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RESUME

Ce mémoire de maitrise s’inscrit dans le cadre de la conception de cellules
analogiques & la fois performantes et compatibles avec le processus de
miniaturisation des circuits intégrés. Il se compose de deux parties principales. La
technique de calibration proposée dans la deuxiéme partie constitue une alternative
intéressante de validation du concept de I’approche présentée dans la premiére

partie.

La premiére partie porte sur le développement d’une technique numérique de
correction de la tension de décalage d’entrée d’un amplificateur opérationnel (AO)
réalisé en technologie CMOS. Cette correction est effectuée d’une maniere
automatique au moyen d’une machine a états finis qui considere 'utilisation d’un
algorithme d’approximations successives. Cet algorithme raffine graduellement une
estimation du courant de décalage devant étre injecté a la sortie de I’étage
différentiel d’un AO afin de compenser sa tension de décalage d’entrée. La
technique proposée a été employée avec succes a deux structures classiques d’AO
avec des paires différentielles d’entrée 2a transistors PMOS et NMOS
respectivement. Elle peut étre aisément appliquée a plusieurs architectures d’AO
CMOS sans entrainer de modifications dans leur structure de base. L’originalité de
I’approche proposée réside dans I’utilisation d’un générateur de signal d’horloge

intégré sur puce. Ce générateur est actif uniquement pendant la phase de
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compensation de I’AO. Cette stratégie élimine le bruit de commutation produit par
un générateur de signal d’horloge lorsque ’AO est dans son mode normal
d’opération. Les résultats de mesure obtenus au moyen d’un prototype fabriqué en
technologie CMOS 0.18um standard, montrent que la tension de décalage d’entrée
de I’AO compensé est réduite d’environ 10 fois par rapport 4 sa valeur avant

compensation.

La deuxiéme partie entre dans le cadre d’un projet visant a améliorer la technologie
LTRIM des résistances diffusées par impulsion laser. Cette résistance est désignée
dans le cahier des charges initial par le nom de dispositif LTRIM. Le principal
objectif du travail confié a notre équipe du GRM est d’étudier expérimentalement
les phénomenes parasites introduits dans le substrat Si-cristallin par le traitement
laser pendant la séquence de création d’un dispositif LTRIM. Plusieurs procédures
de caractérisation du procédé de création de dispositifs LTRIM ont été mises au
point. Dans cette partie du mémoire, nous avons choisi de présenter trois procédures
intéressantes. La premiére procédure examine les effets d’une perturbation et d’une
injection de charges non entiérement compensées sur la dynamique d’un circuit
adjacent au dispositif. La deuxiéme procédure étudie I'influence des parametres
technologiques et de conception sur les conditions de verrouillage dans son état
direct-passant du thyristor parasite omniprésent dans les procédés CMOS sur
substrat de silicium. Quant & la troisiéme procédure, elle utilise deux dispositifs
LTRIM introduits dans I’étage différentiel d’'un AO dans le but de compenser sa

tension de décalage d’entrée. La technique de compensation proposée s’ appuie sur le
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méme concept de base développé dans la premigre partie de ce travail de mémoire
de maitrise.

Mots clés

Amplificateur  opérationnel, Tension de décalage d’entrée, Algorithme
d’approximations successives, Générateur de signal d’horloge intégré, Dispositif

LTRIM, Caractérisation de procédé LTRIM, Phénoménes parasites.
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ABSTRACT

This master thesis studies the trade offs between performing analog cells design and
meeting the miniaturization process size constraints. It is composed of two main
parts. The trimming technique proposed in the second part is an interesting

alternative to validate the concept of the approach presented in the first part.

In the first part, we present a digital offset correction technique for CMOS
operational amplifier (op-amp). The offset correction is achieved automatically by
means of a finite state machine that employs a successive approximation algorithm.
This algorithm gradually refines an approximation of the offset current that must be
injected at the output of an op-amp differential stage in order to compensate its input
offset voltage. The proposed technique has been successfully employed for two
classical op-amp topologies; with PMOS and NMOS input pairs. It can easily be
applied to several CMOS op-amp architectures without altering their design. The
originality of the proposed approach is the use of an on-chip oscillator. This
oscillator is only active during the op-amp compensation state. This strategy
eliminates the switching noise introduced by the timing signal generator when the
op-amp is in its operating state. The experimental results extracted from a prototype
fabricated in a standard 0.18um CMOS technology, show that the input offset of the

compensated op-amp is 10 times lower than its value before compensation.



The second part deals with a project that aims at enhancing the LTRIM technology
of pulse laser diffusible resistances. This resistance is assigned in the initial
specifications under the LTRIM device name. The main goal of the work of the
GRM team is to study experimentally the parasitic phenomena introduced on the Si-
crystalline substrate by the laser processing during the creation sequence of an
LTRIM device. Several characterization procedures of the creation process of the
LTRIM device have been finalized. In this part of the thesis, we have chosen to
present three interesting procedures. The first one analyses the effects of the
perturbation and the charge injection that is not totally compensated on the dynamic
of a nearby circuit to the device. The second procedure studies the effects of the
technological and conception parameters on the triggering conditions of the parasitic
thyristor omnipresent in CMOS processes on silicon substrate. The third procedure
makes use of two LTRIM devices introduced at the op-amp differential stage to
compensate its offset voltage. The proposed compensation technique uses the same

basic concept developed in the first part of this thesis.

Keywords

Operational amplifier, Offset voltage, Successive approximation algorithm, On-chip

oscillator, LTRIM device, LTRIM process characterization, Parasitic phenomena.
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CHAPITRE 1
INTRODUCTION

1.1 Motivations et cadre de travail

Avec ’évolution conjointe des technologies de fabrication, des outils de conception
de circuits intégrés et des techniques avancées de caractérisation de dispositifs a
semi-conducteurs, il est devenu possible de concevoir et d’intégrer dans la méme
puce de silicium des applications de plus en plus complexes en un temps de plus en

plus court.

La conception de cellules analogiques performantes est une étape fondamentale dans
la réalisation d’applications de haute précision. Les applications qui utilisent
I’amplificateur opérationnel (AO) comme élément actif, tels que les références de
tension bandgap et les comparateurs de haute résolution, souffrent de plusieurs

imperfections qui se classent en deux catégories essentielles.

La premiere catégorie incorpore les imperfections qui s’observent dans un
comportement statique (caractéristiques électriques DC). Elles s’attachent
principalement a la tension de décalage d’entrée (offser) qui génére une tension de
sortie en I’absence de tension différentielle d’entrée. Ces imperfections contribuent,
d’une fagon significative, & la dégradation des performances de ces applications,
notamment si elles sont fabriquées en une technologie & basse tension

d’alimentation.
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La seconde catégorie regroupe les imperfections en régime dynamique
(caractéristiques €lectriques AC). Dans le cas de signaux de faible amplitude, elles
sont dues a la limitation de la bande passante de I’AO paramétrée par son gain en
boucle ouverte €levé et sa fréquence de coupure. Pour les signaux de grande
amplitude, elles sont dues 2 la limitation de Ia vitesse d’évolution de la tension de

sortie d’un AQ.

Une partie de ce mémoire de maitrise s’intéresse exclusivement aux imperfections
faisant partie de la premiere catégorie. Il s’agit de développer une technique qui sert
a auto-compenser la tension de décalage d’entrée d’'un AO CMOS, tout en
respectant les contraintes de performance conditionnées par les spécifications des
applications de haute précision, telles qu’une basse tension d’alimentation, une

faible consommation d’énergie, un faible bruit, une grande plage dynamique, etc.

Durant la derniére décennie, des efforts considérables ont été consacrés a la
réduction de la tension d’alimentation et a la réduction de la consommation
d’énergie des systtmes CMOS mixtes analogiques/numériques. Cela est di
essentiellement a la tendance actuelle du marché des systémes électroniques a
Pintégration et a la miniaturisation des circuits intégrés. Cependant, les

conséquences de ces réductions sont différentes selon la nature des circuits.
D’une part, les circuits numériques a basse tension d’alimentation et a faible
consommation d’énergic peuvent facilement atteindre d’excellentes performances

fonctionnelles, tels qu'un trés bon rapport signal sur bruit (SNR) et une trés grande
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résolution. En plus de ¢a, la taille de la partie numérique est réduite radicalement

grice 4 la réduction des tailles des blocs fonctionnels.

D’autre part, les circuits analogiques a base d’amplificateur opérationnel, & basse
tension d’alimentation et & faible consommation d’énergie ne peuvent pas étre
congus en utilisant des tailles minimales des transistors pour des raisons de gain,
tension de décalage d’entrée, bruit, plage dynamique de sortie, temps
d’établissement, etc. Par conséquent, la surface de la partie analogique ne peut pas

étre réduite significativement avec la réduction d’échelle des technologies.

La solution retenue généralement est d’utiliser une approche mixie
analogique/numérique. Une partie du circuit est réalisée en analogique, tandis que

I’autre partie est réalisée en numérique.

Le premier objectif du présent mémoire de maitrise a porté sur le développement
d’une technique numérique qui sert a auto-calibrer un AO CMOS. Ftant donné que
la tension de décalage d’entrée d’un AO peut étre positive ou négative selon la
dispersion technologique sur la paire différentielle, le circuit numérique doit étre en
mesure de prendre en compte cette polarité. La technique proposée exploite un
algorithme d’approximations successives (SAR). Cet algorithme raffine
graduellement une estimation du courant qui doit &tre injecté a la sortie de ’une des
deux colonnes de 1I'étage différentiel de I’ AO. La colonne distinguée est celle qui est
a Torigine de la déviation de la sortie de I’AO par rapport a son point de

polarisation.



Il est évident de remarquer que cette technique utilise une caractéristique non-
linéaire de compensation, puisqu’il s’agit bel et bien d’une technique numeérique. De
ce fait, la sensibilité de I’AO aux erreurs de contrdle pourra étre potentiellement
réduite, a4 condition que la tension de décalage d’entrée initiale soit relativement
faible. Ces erreurs de contrble sont dues par exemple a I'injection de charge induite
par les commutateurs analogiques, I'erreur de non-linéarité différentielle (DNL)
d’un convertisseur, etc. L application de méthodes de conception adéquates, tel que
la possibilité¢ de s’affranchir des gradients d’oxyde en dessinant les transistors
d’entrée sous forme croisée, pourra contribuer a I’obtention d’une tension d’entrée

initiale relativement faible.

Les résistances ainsi que d’autres composants passifs continuent & maintenir leur
importance dans tout type de circuits analogiques intégrés. Les propriétés les plus
importantes de ces dispositifs sont la linéarité (leur fidélité a la loi d’Ohm, par
exemple), la stabilité thermique (leurs coefficients thermiques et la reproductibilité
de leurs caractéristiques aprés un nombre de cycles thermiques, en particulier), les
capacités parasites et les courants de fuite associ€s au type d'isolation utilisé. La

deuxieme partie de ce mémoire de maitrise s’intéresse exclusivement aux résistances

intégrées dans un substrat de silicium et en technologie CMOS.

Sur la technologie Silicium standard, les résistances intégrées en silicium poly-
cristallin sont formées en "double-poly”. L’intégration de ce type de composant sur
la méme puce de silicium est désormais difficile a cause de leur taille encombrante.

Grice au développement des techniques de laser en milieu industriel, de nombreuses



perspectives 2 la fois industrielles et scientifiques sont ouvertes, notamment dans le
domaine de la microélectronique. Le mode d'interaction laser-matiére commence a
faire l'objet de nombreuses études scientifiques dont I'objectif est une meilleure
compréhension des mécanismes de diffusion thermique dans les matériaux apreés

I’injection d'énergie sur des durées d’impulsions courtes.

C’est dans cette perspective que la société montréalaise Technologies-LTRIM en

collaboration avec I’Ecole Polytechnique de Montréal a développé une nouvelle

technique de diffusion par impulsion laser. Cette technique est destinée a la création
de résistances diffusées directement dans le silicium qui sont a la fois précises et
stables en températures. Il a ét€ prouvé expérimentalement que, d’une part, cette
technique est parfaitement compatible avec les procédés CMOS conventionnels, et
d’autre part, des résistances de valeurs allant de 100€2 jusqu’a quelques M peuvent

étre aisément formées avec une précision d’environ 50ppm [24].

Le deuxiéme objectif du présent mémoire de maitrise a porté sur la conception de
structures analogiques intégrées pour la caractéfisation d’un procédé de création de
résistance diffusée grice a des impulsions laser. Ce travail s’inscrit dans le cadre
d’un projet d’amélioration de la technologie LTRIM des résistances diffusées par
impulsion laser, et est réalisé par notre équipe du GRM en étroite collaboration avec
le département de génie physique de I’Ecole Polytechnique de Montréal et le soutien

de I’équipe technique de la société Technologies-LTRIM.



Dans ce mémoire de maitrise, nous nous intéressons exclusivement 4 la technologie
CMOS 0.18 micron standard 2 six niveaux de métal. Cette restriction se justifie par
le constat que, d’une part, I'immense majorité des circuits intégrés actuels utilisent
la technologie CMOS 0.18 micron, et d’autre part, cette technologie se distingue par
une maturité accrue notamment dans les milicux universitaires.

1.2 Plan du Manuscrit

Ce manuscrit comporte cing chapitres dont nous esquissons une bréve description

dans les lignes suivantes.

Le chapitre 2 présente un apercu des techniques usuelles d’autocorrection de la
tension de décalage d’entrée d’un AO. Ce chapitre couvre a la fois les techniques de
base qui utilisent, dans la majorité des cas, une caractéristique linéaire de
compensation, et les techniques numériques qui utilisent évidemment une
caractéristique non-linéaire de compensation. Tout d’abord, il met I’accent sur les
approches classiques et passe en revue les deux techniques de base les plus
fréquemment utilisées qui sont Autozeroing et Chopper Stabilization. Ensuite il
aborde les motivations qui ont favorisé le développement des techniques numériques
d’autocorrection, notamment au niveau de la réduction a la fois de la tension
d’alimentation et de la consommation d’énergie des systtmes CMOS mixtes
analogiques/numériques. Enfin, le chapitre acheéve par la présentation de deux
techniques numériques intéressantes qui ont fait I’objet de publication ces derni¢res

années,



La technique proposée est analysée de maniére approfondie au chapitre 3. Ce
chapitre expose les aspects qui distinguent cette technique des approches existantes.
Il décrit aussi le concept de base utilisé pour auto-compenser 'AQO. Il contient
également la description ainsi que la fonction de chaque bloc qui intégre la chaine de
compensation implémentée. Il regroupe aussi les résultats de simulation ainsi que les
résultats expérimentaux obtenus avec les deux prototypes réels implémentés dans un

ASIC. Finalement, il présente en perspective les perfectionnements qui pourront étre

apportées a cette approche afin d’améliorer davantage ses performances.

Le chapitre 4 porte sur la caractérisation d’un procédé de création de résistances
diffusées par impulsion laser. Il propose d’abord une bréve introduction au procédé
LTRIM suivi des motivations qui ont abouti a la réalisation de ce projet. Ensuite, il
décrit en détail quelques structures analogiques intéressantes congues et
implémentées par notre équipe du GRM et qui, une fois la puce est fabriquée, vont
servir & mieux caractériser ce type de dispositif. Finalement, il dresse un bilan des

travaux futurs.

Enfin, le chapitre 5 fournit un bilan complet des activités effectuées dans le cadre de
ce mémoire de maitrise. En guise de conclusion, nous rappelons ’essentiel des
travaux réalisés ainsi que les résultats de mesure obtenus sur les prototypes

fabriqués.



CHAPITRE 2

ETAT DE L’ART

2.1 Introduction

La tension de décalage d’entrée est considérée 'un des principaux défauts d’un
amplificateur opérationnel réel (AOR). Pour des forts gains en tension et/ou des
faibles tensions d’entrée, il faut en tenir compte. Il convient de mentionner que dans
le régime de fonctionnement lindaire d’un AO sans correction et réalisé en
technologie CMOS, la tension de décalage d’entrée typique se positionne dans une

plage de £5mV. L’origine de cette tension de décalage est multiple.

Premierement, les variations inévitables, présentes dans presque tous les procédés
technologiques de fabrication, sont a Porigine du non-appariement de deux
composants de caractéristiques €lectriques supposées identiques, tels que les paires
différenticlles et les transistors des charges actives, en particulier. Ces variations
sont dues essentiellement aux inhomogénéités du procédé technologique, tant du
point de vue des parameétres électriques telles que la transconductance et la tension
de seuil, que de celui des parametres technologiques telle que Puniformité du
dopage des transistors pendant la phase de fabrication par exemple. II s’agit d’une

tension de décalage aléatoire.

Deuxiemement, il existe une incertitude sur la définition exacte du potentiel de

sortie de 'édtage de puissance d'un AQO. Cette incertitude provient du fait que le
g P I q



choix par le concepteur du point de polarisation d’'un AO dépend largement de
I’application ot cet AO sera introduit, tel que le choix d’une tension de polarisation
en mode commun adéquate par exemple. Certaines composantes de la tension de
décalage comme celle qui découle de la tension de polarisation des entrées tendent a

produire un décalage systématique.

Dans la pratique de conception d’un amplificateur opérationnel, la déviation de la
tension de sortie, due 2 la tension de décalage systématique, est usuellement faible et
pourra étre nettement réduite par I"application de méthodes de conception adéquates.
D’ailleurs, c’est au concepteur d’identifier les performances de ’AO et de les
adapter aux besoins de son application. Contrairement a la tension de décalage
aléatoire, ol la déviation de la tension de sortie est incontournable malgré
I’existence de techmiques de dessin des masques approprides qui permettent
d’effectuer un bon appariement des composants de caractéristiques électriques
identiques. La création de composants qui utilisent des géométries identiques
améliore 1’appariement en permettant aux structures similaires de subir les mémes

distorsions géométriques.

Finalement, la tension de décalage d’entrée d’un AO réel dépend a la fois de la

température et du temps. La dérive typique de cette tension en température est de

Pordre de quelques pVolts par degré Celsius (”V/OC). Alors que sa dérive dans le

temps est de l'ordre de quelques pVolts par mois M Mois ) 1€ principaux

composants vulnérables aux effets de la température et du temps sont les paires
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différentielles, les transistors des charges actives et les sources de courants. Pour
minimiser I’impact de cette déviation sur les performances des applications a base
d’AO, en particulier les applications de haute précision, le circuit de correction doit
posséder une fonctionnalité qui lui permet d’effectuer un calibrage périodique ou du
moins a intervalles réguliers. Avec cette fonctionnalité, les montages a base ’AO

pourront étre moins sensibles aux variations de ces deux facteurs importants.

Durant ces dernieres années, de nombreuses recherches ont €té consacrées au
développement des techniques d’autocorrection qui permettent la réduction des
imperfections d’un AO. Ces recherches ont conduit & I'apparition de plusieurs

approches qui peuvent étre classées en deux catégories essentielles.

La premigre catégorie concerne les techniques qui utilisent dans la plupart des cas
une caractéristique linéaire de compensation, par exemple un circuit
"Echantillonneur/Bloqueur” (E/B) ou une fonction de "modulation”, et qui sont
basées sur des principes analogiques. Alors que la seconde catégorie inclut celles qui
utilisent une caractéristique non-linéaire de compensation, tel qu’un algorithme
dédié par exemple, et qui sont fondées sur des principes numériques.

La prochaine section expose les techniques de base qui se classent dans la premiere
catégorie. Elle met en évidence les deux techniques les plus fréquemment utilisées
qui sont Autozeroing (AZ) et Chopper Stabilization (CHS). Les techniques de la

deuxieéme catégorie seront présentées a I’avant derniere section.
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2.2 Techniques classiques

On présente dans cette section les principes de base des deux techniques classiques
que sont AZ et CHS. Ces deux techniques se distinguent par le fait que AZ est une
technique d’échantillonnage, alors que CHS est une technique de modulation. Cette
principale distinction prend en considération les effets de ces deux approches sur les
imperfections a large bande d’un AO.

2.2.1 Technique Autozeroing

Le principe de base de la technique AZ est illustré a la figure 2.1. Le processus de

cette technique s’effectue en deux phases principales.

La premiére phase (¢ ) réalise I’échantillonnage suivi de I'accumulation des
imperfections de I’ AO qui se composent 2 la fois de la tension de décalage d’entrée
(Vo) et du potentiel de bruit (V) généré par son étage de sortie. Pendant cette
phase, I’amplificateur est déconnecté des chemins du circuit et ses entrées
différentielles sont court-circuitées et forcées a un mode commun approprié.
Ensuite, ces imperfections sont neutralisées ou du moins réduites a une valeur aussi
petite que désirée, an moyen d’un port d’entrée (N) auxiliaire de compensation et
d’une configuration de rétroaction appropri€e ou grice a un algorithme dédié. Le
résultat de cette phase est une variable de contrble (x.) échantillonnée et conservée

soit sous une forme analogique a I'aide d’un E/B par exemple ou sous une forme

numérique a I’aide d’un registre.
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La deuxi¢me phase (¢, ) est celle de I’amplification. Pendant cette phase, les entrées
différentielles de I’AO sont reconnectées de nouveau aux chemins du circuit et
I"amplificateur reprend son mode normal d’opération. Cependant, s’il est utilisé sous
les mémes conditions que celles durant la phase d’échantillonnage, I’AO sera
idéalement dégagé de toutes les imperfections qui sont présentes aussi bien a ses
entrées qu’a sa sortie, tels que la tension de décalage d’entrée et le bruit instantande

de basse fréquence généré par I’étage de sortie (bruit 1/f).

' #2 QS :\\A‘

¥in #1 \
N

< Vout
N
- YT YI7A,
Vos + Vv 1
E/B

BB = Tchantillonnent/Bloguenr

Fig. 2.1, Principe de base de la technique Awtozeroing.
Contrairement a la tension de décalage d’entrée qui peut étre considérée constante,
le bruit généré par I’étage de sortie d’'un AO et plus particulicrement sa composante
thermique est non seulement aléatoire mais aussi variable dans le temps. En
conséquence, I'efficacité du prbcessus AZ vis a vis de la réduction du bruit de basse
fréquence (bruit 1/f), dépend amplement de la corrélation entre la composante
échantillonnée et celle instantande. La littérature reportée dans [9] laisse entendre
que D’autocorrélation entre deux échantillons du bruit de scintillation (bruit 1/f),
séparés par un intervalle de temps "t", décroit plus lentement que celle du bruit

blanc, lorsque ce méme intervalle de temps s’ élargit.

Cependant, le processus AZ s’avere efficace pour réduire les imperfections a basse

fréquence d’un AQ, tels que la tension de décalage d’entrée et le bruit 1/f, mais il
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reste inefficace a I'égard des imperfections a haute fréquence notamment le bruit
blanc. Une analyse a base de fonctions de transfert de la densité spectrale de

puissance (PSD) relative au processus AZ permet de confirmer ce résultat.

La PSD (Saz(f)) peut &tre exprimée de la fagon suivante [9]:

Saz(F) = Ho(HO PSN () +S pora () @.1)

La fonction de transfert l Ho(f) |2 de la bande de base est donnée par I’équation
(2.2), ou d =Ty, /T, estle facteur d’utilisation du signal d’horloge, T, est la période

de temps de maintien relatif a la phase d’amplification et 7, est la période

d’échantillonnage.

. 2 . 2
|Hy(H] :dz{[bs‘“(z"fm} +[1"C°S(2"f T”)} } 2.2)

2 f T, 2w f T,

La composante de repli résultant de la superposition des subdivisions (multiples
entiers de la fréquence d’échantillonnage) du spectre original, est donné par la
formule suivante [9]:

Aon

S (F)= D | H () ] SN(fmi—I,]——); pourn # 0 (2.3)

n=-e0

Les fonctions de transfert ]Hn ( f)|2 (pour n # 0) relatives au repliement sont

données par I'équation (2.4) dans laquelle "n" est I'ordre des harmoniques du

spectre original.
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. LT T X 2
‘Hn(f)lz e [su‘na“mn[}} +[l»cosa_~1~cosﬁ} (2.4)
o B o B

2ud T,

i)

aveca=2ndn,p

La figure 2.2 représente le tracé de la fonction de transfert I Hy(f) [2 normalisée au

facteur d’utilisation d (tracé en ligne continue). On y remarque qu'un zéro est
imposé & 'origine de 'axe des fréquences, ce qui se traduit par une annulation de
toute composante DC présente a la sortie de I’AO durant la phase de compensation.

1.4

0.2 3 e

0.0 N slet o
00 05 10 15 20 25 30

T,

Fig. 2.2. Fonctions de transfert de la bande de base et du composart de reph.
. . . . 2 ‘
Il convient de noter que les fonctions de transfert I H,(f) } (pour n # () dépendent

également du facteur d’utilisation du signal d’horloge, mais convergent vers une
fonction commune (tracé en ligne discontinue 2 la figure 2.2) dans le cas ol le temps
d’échantillonnage (phase ¢;) serait considéré trés faible par rapport a celui de

Iamplification (phase ¢, ).
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Ce résultat met en évidence Pinefficacité du processus AZ 4 réduire les
imperfections a large bande d’un AO, dominées dans la plupart des cas par le
repliement du bruit blanc.

2.2.2 Technique Chopper Stabilization

Le principe de base de la technique CHS est illustré a la figure 2.3. Il s’agit d’une
technique de modulation qui s’applique au moyen de plusieurs fonctions de base
telles que la fonction "modulation", la fonction "amplification”, la fonction
"démodulation” et la fonction "filtrage”. Par multiplication temporelle de deux
signaux, la fonction "modulation” permet de transposer le signal 4 moduler (Vin) a
une plus haute fréquence, appelée fréquence chopper. A Ientrée de I’amplificateur,
il en résulte un signal double et translaté vers les fréquences d’harmoniques
impaires, auquel $’ajoutent les imperfections en bande de base, principalement la
tension de décalage d’entrée et le potentiel du bruit 1/f. Ensuite, le signal amplifié

issu de I’AO est converti en bande de base par une fonction "démodulation”, et est

filtré au moyen d’un filtre passe-bas (la fonction "filtrage").

-

Les imperfections de ’AO sont modulées une seule fois a travers la chaine
d’autocorrection. En conséquence, & la sortie du démodulateur, elles sont portées
aux fréquences harmoniques impaires, de sorte qu’idéalement et apres filtrage, I’ AO
est débarrassé de tout signal indésirable.

Une analyse A base de fonctions de transfert de la densité spectrale bilatérale de
puissance relative au processus CHS, permet de mettre en évidence I'effet de cette

technique de modulation sur les imperfections d’un AO.
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La densité spectrale bilatérale de puissance (S.4(f) ) peut étre exprimée de la fagon
suivante [9]:

Ses(f) ::(;2;)& i (;]-3) SN(]'——-;—];); pour n impair (2.5)

NEeeo

Le tracé de la PSD de sortie, résultant de Ia fonction de "démodulation” a travers la
chaine d’autocorrection, est représenté a la figure 2.4. Ce tracé est obtenu en
considérant, d’une part, exclusivement les harmoniques d’ordre 1, -1, 3 et -3, et
d’autre part, une fréquence de coupure de 1I’AO cinq fois supérieure a celle de la

modulation chopper. Notons que "n" est I’ordre des harmoniques.

y(t) T, myl) T

Vos + Vi
Viwmy Vos + Vi Va
i
" l\ i
A,
Mo
1 2345 1 2345 1 2345

Fig. 2.3 Principe de bage de la technique Chopper,
L’analyse de ce résultat montre que, contrairement a la technique AZ, la technique
CHS n’introduit pas des repliements dans le spectre du bruit a large bande de I’AO.
Cela est di au fait que les imperfections de 1’AO ne sont ni échantillonnées ni
bloquées, mais plutdt transposées périodiquement, tout en gardant leurs propriétés
générales dans le domaine temporel. Il convient également de souligner que les

subdivisions du spectre original translatées vers les harmoniques impaires de la
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fréquence chopper, sont multipliées par le facteur 1/n? (voir équation (2.5)), de

sorte que leur contribution a la bande de base décroit trés rapidement.

12
: PED chappes dentres
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Fig. 2.4. PSD chopper de sortie dn bruif blanc apres filtrage.
Rappelons la condition sur la fréquence chopper, imposée par le théoréme de
Nyquist:
Foropper 2 2-F (2.6)
Ob F,x est la fréquence maximale du signal a moduler. Cette condition permet

d’éviter une perte d’information due au recouvrement des spectres.

2.3 Justification du choix d’une méthode numérique

La contrainte de réduire la consommation d’énergie est longtemps demeurée
secondaire dans la conception des circuits intégrés, contrairement A d’autres
performances telles que la plage dynamique de sortie et la vitesse d’exécution,

considérées en tant que cibles primordiales a atteindre.
Néanmoins, durant ces derniéres années, l'accroissement du nombre de blocs
fonctionnels réalisés sur la méme puce de silicium, ainsi que les contraintes de

performance imposées par les spécifications des applications de haute précision
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(basse tension d’alimentation, faible bruit, une dynamique de sortie étendue, etc.),
ont encouragé les concepteurs de circuits intégrés a utiliser des méthodes de
conception qui permettent la réduction de la consommation d’énergie.

2.3.1 Considérations technologiques

Dans la technologie moderne des circuits intégrés a trés grande échelle (circuits
VLSI), la réduction de la consommation d’énergie est en partie obtenue par la
réduction des tensions d’alimentations [6]. Toutefois, dans le cas des circuits
analogiques, la réduction de la tension d’alimentation ne permet pas nécessairement
la réduction de la consommation d’énergie. Par contre, ¢’est en général vrai pour les
circuits intégrés mixtes analogiques/numériques, ot la majorité du circuit est

numérique.

Etant donné que la technologie CMOS se dirige vers des tailles sous-microniques,
P’épaisseur de 'oxyde d’un composant MOS décroit en conséquence. Pour éviter des
ruptures de jonctions p-n et des oxydes de grille, I'intensité du champ électrique doit
étre réduite. Puisque la longueur du canal est réduite & des dimensions sous-
microniques et que I’épaisseur grille-oxyde n’est plus que de que]queé nanometres,
la tension d’alimentation doit étre réduite afin d’assurer la fiabilité des composants
intégrés.

En réalité, la réduction de la tension d’alimentation est non seulement indispensable
mais aussi désirable. Dans la conception des circuits numériques CMOS
(complementary metal oxide semiconductor) avec un niveau de commutation élevé,

la puissance dissipée est principalement de type dynamique. Elle est nécessairement
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associée a la charge ou la décharge des capacités soumises a des variations de
tension pendant les changements d’état logique. L’expression de la dissipation de
puissance dynamique est généralement mise sous la forme suivante [5]:

P, =CAV*f (2.7)

Ou AV est I'excursion de tension, f; est la fréquence du fonctionnement
considérée et C est la capacité équivalente de charge ramenée a la sortie.

Dans la plupart des circuits numériques, les tensions représentant les états "haut” et
"bas" coincident avec les extrémités de IP’alimentation (VppetVgg). Par
conséquent, le facteur de tension AV (voir équation (2.7)) est égal & Vpp. Etant
donné que la puissance est proportionnelle au carré du facteur de tension AV, le fait
d’abaisser ce facteur de 5V a 3V par exemple, entraine une réduction de la
dissipation de puissance par un facteur d’environ "2.8". Ce résultat est important,
non seulement en terme de baisse de la dissipation de puissance totale, mais aussi en
terme de densité de la dissipation de puissance qui, pour un processus Sous-
microniques, permet I'intégration d’un nombre considérable de fonctions sur une
méme puce de silicium. L’un des effets incontestables résultant de P'utilisation des
tailles sous-microniques est que les capacités parasites commutées contribuant au
facteur C dans I’équation (2.7) sont plus petites et par conséquent la dissipation de

puissance est plus faible.

Dans la conception des circuits analogiques, les implications d’une baisse de la

tension d’alimentation sont particulierement remarquables. Dans ce cas, une variété
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de contraintes pourrait aboutir 2 un compromis plutdt qu’a un objectif voulu. Les
limitations de la conception des circuits intégrés analogiques a basse tension
d’alimentation et A faible consommation d’énergie dépassent le cadre de ce travail.
Cependant, une conception orientée mixte analogique/numérique semble &tre le
moyen le plus efficace de réduire la consommation d’énergie dans les circuits
intégrés a trés grande échelle.

2.3.2 Considérations méthodologiques

Considérons d’abord deux cas extrémes représentés a la figure 2.5. 1l s’agit d’une
large tension de décalage d’entrée initiale dans le premier cas [Fig. 2.5(a)], et d’'une

faible tension de décalage d’entrée initiale dans le deuxiéme cas [Fig. 2.5(b)].
Soit X, une variable de contrble qui exprime une tension ou un courant devant étre

compens€ au moyen d’un port d’entrée (N) auxiliaire de compensation et Ax, est
Ierreur associée a cette variable de contrdle. Supposons également que la correction
de la tension de décalage d’entrée peut se faire soit au moyen d’une caractéristique
linéaire de compensation (courbe en ligne continue), désigné par V4 i, sur la
figure 2.5 ou par 'intermédiaire d’une caractéristique non-linéaire de compensation

(courbe en ligne discontinue), désigné par V.. np sur la méme figure 2.5.
g gne p os-NL g

On désigne par AV la différence entre la tension de décalage d’entrée initiale et la
tension relative au point ot le gain incrémental de la caractéristique non-linéaire de

compensation égalise les écarts de la caractéristique linéaire de compensation.
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Dans ces conditions, I'analyse du résultat de la figure 2.5 montre que, dans le cas
d’une tension de décalage d’entrée initiale supérieure & AV, erreur résiduelle issue
d’une caractéristique non-linéaire de compensation est, de toute évidence, plus

élevée que celle issue d’une caractéristique linéaire de compensation [Fig. 2.5(a)].

Tension de décalage
& B
Tension de décalage ‘ -
h s
HRg Axe 7
Axe "TTIE : S ST
R ,
Vi, y : o 8Re
résivuelle O L i " résidunits . Voslin ':l:r/ /
Vool : . k Mg
, : ¥ouHL g
- o Controle preceirs - ,‘f;'\\ f’ w Confrole
indianle %\I o ‘ Ertouies de pontrole
\‘ e Beveues de ponteile
(a) . by

Fig.2.5. Caracténistiques inéaire et non-lnéaire versus la variable xc de contedle
(a) large tension de décalage initale (b) fuble tension de dévalage misle,

En contrepartie, dans le cas d’une tension de décalage d’entrée initiale inférieure a
AV, Perreur résiduelle issue d’une caractéristique non-linéaire est plus faible que

celle issue d’une caractéristique linéaire [Fig. 2.5(b)].

Par conséquent, une caractéristique non-linéaire de compensation tel qu’un
algorithme dédi€é par exemple, peut étre potentiellement efficace en terme de
réduction de la tension de décalage d’entrée d’un AO, & condition que cette tension
soit initialement faible. En effet, cette derniere condition peut véritablement étre
satisfaite grice a I'utilisation de techniques de dessin des masques appropriées qui
permettent d’effectuer un bon appariement des composants de caractéristiques

électriques identiques.
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2.4 Techniques numériques

Cette section présente les concepts généraux de deux techniques basées sur une
caractéristique non-linéaire de compensation. Ces techniques considérent
Iutilisation d’une structure intéressante, désignée par structure "Ping-Pong", et qui
sera bricvement décrite au prochain paragraphe. Ces méthodes sont d’une grande
pertinence dans la mesure ou elles ont été exploitées en tant que base pour le
développement de notre approche exposée au prochain chapitre.

2.4.1 Structure "Ping-Pong"

Le principe de base de la structure "Ping-Pong" est illustré a la figure 2.6. Elle est
souvent employée dans les applications en ligne & base d’AO. 1l s’agit de deux AO
ayant des caractéristiques électriques identiques et contrlés par une séquence
appropriée d’événements, générée par un algorithme dédi€. Cette séquence permet
de sélectionner un des AO en le connectant a son application, tandis que ’autre est
soumis a une procédure de calibration. Un facteur d’utilisation avoisinant les 100%,

peut étre obtenu par interversion des fonctions de ces deux AQO.

Il convient de souligner que I’ajustement périodique de la tension de décalage
d’entrée d’un AO par 'opération "Ping-Pong" rend le schéma employant cette

structure insensible aux dérives a la fois en température et avec le temps.

\.
€)

Dans la pratique, la caractéristique transitoire due & I’opération "Ping-Pong", peut
étre considérée en tant que facteur restrictif associé a l'emploi de cette structure [37].

En effet, ce phénomeéne transitoire se manifeste d’une fagon intrinseque lors du
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passage de 'un ou autre des AO du mode de compensation au mode normal

d’opération et vice versa.

Vra-e

s

Vs - tetision mode commun)

(&) (&3 ()

Fig. 2.6. Principe dopération de Ia structure Ping-Pong

(a) AD! est en mode compensation, A2 ¢35t én mode opération
(6) A01 est sounds aux mémes conditions s velles de AD2
(£) AO2 st en mode compensation, ACL est enmode opération:

2.4.2 Technique & base d’un port de compensation en tension

Le principe de base de cette approche est illustré a la figure 2.7. 1l s’agit d’une
technique a base d’une caractéristique non-linéaire de correction, qui considére
lutilisation de la structure "Ping-Pong" et d’un port d’entrée auxiliaire de
compensation en tension. Elle consiste a raffiner une approximation de la tension de
polarisation (VC) du transistor MR2 [Fig. 2.7(b)] opérant dans le régime linéaire

afin d’ajuster le gain du miroir de courant programmable, donné par I’équation (2.8).

A= Loyt = gma | 1+ gmiRy (2.8)
fin  &mi\1+&mR2

Cependant, la tension de décalage d’entrée de I’ AO peut étre réduite a une valeur
aussi petite que désirée, sachant que la tension de polarisation (VCB) du transistor
MR1 [Fig. 2.7(b)] opérant également dans le régime lindaire, est maintenue & une
valeur constante.

VDS << VGS ”VT (29)
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Dans le cas ol I'équation (2.9) serait vérifide, les transistors MR1 et MR2 se
comportent en tant que résistances linéaires et variables dont la valeur est donnée

par I’équation (2.10).
w
1/R = pCyy [T) (Vas = V) (2.10)

Il est important de souligner que I’efficacité de cette approche dépend amplement de
la plage d’ajustement du gain du miroir de courant programmable (voir équation
(2.8)), lequel est fonction des dimensions des transistors MR1 et MR2. En effet, une
valeur plus faible du facteur (w/l) accroit la valeur de la résistance linéaire, ce qui
amplifie davantage la plage d’ajustement du gain du miroir de courant
programmable. En conséquence, la plage d’ajustement de la tension de décalage

d’entrée de I’ AO est a son tour amplifide.

lin Tout lin Tout
M M2 ! M2
R1 %m VCB—{ MBI MR2 |-V
vss \ES
@ {b)

Fig, 2.7. Technique & base d'un port de compensation en tension.

La tension de décalage résiduelle maximale obtenue par les circuits de test
employant cette technique, est de I’ordre de 400V [37].

2.4.3 Technique a base d’un port de compensation en courant

Le principe de base de cette approche est illustré a la figore 2.8. 11 s’agit d’une

technique 4 base d’une caractéristique non-linéaire de correction, qui considére
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Putilisation de la structure "Ping-Pong” et d'un port d’entrée auxiliaire de
compensation en courant. Elle consiste a raffiner une approximation du courant qui
doit étre injecté a la sortie de I’étage différentiel d’un AO afin de réduire sa tension
de décalage d’entrée. Cette correction est accomplie au moyen de deux sources de
courant externe a ’AQO dont I"une est constante (désignde par Ia la figure 2.8) et
I’autre est variable (désignée par Ina @ la figure 2.8). L’équation (2.11) formule le
concept de cette approche [20].
I xl Iosl + Ip —IeNa (2.11)

) 1 1= IeNA, max —
aveClog max = Ip = T 8m Yos,max

LN
N
Vos

Ve

[Fme: tension mode en commun| Vs

Fig. 2.3. Technigue & base d'un port de compensation en courant.,
Dans le cas d’un convertisseur numérique analogique (CNA) de résolution N, la
tension de décalage résiduelle minimale peut théoriquement s’exprimer de la

maniére suivante:

V()S,lnilx I
Vos.in =~ = - (2.12)




Toutefois, ’équation (2.12) montre que Pefficacité de cette approche dépend
amplement de la source de courant fixe (Ip) et de la résolution du CNA (N). Cette

corrélation affecte de toute évidence le résultat de la correction.

La tension de décalage résiduelle maximale obtenue par les circuits de test
employant cette technique est de ’ordre de 200 pV [20].

2.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons étudié et examiné de manie¢re unifiée plusieurs
techniques concernant la correction de la tension de décalage d’entrée d’un AO.
Nous avons d’abord présenté les principes de base de deux techniques classiques qui
sont AZ et CHS. Nous avons ensuite examiné les considérations technologiques et
méthodologiques qui favorisent le choix d’une méthode numérique. Enfin, nous
avons exposé les concepts de base de deux techniques numériques intéressantes
basées sur la structure "Ping-Pong". Dans cette section, nous allons examiner
brievement les avantages et les inconvénients de chaque approche ainsi que les

aspects qui nous paraissent améliorables.

Bien que les deux approches classiques, AZ et CHS, soient pratiques et faciles a
implémenter, elles souffrent de plusieurs limitations en terme de performance.
Premiérement, Pinjection de charge due aux commutateurs analogiques
d’échantillonnage connectés aux chemins du circuit dans le cas du processus AZ, et
les non-idéalités associés aux modulateurs avec CHS engendrent une tension de

décalage résiduelle qui affecte considérablement le résultat de la compensation,
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Deuxiemement, la non-disponibilité du signal de sortie de I’AO au reste de son
application, pendant la phase de compensation est un inconvénient majeur de la
technique AZ a I’égard des applications en ligne. Finalement, un AO 2 base de la
technique CHS requiert un filtre passe-bas dont la fréquence de coupure est de
lordre de quelques Hertz, pour pouvoir supprimer ses imperfections préalablement
modulées. Toutefois, I'intégration de ce filtre s*avére une tiche difficile, en terme de
surface de silicium occupée notamment en technologie CMOS & basse tension

d’alimentation.

Néanmoins, il existe des stratégies efficaces [9] qui peuvent étre adoptées afin de
réduire Peffet de P'injection de charge due aux commutateurs analogiques. Citons
particulierement I'utilisation d’une large capacité en parallele au port d’entrée de
chaque commutateur analogique afin d’assurer I’absorption de la plupart des charges
du canal et le choix d’un temps de transition du signal d’horloge assez lent afin

d’avantager ce processus d’absorption de charge.

Dans la section finale de ce chapitre, nous avons proposé et examiné deux
techniques intéressantes a base d’une caractéristique non-linéaire de compensation.
Bien que ces deux approches soient épargnées de la tension de décalage résiduelle
générée par I'injection de charge due aux commutateurs analogiques, elles possédent
également des limitations évidentes. Premigrement, elles considérent utilisation de
la structure "Ping-Pong", qui requiert un générateur de signal d’horloge
constamment actif. En conséquence, cette particularité peut véritablement dégrader

Vefficacité des circuits de haute précision, en introduisant un bruit de haute
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fréquence indésirable. Deuxi®émement, la caractéristique transitoire qui se produit
intrinsequement lors du passage de ’un ou I’autre des AO du mode de compensation
au mode normal d’opération et vice versa, peut &uwe considérée en tant qu'un
inconvénient majeur associé a [’utilisation de cette structure "Ping-Pong". La
réduction de ce phénomeéne transitoire nécessite 'utilisation de techniques

appropriées qui dépassent le cadre de ce mémoire.
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CHAPITRE 3

TECHNIQUE DE CORRECTION PROPOSEE

3.1 Introduction

Dans le chapitre portant sur P’état de 'art, nous avons étudi€ les concepts de base de
plusieurs techniques qui visent & compenser la tension de décalage d’entrée d’un
amplificateur opérationnel. Cependant, nous avons vu que ces approches comportent
des limitations marquantes qui engendrent des effets déplaisants sur la résolution du
processus de correction. Citons notamment la tension de décalage résiduelle due a
I'injection de charge générée par les commutateurs analogiques pour le cas des
techniques AZ et CHS, et le bruit de haute fréquence généré par le signal d’horloge
constamment actif pour les deux techniques numériques a base de la structure "Ping-

Pong".

5

L’apport principal de la technique proposée est de fournir des solutions a ces
limitations. I s’agit d’une technique a base d’une caractéristique non-linéaire de
compensation et qui considére [’utilisation d’un algorithme d’approximations
successives. Ce dernier raffine graduellement une estimation du courant de décalage
qui doit €tre inject€é A la sortie de I'étage différentiel d’'un AO CMOS afin de
compenser sa tension de décalage d’entrée. Rappelons que cette tension de décalage
résulte principalement du non-appariement de deux composants de caractéristiques

électriques identiques, telles que les entrées différenticlles et les charges actives.
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L’originalit€¢ de cette technique réside dans 1'utilisation d’un générateur de signal
d’horloge intégré sur puce. Ce générateur est actif uniquement pendant la phase de
compensation de I’AO afin de fournir un environnement séquentiel au bloc
numérique de correction. En conséquence, cette stratégie élimine de toute évidence
le bruit de commutation produit par un générateur de signal d’horloge lorsque I’AO
est dans son mode normal d’opération. Ceci est particulierement intéressant pour les
applications de haute précision telles que les références de tension bandgap et les

comparateurs de haute résolution.

Toutefois, il est parfois intéressant d’offrir plus de contrble au concepteur
d’applications 4 base d’AO, en particulier en ce qui concerne les spécifications
fonctionnelles d’un systeme de calibration automatique en termes topologiques. Si
de telles conventions doivent étre considérées en tant qu’une discipline de
conception, le concepteur devra €tre en mesure de définir avec précision les

intervalles de temps auxquels un processus d’autocorrection pourra avoir lieu.

C’est pour cette raison que nous avons décidé de doter notre systeme d’un signal de
re-calibration (Start). En effet, ce signal pourra €tre activé d’une maniere asynchrone
et interactive au moyen d’une structure physique adéquate, tel qu’un circuit de
remise a z€ro par exemple. Un tel signal permet de définir les instants appropriés
auxquels un cycle de compensation peut &tre initié lorsqu’il est sollicité ou désiré.
Avec cette fonctionnalité, notre circuit de correction de la tension de décalage
d’entrée, pourra étre considéré quasiment insensible aux dérives a la fois en

température et avec le temps.
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Toutefois, ces améliorations en terme de performance sont accomplies au prix d’une
surface de silicium supplémentaire ct raisonnable attribude a I’implémentation d’un

générateur de signal d’horloge a I’intérieur du boitier.

Dans la prochaine section, nous allons décrire en détail le concept de base sur lequel
repose notre méthode de correction. Cette description est basée sur les composants
petits signaux dégagés du modele classique d’un miroir de courant simple a base de
transistors MOS.

3.2 Concept de base

Etant donné que ’étage différentiel a une contribution dominante sur la tension de
décalage d’entrée d’un AO, la chaine de compensation doit étre en mesure de
corriger tout type de déséquilibre qui peut étre observé a cet étage. Citons
notamment les déséquilibres qui peuvent &étre observés aux niveaux d’une paire

différentielle et d’un miroir de courant.

Le concept de base de la technique de correction proposée est plus facilement
compris en partant de 1’hypothése ol un déséquilibre est observé au niveau d’un
miroir de courant simple employé dans I'étage différentiel. La formulation de la
tension de décalage d’entrée peut étre aisément obtenue grice au modele petit signal

de ce miroir de courant.
Pour définir le modgle petit signal d’un miroir de courant a base de transistors MOS,
on utilise une linéarisation des équations de chaque transistor autour de son point de

polarisation. Le modele dégagé dans cette section concerne la zone dite de saturation
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du transistor, la plus fréquemment utxhsw La figure 3.1 illustre le modele petit
signal d’un miroir de courant simple de type NMOS. Toutefois, cette analyse pourra

facilement étre appliquée & un miroir de courant simple & base de transistors PMOS.

Y2

42 'd! '
M2 g TD: 1
Cp"m”gﬂ E3D) @W”M ﬁ;'a'sz
§2

Fig' 3.1. Modgle petit signal d'une charge active NMOS.

Rappelons qu’un miroir de courant est un montage utilisé tres fréquemment dans les
circuits a transistor MOS. En effet, grice a I'impédance d’entrée infinie en continu
des transistors MOS, il est possible de contrdler des courants entre les colonnes du
miroir avec une bonne précision. Les miroirs de courants se retrouvent aussi bien
dans la polarisation des différents étages des amplificateurs opérationnels que dans
d’autres montages plus spécifiques, tels que les étages différentiels CMOS. Dans ce
dernier cas, un miroir de courant est employé dans le premier étage d’un AO en tant
que charge active a I’égard de la source de courant qui alimente cette structure

différentielle.

Dans un premier temps, on néglige les capacités parasites intrinséques associées a
chacun des transistors du modéle de la figure 3.1. Des lors, nous avons la relation

suivante:

Vsl = Vgs2 = Vds] (3.1)



En utilisant expression (3.1), les courants de drain des deux transistors M1 et M2

peuvent se mettre sous la forme approximative suivante:

. _ ”Vd ]

iq] = &miVdsl += (3.2)
Tds1

o Vg2

142 = 8m2-Vds] + ‘” (3.3)
Tds2

En se référant aux équations (3.2) et (3.3), on en déduit facilement I’expression

suivante:

Vds2 _ Hs2 |12
3 = (gm]'rdSZ +- )“‘"‘ = Bm2-ds? (3.4
Vdsl Fasl ) 1

Le résultat fourni par I’équation (3.4) est important dans la mesure ou il exprime le
gain intrinséque en tension du miroir de courant illustré a la figure 3.1. En effet, il
est évident que ce gain en tension est fonction des propriétés €lectriques des
transistors M1 et M2, qui sont les transconductances g,,; (i =1,2) et les résistances
drain-source ry; (i =1,2). De plus, chacun de ces parametres dépend nécessairement
du courant de drain du transistor auquel il est associé.

Dans un deuxiéme temps on suppose que le gain en tension, donné par I’équation
(3.4), est quasiment lindaire au voisinage de lunité. A I'égard de cette
approximation de premier ordre, I’équation (3.4) peut étre représentée de la maniére
indiquée a la figure 3.2.

Etant donné que 1’obtention d'un appariement parfait entre deux composants de

caractéristiques €lectriques identiques est pratiquement impossible, on peut
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distinguer les deux cas de figure suivants. Premi¢rement, le non-appariement est du
cbté du transistor M 1. Dans cette condition particuliere, le gain en tension du miroir
de courant de la figure 3.1 est inférieur & I'unité. Et par conséquent, le courant de
drain (iy;) du transistor M1 est plus élevé que celui de M2. Deuxiémement et par
symétrie, lorsque le non-appariement est de c6té du transistor M2, ce méme gain en
tension devient supéricur a I'unité. Ce qui fait que le courant de drain (i;,) de M2
devient & son tour supérieur a celui de M1.

I & Courant de ddealage de sortie =0
Wttt | e

7
0/1

Yaa Ml

Fig. 3.2, Gain.en tension fonction du rapport des courants de dram.
Supposons que ce miroir de courant simple est employé dans I'étage différentiel
d’un AO en tant que charge active. La figure 3.2 montre que conformément a la
direction du non-appariement, c’est & dire du c6té€ de M1 ou de M2, il est possible de
compenser le courant de décalage a la sortie du premier étage de I’AO de sorte que
le gain en tension de sa charge active soit €gal a 'unité (voir équation (3.5)). Si une
telle condition est satisfaite, les tensions drain-source des deux transistors montés en
charge active (M1 et M2) seront nécessairement identiques, et par conséquent, les

deux courants de drain le seront également [36].

Vds2
Vsl

=1 = Iyy =iy (3.5)
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Pour satisfaire le critére dicté par I’équation (3.5), plusieurs solutions de réalisation
existent. Une solution simple et pratique a été adoptée. Elle consiste a injecter du
courant 2 la sortie du premier étage d’un AO afin de corriger sa tension de décalage
d’entrée. Cette solution est réalisée a P'aide d’un convertisseur numérique
analogique (CNA) a poids pondérés, opérant en mode courant et contr6lé par un
bloc numérique synchrone de correction. En effet, conformément 2 la direction du

non-appariement, ce CNA peut étre automatiquement connecté a la colonne de

gauche ou de droite de Iétage différentiel d’un AO, comme illustré a la figure 3.3.

i i
+ +
M1 ] M2 1
Eﬂ CNA.
3
vsE

Fig. 3.3. Concept d'avtocorrection & base d'un CMA en mode courant.
Supposons le cas d’un AO qui opere dans le régime de fonctionnement linéaire.
Dans cette condition particuliére, si la tension drain-source du transistor M1 (Fig.
3.3) est supérieure & celle de M2, pour des raisons de non-appariement, alors le
CNA doit étre connecté au drain du transistor M1 afin d’absorber le courant qui
corrige le décalage observé. Par symétrie, ce méme CNA doit &tre connecté au drain

du transistor M2 dans le cas contraire.

La méthode proposée non seulement compense globalement tous les déséquilibres
qui peuvent étre observés au niveau de 'étage d’entrée d’un AO, mais elle est aussi
capable de compenser la plupart des déséquilibres ou erreurs dans les étages

subséquents. En effet, il est généralement possible de ramener une erreur dans les
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étages suivants d un déséquilibre équivalents a Pétage d’entrée de I'AO. Une
description générale au niveau systéme et 4 base du présent concept, fera I'objet de
la prochaine section.

3.3 Description générale au niveau systeme

Le diagramme bloc de Uensemble du systéme implémenté est illustré a la figure 3.4.
Il est composé de six blocs principaux que nous pouvons identifier sur la chaine de
compensation: un amplificateur opérationnel (AO) qui devra étre compensé en
tension de décalage d’entrée, un comparateur de niveaux, un synchroniseur, un
générateur interne de signal d’horloge, un bloc numérique synchrone de correction
et finalement, un convertisseur numérique analogique (CNA) a poids pondérés et
opérant en mode courant. On distingue également un ensemble de commutateurs
analogiques employés pour contrbler les deux modes de compensation et

d’opération de I’AO [36].

Le fonctionnement de cette chaine de compensation est plus facilement compris en
partant de la condition ol un cycle d’autocorrection est sollicité & travers I’activation
du signal de validation Start ("Start” est actif bas). Une fois que le cycle est initié, la
séquence suivante est exécutée:

1. Le bloc numérique synchrone donne l'ordre de démarrage au générateur

interne de signal d’horloge, en produisant le signal E_Clk ("E_CIk " est "0").
Ce générateur interne fournit un environnement séquentiel au bloc numérique

d’autocorrection.
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2. Ensuite, le bloc numérique génere les signaux S1 & 83 ("S1" est "1", "S2" est
"1, "S3" est "1") afin de mettre ’AO dans I'état de compensation en le
placant dans une configuration en boucle ouverte. Dans cet état, les entrées
différentielles de I’ AQO sont court-circuitées et forcées & un mode en commun
appropri€ (VDD/2, dans notre cas) et les deux entrées du comparateur sont
connectées 'une A 'entrée non-inverseuse (Vin+) de I’AO et autre 4 sa
sortie (Vout) respectivement.

3. Subséquemment, selon la direction du non-appariement ("W_R" est "1™
tension de décalage positive, "W_R" est "0": tension de décalage négative)
déterminée par le premier résultat de comparaison, le bloc numérique de
correction connecte le CNA du c6té gauche ou droit de 1'étage différentiel de
IPAO ("S4" est "1": Coté droit, "S4" est "0": Coté gauche).

4.Ensuite, le bloc numérique synchrone exécute un algorithme
d’approximations successives qui permet de raffiner un courant de décalage

devant etre absorbé par le CNA (Icnp ), et ce apres un nombre bien déterminé

de périodes d’horloge.

5.A la fin du cycle de compensation, I’AO est déconnecté de la chaine de
correction ("S1" est "0", "S2" est "0", "S3" est "0"). Aucune mise a jour
supplémentaire n’est requise pour les bits du CNA. Le générateur interne de
signal d’horloge est arrété ("m" est "1"), et 'AO reprend son mode

normal d’opération jusqu’au moment ol un nouveau cycle de compensation

est sollicité & travers le signal de validation Start .
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Le signal E_R est utilisé par le bloc numérique synchrone pendant la phase de
compensation de I’AO afin de solliciter le synchroniseur & transmettre le résultat de

comparaison conformément au front montant de I’horloge.

Yin- Vins
[IK

e CNA
P
£ mode courant
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Bloc oumérigue . ]’
synchrone "mmw4 st C(;)mr?m:awur «
d'autocorection I G nIveaux
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ER
. Synchronizeur
W_R S
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Générateur interne
de signal d’hortoge

Fig. 3.4. Diagramme bloc du systéme implémenté.
Dans le cas d’une application en ligne et a base d’un AO compensé, la tension de
sortie (Vout) de I’ AO peut étre stockée momentanément dans une capacité de valeur
appropriée pour étre utilisée pendant la phase de compensation.
3.4 Spécifications de la chaine de compensation
Dans cette section, nous présentons en détail les spécifications formelles et
opérationnelles des différents blocs, aussi bien numériques qu’analogiques, qui
incorporent la chaine de compensation implémentée [36].
3.4.1 Bloc numérique d’autocorrection
La méthode de conception adoptée, pour caractériser la séquentialité des étapes de

contrble du systéme implémenté, repose sur une approche synchrone. Dans cette
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approche, le séquencement et le temps sont régis par un signal d’horloge global
désigné par "CIK" sur la figure 3.4 et fourni par un générateur interne contrdlable. Le
modele logique proposé est celui d’une machine a états finis (FSM) de type Moore,
comme le montre la figure 3.5.

Comme il a été mentionné précédemment, cet automate d’états finis garantit le
séquencement d’un algorithme d’approximations successives (SAR) au moyen d’un
signal asynchrone de validation (%) et d’un générateur interne de signal
d’horloge. Cet algorithme itératif raffine graduellement une approximation du
courant de décalage devant étre absorbé par le CNA (Icna ) afin de compenser la
tension de décalage d’entrée d’un AQ.

Toutefois, I'efficacité de cet algorithme dépend entre autres de la résolution (N)
ainsi que I’erreur de non-linéarité différentielle (DNL) du convertisseur numérique

analogique (CNA). En effet, le raffinement du courant de décalage s’effectue selon

I’équation suivante (le nombre de bits du CNA, N, est de 8 dans ce cas):

Iena = (D7 +2D¢ +22Ds +..4+2°Dy + 2‘700).1,.61,‘ (3.6)
Dans cette expression, D; est le i®™ bit du CNA, et L est le courant de
référence injecté dans le CNA.

Au début de chaque cycle de compensation, I’automate d’états finis commence par
activer le bit de poids le plus élevé du CNA (D5). Un changement 2 la sortie du

comparateur de niveaux notifie que le courant injecté 4 la sortie du premier étage de
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I’AO est supéricur a celul nécessaire a ['établissement du non-appariement. En
conséquence, le bit en cours d'épreuve est désactivé et aussitdt le bit suivant est
activé. Dans le cas contraire, le bit en cours d'épreuve est maintenu actif et aussit6t
le bit suivant est activé. Cette séquence est ainsi répétée pour tous les bits du CNA

jusqu’au bit de poids le plus faible (Dg ).
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Fig. 3.5. FSM du bloc numérigue synchrone d'autocorrection.

Rappelons que la direction du non-appariement, autrement dit le signe de la tension
de décalage d’entrée, est déterminée par I’état de la sortie du comparateur avant la
connexion du CNA a "étage différentiel de I’AO. Cependant, une simple opération

mathématique de comparaison est prévue chaque fois ot un bit du CNA est mis a

I’épreuve.
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Comme nous le démontrerons plus loin par un exemple, cette procédure peut causer
une erreur résiduelle de 1 LSB. En effet, les décisions prises lors de la convergence
de P'algorithme, ne sont pas prises sur la base d’un arrondi ou d’une estimation de la
distance a un seuil de décision, mais elles sont simplement prises sur la base du
croisement d’un seuil.

a. Exemple d’exécution d’un cycle de compensation

Considérons une tension de décalage d’entrée (V) de ImV, un CNA d’une
résolution de 8 bits, un courant de référence (I ) injecté dans le CNA de 1pA et
une transconductance g, donnée de 1.2mA/V. Cette transconductance est en fait
associée a la tension grille-source de 1'un des deux transistors représentés a la figure
3.1. Ftant donné que la tension de décalage initiale est positive, la sortie du

comparateur ( Voycmp ) est initialement positive. Dans ces conditions, le courant de
décalage, donné par I’équation (3.7), vaut 1.2uA.

Los = &m Vos (3.7)

Le tableau 3.1 résume les résultats d’une séquence possible générée par I’automate
d’états finis. Cette séquence suppose que le CNA possede une fonction de transfert
idéale.

-

Dans cet exemple, la valeur finale retenue a la fin d’exécution d’un cycle de
compensation est de 1.195uA. Nous apercevons que la déviation de cette valeur par

rapport a celle désirde (1.2uA) est plus élevée que celle correspondant au résultat
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obtenu a I’avant derniere étape de cette séquence (1.203nA). Ceci s’explique par le
fait que Ualgorithme proposé ne dispose pas d’un mécanisme ou d’une
fonctionnalité qui lui permet d’identifier, parmi I'ensemble des valeurs obtenues
durant son séquencement, laquelle est la plus proche de la valeur désirée. Son
principe d’exécution est plutdt basé sur la détection d’un éventuel changement de
signe au niveau de la sortie de I’AO relativement au signe de la tension de décalage
initiale. En effet, cet algorithme tente de ramener une déviation a sa valeur la plus
faible en permettant un raffinement qui ne contribue pas a un changement de signe
de la sortie de I'AO et en rejetant celui qui autorise ce changement. Par conséquent,
une erreur de 1 LSB pourra étre inévitablement associée au résultat d’exécution de

Palgorithme employé. C’est ce qui se passe dans I’exemple du tableau 3.1.

Tableau 3. 1. Etats des bits du CNA 2 la fin du cycle.

D,..D, | Tgw®A) | Vouw | Résultat
10000000 1 +
11000000 15 _
10100000 125 _
10010000 1.125 T
10011000 1.187 +
10011100 1218 _
10011010 1203 _
10011001 1.195 +
16011001

Néanmoins, en principe il est possible de contourner ce probléme en permettant au
systtme d’intégrer un mécanisme qui estime la distance a un seuil de décision.
L’implémentation de cette fonctionnalité nécessite que le bloc numérique

d’autocorrection doit nécessairement connaitre le niveau en tension a la sortie de
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I’AO pour chaque étape d’exécution du cycle de compensation. En effet, cette
solution requiert les éléments suivants. Premiérement, il est nécessaire d’avoir un
bloc supplémentaire tel qu’un convertisseur analogique numérique permettant de
fournir cette information 3 Pautomate d’états finis. Deuxiémement, le bloc

numérique doit €tre en mesure de conserver les résultats intermédiaires obtenus

pendant I’exécution du cycle pour fins de comparaison.

Cette solution ne peut étre réalisée qu’au prix d’une part, d’une surface de silicium
supplémentaire pour implémenter un convertisseur analogique numérique et d’autre
part, d’une augmentation de la complexité de 1’automate d’états finis pour identifier
parmi ’ensemble des résultats intermédiaires obtenus lequel est le plus proche de la
valeur désirée.
b. Contraintes topologiques

Nous définissons le temps de propagation comme étant le temps nécessaire a la
stabilisation de la sortie du comparateur, conséquence d’un changement de la valeur
du courant au port de sortie du CNA. Ce changement de la valeur du courant est
nécessairement di, soit a une activation ou une désactivation de 'un des bits du
CNA. Ce temps de propagation est maximal lorsqu’il s’agit du bit de poids le plus
faible parmi ’ensemble des bits qui provoquent un changement de signe a la sortie

du comparateur.

Dans une configuration de simulation, le temps de propagation choisi est celui du bit

de poids le plus élevé (D7) et est environ de 6us, comme indiqué a la figure 3.6.
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Dans cette simulation, I’ AO est utilisé dans une configuration en boucle ouverte. La
tension de sortie de I’AO [Fig. 3.6(a)] passe de Vsat (0V) a Vsat™(1.5V) lorsque
le bit de poids le plus élevé (D7) du CNA change d’état [Fig. 3.6(b)]. En
conséquence, la sortie du comparateur accompagne ses changements en succédant

de Vsat™(1.5V) a Vsat™(0V) [Fig. 3.6(c)}.
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Fig. 3.6. (a) Bit de poids le plus élevé du CNA change d'état
' (b) Sortiede I'AO (c) Sortie du cornparateur.

Toutefois, ce temps de propagation a des conséquences importantes dans la
conception du systéme implémenté. Etant donné que la vitesse de séquencement des
états de la machine a états finis (FSM) est associée au temps de réaction des blocs
analogiques, deux limites sont imposées a la caractéristique du signal d’horloge.
Premieérement, la durée de I'impulsion d’horloge doit étre suffisamment longue de
manidre a satisfaire cette contrainte. Deuxiémement, la fréquence du générateur
interne de signal d’horloge doit étre raisonnablement élevée de maniére a réduire le

temps du cycle de compensation. Afin d’établir une correspondance élégante entre
, g
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les exigences du systeme implémenté et son automate d’états finis, un diviseur de
fréquence du signal principal d’horloge a été employé. En conséquence, les états de
la FSM effectuant un traitement interne operent a la fréquence du signal principal
d’horloge (une fréquence raisonnablement élevée), tandis que les états restants de la

FSM operent & une fréquence sensiblement plus basse.

Etant donné que le générateur interne implémenté fournit un signai d’horloge de
fréquence SMHz, un diviseur de fréquence par "32" a été choisi de maniere a
garantir un comportement déterministe de la chaine entiere de compensation. Il
s’agit de 5 bascules de type "D" cascadées et sensibles au front montant du signal
d’horloge, auxquelles sont associ€es quelques portes logiques élémentaires. Les

circuits au niveau porte sont présentés dans I’annexe B.

La durée du cycle entier de compensation du systeme implémenté est donnée par
I’expression (3.8).

T, =l@+35)*N+(EK+a)]*T (3.8)

Ot "a" est le nombre de périodes d’horloge (32, dans notre cas) ajoutées par le
diviseur de fréquence de maniére  satisfaire la contrainte préalablement mentionnée
sur le temps de stabilisation des circuits analogiques. Par ailleurs, "a+5" est le
nombre de périodes d’horloge, requis par I’automate d’états finis pour effectuer un
certain traitement interne. "N" est la résolution en bits du CNA et "T" est la période

du signal principal d’horloge dont la fréquence nominale est de SMHz. Tandis que
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"K" (=6) est le nombre total de périodes d’horloge requis pour contrbler le passage
de I’AO du mode normal d’opération au mode de compensation et vice versa.

¢. Méthodologie de conception
Le bloc numérique de correction incluant le diviseur de fréquence, a ét€ concu au
moyen d’une méthode de conception classique. Cette méthode est effectuée en deux

phases principales, comme indiqué a la figure 3.7.

La premiére phase est celle de la synthése descendante. Il s’agit de la génération
d’une description de bas niveau au moyen de l'outil "Synopsys", & partir d’une
spécification de haut niveau. Cette spécification est fournie dans un modele
comportemental au moyen du langage "VHDL" (Very High Speed Integrated Circuit
Hardware Description Language) congu pour la description de matériel. L objectif
est de valider par simulation I’algorithme d’approximations successives implémenté,
avant de I'intégrer dans un ASIC. Le code en langage "VHDL" de cette spécification

est présenté dans I’annexe A.
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Fig 377 Méthodologie de conception.
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La deuxi¢me phase est celle de la vérification. En effet, la vérification du résultat
final est réalisée en s’appuyant sur la description structurelle (schémas) générée dans
la phase descendante. La partie ascendante extrait les capacités et les résistances a

partir de la description physique, permettant ainsi une retro-annotation des schémas.

La vérification fonctionnelle est limitée & une simulation du réseau de portes 1ssu de
la synthese des blocs construits & partir de bibliotheques de cellules standards.
L’analyse temporelle est effectuée a partir du réseau de portes, aprés extraction des
capacités et des résistances d’interconnexion. Quant a la simulation électrique, elle
est effectuée dans 'environnement de conception de circuits intégrés Cadence, 2
partir du réseau de transistors obtenu par extraction du dessin des masques, lequel
est généré automatiquement par les outils "Physical Design Planner" et "Silicon
Ensemble".

3.4.2 AO a auto-calibrer

Le concept préalablement mentionné a été appliqué dans une configuration de
simulation et avec succes, & deux structures classiques d’AO avec des paires
différentielles d’entrée 2 transistors PMOS et NMOS respectivement. Celle a base
d’une paire différentielle d’entrée a transistors PMOS (Fig. 3.8) est retenue et
implémentée dans les prototypes expérimentaux en ASIC. Elle est composée de
deux étages et utilise un condensateur de Miller pour effectuer la compensation en
fréquence. Le tableau 3.2 donne les dimensions (w et 1) aftribuées aux différents

transistors implémentés dans le prototype expérimental.
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Dans la plupart des applications modemes & base d’AO, une polarité unique de
I'alimentation est souvent utilisée. En conséquence, un mode commun
nécessairement non égal A zéro est employé dans le mode normal d’opération de
’AO. Dans ces conditions, la chaine de compensation doit &tre en mesure de
prendre en compte la déviation de la sortie de I"AO, due incontestablement & un
changement du point d’opération de cet AO par rapport & son point de polarisation.
En effet, le choix d’un mode commun appropri€ avec lequel 1a phase de correction
est accomplie, contribue d’une maniére significative a la réduction de I’amplitude de
cette déviation. Dans le cas de la chaine d’autocorrection implémentée, un mode en
commun de "VDD/2" est employé. Néanmoins, le choix d’une valeur convenable

dépend de I’application.

Fig. 3.8. Structure de FAO 2 auto-calibrer.

Tableau 3. 2. Dimensions des transistors de I’AO implémenté.

Composant w (i) I (jum) Valeur (pF)
MiI 240 1.2
M2 240 1.2
M3 120 1.2
M4 120 1.2
M5 160 1.2
M6 160 1.2
M7 160 1.2
M8 20 1.2
M9 1.2 1.2
Ce , 1
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Le tableau 3.3 présente les performances simulées et mesurées de 1’AO congu et

implémenté.

Tableau 3. 3. Performances de I'AQ.

Paramétres Simulation Mesure
Tension d’alimentation (V) 1.5 1.5
Courant de polarisation (LA) 10 10
Gain DC (dB) 87 82
Dynamique de sortie (V) 1.1 1.2
Fréquence de transition (MHz) 30 25
Marge de Phase (deg) 74 79
CMRR (dB) 92 90
Courant total consommé (LA) 50 50.5
Slew Rate (V/us) 20 20

Le concept préalablement décrit, peut étre ais€ment appliqué a plusicurs

architectures d’AO de type CMOS sans entrainer de modifications dans leur

structure de base,

3.4.3 Convertisseur numérique analogique (CNA)

Le CNA utilisé dans la chaine de compensation est basé sur une commutation de

sources de courant. Ces sources sont pondérées de fagon binaire par des transistors

de différentes largeurs, comme indiqué a la figure 3.9. La conversion est faite sur 8

bits et les largeurs des transistors utilis€s dans les sources de courant, sont

proportionnées a I’échelle de "128:1", L’idée de base repose sur le transistor MOS

dont la conductance est affectée par un bit qui selon qu’il sera 1 ou 0, rendra le

transistor conducteur ou non. En conséquence, le transistor associé au bit de poids le
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plus faible (Dg) devra, une fois activé, étre parcouru par un courant 128 fois plus

faible que celui associé au bit de poids le plus élevé (D).

L’ étage de sortie du CNA est composé de deux ports de sortie commandés par des
commutateurs analogiques. Pendant la phase de compensation, uniquement un de
ses ports est connecté par le bloc numérique de correction, a la colonne sélectionnée

de T’étage différentiel de ’AO. Un courant de référence (Iref) est injecté de

Uextérieur du boitier dans le transistor d’entrée du CNA. Cette stratégie permet de
vérifier les performances du processus de réduction de la tension de décalage
d’entrée lors d’une variation de la résolution du CNA. Cette résolution est définie
comme ¢€tant le pourcentage d’évolution de la sortic du CNA résultant de I'écart

minimum entre deux codes.
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Fig. 3.9 CHA & sources de courant pondérées.

Etant donné que les dimensions (w et 1) du transistor d’entrée du CNA sont
équivalentes a celles du transistor associé au bit de poids le plus élevé (D), le
courant maximal que |’on pourra obtenir en sorfie, ¢’est-2-dire a I’'un des ports de
sortic du CNA, est environ deux fois le courant de référence (Iref). Des

commutateurs analogiques inactifs ("Dummy") sont également employés afin de
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réduire les effets d’injection de charge et d’alimentation capacitive (capacitive

Sfeedthrough).

Bien que la réponse de ces sources de courant soit rapide, elle n’est pas forcément
monotone. En effet, ces sources générent des transitoires et parasites qui influencent
la croissance de la tension de sortie du CNA en fonction du code binaire. Ces
transitoires et parasites sont dus nécessairement a la commutation des sources de
courant, Des résultats de simulations (voir tableau 3.4), obtenus dans
I’environnement Cadence sur le dessin des masques extrait du CNA, montrent que
sa monotonicité est convenablement assurée. Ces résultats sont obtenus avec un

courant de référence (Iref) du CNA d’environ 1pA.

Tableau 3. 4. Simulation Spectre - Courants produits par le CNA.

D7 e Dl) ICNA (nA)
00000001 9.55
00000010 13.82
00000011 28.04
00000100 37.12
00000101 46.24
00000110 55.29
00000111 64.34
00001000 73.16
00001001 82.16
00001010 91.12
(0001011 100.1
00003100 108.9
00001101 117.9
00001110 126.8
00001111 135.7
00010000 144.1
00100000 2834
(1000000 5574
10000000 1096
THETLT 2156
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L’erreur de non-linéarité différentielle (DNL) d’un CNA est définie, pour chaque
palier du convertisseur, comme étant la différence entre la largeur réelle du palier et
la largeur idéale. En pratique, cette erreur est due essentiellement aux variations
présentes dans presque tous les procédés technologiques de fabrication, aux
gradients de température, au vieillissement et au bruit généré par les commutations.
En effet, elle provoque des erreurs de conversion a la sortie y(t) du CNA, tel que
y(nT) = gx[n]+e[n] ou x[n] est le code numérique d’entrée indexé par I'entier n, T
est la période d’échantillonnage, q est une constante de quantification et e[n] est la
séquence d’erreurs de conversion. Cette séquence e[n] contient la distorsion
harmonique du CNA qui provoque la réduction de ses SFDR (spurious free dynamic
range), SDR (signal to distortion ratio), SNDR (signal to noise ratio) et son ENOB
(effective number of bits). Cependant, la DNL constitue une des limitations

indéniables quant a I’utilisation de ce type de convertisseur.

Bien que le CNA soit de 8 bits, la conversion est véritablement effectuée sur 9 bits.
Ce constat découle du fait que le CNA est connecté par le bloc numérique de
correction a I’'une ou I’autre des deux colonnes de I’étage différentiel de I’AO.

3.4.4 Générateur interne de signal d’horloge

De fagon courante, il est tout & fait possible de générer des signaux d’horloge a
I'intérieur d’un circuit intégré. Ceci est essentiel pour deux raisons. Premi&rement,
certains systemes VLSI requierent une autosuffisance en terme de signal d’horloge,
notamment lorsqu’une horloge trés précise n’est pas requise. Deuxieémement, les

considérations mentionnées a la section 3.1 de ce chapitre justifient la nécessité
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d’avoir un géndrateur interne de signal d’horloge dans la chaine de compensation

implémentée.

Une fagon simple pour réaliser un oscillateur est d’utiliser une chaine d’inverseurs
configurée comme un oscillateur bouclé. Le temps de propagation d’une telle chaine
de retards suit les variations de la constante de temps "t", en fonction des
dispersions dues aux procédés de fabrication, des gradients de température, du
vieillissement et de la tension d’alimentation. L’oscillateur bouclé comporte un
nombre impair d’inversions et ne posséde pas d’état stable. Il oscille avec une
période qui est un sous-multiple impair du double du temps de propagation dans

I’anneau complet.

Le générateur interne de signal d’horloge implémenté fait partie de cette catégorie

de chaines de retards. 1l est montré dans la figure 3.10.
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Fig 3.10. Génératenr mterne de signal d'horloge.
L’état d’un systtme au démarrage est une considération importante dans la
conception d'un circuit. Il est souvent désirable de générer un signal d’initialisation
(start-up) au démarrage afin d’initialiser I’état des circuits synchrones. En I’absence

de ce signal d’initialisation, les signaux d’horloges aléatoires générés pendant la
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mise sous tension peuvent mettre le systeme dans un état indéterminé. Cependant,
un circuit d’initialisation & la mise sous tension (Power On Reset) permet d’éviter ce
type de probléme.

-

En technologie CMOS, une porte standard bascule & "VDD/2". En conséquence, si le
signal d’entrée ne dispose pas de fronts nets, la sortie de cette porte oscillera avant
de se stabiliser. Un circuit de type "inverseur de déclenchement” permet la mise en
forme de ce signal d’entrée (voir figure 3.11). Il s’agit d’un circuit régénératif
spécial, capable de convertir un signal d’entrée caractérisé par un changement d’état

lent en un signal digital caractérisé par un changement d’état propre.

Plusieurs améliorations ont été apportées a notre générateur interne de signal
d’horloge, afin d’éviter les problémes préalablement mentionnés. Tel qu’il est
indiqué a la figure 3.10, ce générateur est composé de cing portes inverseuses
cascadées, un circuit de mise sous tension (POR), un inverseur de déclenchement et

trois portes logiques utilisées pour raison de synchronisation.

Le circuit POR posséde une constante de temps d’environ 1us, obtenue avec un
transistor intégré (T1) constamment actif dont la résistance est environ de 1KQ, et
une capacité non intégrée (C0O) d’une valeur de 1InF. Cette capacité devra €tre
connectée au boitier a partir de I’extérieur.

L’inverseur de déclenchement congu posséde quant a lui deux seuils de basculement

définis par les relations suivantes:
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Vy > Vi = V, =0 (3.9)
Ve < Vg = Vg = Vpp

Ou Vy et Vi sont les seuils de basculement de I’inverseur de déclenchement, V,, est
son signal d’entrée, alors que V est son signal de sortie. Le circuit au niveau

transistor de I'inverseur de déclenchement implémenté est présenté a la figure 3.11.

_J_“‘ o Pellap N 3=l 2

Tig. 3.11. Inversewr de déclenchement.

Le démarrage et I’arrét du générateur de signal d’horloge implémenté se font d’une
maniére synchrone, au moyen d’un signal E_Clk généré par le bloc numérique de

correction. Il démarre lorsque ce signal est actif bas, et s’arréte dans le cas contraire.

Quant 2 la fréquence du signal d’horloge, elle est déterminée par I’insertion d’une
charge capacitive appropriée entre chaque paire d’inverseurs. Cette fréquence est
associée aux constantes de temps de charge et de décharge d’une capacité
équivalente de la grille d’un transistor, chargée a travers la résistance totale.

Cette fréquence vérifie la relation suivante:

V £ K sk (“\j\ij
1

f = TEITNTC (3.10)
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Ou K est la transconductance intrinséque d’un transistor MOS, C (=0.5pF, dans
notre cas) est la charge équivalente a la sortie d’un inverseur, N (=5, dans notre cas)
est la longueur de la chaine d’inverseurs, w et 1 sont les dimensions d’un transistor

MOS et Vpp est la tension d’alimentation.

A partir de I’équation (3.10), la fréquence d’opération du générateur interne de
signal d’horloge, est fixée a environ SMHZ.

3.4.5 Comparateur de niveaux et Synchroniseur

L’amplificateur opérationnel congu posséde un étage de sortie permettant de
commander une importante charge capacitive (transistors de larges dimensions).
Pour cela, nous avons utilisé cette méme structure en tant que comparateur de

niveaux (voir figure 3.8).

Etant donné que I’AQ est utilisé dans une configuration en boucle ouverte pendant
la phase de correction, la tension de décalage d’entrée du comparateur apparait a
I'une des entrées de ’AO divisée par son gain DC élevé (environ de 87dB). Par

conséquent, elle peut &tre négligée.

Les erreurs de synchronisation constituent un probléme sérieux pour les circuits
synchrones qui traitent des signaux asynchrones d’origine externe comme des
entrées ordinaires. Considérons le cas d’une bascule "D" qui voit son entrée changer
dans Uintervalle de temps "tg, — t4", Ol tgy, est le temps de prépositionnement (sefup
time) et ty, est le temps de maintien (hold time). Un phénomeéne de métastabilité peut

se manifester en cas de coincidence entre la variation de Pentiée et la transition
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négative de I'horloge. Dans ce cas particulier, la bascule risque de se mettre
transitoirement dans un état intermédiaire qui peut durer indéfiniment. Quant a sa

n s

sortie, elle reste bloquée a un état illégal ou incorrect.

Toutefois, dans les applications ol le risque, méme faible, d’apparition d’états
métastables est intolérable, il est possible d’en réduire la probabilité d’occurrence en
utilisant la technique de double synchronisation. 1l $’agit de monter deux registres en
cascade du cOté de 'entrée asynchrone, comme dans un registre a décalage. Ainsi,
une cellule de mémorisation temporelle (bascule D) désignée par "synchroniseur”
dans la figure 3.4, a été utilisée dans la chaine de compensation. Cette cellule permet
de résoudre ce probleme de métastabilité lors de la lecture, par le bloc numérique de
compensation, des décisions logiques issues du comparateur sur le signe de la
déviation résiduelle & la sortie de I’ AO.

3.5 Validation et Résultats

Cette section est consacrée tout d’abord aux résultats obtenus par simulation dans
I’environnement Cadence et ensuite, 2 la mise a I'épreuve de la chalne de
compensation développée dans ce mémoire de maitrise.

3.5.1 Résultats de simulation

Le résultat de simulation montré a la figure 3.12, est obtenu dans Penvironnement
de conception de circuits intégrés Cadence, a partir de ’AO utilis€ en montage
suiveur. Nous avons mis en ceuvre une simulation mixte analogique/numérique de
I'ensemble du systeéme, avec pour premier objectif la validation fonctionnelle du

bloc numérique de correction implémenté. Ce résultat de validation a ensuite permis
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de vérifier la dépendance du processus de réduction de la tension de décalage

d’entrée A la résolution du CNA.

Dans une configoration de simulation, nous avons utilisé un modele simplifié du
bloc numérique de correction qui suppose que 1’AO en montage suiveur correspond
au mode de compensation désiré. Alors qu’en réalit€, ’AO est mis dans une
configuration en boucle ouverte. Cette configuration nous a permis d’observer

P’évolution de la tension de sortie de I’AO autour de son point de repos pendant la

phase de compensation.
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Fig 3.12, Simulation Spectre - Sortie de I'AO pendant la phase de compensation.
Initialement, une large tension de décalage d’entrée environ de 4.5mV d’amplitude
est induite en forcant une condition de non-appariement a |’étage différentiel de
I’AO a auto-calibrer. La fréquence du générateur interne de signal d’horloge est de
5MHz. Le courant de référence (Iref) du CNA est d’environ 1{{A. Le courant de
polarisation de I’AO est d’environ 10pA. Une tension de référence de "VDD/2 =

750mV" est appliquée a entrée non-inverseuse de I'AO.

La figure 3.12 montre la déviation de la sortie de I’AO autour de son point de

polarisation pendant la phase d’autocorrection.
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L’équation (3.8) montre qu'un nombre total de périodes d’horloge de 334 est
nécessaire pour compléter un cycle entier de compensation. Pour une fréquence
d’horloge de 5SMHz, ce nombre de périodes d’horloge correspond a un intervalle de
temps environ de 66.8us. La figure 3.13 montre qu’'a la fin du cycle de
compensation, la tension résiduelle observée i la sortie de I’ AO est environ de 40UV
d’amplitude. Ce résultat est important dans la mesure ot la tension de décalage

d’entrée est réduite environ de 113 fois par rapport a sa valeur initiale.
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Fig.3.13. () Sortie du circutt reset de mise sous tension
() Signat B Cllk {c) Sortie du générateur.

Il convient de mentionner I’apparition de quelques oscillations a la sortie de I’AO
pendant la phase de compensation (Fig. 3.12). Ces oscillations sont dues
essentiellement au temps d’établissement suffisamment lent de I’AO. En effet, ' AO
utilisé pour tester les performances fonctionnelles de cette chaine de compensation,
repose sur une structure classique. Malheureusement les performances €lectriques de
cette structure en termes de taux de transition (slew-rate) et de temps

d’établissement (settling-time), sont assez limitées. Néanmoins, il existe d’autres
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structures d’AQO bien plus performantes, tels que les amplificateurs télescopiques,

qui sont plus adaptées 4 un fonctionnement en haute fréquence.

Le générateur interne de signal d’horloge présenté antérieurement a ét€ simulé
également dans I’environnement Cadence (Fig. 3.13). Dans cette figure, on retrouve

une constante de temps environ de 100ns attribuée au circuit de mise sous tension.

Le signal E_Clk généré par le bloc numérique de correction est utilis€ pour
contréler I'état de ce générateur. En effet, un signal actif bas démarre le générateur
alors qu’un signal actif haut I'immobilise.

Rappelons qu’un circuit de mise sous tension (POR) protege un systeme synchrone
contre un éventuel état indéterminé lors d’une mise sous tension.

3.5.2 Résultats de mesure

La chaine de compensation proposée a été implémentée dans deux prototypes en
technologie CMOS 0.18um a puits N avec six niveaux de métal. Ces deux

prototypes ont été fabriqués par la TSMC a travers la CMC.

Le premier prototype, désigné par prototype de "Mode Manuel”, inclut
exclusivement les blocs analogiques qui sont I’AO, le Comparateur et le CNA. Le
dessin des masques de ce prototype occupe une surface environ de 700pum x 300pm.
Ce prototype nous a permis, d’une part, de vérifier le bon fonctionnement des blocs
analogiques intégrés et d’autre part, de valider le concept utilis€ en nous autorisant a

agir de maniere externe sur les différents bits du CNA, afin d’observer
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minutieusement le processus de calibration de I’AO réel. La microphotographie de

ce prototype est présentée dans I’annexe C.

Le deuxiéme prototype, désigné par prototype de "Mode Automatique”, inclut les
blocs de la chaine entiére de compensation. Le dessin des masques de ce prototype
occupe une surface environ de 1000pm x 500um. La microphotographie de ce
prototype est présentée dans I'annexe C. Les essais effectués avec ce prototype
n’étaient pas concluant a cause d’un probléme de démarrage au niveau du générateur

interne du signal d’horloge.

Cependant, certains résultats de mesure réussis ont été obtenus avec le prototype de
"Mode Manuel”. Premiérement, des mesures de performance de 'AO ont €€
obtenues et résumées dans le tableau 3.3 de la section 3.4. Deuxiémement, des
résultats de mesure qui démontrent la validité ainsi que la précision de la technique

développée, ont été obtenues comme indiqué a la figure 3.14.

L’ équipement de test utilisé pour les mesures est le suivant:

1. Alimentation stabilisée : Agilent Technologies E3631A Triple Output DC
Power Supply. Résolution métrique de 1TmV/1mA pour une sortie de 6V (0 a
5A), 10mV/1mA pour les sorties £25V (0 a 1A).

2. Multimetre de précision : Model 2002 multimeter 8% digits. Fréquence de
mesure de 1Hz & 15MHz. Mesure d’une tension DC de InV a 1100V. Mesure

d’un courant DC de 10pA a 2.1A.



3. Oscilloscope numérique : TDS7154 Model. Bande passante jusqu’a 4GHz.
Fréquence d’échantillonnage maximale de 20GS/s. Plage de sensibilité de
2mV/div. Impédance d’entrée (couplage DC) de 50Q+2.5% a 25°C. Précision
du gain vertical DC de 2%. Acquisition rapide jusqu'a 400000
acquisitions/seconde.

Les résultats de mesure montrés a la figure 3.14 sont obtenus avec une tension
initiale de décalage d’entrée (Uos) mesurée de I’ AO environ de 4500V, un courant
de polarisation de I’AO et du comparateur environ de 10uA, une alimentation des
blocs analogiques environ de 1.5V et un courant de référence (Iref) variable injecté

dans le transistor d’entrée du CNA (1pA, 21A, 31A, 4pA et SPA).
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Fig: 3.14, Résultats de mesure - Uos de TAQ versug Iref du CNA.
Ces résultats sont importants dans la mesure ol ils mettent en évidence deux
hypothéses. Premigrement, I’exactitude du processus de correction dépend a la fois
de 'erreur de non-linéarité différentielle (DNL) du CNA, ainsi que du bruit généré
pendant la commutation des sources de courant. Deuxiémement, une erreur de 1
LSB est inévitablement associe au résultat d’exécution de [Palgorithme

d’approximations successives employ€.



3.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté en détail une technique numérique
d’autocorrection de la tension de décalage d’entrée d'un amplificateur opérationnel
réalisé avec la technologie CMOS. Les spécifications formelles et fonctionnelles des
blocs analogiques et numériques de la chaine entiere de compensation ont été
également exposées. Les résultats obtenus par simulation ont permis de valider le
concept utilisé. Quant aux résultats de mesure, ils ont permis de confirmer

expérimentalement les résultats obtenus par simulation.

Toutefois, I"algorithme d’approximations successives implémenté peut étre ais€ément
adapté a P’architecture d'un CNA ol une partie ou ’ensemble des bits du code
binaire est généré par un code thermometre. Ceci pourra réduire, d’une part, le bruit
transitoire généré pendant le fonctionnement en haute fréquence et d’autre part,
Perreur de non-linéarité différentielle du CNA, tout en garantissant la monotonicité

du CNA.
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CHAPITRE 4

CARACTERISATION D’UN PROCEDE DE CREATION DE RESISTANCES

DIFFUSEES PAR IMPULSION LASER

4.1 Introduction

Les résistances, ainsi que d’autres composants passifs, sont des éléments cruciaux
pour la conception de tout type de circuit intégré. La connaissance de leurs
propriétés physiques et électriques détermine en grande partie les performances
globales en termes de consommation, de bruit et de gain d’un circuit intégré en

Py

général, et d’un circuit intégré analogique en particulier.

Le comportement €lectrique des composants intégrés passifs dépend, d’une part, des
caractéristiques physiques des matériaux conducteurs, semi-conducteurs et isolants
au moyen desquels ils sont fabriqués, et d’autre part, de leur structure propre et de la
maniére dont ils sont polarisés. Dans ce chapitre, nous nous intéressons
exclusivement aux résistances intégrées dans un substrat de silicium. En technologie

CMOS standard, les résistances intégrées sont de deux types.

Premierement, on distingue les résistances en silicium monocristallin intégrées.
Elles sont habituellement formées par le dopage raisonnablement fort d’une région
du substrat, qui était déja dopé avec des impuretés de type opposé. L’isolation de ces
résistances découle de la polarisation inverse de la jonction pn qui les sépare du

substrat. Ces jonctions introduisent d’importantes capacités parasites. Cette isolation
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est d’ailleurs a Vorigine de courants de fuite qui sont significatifs pour certains
circuits. Ces courants augmentent trés rapidement avec la température et il peut
devenir trés important d’en tenir compte dans les applications sensibles aux dérives

en température, telles que les références de tension bandgap.

Une deuxiéme maniére populaire pour créer des résistances intégrées est d’utiliser le
silicium polycristallin. La résistivité¢ du film de silicium polycristallin peut &tre
contrblée en modifiant le dopage de ce film. Dans la plupart des technologies
CMOS, une propriété intéressante des résistances en Poly-Si est leur trés bonne
isolation. Les couches de Poly-Si sont normalement isolées avec des diélectriques
épais, ce qui rend les courants de fuite a haute température pratiquement
négligeables. En contrepartie, la capacité parasite associée aux diélectriques isolants

limite la valeur maximale des résistances réalisables dans certaines applications.

Les techniques normalement utilisées pour la création de résistances rencontrent de
sérieuses difficultés pour atteindre les performances prescrites par les applications
de haute précision en termes de stabilité et précision. Deux contraintes importantes
sont associées a I'utilisation de ces résistances. Premierement, leur valeur absolue
est imprécise. Cela est d{i essentiellement aux variations inévitables du procédé
technologique telle que 'uniformité du dopage et Pincertitude sur la définition
exacte des dimensions voulues. Deuxi¢mement, leur valeur relative est précise a
environ 0.25% pour les résistances de petite taille. Il est toutefois possible
d’améliorer la précision en concevant des résistances de grande taille. Dans ce cas,

le prix a payer est I'introduction d’importantes capacités parasites. La technique de
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diffusion par impulsion laser est désormais une solution aux problémes cités pour la
création de résistances diffusées directement dans le silicium qui sont a la fois
précises et stables en température. L’ importance de la technique étudiée réside donc
dans la réduction significative des dimensions des résistances intégrées
comparativement aux mémes valeurs de résistances formées au moyen des
techniques de dopage ordinaires. De plus, le procédé LTRIM permet non seulement
un appariement plus précis que celui d’un procédé standard normalement sujet a des
variations paramétriques, mais aussi un ajustement des imprécisions résiduelles
associées aux procédés technologiques standards de fabrication.

Le procédé LTRIM est un nouveau procédé itératif de création de résistances
diffusées. Ce procédé a été d’abord, proposé et élaboré a I’Ecole Polytechnique de
Montréal, et ensuite raffiné par la société montréalaise Technologies-LTRIM. Cette
technique permet de créer des résistances de valeurs allant de 1002 jusqu’a

quelques MQ avec une précision d’environ 50ppm et est parfaitement compatible

avec les procédés CMOS conventionnels [24].

La figure 4.1 illustre schématiquement les étapes de création par le procédé LTRIM
d’une résistance diffusée par laser. Avant sa création, la structure d’une résistance
LTRIM correspond & celle d’un transistor CMOS sans grille [Fig. 4.1(a)].
Lorsqu’une impulsion laser est focalisée dans la région qui sépare les deux zones
diffusées de part et d’autre de la structure, un processus de diffusion des dopants

(paires électrons-trous) & Uintérieur de cette région [Fig. 4.1(b)] est initié. La
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résistivité de cette région est contrdlée par les parametres des impulsions et la
puissance spécifique du rayonnement laser pendant la séquence de création de la
résistance. A la fin de cette séquence, un lien physique permanent est établi entre les
deux zones diffusées [Fig. 4.1(¢)]. Ce lien détermine donc la valeur de la résistance

crée.
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Fig.4.1. Résistance LTRIM (a} avant création
(b) pendant c¢réation (c) aprés création,

Il convient de souligner qu’une résistance diffusée par laser est de type N lorsque les
deux zones diffusées sont dopées dans un puits N, et est de type P lorsque ces deux
zones sont dopées dans un puits P.

4.2 Metivations

Ce projet porte sur la caractérisation d’un procédé de création de résistances
diffusées par impulsion laser. Cette caractérisation est effectuée au moyen d’un
ensemble de circuits de tests destinés a étudier les phénomenes parasites introduits
dans le substrat Si-cristallin par le traitement laser pendant la séquence de création
du dispositif LTRIM. L’ensemble des travaux réalisés a I’'Feole, par une équipe

comptant plusieurs chercheurs aux départements de Génie Electrique et de Génie
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Physique vise comme un de ses objectifs & long terme 1’élaboration d’un algorithme

de contrdle efficace pour la création de ce type de dispositif.

Etant donné que le procédé LTRIM est itératif et que la séquence de création du
dispositif s’effectue sous tension, 1’enchainement des impulsions laser produit trois
faits importants. Premidrement, un échauffement local dii au rayonnement laser
provoque une perturbation dans le substrat Si-cristallin. Cette perturbation
paramétrique due nécessairement & 1’effet thermique du laser peut affecter un circuit
adjacent au dispositif LTRIM de facon temporaire ou permanente. Deuxiemerment,
une injection de charge due a I'illumination par rayonnement laser peut engendrer
les phénomenes de claquage de grille et de latchup. Enfin, cette illumination génére
un grand nombre de porteurs libres qui peuvent perturber un circuit adjacent au
dispositif en injectant des charges sur des nceuds qui devraient étre électriquement
isolés

La nature itérative du procédé LTRIM requiert la mesure du résultat des it€rations
précédentes avec une exactitude conforme aux objectifs prévus. Cette mesure est
effectuée au moyen d’un ensemble d’éléments sensibles aux variations
paramétriques et incorporés dans un circuit intégré, tels qu'un amplificateur
opérationnel, un plot, un oscillateur, un anneau de garde, etc.

4.3 Procédures de caractérisation

Plusieurs structures ont été élaborées par notre équipe du GRM (Groupe de
Recherche en Microélectronique) afin d’évaluer I'impact des impulsions laser sur un

circuit sous tension. Nous avons choisi de présenter dans cette section quelques
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procédures intéressantes qui permettent de caractériser certains aspects de la
technologie LTRIM. Les structures réalisées permettent notamment de caractériser
les effets thermique et d’une injection de charges sur la dynamique d’un circuit
adjacent au dispositif et ’influence des parametres technologiques et de conception
sur les conditions d’amorgage d’un thyristor parasite. Le cas d’un amplificateur
opérationnel CMOS compensé en tension de décalage d’entrée moyennant
'utilisation de dispositifs LTRIM sera présenté a la fin de cette section. Le dessin
des masques au complet du prototype expérimental est présent€ dans 1’annexe D.
4.3.1 Effet thermique et injection de charge

Comme il a été préalablement mentionné, la séquence de création d’un dispositif
LTRIM génere des porteurs actifs dans la région fondue du dispositif. Ces porteurs
sont dus a Villumination par le rayonnement laser. Si le circuit est sous tension, le
substrat de silicium est polarisé négativement. Ces porteurs peuvent franchir la
barriere de potentiel de la région fondue pour étre injecté€s finalement dans le

substrat.

Dans le cadre de ce projet, nous avons mis au point une méthode de mesure de
I’impact de ces porteurs sur la dynamique d’un circuit adjacent au dispositif. Le

diagramme bloc de cette chaine est présenté a la figure 4.2.

La chaine de mesure congue et implémentée, est composée de six blocs principaux:
un ensemble de six oscillateurs en anneau, un diviseur de fréquence, un
convertisseur fréquence-tension (CFV) et finalement, deux suiveurs dont 'un est

analogique alors que 1”autre est numérique.
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Les oscillateurs en annean de 1 a 5 sont quasiment identiques et oscillent & une
fréquence d’environ 320MHz. Un dispositif LTRIM est installé au centre de chaque
oscillateur & une distance D par rapport a I’annean d’inverseurs qui le compose. Le
principe de la chaine de mesure est simple. Il consiste a détecter une éventuelle
variation apportée a la fréquence d’oséi]lation de 'un des oscillateurs sous test,
pendant la séquence de création du dispositif LTRIM. Si une variation de la

e

fréquence d’oscillation se produit, elle sera due soit aux porteurs actifs générés par

le rayonnement laser ou a I'effet thermique des impulsions laser. I s’agit donc de
déterminer expérimentalement la sensibilité paramétrique dynamique de composants

électroniques actifs dans le voisinage d’impulsions laser.

Oscillatswr de
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s Convertissenr s 3
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Fig 4.2 Diagramme bloc de la chaine de mesure de '
I'absorption de charges par le substrat.

Le choix d’un oscillateur en anneau opérant a une fréquence suffisamment élevée est
justifié par le fait que cette structure est relativement sensible aux variations
paramétriques. Les oscillateurs en anneau de 1 & 5 peuvent étre classés en deux

catégories.
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Premidrement, les oscillateurs qui utilisent des cellules d’inverseurs TSMC
standards. Deux modeles de dispositif LTRIM sont utilisés, I'un est doté d’un
anneau de garde et ’autre est sans anneau de garde. Le dispositif LTRIM associé a
chacun de ces oscillateurs est installé & une distance fixe d’environ 30pm par rapport

4 anneau d’inverseurs. Ces oscillateurs sont au nombre de deux.

Deuxiemement, les oscillateurs qui considérent 'utilisation d’un modele d’inverseur
classique congu et implémenté dans le prototype expérimental. Ce modele utilise des
transistors de tailles supérieures aux tailles minimales permises par la technologie
0.18um. Le modele d’un dispositif LTRIM sans anneau de garde est employ€ dans
ce cas. Ces osciliateurs sont au nombre de trois. Les distances d’établissement des
dispositifs LTRIM par rapport aux anneaux d’inverseurs sont d’environ 10, 20 et
30pm respectivement. Ceci permet de déterminer le paramétre de dépendance de

I’amplitude d’une perturbation a la distance d’établissement d’un dispositif LTRIM.

Ftant donné que la sortie de la chaine de mesure (Sortiel) est une tension
analogique, il est nécessaire de trouver une caractéristique de corrélation entre le
paramétre fréquence et son équivalent en tension. Ceci est effectué an moyen d’un
oscillateur de calibration. Il s’ agit également d’un oscillateur en anneau qui oscille a
une fréquence d’environ 367MHz. Parallélement a la sortie en tension, une sortie en

fréquence (Sortie2) est disponible & travers un suiveur numérique.



72

a. Diviseur de fréquence
Le cahier des charges initial spécifie que I'on désire observer des variations de la
fréquence d’oscillation aussi courte que 100ns. La durée de ces variations, si elles
existent, n’est en fait pas connue. Nous visons également une précision de mesure
d’environ 1%. Dans une configuration de simulation, le temps d’établissement
minimal du CFV utilisé dans la chaine de mesure est d’environ quatre fois la période

du signal d’entrée.

Pour satistaire aux spécifications mentionnées ci-dessus, la fréquence du signal
d’entrée du CFV doit étre au voisinage de 40MHz. Un diviseur de fréquence 8:1 est
donc employé dans la chaine de mesure implémentée. 11 s’agit de trois diviseurs de
fréquence 2:1 montés en cascade. La figure 4.3 illustre le diviseur de fréquence 2:]

utilisé [25].
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Fig 4.3 Diwviseur de fréquence 2:1.
b. Suiveurs
Les plots analogiques de tout circuit intégré introduisent des impédances parasites.
Elles sont inductives, capacitives et résistives. Ceci dégrade de toute €vidence les
signaux analogiques transmis 3 Iextérieur du boitier. En général, cette transmission
est rendue possible moyennant 'utilisation d’un suiveur associé a chaque signal de

sortie. Dans le cadre de ce projet, nous avons utilisé deux suiveurs afin de
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transmettre les signaux en tension (Sortiel) et en fréquence (Sortie2) de la chaine de

nmesure implémentée.

La transmission du signal en fréquence est effectuée au moyen d’un suiveur
numérique. Il s’agit tout stimplement de trdis inverseurs montés en cascade et de
dimensions appropriées. Quant au signal en tension, il est transmis au moyen d’un
suiveur analogique. Tl s’agit d’un circuit capable de commander une grosse charge
résistive/capacitive connectée a sa sortie. La figure 4.4 montre le suiveur analogique

employé [35].

Yoy

Vin
pi—

Fig. 4.4. Suiveur analogique.
Le tableau 4.1 récapitule les dimensions (w et 1) attribuées aux différents transistors
implémentés dans le prototype expérimental. La tension a la sortie du suiveur (Vout)
est donnée par I’équation (4.1). La formulation de cette équation néglige I’effet de
substrat (body effect) relatif au transistor M1. Cette hypothese est valable si M1 est
isolé dans un puits et que son puits est porté au méme potentiel que sa source.,

Vout = Vin ~ (Vg ~ Vgg) .1)
Ou Vg est la tension qui contrdle le courant de la source M3. Cette tension Vy doit

tre choisie de telle facon que le transistor M3 puisse opérer dans la région de
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saturation. L’équation (4.1) montre effectivement que la tension de sortie du circuit

suiveur est indépendante de la charge.

Dans toute chaine de mesure, la linéarit€ des blocs analogiques est une
caractéristique importante a4 prendre en considération. Plusieurs effets secondaires
peuvent dégrader la performance du circuit suiveur employé, notamment en terme

de linéarité de sa sortie en fonction de son entrée.

Premierement, I’effet de modulation de la largeur du canal affecte la tension de seuil
d’un transistor CMOS. Cet effet peut Etre réduit en utilisant des longueurs de grille

des transistors supérieures a la longueur minimale permise par la technologie.

Deuxiemement, I’effet du non-appariement des caractéristiques électriques de deux
transistors supposés identiques. Cet effet peut également étre réduit en utilisant des

techniques de dessin des masques appropriées.

Tableau 4. 1. Dimensions des transistors.

Composant w () 1 (pm)
Mi 40 1.2
M2 2 1.2
M3 40 1.2
M4 80 1.2
M5 80 1.2

-

Troisiemement, I'effet de substrat affecte 4 son tour la tension de seuil d’un
transistor CMOS (voir équation (4.2)). Dans le cas du suiveur employé, cet effet est
réduit en isolant le transistor M1 dans un puits P (ceci implique ['usage d’une

couche deep-nwell dans une technologie CMOS comme la TSMC 0.18pm). Ainsi, la
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tension source-substrat (Vgp) du transistor est quasiment égale a zéro et par
conséquent, la linéarité du suiveur est améliorée. D’autre part, le seuil varie avec la

polarisation apparente du substrat en accord avec la relation suivante :

Vp = Vpo + Y(\/ 295 + Vsp /205 ) 4.2)
Dans I’équation (4.2), Vo est la tension de seuil lorsque la différence de potentiel

entre la source et le substrat, Vg , est égale a zéro, O est le potentiel €lectrostatique

du substrat (niveau de Fermi) et 'y est le coefficient de effet de substrat.

Dans une configuration de simulation, une rampe de tension est injectée a P’entrée
"Vin' du suiveur qui commande une charge mixte résistive/capacitive connectée a sa
sortie Vout. La charge résistive est d’environ 10K€2, alors que la charge capacitive
est d’environ 5pF. La tension Vg de M3 est fixée a une valeur d’environ 600mV. Le

résultat de cette simulation montre que la linéarité du suiveur est uniquement

garantie pour une tension d’entrée dans une plage allant de 0.9V a 1.5V (Fig. 4.5).
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Fig. 4.5. Linéarité versus Plage d'entide.
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Il convient de souligner que la réponse en fréquence du suiveur employé dépend
grandement de la tension Vg. Par exemple, la fréquence a —3dB est d’environ

32MHz pour un Vg d’environ 600mV, et est d’environ 100MHz pour un Vp

d’environ 800mV.

¢. Convertisseur fréquence-tension (CFV)
Pendant la séquence de création d’un dispositif LTRIM, on désire &tre en mesure
d’observer des variations apportées a la fréquence d’oscillation aussi courte que
100ns. Etant donné que cette durée est relativement faible, il est plus commode

d’utiliser un CFV en tant qu’analyseur de spectre permettant d’avoir une tension

image de cette fréquence.
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Fig. 4.6..(@) CFV (b} Logique de contrdle (¢) Signaux de controle.

Le CFV employé dans la chaine de mesure [Fig. 4.6(a)] est une version légérement
modifiée du circuit développé dans [8]. La conversion est effectuée en trois étapes.
Premierement, la capacité C1 est chargée, a travers le transistor M4, par un courant

constant a la cadence du signal d’entrée en fréquence. Cette étape est réalisée a
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chaque demi-période T1 du signal d’entrée. Deuxiemement, Les charges accumulées
dans C1 et C2 sont redistribuées de facon égale, moyennant le principe de
distribution de charge. Troisiémement, la capacité C2 est isolée du reste du circuit
pendant que C1 est déchargée a travers M6. Cette séquence est répétée d’une facon

périodique au moyen d’une logique de contrdle appropriée [Fig. 4.6(b)].

Les dimensions (w et 1) attribuées aux différents transistors implémentés dans le

prototype expérimental sont récapitulées dans le tableau 4.2.

Tableau 4. 2. Dimensions des transistors.

Composant w (um) I (jum) Valeur (pF)

Ml 40 1.2

M2 80 1.2

M3 80 1.2

M4 24 1.2

M5 18 1.2

M6 21 1.2

M7 8 0.55

M8 8 0.55

M9 4 0.55
M10 4 0.55

Cl 1
C2 0.5

La tension développée a la sortie du CFV est directement proportionnelle & la
période de son signal d’entrée (voir équation (4.3)). La capacité C1 est choisie égale
a deux fois C2 dans le but d’accélérer le temps de conversion. La tension Vp de
contrdle de M1 doit étre choisie de telle facon que le CFV puisse opérer dans sa

plage linéaire. Dans le prototype expérimental implémenté, le signal transportant Vp
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est connecté au méme plot que celui transportant la tension Vg de contrdle de la
source de courant M3 du suiveur analogique (voir figure 4.4).

Dans une configuration de simulation, la plage de linéarité observée a la sortie du
CVF est établit entre 0.9V et 1.33V. Ceci correspond a une plage de fréquence du
signal d’entrée allant de 34.5MHz a 47.5MHz (Fig. 4.7). En conséquence, toute
variation apportée a la fréquence d’oscillation et comprise dans la plage de

fréquence mentionnée, est aisément détectée par la chaine de mesure implémentée.
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F lg 4.7, Plage de linéarité du CFV versus Suiveur analogigque.

4.3.2 Thyristor parasite

Dans toute structure MOS intégrée, on rencontre des transistors bipolaires parasites.
Dans le dessin des masques d’un circuit CMOS intégré analogique, ces éléments
parasites actifs se connectent entre eux par l'intermédiaire d’éléments parasites

passifs omniprésents dans les différentes zones actives, pour former un thyristor
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parasite. Ces éléments parasites passifs correspondent aux résistances des puits et du

substrat de silicium.

Le thyristor est un composant constitu¢ d’une structure pnpn a quatre couches (Fig.
4.8). 1l s’agit d’un composant tenu responsable du phénoméne de latchup dans les
circuits intégrés. Le modele électrique classique d'un thyristor latéral parasite, dans
un procédé CMOS standard, consiste en 1’association de deux transistors bipolaires,
I'un du type pnp vertical et ’autre du type npn latéral, et de deux résistances d’acces
désignées par Rn et Rp a la figure 4.8. L’anode constitue I’émetteur du pnp alors que
la cathode est celui du npn. La diffusion n+ dans le puits n permet I’acces & travers
la résistance de puits & la zone correspondant a la fois a la base du pnp et an
collecteur du npn. La diffusion p+ dans le substrat permet I’accés a travers une
résistance de substrat a4 une zone correspondant a la base du npn et au collecteur du

pnp.

Substrat p-

NMOS PMOR

Fig. 4.8. Transigtors bipolaires parasités dans un inverseur CMOS,
Sous certaines conditions de polarisation, ce réseau parasite peut se mettre
involontairement dans I'état direct-passant, ce qui provogque des conséquences

destructrices pour un circuit intégré. Les valeurs des courants de verrouillage et de
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maintien sont les paramétres les plus importants qui décrivent la robustesse d’un
circuit aux latchups. Ces courants dépendent fortement des parametres

technologiques et de conception.

Les paramétres technologiques peuvent &tre regroupés en deux catégories
essentielles. Premigrement, ceux qui correspondent au dopage des puits ou du
substrat dans le cas d’un procédé CMOS conventionnel. Deuxiémement, ceux qui
correspondent aux porteurs actifs générés thermiquement dans le substrat par le

rayonnement laser dans le cas du procédé LTRIM.

Quant aux paramétres de conception, ils sont principalement au nombre de trois.
Premierement, la largeur de la structure influence les valeurs des résistances Rn et
Rp, et par conséquent le courant de déclenchement du latchup. Deuxiemement, la
distance qui régit la largeur de la base du transistor parasite npn influence son gain,
et par conséquent le courant nécessaire a la polaﬁsation en direct de ce transistor
bipolaire latéral. Troisieémement, le type d’isolation électrique en terme de polarité
du puits (N ou P), utilis¢ dans les dispositifs qui partagent le méme substrat de

silicium.

Etant donné que la séquence de création d’un dispositif LTRIM engendre des
porteurs actifs injectés immédiatement dans le substrat de silicium, ces porteurs
peuvent entrainer une augmentation involontaire du courant de substrat. Ceci peut
ensuite générer une variation de la tension du substrat. Dang le cas extréme, un

courant de substrat suffisamment élevé pourrait polariser en direct la jonction
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source-substrat et verrouiller dans son état direct-passant le thyristor parasite

omniprésent dans les procédés CMOS sur substrat de silicium.

Etant donné également que 1effet de ces porteurs augmente avec la température, il
faut bien en tenir compte. Cependant, I’objectif de cette partie de notre travail est
orienté vers I'étude, dans un contexte empirique, de I'influence des parametres
technologiques et de conception sur les conditions de verrouillage dans un état

passant de la structure d’un thyristor parasite.
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Fig 4.9. Montage de caractérisation du phénoméne latchup.

L’idée de base est de s’appuyer sur le modele €lectrique classique d’un inverseur
CMOS. Deux modeles d’inverseurs ont été utilisés (Fig. 4.9). Premiérement, un
modele d’inverseur de type TSMC employant des transistors de tailles minimales
permises par la technologie CMOS 0.18 micron standard. Ce modgle est disponible
dans la librairie cmospl8 de CMC. Ce choix est justifi¢ par le fait qu'une cellule
TSMC standard est relativement sensible aux variations dans le substrat de silicium.

Deuxiemement, un modele d’inverseur classique congu et implémenté dans le
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prototype expérimental. Ce modele utilise des transistors de tailles supérieures aux

tailles minimales permises par la technologie 0.18um.

Dans le cadre de ce projet, nous avons considéré 1’utilisation d’un certain nombre de
procédures et modeles de dispositif LTRIM dans le but d’engendrer des conditions
pratiques pouvant favoriser I’amorcage d’un thyristor parasite. Ces conditions sont
récapitulées dans les points suivants :

1. 11 s’agit de focaliser & distance horizontale variable une bréve impulsion laser
dans le substrat de silicium. Trois points de focalisation du faisceau laser sont
choisis. Par rapport au plan vertical des deux inverseurs, ces points de
focalisation sont établis a des espacements de 10, 15 et 20pum respectivement
(Fig. 4.9). Ceci permet de déterminer deux é€léments importants.
Premiérement, la capacité d’absorption par le substrat de silicium de porteurs
suffisamment énergétiques générés thermiquement par le rayonnement laser.
Deuxiémement, I’espacement minimal sécuritaire entre le dispositif LTRIM et
un circuit adjacent de telle facon que le risque de larchup soit diminué,

2. Il s’agit d’injecter un courant variable de 0 3 ImA dans le substrat de silicium.
Pour des raisons de conformité des résultats, trois points d’injection sont
également choisis. Ces points sont établis a des espacements de 10, 15 et
20um respectivement. Ceci permet d’estimer le courant de substrat qui
pourrait polariser en direct la jonction source-substrat et par conséquent

d’amorcer le thyristor parasite associé€ a chacun des deux inverseurs.
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3. En technologie LTRIM, I'anneau de garde est employé en tant qu'une barriere
qui sert a collecter les porteurs actifs générés thermiquement par le
rayonnement laser et injectés dans le substrat de silicium. Dans le cadre de ce
projet, nous avons considéré les deux cas de figure suivants. Premiérement,
I'interface d’entrée-sortie d'un dispositif LTRIM est dotée ou non d’un
anneau de garde. Deuxiémement, 'anneau de garde est flottant ou polarisé.
Ceci permet d’abord de vérifier la nécessité ou non d’un anneau de garde pour
chaque dispositif LTRIM. Par la suite, il permet de déterminer la polarisation
adéquate de cet anneau dans le but de diminuer le risque de latchup.

4. Dans les technologies CMOS sur substrat de silicium, I’isolation électrique est
une technique fondamentale permettant de dissocier les différents types de
dispositifs actifs, passifs et les lignes d’interconnexions. Elle permet ainsi de
réduire au minimum toute interaction électrique non-désirée entre les
dispositifs tels que les courants de fuite puits-substrat. Dans le cadre de ce
projet, nous avons considéré I’utilisation de deux types de puits, les N et les P.
Ceci permet de déterminer le type d’isolation é€lectrique adéquat a un
dispositif LTRIM, en terme de polarité de puits, afin de limiter le courant de
fuite puits-substrat, di notamment aux porteurs actifs générés thermiquement

par le rayonnement laser.

Les dimensions (w et 1) attribuées aux différents transistors implémentés dans le

prototype expérimental sont récapitulées dans le tablean 4.3.



Tableau 4. 3. Dimensions des transistors.

Composant w (um) 1 (o)
M1 10 1.2
M2 160 P2
M3 160 1.2
M4 160 1.2
M5 160 1.2
M6 160 1.2
M7 160 1.2
M8 2.4 1.2
M9 1.2 1.2
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Les commutateurs analogiques Ei (i = 1,2 et 3), montrés a la figure 4.9, sont utilisés

dans le but de choisir I'un des points d’injection de courant situés aux distances

préalablement mentionnées.

4.3.3 Application a4 un AQ

Comme il a ét€ mentionné préalablement, la technologie LTRIM a été appliquée a

un cas tres concret d’amplificateur opérationnel de type CMOS. Cette application

considére I'utilisation de deux dispositifs LTRIM introduits dans I'étage différentiel

d’un AO compensé en fréquence par la méthode de Miller, dans le but de compenser

sa tension de décalage d’entrée (Fig. 4.10). Dans le prototype expérimental

implémenté, les deux dispositifs LTRIM utilisés sont de type N. Rappelons qu’un

dispositif LTRIM est de type N lorsque les deux zones diffusées sont dopées dans

un puits N.

La technique de compensation proposée s’appuie sur le méme concept de base

développé dans le chapitre précédent (voir section 3.2). Dans la figure 4.10, le gain

intrinséque en courant du miroir de courant composé par la paire de transistors
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M3/M4 et les deux dispositifs LTRIM Ryyim1/Riimz. peut étre aisément obtenu
m2, P
grice au modele petit signal de ce simple miroir de courant. Ce gain intrinséque est

donné approximativement par I’équation suivante :

iga _ [ 1+8m3-Riyiml | Ema
id3 1+gm4'thimZ £m3

4.4)

Ou g, (i=3,4) et ry; (i =3,4) sont les transconductances et les résistances drain-
source des transistors M3 et M4, respectivement. Rappelons que I’équation (4.4) est
obtenue au moyen de deux hypotheses. Premieérement, en utilisant une linéarisation
des équations de chaque transistor autour de son point de polarisation.
Deuxiemement, en négligeant les capacités parasites intrinséques associées a chacun

des transistors M3 et M4 dans le modele petit signal correspondant.
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Fig 4.10. Application de la technologie LTRIM & un A0,
Dans la figure 4.10, les dimensions des transistors M1 a M9 sont identiques a celles
données dans le tableau 3.2 (chapitre 3). La capacité de compensation Miller est

d’environ 1pF.

Etant donnée que la technique de diffusion par laser permet de créer des résistances

de valeurs allant de 100 jusqu’a quelques MQ avec une précision d’environ
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50ppm, une large plage d’ajustement de la tension de décalage d’entrée de I'AO
considéré peut étre obtenue en raffinant minutieusement les valeurs des résistances
des deux dispositifs LTRIM. Ce raffinement satisfera nécessairement la condition

formulée par I’équation (3.5) au chapitre précédent.

4.4 Perspectives futures

Bien que les spécifications du cahier des charges initial soient quasiment satisfaites,
notamment en ce qui concerne la caractérisation électrique du dispositif LTRIM, la
nécessité de développer d’autres aspects de caractérisation demeure un travail
essentiel et intéressant. Citons particulierement le cas de la caractérisation du bruit et
de I'effet Hall d’un dispositif LTRIM. La caractérisation de P’effet Hall dépasse le

cadre du présent cahier des charges.

Quant au bruit, il s’agit d’un phénomene fondamental dont aussi bien son étude
expérimentale que sa caractérisation constituent une étape essentielle au
développement d’un modele tangible et générique au dispositif LTRIM. Les
parametres de ce modeéle devront étre obtenus d’une maniére empirique.

4.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons décrit une technique de diffusion par impulsion laser
permettant la création de résistances diffusées directement dans le silicium qui sont a
la fois précises et stables en température. Cette technique se distingue par une
réduction importante des dimensions des résistances intégrées relativement aux
mémes valeurs de résistances formées au moyen des techniques de dopage

ordinaires.
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Le projet porte sur la caractérisation d’un procédé de création de résistances
diffusées par impulsion laser, désignée dans le cahier des charges initial par le nom
de dispositif LTRIM. Dans ce chapitre, nous avons présenté quelques procédures
intéressantes permettant d’étudier les phénomenes parasites introduits dans le
substrat Si-cristallin par le traitement laser pendant la séquence de création du
dispositif LTRIM. 1 s’agit des effets d’une perturbation et d’une injection de
charges sur la dynamique d’un circuit adjacent au dispositif, et I'influence des
parametres technologiques et de conception sur les conditions d’amorgage d’un

thyristor parasite.

Une application intéressante relative a cette nouvelle technologie a été également
présentée. 1l s’agit de compenser la tension de décalage d’entrée d’'un AO

moyennant I'utilisation de dispositifs LTRIM.

Bien que des efforts considérables aient ét€ consacrés a 1’aboutissement de cette
premiere partie du projet, le besoin de mettre en lumiere d’autres aspects de

caractérisation demeure un travail essentiel et intéressant.

Le prototype expérimental relatif 2 ce projet (voir annexe D1) est en cours de
fabrication par la TSMC 2 travers la CMC. Ftant donné que mon rdle dans ce projet
est de participer dans la conception des différentes structures préalablement
mentionnées, les tests relatifs & ce prototype sont confiés a un autre membre de notre

équipe.
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CHAPITRE 5

CONCLUSION GENERALE

Le travail que nous venons de présenter est divisé en deux parties principales. La
premiere partie porte sur les techniques de réduction de la tension de décalage
d’entrée (offset) d’un amplificateur opérationnel de type CMOS. La technique
proposée constitue notre contribution au perfectionnement des techniques existantes.
Quant a la deuxieme partie, elle s’attache essentiellement a la caractérisation d’un
procédé de création de résistances diffusées par impulsion laser. Les structures
analogiques proposées constituent notre apport a ’amélioration de la technologie

LTRIM.

Au chapitre 2 nous avons présenté les concepts de base de plusieurs techniques qui
ont fait I’objet de publications ces derniéres années. Ces techniques ont été€ classées

en deux catégories.

Premiérement, celles qui utilisent une caractéristique linéaire de compensation. Elles
sont au nombre de deux, Autozerving (AZ) et Chopper Stabilization (CHS). Une
étude a base de la densité spectrale de puissance (PSD) nous a permis d’analyser le
niveau d’efficacité de ces deux techniques face aux imperfections d'un AO. Cette
étude a montré que la technique AZ est efficace pour réduire les imperfections &
basse fréquence tels que la tension de décalage d’entrée et le bruit 1/f, mais demeure

inefficace a I'égard des imperfections a haute fréquence notamment le bruit blanc.
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Au contraire de la technique CHS qui n’introduit pas des repliements dans le spectre

du bruit a Jarge bande.

Deuxiemement, nous avons discuté les techniques qui utilisent une caractéristique
non-linéaire de compensation. Elles sont également au nombre de deux et
considérent I'utilisation de la structure "Ping-Pong" dans le but d’atteindre un
facteur d’utilisation de I'AO d’environ 100%. Nous avons vu que la caractéristique
transitoire due a I’opération "Ping-Pong" constitue la principale limitation associée a
l'usage de cette structure. Dans ce chapitre, nous avons également mis 1’accent sur
les considérations technologiques et méthodologiques qui ont justifié notre choix

d’opter pour une méthode de compensation a base d’un algorithme dédié.

Au chapitre 3 nous avons étudié en détail la chaine de compensation proposée. Dans
un premier temps, nous avons présenté les aspects qui distinguent la technique
d’autocorrection proposée de celles existantes. Dans ce contexte, ’accent a ét€ mis
notamment sur I’utilisation d’un générateur de signal d’horloge uniquement actif
pendant la phase de compensation de 1’AO. Dans un deuxiéme temps, nous avons
montré que le courant de décalage a la sortie du premier étage de I’AO peut €tre
compensé moyennant I’ajustement du gain en tension de la charge active employée

dans cet étage.
Ensuite, nous avons discuté la nécessité d’avoir un diviseur de fréquence du signal
principal d’horloge dans le but d’établir une correspondance élégante entre les

exigences du systéme implémenté et son automate d’états finis. Les résultats de
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mesure obtenus ont permis de confirmer expérimentalement les résultats obtenus par

simulation.

Finalement, nous avons présenté en perspective les perfectionnements qui pourront
étre apportées a cette technique dans le but d’améliorer davantage ses performances.
Dans ce contexte, I'accent a ét€ mis notamment sur 1'adaptation de 1’algorithme
d’approximations successives a I’architecture d’un CNA & code thermométre dans le
but de réduire aussi bien le bruit transitoire généré pendant le fonctionnement en
haute fréquence que 'erreur de non-linéarité différentielle du CNA. De plus, la

monotonicité du CNA sera garantie.

Le chapitre 4 regroupe les travaux qui sont effectués dans le cadre de I'amélioration
de la technologie LTRIM des résistances diffusées par impulsion laser. Nous avons
exposé¢ en détail quelques procédures intéressantes permettant d’étudier
expérimentalement les phénomenes parasites introduits dans le substrat Si-cristallin

par le traitement laser pendant la séquence de création du dispositif.

La premiere procédure concerne les effets thermique et d’injection de charges non
entierement compensées sur la dynamique d’un circuit adjacent au dispositif
LTRIM. Dans ce contexte, une chaine de mesure & base d’un ensemble
d’oscillateurs en anneau, est développée. Les charges absorbées par le substrat de
silicium, seront alors détectables dans les grilles des différents inverseurs qui

composent I’oscillateur a I'essai.
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Quant a la seconde procédure, elle porte sur Uinfluence des parametres
technologiques et de conception sur les conditions de verrouillage dans son état
direct-passant du thyristor parasite. Dans ce contexte, une structure A base du modele
électrique classique d’un inverseur CMOS, est développée. Dans cette structure,
plusieurs modeles de dispositif LTRIM sont utilisés dans le but d’engendrer des
conditions pratiques pouvant favoriser ’amorgage du thyristor parasite associé a

chacun des inverseurs employés.

Finalement, nous avons présenté une application intéressante relative a cette
nouvelle technologie. Elle consiste & compenser la tension de décalage d’entrée

(offset) d’un AO moyennant I'utilisation de dispositifs LTRIM.

Signalons pour terminer que le prototype expérimental relatif au projet LTRIM est
en cours de fabrication par la TSMC. Cependant, les résultats de mesure seront

disponibles d’ici quelques mois.
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Annexe A

A.1. Spécification en langage VHDL de la FSM

LIBRARY ieee;

USE icee.std_logic_1164.ALL;

USE ieee.std_logic_arith. ALL;

USE iece.std_logic_unsigned ALL;

LIBRARY Work;

USE Work ALL;

ENTITY LOGIQUE 1S

PORT (Start : IN STD_LOGIC;

Clk_1 : IN STD_LOGIC;

W_R :IN STD_LOGIC,

R_Count: IN STD_LOGIC;

C_Sw :OUT STD_LOGIC_VECTOR (4 DOWNTO 0);
O_DAC : OUT STD_LOGIC_VECTOR (7 DOWNTO 0);
E_Count: OUT STD_LOGIC;

E_R :0OUTSTD_LOGIC;

E_Clk : OUT STD_LOGIC),

END LOGIQUE;

ARCHITECTURE FSM OF LOGIQUE IS

--Déclaration d'un type énuméré

TYPE STATE IS (80,51,52,53,54,85,56,57,58,59,510,511,512,513,S14,515);
--Déclaration d'un type vecteur

ATTRIBUTE state_vector : STRING;

ATTRIBUTE state_vector OF FSM : ARCHITECTURE IS "next_state”;
BEGIN

Proc_Sync : PROCESS (Clk_I.Start)

VARIABLE next_state : STATE;

VARIABLE D_cour : STD_LOGIC_VECTOR (7 DOWNTO 0);
VARIABLE D_suiv : STD_LOGIC_VECTOR (7 DOWNTO 0);
VARIABLE P_cour : STD_LOGIC_VECTOR (7 DOWNTO 0);
VARIABLE P_suiv : STD_LOGIC_VECTOR (7 DOWNTO 0);
VARIABLE Switch : STD_LOGIC_VECTOR (4 DOWNTO 0);
VARIABLE S_fD : STD_LOGIC;

VARIABLE S_mis : STD_LOGIC;

BEGIN

--Reset de la FSM

IF (Start = '0") THEN

next_state = 8§0;

ELSIF (CIk_I'EVENT AND Clk_ I ="'1") THEN

--Définition des actions et des conditions de transition de 1a FSM
CASE next_state IS

WHEN 80 =>

E_Clk <='04

D_cour = X"00";

D_suiv = X"00";

P_cour = X"80";

P_suiv = X"00™;

Switch = "00111";
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next_state = S1;

WHEN S1 =>

C_Sw <= Switch;
next_state := 82;

WHEN 82 =>

E_Count <="1";

IF (R_Count='1") THEN
next_state 1= 83;

ELSE

next_state = S2;
END.IF;

WHEN 83 =>

E R<="1Y
E_Count <= "'0";
next_state ;= 54;
WHEN S4 =>
S_mis = W_R;
E_R«="'0"
next_state = S5;
WHEN 85 =>

IF (S_mis ='1") THEN

Switch ;= "01111";

D_suiv = D_cour XOR P_cour;
ELSE

Switch :="10111";

D _suiv := D_cour XOR P_cour;
END IF;

C_Sw <= Switch;

next_state ;= S6;

WHEN 86 =>

O_DAC <= D_suiv;

next_state ;= S7;

WHEN 87 =>

E_Count <="1";

IF (R_Count ="1") THEN
next_state := S8;

ELSE

next_state ;= S7;
END IF;

WHEN S8 =>
E. R<="'1}
E_Count <=0,
next_state := S9;
WHEN §9 =>
SO :=W_R;
E_R <=0,
next_state = S10;
WHEN 510 =>

IF (S_fD = 8_mis) THEN
D _cour ;= D_suiv,

P_suiv = she(P_cour, "01");
BELSE



P_suiv := shr(P_cour, "01");
END IF;

next_state 1= S11;

-~ Actualisation des registres
WHEN S11 =>

IF (P_suiv > X"00") THEN
D_suiv == D _cour XOR P_suiv;
P_cour :=P_suiv;

nexi_state ;= S6;

ELSE

next_state == S12;
END IF;

WHEN S12 =>

Switch = Switch AND "11000";
next._state ;= S13;

WHEN S13 =>

C_Sw <= Switch;

E_Clk <="1";

next_state = S14;

WHEN S14 =>

next_state = §15;

WHEN S15 =>

next_state = SO;

WHEN OTHERS =>
next_state = S0;

END CASE;

END IF; ,
END PROCESS Proc_Sync;
END FSM;

A.2. Spécification en langage VHDL du diviseur de fréquence

LIBRARY ieee;

USE iece.std_logic_1164.ALL;

USE ieee.std_logic_arith. ALL;

USE ieee.std_logic_unsigned. ALL;

LIBRARY Work;

USE Work ALL:

ENTITY COUNTER IS

PORT (Start : IN STD_LOGIC;

Clk_I :IN STD_LOGIC,

E_Count: IN STD_LOGIC;

R_Count: OUT STD_LOGIC);

END COUNTER;

ARCHITECTURE BEH OF COUNTER IS
- BEGIN

Proc_Sync : PROCESS (Clk_LStart,E_Count)

VARIABLE Q_temp : STD_LOGIC_VECTOR (4 DOWNTO 0):

BEGIN

IF (Start = '0 OR E_Count = '0") THEN
Q_temp = (others =>"0');

R._Count <= "0";
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ELSIF (CIk_I'EVENT AND Clk_I ='1") THEN
IF(Q_temp < "11111") THEN

Q_tewp := Q_temp + 1;

ELSE

Q_temp := (others => 0');

R_Count <="1";

END IF;

ENDIF;

END PROCESS Proc_Sync;

END BEH,
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Annexe B

B.1. Circuit au niveau porte de la FSM
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Annexe C

C.1. Photographie du prototype de '"Mode Manuel"

C.2. Photographie du prototype de '"Mode Automatique"'
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Annexe D

tal du projet LTRIM
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