approximation de x(n), y(n) est une approximation de la dérivée de ;<(n) donc de

x(n). Si on Cht;rche a ce que y(n) soit le codage de x(n) et non de sa dérivée, il suffit d’intéerer

le signal d’entrée avant d’attaquer le modulateur : on obtient alors un modulateur Sigma-Delta
. o
(figure II-10 (a)).

On obtient alors un schéma simplifié (figure II-10 (b)) qui est celui de I’architecture

classique d’un modulateur Sigma-Delta d’ordre 1.

x(n)
N CAN
> ] ™ Ibic | p- ¥

J. CNA {

1 bit
\_ J
—y N — A
Sigma Delta

d

o (@)
Xn) 3 CAN
GQ > _[ Lbit »
CNA
Tbit

(b)

Figure II-10. (a) Modulateur Sigma-Delta & pariir du modulateur Delta. (b) Modulateur

Sigma-Delta du premier ordre classique,

VII-2 Le codeur A minimisation de bruit

Dans le paragraphe VI, on a vu que le sur-échantillonnage n’est pas suffisant pour

rédui : . e
ire la puissance du bruit de quantification dans la bande utile du si gnal, et qu’il nécessite
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I'utilisation de fréquences d’échantillonnage trés élevées pour atteindre de trés hautes
résolutions. Ceci représente I'handicap des circuits a sur-échantillonnage lors de I'timplantation
sur silicium. Le modulateur sigma- delta permet de réaliser une mise en forme du bruit, qui
minimise la puissance de bruit dans la bande utile du signal en le rejetant vers les hautes

fréguences.

;.f x(n) yin) A
H(z) — — \ >

Iavel Y

Codeur Décodeur

Figure H-11. Codeur Sigma-Delta.

Pour le montrer, le codeur de la figure II-10 est représenté par son schéma fonctionnel
de la figure [I-11 dans lequel I’intégrateur & été généralisé par la fonction de transfert H(z). La
quantification du CAN a été modélisée par une source additive de bruit blanc e(n).

L’équation de transfert de la sortie du codeur entier par rapport au signal d’entrée et au

bruit de quantification est la suivante:

H(z) 1
Y(z)=———X L /e (H-22)
= Ta M T B

La fonction de transfert associée au signal d’entrée s’ écrit:

FTS(z) = T%%_) (T1-23)
Z

Celle associée au bruit de quantification est:

FTB(z) = 11%(2) (I1-24)

Dans notre cas de modulation Sigma-Delta, la fonction de transfert associée au signal
d’entrée, FTS(z) correspond & un filtre passe bas dont la bande permise inclut la bande utile
du signal. Quant a la fonction de transfert associée au bruit de quantification, elle réalise un
filtrage passe haut qui permet de rejeter le spectre de bruit vers des fréquences nettement
supérieures a celles du signal d’entrée, et de le minimiser dans la bande utile du signal

d’entrée.
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Spectre du bruit
de quantification

Spectre du signal quantifié

Mise en forme du bruit
de quantification

Spectre du signal aprés codage

Figure II-12. Aspect fréquentiel de la mise en forme du bruit de guantification.

Remarque: La fonction de transfert par rapport au signal d’entrée peut correspondre 2 celle
d’un filtre passe bande dans le cas d’un modulateur Sigma-Delta passe bande. La fonction de
transfert par rapport au bruit réalise alors un fiitrage réjecteur de bande (celle du signal

d’entrée).

VII-3 Le filtre numérique

Ce filtre réalise deux fonctions: le filtrage passe bas qui permet d’atténuer le bruit en
dehors de la bande utile du signal et d’éviter le repliement de spectre au moment du sous-
échantillonnage, sous-échantillonnage qui est la deuxiéme fonction assurée par ce filtre afin

d’augmenter la résolution et de diminuer le débit en sortie.

VIl ETUDE DU MODULATEUR SIGMA DELTA DU PREMIER ORDRE

Le schéma bloc linéarisé d’un modulateur Sigma Delta d’ordre 1 est représenté sur la
figure H-13 dans une chaine de conversion analogique numérique compléte. Dans le cas
simple ou le filtre passe bas utilisé est un intégrateur 4 temps discret a retard, sa fonction de
transfert s’ éerit:

H(z)=—— (T1-25)
1-z
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Chapitre 11

Le signal quantifié est alors la somme de la séquence u(n) formée par la différence
entre le signal d’entrée x(n) et une représentation analogique de la sortie quantifiée y(n).

Dans notre étude on suppose le CNA linéaire et de gain unitaire. L’équation de

transfert du modulateur s’ écrit:

Y(z)=2"' X(z)+ (12" JE(z) (11-26)

Ce qui donne FTS(z)=z" et FTB(z)=1-z"

La sortic du modulateur résuite de la superposition du signal d’entrée retardé d’une

période d’échantillonnage ¢t d’une mise en forme du bruit de quantification par le dérivateur

qui réalise la fonction d’un filtre passe haut.

[ntégrateur  temps discret :
Hiz)=z"71-7" Comparateur

/_ -
u(n) v(n) +
+ + i + : y(n) T ;
x(ﬂ.) []_\ Zl 7 \L

CNA |«

Figure II-13. Chaine de conversion Sigma-Delta du 1°” ordre

VIII-1 Etude temporelle du modulateur Sigma-Delta du premier ordre

La mise en équation du modulateur dans le domaine temporel est donné par le systeme

d’équations aux différences suivant [Aziz-96]:

vin)=un—1)+vin—1)

) I wn)z0
MIZA1 vinp<0 (0-27)

u(n)=x(n)— y(nj

La séquence u(n) représente I erreur entre Uentrée x(n) et la sortie y(n) du modulateur.

Cette erreur ne s’annule que si I’entrée prend les valeurs | ou —1.

Pour micux comprendre le fonctionnement du modulateur, prenons le cas ou la sortie

y(n)=1, I’erreur est alors négative, puisque nous considérons le signal d’entrée normalisé par
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rapport a la pleine échelle (son domaine de variation est alors [-1,1]). Cette valeur est rajoutée
dans I"accumnulateur (ou intégrateur). Aprés quelques coups d’horloge la sortie de Iintégrateur
sera négative, par conséquent la sortie du modulateur bascule et prend la valeur —1 et I’erreur
u(n) change de signe et devient positive. Cette erreur sera accumulée de nouveau dans
I'intégrateur jusqu'a ce que sa sortie devienne positive et la sortie du quantificateur relvient ala

valeur 1.

VIII-2 Réponse a une entrée constante

La réponse du modulateur a une entrée constante se traduit par une suite de 1 et de —1
periodique par paquet de N échantillons. Le nombre N dépend du rapport entre 15 valeur de
I"entrée et la tension de référence du convertisseur numérique-anatogique 1bit. Plus le niveau
de I'entrée est élevé, plus on aura des ‘1" 4 la sortie et inversement pour les faibles niveaux
d’entrée.

La valeur moyenne de ces échantillons est un arrondi du niveau continu de i’entrée. En
effet si la valeur de x(n) est rationnelle, la moyenne de la sortie correspond bien i la valeur de
U'entrée. Prenons par exemple le cas ot x(n)= 0.55. La séquence de sortie du modulateur est
montrée sur la figure II-14. Cette séquence est périodique tous les 40 échantillons. Sur les 40

échantillons 31 prennent la valeur *1” et 9 prennent la valeur ‘-1’ ce qui donne comme valeur

moyenne
39 -2
moy 40 = 26 =055 (H_Zg)
1
0.5
0
0.5} |
-1 L——B— - S—D— 5Dl O Ay
0 20 40 60 80

Figure I1-14. Sortie di modulateur y(n) pour une entrée constante.
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Dans la figure II-15 sont représentées en (a) les séquences d’écart u(n) entre la sortie et
'entrée et en (b) la sortie de Pintégrateur v(n). L’allure de v(n) montre mieux | aspect
périodique du fonctionnement du modulateur.

Pour les cas particuliers ot 'entrée est nulle, la sortie du modulateur change

alternativement entre 1 et —1 tous les coups d’horloge, et pour le cas ot I'entrée est forcée a 1,
la sortie reste toujours a 1.

Pour obtenir a la sortie du convertisseur une valeur approximative du signal d’entrée, il
suffit de procéder a une opération de moyennage, sur une période de temps limitée, du flot de
bits provenant du modulateur: cette opération correspond a I’étage de filtrage passe-bas qui

préceéde I’opération de décimation.

2 T T 2 T

1.5-O°@OT?OOTO@°°°°°°?- 15F @ 1
]

1F 1 1r
0.5¢1 3 0.5 o)

0 Jl 01 1
05 FLY ML PRGNS LRI DKEIEL1 b0 SRS (1 1RE 1] 0.5 L . L

] 20 40 60 80 0 20 40 60 80

(a) (b)

Figure H-15. (a) L' erreur u(n). (b) La sortie de 'intégrateur v(n).

VIII-3 La Réponse du modulateur a une entrée sinusoidale

Il est intéressant d’étudier la réponse d’un modulateur Sigma-Delta 4 une entrée
sinusoidale car elle permet une analyse spectrale du fonctionnement du modulateur et
d’identifier les anomalies de ses différents blocs, notamment du quantificateur. Cette analyse
permet aussi I’étude de la dynamique du modulateur en parcourant différentes plages
d’amplitude.

Sur la figure H-16, on montre différentes réponses du modulateur 1% ordre pour deux
amplitudes d’entrée et deux fréquences d’échantillonnage.

Le signal de sortie correspond & une modulation de densité d’impulsion de | et de 1.
En effet, quand le niveau de D’entrée est élevé, au voisinage de la créte positive de la
sinusoide, le signal modulé présente plus de 1 que de —1 et inversement pour des faibles

niveaux d’entrée. Quand la sinusoide passe par zéro la sortie oscille entre 1 et -1.
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|

el ”“|
.- 7 L h,
20 40 80 BC 100 120 140 20 40 80 8¢ 100 120 140

n=numére de | échantillon n=numeéro de | échanttion

x(n}, y(n)
) x{n) y{n)

(a) amplitude=0.8V, s et f,.=128f,. (b)amplitude=0.5V, s et f.=128f..

G.8

0.8

0.4

0.2

. x{n) yin)
KOy yi)

0 20 0 60 80 100 120 140 20 40 80 00 120 140
n=numérs de | échantition n=numéro de | échantitlon

‘\JU\J\J
80

(c).amplitude=0.8V s et =04

(d)_amplitude=0.5V.; et {,=64f,.

Figure 11-16. Réponse du modulateur pour des entrées sinusoidales. f, est la fréquence

d'échantillonnage et f; est la fréquence du signal sinusoidal.

Il est nécessaire d’analyser la sortie de ’intégrateur quand le modulateur est excité par
une sinusoide , c’est cette analyse qui fixe la dynamique du modulateur, et la valeur de la
référence analogique du convertisseur Numérique-Analogique de la boucle de retour. La
figure I[—l?_ représente la sortie de l'intégrateur pour une entrée sinusoidale d’amplitude
1.1V Pour ce cas de figure, au voisinage de la pleine échelle, la sortie de I’intégrateur atteint
2.3 Ve . La polarisation de I'intégrateur analogique devra étre ajustée de sorte & assurer la

linéarité de I’intégrateur quand sa sortie est de 2.3V s et d’éviter la saturation du circuit.
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Fivure II-17. Réponse sinusordale. Sortie de Uintégrateur.

IX MODULATEURS SIGMA-DELTA D’ORDRE ELEVE

L'étude comportementale présentée sur le modulateur Sigmé-Delta d'ordre 1 donne une
idée sur le principe de la modulation Sigma-Delta. Cette idée peut &tre étendue & d'autres
architectures plus complexes qui sont proposées pour une amélioration des performances.

Beaucoup d’architectures ont été proposées dans la littérature, dont on peut en tirer un
classement {Bena-94] et [Mor-94]. Dans le cadre de cette thése on s’est limité a 'étude des

modulateurs monobit 4 structure cascadé d'ordre n représentés sur la figure 11-18

x+® L |t i + 2! >
-1 .| -1 >
-z -z -z

Figure II-18. Modulateur d'ordre n. structure cascadé,

Ce modulateur est formé de n intégrateurs mis en cascade, et de n boucles de contre
réaction de la sortie du modulateur & l'entrée de chaque intégrateur. Le dernier intégrateur

introduit un retard d'une période d'horloge, pour assurer la faisabilité du systeme.
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Le calcul de la fonction de transfert de la sortie par rapport au signal d'entrée et au bruit

de quantification conduit a I'équation de transfert suivante :
Y(z)=z"'X(z)+(1-z" ) E(z) (T-29)
avec FTS(z)=z"et FTB(z)=(1—-z"")".
La fonction de transfert associ€e au signal reste la méme et consiste en un passe-tout du
signal traité avec un retard de Ia sortie d’une période d’horloge par rapport & I’entrée. Par
contre la fonction de transfert associée au bruit de quantification est celle d'un filtre passe haut

d'ordre égal a l'ordre du modulateur et dont les courbes de gain pour différents ordres sont

représentées sur les figures H-19 et 11-20.

n=4

-
o
T

n=3

2}

Gain en amplitude

[or]
i

n=2

n=1

Q 0.05 o1 015 0.2 0.25 0.3 035 0.4 045 05
frequence normalisée 4 f,

Figure II-19. Courbes de gain linéaires de la fonction de transfert du bruit de quantification

pour les modulateurs d'ordre n=1, 2, 3, 4.

Si on compare les différentes fonctions de transfert par rapport au bruit, pour ditférents
ordres du modulateur, il est clair que le bruit de quantification est nettement atténué en basses
fréquences pour des modulateurs d'ordre supérieur, alors qu'il est amplifié en hautes
fréquences au voisinage de fo/2 (f. est la fréquence d'échantillonnage). Ceci permet de
minimiser d'avantage sa puissance dans la bande du signal et d'améliorer le rapport signal sur

bruit 4 la sortie du modulateur dans la bande utile.
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-100 . : R I —

Gain en amplitude en dB

-200 p :

0.15

0.2 0.25 0.3, 035 04 045

0.5
frequence normalisée a fta

Figure I1-20. Courbes de gain en dB de la fonction de transfert du bruit de guantification

pour les modulateurs d'ordre n=1, 2, 3. 4.

IX-1 Caractéristiques du rapport signal sur bruit.

En se référant aux résultats du paragraphe précédent ainsi qu'au principe méme des

convertisseurs a sur-échantillonnage, on constate que les deux paramétres principaux

déterminant le rapport signal sur bruit de la sortie du modulateur sigma- delta, sont I'ordre n

du modulateur et le facteur de sur-échantillonnage (OSR OverSampling Ratio) définie par:

—OSp = T
k - OSR == Z—B' (H_30)

Dans le cas général pour un modulateur formé de n boucles et réalisant une fonction de

prédiction d'ordre n du bruit de quantification, la puissance du bruit de quantification modulé,

calculé dans Ja bande de Nyquist [-B,B] est donnée par la relation suivante [Nors-96]. .

2 n
P

A A
Y12 V2n+1 kn% (I-31)

Le rapport signal sur bruit calculé pour un signal couvrant la pleine échelle avec une

amplitude équirépartie s’ écrit alors:

z" |

v2n+1 kHIE

(11-32)

SNR =
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soit en dB:

SNR,, =20(n+ %) log(k) — 20n log(rr) - 10log(2m + 1) (II-33)

Cette formule permet de tracer des courbes, paramétrées en n, donnant le SNR en
fonction du facteur de sur-échantillonnage k (OSR). Les courbes de la figure II-21 donnent le
SNR en fonction du OSR pour les modulateurs formés de 1, 2, 3 et 4 boucles.

De ces courbes, on constate que pour un ordre n fixé le rapport signal sur bruit

augmente sensiblement de 3(2n+1)dB chaque fois

que l'on double la fréquence

d'échantillonnage, ce qui correspond & un gain de (n+1/2) bits dans la résolution.

200

150

100

8]
]

Rapport Signal sur Bruit SNR(dB)

i
|
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'

‘
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\
\
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|
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_50 L i Lo H : N i
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Taux de sur-échantilionnage OSH

10°

Figure II-2]. Rapport signal sur bruit SNR en dB en fonction du taux de sur-échantillonnage

OS8R, pour des modulateurs d'ordre n=1, 2, 3 et 4.

L'utilisation de modulateurs d'ordre élevé est donc souhaitable, elle permet d’atteindre

des résolutions trés élevées avec des rapports de sur-échantillonnage raisonnable, mais un

probleme sévere de stabilité se pose a partir du troisieme ordre. Ceci limite les cas pratiques a

l'utilisation de modulateurs d'ordre 2 ou bien incite & passer a des architectures ditférentes,
voire plus complexes.
Dans la suite on s'intéresse a {'étude du modulateur d'ordre 2, dont ’architecture a été

retenue pour la réalisation de modulateurs Sigma-Delta avec la technique des courants

commutés.
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X MODULATEUR SIGMA-DELTA D’ORDRE 2

Le schéma bloc du modulateur d'ordre 2 est donné sur la figure 11-22. Cette structure est
essentiellement composé€e de deux intégrateurs, le premier a pour fonction de transfert celle

-1

d'un intégrateur sans retard

et e second a pour fonction de transfert
I-z l-z

Ce modulateur correspond a f'une des structures qui réalise une prédiction de second

ordre de l'erreur de quantification. L'équation de transfert de la sortie du modulateur est

donnée par:
Y(z)=2"'X()+(1-z"H72E(2) (I-34)

Dott FTS(z) = 2z let FTB(z) = (1 z7')?

u(n) Win) l y(n)

=P = 1L

Figure II-22. Modulateur siema delta de second ordre.

Il est & noter qu’on peut réaliser le modulateur second ordre en utilisant deux

-1

intégrateurs de fonction de transfert

, tout en suivant le premier par un gain 1/2. Les
-z

deux versions réalisent la méme mise en forme du bruit de quantification, mais la deuxiéme

introduit un retard supplémentaire dans la fonction de transfert associée au signal FTS.

X-1  Analyse spectrale du modulateur

Elle permet d’analyser le comportement spectral du modulateur dans la bande du
signal, qui dans notre cas correspond a la bande audio. Elle consiste en des simulations
temporelles du modulateur d'ordre 2 4 I’aide du logiciel MATLAB faites pour des cas réels de

fréquences audio. La fréquence d'échantillonnage est fixée a 1.024 MHz et la bande du signal
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est limitée & la bande de 8kHz. Pour un signal d'entrée sinusoidal de fréquence égal & 1kHz et
d'amplitude égale & 80% de la pleine échelle, la FFT du signal de sortie est faite sur 65536

points, et donne le spectre de sortie représenté sur la figure II-23, limité & 8kHz.

.20 e e

A0 —m - (R {

-804 R —

100 : B - -l L1 " A

IET-1o| S—1 TS Jhr [ A Ll A

spectre du signal de scrtie(dB)

IEFT,| S | LR | ||| S

-160

-180
0 4
fréquence(kHz)

Figure II-23. Spectre normalisé du sienal de sortie du modulateur limité & la bande audio

[0.8kHz ], pour une entrée sinusoidale de fréquence 1kHz et & -2dB de la pleine échelle, sur-

échantillonné aq la fréguence de 1.024MHz.

Le niveau du plancher de bruit est significatif du nombre de points N sur lesquels est
faite la FFT du signal. Cette analyse permet aussi de détecter la distorsion harmonique causée
par les imperfections des différents blocs du le modulateur (cette étude fera 1’objet du

chapitre-IV).
X-2  Courbe du SNR en fonction de 1'amplitude du signal d'entrée

Cette courbe est une caractéristique générale des modulateurs Sigma-Delta, Elle donne
la valeur de rapport signal sur bruit mesuré en dB en fonction de 1'amplitude relative du signal
d'entrée par rapport a la pleine échelle exprimée en dB. Cette courbe est linéaire en échelle
logarithmique et présente une chute du SNR lorsque I'amplitude du signal d'entrée s'approche
de la pleine échelle, témoigné par la présence d’harmonique d’ordre 3 sur le spectre de la
figure 1I-23. Ceci est caractéristique des modulateurs Sigma-Delta et provient de la saturation
du deuxiéme intégrateur. La figure II-24 donne cette caractéristique pour un facteur de sur-

échantillonnage OSR=64. D’aprés les relations II-13 et II-14, la résolution dans ce cas est de

12.66 bits.
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80 T T T T T T T T

Rapport signal sur bruit SNR en dB

1 ] L 3,

70 -80 -50 -40 -30 20 -10 0
Amplitude relative de | entrée en dB

Figure I1-24. Rapport signal sur briit du modulateur Sigma-delta de second ordre(OSE=64).

X1  STABILITE DES MODULATEURS SIGMA-DELTA.

Comime tout systeme discret régi par des équations aux différences, les modulateurs
Sigma-Delta nécessitent une étude de stabilité, principalement pour les ordres trés élevés. A
cause de I'aspect non lin€aire introduit par le quantificateur on a jamais réussi a développer
une théorie générale de la stabilité des modulateurs Sigma-Delta quelque soit ["ordre. Ceci
n’a pas empéché la réalisation de modulateurs d’ordre supérieur [Kar-90].

Plusieurs travaux ont traité la stabilité des modulateurs Sigma-Delta [Ard-87, Sti-88,

Hei-91, Pin-93, Bai-94]. Nous nous limiterons ici 3 une analyse linéaire.

XI-1 Analyse linéaire

Cette analyse tient compte des erreurs de modélisation du quantificateur binaire
(convertisseur A/N 1bit) et ce, en introduisant un gain arbitraire k>0 3 Dentrée du
quantificateur [Nors-96]. Ceci n’affecte pas le fonctionnement du modulateur puisque le
quantificateur est binaire. Par contre, elle affecte le modele linéaire et change 1’expression des

fonctions de transfert de la sortie associées au signal d’entrée et au bruit de quantification.
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e(n}

{ +
x(n) = _r;’_ |~ ¥(n) — x(n) . +8 yin)

Quantificateur

Figure II-25. Nouvelle modélisation du guantificateur.

XI-2 Lieu des péles

Dans le cas général le schéma bloc d’un modulateur Sigma-Delta est alors donné par la

figure I-26.

cin)

x(n)

G L2

H

Figure II-26. Schéma bloc général d’un modulateur Siema-Delta.

Les fonctions de transfert générales de 1a sortie associées au signal d’entrée et au bruit

de quantification sont :

F1§ = —ng—, FTB = 1 (I1-33)
1+ kHG 1+ kHG

ol G est la fonction de transfert de la chaine principale et H la fonction de transfert de la
boucle de retour. Nous avons bien deux fonctions de transfert qui ont la méme équation
caractéristique définie par :
1+ kHG =0 (I-36)
La stabilit¢ du systéme dépend de la position des racines de Péquation II-36 par
rapport au cercle unité, mais le critére de stabilité est différent de celui pour les systémes
linéaires. En effet pour les systémes linéaires la stabilité est déterminée par ’ensemble de
valeurs k pour lesquelles les racines du polyndme caractéristique se situent dans le cercle
unité. Ceci est ia condition nécessaire et suffisante pour que les variables d’états (signaux) du
systéme ne divergent pas.
Dans notre cas, tenant compte de la non-linéarité du modulateur, sa stabilité sera

assurée si I'évolution des racines de I'équation caractéristique ne permet pas au signal
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d’entrée du quantificateur de divergcr.' Ceci veut dire que les racines du polyndme

caractéristique ne devront pas étre impérativement a I’intérieur du cercle unit€ pour toute -

valeur de k>0, puisque la valeur de k dépend du niveau du signal a I’entrée du quantificateur.
L’évolution de la position des racines pour les valeurs de k>1 n’est pas importante

dans Ia détermination de stabilité du modulateur. En effet ’augmentation du gain k vers des

valeurs élevées, implique une atténuation du niveau du signal a I'entrée du quantificateur.

Donc méme dans le cas ol les racines tendraient a sortir du cercle unité, ce qui revient a une

augmentation du niveau du signal a I'entrée du quantificateur, on verrait alors apparaitre une

diminution de la valeur du gain k, d’oti un retour des racines a Iintérieur du cercle unitaire.
Le plus important dans ce cas est I'étude de la position des racines pour des valeurs de

k comprises entre O et 1. Pour cela on distingue quatre cas de répartition des racines :

¢ Le premier est le cas ol toutes les racines sont a 'extérieur du cercle unite pour toute
valeur k entre 0 et 1 : dans ce cas le modulateur est instable (figure 1I-27).

e Le deuxieme cas correspond i une stabilité inconditionnelle définie par des racines se
situant & I”intérieur du cercle unité quelle que soit la valeur de ke [0,1] (figure II-28).

e Le troisitme cas est quand le lieu des racines admet une valeur keq pour laquelle les
racines se situent a Uextérieur du cercle unité pour les valeurs de ke [0,kerel, et intégre le
cercle pour le reste des valeurs de k (figure I1-29) : dans ce cas le systéme est instable . En
effet, autour de la valeur critique de k une augmentation de I'amplitude du signal d’entrée
du quantificateur implique une diminution de la valeur de k, ce qui entraine le retour des
poles d’une manidre irréversible vers I’extérieur du cercle unité.

e Le quatrieme cas est le complémentaire du troisieme. Pour les valeurs de k inférieures a
Keqe les racines se situent & Iintérieur du cercle unité et pour les valeurs supéricures les
racines sortent du cercle (figure II-30). Prenons le cas ol le gain k est proche de ke et les
racines ont tendance 2 sortir du cercle unité. Ceci conduit alors 2 une augmentation du
niveau du signal i U'entrée du quantificateur, d’olt une diminution de la valeur du gain k,
provoquant le retour des racines du polyndme caractéristique vers le cercle unité: le

systéme est donc stable.

k=0

|

Fipure I1-28. 28me ono - modulateur stable.

k=1

k-cril

k=0

p Re

Figure 1I-29. 3tme s de lieu des racines: modulateur in
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Figure 11-30_ 4" Cas de lieu des racines: modulateur stable.

XI1-2-1 Cas d’un modulateur du premier ordre

Prenons le cas du modulateur de la figure II-13 et introduisons le gain supplémentaire
k associé au quantificateur, I’équation caractéristique du systéme lin€arisé devient :
I-{1-k)z7' =0 (I-37)
Les pdles des fonctions FTS et FTB s’écrivent en fonction de k comme suit ;
p, =1-k (1I-38)
Pour tout O<k<l, py se situe a lintérieur du cercle unité d’ou la stabilité

inconditionnelle des modulateurs de premier ordre.

XI-2-2 Cas d’un modulateur du second ordre

Prenons maintenant le cas qui nous intéresse le plus, celui d’un modulateur du second
ordre. Pour analyser sa stabilité, nous prenons le cas le plus général du modulateur Sigma-

Delta représenté sur la figure I-31.

N
s

Figure [I-31. Modéle du modulateur second ordre étudié.
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Le calcul de I’équation caractéristique donne le polyndme suivant -
A2+ k(1 + o)z + (1—ka) = 0 (11-39)
Le tracé du lieu des racines de ce polynéme pour le cas général o=1, correspond 2 un
lieu stable puisque les poles du modulateur pour ke[0,1] se situent sur le cercle de

centre(0.5,0) et de rayon 0.5 inclus dans le cercle unité (Figure H-32).

Figure II-32. Lieu des péles pour un modulateur second ordre (=1, a>1 et o< ).

L unilisation de deux intégrateurs a retard dans la chatne directe du modulateur change

la condition de stabilité 3 =2,

XII GENERALITES SUR LA DECIMATION

Le modulateur Sigma-Delta délivre un signal sur peu de bits (un seul bit dans notre
cas) a une fréquence d’échantillonnage (rés élevée, difficilement utilisable. On appelle
décimation le fait de ramener cette fréquence d’échantillonnage 4 une fréquence proche de la
fréquence de Nyquist avec, simultanément une augmentation du nombre de bits. Cette
opération s’effectue grice a un moyennage temporel sur un certain nombre d’échantilions du
signal sur-échantillonné. Par ailleurs, le filtre doit également éliminer le bruit de
quantification sans déformer le spectre utile. Il doit donc &tre trés sélectif.

Classiquemnent, le filtre décimateur se compose d'un filtre passe-bas qui €limine le

bruit de quantification et d’un sous-échantillonneur d’ordre M. La représentation de ce

modulie est 1a suivante:
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La relation II-40 donne FPordre de grandeur (en 1

Nombre__de _coefficients =

x(n) |

f,

Hin)

Filtre passe-bas

) v

Décimateur

y{n)

fe! M

Figure I1-33. Le filtre numérique décimateur.

coefficients nécessaire du filtre :

ére

Fréquence _de_ suréchantillonnage

Largeur_de_la_bande de transition

approximation) du nombre de

(H-40)

Etant donné que le filtre décimateur doit étre le plus sélectif possible, le nombre de

filtres associés seront moins sélectifs mais moins complexes [Chu-84].

coefficients sera important et sa réalisation en un seul étage devient complexe et prohibitive
en surface occupé. Il est donc nécessaire d’effectuer un filtrage et un sous-échantillonnage en

plusieurs étages. En effet, le taux de sous-échantillonnage de chaqué filtre étant plus faible, les

x(n)

ou

H,(f}

—»ﬁM]

xi(n)

Etage 1

x{n) : ng bits a la fréquence fo=f,

x(n) : n; bits a la fréquence f;=f./M,

Hn(f)

ﬂ.ngN.

y(n) :ny bits a la fréquence fy=f/M;.M,... My

Ftage N

y(n)

Figure II-34. Cascade de N filtres décimateurs.
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Le filtre décimateur global H(f) est donc fractionné en M filtres successifs H (), Ha(f)

‘Hn(f). Chaque €tage (i) est suivi d’une décimation intermédiaire de facteur M; de telle sorte

ue le facteur de décimation global M est:

----- v (I-41)

La fréquence d’échantillonnage vue par les différents étages diminue e long de la

aine de décimation jusqu’a atteindre en bout de chaine la fréquence de sortie fy:

D PR U ([-42)
fNWM T M, M, M
N N N-1

La dynamique de codage croit le long de la chaine de filtrage de ng & ny, ns,... ny bit

correspondant a la résolution souhaitée.

11 existe plusieurs procédés d’optimisation de cette chaine de filtrage. Nous exposerons

par la suite deux méthodes de réalisation de ce filtre.

XII-1 Choix du filtre numérique décimateur

D’une maniere générale, un filtre numérique est un systéme linéaire invariant qui traite

les échantillons d’entrée x[n] pour donner une suite y[n]. Les signaux d’entrée et de sortie

sont liés par une équation aux différences :

S a,5ln—il=3 b, sfn—i] (11-43)

i=0 i=()

=z

ol les coefficients a; et b; sont caractéristiques du filtre.

On distingue deux grandes classes de filtres numériques: les filtres RIF ‘filtres a

Réponse Impulsionnelle Finie et les filtres RII ‘filtres & Réponse Impulsionnelle Infinie’.

XI1-1-1 Les filtres RII

La réponse d’un filtre 2 Réponse Impulsionnelle Infinie est donnée par I’équation aux

- différences suivante:

nl=a,aln—il+ Xb,.yIn -] (I-44)

Il s’agit d’une structure récursive, du fait que la valeur de 1’échantillon de sortie a

Pinstant n dépend des échantillons de sortie précédents. Le nombre de coefficients d’un filtre
- RII est plus faible que celui un filtre RIF réalisant la méme fonction de filtrage. De ce fait, a

surface égale, les filtres RII sont plus performants que les filtres RIF et d’un point de vue
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logiciel, leur synthése est plus simple. ‘Un filtre analogique peut étre synthétisé en une

structure RI1, les structures RIF n’ayant pas d’équivalents analogiques.

X1I-1-2 Les filtres RIF

La réponse d’un filtre a Réponse Impulsionnelle Finie est donnée par I’équation aux

différences suivante:

nl=2a, xln—i]

Leur réponse est linéaire en phase, les distorsions de phase sont donc négligeables. Ce

(T1-45)

point peut avoir son importance selon le type des signaux traités. La réponse de ce filtre est
I'expression d’une moyenne pondérée. Leur fonction de transfert en z est non récursive, par
conséquent la stabilité est toujours assurée contrairement aux filtres RII. Les performances de
ces filtres souffrent moins des effets de troncature lors de leur implantation. Leur mise en
cascade simplifie énormément leur implantation. Pour toutes ces raisons évoquées, les
structures RIF sont les plus souvent utilisées pour la réalisation du filtre décimateur des
modulateurs Sigma-Delta.

Parmi ces filtres, ceux les plus couramment utilisés pour la décimation en sortic des
modulateurs Sigma-Delta sont les filtres en sinus cardinal (filtre en peigne) et les filtres demi-

bande.

XII-1-3 Filtre sinus cardinal

Ce filtre est la facon la plus simple et la plus économique de sous-échantillonner, car il
ne nécessite pas de multiplieur. 11 est encore appelé filtre en peigne. La fonction de transfert

de ce filtre est le résultat d’une moyenne sur M échantillons successifs:

M~

= Saln-1]

i=

(II-46)

oll M est le facteur de décimation.

La fonction de transfert en z correspondante est donc de la forme:

L1-z" 47
H(z)=— — (II-47)
(2) M 1-z

Avec 7 = exp( jZJrj— )i fe: fréquence d’échantillonnage.

[
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On obtient dans le domaine fréquentiel:

' sin¢ M./T;J:—
H jQ.JZ'L =
sin ¢ Jri‘

Joe

(I1-48)

(4

La fonction de transfert d’une cascade de k filtres sinus cardinal, est équivalente a celle
d’un filtre sinus cardinal d’ordre k. Elle s’exprime comme suit:

M NE

k -
H (Z):[Mi] 11;_{;7“ (11-49)
Son module s’écrit alors:
k
sinc M.ﬁi
H j27ri. _ /. (11-50
I sinc fL’Ji
f.

On remarque que plus ["ordre du sinus cardinal est élevé, plus ’atténuation hors bande
est importante. 1l est donc intéressant d’utiliser un filtre sinus cardinal d’ordre élevé pour
€liminer un maximum de bruit. On réduit ainsi le phénomene de repliement de bruit dans la
bande utile lors du sous-échantillonnage. Il est montré que pour un modulateur Sigma-Delta
d’ordre L., il faut avoir un sinus cardinal d’ordre k = L. + 1 [Cand-92] pour atténuer
convenablement le bruit de quantification situé hors bande.

La simplicit¢ d’implantation du sinus cardinal peut étre mise en évidence en

décomposant la fonction de transfert. Aprés factorisation, on obtient:

o) [0

On reconnait alors une fonction intégration suivie d’une fonction dérivation. Or, ces

M-51)

deux étapes sont suivies d’un sous-échantillonnage d’un facteur M. Afin de simplifier
"implantation du filtre, on peut intercaler le sous-échantillonnage entre I’intégration et la
dérivation. L’opération de dérivation pourra alors fonctionner 4 une fréquence d’horloge
inférieure 2 celle de I’intégration: le terme (1-z ™)¥ est remplacé par (1-z") dans I’expression
de H(z) [Sar-97]. Cela n’affecte en rien la réponse en amplitude du filtre. La figure ci-dessous

représente les deux structures possibles:
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(-2

(a)

(lmz_I '

(b)

Figure II-35. (a) Structure directe du filtre en sinuy cardinal; () Structure indirecte du filtre

en sinus cardinal.

La fréquence de travail du dérivateur de la deuxieéme configuration étant diminuée par
rapport a fa premicre, la puissance consommeée est plus faible et le nombre d’étages utilisé est
réduit. Par conséquent, il est plus avantageux d’utiliser la deuxiéme configuration.

Un probléme de dépassement ‘overflow’ en sortie des intégrateurs peut se produire et
se répercuter sur les dérivateurs. Pour éviter cela, la sortie doit étre sur un nombre de bits
déterminé par la relation suivante [Bar-97}:

Résolution_de_sortie=k.Log,(M)+ B, (11-52)
Ou k est 'ordre du sinus cardinal, M est le facteur de décimation et B;,: le nombre de bits en
entrée.

La contrepartie 4 la simplicité de ce filtre est qu’il n’est pas assez sélectif et qu’il
apporte une atténuation non négligeable dans la bande utile. 1l est généralement placé dans le
premier étage de la chaine de décimation. Le filtre sinus cardinal effectue ainsi un sous-
échantillonnage important, puis viennent les filtres RIF correcteur pour compenser
I"atténuation du gain dans la bande utile et des RIF décimateurs plus sélectifs en fin de chaine
de décimation. On utilise en général pour cela des filtres demi-bande [Cro-81], des filtres
sélectifs et dont la fréquence de coupure est égale f/4. Ce qui revient alors une décimation par

deux seulement.

XIII CONCLUSION

La résolution dans une chaine de conversion analogique-numérique est limitée par le

pas de quantification résultant. Une maniere de surmonter cet handicap est de sur-

¢chantillonner le signal. C’est a dire compenser la limitation de la discrétisation spatiale pour

une discrétisation temporelle meilleure. Cette méthode a ses limites liées a la technologie et
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elle ne peut s’appliquer que si elle s’accompagne d’une réjection du bruit vers les hautes
fréquences, en dehors de la bande du signal. C’est cette mise en forme du bruit qui est
caractéristique de la boucle Sigma-Delta.

Pour expliquer le comportement temporel de la boucle nous avons pris I'exemple d’un

modulateur d’ordre un, puis pour mettre en évidence la forme caractéristique du spectre de

- bruit nous avons fait appel a un modulateur d’ordre 2 et supérieur. Un grand nombre

d’architectures ont été proposées dans la bibliographie, mais pour des raisons de simplicité et
de stireté de fonctionnement nous avons opté pour une structure cascadée d’ordre- 2. Celle-ci
est inconditionnellement stable comme nous ’avons montré. Sa résolution est limitée 4 12.7
bits pour un facteur de sur-échantillonnage de 64.

Nous avons donnée des indications sur le filtrage numérique & décimation qui doit
suivre le modulateur pour constituer une chaine de conversion compléte. Le filtre en sinus
cardinal (ou en peigne dans le domaine fréquentiel) est particuliérement bien adapté 2 la
décimation importante, mais présente en revanche I’inconvénient de ne pas avoir une réponse
constante, en amplitude, dans la bande basse fréquence du signal utile. Le filtre demi-bande
n’as pas cet inconvénient mais se trouve limité a une décimatjon par deux. Ces deux types de
filtres sont généralement utilisés I'un & la suite de I"autre avec parfois un filtre intermédiaire

de correction.
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Les Intéerateurs i courants commutés en classe A

INTRODUCTION

Dans les systémes linéaires de traitement de 1'information, on distingue deux familles:
gystémes & temps continu et les systémes a temps discret. Les premiers sont définis par des
uations différentielles et par leurs fonctions de transfert linéaires. Les systeémes discrets sont
&finis par des équations aux différences et par leurs fonctions de transfert discrétes en z.

Dans les deux cas on peut transformer la forme de modélisation en une représentation
raphique compﬁrtant trois blocs fondamentaux : intégrateurs, blocs de gain et opérateurs
‘tionneurs et soustracteurs. Cette représentation est aussi valable pour les systémes non

inéaires tels que les modulateurs Sigma-Delta, en introduisant les blocs non linéaires

Systéme sortie entrée sortie

de traitement
_’(: — NL

Ficure III-1. Eléments de base d'un systéme de traitement d’un_svstéme analogique.

Pour les circuits de traitement & temps discret en mode courant [Tou-93], la fonction
d’intégration constitue un élément de base dont les performances sont décisives pour le bon
fonctionnement du systéme entier.

L’intégrateur de signaux analogiques consiste dans le cas des circuits & temps continu
a exploiter les relations d’intégration et de dérivation liant les potentiels et les courants dans
les composants passifs : capacités et inductances. Dans le cas des systémes a temps discret,
I’ opération consiste dans la sommation des échantillons du signal analogique pris aux instants
d’échantillonnage.

I DIFFERENTES STRUCTURES D’INTEGRATEURS A COURANTS
COMMUTES

II-1 Principe d’intégrateur a courants commutés

L intégrateur A courants commutés [Hug-90, Hug-90-1] exploite la propriété de retard

introduite par une cellule mémoire de courant. Il est réalisé en bouclant le courant de sortie
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d’une cellule retard & son entrée, de sorte 4 sommer le courant d’entrée et le courant de

rétroaction comme I’illustre le schéma bloc suivant:

/——> Cellule retard
i_ & § g

v Z L

Figure [II-2. Schéma bloc d’un intéerateur i courants COMMUIes.

Le retard d’une période d’horloge est constitué par la mise en cascade de deux cellules

mémoires introduisant chacune un retard d’une demi période d’horloge (Figure II-3).

» Z » = ; Z-UZ . Z 142

Figure [11-3_Schéma bloc d une cellule retard.

Dans la suite on ne s’intéresse qu'aux circuits 3 courants commutés deuxiéme

génération en classe A.
II-2  Unité d'intégration

La mise en ceuvre du principe représenté en figure II1-2 et I1I-3 est donnée en figure
[lI-4-a. Comme les drains des transistors T, et T, sont en permanence en court circuit compte

tenu des phases recouvrantes @ et @, le schéma peut se simplifier en celui de la figure

MI1-4-b.
Su b Sea
icR ¢ v

- e
- 0

l’“ .rz o
Gl

b ]

(a) (b)

Figure lII-4. () Intégrateur a courants commutés (b) version modifiée "unité d'intéeration”,
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Pour bien suivre I'évolution de l'algorithme d'intégration, référons nous & ce dernier
¢ma figure TI-4-b. Durant la phase @, le transistor T, enregistre le nouvel échantillon du
"c.;lrant d'entrée. Celui-ci est retranché durant la phase ®, de la valeur stockée précédemment
&'g'ms le transistor mémoire T,. Le calcul des courants de drain des deux transistors: mémoire
aurant les périodes de fonctionnement est comime suit :

. La mise en équation des courants I, et I, sera faite durant la période n. Durant la phase
cI) de la période-n—j le courant d’entrée i_ est injecté dans le nceud d’entrée. Les courants i, 1,
et 1. sont reliés par I’équation suivante :

“ i(n-D+2J=I(n-D+1,(n-1) {(HI-1)

Durant la phase ®. de la période n le courant d’entrée est annulé. La grille du transistor
T, est isolé, celui-ci mémorise alors la valeur de son courant de drain de la phase @, L(n-1).
Le transistor T, est connecté en diode, son courant de drain prend donc sa nouvelle valeur
L(n). La nouvelle relation reliant les différents courants sera :

20 =1, (n-1}+1,(n) (I11-2)

De méme que pour la phase @, de la période n-1, I’équation III-1 s’écrit pour la phase

®, de la période n :
i(m)+2J =1 (n)+1,(n (IT1-3)
Les relations III-1 et TE-2 et II1-3 conduisent aux équations aux différences suivantes :
ILm)y—=I,(n=-1)=-i,(n—-1 (II-4)
Lm)—-L(n-1)=i,(n) (ITII-5)

Or initialement les courants I, et I sont égales 4 J, d’otl les expressions de Ja valeur des

courant I et [ en z:

I=J-——0i, (IT1-6)
1-z
1S
Il if‘i‘—*—le (HI'7)
11—z

Les deux équations représentent deux formes différentes de fonction de transfert
d'intégrateurs. La premiére est dite & retard et la deuxiéme sans retard. Pour restituer les
courants effectifs résultant de I'intégrateur, il suffit d'utiliser des étages de sortie recopiant les

courants des transistors T, et T,.
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Remarque importante: Dans le calcul des fonctions de transfert de tout circuit & courants - I . (.I.'II. 9)

commuiés, la forme de la fonction de transfert dépend impérativement des instants

d'échantillonnage du signal d'entrée et des instants de lecture du signal de sortie. Les signaux

sont en effet échantillonnés durant les deux phases du signal d'horloge global contrdlant le

circuit, ce qui introduit I’opérateur z'” dans les équations, comme cela apparaitra pour la suite. | a
P P S (1I-10)

1I-3  Intégrateur généralisé sans perte o -z =gt

L intégrateur généralisé sans perte a courants commutés dans sa configuration P z? - 1 i1, (II1-11)
deuxiéme génération[Tou-93] tel qu'il est représenté sur la figure II-5 est formé de deux o=t -
transistors mémoire T et T, associés a deux transistors de sortic T, et T,. Il a une structure
symétrique permettant, d’une part, d'égaliser les capacités vues par la grille de chaque ~ 11-4 Intégrateurs généralisés avec perte, inverseur et non inverseur
transistor mémoire pour réduire au mieux l'erreur d'injection de charge résultante aux sorties
et d’autre part de réaliser différentes fonctions d'intégration. : I1-4-1 Intégrateur non inverseur avec perte

L'intégrateur avec perte, contient une contre-réaction non unitaire permettant de

avec 0<l. En partant d'un

J' ' réaliser une fonction de transfert discrete de la forme —
J ;

1—oz

intégrateur généralisé dans sa configuration non inverseuse, on lui associe un étage

supplémentaire, correspondant au transistor T, sur la figure III-6. Cet étage fournit un courant

proportionnel au courant de sortie avec un coefficient de pondération—. Ce courant est injecté
o

dans le neeud d'entrée durant la phase @, du signal d'horloge. La fonction de transfert peut

®2 donc étre formuiée en utilisant les résultats du paragraphe II-3. Selon la phase

T TE:I : d’échantillonnage &, ou @, du courant de sortie on obtient respectivement :

o 7
Figure III-5. Intégrateur généralisé. i(z) 1+p (HI-12)
(z)  _ [
1+,8Z
La fonction de transfert des courants de sortie i, et i, par rapport aux courants
d'entrées 1, et i, dépend des instants d'échantillonnage des courants de sortie.
N o : " . o
Dans le cas ot les courants de sortie i, et i, sont exploités durant la phase @, ceux-ci _ () 1—73-2 ' (III-13)
. ) _ _ i,(z) 1+
s’expriment par: N 1
i(z) 1 =
1+ 4

(II1-8)
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éi BJ él ol

il)—D—EO

T

‘—llj'ﬁ T2

Li_rs ”chl
5o .

Figure III-6. Intégrateur généralisé non inverseur avec perte.

I1-4-2 [ntégrateur inverseur avec perte

él o

o ¢2J BJ
1
io—>—-T—a‘—D—— Bio
o .
> - Jf oPp—Ilo
l -
CI)Q\e o
1
L ]| :';f [
: J B : o

Figure II-7 Intégrateur inverseur avec perte.

Celui-ci utilise l'intégrateur inverseur généralisé avec un €tage supplémentaire

fournissant le cou Sacti injecté
rant de contre réaction. Ce courant est injecté dans le neeud d'entrée durant

la phase @, phase complémentaire d'injection du courant d'entrée, comme le montre la figure

Les Intégrateurs i couranis commnmités en classe

_Ceci conduit 2 la formulation de la fonction de transfert dans le cas d’une lecture de la

ortie durant les phases @, et @, respectivement:

e
L@ 1B (I1I-14)
i(z) b -

1+ﬂZ

o 7
(@ __1+p (1II-15)
itz) b

I—HBZ

I INTEGRATEURS DIFFERENTIELS DOUBLEMENT ECHANTILLONNES

11I-1 Intégrateur Bilinéaire Différentiel

La structure différentielle [Tan-94,Tra-94,Tra-94-1] permet un double échantillonnage
du signal d'entrée ; il est en effet échantillonné sur les deux phases @ et @, du signal
d’horloge. Cette structure symétrique permet également d'assurer la continuité¢ du courant
d'entrée qui, dans le cas général, n'est exploité que durant une demi-période d'horloge. Ceci
économise la puissance et évite I'utilisation de circuits auxiliaires pour évacuer le courant
durant les phases inactives.

Sur la figure TI1-8 est représenté !intégrateur bilinéaire différentiel. 1l est formé de
deux unités d’intégrateurs généralisés. Les sorties des deux unités sont interconnectées de

sorte & fournir deux sorties différentielles réalisant la méme fonction bilinéaire.

3 o1 o1 02
Do
J* ; )12J é —“w
loutt ‘
u ’__ ’O“ 0, tout
. On - 0
} L L 1 Oq;
CD]_ CI)Z CI)2 t (Dl
TB j T5 Tﬁj Er7 T3 j T1 Tzlj T4

Fioure I1I-8. Intégrateur bilinéaire différentiel.
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Les sorties intermédiaires lues lors de la phase @, s’expriment par : “phase d’échantillonnage. Cette fonction est donnée par la relation [II-26; La présence de

opérateur z'* confirme le double échantilionnage des courants d’entrée.

am-16) | 1, Lyl 1+2 "
() I,-1, 1-z'" (I-26)
in inl in2

—Z

(I1-17) Dans les chaines complexes ot les circuits blocs fonctionnent en mode différentiel, i

est nécessaire d’éliminer la composante mode commun pour éviter son accumulation e long

de 1a chaine. Pour-cela des solutions seront présentées dans les paragraphes suivants.
(HH-18) ‘

(111-19) III-2 Intégrateur Bilinéaire Différentiel avec compensation du mode commun en mode
Dot les sorties I et 1 courant en contre-réaction

L[

lL,,=0,+0
ol e - Pour compenser le signal mode commun des sorties différentielles, une solution en

(11-20) mode courant est envisageable [Lou-98-4]: elle consiste & exploiter {a réponse de I"intégrateur

vutl

généralisé suite & l'entrée i, tel qu'il est indiqué dans le paragraphe 1I-3. En fait il s’agit

=0, d’utiliser des étages de sortie supplémentaires qui, en additionnant les courants de sortie en A,

o 2

B, C et D, restituent le courant mode commun en E. Ce courant est par la suite injecté par

= (I-21) l'intermédiaire d'un jeu de miroirs de courant & deux étages de sortie, dans le nceud de chaque

a2
unité d'intégration (Figure III-9).
Or dans le cas général les cour ’ 4 ] : y ' . . ) .

g ants d’entrée I, et I, peuvent s’exprimer comme superposition Cette solution présente deux inconvénients, i savoir I’augmentation de plus de 50% de

d’un mode commun et d’'un mode différentiel :
o diffé i ’ tlici : treul
rentie] : : la puissance consommée et celle de la surface de silicium occupée par le circuit total.
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]."n = Il +1
| MC MD (III—22)
li .
54 - D4 D —2
(111-23) T T°
) o

On peut alors écrire :

g T | Lo Aud
I"“"(Z)_—__I—z‘l’z Lyp ~ o (IT1-24) : __ 5J @,LzJ é@@w é@é“ @vbm @J,J J

; (Z) - 1+ Z-l"z ; ; '.: ! ! miroi.rs ?
w2 (D) == 1=77 Lip = Luc (II1-25) = =—1K 5

L’opération d’intégration porte uniquement sur le mode différentiel et le mode | A " E -

commun est intégralement restitus.
] ®2
Le calcul qui vient d’étre fait a été appliqué a la phase ®,. Si on fait de méme pour la I':
hase c i & I S i

P complémentaire ®,, on trouve la méme fonction. En consequence cette fonction de ==

transfert gl i ie diffé ; PR S Aieps . .l . . e e s e . .
globale liant la sortie différentielle & I’entrée différenticlle est indépendante de la Fioure 1H1-9. Intégrateur bilinéaire différentiel avec compensation du mode commun.
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I11-3 Intégrateur pseudo bilinéaire

Autre que ['augmentation de la consommation en puissance, le circuit précédent
présente un autre inconvénient : celui de ’erreur de désaccord entre les transistors de sorties et
ceux des étages supplémentaires. La structure proposée [Lou-98-4] consiste a subdiviser les
différentes sorties en deux courants, chacun €tant activé durant une des deux phases de
I'horloge. Le premier courant sert a former les sorties de I’intégrateur et le deuxieme a extraire
le mode commun.

La figure III-10 représente un schéma simpiifié de l'intégrateur réalisé. Les sources de
courants J doivent étre identiques et i grande impédance de sortie : elles ont été réalisées a
partir d'un miroir de courant généralisé et cascodé simple. Cette structure cascode a aussi €€
utilisée dans les cellules mémoire elles-mémes. Le jeu des miroirs de courant permet

I'extraction du mode commun et sa recopie pour l'injecter dans les noeuds d'intégration.

+lin o1 @1 -lin
LIS -
-
OT (=]
b2 02

_I,Eﬂt_,// v, /| N% \\hqggkj__
d . b )
lout+ 02 MCT D1 D1 ?MC @2 lout-

Miroirs
de courar
P @ |
Ta
Ta:] Ts Ts r_:'ﬁ T:a:j T T I:
L -]

Fieure HI-10_Intéprateur peudoe bilinéaire.

La tension d'alimentation est fixée & 3V et le courant de polarisation J 2 100pA.

Le circuit a été simulé sous CADENCE pour une entrée en courant sinusoidale,
d’amplitude SpA, de fréquence 100kHz, échantillonnée a la fréquence d’horloge de 1MHz .
Le résultat de simulation est donné par la figure 11I-11. Il montre bien un gain algorithmique

en vitesse d’échantillonnage €gal au double de la fréquence d’horloge.
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Un autre avantage de cette structure consiste en une réduction partielle de 1’erreur
d’injection de charge. En effet I’offset de courant dépendant du point de repos des transistors
mémoire fait partie du mode commun rejeté. Egalement, ce circuit réduit la puissance
consommeée en comparaison avec I'intégrateur bilinéaire compensé.

Cet mtégrateur sera utilisé ultérieurement pour la réalisation d’un modulateur Si gma-

Delta de second ordre.

v A4/ n—

ap x1B 8 =1 Af/o—

: L JEt
15, | H " - |L‘ -

-

L H H L =

- . 1
o0 | M - sl ™ L

- =

) L ;

- -&‘\.H__,_,,——*/ \-\“-..____4_//
—13.E - ==H1Ej_6

e S 8. 15. 20,
tirme

Figure HI-11. Résultat de simulation de l'intégrateur pseudo bilinéaire,

III-4 Compensation du mode commun avec réaction en aval

L’utilisation de structures différentielles nécessite la compensation du mode commun,
Généralement, cette compensation peut se faire moyennant une contre réaction en courant ou
en tension [Tra-94-1,Tan-96].

La compensation en mode tension consiste en une génération d’un potentiel image du
courant mode commun circulant dans les transistors mémoire. Ce potentiel est alors utilisé
pour ajuster le courant de polarisation et compenser le mode commun.

Il est également possible de réaliser 1a compensation en mode courant, ce qui revient a
extraire le courant du mode commun et de I'injecter une fois inversé dans les transistors
mémoire en question.

La compensation avec contre réaction présente deux inconvénients principaux
conduisant 4 un dysfonctionnement du circuit global et un troisidme n’affectant pas le
fonctionnement du circuit. Le premier inconvénient est la non-linéarité due i ’utilisation des
conversions courant-tension et tension-courant nécessaires pour le premier type de

compensation, le deuxieme est la limitation en fréquence due aux boucles de contre réaction et
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€ troisi¢me est I’augmentation de la consommation du circuit total. Ce dernier inconvénient

c ; .
se presente dans le cas d’une compensation en mode courant.

Dans cette section, on présente un type de compensation autre que les méthodes

traditionnelles de compensation avec contre réaction [Tan-94-1]. Cette alternative consiste en

une 1 g
compensation en aval. Elle permet de résoudre les deux problemes majeurs des

compensations avec contre réaction.

Figure III-12. Compensation du mode commun en mode aval.

Cette technique peut se résumer par les opérations illustrées sur la figure (II1-12). On
considere la sortie différentielle I, et I provenant des transistors mémoire T et T,, formant

les étages de sortie du circuit en question, comme le représente la figure (I11-12-a). Un bloc

. . . o .
upplémentaire, représenté sur la figure (III-12-b), est nécessaire pour la formation du courant

|a moitié de celui de T et T,, et dont les grilles sont respectivement reliées aux grilles de T et
“T,. Les drains de T, et T, sont connectés pour exlraire le mode commun et rejeter le mode
différentiel. Les transistors T,, , T,, et T, forment un miroir de courant a deux étages de sortie

fournissant deux courants identiques a I’opposé du courant mode commun -I -~ avec

Les Intéerateurs a courants commuiés en classe A

\égal a

: . . g W
mode commun, il est formé par deux transistors T, et T, appariés ayant un rapport [f
y

+1

Tt —

I
=~
-

I .2, et] pour attaquer I’étage suivant comme I'illustre la figure (I1I-12-c). Ceci empéche la

I ) La derniére étape consiste a additionner chacun des courants généres -

me HHl+

propagation de la composante du mode commun dun bloc 4 un autre. Le seul inconvénient de

cette technique est I'utilisation de miroirs de courant, d’ott un désaccord possible entre les ‘

transistors T, T,, et T,;.

[II-5 Structure auto-compensée .

L utilisation de I’intégrateur pseudo bilinéaire pour la réalisation de modulateurs
Sigma-Delta & courants commutés n’a pas permis d’atteindre les performances prévus
(chapitre V). Ceci est dii a I’erreur d’injection de charge dépendante du signal d’entrée et non
compensée dans lintégrateur provoquant une non-linéarité. Il est donc indispensable
d’essayer de compenser la totalité de Ierreur d’injection de charge.

Le sujet concernant la compensation de la totalité de lerreur d’injection de charge a
été profondément traité dans la littérature [Min-93, Jon-93, Cha-95, Tse-95]. En effet, cette
anomalie reste un handicap de la technique des courants commutés. Dans ce qui suit, on

propose un intégrateur a courants commutes basé sur une cellule auto-compensée.

I11-5-1 Cellule auto-compensée

1uul—lidéul

+1l}ﬂ'

Y lidé;ﬂ

Fioure I11-13. principe de la compensation,
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En théorie pour compenser toute erreur de courant quelle que soit son origine, il suffit . Et d’apres III-27 on trouve:
. . . e . N .. = } = [ I1I-29
d’identifier cette erreur, la recopier puis l'injecter en opposition au nceud ot on désire la iy =20 +0,) etip=J+i, ( )

correction. Ce principe est appliqué ici au drain du transistor mémoire {figure HI-13).

Durant la phase de restitution P, les transistors interrupteurs T, et T, se bloquent. Une

k@ cellule auto-compensée traduisant cette idée est représentée sur la figure HI-14. quantité de charge précédemment stockée dans leur canal s'évacue dans les capacités grille

[RIfE-971. Elle est formée par la cellule de base non compensée dont les €léments sont le source des transistors T et T, ce qui introduit une erreur sur le courant drain de chacun d’eux:

transistor mémoire T,,, sa source de polarisation J ainsi que les interrupteurs T, T, et T, A

By =200 +iy )iy otip =040, +i,, (I1-30)
cette cellule est associ€ un circuit auxiliaire formé par le transistor T,. Uinterrupteur T, et un
miroir de courant constitué par les transistors supposés parfaitement appariés T, et T.. Le o , PR
_ Le courant restitué a la sortie est alors égal & :
W | 1 . 0 - -
rapport {Z du transistor T, est le double de celui de T, _ R (I1I-31)
/

Pour que la réponse de la cellule soit parfaite, il faut donc que les courants

correspondant a I'erreur d’injection de charge dans les transistors T, et T, soient égaux.

”‘—-Te J'J . Considérons maintenant le cas réel des transitions rapides des signaux d’horloge. En
iz

revenant sur les expressions des erreurs de courant (I-19) et de tension (I-29) dues a I’injection
1 , de charge données aux paragraphes III-5 du chapitre 1, et du fait que la capacité grille source

lm?.@/ de T, est deux fois plus grande que celle de T\, on a:
!Dl (Tiz) ' . Voo = Do | (TI1-32)

K .
Ti1 Ti2 i :
D : Ceci suppose que les deux transistors interrupteurs T, et T, sont identiques et que la
D1 :
1 : .

capacité grille source de T, est deux fois plus grande que celie de T,. En pratique, cela impose
2

que le transistor T,, soit formé par deux ftransistors identiques & T, afin de compenser I’effet
Figure [II-14. Cellule auto compensée.

des capacités de recouvrement au moment de ['implémentation. Ceci conduit a fa

compensation de la composante la plus significative, proportionnelle 4 V. . de I'erreur

inj?

En régime permanent du fait du rapport précédent, les courants, dans les différents d’injection de charge.

transistors, obéissent a la relation suivante : L’erreur finale est égale i

by = 2i, =2, (111-27) | _ k, (W } ) (III-33)
Ly = inM
Les courants de polarisations des deux transistors T,, et T, sont alors respectivernent 2J M

L

i = Lt ip ™

2

et]. Ce terme restant tres faible devant les termes de départ, et peut étre considéré

Durant la phase d’acquisition @, les interrupteurs T,. T, et T, sont fermés et le négligeable par rapport 4 I’erreur donnée par I-19.

courant d’entrée est injecté dans le transistor mémoire, on aura donc

by =J+i+1i, (I0-28)
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Cette cellule est simulée avec les conditions suivantes :

Tension d’alimentation. 3.3V.

Courant de polarisation J. 100pLA.

Technologie. AMS CMOS 0.8um.

. 40
%W du transistor mémoire T,, ——W

2
/

/

: . 2
) du transistor duplicateur T £
/

v 2

/

des transistors T, et T, 6%)

J

Fréquence du signal d’entrée. 23.44kHz.

Amplitude du signal d’entrée 50pA

Fréquence d’échantillonnage. {MHz.

Tableau III- . Paramétres de simulation de la cellule.

La cellule dans ses deux configurations, compensée ou non compensée, utilise
I"association cascode régulé pour les transistors T,, T, la source de courant et le miroir de
courant.

La figure III-15 montre les spectres de sortie de la cellule avec et sans compensation.
Le spectre représenté par un trait en pointillés correspond 2 la réponse de la cellule simple
sans compensation. Ce spectre présente une distorsion harmonique forte caractérisée par la
présence des harmoniques d’ordre 2 et 3, sa dynamique est faible de valeur 55dB. Le second

spectre correspond a la réponse de la cellule proposée qui présente une dynamique nettement

améliorée 4 90dB.
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Cutput spe'cmum fal =]
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Figure IIl-15. Spectres de sortie de la cellule mémoire avec et sans compensation.

I11-5-2 Intégrateur auto—compensé

opérations de mémorisation et d’addition.

L 2 : 1
= Ot S
| @ (i=1,2) ,
';é iinE / _1_%23

L’intégrateur généralisé dans sa configuration deuxiéme génération (Figure I1I-
16), dont le fonctionnement a €té vu au paragraphe II-3, est formé principalement d’une unité
d’intégration constituée par les transistors mémoire T, et T, dont Ie mode de fonctionnement

est contrdlé par les transistors interrupteurs T, et T,,. Cette unité assure alternativement les

‘1’1—>—| Tit
Tfl}—[f[—{ T, T
1 .

1 1 . 1

Figure HI-16. Intégrateur généralisé.

Les deux transistors T, et T, sont associés & deux transistors de sortie T, et T,

nécessaires pour attaquer d’autres blocs additionnels. En appliquant la méthode de
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compensation de I’erreur d’injection de charge sur 1’unité d’intégration et en considérant les

deux transistors mémoire T, et T,, on obtient le schéma donné par la figure I1I-17.

Tnj}———! Tys %J,m Toi I___ltlTQQ

Ti1q - Tiq2 Tiz1 Tio2
TDE T T2 Tp2

D1 Do

Figure [1]-17. Unité d’intégration compensée.

Il est nécessaire maintenant de copier et de sortir les courants de drain des transistors
T, et T, résultant de [algorithme d’intégration. L’utilisation des miroirs de courant
conventionnels, comme cela est fait sur la figure I1I-16, n’est pas convenable dans ce cas. Ceci
vient du fait que la compensation est faite en mode courant et non en mode tension. Fn effet,
la correction s’effectue au niveau du courant de drain du transistor mémoire et non pas sur le
potentiel de sa grille qui reste toujours affecté par I'erreur de tension v, Donc, la grille du
transistor T, ne devra pas étre connectée i la grille du transistor T,, également pour les
transistors T, et T,. Pour restituer les courants de sortie i, et 1,, on propose d'utiliser deux

étages de sortie compensés comme I'illustre 1a figure III-18.

5 Tfai - j’&'ﬁi EE;ME;M TD jﬁm&

Figure I1I-18. Intégrateur proposé avec étages de sortie compensés.
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L’ étage de sortie est formé du transistor T, et deux autres transistors interrupteur. Cette
structure permet de copier le potentiel de grille du transistor T, durant la phase @ . Donc au
cours de la transition du signal d’horloge, le phénomene produit dans T, se produit également
dans T, et on réalise la méme boucle de compensation que celle pour T,. Pour ne pas perturber
le fonctionnement de I'unité d’intégration et conserver la méme valeur de capacité vue par la
grille de T,, le potentiel de grille de 1'unit€é d’intégration est prélevé au niveau du drain du
transistor mémoire T,. Ceci assure a la fois la stabilité de I'intégrateur ainsi que I’isolation
entre |’unité d’intégration et les €tages de sortie durant la phase @, [Lou-98-1].

Un circuit similaire est utilisé pour copier le courant de drain du transistor T,. Cet
intégrateur est utilisé dans une configuration différentielle pour éliminer fe courant offset
résiduel provenant de la partie non compensée de I’erreur d’injection de charge.

Cet intégrateur est aussi simulé par le simulateur SPECTRE avec les mémes conditions et les
mémes caractéristiques utilisées pour la cellule auto-compensée, sauf que l'amplitude du
courant d’entrée est maintenant prise égale & SuA, le résultat de simulation est donnée sur la

figure III-19.

|
1

e ——
i

:
f
f

E
S
]

Fioure HI-19. Résultat de simulation transitoire de ['intégrateur auto compensé,

La structure qu’on a proposée réalise des performances satisfaisantes de point de vue
réduction de I'erreur d’injection de charge. Par contre, elle nécessite des précautions au
moment de I’implémentation :

« Un bon appariement des transistors constituant le miroir de courant formant la boucle de

contre réaction du courant.
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« Une minuticuse implémentation des transistors mémoire et des transistors duplicateur T,
en mettant en parallele deux transistors bien appariés avec le transistor duplicateur, pour
former e transistor mémoire, et ce pour que les potentiels d’injection de charges dans TrM
et T, vérifient la relation III-32.

» Du moment ou la cellule mémoire est réalisée par une association cascode régulé, il
faudra mieux injecter le courant de rétroaction provenant du miroir de courant au niveau
du drain du transistor mémoire puisque son potentiel subit moins de variations que celui
du transistor cascode.

Cette structure a un inconvenient : une grande occupation de surface de silicium par
rapport & la structure conventionnelle, due & ['utilisation répétitive du circuit de
compensation. En contre partie, on assiste 4 une grande réduction de ’erreur d’injection de
charge et une réduction de la taille des transistors mémoire ce qui élargit la bande
d’utilisation des circuits utilisés.

L intégrateur propos¢ [Lou-98-1] a été par la suite utilisé pour |’implémentation d’un

modulateur Sigma-Delta de second ordre et a permis d’améliorer les performances.

IV CONCLUSION.

L’int€grateur est I’'une des pieces maitresses de la structure des modulateurs Sigma-
Delta. Dans ce chapitre nous en avons présenté différents types en nous limitant 4 des circuits
fonctionnant en classe A, vu leur simplicité de réalisation. Cependant d’autres structures
d’intégrateurs classe AB ont été proposés [Traf-94, Traf-94-1, Oli-97] qui présentent d’autres
caractéristiques intéressantes pour remédier, elles aussi, aux différents probiémes de la
technique des courants commutés.

Nous avons adopté des structures différentielles pour deux raisons : ['utilisation des
intégrateurs symétriques permet une exploitation continue du signal analogique, et le gain en
vitesse d’échantillonnage procure une meilleure exploitation du signal. Nous avons proposé
plusieurs méthodes permettant de compenser au mieux les anomalies, & savoir 'effet du
rapport des conductances d’entrée/sortie et surtout 1’effet d’injection de charge. Quant aux
problemes du temps d’établissement, il n’a pas été envisagé ici parce que notre application se
limite aux fréquences basses de la bande audio, ne nécessitant pas des fréquences
d’échantillonnage élevées.

Comme nous 1’avons vu, I'association cascode réduit ’influence de la conductance de
sortie sans toutefois éliminer I’erreur correspondante. Nous avons alors proposé la structure a

cascode régulé associ€ée & une auto-compensation de la cellule mémoire de I’intégrateur.
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L’erreur a alors ét¢ en grande partie compensée. Cependant nous avons remarqué que cette
solution génere un régime oscillatoire risquant d’augmenter le temps d’établissement. Elle
semble donc limitée au fonctionnement basse fréquence ou bien faut-il utiliser une correction
en fréquence.

Quant au probleme de I'injection de charge, sa compensation a été abordée de deux
manieres différentes. La premiére introduit une boucle de contre-réaction en mode commun
sur I'intégrateur alors que la seconde, plus efficace, fait appel 4 une auto-compensation de la
cellule mémoire elle-méme. Ces deux solutions ont été mises en ceuvre dans la réalisation de

deux modulateurs Sigma-Delta qui feront I’objet du chapitre V.
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CHAPITRE 1V

MODELISATION ET SIMULATION DES
CIRCUITS A COURANTS-COMMUTES



Chapitre IV Simufation des circuits & courants commutés

INTRODUCTION

[
1

Mis a part les anomalies de la technique des courants commutés qui touchent
aux performances des circuits réalisés, il existe un probléme touchant la procédure de
conception. Il s’agit du temps tres excessif des simulations nécessaires pour faire les analyses
temporelles des circuits complexes. Parmi ces circuits on peut citer les convertisseurs A/N
Sigma-Delta, notre sujét principal, les convertisseurs N/A et les filtres.

Un circuit dont le fonctionnement obéit aux états des interrupteurs, est de nature non
- continue vis & vis du temps, dit ‘circuit & temps discret’. Il est évident que sur ce type de
circuit on ne peut pas effectuer les différents types d’analyse offerts par les simulateurs de
_circuits analogiques, notamment les analyses fréquentielles. 11 est aussi indispensable de bien
. choisir I'€tat initial des différents interrupteurs pour que le simulateur retrouve le bon point de
. fonctionnement statique du circuit. Le seul type d’analyse qu’on peut effectuer est 1'analyse
transitoire qui fournit I’évolution des différentes variables du circuit en fonction du temps,
~selon I"état des différents interrupteurs mis en jeu. Ce type d’analyse nécessite des temps
- d’exécution trés grands et des unités de stockage des vecteurs de test trés volumineuses,
- dépendant principalement de la complexité du circuit et du nombre d’interrupteurs mis en jeu.
“Le temps de calcul dépend aussi du rapport entre la fréquence de commutation et la fréguence
du signal analogique traité. Lorsque celui-ci est élevé, les temps de calculs sont trés longs
puisque le simulateur travaille au rythme du signal d’échantillonnage. A ce sujet on peut citer
Iexemple d’une simulation analogique faite sur le premier modulateur Sigma-Delta présenté
- au chapitre V. Il s’agit d’une simulation temporelle sur une période d’un signal analogique
sinusoidal de fréquence 1kHz échantillonné a la fréquence de 1MHz, la simulation a nécessité
10 jours de calcul et 1Giga octets pour le stockage des résultats obtenus. Cette simulation a été
réalisée pour vérifier le fonctionnement comportemental du modulateur sans pouvoir en
déduire ses performances, qui nécessitent une simulation sur un intervalle de temps plus long.
Il'est donc indispensable de trouver une solution permettant a la fois de réduire les temps de
simulations et la tdille des fichiers de sortie créés. Ce probleme s est posé aussi pour les
concepteurs de circuits & capacité commutées. Afin de résoudre ce probléme, PHILIPS, par
exemple propose un logiciel appelé SCALP ‘Switched Capacitor Analysis Program’. Dias et
al. ont développé un logiciel dédié a I'étude des modulateurs Sigma-Delta a capacités

commutees, appelé TOSCA [Dias-91].
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Un deuxiéme point touchant a la simulati-on des circuits a courants commutés est la
recherche d’une méthode d’analyse permettant la mesure par simulation des différentes erreurs
dues aux anomalies de cette technique présentées au chapitre I, & savoir :

e L’injection des charges dans la grille du transistor mémoire.

o Le rapport fini des conductances d'entrée et de sorties des cellules mémoires.

e I erreur due aux temps d’établissement.

Cette étude est nécessaire afin d’extraire les modeéles réels régissant ces diff€rents
phénoménes, et de valider les modeles déja établies théoriquement.

Dans ce chapitre nous présenterons deux approches concernant la simulation des
circuits & courants commutés : la premiére méthode est basée sur une simplification des
schémas équivalents des différents composants constituant le circuit. La seconde méthode est
une simulation comportementale dans laquelle les erreurs ont été ajoutées aux modeles tdéaux.
Les expressions mathématiques des erreurs sont comparées aux résultats donnés par fa
premiére méthode. Ceci permet de valider celle-ci dans une certaine plage de fonctionnement.

11 UTILISATION DES MODELES PETITS SIGNAUX DES TRANSISTORS

MOS

Les circuits & courants commutés étudiés sont polarisés autour d’un état correspondant

au fonctionnement linéaire des transistors principaux, les transistors mémoire, et les potentiels

et les courants des différents éléments d’une cellule subissent des variations autour de ce point.

A I’exception des interrupteurs, le fonctionnement des autres éléments constituant les cellules

peuvent étre alors linéarisés [Que-91}].

Dans ce contexte Gates ef al. ont proposé un programme de simulation des circuits a
courants commutés [Gat-96]. Ce programme est basé sur 1'utilisation des modeéles simplifi€s
des différents éléments d’une cellule pour arriver & une mise en équation simplifiée des
différentes phases de fonctionnement de la cellule. Selon le type d’analyse, qu’elle soit
temporelle ou fréquentielle ils utilisent respectivement le modele grands signaux ou faibles

signaux du transistor MOS (voir Annexel). Le programme réalisé utilise la technique des

matrices creuses pour réduire e temps de calcul et la taille mémoire nécessaire au stockage des

données.

Notre approche se base sur |'utilisation de schémas simplifiés du modele petit signaux

pour la simulation sur simulateur électronique (HSPICE, SPECTRE). Les paramétres des
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modeles utilisés sont extraits au point de fonctionnement des différents éléments pour
effectuer des analyses temporelles rapides des circuits i courants commutés.
Les modCles proposés des éléments de base constituant les circuits & courants

commutés sont présentés sur le tableau L.

v 4{
| i .
(| Tk r

| A

Symbole

G D
Cgs T ngg, l S
S

Schéma équivalent

Elément

Tableau IV-1 Elements de base des circuils & courants commutés.

* Les sources de courant sont réalisées par des transistors PMOS polarisés par des tensions

de référence qui fixent la valeur du courant de polarisation des cellules. Elles sont

équivalentes a une source de courant idéale en paralléle avec la résistance interne de la
source réelle.
Les interrupteurs sont principalement réalisés par des transistors NMOS pour les
interrupteurs de tension ou par une porte de transmission CMOS pour les interrupteurs de
courant. Ces interrupteurs sont €quivalents a une résistance trés faible r, lorsqu’ils sont
fermés et a une résistance de trés grande valeur r, lorsqu’ils sont ouverts. Cette
modélisation ignore 'effet des capacités mises en jeux au moment de la commutation, ce

qui élimine Ieffet de l'injection des charges stockées dans les canaux des transistors

interrupteur. Il est possible de faire une modélisation permettant de tenir compte de cet

effet, en faisant intervenir les capacités parasites du transistor MOS.

* Les transistors mémoire sont modélisés par leur schéma simplifié petit signaux donné dans

le tableau IV-1. L’utilisation de modeéles plus complexes n’est justifiée que si on

s’intéresse a la réponse transitoire des circuits en commutation.
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Les paramétres correspondants a chaque modéle sont extraits au point de polarisation

vJ
ii”c»—}.e L :“)““]“Hio

D% Te Vs

M

de la cellule mémoire réelle suite & une analyse en continu par le logiciel de simulation

analogique des circuits électronique, SPECTRE sous CADENCE.

II-1  Application aux modulateurs Sigma-Delta

La méme simulation du modulateur qui a demandé plusieurs jours de calcul a été

-
3

refaite en utilisant les schémas simplifiés idéaux. Le temps de simulation a été réduit A

quelques heures. Une telle simulation est suffisante pour tester la fonctionnalité du

modulateur. 1] est possible de prolonger I’analyse mais ceci n’est pas réaliste car, d’une part les

modeles utilisés ne tiennent pas compte des imperfections du transistor MOS, et d’autre part

I"approximation petits signaux n’est pas valable pour le cas des modulateurs Sigma-Delta, vue

la grande variation des courants circulant dans les cellules mémoire correspondantes.
II-2.  Mesures des erreurs de courant )
fo1 4___75 L e t02
Le deuxieme intérét de la modélisation présentée précédemment, est Pévaluation des
différentes erreurs sur le courant de sortie des circuits 3 courants commutés, causées p';lr les
imperfections du transistor MOS. Pour cela différents niveaux de simulations ont été élaborés Ts T4
en activant différentes sources d’erreur et en neutralisant d’autres, au moyen des modéles . 2

définis an paragraphe II. . .
Figure IV-2. Intégrateur & courants conmutes.

Des simulations ont été faites pour une cellule mémoire deuxidme géneration de type

cascode simple (Figure IV-1) ainsi que pour 'intégrateur sans perte de la figure IV-2 oil les

Technologie 0.8pum
transistors Ty, Tz, T3 et Ty sont remplacés par I"association cascode formé par les transistors M Tension d’alimentation 3.3V
et Tc. Le tableau VI-2 résume les principales parametres des deux circuits simulés. Les Courant de polarisation J 100pA

résultats obtenus par simulations ont été par la suite comparés aux calculs théoriques établis au (W/L) du transistor mémoire M(en pm) 64/8

chapitre L.

(W/L) du transistor cascode T, (en pm) 52/0.8

(W/L) du transistor I'interrupteur (en um) | 2/0.8

Fréquence de commutation 1MHz

Tableau IV-2. Paramétres principales de la cellule mémoire.
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II-2-1 Cas de la cellule mémoire

In-2-1-1 Caleul de Perreur totale sur le courant de sortie

L’erreur totale sur le courant de sortie de la cellule mémoire correspond  la différence

entre la valeur du courant d’entrée au moment de 1’échantillonnage et la valeur du courant
restitue a fa sortie. La valeur du courant d’entrée échantillonné est en fait le courant de sortie
de la cellule mémoire simulée en remplacant ses différents éléments par leur schéma
¢quivalent idéal.

La courbe representée sur la figure IV-3 donne Perreur totale pour différentes valeurs
du courant d’entrée de la cellule prise entre —80 et 80UA, au deld de cette plage on assiste a
une trés forte saturation des transistors mémoire.

D’apres cette courbe on peut déduire que Ierreur totale est subdivisée en deux
composantes : la premiere correspond a un offset de courant de valeur 0.5pA soit 0.5% de la
valeur du courant de polarisation et une deuxiéme composante qui dépend du courant d’entrée,

cette derniere pouvant étre considérée linéaire pour des courants d’entrée variant entre-60UA et

courant dentrée {pA)

erreur de courant (pA)

Figure IV-3. Erreur totale du courant de sortie.

I-2-1-2 Calcul de erreur due a Pinjection de charge

En remplagant les interrupteurs par leur schéma équivalent petits signaux, on élimine

I'effet d’injection de charge. Ceci permet de trouver les courants de sorties affectés par toutes
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les imperfections, sauf I’'injection de charge. Si on déduit cette valeur de I'erreur totale déja
calculée on obtient ’erreur due a I'injection de charge.

La courbe de la figure IV-4 donne I"erreur de I'injection de charge. L’analyse des deux
courbes d’erreur totale et d’injection de charge montre que la contribution de I'erreur
d’injection de charge est trés importante vis & vis des autres erreurs cumulées.

En se ramenant maintenant & la formulation théorique déja élaborée au chapitre I, et en
considérant le cas des transitions trés rapides, les trois expressions nécessaires au calcul de
I’erreur dans une cellule mémoire sont rappelées ci-dessous (relations IV-1, 2 et 3). Les
différents parametres des transistors mis en jeu nécessaires au calcul de Ierreur d’injection de
charge sont extraits aux points de polarisation en faisant une simulation DC de la cellule sur le

simulateur SPECTRE.

courant d'entrée (nA)
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Figure IV-4. Erreur d’injection de charge.
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éléments idéaux d’autre part. Ceci suppose que erreur due aux temps d’établissement est

négligeable. Cette hypothese est vérifi€e lorsque les fréquences d’horloge sont faibles devant
e Wi — VGS,M - VT.E ) +C,. (VGS.M + VT.i - VB)

(TV-3) : - 1a fréquence de coupure des cellules mémoire.
Cas . La figure IV-6 représente la courbe de ’erreur de courant due au rapport fini des

La formulation de la valeur de I'erreur d’injection de charge ipin; est élaborée a I'aide * conductances d’entrée ct de sortie prise pour différentes valeurs du courant d’entrée.

du logiciel MAPLE. Elle conduit & une expression complexe donnée dans I’annexe 2. Cette courbe n’est pas linéaire contrairemnent & la formulation théorique, et se déforme

- si on augmente la valeur du courant d’entrée. Ceci vient du fait que la transconductance et la

conductance drain source du transistor MOS varient en fonction du courant d’entrée et que

I’approximation petits signaux n’est plus valable pour les forts courants d’entrée. Par la suite
la modélisation adoptée sera limitée en applications, mais reste utile si on désire des

simulations approximatives ou comportementales.

mput current { JA)
L0 -8 .40 Eel{] 0 hij] 40 ) 0

erreur de courant {uA}

-20 o] 20
Courant d entrée (UA)

current error {pA)

Figure IV-5. Erreur d’injection de charge théorique.

La représentation de cette erreur en fonction du courant d’entrée est donnée par la

figure IV-5. Ce résultat met en valeur le calcul théorique et I’hypothése des transitions rapides

adoptée. Une légére différence existe cependant entre les mesures faites par simulation et le

calcul théorique quand la valeur du courant d’entrée s approche de la valeur du courant de Figure IV-6. Erreur de courant due au rapport des conduciances.

polarisation. Ceci s’explique par la saturation de la cellule mémoire : les parametres des 11-2-2 Etude du cas de Vintégrateur généralisé
transistors interrupteur Ts et mémoire M changent suite & la grande variation du courant

d’entrée. _ La méme procédure de simulation peut étre appliquée aux intégrateurs, pour évaluer les

erreurs dues a ’injection de charge et au rapport fini des conductances d’entrée et de sortie.

I1-2-1-3 Calcul de I’ ; ; - . .
erreur de courant due au rapport fini des conductances d’entrée Seulement dans le cas de I’intégrateur ces erreurs sont fonction de deux variables, la valeur
et de sortie

échantillonnée du courant d’entrée et la valeur déja mémorisée dans les transistors mémoire,

, qui correspond i la valeur précédente du courant de sortie de I'intégrateur. La représentation
L’erreur due au rapport des conductances d’entrée et de sortie correspond a I’écart entre

, i -de I"erreur sera donc tridimensionnelle et difficile & réaliser par simulation. Pour cela on a fixé
le courant de sortie de la cellule simulée avec des interrupteurs idéaux et des éléments réels

une valeur du courant d’entrée égale a 1pA et on s arrange dans le choix des périodes de calcul

d’une part, et le courant résultant de la simulation d’une cellule réalisée enticrement par des

pour que le courant de sortie couvre la pleine échelle.
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I1-2-2-1 Calcul de erreur totale sur le courant de sortie

Cette erreur est évaluée suite & une simulation avec tes éléments réels de I'intégrateur.
Sa valeur correspond a la différence entre la valeur de la sortie et la valeur idéale si
I'intégrateur était parfait. Cette valeur idéale est la somme de la valeur précédente du courant
de sortie et de la valeur du courant d’entrée 1pA.

Cette manipulation conduit au résultat donné par la figure IV-7. La courbe présentant

des fluctuations correspond a la valeur de I'erreur, alors que celle en traits pointillés

correspond a la courbe de tendance. Les fluctuations dans les valeurs réelles viennent de la

nature de la simulation elle-méme ol les valeurs du courant de sortie et de Perreur varient au
cours des phases de 'horloge. Cette erreur est relativement faible par rapport & la valeur de
Perreur totale sur la sortie de la cellule mémoire. Ceci vient d'une part de la réduction de
Peffet d’injection de charge suite & Paugmentation d’un facteur deux de la valeur de la
capacité au niveau des grilles des transistors mémoire, et d’autre part de la compensation d’une
partie de la composante de I'erreur indépendante du signal par la mise en cascﬁde de deux

cellules mémoires attaquées par des courants opposés. Elle est aussi approximativement

linéaire et présente un trés faible courant de décalage.

courant de sottie (A)

-8.E-03 -6.E-08 -4,E-05 -2,E-05 0.E+00 2.E-05 4.E-03 6.E-15 8.E-05

1 3.E-07

——————— 2.E07

L LE0T

| 0E+00

errenr totale {A)

. ~LE-07

-2, E-07

-3 E-07

Figure IV-7. Erreur rotale mesurée dans l'intéerateur.
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i-1-2-2 Calcul de Uerreur due au rapport fini des conductances d’entrée sortie

La simulation de I'intégrateur avec des interrupteurs idéaux permet ’extraction de
"erreur due au rapport fini des conductances drain source et transconductances des transistors
mémoire formant ’unité d’intégration. La figure TV-8 représente cette erreur, dont I’évolution

est linéaire, surtout pour les faibles valeurs du courant de sortie.

-8.0E-03 -6, 0E-05 -4 0E-05 -2,0E-05 0.0E+00 2.0E-45 4.NE-03 6. 0E-05 8.0E-05

1.6E-07
12E-07
¥.00-08
E:‘ 4 008
z
3
g L0+
3 : LUE-08
& '
; HOE-08
; S1.2E-07
: J1L6E-07
courant de sortie (A)
Fioure IV-8. Erreur due au rapport fini des conducrances d’entrée sortie.
I1-1-2-3 Calcul de Perreur d’injection de charge sur le courant de sortie de
Vintégrateur

La valeur de I'erreur due a l’injection de charge peut &tre déduite de 'écart entre
Ierreur totale et 'erreur due au rapport des conductances d’entrée sortie. Cette erreur est
représentée sur la figure IV-9. Elle est aussi retrouvée théoriquement, en appliquant la méme
formulation que celle développée pour la cellule, aux deux ftransistors mémoire formant
intégrateur. Dans cette formulation les courants d’entrée pour chacun des deux transistors
durant la phase d’acquisition sont ici respectivement I +I. et -I_, ol I est le courant de

sl

sortie de Iintégrateur et I le courant d’entrée. Le calcul détaillé est donné en Annexe 2.
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courant de sortie(A})

-8,E-05 -6 .E-05 -4 E-056 -2 E-05 0.E+0Q 2.E-05 4 E-05 6.E-05 a,E-05

50E-08

1 0.0E+0¢

erreur d'injection de charge (A

-5.0E-08

Fioure IV-9. Valeurs relevées de Uerreur d'injection de charve.

La figure 1V-10 représente 'erreur d’injection de charge pour un courant d’entrée
constant de valeur [4A. Cette courbe s’approche de la courbe de tendance des valeurs simulées
a une constante pres. Cette différence vient de I"accumulation de la composante de 'erreur
d’injection de charge indépendante du signal, au cours de D’évolution de [’algorithme
d’intégration, accumulation dont il n’a pas été tenu compte dans la formulation théorique. Ceci
confirme la validité¢ du calcul théorique élabor€ et permet d’utiliser les modeles théoriques de
Ierreur de courant dans les cellules pour des simulations plus complexes, en utilisant le

logiciel de calcul mathématique MATLAB.

-0.06

-0.1

erreur de courant (uA)
o
T
1

-0.15

-0.2

-0.25

i i i i
-80 -60 -40 -20 9] 20 40 60 80
Courant de soriie de | intégrateur (UA)

Figure IV-10. Courbe théorique de erreur d'injection de charee. Courant d entrée= 1uA.
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iI-3 Etude des filtres a courants commutés

[La méthode présentée, s’appuie sur le principe d’une modélisation des éléments
constituant un circuit a courants commutés par des composants linéaires, ce qui permet un gain
énorme en temps de simulation. Cette modeélisation n’est valable que pour les circuits dont le
signal porteur obeit a la condition des faibles amplitudes des courants se propageant dans le

circuit. L application-la plus concréte est I'étude des filtres 4 courants commutés.
11.3-1 Etude d’un filtre a courants commutés d’ordre2.

Dans ce qui suit, on propose I’étude d’un filtre du type Butterworth de second ordre.

Pour cela on considere le filtre passif RLC équivalent donnée par la figure IV-11.

v R, v, L
n '“WW—*. vl
Il
—_cC
Figure IV-11 Filtre RLC passe bas d ordre 2.
Les équations régissant le fonctionnement du circuit sont :
VE = Vin - RTII (IV—4)
|
Il = _(1/1 - V’Jm‘) (IV'S)
pL
1
Vo =—=1, (IV-6)
pC

La réalisation utilisant des circuits en mode courant, nécessite la conversion des
tensions V,, V et V_ en courants, respectivement I, " et T , et ce en divisant les tensions par

une résistance arbitraire R, :

e, [i= kel = (Iv-7)

1 (IV-8)
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—_ RS !
1 = ;}f([‘ -1,) (IV-9)

1

Iﬂli = I ' -
=oRCh (IV-10)

Ces ¢quations permettent de représenter le diagramme d’état correspondant par des blocs

d’intégration, de sommation et de gain.

Figure [V-12, Diagramme d état du filtre.

Les intégrateurs figurant dans ce diagramme peuvent étre réalisés avec retard ou sans

retard.
L’intégrateur sans retard a pour fonction de transfert a temps discret:

~1
-z

H{z)= (IV-11)

=1

Qui correspond en temps continu 2 la fonction de transfert :
wT

H(p)=-de 7 (IV-12)

P

Qui est celle d'un intégrateur & temps continu possédant une avance d’une demi
ériode d’horloge ( : w7, '
P ge (ou un avance de phase de = f. et T, sont respectivement la fréquence et

la période de commutation).

L’intégrateur avec retard a pour fonction de transfert:

-1

H(z)= (IV-13)

1

Simulation des circuits 4 courants commuteés

Qui correspond en temps continu a la fonction de transfert :

. ﬂ.ﬁ_
H(p)= ; o (IV-14)

Cette fonction correspond aussi a celle d’un intégrateur a temps continu avec un retard

d’une demie période d’horloge (retard de phase de ——Wz <),

Pour éliminer les déphasages introduits il suffit d’utiliser une des deux solutions

suivantes :

I. Sidans le diagramme du filtre on fait appel 4 une mise en cascade de deux intégrateurs. il
suffit que I"un soit avec retard et I"autre sans.

2. Si la branche ne fait intervenir qu’un seul intégrateur, on utilise un intégrateur inverseur
sans retard suivi d’une cellule mémoire pour compenser & la fois I'avance de phase et

I’inversion introduites par I’intégrateur.

1.’ application de cette méthode a notre filtre conduit au schéma donnée par la figure 1V-13.

b5 I té} Lo

-2 -k kzz_1

-z~

Figure IV-13. Schéma bloc du filtre,

Pour le bon appariement des transistors mémoire et de sortie des deux intégrateurs ainsi
qu’une bonne compensation du mode commun de I’effet d’injection de charge, on choisit 0.5
comme gain des intégrateurs. Les gain k, et k, sont calculés de fagon & reproduire les bonnes

valeurs des coefficients du filtre. Pour une fréquence de commutation donnée [, on trouve :

o=tz (IV-15)
RS
1
R W, [ W,
b, = e = — 1| 0
=YL L (IV-16)
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-1

1w (W,

TIRCTLLL (V=17

2

Oa W, et L, sont les dimensions des transistors mémoire formant les unités d’intégration des
deux intégrateurs. W, L et W, L, sont les dimensions respectivement des transistors de sortie
des deux intégrateurs.

La résistance arbitraire R est choisie de facon a réduire au maximum la surface de
silicium occupée par le circuit, ce qui revient & minimiser la somme (W +W.,). Cette valeur de

résistance est obtenue pour :

oW, +w,) (IV-18)
dR,
Le caicul donne :
IV-19
r=[L V19
' C

11-3-2 Simulation du filtre

Le filtre simul€ est celui de la figure IV-13, dont la fréquence de coupure 4 —3dB est de
lkHz, avec une résistance R, de valeur 1kQ. La fréquence de commutation est choisie égale a

50kHz. Ce choix est fait pour avoir des coefficients de pondération pratiquement réalisables.

Les principaux paramétres de ce filtre sont donnés dans les tableaux IV-3 et [V-4.

Parametres du Filtre passif

R, 1kQ
L 0.1126H
C 0.2247uF

Tableau [V-3. Paramétres du filtre passif type Butterworth.

Parametres du filtre & courants commutés

Fréquence de commutation 50kHz
R, 0.707kQ2
o 7
k=k, 1/8

Tableau IV-4. Paramétres du filtre & courants commutés tvne Butterworth.
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Figure IV-14. Courbes de gain du filtre étudié.

La figure IV-14 donne les courbes de gain du filtre. La premiere en trait continu
représente la simulation du filtre avec des composants réels et la deuxiéme en trait pointillé
représente la simulation du filtre utilisant les modéles linéaires présentés au paragraphe L. Les
deux courbes sont trés proches, ces simulations prouvent lefficacité de la modélisation
proposée pour la simulation des circuits a courants commutés, en particulier pour I’application
au filtrage ot les courants respectent [a condition de faibles signaux. Cette méthode permet de

réaliser des simulations proches de la réalité tout en nécessitant des temps de calcul minimes.

HI  UTILISATION DES MODELES MATHEMATIQUES DES ERREURS DE
COURANT

1.’idée de simuler les circuits a courants commutés moyennant des logiciels autres que
les simulateurs électroniques a ét€ proposé par plusieurs auteurs [N'Go-94, Oli-97]. Chacun a
utilisé une méthode pour modéliser la cellule mémoire. N'Groran a utilisé un langage de
programmation pour écrire les équations de courants régissant le fonctionnement d’une ceilule
mémoire, en se basant sur le modele grand signaux du transistor MOS. Cette méthode permet
la simulation compléte des circuits & courants commutés tenant compte de toutes les anomalies

de la technique.
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Grice a une simulation sur simulateur électronique SPICE, Oliaei fait une extraction
des vecteurs des erreurs de courant de sortie d’une cellule mémoire, qui ensuite sont utilisés
pour simuler des circuits plus complexes sur MATLAB.

Dans notre contribution, on propose d’utiliser les modzles mathématiques élaborés sur
Ierreur d’injection de charge et sur les autres imperfections. Apres simplification, elles sont
introduites sous forme de blocs fonctionnels dans le simulateur‘Comportementa] SIMULINK
utilitaire de MATLAB. Cette méthode 2 été appliquée pour la simulation des modulateurs

Sigma-Delta.

1I1-1 Modélisation des cellules mémoire a courants commutés

La réalisation de modulateurs Sigma Delta nécessite une étude comportementale avant
leur implémentation pour évaluer leurs performances, vue qu’il est tres difficile de les évaluer
avec les simulateurs classiques des circuits intégrés analogiques ou mixtes. Il est aussi utile
d’interpréter les résultats trouvés afin d’expliguer "origine des anomalies des modulateurs une
fols fabriqués.

On propose une modélisation de la cellule mémoire permettant la simulation
comportementale, sur MATLAB, des modulateurs Sigma-Delta & courants commutés utilisant
la transformée en z.

Une cellule mémoire & courants commutés réalise la fonction d'un copieur de courant.
Elle est idéalement modélisée par une cellule retard d’une demi-période d’horloge comme

montré sur la figure TV-15.

st - - sig -Z : oul
% —wCellule mémoire——» v —r -

i

Figure IV-15. Modéle de la cellule mémoire dans le domaine zZ.

Le modele mathématique exprimant erreur d’injection de charge dans une cellule
mémoire en fonction du courant d’entrée et utilisant MAPLE est donné en annexe 2.
L’évaluation expérimentale de cette erreur montre qu’on peut se limiter au terme de second

ordre , ce qui donne alors une expression simple de I’erreur :
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by =0+ Bl AL (IV-20)

ol o, B et v sont des paramétres qui dépendent du courant de polarisation et des parametres des
transistors mémoire et interrupteur, et L, est le courant d’entrée. Le modéle simple de la figure

IV-15 est alors complété par le schéma bloc de 1a figure IV-16.

I.\;ig

_Z_ l /2- I(TLI[

Figure IV-16. Modéle proposé pour la cellule mémoire.

HI-2  Simulation des modulateurs Sigma-Delta

L’intégrateur est le circuit de base d’un modulateur Sigma-Delta passe-bas, et ses
imperfections affectent le fonctionnement du modulateur entier. Il est principalement formé
par deux cellules mémoire en cascade pour former une cellule retard, avec rebouclage de la
sortie sur entrée comme vu au chapitre T et représenté sur la figure IV-17. La sortie de
Pintégrateur peut étre prélevée soit 4 la sortie de fa cellule retard sj la fonction intégrateur

réaliser est & retard, soit & ’entrée de la cellule retard si la fonction intégrateur est sans retard.

Figure IV-17. Schéma bloc d'un intéeratenr.

La figure IV-18 rappelle le schéma bloc d’un modulateur Sigma-Delta de second ordre

sur lequel nous avons travaillé, od H. est 1a fonction de transfert en z de Iintégrateur.
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X(z ] ] 3 Y{z)
» Hi (z) > Hi (2) —:Ir—-— z >

DAC

Figure IV-18. Schéma bloc simplifié du modulatenr.

Le modele proposé [Lou-98-2] est utilisé pour des simulations comportementales au
moyen de SIMULINK-MATLAB.

Les principaux parametres de simulation sont donnés au tableau [V-4.

Fréquence d’échantillonnage 1.024MHz
Bande utile du signal (0-8kHz
Fréquence du signal dentrée 1kHz
OSR (Facteur de sur-échantillonnage) 64
Nombre d’échantillons pour la FFT 32768
Pleine échelle de courant S0UA

Tableau IV-4. Principales caractéristiques de stmulation.

Les paramétres o, 3 et y extraits du calcul développé sur MAPLE sont donnés comme suit :

o -0.540765 10°
B -0.001559
Y 5796451

Tableau IV-5. Parameétres du modéle d’erreur de la cellule mémoire.

Nous proposons d’expliquer les dégradations observées sur les modulateurs congus et
qui seront présentés au chapitre V et de prédire ainsi les performances des modulateurs avant
implémentation.

Sur la figure IV-19 on présente le spectre de sortie du modulateur résultat de deux
types de simulation: fa premiére est faite en adoptant le modéle simplifié donné par le schéma
bloc de la figure TV-18, qui correspond au cas idéal. La deuxi¢me est faite en utilisant le
modele proposé introduisant les erreurs. Le résultat montre une élévation du niveau du

plancher de bruit en trés basse fréquences.

- Chapitre IV Simulation des circuits & courants commutés

: 30F -
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Figure IV-19. Spectre de sortie du modulateur (a) Modele simplifié idéal; {(b) Modéle proposé

intfroduisant les erreurs.

Il est aussi possible de simuler le modulateur en séparant les différentes composantes
de I’erreur d’injection de charge. On a remarqué que 1’augmentation du plancher du bruit €tait
liée 4 la composante continue du modéle. Cependant, I'effet de cette composante ne sera
effectif que si le terme d’erreur linéaire est mis en jeu, quelle que soit la prise en compte de
I'erreur non-linéaire. Le résultat présenté sur la figure IV-20 montre 'effet combiné de la
composante continue et de 1’erreur linéaire alors que la figure [V-21 donne I'effet li€ a "offset
et Verreur non-linéaire. On remarque donc bien que la surélévation du plancher du bruit
provient du terme d’erreur constant ajouté au terme linéaire, alors que la combinaison de
I'erreur constante avec le terme non-linéaire n’augmente que trés légérement le niveau du

plancher de bruit mais provoque semble-t-il I’apparition d’harmonique d’ordre trois.

7| PR J— e e e e -

40— U

[T, | SO e e L —

60
Sef—— et i i e e e

60

70

specire du signat da sorle(dB)
spacire du signal de sortie(dB)
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4
HkHz)

4
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Figure IV-20. Spectre de sortie du

Figure IV-21. Spectre de sortie du

modulateur: effet des composantes linéaire et modulateur: effer des composantes non

continue linéaire et continue.
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1I1-3 Meéthodologie de simulation des modulateurs Sigma-Delta

Nous avons présenté deux manieres de simuler des modulateurs Sigma-Delta 2
courants commutés. La premiere consiste en une simulation fonctionnelle du modulateur en
utilisant les cellules mémoire de courant remplacées par leur schéma équivalent simplifié.
Cette simulation est trés utile pour vérifier le fonctionnement du systéme complet. Cependant
elle ne donne pas d’indications sur les problémes liés aux phénoménes inhérents au transistor
réel. La deuxiéme correspond a la simulation des modulateurs avec des modgles simples qui
tiennent compte des imperfections et permet d’évaluer les performances du circuit en cours de
conception. Les deux méthodes sont complémentaires et peuvent étre combinées pour former
une méthodologie de simulation des modulateurs Sigma-Delta et de tout autre circuit

complexe & courants commutés.

Paramétres prédéfinis

Ip W, L, W,L.V,, V.

[Skd

Simulation DC de la Mise en équations
cellule mémoire sur
SPECTRE

i

Extraction des paramétres ‘Résolution MAPLE
Cg\,M’ gm, Vg.\.M‘ VT‘M’ Crcu‘ V'l‘.i
etk
Modeles simplifiés Modele 1
(schéma électrique) comportementa

I !

SPECTRE SIMULINK

Résultats Résultats

Figure IV-22 Méthodologie de simulation d’un circuit & courants commutés.
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IV .~ CONCLUSION

Un des problemes majeurs rencontré lors de la conception des circuits & courants
commutés est leur simulation. Nous avons présenté dans ce chapitre deux méthodes permettant
de limiter le temps de calcul. La premiere met en ceuvre un simulateur analogique en
simplifiant les modéles par des schémas équivalents linéaires petits signaux. On constate que
cette méthode perrﬁet de réduire fortement les temps de simulation, mais reste limitée aux
applications ou les courants porteurs de I'information sont de faibles amplitudes. telle que le
filtrage. Dans d’autres cas, comme {es modulateurs Sigma-Delta. I'utilisation de cette méthode
permet d’entreprendre une étude fonctionnelle du circuit. En effet cette modélisation a servi 2
'extraction des différentes erreurs, dues aux anomalies de {a technique, sur le courant de sortie
d’une cellule mémoire et de I'intégrateur généralisé sans perte. Cette évaluation a permis par fa
suite de valider le calcul théorique de 'erreur d’injection de charge et d’adopter un modéle
mathématique simple qui a ét¢ implanté sur MATLAB pour la simulation comportementale
des modulateurs Sigma - Delta. Les résultats trouvés expliquent alors les résuitats des mesures
faites sur les deux modulateurs réalisés dans le cadre de notre travail et présentés dans le
Chapitre V. On est parvenu a distinguer ['effet des différentes sources d’erreur qui dégradent

les performances des modulateurs.

-121-




Chapitre V Conception des modulateurs Sigma-Delta & Courants-Commutés

Chapitre V

CONCEPTION DES MODULATEURS
SIGMA-DELTA
A COURANTS-COMMUTES
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X INTRODUCTION

Le convertisseur Sigma-Delta correspond 4 un systtme assez complexe, qui fait

intervenir deux blocs principaux comme cela a déja été dit au chapitre II:

* Le premier bloc est le modulateur Sigma-Delta qui correspond 4 la partie analogique du
systeme. Il fait I’objet principal de ce chapitre dans lequel on distinguera trois parties. Une
premiere partie dans laguelle on présente les bloes de base d’un modulateur Sigma-Delta
proposé€s en mode courant. Une deuxieme traite de I'implantation sur silicium des deux

modulateurs réalisés et une troisiéme concerne les mesures faites sur chacun des deux

clrcuits.
Le deuxiéme bloc est le Filtre Numérique qui fera le sujet de la derniére partie de ce
chapitre qui conduira en fin de compte i I'association des différentes réalisations pour

tester le convertisseur entier.,

II SOUS-CIRCUITS D’UN MODULATEUR SIGMA-DELTA EN MODE
COURANT

Un modulateur Sigma-Delta passe bas de second ordre est formé principalement de
quatre sous-circuits principaux:

1. L'intégrateur qui constitue le filtre passe bas et qui a été étudié au Chapitre I, pour lequel
nous avons proposé deux nouvelles structures, a savoir 'intégrateur pseudo bilinéaire qui a
été utilisé pour I'implémentation de notre premier modulateur et I'intégrateur auto-
compensé utilisé pour I"implémentation du second modulateur.

. Le guantificateur ou plutdt le comparateur de courant.
. Le CNA 1bit qui forme la boucle de retour.
. Le circuit générateur des signaux de contrble nécessaire pour le fonctionnement des

intégrateurs a courants commutes.

II-1  Les comparateurs de courant

I11-1-2 L’inverseur CMOS

Le comparateur de la figure V-1 [Craw-92, Tan-96], est un inverseur CMOS utilisé
comme comparateur. Le courant d’entrée charge ou décharge les capacités de grille des

transistors NMOS et PMOS, ce qui conduit & un changement du potentie] d’entrée de
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'inverseur. En effet, pour un courant I, positif le potentiel 4 I’entrée de I'inverseur croit:

Jjusqu'a dépasser le seuil de I'inverseur et la sortie V, passe alors a zéro. Pour des courants I,

. Chapitre V Conception des modulateurs Sigma-Delta & Courants-Commutés

Les deux comparateurs de la figure V-1 et V-3 ne sont pas de vrais comparateurs de

courant vu leurs impédance d’entrée trés élevée, ceci conduit a une trés grande variation du

. . . < 1as . C e, . : , < i int s toime permanent, le courant
négatifs la sortie de I'inverseur passe & 1’état haut V. Pour avoir une sortie différentielle, on potentiel d’entrée. En effet une fois le comparateur atteint son régime p

. < . < . - 1 Lyid P ircuit. Cect conduit a une limitation en vitesse
ajoute un étage de sortie formé par deux autres inverseurs CMOS mis en cascade, comme d’entrée sera dévi¢ dans une autre branche du circuit

I'illustre la figure V-2. du comparateur. Pour résoudre ce probleéme une réduction de I'impédance d’entrée est

nécessaire. C’est le cas du comparateur proposé par H. Traff [Traf-92]. Ce comparateur dont

le fonctionnement ést donné au paragraphe II-1-4, est utilis¢ dans les deux modulateurs que

nous avorns congil.

I1-1-3 Comparateur a miroir de courant

Le comparateur & miroir de courant utilise deux miroirs de courant de grande

résistance de sortie, 'un de type NMOS et I'autre de type PMOS connectés en classe AB

[Traf-92]. Ce circuit permet d’amplifier les faibles écarts de courant d’entrée sous forme de

Figure V-1, Inverseur CMOS.

FigureV-2. Etage de sortie grandes variations du potentiel de sortie. Cependant, la grande résistance de sortie limite la

vitesse du comparateur dans le cas d’une charge capacitive, ce qui est souvent le cas dans les

circuits MOS.

I1-1-2 Comparateur de tension différentiel

Le comparateur de la figure V-3 [Tan-96] est trés pratique pour les circuits

. Vdd |
fonctionnant en mode différentiel ; il fonctionne selon le méme principe que celui de - ' |

Pinverseur CMOS. Selon le sens des courants différentiels L+ et L, les capacités des _ %tl 4—|

transistors formant la paire différentielle se chargent ou se déchargent. Si le premier courant

charge la capacité de I’un des transistors, I’ autre courant décharge la capacité du second. Ceci

' e <
induit un courant qui charge la capacité de grille du transistor PMOS de I’étage de sortie. Le _ 41 |

sens de ce courant change selon le sens du courant différentiel, et la tension de sortie évolue

le ¢ v,
en accord avec le courant différentiel, '

>
[ - ' .
-

Figure V-4. Comparateur & miroir de courant.

H
il

Figure V-3. Comparateur différentiel de tension.
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II-1-4 Comparateur CMOS a contre-réaction
1l est formé par I’inverseur qui constitue la chaine directe du comparateur, et par un ' vdo
' \ 4
étage source suiveuse en classe AB comme chaine de retour (Figure V-5) [Traf-92].
Vidd P cut
1 , E B (E
in I
M2 l—— — My .
1 ; 4 out_
. —| Ve ._
| o ‘ Vs ﬁ |—-
nv
M ‘— ] M3 - Fi
) gnd
(a} Schéma du comparatety. (b) Svnoptique du comparateur. . Figure V-6, Circuit de simulation du comparateur utilisé
Figure V-5. Comparateur a contre réaction positive.
_ Transient Response i
. L, . . . « ra: . ) x1g =6 i
e Le gain transimpédance est approximativement égal a P'inverse de la transconductance de S v A12/PLUS
; :
| I"étage suiveur formé par M, et M. 38E !
i' v -1 | 18 F
5 3 8 -
— =" & +gr.‘.\'l‘ = = {V~1) —1'13:
I:* & gml [
-3
: olt (Zm1,Zas1) €t (Em3,8ds3) SONL respectivement les transconductances et conductances drain N .
I 3 . e N S S O O S T I - T T T S T 0 B B S
f . . ) . . 199
g. source des transistors M; et Mi. Ceci suppose que les dimensions des transistors NMOS et g 0 /nets
PMOS complémentaires sont dans un rapport égal & —— pour avoir égalit¢ des 20¢
H, g \ , /
transconductances et des conductances drain source. 18t - 7
o Une trés faible impédance d’entrée Z. donnée par la relation swivante: T N T
N X,‘ﬂ ) OO N N - e
1 7 == _.1___@ 4p ¢ C /net33
‘ e (V-2) : F
1 &z 1@: [F' —s,
A cause de sa faible résistance d’entrée le potentiel d’entrée de ce comparateur varie 2BL f \
légerement. Ceci veut dire que les deux transistors My et My sont toujours conducteurs, par 3 J L
B.oL
conséquent ce comparateur consomme de la puissance en continue, bien que I'inverseur ne of
— I 2 W0 U UWN O G Y Y S S O S U T T 5 O ST N T O 2 I Y A T T T 0 OO 0 S A B O wg
‘ 3¢ 5.0 78.9 o0 15, 138. 5
consomme aucun courant en continu. B
Le comparateur réalisé est représenté sur la figure V-6. La figure V-7 donne le

chronogramme d’entrée-sortie du comparateur suite a une entrée de courant impulsionnelle de ,
Figure V-7. Chronogrammes de simulation du comparateur.

largeur 50ns et d’amplitude SpA. Le temps d’établissement de Sns.
Du haut vers le bas : courant d’entrée, sortie V.. el sortie V..
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II-2  Le convertisseur N/A 1bit

Ce circuit forme la boucle de retour. Dans le cas du mode courant qui nous intéresse et
pour un modulateur du second ordre a deux étages d’intégration, ce circuit doit étre dédoublé
avec sortie en courant. Ce courant est soustrait du courant d’entrée au niveau du premier étage
et du courant de sortie du premier intégrateur au niveau du second étage.

Les modulateurs étant concus en mode différentiel, le convertisseur N/A 1bit doit aussi

¢tre différentiel et étre équivalent a une source de courant (£ /) flottante contrdtée par les

sorties Vs+ et Vs- du comparateur.

Le type de la source de courant utilisée est similaire a la structure de la cellule
mémoire utilisée dans les autres sous-circuits. Sur la figure V-8 est représenté le CNA réalisé
la valeur du courant de référence Ler est fixée de facon i avoir une dynamique du signal
d’entrée la plus grande fout en assurant le fonctionnement linéaire des autres blocs.

principalement de I'intégrateur.

VDD

Iref

glref

in0n
|
|

( ) qucf

Iref

Do
e

GND

Figure V-8. Convertisseur N/A 1bit (g=1 si Vi=1 et g=-1 5i V;=0).

II-3  Les interrupteurs MOS

Dans tout circuit a courants commutés on distingue deux types d’interrupteurs ; Les

interrupteurs de courant et les interrupteurs de tension.

* Les interrupteurs de tension (S, et Ss sur la figureV-9) sont ceux qui assurent la
connexion entre le drain et la source d’un transistor mémoire, et cela durant la
phase d’acquisition. Ils sont appelés des interrupteurs de tension car ils ne
conduisent du courant qu’en régime transitoire. Ces interrupteurs sont des

transistors NMOS et ils sont a I'origine du phénomeéne d’injection de charge. Afin
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de minimiser I'erreur due a cet effet, les dimensions de ces transistors sont prises
¢gales aux plus petites dimensions qu’autorise la technologie utilisée.

* Les interrupteurs de courant sont ceux qui assurent 'acquisition du courant
d’entrée ou la restitution du courant de sortie d'une cellule mémoire (S; et S, sur la
figure V-9). Ces interrupteurs sont réalisés par des portes de transmission CMOS
pour assurer la linéarité de fonctionnement de la cellule sur toute la plage de
variation du courant d’entrée ou de sortie. Rappelons gu’une porte de transmission
CMOS est formée de deux transistors MOS complémentaires mis en parallele et

commandés en opposition.

II-4  Génération des signaux de commande

La stratégie & laquelle doit obéir la génération des signaux de commande dans les
circuits & capacités commutées est différente de celle des circuits a courants commutés [Traf-
94-1]. La régle i respecter dans le premier cas est de ne jamais connecter au méme point deux
noeuds possédant des potentiels différents. Les signaux en opposition de phase doivent étre
alors non chevauchants. Ceci ne peut €tre le cas pour les circuits a4 courants commutés qui
nécessitent 4 chaque instant la circulation des courants. Pour mieux illustrer ce propos
considérons le cas général de deux cellules mémoire mises en cascade. Chaque cellule est
formée d’un transistor mémoire, d’une source de polarisation J et d’un jeu d’interrupteurs
commandant leur fonctionnement (figure V-9}.

Quatre signaux de commmande sont nécessaires pour faire fonctionner ce type de circuit,

Dy, Dy, Dy et Doy,

®, o S v Sy
l—)—/e—-—-«e @'—'2_@—-—~ O 6_3@—1—102
S, ——&(131,1 —'“K‘I’z,i
84 (DZ,V S5® cI)l,V
M1j}—i Mz:“_
C - C
T

Figure V-9 Cellules mémoire deuxieme génération mises en cascade.

¢ Les interrupteurs de courant (S;, S; et Si) permettent "acquisition ou la restitution du
signal analogique dans les différentes branches. Les signaux commandant I’ouverture et la

fermeture de ces interrupteurs sont @; et @y; . [ls doivent étre tels qu’a tout moment le
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courant circulant dans le transistor mémoire, supposé comme étant source de courant
ideale, trouve un chemin pour s’écouler. Pour réaliser cette condition il faut que les signaux

de commande ®@y; et @ soient en opposition et qu’ils se chevauchent (figure V-10).

' /— Chevauchement
I ‘\.-u,:‘:‘:: /__ ®1i

Figure V-10 Condition de cheyvauchement des sienaux de commande des interruptenrys

COUFCNTLS,

¢ Les interrupteurs de tension (S. et S<} sont les interrupteurs qui permettent de connecter les
transistors mémoire en diode durant la phase d’acquisition @®; ou @4 Les signaux
commandant ces interrupteurs sont @y, et &,,. Ils sont systématiquement en phase avec le
signal commandant I’acquisition, mais avec quelques aménagements :

L. Les signaux ®,, et ®,, doivent passer a I’état haut en méme temps ou avant que les
signaux @y; et O, passent & 'état haut pour assurer la bonne acquisition du courant
d’entrée et pour qu’il ne soit pas dévié dans une autre branche d'impédance plus
faible.

. Les signaux @y, et @,, doivent passer i I’état bas avant les signaux @; et O, pour
échantillonner le courant d’entrée. En effet, cette transition qui correspond a

’échantillonnage doit se produire durant I’acquisition et doit étre terminée avant la

restitution.

/—— Instant d’échantillonnage

_J

Figure V-11 Condition d’échantillonnage du signal analogique (k=12).
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Donc pour faire fonctionner un circuit a courants commutés formé par deux cellules
mémoire et plus, il est nécessaire de générer les différents signaux de commande @);, @, Oy
et d,,. |
@,; et @y; sont deux signaux d’horloge complémentaires qui se chevauchent.

@, est en phase avec @ ; avec une certaine avance au passage 4 I’état bas.
d,, est en phase avec Dy avec une certaine avance au passage 4 1’état bas.

Les signaux en opposition de phase peuvent étre générés par une mémoire RS ou les
deux entrées R et S sont complémentaires et attaquées par un signal d’horloge (signal de base
pour la génération de tous les signaux de commande). Pour que les deux signaux @; et ®o; se
chevauchent, on intercale un nombre pair d’inverseurs (figure V-12) entre les sorties des
portes NAND de la mémoire RS et la boucle de retour. Ceci introduit un retard pour le
passage de I’état haut a I’état bas de I'une des deux sorties de la mémoire RS, ce qui revient a
un chevauchement des deux signaux de sortie pris au niveau des portes NAND de la RS.

L’ obtention des signaux @y, et ®, se fait par combinaison de deux signaux retardés
’un par rapport a ["autre ; le retard dépend du nombre d’inverseurs mis en cascade et du retard
apporté par chaque inverseur.

Il est aussi nécessaire de fournir les signaux complémentaires a @y et @» pour la

commande des portes de transmission utilisées comme interrupteur de courant.

Nombre pair d'inverseurs

Nombre pair dinverseurs
ra

CLK

Figure V-12. Circuit de génération des signaux de commande.

Un circuit d’initialisation 2 la mise sous tension est nécessaire pour mettre tous les
signaux de commande & zéro afin de décharger toute charge auxiliaire mémorisée dans les

capacités mémoire (figure V-13).




Chapitre V

CLK,

reset

Fioure V-13. Initialisation du circuit de génération des sienaux de commande.

Le circuit de la figure V-14 correspond au schéma du circuit de simulation. L'horloge

CLK est choisie de fréquence {MHz. Les signaux ®y;, 515 , Dy, Doy, ag;et P, correspondent
aux signaux clk i, ctk ti*, clklv, clk2i, clk2i* et clk2iv. La simulation niveau transistor de ce
circuit donne les résultats représentés sur les figures V-15 (transition négative du signal cik11)
et V-16 (transition négative du signal clk2i). Les différents signaux ont un temps de transition

moyen comprts entre 0.5ns et [ns.

Chapitre V

B

: -au"’”‘b

 pmmma

- n P .
L} == ] - o ' n [P
- » F: . PR [eR——————_ »
[ y—

—

e[
™ W e BT

e : u u-e ».
PRI

Figure V-15. Signaux ®,;, ®,,, Oy; et @, sur le front descendant de © i

Fieure V-14. Circuit de simulation des signaux de commande gvec initialisation.
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Figure V-16.

Signaux By, O©p, Oo; et Oy, sur le front descendant de @,
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Dans ce qui suit, on présente les deux modulateurs réalisés. Les deux circuits ont été
congus sous I’environnement CADENCE disponible au laboratoire IXL. Cet outil permet les
différentes étapes nécessaires a la réalisation du circuit : la saisie des schémas des circuits bloc
et leurs schémas de simulation, la simulation hiérarchique de ces circuits, le dessin des
masques, la comparaison entre les schémas saisis et le ‘netlist’ généré a partir du ‘layout’ et
enfin la simulation des circuits blocs et du circuit entier comprenant les composants parasites
dus a I’arrangement des différents transistors sur la surface de silicium qui peuvent modifier le
fonctionnement du circuit une fois fabriqué.

Le logiciel de simulation utilisé est SPECTRE qui dérive du simulateur SPICE et qui
offre une grande souplesse de travail grice a son interface graphique permettant la

correspondance entre schéma et netlist.

III MODULATEUR 1, PRESENTATION ET MESURES

II1-1 Présentation du Modulateur

Y(z)
o Hi (2) [~ Hi (2) ———-_—Fﬂ 71
r / DAC

T R

[ -

Figure V-17. Svynoptiqgue du modulateur 1.
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Le schéma bloc du modulateur [Lou-96] est celui d’un second ordre, déjﬁ. étudié au
chapitre II. Chacun des blocs est remplacé par son équivalent en mode courant. La figure V-
17 représente un synoptique du modulateur réalisé. L’intégrateur utilisé dans ce modulateur
est l'intégrateur pseudo bilinéaire différentiel [Lou-98-4] présenté au chapitre HI. Le
séquencement des signaux d’horloge est tel que sa fonction de transfert H;(z) est sans retard,

de Ia forme :

i
H(z) =T (V-3)

Il est donc nécessaire d’introduire un retard dans {a chaine du deuxiéme intégrateur
afin d’assurer la stabilit¢ du systéme entier. Ce retard est réalisé par une bascule D symbolisée
par Popérateur z"' dans le schéma bloc du modulateur, et il est mis & la sortie du
quantificateur. La bascule est réalisée a partir d’inverseurs et d’interrupteurs controlés par les
mémes signaux de contrdle que les intégrateurs. L’intégrateur ainsi que le reste des blocs sont
réalisés dans leur configuration cascode simple.

Le schéma bloc de la figure V-18 illustre le modulateur entier réalisé en mode courant,

La connexion entre les différents blocs différe de celle des circuits mode tension :

Lts — > Ol imtégrateur 1, Liuw  intégratenr 1,
Psendo-Bilinéaire Pseudo-Bilinéaire Ouet
i - L différentiel e L. différentiel I 1 Inverseur Comparateur
ot - de courant de courant Qut-
£y A j f A {miroir de courant) Buseule D
[ |
| |
fa 7
DAC ibit
s 7
1o q
DAC Ihit
La 7
Py
i V.
Circuitde &y, M _
Horloge génération q)’l' Vi Cm:y[nlfe
By ’ e polarisation
des signaux @;; bfund
dhorloge &,
&,

Figure V-18. Schéma bloc du modulateur 1.

Nous avons utilisé deux convertisseurs N/A 1bit fournissant les courants différentiels

de contre réaction (£ [ o )- L€s sorties du premier convertisseur sont soustraites des entrées

différentielles du modulateur. Dans notre cas de circuits différentiels, la soustraction des deux
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courants revient a une addition avec permutation du role des deux courants de sortie du CNA. Afin de faire les premiers tests sur le modulateur il est nécessaire de l’ada'pte.f”é.i"sdn'

Nous avons procédé de méme pour la deuxiéme boucle de contre réaction. A la sortie du environnement. Pour cela une carte d’évaluation sur circuit imprimé a €té réalisée coﬁtena"rit 3

deuxieme intégrateur, on fait la différence entre les deux courants différentiels. Ceci permet a ¢ Un circuit de polarisation.

la fois d’éliminer la composante résiduelle du mode commun et d’attaquer le comparateur a e Un circuit 4 base d’amplificateurs AD844 permettant la conversion tension courant et

entrée unique. Pour cela on utilise un miroir de courant pour inverser la sortie inverseuse de fournissant une paire de courants différentiels a I'entrée du circuit.

I’intégrateur Io,.. En dehors des bl &ja pré 25 ircui 1sati té réalisé, i ircuit d’initialisati
g out ocs déja présentés, un circuit de polarisation a été réalisé, il ¢ Un circuit d’initialisation.

ermet de fournir trois valeurs de tensi i s - - £ ilectr ircuit réalisé 8 ’ ilisé
% nsion fixe Viiagi, Viiasz et Viiasa. Le schéma électrique du circuit réalisé est donné dans 1'annexe 3. Nous avons utilisé la

* Vi @ tension de polarisation des transistors de type PMOS formant les sources de plate-forme de caractérisation CanTest disponible au laboratoire.

courant. N s e . :
Les premiéres mesures ont été faites sur un analyseur de spectre, ce qui a permis la

Vhias2 © tension de polarisation des transistors cascode de type PMOS associés aux sources visualisation du spectre du signal de sortie du modulateur, de vérifier son fonctionnement

de courant.

global et d’estimer sa résolution. Les caractéristiques de test sont récapitulées dans le tableau
*  Vbiags ! tension de polarisation des transistors cascode de type NMOS associés au transistor suivant :

mémoire.

Les valeurs de ces tensions peuvent étre ajustées par des résistances de polarisation mise a Fréquence d’échantillonnage 1.024MHz
I extéri o - , :
exterieur du circuit, Bande utile du signal d’entrée 8kHz
Le circuit est con¢u en technologie CMOS 1.2um, le courant de référence du Pleine échelle du courant d’entrée S0pA
modulateur est fixé & 50pA et la fréquence nominale de commutation est IMHz. Fréquence du signal d’entrée 1kHz
Amplitude du signal d’entrée 20pA
III-2 Mesures expérimentales
Tableau V-1.

I1-2-1 Mesures préliminaires - -
Les spectres de sortie de la figure V-20 représentent respectivement (a) le spectre de

Le modulateur est fabriqué par AMS. La figure V-19 donne une photo de la puce sortie du modulateur dans la bande de Nyquist, (b) le spectre de sortie dans la bande audio

réalisée. Celle-ci a une forme longitudinale permettant 1’alignement des lignes d’alimentation limitée & 10kHz, spectre qui serait obtenu apres filtrage passe bas.

et de polarisation. Elle assure aussi une bonne séparation entre les signaux analogiques et les La figure V-20-a montre une bonne mise en forme du bruit de quantification par

signaux d’horloges. rejection vers les hautes fréquences. Sur la figure V-20-b on remarque I'existence d’une

distorsion harmonique caractérisée par la présence de raies d’harmoniques d’ordre 2, 4, S et 7.
On a constaté aussi une augmentation de cette distorsion suite & un accroissement de

I"amplitude du signal d’entrée.

Figure V-19. Photo de la puce du modulateur 1.
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Figure V-20. Spectre de sortie du modulateur 1.

HI-2-1 Mesures sur CanTest

Ir-2.1-1 Présentation de Cantest

Cantest est un systéme d’évaluation dynamique et de caractérisation des convertisseurs
analogique-numérique, développé au Laboratoire de Micro-électronique IXL [Mar-95]. Le
banc de test est organisé comme le montre la figure V-21. 1l permet I’acquisition des données
et I'évaluation des paramétres d’une large gamme de convertisseurs A/N, par différentes
méthodes d’analyse. Les caractéristiques principales de CanTest sont © sa compatibilité avec
plusieuars configurations externes, son interface homme-machine bien développé et sa capacité
de faire tourner un grand nombre d’algorithmes de traitement de données pour I’extraction des
parametres spécifiques caractérisant les convertisseurs A/N.

CanTest tourne sur un Macintosh (Power PC). I Tui est associée une carte
d’acquisition numérique. La partie logicielle qui gére I'acquisition et le traitement des
résultats est écrite en langage C.

L’acquisition se fait en deux modes: mémorisation de 64k d’échantillons ou
acquisition en temps réel. Les échantillons numériques sortant du convertisseur sous test
proviennent d’une carte d’évaluation adaptant le convertisseur au systéme Cantest. Le signal
d’entrée, le signal d’horloge et les sources d’alimentations sont fournies des générateurs
performants extérieurs. La fréquence d’acquisition peut aller Jusqu'a 50MHz. Ce systéme peut

tester les convertisseurs & sur-échantillonnage tel que les convertisseurs Sigma-Delta et les

convertisseurs de résolution allant jusqu'a 24 bits.

Chapitre V Conception des modulateurs Sigma-Delta & Courants—Comrhu'tg _

CanTest permet trois types d’analyses : analyse statistique, analyse spectrale et analyse
temnporelle. Chaque type d’analyse permet I’extraction des caractéristiques principales comme

le rapport signal sur bruit ou les erreurs de non-lincarité.

[EEE 488 Bus
Input Clock Power Mﬂcinmlsh v\;nh
Generator Generator Supplies 4 GPIB boar ,
Q - CanMac board h
] - CanTest }
[ !

I_g—t]

DUT

Ouiput data from DUT (1 bits)

ADC Board evaluaticn

Figure V-21 Svstéme CanTest.

Hl-2-1-2 Mesures sur le modulateur 1 avec Cantest.

Les mesures sont faites avec la carte d’évaluation déja utilisée pour les tests
préliminaires. Une simple conversion du niveau haut du flot de bit et du signal d’horloge de
3V 4 SV est nécessaire pour Iinterface avec Cantest. I acquisition de la sortie du modulateur
est faite sur un seul bit. Ceci n’autorisera qu’un seul type de traitement: 1'analyse

fréquenticlle du signal de sortie tant que le filtrage numérique de décimation n’a pas €t¢ fait.

Mesures spectrales

Cette analyse nous a permis d’'identifier les différentes anomalies fréquenticlles
comme la distorsion harmonique et ses origines. Le systéme CanTest permet le calcul de la
FFT du signal de sortie.

La figure V-22 et V-23 correspondent aux spectres de sortie limités & la bande de
8kHz. pour des entrées sinusoidales et pour deux valeurs d’amplitude, -14dB et ~24dB par
rapport i la pleine échelle et pour deux fréquences, 1kHz et 2kHz.

Le spectre de la figure V-22 présente un niveau du plancher bruit de —60 dB par
rapport au niveau de I'entrée qui est & —14dB de la pleine échelle. La mise en forme du bruit
de quantification s opére correctement mais les performances du modulateur sont dégradées

par la présence d’harmoniques d’ordre 3, 4, 5 et 7. La remontée du plancher du bruit est
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causée par le bruit interne du circuit et I’erreur d’injection de charge dont I’effet 2 été expliqué
au chapitre IV et la présence des harmoniques impairs vient de la saturation des intégrateurs.
Cette erreur est partiellement réduite dans le cas de ce modulateur par I’utilisation de capacités
grille-source importantes pour les transistors mémoire et par |’utilisation de la structure

pseudo bilinéaire différentielle [Lou-96].
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Spectre de sortie (dB)
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Figure V-22. Spectre de sortie du modulateur 1 testé avec CanTest. Entrée courant

sinusoidale de fréquence 1kHz d'amplitude -14dB de la pleine échelle, la fréquence

d’échantillonnage est de 1.024MHz.

Le spectre de la figure V-23 présente un niveau de plancher de bruit assez haut —50dB,
ceci est relatif a I’amplitude du signal d’entrée qui est de 24 dB. On remarque la présence de
I"harmonique d’ordre 3 de faible amplitude et la disparition des autres harmoniques. Ceci
s'explique par un effet minime de la saturation des intégrateurs pour Jes faibles niveaux
d’entrée et un fonctionnement dans la zone linéaire des intégrateurs. L’ apparition précoce des
harmoniques pour des amplitudes supérieures 4 —20 dB est due 2 "utilisation d’un courant de

référence un peu €levé ce qui provoque la saturation des intégrateurs.
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Figure V-23. Spectre de sortie du modulateur | testé avec CanTest. Entrée courant

sinusoidale de fréquence 2kHz d amplitude -24dB par rapport & la pleine échelle, la

fréquence d'échantillonnage est de 1.024MH?z.

Courbe du SNR

Des mesures ont été faites pour différentes valeurs d’amplitudes de I'entrée
analogique. La figure V-24 montre la courbe SNR en fonction de I’amplitude en dB du signal
d’entrée. Cette courbe suit une loi linéaire pour les faibles amplitudes, puis subit une
déformation & partir des amplitudes supérieures a -10dB de la pleine échelle. Ceci s explique
par le phénomeéne de saturation dans les intégrateurs qui pourra étre réduit par diminution de
la valeur du courant de référence au détriment de la dynamique du modulateur. La courbe
atteint un maximum de -43.dB pour une amplitude de -10dB de la pleine échelle. En se
référant aux relations II-13 et II-14 développées au chapitre II permettant le calcul de la
résolution effective du modulateur avec correction par rapport & la pleine échelle, ce
modulateur a une résolution effective de 9bits.

En dehors de la saturation des circuits a courants commutés, la dégradation des
performances du modulateur par rapport aux estimations théoriques s’explique aussi par le
bruit amené par les non linéarités du circuit de test et principalement le circuit de conversion

tension courant {Tan-96].

-143-




Chapitre V Conception des modulateurs Sigma-Delta 3 Courants-Comamutés

- n €]
=] O =]

Rapport signal sur bruit en dB

o

Amplitude de | entrée en dB

Figure V-24. Courbe SNR sans distorsion en fonction de I'amplitude du signal d’entrée.

Fréquence dy signal d’entrée=1kHz.

Fréquence du signal d’horloge=1.024MHz, OSR=64.

Le fonctionnement nominal du modulateur est décrit & une fréquence d’horloge de
IMHz. Le test du modulateur pour des fréquences plus élevées montre des performances
dégradées au-dela de 2MHz. Cette limitation est due 4 "utilisation des transistors mémoire de

grande taille, ce qui augmente les constantes de temps des cellules mémoire (V-4).

Hietit

T=", (V-4)

ol Cppem est la capacité grille source du transistor mémoire et Zm est sa transconductance.
Le circuit occupe une surface de silicium relativement grande, qui est dfi

e Tutilisation des transistors mémoire de grande taille.

* l'emploi d’une méthode de routage et de placement des transistors trés spacieuse pour

¢viter les problémes causés par les capacités parasites au moment de la fabrication.

Le tableau suivant résume les principales caractéristiques du modulateur 1.
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Technologie AMS .21 CMOS
Surface de silicium occupée 2.5mfﬁz_'- BRE
Courant de référence SOpA
Puissance dissipée _ 8§ mW
Fréquence d’horloge nominale 1.024MHz
Fréquence d’horloge maximale 2MHz
Bande du signal 8kHz
Rapport de sur-échantillonnage OSR 64

Résolution 9 bits

Tableau V-2. Tableau récapitulatif du modulareur 1.

IIT MODULATEUR 2 PRESENTATION ET MESURES

I11-1 Présentation du Modulateur

L’architecture de ce modulateur [Lou-98-5] est la méme que celle utilisée pour le
premier. Deux modifications essentielles ont été faites par rapport au premier modulateur: La
premiére consiste en |'utilisation de I’intégrateur auto-compensée [Lou-98-1] étudi¢ dans le
chapitre III et la deuxieéme concerne |’ implantation des différents circuits blocs en technologie

0.8m CMOS. Son schéma synoptique est donné par la figure V-25.
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Figure V-25 Synoptigue du modulateur 2.
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L’intégrateur auto-compensé est utilisé dans sa configuration différentielle. Cet
intégrateur ainsi que tous les blocs faisant intervenir des sources de courant, sont réalisés dans
leur configuration cascode a tension de grille régulée. Ceci nécessite un circuit de polarisation
different de celui de du modulateur I. Il permet de fournir trois valeurs de tension fixe Vjor,

Viivet Vaay.

* Vi tension de polarisation des transistors de type PMOS formant les sources de
courant. Cette tension est ajustée par la valeur d’une résistance mise a 'extérieur du
circuit.

e V,v:tension de polarisation des transistors de type NMOS formant la source de courant

de la structure cascode régulé de type PMOS.

e V,,v: tension de polarisation des transistors de type PMOS formant la source de courant -

de la structure cascode réguié NMOS.
Le courant de référence du modulateur est fixé i S0UA et la fréquence nominale de

fonctionnement est de valeur 2.048MHz.

III-2 Mesures expérimentales sur le modulateur 2

Le modulateur est fabriqué par AMS. La figure V-26 donne une photo de la puce
réalisée. Comme pour le modulateur | et afin de faire les premiers tests sur le modulateur2,
nous avons réalisé une carte d’€valuation sur circuit imprimé permettant a la fois de faire les
tests préliminaires et les tests sur CanTest. Cette carte comprend :
¢ Un circuit de polarisation permettant d’ajuster la valeur de Vpopar.

* Un circurt a base d’amplificateurs AD844 permettant la conversion tension courant et
fournissant une paire de courant différentielle a I’entrée du circuit

« Un circuit d’initialisation. | |

* Un circuit d’adaptation a Cantest (conversion 3.3V-5V) de I'horloge et de la sortie du
modulateur.

Le schéma électrique du circuit réalisé est donné dans I’annexe 3.
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Figure V-26. Photo de la puce du modulareur 2.

Les premieres mesures ont été faites sur un analyseur de spectre. Ce qui a permis la
visualisation du spectre du signal de sortie du modulateur et de vérifier son fonctionnement
global.

Les diverses mesures faites sur le modulateur 2 ont été réalisées avec le systeme de
caractérisation CanTest. Dans un premier temps le modulateur est testé seul en faisant
"acquisition du flot de bit de la sortie du modulateur. Dans un deuxiéme temps le modulateur

a été testé avec un filtre de décimation intégré sur un circuit de type Xilinx qui sera présenté

dans la derniére partie de ce chapitre.

Mesures spectrales

Le tableau V-3 donne les conditions de test :

Fréquence d’échantillonnage 2.048MHz
Bande utile du signal d’entrée 8kHz
Pleine échelle du courant d’entrée S0pA
Fréquence du signal d’entrée 1kHz
Amplitude du courant d’entrée -15dB
Tableau V-3.

Le spectre de la figure V-27 correspond au spectre de sortie du modulateur pour une

entrée sinusoidale d’amplitude ~15 dB par rapport 4 la pleine échelle et de fréquence 1kHz
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Courbe du SNR

échantillonnée & la fréquence 2.048MHz. Ce spectre montre une amélioration certaine par -

rapport au premier modulateur : La figure V-28 montre la courbe SNR en fonction de I’amplitude en dB du signal : ‘

* Une bonne mise en forme du bruit, qui se traduit par un faible plancher de bruit de valeur d’entrée. Cette courbe suit une loi linéaire pour les faibles amplitudes, puis subit une

moyenne ~63dB pour un signal d’amplitude ~15dB en dessous de la pleine échelle. déformation a partir des amplitudes supérieures a -10dB de la pleine €chelle. La courbe atteint \

* Une forte réduction de la distorsion harmonique i la sortie du modulateur. La présence de son maximum de —52dB pour une amplitude de -5dB de la pleine échelle. En se référant aux

Pharmonique d’ordre 2 sexplique par la saturation des transistors mémoire si on relations V-4 et V-5, la résolution effective de ce modulateur est supérieure a 10bits,

augmente I"amplitude du courant d’entrée. Cette distorsion s’accentue si on s approche de -

la pleine €chelle. Ceci est Pinconvénient de 1'utilisation des circuits classe A. Il reste -

toujours possible de résoudre ce probléme par la diminution du courant de référence des 69 ' ' : ! ! ' :

Convertisseurs N/A 1bit.

Les améliorations apportées par rapport au premier modulateur, justifient I’efficacité de la

méthode de compensation de 'effet d’injection de charge et I'utilisation de la structure -

cascode a tension de grille régulée.

Le rapport Signal sur Bruit en dB

spectre du signal de sortie(dB)

Amplitude de I’entrée en dB

......... ST RN : Figure V-28. Courbe SNR en fonction de Iamplitude du signal d’entrée.
. . I : : Fréquence du signal d’entrée=1kHz,

Fréaguence du signal d’ horloge=2.048MHz, OSR=128.

-100

0 1000 2000 3000 4000 5000 6000 7000 8000

fréquence(Hz)

Le tableau V-4 récapitule les caractéristiques du modulateur 2. Le modulateur occupe
Figure V-27. Spectre de sortie du modulateur 2 testé avec CanTest. Entrée courant

une surface de silicium de 0.45mm?, plus faible que celle du premier modulateur malgré la
sinusoidale de fréquence 1kHz d’amplitude -15dB de la pleine échelle, la fréguence

complexité des cellules mémoire utilisées. Ceci s’explique par la taille des transistors

d’échantillonnage est de 2.048MH?7.

mémoire qui a été réduite et par un placement routage optimisé pour minimiser la taille de la

puce. Cependant on constate une augmentation de la puissance consommée. Cette
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augmentation est due principalement aux circuits de compensation. On constate aussi une
augmentation de la fréquence maximale de comnmutation suite a 1’utilisation des transistors de
faible taille.

On peut penser que cette derniere amélioration aurait pu &tre plus significative, mais
elle se trouve freinée par les boucles de contre réaction de la structure auto-compensée qui

viennent $’ajouter au comportement oscillatoire du cascode régulé.

Technologie AMS 0.8um CMOS
Surface de silicium occupée 0.45mm"

Courant de référence SO0uA
Puissance dissipée 18mW

Fréquence d’horloge nominale 2.048MHz
Fréquence d’horloge maximale 3MHz
Bande du signal 8kHz

Rapport de sur-échantillonnage OSR 128

Résolution 10bits

Tableau V-4. Tableau récapitulatif du modulateur 2.

IV CONCEPTION DE LA CHAINE DE DECIMATION

Cette chalne de décimation a été implantée sur un circuit Xilinx. Les outils de
développement et de simulation utilisés sont les logicicls adaptés aux applications de

traitement numeérique du signal, de Mentor Graphics, a savoir DSPlab.
IV-1 Choix de la structure de la chaine de décimation
Les spécifications dépendent des caractéristiques du signal traité par la chaine de

conversion et de la résolution dynamique attendue en sortie de celle-ci. Les résultats trouvés

sur le modulateur 2 ont permis de définir les spécifications suivantes :
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Modulateur Sigma-Delta Filtre Décimateur
Ordre Amplitude Fréquence Bande passante
L f signaux en signaux en Résolution sighaux en sortie
entrée entrée B
2 |2.048 MHz 0 a 50pA 500Hz a 8 kHz 12 bits 8 kHz

Tableau V-5. Spécificarion de la chaine de décimation.

De ces spécifications, nous obtenons les paramétres nécessaires d la réalisation des

filtres:
® Le facteur de décimation est donné par: M = zf_;j soit M = 128;

® [’ordre du sinus cardinal est donn€ par: k = L+1, soitk = 3;

If a €t€ convenu de répartir le facteur de décimation de la fagon suivante:

Filtres Taux de sous-échantillonnage
Sinus cardinal 32
1* demi-bande 2
2" demi-bande 2

Tableau V-6. Caractéristiques de la chaine de filtragve.

Par ailleurs, apres le filtre sinus cardinal, il est nécessaire de placer un filtre RIF afin
de corriger I’ atténuation dans la bande utile.

Pour limiter le dépassement, il est nécessaire de travailler en complément 4 2 en entrée
de la chaine de décimation. La résolution interne est calculée en appliguant la relation II-52.
Comme dans notre cas, k = 3, M =32 et B, = 2 bits. On obtient alors: n = 17 bits. Il suffira
alors de tronquer les cing derniers bit a la sortie pour obtenir un convertisseur sur [2 bits. Il
est important de noter que e SNR mesuré en sortie du modulateur Sigma-Delta ne demande
pas une résolution supérieure 4 12 bits, c’est en ce sens que les 5 derniers bits ne sont pas
significatifs.

Finalement, on aboutit 4 la structure donnée par la figure V-29 pour la chaine de

décimation qui a fait I’objet d’un travail réalisé au sein de notre équipe de recherche [Abt-97]:
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Modulateur 1/ Complt 3, 1/7 RIF 17 17 12 -
. N ; Ly N
Sigma-Delta al / Sinc 7 de correction |/ DEI 7 DBl 7
f_2.048MHz  f _2.048MHz f_64kHz f_64kHz {_32kHz [ 16kHz
128.(2B) 128(2B) 4.(2B) 4.(2B) 2.(2B) 2B
‘ ‘

Figure V-29. Structure de la chaine de décimation,

Dans ce qui suit on présente les résultats obtenus suite 3 la simulation sur Mentor du

filtre sinus cardinal d’une part et des mesures faites sur CanTest avec le modulateur et le filtre

sinus cardinal implanté dans un Xilinx d’autre part. Le reste de la chaine de décimation n’a

pas €t€ développé et fait partie des perspectives de ce travail.

VI-2 Résultats de simulation

Dans un premier temps Cantest a permis de mémoriser une acquisition du flot de bits 3

la sortie du modulateur 2. La fréquence du signal d’entrée est ¢gale a 3.0625kHz et son
amplitude 4 SpA (-20dB en dessous de la pleine échelle). Le nombre de points acquis est de

32768. Les données sont ainsi sauvegardées dans un fichier pour les traiter & I"aide des outils

de simulation de Mentor Graphics. La simulation du bloc sinus cardinal correspond a une

décimation par 32. Nous avons donc obtenu [024 points de données codées sur 17 bits. Les
figures V-30 et V-31

illustrent la courbe temporelle et Ia FFT du signal de sortie. Pour une

meilleure définition, ces deux diagrammes ont 6té restituds par I’intermédiaire de CanTest.

Qffset =

Figure V-30. Représentation du sienal de sortie dans le temps, reconstitué sur une période.
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La figure V-30 correspond a une reconstitution du signal d’entrée par un algorithme
interne a CanTest, algorithme qui permet de placer I’ensemble des 32k points de la simulation
sur une seule période de signal.

Le spectre est affiché en figure V-31. Le fondamental & -26dB montre ’existence
d’une atténuation de 6dB dans la chaine de mesure. La distorsion harmonique n’a pas été prise
en compte du fait de la hauteur du plancher de bruit. Le résultat de 9.4 bits est conforme avec

les 10 bits de résolution du modulateur trouvées sur une plage de fréquence 4 fois plus faible.

Oe=——=————-——uqTn°I,FFTn°2, 1024pts
{ SINAD=3Z 4648 THD=-v0  Eff. Bits=9.41

dE I~
I e e s 0

40 E‘

S

ul 5 10 19 20 23 0 KHz

A,
A
Al

Figure V-31. Specire du signal de sortie.

VI-3 Mesures sur CanTest

t 17
Modulateur Sigma-Delta 2 —ﬁL-—b Filtre a +h
: décimation CanTest
Carte d’évaluation (Xilinx) .
f=2.048MHz f=64kHz

Horloge
2.048 MHz

Figure V-32. Montage de test du convertisseur entier.
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Le filtre décimateur en sinus cardinal déja présenté a €t€ implanté sur un circuit Xjlj
Le Modulateur et le filtre ont été rassemblés pour former un convertisseur Siom: nX
sortie parallele. “ gma-Delta 3
L’acquisition sur CanTest est faite sur les 12 bits les plus significatifs des 17 bi't-
fournis a la sortie du filtre. Le modulateur est attaqué par un signal sinusoidal de f!‘éque'n'c:
1kHz et d’amplitude —10dB de Ia pleine échelle . Les figures V-33 et V-34 illustrent le qicna_-
signal

de sorti stitué i ]
1e reconstitu¢ et son spectre. Le filtre joue bien son rdle et CanTest vérifie ]

. 2

18 q 1 .

souvient que i ' té ‘e trés fai
que cette distorsion a €t€ mesurée treés faible en sortie du modulateur 2. Nous le

COns at S s S -

ue c’est le fi i-mé 1 inéart
q iftre [ui-méme qui apporte cette non-linéarité. Pourtant dans 1'état actuel de nos

résultats i it diffici 1
s il est en fait difficile de donner une interprétation définitive de ce défaut qui peut étre |

nos fravaux.
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Figure VI-10. Signal reconstitué.

Conception des modulateurs Sigma-Delta a Courﬂﬁts—Cdfﬁrﬁﬁ'ﬁés '

dBe
B. ........

-410
k‘.

,.,':"D 4

™
o
=
I
2]

8] =] 10 15 20 23 ] Wﬁj
-

Fioure VI-11. Spectre du signal reconstitué.

IV CONCLUSION

Dans ce chapitre terminal nous avons présenté les deux modulateurs que nous avons

congus. Ceux-ci ont une structure du second ordre cascadé classique.

Dans la premiére partie de ce chapitre nous avons €tudié les différents blocs

constituant un modulateur en mode courant : le comparateur de courant, le convertisseur N/A

| bit et le circuit de génération des signaux de contrble.

Dans la deuxiéme partie, nous avons présenté en détails le premier modulateur. Celui-

¢i utilise I’intégrateur pseudo bilinéaire dans sa configuration cascode simple. Les mesures

expérimentales faites ont montré une déformation de la caractéristique du SNR pour des

amplitudes de signal d’entrée supérieures a ~10dB. Cetie déformation est due principalement

on des intégrateurs pour les fortes amplitudes. Ceci se traduit alors par une

r. De plus I'importance de

3 la saturati

distorsion harmonique dans le spectre de sortie du modulateu

’harmonique d’ordre 3 s’explique par une saturation précoce des intégrateurs suite a

I'utilisation d’un courant de référence Elevé,

Dans la troisidme partie nous avons présenté le deuxieme modulateur congu. Ce

modulateur utilise I'intégrateur auto-compensé dans sa configuration cascode régulé. Celui ci

a2 moniré une réduction considérable de la distorsion harmonique dans le spectre de la sortie,

et présente des performances en résolution et rapidité meilleures. Sa résolution a été estimée

de 10bits effectifs. Le test des deux modulateurs a été fait en utilisant le systéme Cantest par
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acquisition du flot de bits 4 la sortie des modulateurs. Nous avons utilis€¢ de travaux de

I’équipe sur le filtre a décimation. Il s’agit d’unAfiltte en sinus cardinal d’ordre 3 & décimation

par 32 implanté en Xilinx. On a pu consf bonne fonctionnalité de ’ensemble mais

I’apparition de non-linéarités dont I’origine resté a trouver.

Conclusion Générale

CONCLUSION GENERALE




Conclusion Générale

Notre sujet d’étude nous a amené 2 nous intéresser 2 deux domaines qui tendent
aujourd’hui & converger, celui de la micro-électronique et plus particulicrement de la
conception €lectronique et celui du traitement du signal. La conception d’un convertisseur
Sigma-Delta peut étre considérée en effet comme une application de chacun des domaines et
ceci est d’autant plus vrai dans le cas de la technique utilisée pour I'implémentation
¢lectronique. Les deux premiers chapitres posent les bases des deux domaines d’actions et les
trois suivants concernent notre contribution  proprement parle.

Dans le chapitre I, qui traite de la technique des courants commutés, nous avons. apres
une présentation générale, modélisé les deux principales causes d’erreurs des circuits
fonctionnant sur ce principe : la valeur finie des résistances €quivalentes et I'injection de
charge. Nous avons passé en revue les méthodes proposées en bibliographie pour contrer ces
erreurs et conclure qu'il n’existe pas de solutions générales mais des cas particuliers on la
correction peut étre optimale.

Un minimum de connaissances en traitement du signal est nécessaire pour comprendre
les avantages des convertisseurs Sigma-Delta. Ce sont leurs propriétés qui sont détaillées au
chapitre I : sur-échantillonnage avec mise en forme du bruit. Notre travail n étant pas tenu a
un cahier des charges précis, nous avons opté pour une architecture cascade du deuxidme
ordre classique, limitée, en théorie, 4 moins de 13 bits de résolution pour un facteur de sur-
€échantillonnage égal A 64, mais sans probléme de stabilité.

Un des blocs fondamentaux d’un modulateur Sigma-Delta passe bas sur lequel repose
en partie la précision de celui-ci est le bloc d’intégration. C’est ainsi qu’au chapitre IIT nous
avons propos¢ deux nouvelles structures d’intégrateur. Celles-ci sont basdes sur une
architecture différentielle entiererent symétrique permettant une meilleure exploitation du
signal pour une fréquence d’échantillonnage donnée. La premicre réalisation est du type
bilinéaire ; elle posséde la particularité d’étre économe en surface occupée et en
consommation. Elle met en ceuvre une compensation de mode commun par contre réaction en
courant. En tant que premiere réalisation nous avons recherché la simplicité en optant pour
des cellules mémoire simplement cascodé mais avec des tailles de transistors relativement
grande dans le but de réduire les deux sources d’erreur si gnalées précédemment.

Le second intégrateur posséde une structure optimale vis-a-vis de ces erreurs.
L’emploi de la technique cascode régulé au niveau des transistors mémoire, mais aussi des
sources de courant, permet d’améliorer fortement les sorties en courant. L utilisation d’une
sorte de ‘bootstrapping’ en courant au niveau des grilles des transistors mémoire permet la
compensation de I'erreur d’injection de charge. Si cette technique est relativement simple

pour les cellules mémoires, elle se complique d&s I’instant ot la recopie du courant de sortie
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est nécessaire comme dans le cas de I'intégrateur. La structure i €tages de compensation

multiple proposée résout le probléme tout en assurant i’isolation entre les étages mémoire
p P

Un intégrateur est un circuit linéaire. Dans le cas oil celui-cj est a temps continu son

analyse par un logiciel de simulation analogique en option AC est trés efficace, mais

malheureusement inadaptée dans le cas des circuits i temps discret. Seule est envisageable
I"option “transitoire’ : le comportement en régime €tabli est alors trés difficile 2 atteindre et -

demande un temps de calcul prohibitif. Nous apportons deux solutions 4 ce probléme. La .

premicre consiste simplement a simplifier les modeles en adoptant des circuits équivalents
petits signaux trés simples pour les composants du circuit. Les simulateurs analogiques en
option transitoire peuvent étre utilisés : ils perdent en précision mais gagnent beaucoup en
rapidité. La seconde méthode plus réaliste dans le cas des forts signaux, modélise les erreurs i
partir de I’approche théorique, utilise les valeurs numériques des bibliothéques des
simulateurs analogiques, et les introduit dans un simulateur comportemental tel que
MATLAB-SIMULINK.

Nos travaux ont débouché sur la conception de deux modulateurs et 2 i"ébauche d’un
convertisseur analogique-numérigue complet. Le chapitre V présente ces réalisations. Les
intégrateurs ayant été détaillées précédemment on explique les autres blocs en insistant
hotamment sur la nécessité d’un bon contrdle des commandes des interrupteurs MOS selon
leur rdle, interrupteurs de courant ou interrupteurs de tension. Les modulateurs réalisés
obéissent an méme schéma bloc, celui d’une structure cascadée d’ordre deux. Au niveau du
circuit leur différence essentielle tient dans les intégrateurs. Ils utilisent chacun I'un des types
d’intégrateur proposés au chapitre II. La technologie utilisable pour [I'intégration
monolithique ayant évoluée entre les deux réalisations, la premiére I'a été en technologie
1.2um et la deuxi®me en 0.8um, les deux du fondeur AMS. La mesure expérimentale a
nécessité la réalisation de cartes d’évaluation intégrant notamment les circuits d’interface
permetiant 'attaque en tension des générateurs du commerce et 'adaptation au systéme
CanTest. 1l s’agit 12 de la plate-forme de caractérisation des convertisseurs analogique-
numeérique, congue et réalisée par le Laboratoire IXL. Vu le caractére monobit de la sortie des
modulateurs, seule I'analyse spectrale a pu étre implémentée. Elle a permis de mettre en
¢vidence ta mise en forme du bruit de quantification, caractéristique de la technique Sigma-
Delta. Le second modulateur a présenté une linéarité bien meilleure que le premier, et ceci
méme a fort niveau. De plus sa dynamique a été augmentée jusqu'a approcher —5dB de la
pleine échelle. Quant i la résolution, les mesures ont donné 9 bits effectifs pour le premier et
10bits pour le second. Les résultats restent cependant €loignés des prévisions théoriques de

12.7 bits. L’écart peut s’expliquer par I'injection de charge au niveau des intégrateurs dont
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une partie n’est pas compensée et aussi du bruit interne des transistors MOS de Iintégrateur.
Ce phénoméne que nous n’avons pas eu le temps d’étudier est certainement responsable de la
remontée du plancher du bruit dans les relevés spectraux.

Enfin des travaux annexes ont permis la réalisation d’un filtre numérique de
décimation. Ce filtre a été introduit en sortie du second modulateur de maniére A constituer un
convertisseur A/N. Mais avec une bande utile de 32kHz au lieu des 8kHz prévus, du fait de la
décimation incomplete. L'ensemble a été validé par CanTest mais a présenté une distorsion

harmonique anormale, probléme qui devra étre expliqué et résolu dans la suite de ces travaux.

Dans I’équipe cette thése a ouvert la voie de {a conception dans deux directions.

e La conversion analogique Sigma-Delta est un sujet qui n’avait pas €t¢ abordé jusqu’ici
que sous I’angle de la caractérisation et non de la conception. Une structure simple a ¢té
choisie mais une meilleure rejection du bruit peut étre obtenue grice i des architectures
plus complexes. Nous avons étudié et simulé certaines d’entre elles sur un aspec':t
fonctionnel grice A MATLAB. Ces résultats n’ont pas été présent€s dans ce mémoire mais
seront utiles pour les travaux qui se poursuivent.

e La technique des courant commutés pour la conception analogique MOS est intéressante a
bien des égards. Nous avons apporté des solutions a certains défauts inhérents Sflns
toutefois pouvoir atteindre les hautes résolutions. D’autres cellules doivent é&tre
envisagées, notamment celles en classe AB ou les cellules S*I qui ont été présentées dans
le chapitre 1. Les travaux publiés ou clles interviennent montrent des performances
supérieures aux ndtres [ Oli-97], {Moe-96]. Dans I’état actuel les travaux de I’équipe se
sont orientés vers une modélisation poussées des cellules mémoire que nous avons
utilisées, ceci afin d’augmenter leur précision et leur rapidité. La validation est faite sur un
convertisseur numérique analogique algorithmique, trés pénalisant du fait de

I’accumulation de 'erreur, mais choisi pour cela. Nous avons débuté cette €tude et

participé a I"architecture du premier CNA congu par I’équipe [Rif-97].
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Annexe 1 Rappel sur la nodélisation du transistor MOS

Annexe 1

RAPPEL SUR LA MODELISATION DU TRANSISTOR MOS

La modélisation du transistor MOS est importante dans la conception des circuits
intégrés analogiques MOS. Le concepteur a besoin de modeles non seulement dans la
synthese mais aussi dans l'analyse du systéme a implementer. En effet dans la synthese, il
atilise un modéle simpie pour faire un premier calcul manuel, puis il utilise des modeles plus
complexes pour affiner le dimensionnement du circuit. Ce type de modele est implanté sur un

calculateur qui permet une analyse compléte et fourni les résultats de simulation.
A1-1 MODELE GRANDS SIGNAUX

Les circuits étudiés manipulent des transistors MOS fonctionnant en forte inversion.

Les définitions suivantes sont utilisées dans la formulation des modeles du transistor [Alle-87]

k ta constante de Boltzmann /K
T la température absolue K
q charge élémentaire As
n, la concentration intrinséque des porteurs m’
C, la capacité de la grille par unité de surface F/m*
N, la concentration d'impureté de type-P m’
N, la concentration d'impureté de type-IN m”
N, la concentration d'impureté dans Ie canal m’
€, la permittivité du silicium F/m
8 la mobilité des électrons dans le canal

m'/Vs
Vo, la tension seuil du transistor A%
W, L largeur et longueur du canal m
L. Longueur de la région de recouvrement ou de Ja diffusion latérale m
D, =£ln Now , potentiel de Fermi Vv

q 1

O =%ln Nf:lj;rD . barriére de potentiel dans la jonction pn v
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_ 2N

C

facteur du substrat N - Le modele forte inversion d'un transistor PMOS dans Ia région ohmique

X . N o L
- ' . W Vip. )

=uC,_, paramétre transconductance : o=k ﬁL_(VSG - 'VT”‘ y 1w (+ A5 )
J

HA/V?

dans 1a région de saturation, i.e. Vg, 2 V|V |20

Ip :ﬁ_( Vso ‘Vr ]) 1+/1,)V51>) R (A.l..“5)

avec Vg, = Vio t 7, (\/E\CDF\ Vs T \ﬁl(DF‘)

De méme le courant de drain est considéré comme nul pour vs |V |

i? potent;
&/ dup
A1-2 MODELE PETITS SIGNAUX DU TRANSISTOR MOS

Le modgle petits signaux du transistor MOS dans la région de saturation est défini par \

ouits - : les équations suivantes, ceiles du transistor PMOS sont faciles a déduire a partir des |

définitions. |

substrat p- la transconductance du transistor: ‘
o, (A1-0) |

gi!! =

W
=k, — vy 1+ A0,
oxide de silicium Hgs | B L( & T"X “ D-")

diffusion J;knlg —WL—(l + ﬂ'nv%s ) \

polysilicium

ol V%S , V%S et IOD sont les potentiels et le courant du transistor au point de polarisation.

; e ductance drai rce est la suivante:
Figure Al-1 coupe transversale simplifide des transistors NMOS et PMOS. La conductance drain source est la suivante

o, 110 (A1-7)
. ) ) Bue = N 1+ l v
Le modele forte inversion d'un transistor NMOS dans la région ohmique i.e. v .-V_>v_>0: P s ”
- K(VGS v KN . (] o ) (AL-1) A, est le parametre lié a la modulation de la longueur du canal MOS {(Effet Early).
L 2 nt oS et sa transconductance substrat source est donnée par:
avec Vg, Vi, SOt respectivement [es tensions grille- source et drain- source du transistor f. (1-8)
Dans la régi ion i d
€gion de saturation i.e. v, 2v -V, >0 X Ji \/ 2k, — (1 + A, Vs )
D —
k W gmb." = - 0
(VGS VTn )2 (1 + nvDS) aVBS vesVng 2.\/2,'(1) FW - VBS
8

:2Jﬁ®p—v;

Vi, =Vio + yn(\/2|q)FJ_VBS “\/Q‘q)ﬁl)

ou v, est la tension substrat-source du transistor.

Dans ce modéle simplifié le courant de drain est considéré comme nul sj v..<V
G5— 7 Tn.




T

Annexe | Rappel sur la modélisation du transistor MOS .

o drain
!J] Jds

Tsubstrat T

Figure Al-2. Le modeéle petit sionaux du transistor NMOS.

grille o 1}

J_
Nl

source I Vs
T -

ImbsVbs

Les capacités grille source C, et grille drain C_, exprimées dans la région de saturation sont
données comme suit:
2
C.=WL, +2LIC, (A1-9)
C_;‘\‘ - H/LH'(‘CH\ (A ] - 1 O)
les autres capacités montrées sur le schéma ¢quivalent petits signaux du transistor dépendent

essentiellement des capacités de jonctions des diffusions pn.
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Annexe 2
CALCUL DE I’ERREUR D’INJECTION DE CHARGE SUR MAPLE

A2-1 Programme de formulation de I’erreur dans la cellule mémoire
restartc;

idinj:=(kn*W*Vinj~2)/(2*L) + (kn*W* (Vgs0-VTm} *Vinj) /L

1 kn W Vinj®  kn W (VgsO— VIm) Vinj
idinf = — +
2 L - L

> Vgsm: :sqrﬁ (Ip*L/kn/W}* (1+Isig/2/Ip) +VTm;

@ﬁ(lilsz‘g]

Ip

_ Vgsm = @ N ~+ VIm ‘

"> Vind:=(Cgc+2*Crec) * (VE-Vgsm-VTi) / {(Cgsm+d) ;

Jio i 132

Cesm + Cd
(kn*W*vini~2)/ (2*L) + (kn*W* (Vgs0-VTm) *Vinij} /L

ﬁﬁ(l%]ﬂg] VIm - VTi
/\/E’\/W - R 1

{(Cgsm + Cdy' L
o fE 152
o

(Cgc+2Crec)| VH - — VIm—VTi

Vinj =

> idind:=

kn W (Cgc + 2 Crec)” | VH —
i

idinj == —

kn W (VgsO—VTIm)(Cgc+2 Crec)| VH - - VIm— VT

" (Cgsm+Cd) L

> indinj:=collect (idinj, Isig) :

1 (Cgc+2 Crec Isig2
8 I'p(C'gsan—Cd)2
ol ey
kn AW (Cge+2 Crec) | VH - —VTm~VTi}
1 g Al kn Al W
2 A Ip ﬁ(Cgsm + Cd Y

VesO — VT Cge+2 Crec
1 4/ kn W (Vgs m) (Cge rec) Isig
2 '\/gq/z(Cgsm+Cd)

indinj :=
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1 knW (Cgc + 2 Crec)?| VH ~

i%%;%%?—lﬁhrﬁVﬂ q
n

4
2 (Cgsm+CdY' L
Ip 4/ L
knW (VgsO— VTm) (Cgec +2 Crec) VH—%;L— Vim— VTi
N kn Af W

(Cgsm+ Cd) L

Annexe 2 Calcul de 1’81‘1’ UL

de chiarge

A2-2 programme de calcul de ’erreur dans la cellule mémoire

> restart;
> W:=6de-6;

W= .000064
> L:=8e-6;
L= 38107
> Vgs0:=1.411;
Vs = 1411
> VTm:=837.2e-3;
Vi = 8372
> kn:=7.6e-5;
| kn = 000076
> Ip:=100e-6;
{p = 000100
> VH:=3;
.. VH =3
> VIs:=674.7e-3;
VTs = 6747
> Ws:=2e-6;
Ws:= 2107
"> Ls:=0.8e-6;
fy=810°

> C1:=0,5%*Cgc+Crec;

Cl =05 Cgc+ Crec
> Cox:=2.225e-3;
Cox = .002225
> Crech:=0.076e-6*1.4e-6*C0ox;
Crec0 = 2367400 107

"> (C1:=0.5*Ws*Ls*Cox;

¢ = 178000 10
> Cgsm:=768.6e-15;

Cysm = 7686 107"
> Cgs: (2/3)*W*L*Cox;

7594666667 1072

> Vgsm:=sqrt ( {Ip+Isig) *L/kn/W)+VTm;
' Vigsm =/ 1644736842 + 1644.736842 Isig + 8372
> Vinj::*cl*(VH-Vgsm—VTs)/Cgsm+CrecO(Vgsm+VTi)/Cgsm/2;
Vinj 1= — 003292282071 + 002315899037 1644736842 + 1644.736842 Isig

> idindg:= (kn*W*Vinji~2)/ (2*L) + (kn*W* (Vgsm-VTm} *Vinj) /L;

.

idinj -= 0003040000000 (—.003292282071 + 002315859037 '\/.1644736842 + 1644.736842 Isig )
+ 0006080000000 \/ 1644736842 + 1644. 736842 [sig (—003292282071 + .002315899037 '\/.1644736842 + 1644.736842 Isig )

> plot{idinj, Isig=-0.00008..0.00008);
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-Be-05

-ta-05 ~4e-05

Figure A2-1 Erreur d’

2e~05 4e-05% fe-05
Isig

injection de charge dans la cellule mémoire.

Annexe 2

Caleul de I’erreur d’injection de charee

A2-3 Programme de formulation de I’erreur dans I’intégrateur

> restart;
> idinjl::(kn*w*vinjl“2)/(2*L)+(kn*w*(Vgsml—VTm)*Vinjl)/L;

| kn W Vinjl*  kn W (Vgsml — VIm) Vinj!
idinjl .=~ +
2 L L

M 1dini2: = (kn*W*Vinj2"2) / (2*L} + (kn*W* {(Vgsmz-VTm) *Vini2) /L;

I kn W Vinj2®  kn W (Vesm2 — VIm) Vinj2
idin2 = — . + .

[ > Vgsml:=sqgrt ({(Ip+Iout+Isig) *L/kn/W)+VTm;

(Ip+ Tout + Isig) L
Vesm i ::/\/ + Vm

kn W
> Vgsm2:=sqgrt ( {(Ip-Iout)*L/kn/W)+VTm;
(Ip —lout) L

! n'W
> Vinjl:=-Cl* (VH-Vgsml-VTs) /Cgsm/2+Crec) (Vgsml+VTi) /Cgsm/2;

Ip + Tour + Isig) L
| Cl (VH—\/( P g —VT?H“VTS)

Vosm2 = + VIm

kn W
Vinjl :=——
2 Cgsm
(Ip + Tout + Isig) L
CrecO i g + VIim+ VIi
| kn W :

2 Cgsm
> Vini2:=-Cl* (VH-Vgsm2-VTs) /Cgsm/2+Crecl (Vgsm2 +VT1) /Cgsm/2;

Vinj2 =

(Ip—ITout) L (Ip —ITout) L
——— = Vim - VTIs Crec( ———— + VTm + VTi
kn'W 1 kn W
—_— + —
2 Cgsm Cgsm

> idinil:=(kn*W*Vinjl~2}/ (2*L)+ (kn*W* (Vgsml-VTm) *Vinjl) /L;
. [ | C1{(VH=%1~VIm—VTs) 1 CrecO(%]1+ VIm+ VTI')jZ
i1} - + =

1 Cgsm 2 Cgsm
idinjl ==~ +

2 L

_— {(Ip + fout + Isig) L 1 CI(VH-%1 —VIm-VTs) | Crec{ %1+ VIm+ VTi)
_— +,—v-
" kn W 2 Cgsm 2 Cgsm
L
(Ip + lout + Isig) L
01 ;=
kn'W

"> 1dindZ2:=(kn*Wrving2°2) / (2*L) + (kn*W* (Vgsm2 -VTm) *Vinj2) /Li;
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A2-4 Programme de calcul de I’erreur dans intégrateur

|
idinj2 == kn W > restart;

> W:=64de-6;

= 4
VH_ Up—louyL — VT Up=lou) L i W :=.00006
o W ) ()ecO W + VTm + VT > L:=8e-6;
C S ; L = 8 10“5
g 2 Cgsm > VgsO::l.4li;
Liinw | Gp o) L VosO = 1.411
kn W : > VTm:=837.2e-3;
: VIm := 8372
VHm (Ip Tout) L e VT UP Jout) L | . y i)
l kn'W g l Crec0 W + VT + VT : ( > kn:=7.6e-3;
2 - _ | kn = 000076
. s 2 Cysm - > Ip:=100e-6;
(> idinjtot:=idinjl-idinj2; L I Ip = 000100
> =3
W (_1 CI(VH = %1 - VIm = VTs) 1 CrecO(%] +VIm+ Vi) ¥ VH =3
{ Z
idinjtot .= — Cgsm 2 Cosm > Vls:=674.7e-3;
2 L + I VTs = 6747
. > Ws:=2e-6;
n W (Up + lour+Isig) L l CI{VH—- %1 -VIm—VTs) 1 Crec{ %1 + VIm+ VTi ° 5
kn W 9 +7 Ws = .2 10”
Cgsm 2 Cesm [ > Lg:=0.8e-6; .
L
1 L Ls:=.810°
—EknW [> Cl:=0,5*Cgc+Creac;
Cl:=0,5Cgc+ Crec
crlvir- (Ip —lout) L VT VT (p—Iout) L , > Cox:=2.225e-3;
1 kn W o § 1 CrecO W -+ VIm+ VTi ) Cox := .002225
2 C += " ' "> Crec0:=0.076e-6*1.4e-6%CoX;
gam 2 Cgsm CrecO = 2367400 1077
(Ip —ITout) L L rec( = .
L-fnW _— > C1l:=0,5*Ws*Ls*Cox;
kn W ] C1 -= 178000 107
ClVH — M VT, (Ip—Iout} L P> Cgsm::768.6é—15;
1 oy VIm=VIs | CrecO A [ —————— +VIm+ VIi ] Cosm := 7686 1072
- 1 kn W #
2 Casm += / \r > Cgs: (2/3) *W*L*CoX;
2 Cgsm 1
L l 7594666667 10

> Isig:=le-%;

Ip+1 ]
%1 = (P out + Isig) L
kn W

plot(idinjtot, Iout=-0.0001..0.0001):

Isig .= .1107

A

idinjl:= (kn*W*Vinjl~2)/ (2*L) + (kn*W* (Vgsml-VTm) *Vinjl) /L;
idinjl = .0003040000000 Vinjl 2 L 0006080000000 ( VgsmiI — .8372) Vinjl

[ nh—— T | | R N
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> 1dinj2:=(kn*W*Vinj2"2)/ (2*L) + (kn*W* {Vgsm2-VTm) *Vinij2) /L;
idinj2 = .0003040000000 Vian’2 + 0006080000000 ( Vgsm2 — .8372) Vinj2
- > Vgsml:=sqgrt({Ip+Iout+Isig)*L/kn/W)+VTm;

Vgsmli = q/.}661 184210 + 1644.736842 Iout + .8372
[ > VgsmZ:=sqgrt{(Ip-Tout)*L/kn/wW)+vTm;

I Vgsm?2 = \/.1644736842 — 1644.736842 Iout + 8372
> Vinjl:=-Cl* {(VE-Vgsml-VTs) /Cgsm/2+Crec( (Vgsml+VTi) /Cgsm/2;

| Vinjl .= —.001569137393 + 001157949519 \/.1661 184210 + 1644.736842 [owut
> Vinj2:=-C1l* (VH-Vgsm2-VTs) /Cgsm/2+Crec( (Vgsm2+VTi) /Cgsm/2;

) Vinj2 .= —.001569137393 + .001157949519 \/ 1644736842 — 1644.736842 Jour
> 1dinil:=(kn*W*Vinjl~2)/{2*L)+ (kn*W* (Vgsml-VTm) *Vinjl) /L:

idinj/ = 0003040000000 (—.001569137393 +.001 1579495194/ 1661184210 + 1644.736842 Iour) _
+ 0006080000000 4/ . 1661 184210 + 644.736842 Lout g

(001569137393 + 001157949519 »\/ 1661184210 + 1644.736842 Iout )
> 1ding2 :={(kn*W*Vinj2°2) / {2*L) + (kn*W* (Vgsm2~-VTm) *Vinj2) /L

idinj2 = 0003040000000 (—.001569137393 + .001157949519 *\/ 1644736842 — 1644.736842 fout )
+.0006080000000 \/ 1644736842 — 1644.736842 lout

{—.001569137393 + 001157949519 \/ 1644736842 — 1644.736842 lout )
"> idinjtot:=1dinjl-idinjZ;

idinjtot := .0003040000000 (—.001569137393 + .001 157949519 \/ 1661184210 + 1644.736842 Iout )
+ 0006080000000 «/ 1661184210 + 1644.736842 Tout
(—.001569137393 + .001157949519 \/.1661 184210 + 1644.736842 Jout )

—.0003040000000 (—.001569137393 + .001157949519 »\/ 1644736842 — 1644.736842 Iout )_ -
.0006080000000 /\/ 1644736842 — 1644.736842 lout

| (—.001569137393 + 001157949519 »\/.1644736842 — 1644736842 lout )
F > plot(idinjtot, Iout=-0.00C1..C.0001);
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-0.0001
. [

2e~07%

le-07-

Iout

-5e-05 ' ] 5e-05 0.0001

-le-07F

-2e-07%

-3e-0F

Fiocure A2-2 erreur d’injection de charge dans I'intégrateur.
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Annexe 3
A3-1 Brochage et carte d’évaluation du modulateurl

1 Reset 10 Imod+ 1 .

2 DGND 11 NC

3 VDD 12 [Imod-
AT ]
5 17 4 OUT- 13 AGND |
30— 16 5 OUT+ 14 VCC
4 = 15
5 2 14 6 Int_in+ 15 BIAS 3
6 g 13 7 Int_in- 16 BIAS_|I
7 0= 12
8 11 8 Int_out+ 17 BIAS_ 2
9 10 9 Int_out- 18 CLK

Boitier du modulatenr | Brochave du modulateur |

iV

1K
100K

Modulateur |

SR

)
g

CLK 19 10 N
A ——T

100K

Carte d’évaluation du modulateur I




Annexe 3

Circuits et Cartes d’évaluation -

A3-2 Brochage et carte d’évaluation du modulateur 2

1 NC 9 Test_out4?
2 DGND 10 Test_out32
1 J 16m 3 VDD Il Test_outd|
2 15m 4 OUT- 12 Test_out4?2
300% Mm .
4 E 3m 5 OUT+ 13 Mod_in-
5 g 12/ 6 AGND 14 Mod_in+
6 EO Hm 7 VCC 15 CLK
7 10/
8 9 8 Rpolar 16 Reset

Boitier du modulateur ?

Brochage diu modulareur 2

Références Bibliographiques
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Resume

Apreés avoir donné Jes bases de la technique des courants commutés comme principe de conception
de fonctions analogiques, les fondements de la conversion analogique-numérique Sigma-Delta
sont expliqués: sur-échantillonnage avec mise en forme du bruit de quantification dans le
modulateur puis obtention de la résolution souhaitée grice au filtrage numeérique a décimation. Les
intégrateurs sont les pieces maitresses du modulateur; aprés avoir décrit des solutions possibles
pour réaliser cette fonction, deux intégrateurs originaux sont proposés dans lesquels les défauts
sont compensés notamment ’injection de charge. Lors de la conception, 1’étape de simulation,
probléme délicat pour les circuits & temps discret, est résolu par deux approches complémentaires,
I'une fonctionnelle, I’autre comportementale. Enfin deux réalisations de modulateurs du second
ordre sont décrites, elles permettent d’atteindre des résolutions de 9 et 10 bhits. La seconde a donné
lieu 4 une chaine de conversion analogique-numérique a sortic paralléle sur 12 bits.

- Abstract

After the description of switched current circuits as new approach for designing Analogue and
mixed analogue and digital circuits, the theory of Sigma-Delta analogue to digital conversion is
presented : over-sampling with quantization noise shaping in the modulator to reach
high resolutions by mean of digital decimation filter. The integrator is the main block of the
modulator, after describing possible solutions to design, two new structures are proposed to reduce
clock-feedthrough error. The simulation of such circuits involves problem of simulating discrete
time circuits, this problem was solved by using two complementary approaches, functional and
behavioural. We finally, design two second order modulators of 9 and 10 bits of effective
resolution and the complete analogue to digital conversion system with parallel output on 12bits.
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Technique des courants commutés

Intégrateurs

Injection de charge
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Simulation et modélisation comportementale
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