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De nos jours, l'intérêt envers les circuits analogiques à faible dissipation de puissance et 

à faible tension d'alimentation monte de façon très significatif, cela est dû à 

l'augmentation du nombre d'équipements portables dans les différents marchés tels que 

les télécommunications, les ordinateurs, les capteurs et les stimulateurs implantables 

dans le corps humain, et de façon générale les appareils sans fils. 

Le but de ce mémoire de maîtrise est de concevoir un amplificateur opérationnel 

programmable (AOP). servant d'interface entre un capteur interfaçant un organe d'un 

patient et la partie contrôle d'une unité de contrôle implantable et opérant à une tension 

d'alimentation de 1.5 V. Cet AOP servira à amplifier des signaux provenant d'un 

amplificateur d'instrumentation, ce dernier amplifie des signaux bio-électriques qui sont 

de l'ordre de S00pV. Dans notre application. une large bande passante d'opération n'est 

pas nécessaire parce que les signaux bio-électriques ne sont pas rapides. Par contre. une 

très faible dissipation de puissance et un gain élevé ainsi qu'une petite surface sont 

exigés. L'originalité de ce projet vient du fait que I'on travaille avec une tension 

d'alimentation de 1.5 V et l'on désire optimiser en priorité la consommation de 

puissance et la surface occupée par le circuit tout en ayant un gain programmable très 

élevé. 



En se basant sur des éléments de base tels que : des miroirs de courant, un étage 

différentiel d'entrée, des commutateurs analogiques et un étage de sortie, et à l'aide de 

l'outil Analog Artist de Cadence et du simulateur Hspice, nous avons réalisé un 

amplificateur opérationnel programmable dédié à des applications biomédicales. La puce 

résultant de notre conception est dans sa phase de fabrication à la Société Canadienne en 

Micro-électronique (SCM) par le procédé BiCMOS 0.8 Pm. 

Les résultats obtenus jusqu'à ce jour sont excellents. En effet, cette conception nous a 

conduit à la réalisation d'un amplificateur opérationnel programmable opérant à une 

tension d'alimentation de 1.5 V, ayant une dissipation de puissance de 36pW, un gain 

DC en boucle ouverte de 1 lOdB et une fréquence de coupure de 1.6 MHz, tout en 

occupant une surface de 0.15 mm', ce qui dépasse largement les performances des 

fonctions intégrées similaires. Finalement, le gain en boucle fermée de l'amplificateur 

opérationnel programmable proposé peut être configuré entre 10 dB et 55 dB avec un 

pas de 3 dB. 



ABSTRACT 

Over the yean, the interest toward low-power low-voltage Integrated Circuits has 

consistently grown. This is primarily due to the increasing importance of portable 

equipments in dl market segments such as, telecomrnunications, cornputers, various 

biomedicd applications (senson and microstimulators). 

The aim of this Master thesis is to design a programmable opamp. Our research team 

work on a new implantable bladder volume monitoring device based on the impedance 

measurement of the detrusor. The system is completely autonomous and fully 

implantable. It forms a mixed-signal (analog/digital) feedback loop with a neuro- 

stimulator to rectify bladder dysfunctions (incontinence and retention) through 

neuromuscular stimulation techniques. A programmable gain amplifier and a signal 

processing block are used to eliminate the artifacts caused by the patient's movements. 

The circuit has to be highly flexible to fit a wide range of biomedical applications, 

energy efficient because power ro the implant is extremely limited and above ail, it must 

be very compact. Available low-power low-voltage opamps dot not meet al1 

specifications. This is why we propose a new programmable opamp targeting mainly the 

following requirernents : reduction of the circuit area and power consumption. 



enhacement of the commun mode rejection ratio, the power supply rejection ratio and 

the gain. 

The proposed programmable opamp circuit is in fabrication phase at the Canadian 

Microelectronics Corporation (CMC), using the Norte1 0.8 pm BiCMOS process 

technology. As of today, the obtained results are satisfactory for our implantable 

biomedical application. The programmable oparnp provides a high voltage gain at very 

low power dissipation. It is intended to operate at a supply voltage of 1.5 V. Spice 

simulation confirms the expected behavior and demonstrates a low-frequency gain of 

1 10 dB at a modest power consumption of 36 pW. While keeping an active circuit area 

around 0.15 mm'. The gain of the oparnp varies from 10 dB to 55 dB in the steps of 3 

dB. 
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CHAPITRE 1 

INI"I'0DUCTION 

1.1- Problématique 

De nos jours, la conception de systèmes implantabtes (implants) pour récupérer les 

fonctions perdues chez l'être humain, constitue un domaine de recherche moderne, en 

plein expansion, et très diversifié. Les implants sont classés en deux grandes catégories : 

(1) les capteurs servant à survailler l'évolution des paramètres biologiques et (2) les 

stimulateurs dédiés à la récupération des fonctions motrices. Les signaux bioélectriques 

sont, en général, lents et de faibles amplitudes. Ces amplitudes sont de l'ordre de 500 

pV. De ce fait, le besoin de concevoir des amplificateurs opérationnels spécialement 

adaptés à ce nouveau domaine de recherche se fait de plus en plus grandissant. L'objectif 

de ce projet de maîtrise est donc de concevoir un amplificateur opérationnel 

programmable (AOP) dédié à des capteurs implantables, opérant à une tension 

d'alimentation de 1.5 V, servant d'interface entre l'organe d'un patient et la partie 

contrôle d'un implant. 

Dans notre cas, l'implant urinaire servira d'une part à empêcher l'écoulement 

involontaire d'urine dû à l'incontinence et d'autre part, il contrôlera l'expulsion d'urine 

de la vessie. Autrement dit, le stimulateur servira à la récupération des fonctions 



vésicales (rétention urinaire et miction (vidange) au besoin) particulièrement chez les 

personnes paraplégiques ou quadraplégiques atteints de Msions à la moelle épinière 

[SAW97] et PR0971. 

Le présent projet est consacré à la partie de surveillance du volume vésicale, et plus 

spécifiquement le circuit d'amplification des faibles signaux. Cet amplificateur 

opérationnel programmable doit être conçu à l'aide du procédé de la technologie 

BiCMOS 0.8 pm et des outils Analog Artist de Cadence, en utilisant le simulateur 

Hspice. L'AOP devra avoir un gain élevé ( 2 80 dB) et programmable, occupant la plus 

petite surface possible. une consommation de puissance très faible, un niveau de bruit 

très faible, une bonne fiabilité et une bonne caractéristique de linéarité. L'originalité de 

ce projet vient du fait que l'on travaille avec une tension d'alimentation de 1.5 V et l'on 

désire optimiser en priorité la consommation de puissance (< 100 pW) et la surface 

occupée ( < 0.1 mm2) par le circuit tout en ayant un gain très élevé. 

1.2- Pourquoi la faible consommation de puissance? 

Les concepteurs de circuits VLSI ont toujours pris comme métriques la vitesse. un grand 

gain et une petite surface en termes de performance. En général, une grande performance 

et une petite surface sont deux contraintes qui sont toujours en conflit. Les concepteurs 

de circuits intégrés cherchent un compromis entre ces contraintes. La dissipation de 

puissance n'était pas un critère de performance très important. En effet, les 



considérations de la puissance sont récentes. notamment dans les systèmes portables tels 

que les micro-ordinateurs, les téléphones sans fil, les montres et les différents systèmes 

implantables chez l'être humain (stimulateur cardiaque, implant visuel, implant urinaire 

etc.) [PR0971 et [SAW97] . L'objectif de toutes ces applications est la réalisation des 

fonctions à une dissipation de puissance minimale pour une longue période 

d'alimentation. 

Actuellement, la dissipation de puissance est devenue une contrainte importante dans la 

conception de circuits VLSI. Pour différentes raisons, parmi lesquelles nous citons : 

Les systèmes alimentés par une pile tels que : les systèmes implantables, les 

ordinateurs portables, les agendas électroniques etc. Le besoin grandissant de ces 

systèmes augmente le besoin de prolonger la durée de vie de la pile. Puisque la 

technologie des piles offre des améliorations limitées, les techniques de conception à 

faible puissance sont essentielles pour les dispositifs portables. 

La conception à faible puissance n'est pas seulement nécessaire pour les applications 

portables, mais aussi pour réduire la consommation de puissance des systèmes de 

hautes performances. 

Un autre aspect lié à la grande consommation de puissance est la fiabilité. Avec des 

températures élevées à l'intérieur de la puce, les mécanismes de pannes sont 



provoqués. Panni eux, nous citons les usures des connections, les pannes liées ii la 

mise en boîtier, l'électromigration, les problèmes de jonction etc. 

De plus, notons que dans les bureaux, 50% de la puissance est consommé par des 

ordinateurs (PCs). Puisque la fréquence des processeurs ne cesse d'augmenter, la 

consommation de puissance augmentera elle aussi, alors les techniques de conception 

à faible puissance s' imposent. 

L'effet de baisser la tension d'alimentation aux plus faibles niveaux possibles peut 

être très impressionnant en terme d'économie de dissipation de puissance. Non 

seulement la puissance consommée, mais aussi le poids et le volume des systèmes 

opérant avec des batteries seront réduits. 

1.3- Applications de la faible consommation de puissance 

La conception de systèmes à faible consommation de puissance est devenue une ère 

nouvelle dans le domaine de VLSI, tel est le cas de plusieurs applications, comme : 

Les systèmes portables alimentés par une pile, Par exemple : les stimulateurs 

cardiaques, implants visuels, implants urinaires, les agendas électroniques, les 

lecteurs de compacts disques, les convertisseurs de langues etc. Ces systèmes 

représentent une importante augmentation dans le marché. 



Les produits électroniques de communications tels que : les téléphones sans fil, les 

téléphones cellulaires et les « pagers » etc. La faible consommation de puissance est 

cruciale pour l'extension de la durée de vie de la batterie. 

Les stations de travail et les ordinateurs ayant des processeurs rapides (100 MHz à 

500 MHz). hiisque la puissance consommée est proportionnelle à la fréquence. d o n  

de nouvelles architectures pour la faible consommation de puissance sont capitales. 

D'autres applications électroniques telles que : les réseaux locaux sans fil N Wireless 

Local Area Network », les appareils électroniques tels que les calculatrices, les 

écouteurs, et les montres etc. 

1.4- Méthodologie de conception de systèmes à faible consommation de puissance 

Afin d'optimiser la consommation de puissance des circuits analogiques, des techniques 

de conception doivent être appliquées. La technologie du procédé est sous le contrôle du 

concepteur du circuit. Il est clair que pour réduire la consommation de puissance, il faut 

réduire la tension d'alimentation. Cependant le délais augmente de façon significatif, 

particulièrement lorsque la tension d'alimentation approche la tension seuil d'un 

transistor, pour remédier à ce problème, les dimensions des transistors doivent être bien 

calculées. De plus, la réduction de l'échelle dans les processus technologiques récents 

nous offrent les avantages suivants : 



amélioration des caractéristiques des transistors pour le fonctionnement à faible 

tension d'alimentation, cela est due à l'amélioration de la capacité de délivrer de fort 

courant ; 

réduction des capacités parasites des différentes jonctions; 

amélioration de la technologie d'interconnexion; 

disponibilité de différents transistors tension seuil variable, cela permet de bien 

gérer la consommation de puissance; 

densité d'intégration très élevée : il a déjà été montré que l'intégration d'un système 

entier dans une seule puce réduit la consommation de puissance. 

1.5- Méthodologie de la recherche 

Pour notre implant urinaire, nous avons besoin d'un amplificateur opérationnel 

programmable opérant à une tension d'alimentation de 1.5 V. Le gain de cet AOP devra 

être ajustable, car l'implant sera installé dans le corps de différentes personnes, donc 

différents milieux biologiques (d'un patient à un autre). Nous verrons en détails 

pourquoi nous avons besoin d'un tel amplificateur dans la section 2.5. Notre AOP devra 

avoir entre autres un gain élevé. une dissipation de puissance faible et une petite surface. 



L'objectif principal du projet consiste à proposer une architecture d'amplificateur 

opérationnel permettant d'atteindre les spécifications citées auparavant. Pour accomplir 

ces objectifs, les étapes suivantes ont été suivies : 

une revue de littérature appropriée sur les différentes architectures d'amplificateur 

opérationnel opérant à une tension d'alimentation faible ; 

étude détaillée des techniques de conception de circuits analogiques opérant à une 

tension d'alimentation faible: 

conception de I'arnplificateur opérationnel au niveau schématique désiré en tenant 

compte des spécifications et des exigences; 

implémentation de celui-ci en utilisant l'outil Analog Artist de Cadence et le 

simulateur Hspice; 

réalisation du dessin de masques et simulation du circuit en tenant compte des 

capacités parasites ; 

utilisation de I'outil LVS (Layout Vs Schematic) afin de vérifier que notre dessin de 

masques correspond exactement à notre schématique; 



une fois le circuit (dessin de masques) nous donne les performances désirées, nous 

l'enverrons à la SCM (Société Canadienne de la Micro-électronique) pour la 

fabrication physique du circuit; 

réception de la puce, elle sera testée afin de valider les résultats de simulation et de 

vérifier le fonctionnemeri;; 

une discussion sur les résultats obtenus de même qu'une projection sur les 

orientations futures du projet. 

1.6- Stmcture du mémoire 

Ce mémoire sera organisé en cinq chapitres. Le premier chapitre est une introduction 

dans laquelle nous avons discuté de la problématique, de pourquoi la faible 

consommation de puissance, des applications de la faible puissance, de la méthodologie 

de conception des systèmes à faible consommation de puissance et enfin de la 

méthodologie de la recherche. Le deuxième chapitre fait l'état de la situation actuelle de 

la recherche dans le domaine des amplificateurs opérationnels opérant à des faibles 

tensions d'alimentation. On y présente les éléments de base utilisés ainsi que une revue 

de littérature sur les dits amplificateurs opérationnels opérant à des faibles tensions 

d'alimentation (Low-Power Low-Voltage Oparnps), tout en expliquant clairement leurs 

différents modes de fonctionnement. Ce chapitre nous sert donc de base de comparaison 

pour notre design. Le troisième chapitre constitue le coeur de ce mémoire, il contient 



toutes les analyses de notre amplificateur opérationnel programmable. Le chapitre quatre 

regroupe toutes les caractéristiques de notre AOP. Le chapitre cinq dresse les 

conclusions générales, récapitule notre contribution et discute les améliorations qui 

peuvent être apportées. Les orientations hitures du présent travail y sont également 

abordées. L'annexe A contient une méthode de transformation d'un circuit réalisé avec 

une technologie donnée en un autre circuit réalisé avec une autre technologie sans 

changer son architecture, par exemple la transformation d'un circuit implémenté avec 

une technologie CMOS 2 prn en un circuit implémenté avec la technologie BiCMOS 0.8 

Pm, ainsi que les paramètres du modèle des transistors CMOS, tirés du modèle Hspice 

de la technologie BiCMOS 0.8 pm de Norte1 et les constantes du silicium qui sont 

importantes pour les différents calculs. tandis que l'annexe B contient les dessins de 

masques des différentes parties de notre amplificateur opérationnei programmable 

i< AOP D. L'annexe C contient les fichiers de simulation Spice de I'AOP. L'annexe D 

contient les résultats de simulation. L'annexe E, contient le rapport de l'outil LVS qui 

nous permet de vérifier si notre dessin de masques correspond bien à notre schématique. 

Enfin, I'annexe F contient le principe de la méthode de test aT-BIST» (Translation Built 

In Self Test). Nous recommandons cette méthode de test pour faire la testabilité de tout 

le système de l'implant urinaire, sur lequel notre équipe de recherche «PolyStim» 

travaille. 



CHAPITRE II 

APERÇU SUR LES TECHNIQUES DE CONCEPTION DES 

AMPLIFICATEURS OPERATIONNELS OPÉRANT À DE FAIBLES TENSIONS 

D'ALIMENTATION 

2.1- Introduction 

Notre amplificateur opérationnel programmable devra opérer sous une tension 

d'alimentation de 1.5 V. Il est donc important de présenter, à ce point-ci, quelques 

récents designs qui opèrent à des tensions d'alimentation avoisinante le 1 SV, ceux-ci 

vont nous permettre d'établir une certaine échelle de comparaison afin de bien situer 

notre design par rapport aux circuits déjà existants. Puisque nous recherchons 

principalement la diminution de la consommation de puissance et de la surface de 

l'amplificateur opérationnel, il est donc important de comparer notre design 5 ceux des 

autres. Notons que les articles choisis sont représentatifs et que les autres publications 

rencontrées partagent de grandes similitudes avec les circuits appartenant à une même 

catégorie. Ce chapitre a donc pour objectif de faire une revue de littérature des 

amplificateurs opérationnels de la même gamme que le notre. Avant de commencer à 

discuter des différentes publications, on va discuter des différentes étapes que nous 

devons effectuer pour atteindre notre objectif en commençant par présenter les éléments 

de base utilisés dans notre architecture. la méthodologie de conception d'un 



amplificateur opérationnel. Ainsi que les spécifications de noire amplificateur 

opérationnel programmable. 

2.2- Processus de conception pour les circuits analogiques 

La conception d'un circuit intégré analogique comprend plusieurs étapes. La figure 2.1 

illustre l'approche générale de la conception d'un circuit intégré. Les étapes majeures 

dans le processus de design sont illustrées dans figure 2.1. 

Le concepteur est responsable de toutes ces étapes excepté la fabrication. La première 

tâche majeure est de définir le design. cette étape est cruciale puisqu'elle détermine la 

capacité des performances du design. La deuxième étape majeure. est la prédiction des 

performances du circuit en utilisant les méthodes de simulation. À ce point, le 

concepteur peut itérer en utilisant les résultats de simulation pour améliorer les 

performances du circuit. Une fois que le concepteur est satisfait des résultats, il passe à 

la troisième tâche majeure, la description géométrique (dessin des masques) du circuit. 

Une fois que ce dernier est fini. il est important d'inclure l'effet des parasites dans une 

seconde simulation. Si les résultats avec les parasites sont satisfaisants, le circuit est prêt 

pour la fabrication. À ce niveau, le concepteur est en face de la dernière tâche majeure 

c.-à-d. le test et la vérification qui consistent à déterminer si le circuit fabriqué rencontre 

les spécifications du design. 
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Figure 2.1: Processus de conception pour les circuits analogiques 

Implémentation 

2.3- Éléments de base utilisés dans notre architecture 

R~~~~~~~ 
r 

Dans cette section, nous allons traiter les différentes composantes de notre circuit, cela 

permettra au lecteur de ce mémoire de comprendre plus facilement l'architecture 

adoptée, ensuite nous allons voir comment nous avons combiné ces différents modules 



pour en faire un circuit plus complexe. Les différents sous-circuits que nous allons traiter 

sont : les miroirs de courant simple et cascode, l'étage différentiel (ou transconductance), 

l'inverseur et le commutateur CMOS. Notre objectif est de concevoir un amplificateur 

opérationnel tension-tension programmable opérant à une tension d'alimentation de 

I .SV. 

23.1- Transistor MOS 

La figure 2.2 nous montre le symbole d'un transistor NMOS ainsi que sa caractéristique 

simplifié. Cette figure montre deux régions de fonctionnement du NMOS: une région 

linéaire (ohmique) et une région de saturation. 

Dans la région ohmique, la caractéristique DC du transistor peut être exprimée par: 

Où VT est la tension seuil du transistor. La résistance de sortie est donnée par la relation 

suivante : 

Où h est l'effet de la modulation du la longueur du canal 



Figure 23  : Transistor NMOS et sa caractéristique Ip f (JiDs). 

On remarque que pour des tensions VDs très faible (région linéaire), la résistance de 

sortie est faible, ce qui n'est pas souhaitable pour le fonctionnement des sources de 

courant @RU95]. Le transistor reste dans la région linéaire tant que VDs n'atteint pas la 

tension seuil, VT , tension à laquelle le courant ID atteint son maximum, Vmtt Pour un 

VGS donné nous avons: 

Si "LIS ' ' ~ ~ ( s a r )  a Le transistor est en saturation, dans cette région le courant devient 

indépendant de VDs. Ainsi l'équation (2.1) devient: 



La fonction de transfert non linéaire (2.3) donne Ia transconductance en petits signaux: 

Dans la conception des circuits MOS analogiques opérant à des tensions d'alimentation 

faibles, réduire la tension d'alimentation ne signifie pas forcement que la consommation 

de puissance va être réduite. La tension drain-source de saturation des transistors (VDsssat 

= VGS - VT) doit être minimisée surtout si nous avons beaucoup de transistors empilés. 

Pour réduire VDss, . les rapports (WL)  des transistors seront grands [SAKgS] et 

[HLJI93b]. L'augmentation de ces rapports (WL) dégrade la réponse en fréquence 

puisque 

où g, est la transconductance du transistor et C représente la capacité globale du 

transistor et est égale à : 

Dans la région ohmique 



Par contre, dans la région de saturation 

La transconductance est donnée par la relation suivante 

En utilisant l'équation (2.5), la fréquence devient 

La relation (2.10) nous montre bien que si on fait notre design avec des transistors ayant 

une longueur de canal (L) très grandes, la réponse en fréquence se dégrade. De ce fait, 

les circuits requièrant des résistances de sortie élevées tels que les sources de courant et 

les étages à gain demanderont toujours des transistors ayant une grande longueur de 

canal, donc lent ! Si l'on veut réaliser des circuits rapides, nous avons besoin d'explorer 

les méthodes pour réduire la tension seuil VT et l'effet du canal de modulation h et 

trouver une façon d'obtenir un gain très élevé sans affecter la vitesse. Ce n'est pas le cas 



pour notre application, car comme nous l'avons déjà mentionné les signaux que nous 

allons traiter sont de faibles amplitudes et lents. 

2.3.2- Étage différentiel 

La figure 2.3 nous montre un étage différentiel formé par deux transistors NMOS, la 

source de courant 1, polarise cet étage différentiel. Par contre. iDi et iD2 représentent les 

charges des transistors MI et MI respectivement. L'objectif de cet étage différentiel est 

d'amplifier seulement la différence entre deux potentiels sans tenir compte de la valeur 

en mode commun. Ainsi, un amplificateur différentiel peut être caractérisé par son taux 

de rejet en mode commun "CMRR" qui est le rapport entre le gain différentiel sur le gain 

en mode commun. 

Figure 2.3 : Étage différentiel MOS 



En supposant que les deux transistors sont identiques, et en négligeant l'effet du substrat, 

les courants du drain peuvent être exprimés comme suit: 

'oi = ~ ( ~ c s i  - v T ) ~  

La tension d'entrée différentielle. va, est donnée par: 

Par conséquent, 

Le courant de polarisation de la source impose la contrainte suivante: 

i ~ l  + i ~ 2  = 'ss 

Les équations (2.1 1 )  et (2.12) sont deux équations à deux inconnues iDi et iD2 



i D 2  = 
2 

2K 

Au point de repos de la polarisation, vid=O, nous aurons: 

Par conséquent. 

Alors, 

Pour les petits signaux "1% (( vGs - vT les équations (2.10) et (2.1 1) deviennent : 



2.3.3- Mirou de courant 

Les miroirs de courant sont des circuits très utilisés dans la conception des circuits 

analogiques CMOS, ils sont utilisés pour multiplier ou diviser le courant. Le miroir de 

courant utilise le principe qui dit que : si les potentiels grille-source de deux transistors 

MOS identiques sont égaux, alors les courants qui traversent leurs canaux sont égaux. La 

figure 2.4 montre une implémentation d'un simple miroir de courant fait avec des 

transistors NMOS, le courant d'entrée Iin est produit par une source de courant ou par un 

autre circuit, tandis que Lu, représente une copie du courant d'entrée qui traverse le 

transistor Mz lorsque ce dernier opère en région de saturation car VD~~=VGS[=VGS& 

Figure 2.4 : Un simple miroir de courant NMOS. 



Supposant que vos2 2 vc;s-vn est plus grand que VR, cela va nous permettre d'utiliser les 

équations d'un transistor MOS en saturation. En général. le rapport de a, sur 1, est: 

-- - 'CS - v ~ 2  

'O" ' i n  - ( ~ z ) [ ~ ~ ~  - vq r(: ~ ~ ) ( ~ ~ ~ )  (2.23) 

Normalement, les composants d'un miroir du courant sont implémentés dans le même 

circuit intégré, par conséquent, tous les paramètres physiques tels que VT, b, Cox etc. 

sont identiques pour les deux transistors, ce qui nous permet de simplifier l'équation 

(2.17) et elle devient : 

Si VDsl,si=V~s,s? (ce n'est pas toujours une bonne supposition), alors le rapport &&, 

devient : 

Par conséquent, le rapport 5&. est en fonction des largeurs et longueurs des transistors 

formant le miroir de courant. ces derniers sont sous le contrôle du concepteur. 



Il existe trois effets qui font que le miroir de courant se comporte différemment que dans 

le cas idéal de l'équation (2.25). Les trois effets sont: 

l'effet de la modulation due à la longueur du canal ; 

le déplacement du seuil des deux transistors ; 

l'imperfection géométrique. 

233.1- Effet de la modulation due à la longueur du canai h 

Pour considérer l'effet de la modulation due à la longueur du canai. on suppose que 

tous les autres aspects du transistor sont dans le cas idéal et que les rapports W/L sont 

égaux à 1. alors l'équation (2.24) se simplifie et devient : 

Avec la supposition que h est la même pour les deux transistors, cette équation montre 

bien qu'une différence dans les tensions drain-source des deux transistors peut causer 

une déviation par rapport au gain idéal (unitaire) de courant. Allen et Holberg [ALL87] 

ont montré que plus A est petite (la résistance de sortie du miroir de courant devient très 



grande), plus le rapport s'améliore. Donc un bon miroir de courant doit avoir des 

tensions drain-source identiques et une grande impédance de sortie. 

2.3.3.2- Deplacement du seuil des deux transistors 

Le deuxième effet non-idéal est le déplacement "offset" entre les seuils des deux 

transistors ( A V T = V ~ I - V ~ ) .  Dans un procédé CMOS, 1 'offset des seuils est typiquement 

inférieur 2 10 rnV pour des transistors identiques conçus l'un à côté de l'autre. 

Considérant deux transistors dans une configuration de miroir de courant ou leur tension 

VDs et tous les autres paramètres sont identiques excepté leur tension seuil VT. Dans ce 

cas, l'équation (2.23) devient: 

' in  \"CS - '5 ) 

Ii est évident que les meilleures performances du miroir de courant sont obtenues lorsque 

les courants sont grands, parce que VGS est grande pour des courants forts, ainsi AVT 

devient un faible pourcentage de VGS. Il est possible que le gain de la transconductance 

K'i=p&,,i ou K'2=p.&,fi du miroir du courant soit déréglé due aux gradients de 

l'oxyde [ALLS'I]. 



2.3.3.4- Les différents types de miroirs de courant cascode 

2.3 3.3- Imperfections géométriques 

Le troisième effet non-idéal des miroirs de courant est l'erreur sur le rapport WiL des 

deux transistors due à la différence des valeurs de W et L. Les erreurs sont dues aux 

variations des masques, de la gravure et de dopage. Ces variations peuvent être 

différentes même si les deux transistors sont placés un à côté de l'autre. Une manière 

d'éviter les effets de ces variations est de mettre de gros transistors. Par exemple pour 

des transistors de même taille avec un W et L plus grand que 10pm. les erreurs dues à 

l'imperfection géométrique ne sont pas significatives [ W 8 n .  

Il existe différents types de miroirs de courant. tels que le cascode, le Wilson etc. Pour 

notre application, nous allons nous concentrer sur les miroirs de courant cascode, car ils 

nous permettent d'obtenir des résistances de sortie très élevées et une grande excursion 

de la tension de sortie [CRA92]. Nous allons voir que cette caractéristique est très 

importante lorsqu'on travaille à une tension d'alimentation réduite. 

A- Miroir de courant cascode régulier 

La façon traditionnelle de faire un miroir de courant cascode est montrée dans la figure 

2.5, il est composé de deux chaînes de transistors empilés (ou cascades), dénotés dans 

la figure par Ti à Tn et Mi à Mn. Les rapports W/L des transistors Tn ne sont pas 



nécessairement les mêmes, pour des raisons de simplification de calcul, on considérera le 

cas ou tous les transistors sont identiques. Lx courant appliqué à la chaîne des transistors 

TI à T. connectés sous formes de diodes crée un ensemble de tensions de grille qui vont 

polariser la deuxième chaîne de transistors Mi à Mn de sorte que le courant de sortie kt 

soit égal au courant d'entrée B 

Figure 2.5 : Une version généralisée du miroir de courant cascode régulier. 

Le fonctionnement linéaire Lut = f (Iin) du miroir de courant cascode est obtenu par 

l'assurance que tous les transistors Mi à Mn reste en saturation pendant son 

fonctionnement, parce que le transistor Mn est le premier transistor à rentrer dans sa 

région linéaire lorsque la tension de sortie est réduite. Le fonctionnement linéaire du 

miroir de courant est garantie si la tension de sortie V,,, est plus grande que la tension de 

la grille du transistor Mn moins la tension seuil VT. NOUS pouvons voir que la tension 

grille du transistor Mn est la somme des tensions grille-source des transistors Tl à Tn. 



parce que la tension grille-source du transistor TI est égaie à: VGSI= AV+VT , avec 

AV = dl, I K(%) , et les tensions VGs, des transistors Ti restant peuvent être écrits 

comme: AV +V, dors la tension de la grille du transistor M. est égale à 

V,, = nAV + nV, . Par conséquent. le fonctionnement linéaire du miroir de courant 

(condition de saturation ) est donné par: 

V,, = nAV + (n - 1)V. (2.28) 

Pratiquement le nombre n de transistors empilés est limité par les petites valeurs AV qui 

maintiennent une grande excursion de la tension de sortie. Finalement, les résistances 

AC d'entrée et de sortie du miroir de courant cascode réguliers sont données par les 

expressions suivantes [CRA93 j : 

B- Miroir de courant ayant une grande résistance de sortie et une grande variation 

de la tension de sortie 

Les transistors cascodes augmentent la résistance de sortie du miroir de courant régulier, 

mais ils réduisent l'excursion de la tension de sortie. Cela vient du fait que chaque 

transistor dans le circuit de polarisation est connecté comme une diode, ce qui n'est pas 

efficace pour fournir des tensions drain-source les plus petites possibles en maintenant 



tous les transistors en saniration, car nous n'avons pas le contrôle de la tension de la 

grille. Il est important de noter que la tension drain-source d'un transistor particulier Ti 

ou Mi peut être aussi petite que AV [CRA93]. Le circuit de la figure 2.6 montre une des 

façons de polariser la chaîne de transistors Ti à T. de sorte que le minimum des tensions 

drain-source soit accompli. 

Figure 2.6: Une version généralisée du miroir de courant cascode "high-swing" 

La structure miroir du courant multiple cascode est donné par la figure 2.6, il est 

similaire au miroir du courant de la figure 2.5. Elle diffère cependant par la façon de 

polariser (tension de grille) chaque paire de transistors Ti - Mi . Chaque paire de 

transistors Ti - Mi est polarisée de façon indépendante (En excluant Tl- MI). La 

polarisation de chaque paire de transistors est obtenue en utilisant les transistors Qi 



connectés comme une diode alimentée par une source de courant I- (Tm= L). Le 

courant Iin du miroir de courant de la figure 2.6 force la tension de la grille-source de 

chaque transistor Ti à être égale à AV +V, , en supposant, bien sûr, que les transistors 

sont en région de saturation. Avec le contrôle de chaque tension de polarisation, on peut 

assurer la saturation des transistors en forçant la tension drain-source de chaque 

transistor à être plus grande que AV , c.à.d. vDS ) V ,  - V .  . 

Par exemple, le transistor Tl a un VGS de AV + V .  . Pour rester en saturation, la tension 

drain du transistor Ti doit être plus grande que AV . Cela fixe la valeur de la tension de 

la grille du transistor T2 à être plus grande que 2AV +VT , parce que son VGS est égal 

VT + AV . Pour placer cette tension de polarisation sur la grille du transistor T2, le 

rapport W/L du transistor Ql est mis égal à (w/L) (1- = 6.). Ce processus peut être 

répété en montant la chaîne jusqu'à ce que la tension de la grille du transistor T, soit 

déterminée. À ce point, la vérification est faite et nous sommes certain que le transistor 

Tn est en saturation, parce que la tension de drain du transistor Tn est égal à la tension de 

la grille de Ti. Si le transistor n'est pas en saturation, alors les largeurs des transistors Ti 

à Tn devront être augmentées. De ce fait, une expression peut être tirée pour déterminer 

les ratios W L  des transistors TI jusqu'à Tn , cette dernière garantie que T. sera en 

saturation [CRA92]. La contrainte sur le rapport W/L est : 



avec n > 1 

Où n est supérieure à 1. Le schéma de la polarisation décrit ci-dessus donne la tension de 

la grille du transistor Mn la plus petite possible. Comme dans le cas du miroir du courant 

régulier, la tension de la grille du transistor M. met la tension de sortie au minimum, ce 

qui maintien le fonctionnement linéaire (transistors en saturation). Suivant la méthode de 

calcul décrite auparavant, on trouve que la tension de la grille sur Mn est égde 

V,  + A V ( ~  - 1) par conséquent I'excursion de la tension de sortie est [CRA92) : 

Ainsi l'excursion de la tension de sortie du miroir de courant est plus grande que celle du 

miroir de courant régulier par un terme (n-l)VT . C'est ce qui nous a poussé à opter pour 

ce type de miroir de courant concernant les charges de notre étage différentiel. Le 

fonctionnement AC du miroir de courant est similaire à celui du cascode régulier, avec 

l'exception de la résistance d'entrée est n fois plus petite. 

2.4- Méthodologie de la conception d'un amplificateur CMOS 

La figure 2.7 montre Les différents blocs importants d'un amplificateur opérationnel 

[ALL87]. L'architecture des amplificateurs CMOS est très similaire à celle des 

bipolaires, un étage différentiel qui représente l'étage d'entrée de l'amplificateur. 
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Figure 2.7: Diagramme bloc d'un amplificateur opérationnel CMOS à deux étages 
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troisième étage s'impose, ce dernier a pour objectif de baisser la résistance de sortie est 

de maintenir une large variation du signal de sortie "high swing output voltage". Les 

circuits de polarisation sont fournis pour établir les points d'opération de chaque 

transistor à l'état de repos. La compensation est requise pour atteindre des performances 

stables en boucle fermée puisque la plupart des amplificateurs opérationnels 

fonctionnent en boucle fermée. 

Afin de bien comprendre les spécifications de notre amplificateur, il est important de 

faire une brève discussion sur l'application dans laquelle ce dernier va être utilisé. C'est 

ce qu'on va faire dans la section suivante. 





La commande du médecin sert il programmer l'implant, afin de spécifier les paramètres 

de stimulation. Cette partie externe contient un processeur qui est soit un micro- 

ordinateur de type IBM-PC, soit un microprocesseur. Elle prépare les paramètres de 

stimulation qui seront transférés à l'implant par le biais de l'étage transmetteur. Cette 

partie englobe aussi le lien inductif permettant la transmission d'informations et 

d'énergie à travers la peau. 

La commande du patient est une unité qui transmet constamment de l'énergie à 

l'implant. Elle peut aussi déclencher la miction lorsque le patient le désire. Notons 

qu'avec cette unité, le patient ne peut pas modifier les paramètres de stimulation. 

Finalement, I'implant de mesure du volume vésical est constitué de plusieurs blocs 

parmi lesquels se trouve notre amplificateur opérationnel programmable. Ce dernier sert 

d'interface entre un capteur interfaçant un organe d'un patient et une unité de contrôle 

implantable. Le capteur fonctionne de la façon suivante : On injecte un courant à travers 

la vessie par une source de courant contrôlée par une tension (VCI). Cette source est, elle 

même, contrôlée par I'oscillateur sinusoïdal. La tension générée par ce courant est 

mesurée par les électrodes placées autour de la vessie et sélectionnées par le 

multiplexeur analogique. Les tensions sont ensuite amplifiées par un amplificateur 

d'instrumentation, et puis le facteur d'amplification sera ajusté selon les patients par 

notre amplificateur opérationnel programmable et finalement l'information reçue est 

démodulée en accord avec la source de courant. Ce signai est traité par le bloc de 



traitement (DSP) de l'information afin d'en éliminer les artefacts dus aux mouvements 

du patient et pour comparer le résultat aux seuils de décision (vessie pleine ou non). 

L'alimentation est fournie par un lien de communication radiofréquences (R.F.) entre le 

contrôleur externe (commande du médecin ou celle du patient) et le bloc de 

communication bidirectionnelle. Ce dem ier permet aussi de communiquer l'information 

concernant le volume de la vessie vers l'extérieur. 

La décision et le volume de la vessie sont transmis au stimulateur électrique implantable 

pour transmettre l'information vers l'extérieur du corps. Cette information sera aussi 

utilisée pour stimuler la vessie contre l'incontinence en fonction du volume de la vessie. 

Toutes les fonctions du module de mesure du volume vésical sont contrôlées par une 

machine à états. Cette dernière gère les séquences de mesures des différentes paires 

d'électrodes et les fonctions de programmation des paramètres de traitement de 

l'information fournis par le médecin. 

2.5.1- Consommation électrique permise 

La diminution de la consommation d'énergie peut être effectuée de plusieurs façons. 

Premièrement, nous avons choisi de réaliser les circuits analogiques et numériques avec 

la technologie BiCMOS 0.8pm. Cette technologie relativement nouvelle permet de faire 

un compromis entre la rapidité de la technologie bipolaire et la faible consommation de 

la technologie CMOS . 



Nous avons choisi d'alimenter tous les circuits avec une tension d'alimentation de 1.5V 

(plutôt que 3.3V ou 5V). Cette diminution de la tension d'alimentation réduira la 

puissance dissipée des circuits numériques, mais pour les parties analogiques nous 

devons utiliser des techniques spécifiques que nous allons voir lors de la présentation des 

publications récentes. 

2.5.2- Précision souhaitée 

Les deux premiers but de l'implant sont d'i~former le patient lorsque la vessie est pleine 

et de permettre au stimulateur d'opérer en fonction du volume d'urine dans la vessie. Si 

on se limite à ces deux utilisations, la précision des circuits de mesure est une variable 

peu importante. Cependant, l'implant a des applications au-delà de celles déjà citées. Par 

exemple, en recueillant l'information provenant de chaque capteur de façon individuelle, 

le médecin pourrait en extraire des données importantes sur la vessie comme sa forme ou 

son déplacement. L'implant peut aussi servir à recueillir d'autres types d'informations 

biologiques du système urinaire. Pour être valable, ces données devront être transmises 

de façon précise au médecin. La précision des circuits de mesure ne devra donc pas être 

négligée. 

La fiabilité de l'implant doit être surveillée de très près puisque leur environnement de 

fonctionnement est l'être humain. De plus, il est très coûteux de devoir procéder à des 



interventions chirurgicales suite à un mauvais fonctionnement de l'implant. iï est alors 

nécessaire de concevoir les circuits de façon à ce qu'ils soient testables afin de s'assurer 

rapidement de leur bon fonctionnement avant de les implanter. 

2.6- Besoin d'un amplificateur opérationnel programmable 

Après avoir été aiguillé par le multiplexeur, le signal de tension entre deux électrodes de 

mesure est acheminé à un amplificateur dont le gain est programable. La raison pour 

laquelle le gain de cet amplificateur est programmable est que le système doit être 

optimisé par chaque patient. Plusieurs contraintes exigent que le système de mesure soit 

optimisé de façon individuelle : 

L'imuédance de la vessie et du milieu environnant, même avec une 

disposition identique des électrodes. I'impédance de ces tissus peut varier 

d'un patient à I'autre. 

La disposition des électrodes autour de la vessie : les dysfonctions urinaires 

causent souvent des déformations de la vessie et des organes environnants. 

Dans certains cas. la déformation est plutôt la cause de la dysfonction. Il est 

donc peu probable que les interventions chimrgicales nécessaires à 

I'implantation des électrodes résultent en une disposition identique d'un 

patient à I'autre. La mesure de l'impédance de la vessie sera donc différente 

d'un patient à l'autre. 



La dérive éventuelle de la réponse des électrodes : même avec Ies meiIleurs 

métaux biocompatibles, une certaine couche d'oxydation superficielle se 

déposera sur les électrodes après un certain temps. Cette couche intermédiaire 

entre l'électrode et le milieu biologique fera varier l'impédance de contact, et 

la réponse sera dors affectée. Malgré que le circuit de traitement de 

l'information peut éliminer ces déviations grâce à la calibration automatique, 

il serait préférable que le médecin puisse recalibrer le système au niveau de la 

mesure analogique lors des visites du patient. 

2.6.1- Caractéristiques de notre amplircateur 

Afin de satisfaire aux besoins de notre application, l'amplificateur programmable à 

réaliser, se doit de respecter des normes de conceptions strictes. Pour commencer, il doit 

être conçu en technologie BiCMOS 0.8 ym, et être optimiser pour sa consommation de 

puissance et sa surface(< 100 p W  et < 0.1 mm2, respectivement), tout en ayant un gain 

élevé et programmable numériquement. Les principales spécifications de cet 

amplificateur sont résumées dans le tableau 2.1. L'objectif à atteindre est de concevoir 

un amplificateur devant avoir les quatre caractéristiques suivantes : 1)  Le signal 

provenant des capteurs doit être amplifié linéairement et sans distorsion. 2) les 

interférences du mode commun doivent être rejetées suffisamment, autrement dit, la 

tension d'entrée en mode commun doit être la plus faible possible. 3) Le taux de rejet en 

mode commun doit être élevé. 4) Le gain DC en boucle ouverte doit être très élevé. 



Maintenant que nous savons les caractéristiques de notre amplificateur, nous allons faire 

une revue de littérature qui va nous permettre de connaître les travaux de pointe des 

amplificateurs opérationnels opérant à des tensions d'alimentation faible, telle que la 

notre qui est de 1.5 V. Mais, avant de faire cette revue de littérature, il est préférable de 

discuter les limitations de la coaception des circuits analogiques opérant à des tensions 

d'alimentations faibles. 

2.7- Limitation dans la conception des circuits analogiques opérant à de faibles 

tensions d'alimentation 

Dans la conception des circuits analogiques. réduire la tension d'aiirnentation au-delà de 

1.5-2 V. ne signifie pas forcement que nous allons réduire la tension de seuil des 

transistors composant ce circuit [SAK!X]. La tension (VGS-VT) ainsi que le courant de 

polarisation doivent être minimisés. Pour réduire (VGS-VT), il faut augmenter les rapports 

W/L. Mais, l'augmentation de ces rapports dégrade la réponse en fréquence. La figure 

2.9 montre que lorsque la tension de seuil est réduite et en opérant à une tension 

d'alimentation assez faible, le courant de fuite augmente de façon remarquable [BEL95]. 

Ce courant de fuite est le facteur limiteur pour les circuits analogiques opérant à une 

tension d'alimentation faible. La tension de seuil peut avoir des variations (AVT) dues 

aux fluctuations des paramètres du procédé de fabrication tels que l'épaisseur de l'oxyde, 

le dopage, la longueur et la largeur de la grille. la température. etc. Une valeur typique du 

coeficient de température de la tension de seuil est une baisse de tension de seuil de 1.6 



mV par degré Celsius. Par exemple. Si la température augmente de 25 OC à 75 OC, la 

tension seuil diminue de 80 mV et la densité du courant de fuite est égal à 30 pA/pm 

pEL951. 

Les effets de la température et des variations des paramètres du procédé de fabrication 

peuvent avoir un effet néfaste dans la conception des circuits analogiques opérant à des 

tensions d'alimentation faibles. notamment dans la consommation de la puissance 

statique. 

Figure 2.9 : Courant de fuite dans la région de non conduction d'un transistor avec 

VDs=l V, tiré de [BEL95 ] . 



2.8- Résultats représentatifs de travaux de recherche de pointe dans le domaine des 

amplifcateurs opérationnels 

Le premier article étudié présente un design d'amplificateur opérationnel ayant un gain 

élevé développé par Eschauzier et al. [ESC94], dans cet article les auteurs présentent un 

ampli-op. alimenté avec une tension d'alimentation de 1.5 V pouvant fonctionner à une 

fréquence de transition de 6 MHz avec un gain DC de 120 dB. Cet amplificateur utilise 

quatre étages cascadés dont le premier est un étage différentiel standard, les deux 

suivants sont de type classe-AB et le dernier est un étage de sortie de type 'push-pull", la 

technique de compensation utilisée est celle appelée "A Hybrid Nested Miller 

Compensation Technique". La puce est fabriquée à I'aide d'une technologie CMOS 0.8 

pm et la surface occupée par cet ampli-op. est de 0.5 mm2. Le courant de polarisation de 

l'étage différentiel est de 300 PA. par conséquent la puissance dissipée est d'au moins 

450 pW. Malheureusement, ce design ne répond pas à nos attentes au niveau de la 

consommation de puissance (< 100 1W) et de la surface occupée (< O. lmm'). 

Un autre design est présenté par Coban et al. [COB94), dans lequel on y trouve des 

transistors composites afin d'améliorer le taux de rejet mode commun et le taux de rejet 

de la tension d'alimentation "PSRR", l'étage de sortie utilise aussi des transistors 

composites afin d'atteindre un gain DC élevé et une excursion de la tension de sortie 

élevée. L'ampli-op. a été fabriqué à I'aide de la technologie MOSIS utilisant un procédé 

CMOS 2 pm avec un puit de type p. La surface occupée par cet ampli-op. est de 0.4 



mm2. Le gain DC atteint avec ce circuit est de 80 dB avec une fréquence de transition de 

10 MHz avec une dissipation de puissance de 350 pW. Comme dans l'exemple 

précédent, on voit que les performances du circuit divergent de celles que nous voulons 

atteindre, surtout au niveau de la consommation de puissance (c 100 pW). 

Allen et al. [ALL95], ont réalisé un amplificateur opérationnel opérant à une tension 

d'alimentation de 1 V et utilisant une technique dite "Bulk driven". Cette technique est 

très importante pour la conception de circuits analogiques opérant à des tensions 

d'alimentation faibles. Elle consiste à contrôler le transistor MOSFET par son propre 

substrat au lieu de sa grille. La grille est maintenue à une tension DC fixe suffisante pour 

former un canal entre le drain et la source. Le flux du courant entre le drain et la source 

est contrôlé par le potentiel substrat-source. De plus, les transistors composites sont 

utilisés pour atteindre un gain DC légèrement supérieur à 50 dB et une fréquence de 

transition de 0.6 MHz avec une dissipation de puissance de 46 pW. La puce est 

fabriquée à l'aide d'une technologie CMOS 2 pm et la surface occupée par cet ampli-op. 

est de 0.35 mm'. Cette dernière le rend inutilisable pour notre application puisque nous 

visons une surface inférieure à 0.1 mm'. 

Finalement, Yu and Lee [YUH93], présentent un amplificateur opérationnel qui utilise 

une technique dite "replica-arnp" afin d'augmenter le gain DC de l'ampli-op. Cette 

technique consiste à cascader un amplificateur principal avec son duplicata. Le gain DC 

de cet amplificateur est de 80 dB et une fréquence de transition de 63 MHz avec une 



dissipation de puissance de 9 mW, ce qui est énorme par rapport à ce qui est exigé par 

notre application. L'ampli-op. a été fabriqué à l'aide de la technologie MOSIS utilisant 

un procédé CMOS 1.2 prn . La surface occupée par cet ampli-op. est de 0.4 mm2. 

ïi est clair que Ies designs proposés dans cette section offrent d'excellentes 

performances, mais ne conviennent pas du tout à notre application. Le tableau 2.1 

résume les performances des circuits proposés et les spécifications du circuit désiré pour 

notre application. 

2.9- Réduction de la tension d'alimentation des circuits analogiques et des circuits 

numériques 

La réduction de l'échelle des nouvelles technologies et le besoin de réduire la 

consommation de puissance, nous poussent à utiliser des tensions d'alimentation de plus 

en plus basse. En effet, il a été montré que la consommation de puissance des circuits 

numériques atteint le minimum lorsque la tension d'alimentation est de l'ordre de 1.5 V 

pour une technologie de 1 Pm [BEL95]. De plus, la tension d'alimentation optimale 

diminue avec la réduction d'échelle de la technologie. Par conséquent, il est clair que la 

tension d'alimentation des systèmes numériques continuera de diminuer dans le futur, 

spécialement lorsque la métrique principale du design est la dissipation de puissance. 

Pour les circuits analogiques, la situation est remarquablement différente. La réduction 

de la tension d'alimentation ne diminue pas nécessairement la dissipation de puissance. 



En effet, lorsque la tension d'alimentation est réduite, le bruit doit être réduit 

proportionnellement pour maintenir la même gamme dynamique. Puisque la puissance 

due au bruit est proportionnelle à kT/C (C est la capacité totale du circuit). Donc, si on 

veut préserver la même gamme dynamique nous devons augmenter C avec un facteur 

proportionnel à la tension d'alimentation au carré, car la puissance dynamique est 

proportionnelle à VDD'. Supposons que la consommation de puissance est due 

seulement au chargement et au déchargement de C (comme pour les circuits numériques) 

et que la tension d'excursion diminue linéairement par rapport à la tension 

d'alimentation une gamme dynamique constante implique une consommation de 

puissance constante. 

Actuellement, la dissipation de puissance est dominée par le courant DC circulant dans 

les dispositifs actifs. De plus, la tension d'excursion diminue plus rapidement que la 

tension d'alimentation. Par conséquent. pour les circuits analogiques, la réduction de la 

tension d'alimentation en préservant la gamme dynamique augmentera souvent la 

consommation de puissance [SAK95]. 

De plus, au-delà d'une certaine tension d'alimentation ( 1  V par exemple), certaines 

configurations peuvent ne pas être utilisées, tels que les configurations cascades. De 

plus, l'utilisation des cornmutateun MOS devient impossible FW(96]. Les problèmes 

des commutateurs dus à la faible tension d'alimentation seront traités à la section 3.4.3.c. 



2.10- Conclusion 

Nous avons commencé ce chapitre par la présentation du contexte d'utilisation de notre 

amplificateur opérationnel programmable (AOP) suivi du processus de conception d'un 



circuit intégré analogique et des éléments de base utilisés dans notre architecture ainsi 

que la méthodologie de conception d'un amplificateur opérationnel CMOS. Nous avons 

aussi présenté et expliqué le fonctionnement de l'implant urinaire sur lequel notre équipe 

de 

recherche travaille. Nous avons montré le besoin d'un AOP dans un tel système ainsi 

que les caractéristiques et contraintes qu'il faut respecter lors de la conception de cet 

AOP. Finalement, nous avons fait un bref tour horizon des amplificateurs opérationnels 

realisés par des techniques différentes. Nous avons constaté qu'une gamme complète de 

paramètres sont en jeu dans la conception de tels circuits. On peut en citer quelques uns : 

la consommation de puissance; 

la fréquence d'opération; 

Ia surface requise; 

la linéarité; 

l'immunité au bruit. 

Nous avons ensuite montré pourquoi ces amplificateurs ne répondent pas aux besoins de 

notre application et que leurs points faibles étaient soit la grande consommation de 

puissance soit la surface occupée par le circuit. Ces contraintes nous ont décidé à faire un 

design de circuit dédié qui nous permet d'atteindre les critères de notre application. Nous 



pouvons nous rappeler que pour notre application biomédicale, nous désirons optimiser 

la consommation de puissance et la surface requise, tout en conservant une bonne 

linéarité. 

Dans cette brève revue de littérature nous nous sommes limités le plus possible aux 

travaux et aux techniques les plus récemment publiées, essentiels et pertinent dans le 

cadre du présent projet de maîtrise. 

Dans le prochain chapitre, nous allons présenter le coeur de ce mémoire, à savoir la 

conception de notre AOP dédié à des capteurs implantables. Nous montrerons le 

cheminement de ce projet de maîtrise ainsi que les différentes analyses AC, DC, et celle 

du bruit. Nous verrons aussi une analyse mathématique des différents niveaux de gain 

que l'on désire obtenir avec notre circuit. 



CONCEPTION DE L'AMPLIFICATEUR OPERATIONNEL 

PROGRAMMABLE DÉDIÉ À DES CAPTEURS IMPLANTABLES 

3.1- Introduction 

Ce chapitre constitue le coeur de ce mémoire. Il est divisé en 4 sections. La deuxième 

section décrit la conception de l'amplificateur opérationnel opérant à une faible tension 

d'alimentation ainsi que les différentes analyses qui s'y attachent. En effet, comme nous 

l'avons déjà mentionné dans le chapitre II, notre circuit servira à amplifier des signaux 

provenant d'un amplificateur d'instrumentation qui lui même amplifie des petits signaux 

de l'ordre de quelques pV. Ces derniers sont générés par les différents capteurs qui sont 

places sur la paroi de la vessie. En général, ces signaux sont accompagnés par des 

interférences. Notre objectif est de concevoir un amplificateur opérationnel ayant les 

quatre caractéristiques suivantes: 1) le signal provenant de l'amplificateur 

d'instrumentation doit être amplifié avec bonne précision et linéarité. 2) les interférences 

du mode commun doivent être rejeter sufisamment. Autrement dit, la tension d'entrée 

en mode commun doit être très faible. 3) le taux de rejet en mode commun doit être 

élevée. 4) l'amplificateur doit avoir aussi un gain en boucle ouverte très élevé. 



La troisième section présente l'analyse fonctionnelle de l'amplificateur opérationnel à 

gain programmable numériquement, On y trouve quelques configurations dont celui du 

circuit faisant l'objet de ce projet. Ensuite, on énoncera les spécifications du circuit 

utilisé dans le cadre de ce travail et on décrit plus en détails chacune de ces parties. On 

finira ce chapitre par une conclusion dans la quatrième section. 

3.2- Conception de l'amplificateur opérationnel 

À une tension d'alimentation faible telle que 1.5 V, les configurations cascodes doivent 

être évitées. Cependant. pour obtenir des gains DC assez élevés, nous devons considérer 

la conception d'un amplificateur à étages multiples. L'inconvénient de cette méthode de 

design est que si le nombre d'étages est grand, la compensation du circuit devient très 

compliquée. De plus, cette approche réduit la bande passante comparativement à une 

configuration à un seul étage. D'autre part, la structure à étages multiples permet de 

concevoir et d'optimiser les différents étages séparément. Les transistors devraient avoir 

de long canaux et un rapport WR. assez élevé pour accomplir un gain DC très élevé, ceci 

dégrade la réponse en fréquence. 

La figure 3.1 montre I'architecture globale de notre amplificateur [OUI97], il est f o n d  

de deux étages. L'étage d'entrée est une paire différentielle, la plus grande partie du gain 

global provient de celui-ci. De plus, il améliore les performances du bruit et de la tension 

de décalage de l'entrée. L'étage de sortie est un amplificateur inverseur, il permet 



d'avoir une grande vitesse de la tension de sortie (Slew rate) à une petite dissipation de 

puissance ainsi qu'une grande excursion de Ia tension de sortie. La compensation est 

requise pour pouvoir utiliser l'amplificateur en boucle fermée. Avec cette configuration, 

le gain en tension différentiel (Av) est donné par l'expression suivante 

Amplificateur Amplificateur 
differentiel 

Figure 3.1 : Architecture global de 1' amplificateur opérationnel. 

L'étage d'entrée est le bloc le plus critique lorsque la tension d'alimentation est réduite. 

Puisque l'amplificateur est souvent utilisé en boucle fermée, une très petite variation 

peut être présente à ses entrées. De plus, la tension de sortie DC doit être mise à VDD / 2 

pour atteindre une grande variation de la tension de sortie. 

3.2.1- Analyse DC 

La figure 3.2 montre le circuit de notre amplificateur opérationnel au niveau transistor. 

Pour que ce circuit fonctionne correctement, les tensions drain-source (Vos) des 

transistors cascodes MPi-MPJ et MP5-MP6 doivent être au plus égale à la tension grille- 



source (VGs) des transistors de sortie MP7 et MPs. Puisque pour un fonctionnement 

normal, la tension la plus petite possible est la tension de saturation (Vos,). La somme 

des tensions Vosut des transistors cascodes MP3-MP4 et hilP5-bfP6 doit être plus petite 

que la tension grille des transistors de type p de l'étage de sortie. La tension grille-source 

des transistors de type p diminue proportionnellement à la tension de leurs seuils, ce qui 

signifie que la tension de saturation reste constante. Pour baisser la tension seuil des 

transistors cascades, il faut raffiner le circuit en augmentant leur rapports W L .  La paire 

différentielle (MN,. MN2) est implémentée par des transistors ayant une longueur de 

canal de 16 pm et une largeur 73'2 pm avec des sources de courant constant pour 

augmenter le taux de rejet en mode commun "CMRR" et le taux de rejet de la tension 

d'alimentation "PSRR. Les miroirs de courant cascode ayant une grande variation de la 

tension de sortie ont été utilisés car ils nous offrent une très grande impédance de sortie 

[CRA92]. Cette propriété est connu dans la conception des circuits analogiques opérant à 

des tensions d'alimentation faibles pour augmenter le gain DC d'un étage 

d'amplificateur différentiel [CRA93]. 

L'étage de sortie utilise aussi des transistors très larges pour atteindre un gain DC élevé. 

Le courant de polarisation de l'étage différentiel (Iw) est mis à 5 p A  par un transistor de 

type n (MN*). Bruun et al. ont montré [BRU951 qu'avec des courants de polarisation 

assez élevés l'impédance de sortie des miroirs de courant diminue, et éventuellement, les 



Figure 3.2 : Implémentation au niveau transistor de notre ampli-op ( V D ~  1 SV). 

transistors formant ce miroir de courant entreront dans leurs régions linéaires. Ce qui 

n'est pas souhaitable. Vbp et Vb, sont les tensions de polarisation des transistors 

cascodes, elles ont une valeur minimale et une valeur maximale lesquelles garantissent la 

saturation des transistors miroirs et des transistors cascodes [BRU951 . Pour des raisons 

de stabilité de t'ampli-op, une capacité Miller de 1.2 pF a été placée entre les étages 

d'entrée et de sortie. Le tableau 3.1 donne tes dimensions de tous les transistors de notre 

circuit, 

3.2.2- Analyse AC 

Afin de simplifier les calculs de l'analyse AC, nous allons considérer en premier lieu 

l'étage différentiel. Ensuite, nous allons considérer l'étage de sortie. Le gain global de 



Tableau 3.1: Dimensions des transistors de notre ampli-op 

l'ampli-op est donné par l'équation 3.1. L'analyse AC de l'étage différentiel peut être 

accompli avec l'assistance du modèle montré à la figure 3.3(a). On suppose que les deux 

transistors MNI et MN2 sont parfaitement identiques. Si cette condition est satisfaite, 

alors le point ou les deux sources de MNi et MN2 sont connectées peut être considéré à 

la masse. Si nous supposons que l'étage différentiel n'est pas chargé, le calcul de la 

résistance de sortie peut se faire comme suit : 



Où g d  = gm~ = g- sont les transconductances de la paire différentielle 

- 
'od - - -gmn I 1 'drn I 

Si on replace (3. 2) in (3.3) id- devient 

L'impédance de sortie de I'étage différentiel est donnée par 

En utilisant les équations (3 .3 ,  (3.6) et (3.7) 



Figure 3.3: modèle AC (a) l'étage d'entrée différentiel (b) I'étage de sortie inverseur. 

La technique d'empilement des miroirs de courant de type p a été utilisée pour 

augmenter l'impédance de sortie et la variation de la tension de sortie de l'étage d'entrée, 

ces miroirs de courant empilés représentent la charge de la paire différentielle. 

Alors, le gain en tension de I'étage différentiel est donné par : 



qui peut être approximé à : 

C'est la même chose pour 

Le gain de l'étage d'entrée est de 75 dB. 

Les capacités parasites associées à notre étage d'entrée différentiel sont montrées dans la 

figure 3.3(a). CI consiste en Cg& CMI, Cga9 Cm C2 et n'importe quelle charge 

CL,. C2 consiste en Cgd2, Cba, C M ~ '  Cgd& CM6 et n'importe quelle charge Cu. C3 consiste 

en Cga et Cgd4 

L'étage de sortie consiste en un inverseur analogique CMOS. Cette configuration offre 

deux avantages : un gain en tension assez important et une résistance de sortie faible. 

Puisque le drain des deux transistors NMOS et PMOS représente le noeud de sortie, ces 

deux derniers sont indépendants de I'effet du substrat. De plus, pour réduire la résistance 

de sortie et augmenter le courant de sortie, il faut simplement augmenter le courant de 



poiarisation de I'étage de sortie. Il existe différentes façons pour spécifier la perfwmance 

de I'étage de sortie. Les performances AC de I'étage de sortie peuvent être trouvées en 

utilisant le modèle AC de la figure 3.3(b). Puisque les transistors bf& et MN7 sont 

polarisés par une tension DC fixe (ils sont sur une masse AC) dors gm6v~ = gm7vo = 0. 

Le gain AC en tension est donné par 

Où K', = bp CCOX et KVN = MN COX. Le gain de I'étage d'entrée est de 35 dB 

Les équations (3.9) et (3.10) nous montrent bien que le gain en tension de l'étage 

différentiel d'entrée dépend énormément de sa résistance de sortie qui est augmenté par 

les miroirs de courant cascode. De même, pour I'étage de sortie, le gain en tension 

dépend de la largeur des transistors de type p. Autrement dit, en augmentant la largeur 

des transistors p, on diminue la résistance de sortie. Par conséquent, le courant qui va 

attaquer la charge sera grand. 



3.23- Analyse du bruit 

Il est clair que dans notre application biomédicale, un niveau de bruit faible est très 

important. En effet. le rapport signal sur bruit a des conséquences très graves, si ce 

dernier n'est pas suffisamment élevé. On cherche donc à minimiser le bruit, c'est ce qui 

va nous donner un rapport signal sur bruit assez important. Cette caractéristique peut être 

perçue du point de vue de la gamme dynamique [ALL87]. La gamme dynamique d'un 

circuit est le rapport du plus grand signal sur le plus petit signal qui peuvent être traités 

sans distorsion. L'amplitude maximale du signal de sortie est établit par la tension 

d'alimentation ou les limites de la grande variation du signal. On peut calculer le bruit 

requit pour une gamme dynamique de 100 dB avec une tension d'alimentation de 1.5 V 

et la capacité d'excursion de la tension de sortie de 32 1 mV à 1.48 V comme ce qui suit. 

Le signal crête à la sortie est 

ce qui est équivalent à une valeur éfficace de 0.41 V mis. 

En divisant par la gamme dynamique de 1 0 ~  (100dB) on obtient 410 nV mis. En 

supposant que la bande passante est de 100 Hz. la valeur du bruit requit est donnée par 



Le niveau de bruit de notre ampli-op requit à 100 dB est très faible, cela est du à la 

grande taille des transistors de la paire différentielle. Le bruit dans un transistor MOS 

diminue lorsque sa surface augmente [GRA94]. 

3.3- Ampmcateur à gain programmable numériquement 

Comme son nom l'indique, un amplificateur opérationnel à gain programmable 

numériquement est un amplificateur dont le gain est déterminé par un mot binaire de n 

bits. De tels circuits sont utilisés dans beaucoup d'applications: instrumentation. 

contrôle, communications, neurotechnologie, etc. Dans notre application, I'arnplificateur 

opérationnel programmable permet de varier le gain afin d'ajuster les variations du 

niveau du signal dues aux problèmes énoncés dans le chapitre II tels que l'impédance de 

la vessie qui diffère d'un patient à un autre, la disposition des électrodes autour de la 

vessie et la dérive éventuelle de la réponse des électrodes. 

Dans cette section, nous allons traiter l'analyse fonctionnelle de l'amplificateur 

opérationnel à gain programmable numériquement. On retrouve d'abord une illustration 

du principe de la programmabilité d'un ampli-op (figure 3.4). Quelques configurations 

permettant d'obtenir la fonction désirée sont aussi présentées. 



Figure 3.4: Amplificateur opérationnel en boucle fermé utilisant la contre réaction 

négative. 

33.1- Principe de la programmabilité 

En général, un amplificateur opérationnel est souvent utilisé en boucle fermé. En effet, 

en contre réaction négative, il présente les propriétés suivantes : 

0 le gain est moins sensible aux variations des composants à l'intérieur de 

l'ampli-op, 

la bande passante de l'amplificateur en boucle fermée est augmentée, 



les effets du bruit (améliore le rapport signai sur bruit) sont réduits, 

la distorsion non-linéaire est réduite, 

les impédances d'entrée et de sortie sont contrôlées. 

En exploitant les avantages ci-dessus. nous avons décidé de programmer notre 

amplificateur en boucle fermée tel qu'il est illustré dans la figure 3.9 . Notons que les 

avantages sont obtenus au prix de la réduction du gain et au risque de rendre 

l'amplificateur instable. 

L'équation (3.16) montre bien que le gain en boucle fermé dépend seulement du rapport 

Ra sur R,, (il ne dépend pas de la résistance du commutateur lorsque celui-ci conduit). 

Le signal à amplifier n'est pas inversé. La résistance totale (Rto~RtI+RD) est constante, 

mais les valeurs relatives de R.ti et Ra dépendent de la position du commutateur est 

fermé. La valeur de R,, devrait être faible afin d'augmenter le courant qui la traverse 

pour éviter qu'il ne soit pas comparable au courant de fuite des commutateurs. En effet, 

lorsque R,, est trop élevée (par exemple de 500 KR) et le courant de sortie de l'ampli-op 

est de l'ordre de 10 PA. Le courant qui la traverse est de l'ordre de quelques PA. Ce 

dernier est comparable au courant de fuite du commutateur (transistor MOS), c'est ce 

qui empêcherait le contrôle du commutateur. Nous allons voir plus loin l'utilisation des 

commutateurs à faible tension d'alimentation. 



33.2- Quelques configurations possibles d'amplificateurs gain programmable 

numériquement 

Il existe plusieurs façons de réaliser un amplificateur à gain programmable 

numériquement. La plupart d'entre elles sont composées d'un réseau résistif formant la 

boucle de contre réaction négative. Le gain est alors fixé en choisissant les valeurs de 

résistances ou plus précisément les rapports de résistances. Une possibilité consiste à 

utiliser la configuration d'amplificateur non-inverseur qui emploie un réseau R-2R dans 

la boucle de contre-réaction négative tel qu'illustré à la figure 3.5. Le réseau R-2R 

permet, à chaque étage, d'atténuer le signal V,,, d'un facteur de 2, l'ensemble des 

commutateurs contrôlés par les bits de programmation permet de sélectionner le point du 

réseau R-2R qui sera connecté à l'entrée négative de l'amplificateur opérationnel. 

Puisque la tension à l'entrée négative de l'amplificateur opérationnel est pratiquement 

égale à l'entrée positive. ceci permet de fixer le rapport entre les tensions Vin et V,, et 

par le fait même le gain de l'amplificateur. Le gain peut donc être ajusté de 6 dB, c'est-k- 

dire par puissances de 2. cette configuration présente l'avantage de n'avoir à utiliser que 

deux valeurs de résistances, soit R et 2R. Cette configuration ne répond pas à nos 

besoins, puisqu'on veut varier notre gain avec un pas de 3 dB seulement. 



Figure 3.5 : Amplificateur opérationnel non-inverseur à gain programmable 

numériquement. 

Il est également possible de réaliser un amplificateur opérationnel à gain programmable 

numériquement en utilisant la configuration d'amplificateur inverseur. Un exemple est 

montré à la figure 3.6. Dans ce cas, les résistances sont placées en série entre la sortie 

V,., et l'entrée Vin. Comme dans le cas de la configuration vue précédemment, 

l'ensemble des commutateurs contrôlés par les bits de programmation permet de 

sélectionner le point sur le réseau de résistance qui sera connecté à l'entrée négative de 

Ifamplificateur opérationnel. Cette configuration présente l'avantage de ne pas être 

limitée à des valeurs de gain supérieures ou égales à 1. Théoriquement, le gain peut 

varier de moins l'infini à plus l'infini. On aurait pu choisir cette configuration pour notre 

application, mais nous avons préféré la configuration non-inverseuse d'un amplificateur 



en boucle fermé parce qu'elle offre les avantages que nous allons voir dans la prochaine 

section. 

Select (1:O) 

Figure 3.6 : Amplificateur inverseur à gain programmable numériquement 

Une autre variante de la programmation du gain est d'utiliser la configuration 

d'amplificateur non-inverseur telle que montrée à la figure 3.7. Dans ce cas, o?i place un 

ensemble de résistances en série entre la sortie de I'amplificateur opérationnel et la 

masse, et on utilise une série de commutateurs (portes de transmission) contrôlée par la 

valeur des bits de programmation afin de sélectionner le point du réseau de résistances à 

connecter à l'entrée négative de l'amplificateur opérationnel. Ceci permet de varier les 

valeurs des résistances Rti et Ru dans des directions opposées (lorsque Rti augmente et 

Re diminue et vice-versa) ce qui permet par le fait même de varier le gain de 

l'amplificateur. Cependant, cette configuration ne nous permet d'obtenir que des valeurs 



de gain supérieures ou égales à 1 (O dB), ce qui peut constinier une limitation pour 

certaines applications. Mais, il s'agit de la configuration qui nous intéresse dans ie cadre 

de ce projet car nous voulons faire varier notre gain de 10 dB ii 55 dB avec un pas de 3 

dB. 

Select i 
Figure 3.7 : Une variante amplificateur inverseur à gain programmable numériquement 

33.3- Description détaillée du circuit adopté 

Comme il a été mentionné à la section précédente, le circuit faisant l'objet du projet est 

un amplificateur non-inverseur à gain programmable numériquement. Il est utilisé pour 

l'ajustement du gain dans la boucle de contre-réaction de l'implant. Le gain de 

l'amplificateur peut être varié de 10 dB à 55 dB par incrément de 3 dB via 4 bits de 

programmation. On peut observer à la figure 3.8 les trois principales parties du circuit à 



savoir un amplificateur opérationnel, un réseau de résistance pour l'ajustement du gain et 

un circuit de sélection utilisé bien entendu pour la sélection du gain. 

Select 

Figure 3.8 : Architecture globale de notre amplificateur opérationnel programmable 

numériquement. 

a) Réseau des résistances 

Le réseau des résistances détermine le gain de I'arnplificateur, une partie de ces 

résistances est placée en série entre la tension de sortie V,., et celle de l'entrée Vin. Les 

bits de programmation du gain déterminent le point sur le réseau qui sera branché à 

l'entrée négative de l'amplificateur opérationnel. Physiquement, le réseau de résistances 

est réalisé en une seule grande résistance avec plusieurs points de contact le long de cette 



dernière afin de permettre la connexion avec l'entrée négative de l'amplificateur 

opérationnel. 

Cette résistance est réalisée en polysilicium résistif (RPOLY) et polysilicium 

faiblement résistif (LRPOLY). Connaissant les valeurs du gain en fonction des bits de 

programmation, il est possible de déterminer les valeurs de résistances le long du réseau 

en fonction de la résistance totale bot du réseau, On a : 

où 55 représente la valeur maximale du gain et xi est la fraction de la résistance totale 

R,, telle que montré à la figure 3.9. On obtient donc: 

Soit Axi = xi-xi.* les valeurs de résistances ou plus précisément les fractions de la 

résistance totale entre les points de contact consécutifs. Le tableau 3.2 donne les valeurs 

de xi et hi en fonction de la valeur des bits de programmation (i). Ces valeurs devraient 

être très utiles pour la suite du projet car elle représente les valeurs nominales. Elles 

seront très utiles pour valider l'approche de test que nous recommandons comme travail 

futur. 



Figure 3.9 : Détermination des résistances partielles définies par xi. 

b)- Circuit de sélection du gain 

Le circuit de sélection permet de choisir. en fonction de la valeur des bits de 

programmation, l'endroit sur le réseau de résistances qui sera branché à l'entrée négative 

de l'amplificateur opérationnel. Ce circuit illustre la figure 3.10. et est composé d'un 

décodeur réalisé avec les cellules standards « k-cells » de la technologie BiCMOS 0.8 

Pm, il s'agit en fait d'une structure très similaire au plan ET d'un PLA pseudo-NMOS 

[TINgl]. Chacune des 16 sorties du décodeur contrôle une porte de transmission. Ces 

portes de transmissions sont utilisées pour connecter les points de contact du réseau de 

résistance à l'entrée négative de l'amplificateur opérationnel. 

Elles ont donc une borne commune "Commun" branchée a l'entrée négative de 



Tableau 3.2 : Liste des valeurs de gain en fonction des bits de programmation 
(sélect(3 :O)) et des fractions hi de la résistance totale kt 

/ Vecteur(i) 1 Gain(dB) / Gain 



l'amplificateur opérationnel et chacune des autres bornes (TPc 1 S:O>) est branchée sur un 

des points de contact du réseau de résistances. En résumé, la valeur des bits de 

programmation permet d'activer une et une seule sortie du décodeur 4-16. ce qui permet 

d'activer la porte de transmission correspondante et ainsi fixer le gain de l'amplificateur 

par le rapport des deux résistances RL1 et Re, c'est-à-dire, celle entre la masse et l'entrée 

négative de l'amplificateur opérationnel et celle entre l'entrée négative de l'amplificateur 

opérationnel et la sortie V,,,. 

c)- Commutateur analogique opérant à une faible tension d'alimentation 

La configuration utilisée est montrée à la figure 3.10, ces commutateurs sont construits à 

partir d'une porte de transmission (un transistor de type p en parallèle avec un transistor 

de type n). Lorsque la tension VON = O V les deux transistors conduisent (état ON), 

donnant un état de faible impédance. Lorsque la tension V O ~  = 1.5 V, les deux transistors 

seront bloqués. L'utilisation d'un des deux types de transistors (p ou n) seul présente 

une impédance qui varie rapidement avec la variation de la polarisation grille-source du 

transistor. Par contre, lorsqu'on met les deux transistors en parallèle, comme dans notre 

cas, la résistance du commutateur en conduction est constante pour la plupart des 

gammes de signaux analogiques [MAX96]. Les commutateurs analogiques offrent une 

faible dissipation de puissance et une interface logique simple. Dans la plupart des 
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Figure 3.10 : Structure simplifié du circuit de sélection du gain. 

applications on cherche à minimiser la résistance ON du commutateur afin de minimiser 

son effet résistif. Heureusement, dans notre application, le gain est indépendant de la 

résistance ON du commutateur (équation 3-16), ce qui représente un avantage 

indéniable. Parce que à l'entrée négative de notre amplificateur opérationnel, le courant 

est nul. Avec une tension d'alimentation faible, il est très difficile d'atteindre une faible 



résistance ON du commutateur (lorsque VDD est assez faible, le commutateur peut se 

bloquer). L'équation (3.19) donne la résistance du commutateur en conduction pour un 

transistor NMOS utilisé comme un commutateur. Elle montre que la résistance ON 

dépend de la tension de la grille. Si cette dernière est faible, le terme (VGs-VT) sera petit, 

alors la résistance ON sera très élevée, ce qui n'est pas souhaitable pour la plupart des 

applications. 

C'est le problème actuel des commutateurs analogiques opérant à de faibles tensions 

d'alimentation. De plus, comme nous avons vu dans la section 2.7 du chapitre II, 

lorsqu'on diminue la tension d'alimentation, le courant de fuite du transistor augmente. 

Évidement, cela diminue la performance du commutateur analogique [MAX96]. 

3.4- Conclusion 

Dans ce chapitre, nous avons présenté les principales étapes de conception de notre 

circuit. La deuxième section, décrit la fonctionnalité de l'amplificateur opérationnel seul 

ainsi que ses différentes analyses (DC, AC, et celle du bruit). La troisième décrit la 

conception proprement dite de notre amplificateur opérationnel programmable 

numériquement ainsi que les différentes manières de le programmer. Nous pouvons 

constater, en lisant ce chapitre que beaucoup d'étapes de raffinement du circuit furent 



nécessaires avant d'arriver à un résultat de qualité et acceptable, tant au niveau de la 

surface occupée que de la consommation. ou bien de la linéarité etc. 

Dans le présent travail nous nous sommes principalement concernés par la proposition 

d'une architecture nous permettant d'atteindre nos spécifications de départ tout en 

respectant les conditions et les exigences. 

Dans le quatrième chapitre. nous allons présenter toutes les caractéristiques de nom 

amplificateur opérationnel programmable ainsi les résultats de simulation. En montrant et 

expliquant ta manière avec laquelle ils ont été obtenus. 



CHAPITRE N 

CARACTÉRISATION DE L'AMPLIFICATEUR OPÉRATIONNEL À GAIN 

PROGRAMMABLE 

4.1- Introduction 

Tous les blocs de l'amplificateur opérationnel programmable ont été simulés au niveau 

schématique et après extraction des parasites. Les dessins de masques ont été produits 

pour toutes les parties du circuit séparément et globalement. Le but de ce quatrième 

chapitre est de présenter tous les résultats de simulations ainsi que la manière avec 

laquelle nous les avons obtenus. Ii est divisé en deux sections principales. Dans la 

première section, nous allons exposer les caractéristiques de notre amplificateur 

opérationnel tels que le taux de rejet en mode commun « CMRR », le taux de rejet de la 

tension d'alimentation « PSRR », la tension de décalage de l'entrée « Input Offset », etc. 

Dans la deuxième partie, nous allons discuter la génération des dessins de masques. 

Enfin, on le clôtura par une conclusion. 

4.2- Principaux résultats de simulation 

La simulation des circuits s'est faite à l'aide de l'outil «Cadence » en utilisant le 

simulateur << Hspice S. La librairie utilisée est celle de la technologie BiCMOS 0.8 Pm. 

Pour certaines simulations comme la mesure du taux de distorsion harmonique et la 



simulation du bruit, nous étions obligés d'utiliser le simulateur « Hspice u sans 

l'environnement de Cadence. Pour vérifier les règles des dessins des masques, nous 

avons utilisé l'outil u DRC )> de « Cadence ». Et pour vérifier que notre dessin des 

masques correspond exactement à notre schématique, nous avons utilisé l'outil << LVS » 

de « Cadence D. Notons que toutes les techniques utilisées pour la simulation sont 

valables pour la mesure. 

4.2.1- Marge d'entrée en mode commun 

CMR a Common Mode Input Range » spécifie sur quelle plage de valeurs de tension - 
d'entrée l'amplificateur continue de percevoir et d'amplifier avec le même gain la 

différence des signaux d'entrée. 

Figure 4.1 : mesure du i< CMR » 

Nous avons utilisé la technique illustrée dans la figure 4.1. Pour déterminer la marge 

d'entrée valide, nous avons effectué une série de simulations avec différentes valeurs de 

tension d'entrée (VN). Lorsque le signal obtenu à la sortie se trouve déformer ou que les 

performances de l'amplificateur diminuaient. nous déduisons que nous avions dépassé la 



limite de la marge d'entrée en mode commun. Le résultat obtenu était très bon, puisque 

la marge en mode commun est limitée entre 200 mV et 1.3 V (environ 2/3 de VDD). nous 

rappelons que notre tension d'alimentation est de 1.5 V. 

43.2- Taux de réjection en mode commun 

CMRR Commun mode rejection ratio » est par définition, le rapport entre le gain en 

boucle ouverte (ADM) sur le gain en mode commun (&). 

IADM I CMRR = - 
l'CM 1 

Généralement, le CMRR » est exprimé en décibels 

Pour un amplificateur opérationnel idéal le taux de rejet en mode commun est infini. 

Donc, plus la valeur de « CMRR » est grande moins l'amplificateur est sensible aux 

interférences. Pour simuler le << CMRR », nous avons utilisé la technique illustrée dans la 

figure 4.2. 

Le résultat de simulation du taux de rejet en mode commun est excellent. En effet. nous 

avons pu obtenir un gain « CMRR » 92 dB. La figure B-l illustre ce résultat, elle est 

fournit dans l'annexe B. 



Figure 4.2: Mesure du << CMRR » (a) mode commun (b) mode différentiel 

4.2.3- Taux de réjection de la tension d'alimentation 

PSRR «Power supply rejection ratio » est la capacité de l'ampli-op d'ignorer les - 
variations de la tension d'alimentation. 

I L  l PSRR = - 
IvfJUtPS l 

Généralement, le << PSRR » est exprimé en décibels 

PSRR = 20 Log 

Pour un amplificateur opérationnel idéal le taux de rejet de la tension d'alimentation est 

infini. Donc, plus la valeur de PSRR >> est grande moins I'arnplificateur est sensible aux 

variations de la tension d'alimentation. Pour simuler Ie << PSRlR », nous avons utiliser la 

technique illustrée dans la figure 4.3 



Figure 4.3 : Mesure du K PSRR D. 

Le résultat de simulation du taux de rejet de la tension d'alimentation est très bon car 

nous avons obtenu un « PSRR » de 106.5 dB. La figure B-2 illustre ce résultat, elle est 

fournit dans l'annexe B. 

4.2.4- Excursion de la tension de sortie V, 

Cette caractéristique est appelée (Output swing voltage) est l'excursion maximale 

possible de la tension de sortie. V, est légèrement inférieur aux tensions d'alimentation à 

cause des tensions de seuils (VT) et des autres chutes de tensions du l'étage de sortie de 

1 ' ampli-op. 

Pour simuler l'excursion de la tension de sortie, nous avons utilisé la technique illustrée 

dans la figure 4.1. Le résultat de simulation de l'excursion de la tension de sortie est très 

bon. Il est comparable aux résultats publiés dans [ESC94] et [ALL95]. La gamme de la 



tension de sortie varie entre 32 1 mV et 1.48 V. La figure B-3 illustre ce résultat, elle est 

fournit dans l'annexe B. 

4.25- Pente Limite du signai de sortie 

Cette pente limite (Slew Rate) est définie comme étant la vitesse maximale de la 

variation de la tension de sortie de l'ampli-op. 

Cette caractéristique provient de la relation suivante : 

Où i, = le courant maximale qui peut traverser e, 

Cc = est la capacité de compensation, 

- = vitesse de variation de la tension de sortie. 
dt 

Figure 4.4 : nlustration du "Slew Rate" sur un ampli-op à deux étages. 



Où In est le courant de polarisation de notre étage différentiel (5 PA). Il représente le 

courant maximal qui peut sortir de notre étage différentiel d'entrée. 

D'après I'équation (4.7), la vitesse de variation de notre circuit est 

Le résultat trouvé par le calcul confirme les simulations. La figure B-4 illustre ce 

résultat, elle est fournit dans l'annexe B. 

4.2.6- Tension de décalage d'entrée 

Figure 4.5: Illustration de la tension de décalage d'entrée. 

Tension de décalage d'entrée (Input Offset Voltage), V, est définie comme étant la 

tension d'entrée différentielle requise pour mettre la tension de sortie à O. Une valeur qui 

ne tend pas vers O de Vi0 est indésirable car I'ampli-op va amplifier n'importe quel 



«offsetu, ainsi nous aurons une grande erreur sur la tension DC à la sortie. En effet, nous 

serons limités point de vue de l'excursion de la tension de sortie. 

Où A est le gain de l'ampli-op en boucle ouverte. Pour un amplificateur idéal, Vi0 est 

égal à zéro. D'après l'équation (4.9) la tension de décalage d'entrée est 

Ce qui représente un excellent résultat. la tension de décalage de l'entrée typique d'un 

amplificateur CMOS est de l'ordre de 10 rnV. 

4.2.7- Résistance de sottie 

La résistance de sortie est aussi très bonne, puisque le résultat de simulation a donné 62 

Q. La figure B-5 illustre ce résultat, elle est fournit dans l'annexe B. 

4.2.8- Temps de réponse 

Le temps de réponse Settling time u est le temps nécessaire à la sortie pour se stabiliser à 

+ 1 % de sa valeur final pour la première fois. C'est une caractéristique AC (à ne pas 

confondre avec le « slew rate » qui est déterminé par les conditions DC du circuit). Le 

résultat de la simulation obtenu est de 3.3 ps, ce qui est normal vu que la bande passante 



est relativement faible. Ce résultat n'affecte pas la qualité de notre design, car I'ampli-op 

que nous avons conçu est destiné à amplifier des signaux à basse fréquence. 

4.3.9- Gain et phase de I'arnplificateur opérationnel 

La figure 4.6 illustre le gain et ia phase de l'ampli-op en boucle ouverte. Le gain est de 

1 10 dB alors que la phase est de 55". ce qui est amplement suffisant pour pouvoir utiliser 

notre amplificateur en boucle fermée. La fréquence de transition est de 1.6 MHz avec 

une charge de 10 pF. La consommation de la puissance est de 36pW. Cette faible 

consommation de puissance représente une performance jamais atteinte à notre 

connaissance. Le tableau 4.1 résume les r6sultats de simulation de I'ampli-op en boucle 

ouverte. 

Figure 1.6 : Caract.5risriqurs AC. le gain et la phase en boucle ouverte. 



Tableau 4.1 : Résumé des résultats de simulation de l'ampli-op en boucle ouverte. 

l Paramètres Résultats simulés 

Marge de phase 

Tension d'alimentation 

Gain DC 

Bande passante (Gain unitaire) 

Tension de décalage de l'entrée 

- -- 

1.5 V 

110 dB 

1.6 MHz 

1 Dissipation de puissance 1 36 p W  

Excursion de la tension de sortie 

Taux de rejet de la tension 
d'alimentation 

Taux de rejet en mode commun 

Pente limite du signal de sortie SR+ 

Impédance de sortie 

Temps de réponse 

I Surface active . 

Procédé de technologie 

- - -- 

0.8 pm BiCMOS 

*Sans les sources de courant 



4.2.10- Performance du bruit 

La performance du bruit de l'étage différentiel peut être due à deux types de bruit : bruit 

thermique ou bruit I/f. Dépendamment de la gamme de fréquence dans la quelle notre 

circuit opère, une source peut être négligé en faveur de l'autre. À des fréquences basses, 

le bruit I/f est important tandis que à des hautes fréquences le bruit thermique est 

important. La figure 4.7 montre la tension équivalente du bruit à l'entrée de l'ampli-op. 

On voit qu'à 100 Hz. la valeur du bruit est de 165nXk , ce résultat a été trouvé par 

simulation avec Hspice. Il est comparable à ce que nous avons trouvé dans la littérature 

Figure 4.7 : Tension équivalente du bruit à ['entrée de l'ampli-op en VI& 



4.2.11- Taux de distorsion harmonique 

Communément connu sous le nom de THD, il est défini comme étant la racine carrée de 

la somme des carrés de l'amplitude de la seconde harmonique et des harmoniques 

suivantes sur l'amplitude de l'harmonique fondamentale. Ainsi, le THD peut être 

exprimé comme ce qui suit 

Le THD obtenu est de 1% à une fréquence de 1 KHz, ce résultat a été trouvé par 

simulation avec Hspice. est comparable à ce que nous avons trouvé dans la littérature 

( 1  %). 

4.2.12- Simulation des différentes parties de I'AOP 

Les résultats de simulation du décodeur 4-16 sont donnés à la figure B-6. Le décodeur 

fonctionne comme prévu. c.-à-d. 5 chaque vecteur (i), il sélectionne une seule porte de 

transmission à la fois. Par exemple pour le vecteur (O), la porte de transmission 

sélectionnée est la So, laquelle est connecté à la résistance b, ce qui nous donne un gain 

de 55 dB. 

La figure 4.8 montre quatre niveaux de gain différents. Le premier niveau correspond à 

55.1 dB, il a été obtenu avec le vecteur (0,0,0,0). Le deuxième niveau correspond 46.3 



dB, il a été obtenue avec le vecteur (0.0.1.I). La troisième correspond à 34.13 dB, il a 

été obtenu avec le vecteur (0.1.1. 1). Enfin. Le dernier niveau correspond à 24.89 dB, et 

il a été obtenu avec le vecteur (0.0.1.1). 

Nous remarquons que les valeurs de gain trouvé par simulation ne correspondent pas 

exactement aux valeurs calcuiées qui se trouve dans le tableau 3.2. Cela est due au fait 

que les calculs sont basés sur l'équation (3.47). cette dernière considère que 

l'amplificateur opérationnel est idéal. De plus, les résistances RCI et Ra ont des 

tolérances de S 0  %. C'est ce qui explique cette légère différence. Les résultats trouvés 

sont acceptables. Car dans le pire cas. on a une erreur moins que 1 %. 

Figure 1.8 : Quatre différents gains donné par notre AOP en boucle fermée. 



43- Génération des dessins de masques 

Le dessin de masques de la partie analogique de l'amplificateur opérationnel et des 

commutateurs analogiques ont été entièrement réalisés à la main. Pour éviter les effets 

dus aux masques, à la gravure et à la diffusion, nous avons choisit des dimensions de 

transistors assez grande W et L pour que les erreurs dues à l'asymétrie géométrique 

« geometrical rnismatching » soient insignifiantes. Vue qu'on a des transistors ayant la 

même longueur du canal L=8 pm et des largeun assez importantes telles que W=lOO 

Fm, 240 pm, 495 pm etc. Nous avons décidé de les diviser en plusieurs transistors 

identiques et de les mettre en parallèle. Ainsi tous les effets cités auparavant seront 

négligeables. La variation de la tension de seuil peut causer une tension de décalage à 

['entrée de l'amplificateur. Les erreurs dues à ce type sont inévitables, cela est du à 

l'imperfection du procédé. Pour minimiser la tension de décalage à l'entrée (« Input 

Offset B), on a utilisé la technique des géométries du centre commun « Common centroid 

geomeuies» qui consiste à diviser par deux les transistors de la paire différentielle et de 

les placer au tour d'un centre commun. Un exemple est illustré dans la figure 4.9. 

Les masques du circuit numérique (décodage) complétant I'AOP a été entièrement 

réalisé avec la librairie de la technologie BiCMOS 0.8 Pm. M n  d'obtenir une structure 

régulière, nous avons opté pour une structure hiérarchique. Ainsi, chacun des sous-blocs 

de la partie numérique de l'arnpliticateur opérationnel programmable possède son propre 

dessins de masques (décodeur 4-16). En plus d'assurer une structure régulière, cette 



technique permet d'optimiser les algorithmes de placement-routage automatique. puisque 

elle nous offre la possibilité de placer manuellement nos blocs de sorte que les 

interconnexions soient placées les unes à côté des autres. Par conséquent. on aura 

minimisé la longueur des interconnexions. L'inconvénient de cette technique est qu'une 

certaine perte d'espace entre les blocs est inévitable. 

Figure 4.9 : Illustration de la technique des géométries du centre commun. tiré [ALL87]. 

Les dessins de masques pour l'amplificateur opérationnel ainsi que pour chacun des 

sous-blocs sont donnés à l'annexe D. La surface occupée par l'amplificateur opérationnel 



seul sans les plots d'entrées/sonies est de 0.078 mm' et de 2.3 mm2 avec les plots, les 

circuits comportent environ 1500 transistors. La surface occupée par le décodeur est de 

0.0098 mm2 tandis que celle occupée par les commutateurs est de 0.013 mm2 et de 

0.0014 mm2 . pour les résistances placées en série sous la forme d'un serpentin. La 

surface globale de l'amplificateur opérationnel programmable est de 0.15 mm2 sans les 

plots et de 3.22 mm' avec les plots. La figure 4.10 montre le dessin des masques final de 

notre AOP. Notre circuit est dans sa phase de fabrication. Il a été soumis à la Société 

Canadienne de Micro-électronique en février 1997. La date de réception de la puce est 

prévue pour le mois de juillet 1997. 

Au cours de ce chapitre, nous avons détaillé les principaux résultats de simulations 

obtenus au cours de notre travail de recherche. Nous avons tout d'abord présenté les 

caractéristiques de notre amplificateur opérationnel. Nous avons démontré la 

fonctionnalité de toute les parties de notre amplificateur opérationnel programmable 

opérant à une tension d'alimentation de 1.5 V. Nous constatons que les résultats obtenus 

sont très satisfaisants tant au niveau de la surface occupée que de la consommation de 

puissance. On peut donc affirmer jusqu'ici que notre circuit est très bien adapté pour 

notre application biomédicale. 

Toutes les simulations ont été faites à l'aide du simulateur «Hspice» en utilisant la 

technologie BiCMOS 0.8 ym. Les dessins de masques de l'ampli-op (partie analogique) 



ont été réalisés manuellement, d o n  que ceux de la partie numérique, ils ont été réalisés à 

l'aide des outils de placement-routage automatique de &adence>>. 

Figure 4.10 : Dessin des masques de i'ampli-op. programmable. 



Dans le prochain chapitre nous allons faire le bilan de ce mémoire en faisant le 

sommaire des principaux résultats obtenus. Nous allons ensuite donner quelques 

recommandations pour des travaux futurs. 



CHAPITRE v 

CONCLUSIONS ET RECOMMENDATIONS 

Dans ce dernier chapitre. nous allons rappeler les différents objectifs de ce projet et 

discuter des difficultés rencontrées. Ensuite, nous allons exposer des recommandations 

pour de futurs travaux de recherche qui consistent à faire quelques modifications dans le 

circuit afin de rendre notre amplificateur opérationnel programmable autotestable et 

utilisable dans d'autres applications. 

5.1- Rappel des objectifs 

Le but de ce mémoire était de concevoir un amplificateur opérationnel programmable 

(AOP) opérant à une tension d'alimentation de 1.5V. Cet amplificateur opérationnel est 

dédié à une interface entre les électrodes et la partie contrôle du système et devra être 

programmable, car notre système doit être adapté pour chaque patient. Cet AOP requiert 

16 niveaux de gain différents et ne doit occuper qu'une petite surface, tout en conservant 

une bonne linéarité ainsi qu'une dissipation de puissance minimale. 

Pour ce faire, il nous a été nécessaire de définir avec exactitude les spécifications de 

l'ensemble de notre application biomédicale menée par notre équipe de recherche 

"PolyStim" dans laquelle on doit insérer cet AOP. Parmi les paramètres important, on 

retrouve la nature des signaux qu'on doit amplifier ainsi que les contraintes associées. 



Nous avons ensuite fait une revue de littérature des amplificateurs opérationnels de la 

même gamme que celui que l'on désire concevoir, opérant à une tension d'alimentation 

très faible. Couvrant ainsi toutes les techniques de design et les publications récentes. A 

ce niveau, nous avons conclu que puisque notre application est particulière et qu'aucun 

amplificateur présenté dans ces publications ne répondait aux besoins spécifiques de 

notre application, il nous serait obligatoire de concevoir un nouveau amplificateur 

opérationnel basé sur les critères spécifiques requis par notre application et de le rendre 

programmable. 

La conception d'un AOP a été élaborée dans le chapitre III, résumant assez bien les 

principales étapes de la mise au point du circuit. On y présente les différentes analyses 

qui nous ont conduit au design f ind .  Ainsi qu'une argumentation des choix des tailles 

des transistors et le cheminement chronologique qui nous a mené au circuit final. Dans 

ce chapitre, nous avons présenté toutes les caractéristiques de notre AOP ainsi que les 

techniques utilisées pour les obtenir. 

Finalement, le mémoire se termine par un survol des principaux résultats obtenus les 

simulations. Malheureusement, nous n'avons pas pu faire des mesures sur la puce afin de 

confirmer les résultats de simulation. La puce n'est pas encore arrivée du lieu de 

fabrication à savoir la Société Canadienne de Micro-électronique (SCM). Nous 

souhaitons effectuer ces mesures avant La soutenance afin que nous puissions donner les 

résultats de ces derniers- Sinon, nous ferons les mesures après celle-ci. 



5.2- Sommaire des p ~ c i p a w  résultats 

Les résultats provenant de ce mémoire sont nombreux et très satisfaisants, en particulier 

une consommation de puissance de 36 p W  , un gain DC en boucle ouverte de 110 dB, 

une surface occupée de 0.15 mm'. un taux de rejet en mode commun 92 dB, un taux de 

rejet de la tension d'alimentation de 106.5 dB et enfin, la faisabilité d'un amplificateur 

opérationnel programmable en boucle fermée ayant un gain variant de 10 dB à 55 dB, 

opérant à une tension d'alimentation de 1.5 V. 

5.3- Problèmes rencontrés 

Manipuler des transistors empilés avec une faible tension d'alimentation n'est pas une 

tâche facile, surtout que nous devons avoir des transistors qui conduisent en saturation, 

comme dans le cas des miroirs de courant. Nous avons vu dans le chapitre précèdent, 

qu'il faut que tous les transistors soient en saturation pour qu'un miroir de courant 

fonctionne dans sa région linéaire. Pour y remédier à ce problème d'empilement des 

transistors, nous avons choisit des transistors ayant un rapport W/L grand avec une 

longueur du canal dix fois plus longue que la taille minimale offerte par la technologie 

BiCMOS 0.8 Pm. De plus. nous avons contrÔ1é les tensions drain-source de saturation 

avec des tensions de polarisation au niveau des grilles des transistors cascodes. Ainsi, 

nous avons pu obtenir des tensions VdzSat de l'ordre de 300mV. L'autre sérieux problème 

que nous avons rencontré est au niveau des commutateurs. En effet, la résistance d'un 



transistor utilisé comme un commutateur en conduction (RON) est inversement 

proportionnelle à sa largeur et à sa tension grille-source (équation 3.50). Donc, pour 

diminuer la résistance d'un commutateur en conduction, il faudra augmenter sa largeur. 

Mais, vue que la tension de grille est petite ( 1 SV). il nous fallait des transistors très large 

(dans certains cas. de I'ordre de 1000 pm et plus!). ce qui est inconcevable. 

Heureusement, pour notre application. le gain de notre amplificateur programmable ne 

dépend pas de la résistance R O ~ ,  car nos commutateurs sont connectés à l'entrée négative 

de l'amplificateur via la borne "Commun". Dans cette situation, il n'y a pas de courant 

qui circule. 

5.4- Recommandations pour des travaux de recherche futurs 

Pour les applications futures nécessitant une plus grande bande passante à -3 dB ainsi 

qu'une meilleure performance du bruit. nous recommandons l'essai de changer notre 

étage différentiel de l'entrée conçu avec une paire de transistors NMOS par une paire 

différentielle bipolaire, car les transistors bipolaires ont de meilleurs performances au 

niveau du bruit et de la vitesse que les transistors MOS. Il serait alors intéressant de voir 

à quel point on pourrait améliorer la bande passante à -3 dB, la performance du bruit, ou 

même les deux. Il est important de noter que l'utilisation des transistors bipolaires 

augmente remarquablement la dissipation de puissance. 



Pour des charges trop élevées, on pourrait aussi modifier l'étage de sortie, en mettant des 

transistors bipolaires à la place des MOS afin d'augmenter le courant de sortie de 

l'ampli-op qui va attaquer ces charges élevées. Là aussi, il faudra faire très attention au 

niveau de la consommation de puissance. 

Finalement, pour une meilleure testabilité du circuit, nous recommandons de concevoir 

un circuit autotestable en utilisant la technique T-BIST "Translation Built-In Self Test" 

qui consiste à rajouter du matériel nécessaire au circuit afin d'automatiser le processus de 

vérification des paramètres du circuit ou du bloc fonctionnel à savoir si ces derniers sont 

à l'intérieur de la plage acceptable qui a été préalablement définie. Cette plage 

correspond en fait à l'intervalle à l'intérieur duquel la déviation du paramètre testé 

autour de sa valeur nominale est jugée acceptable. La technique est basée sur la 

conversion de chaque paramètre testé en une tension DC proportionnelle. Cette tension 

peut dors être facilement manipulée et comparée. Le test de chaque paramètre se ramène 

à comparer cette tension DC à deux tensions de références externes au circuit, délimitant 

la plage dite acceptable. Le résultat de la comparaison (une valeur binaire) est 

sauvegardé dans un registre à décdage pour être lu en série à la fin de la procédure de 

test. La figure F- 1 montre un schéma général de la structure du T-BIST. Un peu plus de 

détails sur cette méthode de test se trouvent à l'annexe F. 



5.5- Conclusion 

Au cours de ce projet, nous avons conçu un amplificateur opérationnel programmable 

dédié à des capteurs implantables, opérant à une tension d'alimentation de 1.5 V. Nous 

avons pu rencontrer toutes les spécifications et exigences fixées au départ 

Enfin, nous avons trouvé ce projet très intéressant. Cela nous a pennis d'étudier les 

principales techniques de conception des circuits analogiques et mixtes opérant à des 

tensions d'alimentation faibles, je dois avouer que j'ai éprouvé quelques difficultés au 

niveau de la conception de cet AOP notamment au niveau de la mise en saturation des 

transistors de l'ampli-op et de la conception des commutateurs analogiques. Malgré que 

la structure du circuit était en apparence simple, les divers techniques de conception à 

faibles tensions d'alimentation l'ont rendu très difficiles . Il aurait été très intéressant et 

formateur si nous avions pu faire des mesures sur la puce fabriquée à la Société 

Canadienne de Micro-électronique. 
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ANNEXE A 

Méthode et tableaux importants pour le calcul 

I- Transformation d'un circuit CMOS 2p.m en une autre technologie BiCMOS 0.8 

Cun 

Cette méthode n'est pas générale, mais nous tenons à la présenter car elle nous a aidé 

énormement lors de la conception des différents circuits que nous avions eu à faire. 

L'indice B represente la technologie BiCMOS, tandis que l'indice C représente la 

téchnologie CMOS. Pour avoir les mêmes performances, il faut garder les mêmes 

conditions d'opérations à savoir VDD, VSs, ks (courant de polarisation). Ii est clair que 

les paramètres de la technolgie changent d'une technologie à une autre, tels que VT, h, 

lsop et Co*. Considérant un transitor dans le circuits fait avec la technologie CMOS 2pm 

et nous allons montrer comment on peut le transformer dans la technologie BiCMOS 

0.8pm. La transconductance du transistor fait avec la technologie CMOS est donnée par 

la relation suivante: 

Et, la transconductance du transistors fait avec la technologie BiCMOS est : 



Où & et KB sont le produit de et Cox pour chaque technologie.nous voulons obtenir 

au-moins les mêmes performances (même transcoduciance * même courant) alon on 

peut égaliser les deux équations (a. 1) et (a.2) d o n  on obtient : 

Voila donc un moyen, de transformer les rapports W/L de tous les transistors d'un circuit 

connu (technologie et architecture) en une technologie donnée sans modifier son 

architecture. 

II- Quelques tableaux importants pour le calcul du circuit 

Tableau A.l: Quelques constantes pour le silicium 

l Valeurs I Symbole des Description des 

constantes 

VGO 

k 

ni 

Unités 

constantes 

Silicon 

bandgap(27"C) 

Constante de 

Esr 

Volts 1,205 

1,381.10'~ 

Boltzmann 

concentration cm" 1,451 01° 

intrinsèque 

Permittivité du 

silicium 

1.0359.1 O-" 



Tableau A.2: Les paramètres du modèle des transistors MOS tirés du modèle Hspice de 

la technologie BiCMOS 0.8pm 

Symbole des 
pararnè tre s 

1 GAMMA 1 Paramètre du 

Descriptions des 
paramètres 

VTO 

L i  

K "O,,, 

seuil du substrat 
Paramètre de la 

Tension seuil 
( V B S ~ )  

Paramètre de la 
transconductance 
(en saturation) 
Paramètre de la 

transconductance 
(en nonsaturation 

1 1 lonmeur du canal 

I 1 surface à une 
I 1 forte inversion 

Valeurs des 
paramètres 

PMOS 

Valeurs des 
paramètres 

NMOS 
0-8 1 15 

Unités 

Volts 

Volts) 



ANNEXE B 

Résultats de simulation 

des différents paramètres 



Figure B-1 : Illustration de la mesure du <<CLMRR>>. 

FrCguuia (fL) 

Figure EL2 : Illustration de la mesure du «PSRR,,. 
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Figure B-3 : Illustration de la mesure de I'sxcurs~on de irt renslon ue  m-tir.. 

Figure B-4 : Illustration de la mesure de la pente limite du signal de sonir. 



Figure B-5 : Iilustration de 12 mesure de la résistance de sortie. 



Figure 8-6 : Risultats de simulation du dkcodeur 1- 16 (a) Les S LSB (b) Les S MSB 
9 



ANNEXE C 

Fichiers de simulation Spice de notre amplificateur 

opérationnel programmable 



Fichier de simulation de 1 'ampü-op. programmable 

* # FILE NAME: /MNT/FREIA/I/OUICVSTMULATION/ 
XI176 h'ET8 1 NET63 NET60 NET177 NET176 NET166 NETS6 NET55 NET54 NET53 NET52 
+NETS 1 NET167 NET49 NET168 NET174 NET46 NET59 NET33 Ni376 NETI IO NET68 
NET173 
+NET70 NET47 NET88 NET73 NET163 NET164 NET43 NET67 NET32 NET39 NET61 NET40 
+ S m  1 1 
XI 174 NET59 NET33 NET76 NETI 1 O NET68 NET173 NET70 NET47 NET88 NET73 NET 163 
+NET164 NET43 NET67 NET32 NET39 NET3 NET40 Sm 12 
XI165 NET63 NET60 NET177 NET176 NET166 NET56 NET55 NET54 NET53 NET52 NET5 1 
+NET 167 NET49 NET 168 NET 174 NET46 NETI8 NET44 NET1 69 NET42 NET6 1 NET40 
SUBI3 
CI27 NET3 NET23 1 E- 12 
CI28 NET1 NET15 IE-12 
114 NET22 NET34 DCSE-6 M= 1 .O 
11 3 NET7 NET8 DC=SE-6 M= 1 .O 
VI36 NET58 NET45 AC IE-6 SIN 1.1 1E-6 1E3 
RI 158 NET40 O 1 .O 
RI160 NET104 O 1.0 
RI 170 NET283 O 1 .O 
R i  167 NET287 O 1.0 
RI 169 NET285 O 1 .O 
Ri159 NET79 O 1.0 
RI37 NET45 O 1 .O 
RI29 NET23 O 1 .O 
RI30 NET15 O 1.0 
RI7 NET19 O 1.0 
RI6 NET13 O 1.0 
RI3 NET16 O 1.0 
RI2 NET8 O 1 .O 
VI161 NET61 NET104 1.5 
VI10 NET190 NET13 1.1 
VI1 NET22 NET16 1.5 
XI0 NET7 NET34 NET 190 NET 1 8 NET58 NET8 1 NET3 NET 1 NET 1 22 NET3 1 NET22 NET8 
+Sm 14 
.LU3 '/mnt/freia/ l/ouici/E3ICMOS.hspice' W I C A L  
CI86 NET 122 NET3 +2.00000000E- 12 
CI87 NET3 1 NET 1 +2.00000000E- 1 2 
VI 162 NET78 NET79 +0.00000000E+00 
VI 1 7 1 NET42 NET283 +0.00000000E+00 
VI 1 68 NET 169 NET285 10.00000000E+00 
VI 166 NET44 NET287 +0.00000000E+00 
VI1 1 NET18 NET19 -5.00000000E-01 
.SUBCKT SUB2 COMMUN TP VON VDD VSS 
MIS0 COMMUN NET19 TP O MNCH L=+8.00000000E-07 W=+ 1.800000ûûE-06 
+AD=+3.78000000E- 12 AS=+3.78000000E- 12 PD=+7.80000000E-06 PS=+7.80000000E-06 
MI48 TP VON COMMUN VDD MPCH k+8.00000000E-07 W=+3.60000000E-06 
+AD=+756000000E- 12 AS=+7.56000000E- 12 PD=+ t.14000000E-05 PS=+ t.14ûûûûûûE-05 
XI28 VON NET19 VDD VSS SUB 1 
.ENDS SUB2 



.SüBCKTSUBI 1 COMMUN SO SI S2 S3 S4 S5 S6 S7 S8 S9 SI0  SI 1 S I2  SI3 S14 SI5 TPO 
+TP1 TP2TP3TP4TPSTP6TWTP8TPgTPIOTPI 1 TP12TPl3TPt4TP15 VDDVSS 
XI54 COMMUN TP15 S I 5  VDD VSS SUB2 
XI15 COMMUN T'PI S1 VDD VSS SUB2 
XII4 COMMUN TPO SO VDD VSS SUB2 
XI13 COMMUN TP2 S2 VDD VSS SUI32 
XI12 COMMUN TP3 S3 VDD VSS SUB2 
XII 1 COMMUN TP4 S4 VDD VSS SUB2 
M I 0  COMMUN TP5 S5 VDD VSS SUB2 
XI9 COMMUN TP6 S6 VDD VSS SUB2 
M8 COMMUN TF7 S7 VDD VSS SUB2 
XI6 COMMUN TP 14 S 14 VDD VSS SUB2 
Xi5 COMMUN TP13 S 13 VDD VSS SUB2 
Xi4COMMUNTP12S12VDDVSSSUB2 
XI3 COMMUN TP11 S 1 1 VDD VSS SUB2 
M2 COMMUN TP 10 S 10 VDD VSS SUB2 
XI1 COMMUN TP8 S8 VDD VSS SUBS 
X .  COMMUN TP9 S9 VDD VSS SUB2 
.ENDS SUB 1 1 
.SUBCKT SUB8 D G S 
MI1 D G S O MNCH L= I6E-6 Wz37.3E-6 AD=+7.83300000E- 1 1 AS=+7.83300000E- 1 1 
+PD=+7.8 80OOûûOE-05 PS=+7.88000000E-05 
MI0 D G S O MNCH L= 16E-6 Wz37.3E-6 AD=+7.83300000E- 1 1 AS=+7.83300000E- 1 1 
+PD=+7.88000000E-05 PS=+7.88000000E-OS 
.ENDS SUB8 
.SUBCKT SUBS D G S 
MI9 D G S O MNCH G-8E-6 W=10E-6 AD=+2. IOOOOOOOE- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 1 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI8 D G S O MNCH L 8 E - 6  W= 10E-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=I-2. IOOOOOOOE- 1 1 

+PD=+2,42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI 1 D G S O MNCH k 8 E - 6  W=10E-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2. 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI0 D G S O MNCH k 8 E - 6  W= i OE-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2. 
+PD=+2.420000ûOE-05 PS=+2.42000000E-05 
.ENDS SUBS 



.SUBCKT SUB3 A 1 A2 A3 A4 OPB VDD VSS 
MI33 OPB A3 VDD VDD MPCH b800E-9 W=3.8E-6 AD=7.98E- 12 AS=7.98E- 12 PD= 1 1.8E-6 
+PS= 1 1.8E-6 
MI34 OPB A2 VDD VDD MPCH L800E-9 Wz3.8E-6 AD=7.98E- 12 ASz7.98E- 12 PD=i 1.8E-6 
+ P S I  I.8E-6 
MI35 OPB A 1 VDD VDD MPCH k800E-9  Wz3.8E-6 ADz7.98E- 12 ASz7.98E- 12 PD= 1 1.8E-6 
+PS= 1 1.866 
MI32 OPB A4 VDD VDD MPCH Lr800E-9 W=3.8E-6 ADz7.98E- 12 ASz7.98E- 12 PD= 1 1.8E-6 
+PS= 1 I .8E-6 
MI29 NET41 A3 NET44 O MNCH k800E-9  W=6.8E-6 AD=14.28E- 12 AS~14.28E- 12 
+PD= 17.8E-6 PS= 17.8E-6 
MI30 NET34 A2 NET4 1 O MNCH k 8 0 0 E - 9  W=6.8E-6 AD= l4.28E- 12 AS= l4.28E- 12 
+PD=17.8E-6 PS= t 7.8E-6 
MI3 1 OP3 A 1 NET34 O MNCH d-800E-9 W=6.8E-6 -14.28E- 12 AS=14.28E- 12 
+PD= 17.8E-6 PS=17.8E-6 
MI28 NET44 A4 VSS O MNCH G-800E-9 W=6.8E-6 AD= 14.28E- 12 AS=14.28E- 12 
+PD=17.8E-6 PS=17.8E-6 
RI27 VSS O 1 .O 
. m s  SUB3 
.SUBCKTSUB12TPOTPl TP2TP3TP4TF5TP6TP7TP8 TP9TPIOTPll TP12TP13 TP13 
+TP15 TOP VSS 
RI 16 VSS TPO +8.8SOOOOûûE+O 1 
EU 15 TPO TP 1 +3.65000000E+O 1 
RI14 TPI TP2 +5.15000000E+û1 
RI 1 3 TP2 TP3 +7 .ZXMlOOOOE+û 1 
Ri 12 TT3 TF4 + 1.02450000E+02 
RI 1 1 TP4 TP5 + 1.43500000E+02 
RI10 TP5 TP6 +2.00000000E+02 
RI9 TP6 TW +2.83000000E+02 
RI8 TP7 TP8 +3.92000000E+02 
EU7 TP8 TP9 +542500000E+02 
RI6 TP9 TP 1 O +7.49500000E+02 
RIS TPIO TPI 1 +1.01950000E+03 
RI4 TP 1 1 TP 12 + 1.3635OûOOE+O3 
RI3 TP 12 TP 13 + 1.795000ûûE+03 
RI2 TP I 3 TP 14 +2.3 1 7OOOûûE+O3 
RI 1 TP 14 TP 15 +2.86 15OûOOE+O3 
EU0 TP 15 TOP +3 .y98 1 OOûOE+O4 
.ENDS SUB 12 
.SUBCKT SUI310 BULK D G S 
MI29 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W= 10E-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 1 
+PD=+2,42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI23 D G S BULK MPCH L 8 E - 6  W= 1 OE-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 1 
+PD=+2.420ûûOûûE-05 PS=+2.42000000E-O5 
MI22 D G S BULK MPCH b 8 E - 6  W= 10E-6 AD=+2. IOOOOOOOE- 1 1 AS=+2. IOOOOOOOE- 1 1 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI21 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W=lOE-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 1 
+PD=+2.42ûûûûûûE-05 PS=+2.42000000E-05 
MI20 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W= 10E-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.1 OOOOOOOE- 1 1 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI 19 D G S BULK MPCH G-8E-6 W= 1 OE-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 1 



+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI1 8 D G S BULK MPCH t-8E-6 W= IOE-6 AD=+S. 10000000E- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 1 
+PD=+2.42QOOOOOE-05 PS=+2.42000000E-05 
MI 17 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W=10E-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 1 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI 16 D G S B ULK MPCH k 8 E - 6  W= 10E-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.1 OOOOOOOE- 1 I 
+PD=+2.42000OE-05 PS=+2.42000000E-05 
MI15 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W=lOE-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2. 
+PD=+2.42000000E-05 P S = + 2 . 4 2 O E - 0 5  
MI 14 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W=lOE-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2. 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI1 3 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W=IOE-6 AD=+2.10000ûûü -- k- 1 1 AS=+2. 
+PD=+2.42ûOûûûûE-05 PS=+2.42000000E-O5 
MI 12 D G S BULK MPCH L=8E-6 W=i OE-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 1 
+PD=+2.420ûûûûûE-05 PS=+2.42000000E-05 
MI1 1 D G S BULK MPCH L8E-6  W=lOE-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.1OOOOûûOE-I 1 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI10 D G S BULK MPCH G-8E-6 W=10E-6 AD=+2,10000000E- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 1 
+PD=+2.42000000E-05 f S=-t2.42OOûOûûE-O5 
MI9 D G S B ULK MPCH k 8 E - 6  W= 10E-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.100oOE- 1 1 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42ûûûûûûE-05 
MI8 D G S BULK MPCH d-8E-6 W= t OE-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 1 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI7 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W= 1 OE-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 1 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI6 D G S BULK MPCH L8E-6  W= IOE-6 AD=+2. IOOOOOOOE- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 1 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI5 D G S BULK MPCH d-8E-6 W= IOE-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 1 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI4 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W= 10E-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 1 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI3 D G S BULK MPCH G-8E-6 W= IOE-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 I 
+PD=+2.4200ûûûOE-05 PS=+2.42000000E-05 
MI2 D G S BULK MPCH L=8E-6 W= 10E-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.!0000000E- 1 1 
+PD=+2.42000000E-O5 PS=+2.42000000E-05 
MI 1 D G S BULK MPCH LSE-6 W= IOE-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 1 
+PD=+2,42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
.ENDS SUI3 IO 
SUBCKT SUB7 D G S 
MI 1 1 D G S O MNCH L8E-6  W= 12.2E-6 AD=+2.56200000E- 1 1 AS=+2.56200000E- 1 1 
+PD=+2.86oOOûE-05 PS=+2.86000000E-05 
MI IO D G S O MNCH L=8E-6 W= I2.2E-6 AD=+2.56200000E- 1 1 AS=+2.56200000E- 1 1 
+PD=+2.860OûE-05 PS=+2.86000000E-05 
MI9 D G S O MNCH L8E-6 W=12.2E-6 AD=+2.562ûûûûûE- 1 1 AS=+2.56200000E- 1 1 
+PD=+2.86000000E-05 PS=+2.86000000E-05 
MI5 D G S O MNCH L4E-6 W=12.2E-6 AD=+2.56200000E- 1 1 AS=+2.56200000E- 1 1 
+PD=+2.86000000E-05 PS=+2.86000000E-05 
MI4 D G S O MNCH G-8E-6 W=12.2E-6 AD=+2.56200000E- 1 1 AS=+2.56200000E- 1 1 
+PD=+2.86ûûûûûûE-05 PS=+2.86000000E-05 
MI3 D G S O MNCH L8E-6 W= 12.2E-6 AD--=+2.56200000E- 1 1 AS=+2.56200000E- 1 1 
+PD=+2.86000000E-05 PS=+2.86000000E-05 



.ENDS Sm37 

.SUBCKT SUB6 BULK D G S 
MI225 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W=10.1 E-6 AD=+2.12 100000E- 1 1 AS=+2.12 100ûûûE- I 1 
+PD=+2.44000000E-05 PS=+2.44000000E-05 
MI226 D G S BULK MPCH G-8E-6 W= 10.1 E-6 AD=+2.12 100000E- 1 1 AS=+2.12 100000E- 1 I 
+PD=+2.44000000E-05 PS=+2.44000000E-05 
MI227 D G S BIILK MPCH k 8 E - 6  W= 10.1E-6 AD=+2.12 10ûûûûE- 1 1 AS=+2.12 100000E- 1 1 
+PD=+2.44000000E-05 PS=+2.44000000E-05 
MI228 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W=lO.l E-6 AD=+2.12 100000E- 1 1 AS=+2.12 100000E- 1 1 
+PD=+2.44000000E-05 PS=+2.44000000E-O5 
MI229 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W=10.1 E-6 AD=+2.12 100000E- 1 1 AS=+2.12 100ûûOE- l1 
+PD=+2.44000000E-05 PS=+2.44000000E-05 
MI230 D G S BULK MPCH L 4 E - 6  W= 10.1 E-6 AD=+2.12 100000E- 1 1 AS=+2.12 IûûOûûE- i 1 
+PD=+2.44000000E-05 PS=+2.44000000E-05 
MI23 1 D G S BULK MPCH L 4 E - 6  W= 10.1 E-6 AD=+2.12 100000E- 1 1 AS=+2.12 100ûûOE- 1 1 
+PD=+2.44000000E-05 PS=+2.44000000E-05 
MI224 D G S BULK MPCH I A E - 6  W= 10.1 E-6 AD=+2.12 IOOOOOE- 1 1 AS=+2.12 100000E- 1 t 
+PD=+2.44000000E-05 PS=+2.44000000E-05 
MI223 D G S BULK MPCH G-8E-6 W= IO. 1E-6 AD=+2.12 100000E- 1 1 AS=+2.12 100000E- 1 1 
+PD=+2.44000000E-05 PS=+2.44000000E-05 
MI222 D G S BULK MPCH L=8E-6 W= 10.1E-6 AD=+2.12 100000E- 1 1 AS=+2. 
+PD=+2.44000ûûOE-OS PS=+2.44000000E-05 
MI22 1 D G S BULK MPCH G-SE-6 W= 10. IE-6 AD=+3.12 IûûûûûE- 1 1 AS=+2. 
+PD=+2.440000ûOE-05 PS=+2.44000000E-05 
MI220 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W=lO. IE-6 AD=+2.12 100000E- 1 1 AS=+2. 
+PD=+2.44000000E-05 PS=+2.44000000E-05 
MI2 19 D G S BULK MPCH LSE-6  W= 10.1 E-6 AD=+2.12 100000E- 1 1 AS=+2.12 100000E- 1 1 
+PD=+2.44000000E-05 PS=+2.44000000E-05 
MI2 18 D G S BULK MPCH G-8E-6 W=IO. 1 E-6 AD=+2.12 100000E- 1 1 AS=+2.12 1000OûE- 1 1 
+PD=+2.44000000E-05 PS=+2.44000000E-05 
MI258 D G S BULK MPCH I A E - 6  W= 10. LE-6 AD=+2.12 100000E- 1 1 AS=+2.12 100000E- 1 1 
+PD=+2.44000000E-05 PS=+2.44000000E-05 
MI259 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W=lO. 1E-6 AD=+2.12 100000E- 1 1 AS=+2.12100000E- 1 1 
+PD=+2.44000000E-05 PS=+2.44000000E-05 
MI262 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W= 10.1 E-6 AD=+2- 12 100000E- 1 1 AS=+2.12 100000E- 1 1 
+PD=+2.44000000E-05 PS=+2.44000000E-05 
MI261 D G S BULK MPCH L=8E-6 W=lO.lE-6 AD=+2.12100000E- 1 1 AS=+2.12100OE- 1 1 
+PD=+2,440ûûûûûE-05 PS=+2.44000000E-05 
MI260 D G S BULK MPCH G-8E-6 W= IO. IE-6 AD=+2.12 I00000E- 1 1 AS=+2.12 100000E- 1 1 
+ PD=+2.44000000E-05 PS=+2 .~4OOOOOOE-O5 
MI2 12 D G S BULK MPCH LSE-6 W= 10.1 E-6 AD=+2.12 100000E- 1 1 AS=+2.12 I00000E- 1 1 
+PD=+2.44000000E-05 PS=+2.44000000E-05 
MI263 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W= 10.1 E-6 AD=+2.12 100000E- 1 1 AS=+2.12 100000E- 1 1 
+PD=+2.44000000E-05 PS=+2.44000000E-05 
MI249 D G S BULK MPCH LSE-6  W= 10.1 E-6 AD=+2.12 100ûûûE- 1 1 AS=+2.12 100000E- 1 1 
+PD=+2.44000000E-05 PS=+2.44000000E-05 
MI248 D G S BULK MPCH G-8E-6 W= 10.1 E-6 AD=+2.12 1000ûOE- 1 1 AS=+2.12 100000E- 1 1 
+PD=+2.4400ûûûûE-05 PS=+2.#ûûûûûûE-05 
MI247 D G S BULK MPCH L=8E-6 W= 1 O. 1 E-6 AD=+2.12 10ûûOûE- 1 1 AS=+2.12 100000E- 1 1 
+PDf+2.44000000E-05 PS=+2.44000000E-05 
MI246 D G S BTJLK MPCH L 8 E - 6  W= 10.1 E-6 AD=+2.12 100000E- 1 1 AS=+2.I 2 100000E- 1 1 



+PD=+2.44000000E-05 PS=+2,44000000E-05 
MI245 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W= 10.1 E-6 AD=+2.12 100000E- 1 1 AS=+2.12 1 ûûûûûE- 1 1 
+PD=+2.44000000E-05 PS=+2.44000000E-05 
MI244 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W= 10.1 E-6 AD=+2.12 100000E- 1 1 AS=+2.12 100ûûûE- 1 1 
tPD=+2.44000000E-05 PS=+2.44000000E-05 
MI243 D G S B ULK MPCH k 8 E - 6  W= 10.1 E-6 AD=+2.12 1 0 O E -  1 1 AS=+2.12 10ûûûOE- 1 1 
+PD=+2.4400ûûûûE-05 PS=+2.440ûOûûûE-05 
MI250 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W= 10.1 E-6 AD=+2.12 100000E- 1 1 AS=+2.12 100000E- 1 1 
+PD=+2.#000000E-05 PS=+2.4400ûûûûE-05 
MI25 1 D G S BULK MPCH L 8 E - 6  W= IO. 1 E-6 AD=+2.12 100000E- 1 1 AS=+2.12 100000E- 1 1 
+PD=+2.44ûûûûûûE-05 PS=+2.44000000E-05 
MI252 D G S BULK MPCH L 4 E - 6  W= 10.1 E-6 AD=+2.12 IOOOOOE- 1 1 AS=+2.12 100000E- t 1 
+PD=+2.44000000E-05 PS=+2,44000000E-05 
MI254 D G S BULK MPCH L=8E-6 W= 1 O. 1 E-6 AD=+2.12 100000E- 1 1 AS=+2. 
+PD=+2.#000000E-05 PS=+2.44000000E-05 
MI255 D G S BULK MPCH L 8 E - 6  W=10.1 E-6 AD=+2.12 IOOOOOE- I 1 AS=+2. 
+PD=+2,44ûûûûûûE-05 PS=+2.44ûOûûûûE-05 
M m 6  D G S BULX MPCH k 8 E - 6  W=lO.lE-6 AD=+2.12 100000E- 1 1 AS=+2. 
+PD=+2.44000000E-05 PS=+2.44ûOûûûûE-05 
MI257 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W=lO.lE-6 AD=+2.12 1ûûOûûE- 1 1 AS=+2.12 100000E- 1 1 
+PD=+2.44000000E-05 PS=+2 . W O E - O 5  
MI240 D G S BULK MPCH L 8 E - 6  W=10. IE-6 AD=+2.12 1000OûE- 1 1 AS=+2.12 100000E- 1 1 
+ P D = + 2 , 4 4 0 E - 0 5  PS=+2 . # O E - 0 5  
MI24 1 D G S BULK MPCH L 4 E - 6  W= 1 O. 1E-6 AD=+2.12 100000E- 1 1 AS=+2.12 100ûûOE- 1 1 
+PD=+2.44000000E-05 PS=+2.44000000E-05 
MI242 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W=10.I E-6 AD=+2.12 IOOOOOE- 1 1 AS=+2.12 I00000E- 1 1 
+PD=+2.44000000E-05 PS=+2.44000000E-O5 
MI210 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W=10.1E-6 AD=+2.121OûûûOE- I l  AS=+2.12100000E- 1 1 
+PD=+2.44000000E-05 PS=+2.44000000E-05 
MI209 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W=10.1 E-6 AD=+2.12 100000E- 1 1 AS=+2.12 100000E- 1 1 
+PD=+2.44000000E-05 PS=+2.44000000E-05 
MI208 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W= 10.1 E-6 AD=+2.12 100000E- 1 1 ASt2 .12  100000E- 1 1 
+PD=+2.44ûûOûûûE-05 PS=+2.34000000E-05 
MI207 D G S BULK MPCH L 8 E - 6  W=lO. 1E-6 AD=+2.12 100000E- I l  AS=+2.12100000E- 1 1 
+PD=+2.44000000E-05 PS=+2.44000000E-05 
MI206 D G S BULK MPCH L S E - 6  W= 10.1 E-6 AD=+2.12 1000ûOE- 1 1 AS=+Z. 1 2 1 00000E- 1 1 
+PD=+2.440000OûE-05 PS=+2.44000000E-05 
MI205 D G S BULK MPCH G-8E-6 W= IO. 1E-6 AD=+2.12 100000E- 1 1 AS=+2.12 100000E- 1 1 
+PD=+2.440ûûûûûE-05 PS=+2,44000000E-05 
MI204 D G S BULK MPCH L 4 E - 6  W=lO.lE-6 AD=+2.12 
+PD=+2.44000000E-05 PS=+2.44000000E-05 
MI236 D G S BULK MPCH L 8 E - 6  W= 10.lE-6 AD=+2.12 
+PD=+2.44000000E-05 PS=+2.44000000E-05 
MI237 D G S B U t K  MPCH k 8 E - 6  W= 10.1 E-6 AD=+2.12 
+PD=+2.44000000E-O5 PS=+2.44000000E-05 
MI238 D G S BULK MPCH LAE-6 W=IO. 1E-6 AD=+2.12 1ûOûûûE- 1 1 AS=+2.12 100000E- 1 1 
+PD=+2.44000000E-05 PS=-t-2.44000000E-05 
MI239 D G S BULK MPCH L d E - 6  W= 10. I E-6 AD=+2.12 100000E- 1 1 AS=+2.12 100000E- 1 1 
+PD=+2.44000000E-05 PS=+2.44000000E-05 
.ENDS SUB6 
.SUBCKT SUB 1 A OPB VDD VSS 



MI18 OPB A VDD VDD MPCH G-800E-9 W 5 8 E - 6  AD=I4.28E- 12 AS=14.28E- 12 PD=17.8E-6 
+PS= 17.8E-6 
MI 17 OPB A VSS O MNCH k800E-9 W=3.8E-6 AD=7.98E- 12 ASs7.98E- 12 PD= 1 1.8E-6 
+PS= 1 l.8E-6 
RI12 VSS O 1.0 
.ENDS SUB 1 
.SUBCKT SUB 14 A B VBIASN VBIASP NI N4 N5 NO N2 N3 VDD VSS 
XE47 VDD A VBIASP NET67 SUE34 
XI227 NS B VSS SUBS 
XI226 NO B VSS SUBS 
XI224 VDD NO N3 VDD SUB6 
XI225 VDD N5 N2 VDD SUB6 
XI223 NET 16 1 B VSS SUB7 
XI221 B VBIASN NET161 SUB7 
XI222 NET98 B VSS SUB7 
XI220 N2 N 1 NET98 SUI38 
XI2 tg N3 N4 NET98 SUB8 
XI215 VDD N'ET75 A VDD SUB9 
XI267 VDD N3 VBIASP NET75 SUI39 
Xi268 VDD N2 VBIASP NET7 1 SUB9 
XI217 VDD NET71 A VDD SUB9 
XI2 13 VDD NET67 A VDD SUB 10 
.ENDS SUB 14 
.SUBCKTSUB13SOSI S ~ S ~ S ~ S S S ~ S ~ S ~ S ~ S ~ O S ~ I S ~ ~ S ~ ~ S ~ ~ S ~ S N I  N2N3 
+NO VDD VSS 
XI59 N2 NET42 VDD VSS S ü B  1 
XI58 N3 NET38 VDD VSS SüB 1 
XE7 NO NET39 VDD VSS SUB 1 
XI56 N 1 NET4 1 VDD VSS SUB 1 
XI91 NO N3 N2 NI SIS VDD VSS SUB3 
XI92 NO NET38 NET42 N1 S9 VDD VSS SUB3 
XI93 NO NET38 N2 NET41 SI0 VDD VSS SUB3 
XI94 NO N3 NET42 NET4 1 S 12 VDD VSS SUB3 
XI95 NO N3 NET42 NI S 13 VDD VSS SUB3 
XI96 NO NET38 NET42 NET41 S8 VDD VSS SUB3 
XI97 NO NET38 N2 NI SI 1 VDD VSS SUB3 
XI98 NO N3 N2 NET41 SI4 VDD VSS SUB3 
XI55 NET39 N3 N2 NI S7 VDD VSS SUB3 
XI49 NET39 NET38 NET42 N1 S1 VDD VSS SUB3 
XI50 NET39 NET38 N2 NET41 S2 VDD VSS SUB3 
XI52 NET39 N3 NET42 NET41 S4 VDD VSS SUB3 
XI53 NET39 N3 NET42 N1 S5 VDD VSS S W 3  
XI48 NET39 NET38 NET42 NET41 SO VDD VSS SUB3 
XI5 1 NET39 NET38 N2 NI S3 VDD VSS SUB3 
XI54 NET39 N3 N2 NET41 S6 VDD VSS SUB3 
.ENDS SUB 13 
SUBCKT S m 9  BULK D G S 
MI54 D G S SLJLK MPCH L 8 E - 6  W=lOE-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2. IOOûûûûûE- 1 1 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI43 D G S BULK MPCH LAE-6 W=10E-6 AD=+2. I O E -  1 1 AS=+2.10000000E- 1 1 
+PD-+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 



MI45 D G S BULK MPCH L=SE-6 W= IOE-6 AD=+2. I O E -  1 1 AS=+2.10000000E- 1 1 
+PD=+2.42ûûûûûûE-05 PS=+2.42000000E-05 
MU7 D G S BULK MPCH G-8E-6 W= 10E-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 1 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MISS D G S BULK MPCH LSE-6 W= 1 OE-6 AD=+2- IOOOOOOOE- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 i 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI56 D G S BULK MPCH LSE-6 W= 10E-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2. IOOOOOOOE- 1 1 
+PD=+2.4200E-05 PS=+2,42000ûûûE-05 
MI52 D G S BULK MPCH d-SE-6 W= 10E-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2. I0000000E- 1 1 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.420ûOûûûE-05 
MIS3 D G S BULK MPCH L=8E-6 W= 10E-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 1 
+PD=+2.42000000E-O5 PS=+2.42CSOOOOE-05 
MI44 D G S BULK MPCH L8E-6  W=10E-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 1 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI40 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W=lOE-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 1 
tPD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI4 1 D G S B ULK MPCH L8E-6  W= 10E-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 1 
+PD=+2.42OOûOûûE-05 PS=t2.42000000E-05 
MI42 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W=IOE-6 AD=+2. IOOOOOOOE- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 1 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
.ENDS SUB9 
.SUBCKT SUB4 BULK D G S 
MI29 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W= 10E-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 1 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI23 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W= 1 OE-6 AD=+2.10000000E- 1 1 kS=+S. 10000000E- 1 1 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI22 D G S B ULK MPCH k 8 E - 6  W= 1 OE-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 1 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI2 1 D G S BULK MPCH L S E - 6  W= 1 OE-6 AD=+2. LOOOOOOOE- 1 1 AS=+2.10000000E- I 1 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI20 D G S BULK MPCH G-8E-6 W= 10E-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 I 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI19 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W=10E-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.10000000E-Il 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI 18 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W= 10E-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 1 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-O5 
MI 17 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W= 1 OE-6 AD=+2,10000000E- 1 1 AS=+2.10OOOOOOE- 1 1 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI 16 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W=10E-6 AD=+2. IOOOOOOOE- 1 1 AS=-t2.10000000E- 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI 15 D G S BULK MPCH G-8E-6 W= 1 oE-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.10000000E- 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI 14 D G S BULK MPCH L=8E-6 W= 1 OE-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.10000000E- 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI 13 D G S BULK MPCH LAE-6 W=I OE-6 AD=+2. IOOOOOOOE- 1 1 AS=+2.10000000E- 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI1 2 D G S BULK MPCH G-8E-6 W= 1 OE-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 1 
+PD=+2,42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI 1 1 D G S BULK MF'CH L4E-6  W= 1 OE-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 1 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI IO D G S BULK MF'CH k 8 E - 6  W=I OE-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.1OOOOOOOE- 1 1 



+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI9 D G S BULK MPCH G-8E-6 W= 10E-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+?. 10000000E- 1 1 
+PD=+2.42000000E-05 PS=t2.42000000E-05 
MI8 D G S BULK MPCH L8E-6 W= 10E-6 AD=-t2.10000000E- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 1 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI7 D G S BULK MPCH LSE-6 W=lOE-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 1 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI6 D G S BULK MPCH G-8E-6 W=IOE-6 AD=-t2.10000000E- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 1 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI5 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W= IOE-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.1000ûOCûE- 1 1 
+PD=+2,42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI4 D G S B ULK MPCH L=8E-6 W= 10E-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2.10000000E- 1 1 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI3 D G S BULK MPCH k 8 E - 6  W= 10E-6 AD=+2.10000000E- 1 1 AS=+2. I0000000E- 1 1 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
MI2 D G S BULK MPCH L4E-6 W= 1 OE-6 AD=+2.I MMOOOOE- 1 1 AS=+2.l (XNOûOOE- 1 1 
+PD=+2.4200ûûûûE-05 PS=+2.42000000E-05 
MI 1 D G S BULK MPCH G-8E-6 W= 10E-6 AD=+2.1 O E -  1 1 AS=+2.1 OOOOOOOE- 1 1 
+PD=+2.42000000E-05 PS=+2.42000000E-05 
.ENDS SUB4 
.TRAN I .OOOOOE-05 0.2 1000 START= 0.20000 
.TEMP 25.0000 
.OP 
.OPTION iNGOLD=2 ARTIST=2 PSF=2 
+ PROBM 
.END 



ANNEXE D 

Dessin des masques des différentes parties de notre 

amplificateur opérationnel programmable 



Figure D-1 : Dessin des masques d'un interrupteur 



Figure D-2 : Dessin des masques du bloc de 16 interrupteurs 
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Figure D.3 : Dessin des masques de la résistance Ka, 



Figure D.4 : Dessin des masques de l'ampli-op. seul 



ANNEXE E 

Rapport du LVS 
"Layout Vs Schematic" 



si: Loading simulation environment file "/mnt/freia/l/ouici/LVS/si.env". 
si: Loading user defined simulation run control file 
"/mnt/hagen/l/packages/cds9404/tools.sun4/d~oca~.sim~~~. 
now running "Imntlhaged l /packageslcds9404/tools.sun4/dm/loca~'~ 
function ansLvsCompPrim redefined 
finished mnning "/mnt/hagen~l/packages/cds9404/tooIs.sun4/d~ocd/.simr~~~ 
si: Loading simulation capabilities file 
"/mnt/hagen/ l /packages /cds9404/tools . sun4/dfII letc /s~ .  ilefl. 
si: The default vdue of the variable "simReNetlistAl1" has been overridden. 
si: The defauit value of the variable "1vsSchematicViewList" has been ovemdden. 
si: The default value of the variable "lvsLayoutViewList" has been ovemdden. 
si: The default value of the variable "applyDeviceFixing" has been overridden. 
si: The default value of the variable "1vsNetlistLayout" has been ovemdden. 
si: The default value of the variable "1vsNetlistSchematic" has been ovemdden. 
si: The default value of the variable "correspondenceFile" has been ovemdden. 
si: The default value of the variable "createXrefl has been ovenidden, 
si: The default value of the variable ÜseFiIeCorrespondence" has been ovemdden. 
si: The default value of the variable "useTerminalCorrespondence" has been ovemdden. 
Running simulation in directory : "/mnt/freia/ 1 IouiciILVS". 

Begin netlist: Dec 24 I7:52:OO 1996 
library path = "-/cadence 

Imnrlhagenll /packageslcds9404/tools.sun4/dfII/locaVIicmos 
/mnt/hagenl l /packages/cds9404/tools.sun4/dfWetc/cdsli b 
/rnnt/hagen/ 1 /packages/cds9404/tools.sun4/d Wetc/cdsl iblartist 
/mnt/hagen/ 1 /packages/cds9404/tools.sun4/dsamples/ist " 

view narne List= ("auLvsW "extracted" "netlist" "schernatic") 
stop name list = ("auLvsW) 
Iibrary narne = "maitrise" 
config name = ni1 
ce11 name = "AMPLILPLV" 
view name = "extracted" 
version name = ni1 
gIobaIs lib = "basic" 

Netlisting Statistics: 
Number of components: 236 
CPU time: 6.4s (36.781s) 
Elapsed time: 9.0s (26.221s) 

*Info* Errors: O Warnings:O 
End netlist: Dec 24 l7:52: 10 1996 



Moving original netiist to extNetlist 
Removing parasitic components from netlist 

presistors removed: O 
pcapacitors removed: O 
pinductors removed: O 
pdiodes removed: O 
trans lines removed: O 
2 1 nodes merged into 2 1 nodes 

Begin netlist: Dec 24 I7:S2: 12 1996 
library path = "-/cadence 

Imnthagedl lpackages/cds9404/tools.sun4/d~0~aV1ib/bicmos 
/mnt/hagen/ l/packages/cds9404/tools.sun4/dfII/etc/cds~ib 
/mnt/hagen/ 1/packages/cds9404/tools.sun4/dfWe tc/cdslib/artist 
/mnthagen/l/packages/cds9404/tools.sun4/dsamples/ist " 

view narne k t =  ("auLvsW "netlist" "schematic" "extracted") 
stop name list = ("auLvsW) 
Iibrary narne = "maitrise" 
config name = ni1 
cell name = " t ~ 0 ~ t r a n ~ ~ 0 n d u ~ t a n c e L V ~ V 3  " 
view name = "schematic" 
version name = ni1 
globals iib = "basic" 

Netlisting Statistics: 
Number of components: 236 
CPU tirne: 6.7s (35.49/s) 
Elapsed time: 9.0s (26.22/s) 

*Info* Errors: O Warnings:O 
End netlist: Dec 24 l7:S2:2 1 1996 

Moving original netlist to extNetiist 
Rernoving parasitic components from netlist 

presistors rernoved: O 
pcapacitors rernoved: O 
pinductors removed: O 
pdiodes removed: O 
tram lines removed: O 
18 nodes merged into 18 nodes 



Running netlist comparison program: LVS 
Begin comparison: Dec 24 l7:52:2 1 1996 
LVS version 4.3.3 Fri Nov 1 1 1 7: PST 1994 (crnrd2) 
Warning: Unknown device "tiedown" on a compareDeviceProperty command. 
Warning: Unknown device "PI?" on a compareDeviceProperty command. 
Warning: Unknown device "LRPOLY" on a compareDeviceProperty comrnand. 
Waming: Unknown device "RPOLY" on a compareDeviceProperty command. 
Waming: Unknown device "RDIFF" on a compareDeviceProperty command. 
Warning: Unknown device "RNBL" on a compareDeviceProperty command. 
Warning: Unknown device "RNBL" on a permuteDevice command. 
Warning: Unknown device "RDIF" on a permuteDevice comrnand. 
Waming: Unknown device "LRPOLY" on a permuteDevice command. 
Warning: Unknown device "RPOLY" on a permuteDevice command. 
Warning: Unknown device "PTP" on a permuteDevice command. 
Warning: Unknown device "tiedown" on a permuteDevice command. 

The net-1ists failed to match. 

un-matc hed 
rew ired 
size errors 
pruned 
active 
total 

layout schematic 
instances 
O O 
2 O 
O O 
O O 
236 236 
236 236 

nets 
un-matched O O 
merged O O 
pruned O O 
active 18 18 
total 18 18 

terminais 
un-matched O O 
total 1 1  I I 

End comparison: Dec 24 17:52:28 1996 
Cornparison program completed successfülly. 



ANNEXE F 

Principe du T-BIST 

La figure F-1 montre la structure générale du T-BIST. Elle contient un ensemble 

d'interrupteurs permettant d'isoler les différents blocs fonctionnels du circuit afin de les 

tester individuellement. Le fait de diviser le circuit en blocs fonctionnels permet 

d'augmenter la contrôlabilité et I'observabilité et par le fait même la précision du 

diagnostique. Un multiplexeur analogique permet également de sélectionner la sortie du 

bloc fonctionnel que l'on désire tester. Le circuit de détection et de conversion contient 

Figure F-1 : Schéma général de la structure du T-BIST, d'après [SLA94]. 

un ensemble de modules de conversion des paramètres testés en des tensions DC: gain, 

phase, constante de temps, etc. II est à noter que le nombre de modules de conversion 



n'augmente pas nécessairement linéairement avec le nombre de paramètres différents à 

tester puisqu'un même module peut être utilisé pour convertir plusieurs pararnètres 

différents. Le résultat de la conversion est envoyé à une fenêtre de comparaison servant à 

comparer la tension DC proportionnelle au paramètre testé à 2 tensions externes VrrtMm 

et VE~.MAX- 

A- Test du sélecteur du gain 

Le sélecteur du gain constitue la seule partie numérique du circuit. Étant donné que sa 

structure est semblable à celle du plan ET d'un PLA pseudo-NMOS. Il semble logique 

d'utiliser les modèles de défauts des PLA pour caractériser les défauts présents dans 

cette partie du circuit. D'après [AGA86], la majorité des pannes simples d'un PLA 

peuvent être couvertes par le modèle de défauts de type « crosspoint ». Un défaut de type 

<< crosspoint >> correspond à la présence ou à l'absence non-intentionnelle d'un transistor 

dans le plan ET ou le plan OU d'un PLA. 

Dans le cas du décodeur 4-16, une panne simple non-redondante de type « crosspoint >. 

peut soit activer une sortie normalement inactive dans un circuit sans panne, soit ne pas 

activer une sortie normalement active dans un circuit sans panne. La procédure de test du 

décodeur peut être simplifié en tenant compte de la fonction réalisée par le circuit. En 

effet, pour ce circuit, chacun des termes produits (sorties du décodeur) dépend de 4 bits 



d'entrées et pour chacune des combinaisons, un seul terme produit est activé. Le test 

complet du décodeur 4- 16 peut donc être effectué en contrôlant individuellement chacun 

des 4 bits d'entrées et en observant les termes produits. Pour améliorer la précision du 

diagnostique, il serait possible d'ajouter une chaîne de bascule D (optionnel, il 

n'augmente pas la couverture) pour être en mesure d'observer les 16 sorties. Cette 

structure (figure F-2) permet de tester le sélecteur de gain de fqon totaiement 

indépendante aux autres parties du circuit. De plus, dans notre application. I'AOP fait 

partie d'un plus gros circuit mixte, il serait avantageux de relier cette chaîne à celle de 

balayage globale. La décision d'augmenter la précision ou non dépend des objectifs de 

test et de la surface du silicium supplémentaire qu'on est prêt à sacrifier pour le test. 

Figure F-2 : Chaîne de bascule ajouter pour améliorer I'observabilité des sorties du 
décodeur. 



B- Utiüsation du T-BIST pour le test de I'amplüicateur opérationnel à gain 

programmable 

Dans le cas où l'amplificateur à gain programmable est une composante d'un plus gros 

circuit (implant urinaire), ce dernier peut être considéré comme un bloc fonctionnel. Le 

test au niveau de ce bloc fonctionnel consiste à tester sa fonctionnaiité générale et, avec 

l'aide des techniques basées sur le calcul de la sensibilité [SLA94], à tester les 

composantes du bloc fonctionnel à savoir les résistances Rti(i) et Rtz(i) pour les 

différentes valeurs i des bits de sélection du gain. S'il n'est pas nécessaire de résoudre le 

problème d'équivalence des pannes de Rtl(i)  et RQ(i), le simple test des valeurs de gain 

du circuit pour les différentes valeurs des bits de sélection est probablement suffisant. 

Dans ce cas, la structure T-BIST permet de vérifier les valeurs de gain et même le circuit 

automatiquement. Dans ce cas, Ie test au niveau du bloc fonctionnel débute en 

configurant l'amplificateur à gain programmable en convertisseur courant-tension. En 

considérant le gain Vofi comme paramètre de sortie et en utilisant le détecteur de 

gain du circuit de détection et de conversion (Voir figure F-1). il est possible de vérifier 

automatiquement et à même le circuit sous-test les resistances Ri2(i) pour chacune des 

valeurs des bits de sélection du gain. La deuxième partie du test au niveau du bloc 

fonctionnel consiste à utiliser l'amplificateur à gain programmable numériquement dans 

son mode normal et à vérifier chacune des valeurs de gain, c'est-à-dire les rapports 

Ro/RtI à I'aide du détecteur de gain du circuit de détection et de conversion de la 



structure T-BIST. Ces deux mesures devraient permettre de résoudre le problème des 

équivalences des pannes des résistances, du moins dans le cas des pannes simples 

(«Single faultw). 

En ce qui a trait au test de I'arnplificateur opérationnel, le deuxième mode de test du T- 

BIST est suffisamment général pour être applicable directement. il est dcx  pas 

nécessaire de s'étendre davantage sur ce sujet. Les détails de cette procédure sont donnés 

dans [SLA94]. 
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