POLYPUBLIE e |

PO'YtGChnique Montréal D'INGENIERIE

Titre:
Title:

Auteur:
Author:

Date:
Type:

Référence:
Citation:

POLYTECHNIQUE

A [
UNIVERSITE o

Conception et réalisation d'un échantillonneur bloqueur a 14 bit et
50 ME/S dédié a un CAN pipeliné

Younes Chouia

2004
Mémoire ou these / Dissertation or Thesis

Chouia, Y. (2004). Conception et réalisation d'un échantillonneur bloqueur a 14 bit
et 50 ME/S dédié a un CAN pipeliné [Mémoire de maitrise, Ecole Polytechnique de

Montréal]. PolyPublie. https://publications.polymtl.ca/7353/

Document en libre acces dans PolyPublie
Open Access document in PolyPublie

URL de PolyPublie: ) C
PolyPublie URL: https://publications.polymtl.ca/7353/

Directeurs de
recherche: Mohamad Sawan, & Fadhel M. Ghannouchi

Programme:

Advisors:

Program: Non spécifié

Ce fichier a été téléchargé a partir de PolyPublie, le dépot institutionnel de Polytechnique Montréal
This file has been downloaded from PolyPublie, the institutional repository of Polytechnique Montréal


https://publications.polymtl.ca/
https://publications.polymtl.ca/7353/
https://publications.polymtl.ca/7353/

UNIVERSITE DE MONTREAL

CONCEPTION ET REALISATION D’'UN ECHANTILLONNEUR BLOQUEUR A

14 BIT ET 50ME/S DEDIE A UN CAN PIPELINE

YOUNES CHOUIA
DEPARTEMENT DE GENIE ELECTRIQUE

ECOLE POLYTECHNIQUE DE MONTREAL

MEMOIRE PRESENTE EN VUE DE L’OBTENTION
DU DIPLOME DE MAITRISE ES SCIENCES APPLIQUEES
(GENIE ELECTRIQUE)

DECEMBRE 2004

© Younes Chouia, 2004,



Library and
Archives Canada

Bibliotheque et
* Archives Canada
Direction du
Patrimoine de I'édition

Published Heritage
Branch

395 Wellington Street

395, rue Wellington
Ottawa ON K1A ON4

Ottawa ON K1A ON4

Canada Canada
Your file Votre référence
ISBN: 0-494-01298-6
Our file  Notre référence
ISBN: 0-494-01298-6
NOTICE: AVIS:

L'auteur a accordé une licence non exclusive
permettant a la Bibliotheque et Archives
Canada de reproduire, publier, archiver,
sauvegarder, conserver, transmettre au public
par télécommunication ou par I'Internet, préter,
distribuer et vendre des théses partout dans

le monde, a des fins commerciales ou autres,
sur support microforme, papier, électronique
et/ou autres formats.

The author has granted a non-
exclusive license allowing Library
and Archives Canada to reproduce,
publish, archive, preserve, conserve,
communicate to the public by
telecommunication or on the Internet,
loan, distribute and sell theses
worldwide, for commercial or non-
commercial purposes, in microform,
paper, electronic and/or any other
formats.

The author retains copyright
ownership and moral rights in
this thesis. Neither the thesis
nor substantial extracts from it
may be printed or otherwise
reproduced without the author's
permission.

L'auteur conserve la propriété du droit d'auteur
et des droits moraux qui protége cette thése.
Ni la these ni des extraits substantiels de
celle-ci ne doivent étre imprimés ou autrement
reproduits sans son autorisation.

In compliance with the Canadian
Privacy Act some supporting
forms may have been removed
from this thesis.

While these forms may be included
in the document page count,

their removal does not represent
any loss of content from the

thesis.

Canada

Conformément a la loi canadienne
sur la protection de la vie privée,
quelques formulaires secondaires
ont été enlevés de cette these.

Bien que ces formulaires
aient inclus dans la pagination,
il n'y aura aucun contenu manquant.



UNIVERSITE DE MONTREAL

ECOLE POLYTECHNIQUE DE MONTREAL

Ce Mémoire intitulé :

CONCEPTION ET REALISATION D’UN ECHANTILLONNEUR BLOQUEUR A 14

BIT ET 50ME/S DEDIE A UN CAN PIPELINE

Présenté par: Younes Chouia

En vue de I’obtention du diplome de Maitrise €s Sciences Appliquées

Jurv d’examen constitué de :

M. SAVARIA Yvon, Ph.D., Président

M. SAWAN Mohamad, Ph.D., membre et directeur de recherche

M. GHANNOUCHI Fadhel, Ph.D., membre et codirecteur

M. AUDET Yves, D.Sc.A., membre



v

A mes Parents,
a Nina et a toute ma Famille



REMERCIEMENTS

Je tiens & remercier chaleureusement mon directeur de recherche Mohamad Sawan et
mon codirecteur Fadhel Ghannouchi pour m'avoir proposé cette étude aussi enrichissante
que diversifiée. Leurs précieux conseils ainsi que leurs aides technique, morale et
financiére, m'ont permis de mener a bien ma maitrise.

Je souhaite également remercier le groupe des étudiants qui m'ont soutenu sans
discontinuer.

Enfin, je souhaite remercier la Société Canadienne de Microélectronique (SCM) pour les
outils de conception et simulation et pour la fabrication de circuit intégré, ainsi que le
Conseil de recherche en sciences naturel et en génie du Canada (CRSNG) pour le support

financier de ce projet.



vi

RESUME

L'échantillonneur bloqueur (EB) frontal du CAN est un circuit fondamental du point de
vue réduction des erreurs dynamiques, spécialement quand il s'agit des signaux d'entrée a
haute fréquence. Une topologie de «condensateurs commutésy» (Switched Capacitor-SC)
a été utilisée pour la réalisation du circuit EB, malgré que cette technique n'est pas
souhaitable dans les applications a basse consommation puisque la tension qui contrdle
les commutateurs est insuffisante, c'est pour cette raison que la technique d'«amorcage»

(bootstrapping) a été proposée afin de résoudre ce probléme.

Basée sur la modélisation comportementale de chaque ¢élément du circuit, et en utilisant
le langage Verilog-A, une telle approche nous permet d'obtenir une meilleure

optimisation du circuit, avec peu du temps de simulation.

Les résultats basés sur des simulations avec Cadence en utilisant les modéles de
transistors de la technologie CMOS 0.18um, et en introduisant les transistors natifs,

montrent une résolution de 14 bits avec 7mW en consommation de puissance pour une
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largeur de bande qui atteint 20MHz a un taux d'échantillonnage de S0MHz. Aprés
lI'implémentation du dessin des masques du circuit congu, la simulation de ce dernier a
montré une dégradation de seulement 2 bits pour avoir une résolution de 12 bits, ce qui

reste dans les limites du bon fonctionnement du circuit.
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ABSTRACT

The front end sample and hold (SH) circuit used in ADCs is a fundamental component

that reduce the in dynamic errors, especially with high frequency input signals.

A "switched capacitors" (SC) circuit topology was used in the realization of the SH
circuit, although this technique is not desirable in low power applications, since the
voltage that control the switches is insufficient. In order to avoid associated performance

degradation the "bootstrapping” technique was proposed.

Based on the behavioral modeling of each element of the circuit, and by using the
Verilog-A language, it was possible to better optimize the circuit with very fast

simulations.

Results based on simulations with Cadence using transistors' models of the 0.18um
CMOS technology, and native transistors, gave a 14 bits resolution with a power

consumption of 7mW and a bandwidth of 20MHz at a sampling rate of S0MHz.
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Based on a layout implementation of the designed circuit, simulations of an extracted
model showed a degradation of only 2 bit to end up with a 12 bits resolution, which

remains within the limits of the needed operation of the circuit.
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INTRODUCTION

I.1 Motivation

La communication sans-fil a ét€¢ un domaine tres actif pendant la derniére décennie, la ou
la tendance d'avoir plus de performances est basée sur l'utilisation d'une largeur de bande
et d'un rapport signal/bruit (signal-to-noise ratio-SNR) plus €levés.

En méme temps, les architectures des radios, dans beaucoup d'applications, évoluent vers
la radio & base de logiciel, dont l'une des caractéristiques principales est le décalage de la
frontiere analogique/numérique plus prés de l'antenne comme le montre la figure 1-1. En
raison de ces tendances, il y a un besoin urgent de convertisseurs de données avec des
taux de conversion et de résolution €levés. Une partie de cette mise & niveau nécessaire
des performances vient avec I'évolution de la technologie. Le niveau croissant
d'intégration méne a des systémes avec moins de puces, le but final étant simplement une
seule puce, le systéme sur puce (system-on-chip-SoC). Ceci signifie que les circuits
analogiques et numériques doivent €tre intégrés sur la méme matrice de silicium, ce qui

apporte des défis additionnels dans la conception de circuits analogiques et numériques.



Ces tendances influences les caractéristiques des convertisseurs analogique/numérique
(CAN) dans les récepteurs radios, le but final étant un récepteur avec un CAN connecté
directement au signal RF, cependant, ceci exigerait un CAN avec un taux
d'échantillonnage dans l'ordre des fréquences RF d'entrée, qui peuvent monter a plusieurs
giga Hertz, et d'une gamme dynamique capable de traiter des signaux avec des

amplitudes de l'ordre de nano volt en présence de fortes interférences.

(1905'1:0)
Filtre numérique
Analogique/Numérique F el
LNA |
|
s >4
! N
‘ |
Sélecteur RF | F leg

(0,1,0,-1)
Figure I-1. Conversion AN directe du signal RF,

L'échantillonneur bloqueur (EB) frontal est un bloc fondamental dans les CAN. Son
utilisation permet aux erreurs dynamiques des CAN d'étre réduites, particuliérement
celles qui apparaissent avec les signaux d'entrée a haute fréquence. D'autre part, puisque
la gamme dynamique du convertisseur entier ne peut jamais excéder celle de I'EB frontal,
les performances de ce dernier sont cruciales.

Le but de ce projet est de concevoir un EB frontal, pour étre utilisé dans un CAN pipliné
a 10 bit de résolution et possédant une fréquence d'échantillonnage de SOMHz. Il est
congu dans un procédé 0.18um CMOS, qui tolére seulement une tension d'alimentation

de 1.8Volts.



Les considérations principales de conception sont de réduire au minimum la
consommation de puissance, pour augmenter au maximum le rapport signal/bruit (signal-
to-noise-ratio-SNR). Ce dernier peut &tre augmenté en réduisant les non linéarités des
commutateurs utilisés, qui représentent la partie la plus importante dans le circuit du
point de vue bruit, puisque le circuit peut étre utilisé¢ dans un émetteur récepteur mobile.

L'outil de programmation analogique Verilog-A est utilisé pour permettre une meilleure
optimisation du circuit afin d'atteindre les performances spécifiées sans pour cela utilisé

une grande surface.

I.2 Organisation du mémoire

Ce mémoire est divisé en trois parties. La premiére, constituée du chapitre 1, qui introduit
la théorie de I'échantillonneur bloqueur (EB), les différents paramétres intervenants, leurs
sources d'imperfections et les architectures commune pour réaliser ces circuits. De plus,
nous ferons un survol de la revue de littérature par le biais des principales publications
récentes qui traitant le sujet.

La seconde partie, constituée des chapitres 2 et 3, traite les différents blocs de I'EB qui
vont &tre utilisés dans le circuit a concevoir, 'amplificateur, les commutateurs et le
générateur d'horloges. Le chapitre 2 est relatif aux choix de l'amplificateur opérationnel a
utiliser dans I'EB et nous analysons sa théorie de fonctionnement afin d'avoir un
compromis entre la puissance, le gain et la fréquence unitaire, a la fin on explique le
modele comportemental de ce bloc en Verilog-A. Nous discutons au chapitre 3 les

commutateurs, leurs imperfections, et les différentes techniques pour les maitriser. Nous



présentons aussi le modéle comportemental de ce bloc en Verilog-A. Nous traitons enfin
la génération des horloges, et d'un facteur important qui est associé a savoir le non
chevauchement de ses phases, qui doit étre délicatement respecté.

La derni¢re partie, constituée des chapitres 4 et 5, traite de ’environnement de
conception de I'EB, qui a fait 'objet de ces travaux. Dans le chapitre 4 les différentes
étapes de conception sont présentées et expliquées. Le chapitre 5 présente les résultats
finaux et les commentaires. Finalement, quelques conclusions faites pendant la
conception sont présentées, aussi bien que quelques suggestions pour de futures
améliorations.

Le mémoire se termine par les annexes ou se trouvent la définition des différentes

performances de I'EB, ainsi que les codes des blocs qui ont €té congus en Verilog-A.



CHAPITRE 1

LES CIRCUITS
ECHANTILLONNEUR-BLOQUEURS

1.1 Principe de fonctionnement

La fonction principale de I'échantillonneur bloqueur (EB) est de prendre des échantillons
du signal d'entrée et de les faire tenir sur la sortie pour une certaine période de temps. En
général, les échantillons sont pris a intervalles uniformes de temps; ainsi, le taux
d'échantillonnage du circuit peut étre déterminé. Le fonctionnement d'un circuit EB peut
étre divisé en mode d'échantillonnage (parfois référé comme mode d'acquisition) et mode
de blocage, dont les durées n'ont pas besoin d'étre égales. En mode de blocage, la sortie
du circuit est égale a la valeur précédemment prélevée de lentrée. En mode
d'échantillonnage, la sortie peut suivre l'entrée, dans ce cas le circuit s'appelle suiveur
bloqueur, ou elle peut étre remise 4 une certaine valeur fixe. Dans quelques circuits, la

sortie est tenue au cours de toute la période de l'horloge d'échantillonnage comme le



montre la figure 1-1. Ceci est réalisé en ayant des circuits séparés pour effectuer les

opérations d'échantillonnage et de blocage.

Suiveur bloqueur Echantillonneur bloqueur

Figure 1-1. Les sorties des différents circuits EB.

Les spécifications les plus communes utilisées pour les circuits EB sont bri¢vement

présentées dans le reste de cette section. L'importance de chaque paramétre par rapport a

un autre dépend considérablement de lapplication du circuit EB. Pour entiérement

caractériser un circuit EB, des paramétres dans le domaine du temps et dans le domaine
des fréquences doivent étre définis.

o Temps d'acquisition: c'est le temps entre la commande de commutation du mode de
blocage au mode d'échantillonnage jusqu'au moment ou le circuit est prét a prendre
un nouvel échantillon (Fig. 1-2). Le temps d'acquisition est I'un des parameétres qui
définit le taux maximum d'échantillonnage réalisable.

o  Temps d'ouverture (ou le délai d'ouverture): c'est le temps fixe entre la commande
d'échantillonnage jusqu'au moment ou la prise de I'échantillon est considérée
réellement. La variation aléatoire du moment d'échantillonnage est connue comme
l'incertitude d'ouverture ou la gigue (jitter) d'ouverture.

o Temps de stabilisation du mode de blocage: ce parametre détermine le temps & partir

du moment d'échantillonnage jusqu'au moment ou la valeur du signal de sortie du



circuit s'établit a sa valeur d'état d'équilibre. Si le circuit EB est utilis¢ devant un
CAN, ce dernier peut numériser la valeur du signal de sortie du circuit EB produite a
ce moment. Le temps de stabilisation du mode de blocage a un impact important sur

le taux maximum d'échantillonnage de I'EB.
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Injection de 1 charge (AB)
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Figure 1-2. Spécifications dans le domaine du temps.

Taux d'abaissement. une fuite sur le signal de sortie peut se produire en mode de
blocage. Le changement de la sortie qui résulte de ce fait est spécifié par le taux
d'abaissement.

pas de blocage (ou lerreur piédestal): il est habituellement défini pour les circuits
suiveur-bloqueurs. C'est la différence entre les valeurs de la sortie a la fin du mode
suiveur et celle pendant le mode de blocage. Le piédestal peut étre dépendant du
signal et produire ainsi une déformation harmonique.

Erreur de gain: habituellement, les circuits EB ont un gain unitaire (c.-a-d.
I'amplitude du signal de sortie est égale a 'amplitude du signal d'entrée), mais d'autres
valeurs de gain peuvent étre aussi bien employées. L'erreur de gain détermine la

déviation du gain a partir de la valeur nominale.



o Gamme dynamique: c'est la différence en décibels entre la tension d'entrée maximale
permise et la tension d'entrée minimale qui peut étre prélevée avec un niveau
d'exactitude indiqué.

En plus de ces spécifications dans le domaine du temps, nous avons introduit en annexe-

A celles du domaine des fréquences.

1.2 Analyse spectrale de I'échantillonnage

Un circuit EB idéal prend des échantillons d'un signal d'entrée a intervalles uniformes T.
Dans le domaine du temps, ceci correspond a multiplier le signal avec un train

d'impulsions (équation 1-1).

(0 =x(0)- Y 8(t-nT) (1-1)

=00

Ou le 8(t) représente la fonction delta de Dirac. Le résultat est un train d'impulsions dont
les valeurs correspondent aux valeurs instantanées du signal d'entrée (Fig. 1-3). Le
spectre du signal prélevé (équation 1-2) est une convolution du spectre d'entrée et du

spectre du train d'impulsions, qui est également un train d'impulsions.

VAR AT
1

X(#L’/V \QW

Figure 1-3. Echantillonnage dans le domaine du temps.

r(n=x(n- 51 -2} (12

Ceci est illustré sur la figure 1-4, ou f; est la fréquence d'échantillonnage et B est la

largeur de bande du signal a échantillonner. Le spectre résultant est le spectre original



plus un nombre infini d'images du méme spectre centré aux multiples de la fréquence
d'échantillonnage. La figure montre également que, tant que la largeur de bande du signal
d'entrée est moins que la moitié de la fréquence d'échantillonnage, les images ne
recouvrent pas et le signal original peut étre reconstitué ainsi par le filtrage.

2B

P ™

Spectre du signal d’entrée i |

Ly

Spectre du signal échantillonnewr

S0 N T IR B

21, 1y 2f,
Spectre du signal eth:nm]lunne

M M M M M

-2,

Figure 1-4. Exemple d'échantillonnage d'un signal.
Si cette condition (connue par le critere de Nyquist) n'est pas assurée, une partie du
spectre d'image sera chevauché avec la bande désirée du signal, causant une déformation
irréversible. Pour cette raison, le signal d'entrée doit habituellement étre & bande limitée
avant l'échantillonnage, afin d'éviter le chevauchement des autres signaux en dehors du
signal désiré. En cas de sous-échantillonnage, le chevauchement est utilis¢ pour

échantillonner les signaux a bande étroite et 4 haute fréquence (Fig. 1-5).

fs=10MHz 7fs=70MHz

0 10 20 30 40 50 60 70
f-=10ME/S %

Figure 1-5. Exemple du sous-échantillonnage d'un signal.
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1.3 Le bruit dans les circuits EB

1.3.1 Le bruit thermique
Les circuits d'échantillonnage regroupent généralement au moins un commutateur et un
condensateur comme illustré & la figure 1-6. Le commutateur (dans I'état fermé) a

toujours une résistance finie qui produit du bruit thermique.

I_I.-J-“ v, V2. akTR A
I N
Via @ C‘ — v‘3*
Nois I
< (KT )L Noise
Probability

100pF .4V

10pF 20V Variance=skTiC
1pF 640V

100fF 21l0uVv

v Vsampie

10F | 064pV

Figure 1-6. Modele du bruit thermique introduit par le commutateur de 'EB (tiré de [10]).

La densité spectrale de puissance de ce bruit est donnée par:

8 = 4kTRV” (Hz) (1-3)
ou k est la constante de Boltzmann, T est la température absolue, et R est la résistance du
commutateur dans I'état fermé. Le bruit dans I'échantillon de tension (o) est le bruit dans
une résistance filtré par le circuit du filtre passe-bas constitué par le condensateur

d'échantillonnage et la résistance du commutateur.
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Ce processus de filtrage conduit & une puissance de bruit exprimée par:

y 1
df

o? = 4kIR [———
J1+(f27RC)

4kTR
(27RC)

= 27RC arctan( f27RC)

kT
= (1-4)

Ces résultats démontrent que la puissance du bruit thermique est proportionnelle au
facteur kT/C. Un point intéressant est que la tension de bruit ne dépend pas de la valeur
de la résistance du commutateur, et le seul parametre qui peut €tre ajusté pour lutter
contre le bruit est ainsi la valeur du condensateur d'échantillonnage. Bien que la largeur
de bande désirée du signal est en général au moins un ordre de grandeur plus petite que la
largeur de bande du bruit du circuit d'échantillonnage, le bruit échantillonné est encore
déterminé par l'équation (1-4). Dans les CAN, une condition commune est que la
puissance de bruit thermique soit plus petite que la puissance du bruit de quantification
(qui est égale & V '/12) [16]. Ceci fixe la plus basse limite pour la valeur C du
condensateur tel que montré a 1'équation (1-5).

KT 12 kT 12
Y T (-
LSB EM

Ou N est le nombre de bits et V,,, la tension correspondant a I'échelle maximum du CAN.
Parfois la condition est plus rigoureuse, permettant seulement 1 dB de dégradation du
SNR. Selon I'équation (1-5), dans le cas ou la tension a une valeur maximale de 1-volt,

les valeurs du condensateur exigées pour une résolution de 10 et 16 bits sont de 0.052 pF
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et 210 pF respectivement. Notons que la valeur de condensateur minimale requise pour la
résolution de 16 bits est trop grande pour l'intégration sur une puce. Pour surmonter ceci,
le sur-échantillonnage est une solution efficace pour les applications & haute résolution.
Dans ce cas, la taille du condensateur peut étre réduite linéairement avec le rapport de

sur-échantillonnage.

1.3.2 Gigue de I'horloge d'échantillonnage

La variation aléatoire de l'instant de l'échantillonnage est connue sous le nom de gigue
(jitter). Elle provient notamment du bruit de phase du générateur de I'horloge et du bruit
du circuit d'échantillonnage. Comment la gigue est transformée en une erreur d'amplitude
dans les tensions échantillonnées, elle peut étre expliquée comme suit : l'erreur dans la
tension échantillonnée est égale au changement de la tension d'entrée entre l'instant
d'échantillonnage idéal et l'instant d'é¢chantillonnage réel. Le changement de tension est
proportionnel & la gigue et au taux de changement du signal d'entrée (dérivée). Pour une
entrée sinusoidale, la dérivée est la fonction de cosinus multipliée par la fréquence, qui
signifie que lerreur de tension est proportionnelle a la fréquence et a l'amplitude du
signal d'entrée.

5V=%I;/—At=2m‘V (1-6)

1.3.3 Autres sources de bruit
La plupart des circuits EB ont besoin d'un tampon ou d'un amplificateur. Il est nécessaire

en mode de blocage. Les sources de bruit internes des amplificateurs utilisés s'ajoutent en
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puissance au bruit thermique du commutateur dans son état fermé. Dans I'échantillonnage
passif, le bruit est & bande limitée par la constante de temps RC du circuit
d'échantillonnage. Quand un amplificateur contribue a la fonction de transfert du circuit,
ce qui est habituellement le cas en mode de blocage et, aussi en mode d'échantillonnage,
sa largeur de bande finie est susceptible d'étre le facteur dominant qui vient limiter la
bande passante de I'échantillonneur. En plus du bruit blanc, les circuits d'EB souffrent
également du bruit «flicker» ou 1/f. Cependant, dans les applications a haute vitesse (une

fréquence d'horloge de plusieurs mégahertz), le bruit blanc domine typiquement.

1.4 Architectures des circuits EB

Les architectures des circuits EB peuvent étre divisées en ceux a boucle ouverte et
d'autres a boucle fermée. La différence principale entre les deux catégories c'est que dans
les architectures a boucles fermées, le condensateur, sur lequel la tension est
échantillonnée, est enfermée dans une boucle de rétroaction, au moins en mode de

blocage.

1.4.1 Architectures a boucle ouverte

Le circuit EB le plus simple se compose d'un commutateur et d'un condensateur comme il
est illustré sur la figure 1-7a. En mode d'échantillonnage, le commutateur est fermé et la
tension sur le condensateur suit le signal d'entrée. Pendant le mode de blocage le
commutateur est ouvert et la valeur de tension d'entrée au moment d'ouverture du

commutateur reste dans le condensateur. Ce circuit, cependant, n'est en mesure
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d'alimenter aucune charge. Par conséquent, un tampon doit étre utilisé pour alimenter la
charge. Un tampon d'entrée peut également étre nécessaire pour ajuster le niveau du
signal & un niveau approprié au commutateur et pour réduire linjection de charge du

mode de blocage (Fig. 1-7b).

e 'ﬁ'mﬁ

¥

CN_:I_;

(a) (b)

Figure 1-7. (a) Symbole d'un circuit EB (b) Son utilisation pratique.

L'avantage principal de cette architecture d'EB en boucle ouverte est sa grande vitesse.
L'exactitude, cependant, est limitée par la déformation harmonique résultant du gain non
linéaire des amplificateurs opérationnels et l'injection de charge du commutateur est

dépendante du signal d'entrée.

1.4.2 Architectures a boucle fermée

Une technique bien connue pour améliorer la linéarité est l'utilisation de la rétroaction
négative. La rétroaction peut étre employée dans les amplificateurs disposés en boucle
ouverte, tel que montré a la figure 1-7b. Cependant, ceci n'aide pas a compenser la
déformation induite par le commutateur. La figure 1-8 montre un circuit EB en boucle

fermée explicitant cette idée [33, 26].
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Figure 1-8. Circuit EB simple avec rétroaction.

Puisque la boucle de rétroaction enferme deux amplificateurs en mode suiveur, le circuit
doit étre fortement compensé afin d'éviter l'instabilité. Ceci réduit naturellement la vitesse
du circuit. Un autre inconvénient potentiel est l'injection de charges du mode de blocage
par l'intermédiaire des capacités parasites d'entrée de l'amplificateur.

Une architecture dEB en boucle fermée, généralement utilisée dans des circuits a
condensateurs commutés (switched-capacitor-SC), appelée EB «flip-around», est illustrée
sur la figure 1-9. Elle effectue I'échantillonnage passivement, c.-a-d. qu'il est fait sans
amplificateur opérationnel, ce qui rend l'acquisition du signal rapide. En mode de
blocage, le condensateur d'échantillonnage est déconnecté de lentrée et mis dans une
boucle de rétroaction autour de l'amplificateur, comme dans le circuit représenté sur la

figure 1-6.

Q

.,
o—
Vin

Figure 1-9. Circuit EB a condensateurs commutés.
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L'injection de charges des commutateurs qui dépende du signal d'entrée est évitée par une
technique appelée «Bottom Plate», qui est fondé sur la synchronisation spéciale des
signaux de commande du commutateur. Cette technique est discutée en détail dans le

chapitre 3.

1.5 Exemples des circuits EB

Le compromis entre la vitesse et la linéarité entraine l'adoption de I'une ou l'autre de deux
approches lors de la conception des circuits EB CMOS & haute résolution et grande
vitesse. La premiére approche qui est & boucle ouverte permet de maximiser la linéarité,
et l'autre qui est a boucle fermée facilite I'obtention d'une haute vitesse. Cette section
donne une courte description des architectures d'EB trouvées dans des publications

récentes.

1.5.1 Circuit EB a capacité de Miller
Dans [21] une approche intéressante est employée pour réduire l'injection de charge
dépendante du signal d'entrée. L'idée est d'employer l'effet de Miller (équation 1-7) qui

consiste & augmenter la capacité efficace (C en mode de blocage afin de rendre

hld-eff)

négligeable le niveau de tension résultant de 'injection de charge.

C,.C,
Ch/d—q[/ = (1 + A)(—ql'"—ézj (1-7)

ou A est le gain de boucle ouverte de 'amplificateur montré a la figure 1-10.
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L'échantillonnage est rapide et les tailles des commutateurs peuvent étre gardées petites,
grice a la petite taille du condensateur d'échantillonnage, qui n'est pas multipliée par
leffet de Miller en mode d'échantillonnage. Le circuit proposé est montré sur la
figure 1-10. Son fonctionnement est comme suit. En mode d'échantillonnage les
commutateurs (transistors) M1 et M2 conduisent et l'amplificateur est relié ainsi a la

rétroaction de gain unitaire.

(114

l p M 1 hh‘k‘m Of:‘f t

-

Figure 1-10. Circuit EB a capacité de Miller [21].

La capacité d'échantillonnage est constituée de la combinaison parallele des
condensateurs C1 et C2, tous les deux reliés a la sortie & basse impédance de
l'amplificateur. En mode de blocage, M1 et M2 sont ouverts. Le transistor M2 fonctionne
a un potentiel constant et ainsi la charge qu'il injecte dans C1 ne produit pas la
déformation. Cependant, Le transistor M1 injecte une charge dépendante de l'entrée dans
le noeud x. Puisque le chemin de rétroaction autour de I'amplificateur est ouvert, la valeur
efficace de C2 est multipliée par (A+1), ou A est le gain de boucle ouverte de
I'amplificateur (équation 1-7). En raison de la capacité accrue, la charge injectée produit

un changement de tension négligeable sur le noeud x.
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1.5.2 Circuit EB a gain défini par le rapport des résistances

Un circuit EB en boucle fermée proposé dans [14] est illustré sur la figure 1-11. En mode
suiveur (le commutateur étant fermé) l'amplificateur est reli€¢ dans une configuration
d'amplificateur inverseur de rétroaction et la tension de sortie du circuit est (R/R,)*V,,.
Quand le commutateur est ouvert cette tension est échantillonnée dans le condensateur de
blocage C,. Puisque le commutateur est mis & la masse virtuelle a travers la l'entrée
négative de l'amplificateur, il n'introduit pas une erreur de charge dépendante du signal
d'entrée. La largeur de bande du mode suiveur du circuit est étendue en ajoutant le
condensateur C_ parallelement a la résistance R1 pour créer un zéro, qui est employé pour

¢liminer le pole di au C,,.

Rz
|
A
R
v o _ !_J_| o f_
" A P—CVOUT
}— +
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Figure 1-11. Circuit EB a gain défini par le rapport des résistances.

Puisque le gain du circuit est facilement ajustable, il peut étre employé comme EB inter
¢tages dans les CAN pipeliné. Le circuit peut atteindre des taux d'échantillonnage trés
élevés (50 MS/s [14]). L'injection de charge en mode de blocage peut également devenir
un probléme, puisqu'il y a un chemin de couplage connectant l'entrée a la sortie par les
résistances. En outre, l'assortiment des résistances est connu pour €tre plus problématique

que celui des condensateurs. Ainsi, il est préférable d'utiliser un circuit dont le gain est
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déterminé par un rapport de condensateurs dans les applications ot un gain précis est

nécessaire.

1.5.3 Circuit EB a gain défini par le rapport des capacités

Quand un circuit EB avec un gain précis (prés de un) est nécessaire, un circuit a
condensateurs commutés avec un gain défini par le rapport des condensateurs est la
meilleure solution. La figure 1-12 illustre le circuit EB utilisé dans une architecture de
CAN pipeliné {20]. La tension d'entrée est échantillonnée passivement dans Ies
condensateurs C1 et en mode de blocage, la charge échantillonnée est transférée aux
condensateurs C2. Le rapport de la tension de sortie maintenue sur la tension d'entrée
échantillonnée est défini par C,/C,. En mode d'échantillonnage les charges dans C2, aussi
bien que la sortie de 'amplificateur, sont remis a zéro. Le facteur de rétroaction du circuit

dépend du rapport des condensateurs et ainsi du gain.

Figure 1-12. Circuit EB a gain défini par le rapport des capacités.
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Une modification du circuit représenté sur la figure 1-12 permet un établissement
(settling) plus rapide par le moyen d'une configuration d'échantillonnage modifiée. Au
lieu de remettre a zéro le condensateur C2 en mode d'échantillonnage, on le dispose
parallélement & C1. En conséquence, la valeur de C1 doit étre réduite par celle de C2
pour obtenir le méme gain qu'avec le circuit original. La réduction de la valeur C1
augmente le facteur de rétroaction en mode de blocage, ce qui accélere l'établissement.
L'amélioration est significative seulement avec des petites valeurs de gain. Une
modification proposée dans [22] ajoute un commutateur d'échantillonnage entre les
entrées de l'amplificateur. Maintenant, les principaux commutateurs d'échantillonnage,
qui sont ouverts légérement avant le nouveau commutateur, auront besoin de passer
seulement un signal en mode commun, qui permet de les rendre petits. En conséquence
- Iinjection déséquilibrée de charge est réduite. L'injection de charge dépendante du signal
d'entrée est réduite aussi, puisque dans la nouvelle configuration, la chute de tension entre

les entrées de l'amplificateur est seulement la moitié en comparaison de celle résultant de

la technique utiliser dans [20] quand la méme taille de commutateur est utilisée.

1.5.4 Circuit EB sans la phase de remise a zéro

L'exigence sur le temps de réaction (slew rate) dun circuit EB est définie par la
différence entre les niveaux successifs de sortie. Un circuit EB a sortie simple qui
impose, en mode d'échantillonnage, une nouvelle valeur qui reste & proximité de son
dernier niveau de blocage précédent est présenté¢ dans [37]. Dans [28] lidée est

développée en prolongeant la durée la phase de blocage a toute la période d'horloge. Un



21

circuit entiérement différentiel a été utilisé plus tard dans [18] et sa conception est
également rapportée dans [17].

Le circuit de la référence [28] est illustré sur la figure 1-12. Pour plus de clarté, les
condensateurs et les commutateurs de seulement la moiti€ du circuit sont dessinés.
L'échantillonnage est effectué passivement avec le condensateur C, comme il a été fait
pour le circuit de la figure 1-9. Pendant l'échantillonnage, le condensateur C, est relié
entre V. et 4 la tension de polarisation V,,, qui est également le niveau du signal
d'entrée en mode commun de l'amplificateur. Dans la transition vers le mode de blocage,
le condensateur d'échantillonnage C, est relié paraliélement a C, et la borne inférieure de
C, est commutée a l'entrée négative de l'amplificateur. Puisque les tensions sur les
condensateurs C, et C, sont complémentaires, elles s'annulent quand les condensateurs

sont reliés en configuration sérielle au début du mode de blocage. Ceci exige

naturellement que les condensateurs soient de méme valeur.
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Figure 1-13. La moitié d'un circuit EB completement différentiel sans la phase de remise a zéro.
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L'annulation effectue la remise a zéro du condensateur de blocage C, et aucune phase
additionnelle de remise a zéro n'est ainsi nécessaire. A la fin du mode de blocage, le
condensateur C, est déconnecté de la boucle de rétroaction, mais la tension de sortie reste
tenue par le condensateur C,. Ainsi la phase de blocage est efficacement prolongée pour
chevaucher avec la période d'échantillonnage suivante. Ceci, cependant, n'allége pas la
condition d'établissement (settling) du circuit, puisque la sortie doit étre entiérement
établie avant que C, soit déconnecté. En raison du manque d'une phase de remise a zéro et
du grand facteur de rétroaction, le circuit réalise des taux d'échantillonnage élevés. Un
taux d'échantillonnage de 100 MS/s avec approximativement une résolution de 9-bit est
réalisé dans [18].

Comme le circuit EB a concevoir est dédié pour un ADC pipeliné de 10bits et SOMS/s,
on a pas utilisé l'architecture a capacité de Miller puisqu'elle n'est convenable que pour
les applications a basse fréquences [15]. De plus, l'architecture a gain défini par un
rapport des résistances a besoin d'un amplificateur a haute vitesse capable d'alimenter une
charge résistive, ce qui est difficile a réaliser en CMOS [15]. Concernant le reste des
architectures a condensateurs commutés (utilisant un rapport de capacités) présentées
dans cette section, qui sont trés souhaitables pour les applications & haute vitesse,
I'inconvénient c'est la précision exigée dans les tailles des condensateurs. Ceci est
difficile du point de vue implémentation. L’architecture a condensateurs commutés
adoptée est illustrée sur la figure 1-14 [29, 36], qui est convenable pour une application a
haute vitesse, sans avoir d’exigence sur la précision des tailles des condensateurs. Dans la

figure 1-14, les condensateurs C; et C, sont les mémes pour les deux phases
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d’échantillonnage (les commutateurs S(®;) et S(®’;) sont fermés), et de blocage (les

commutateurs S(®,) sont fermés).

-\ S‘(I’l)
S0 (}l‘{\_——‘.
— int+
Al 3 e
sy S(®;) . E B E
"out+
+ o, / |-
+ - s} / I
/sf o) Vo T2 / \ [
S(d) s — ; )
_;,_* v, E=Echantillonnage B=Blocage
") LE \,.mmm.
“’('I'l l_[ (:12 S(‘I’ﬂ

Figure 1-14. L’architecture adoptée pour le circuit EB.

En étudiant chaque élément dans le circuit afin de réduire au maximum la distorsion, un
circuit EB bien optimisé peut étre congu avec moins d'exigences et plus de performances,

le chapitre qui suit donnera une étude détaillée sur I'amplificateur opérationnel choisi.
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CHAPITRE 2

L'AMPLIFICATEUR
OPERATIONNEL

L'amplificateur opérationnel, formant le noyau d'un EB a base de condensateurs
commutés est le bloc le plus important pour construire des circuits performants. La
résolution et la vitesse de I'EB sont habituellement déterminées par I'amplificateur. En
général, le gain DC des amplificateurs en boucle ouverte limite le temps d'établissement
de leur signal de sortie, alors que la largeur de bande et le temps de réaction déterminent
la fréquence maximale de l'horloge de I'EB. Pour maximiser le rapport signal/bruit de
l'amplificateur, la gamme dynamique (plage de variation) du signal de sortie doit étre
maximisée. Il est donc & noter que l'amplificateur requis pour concevoir un circuit EB a
grande vitesse et & haute résolution doit étre & gain DC tres élevé, une largeur de bande
grande et un temps de réaction haut. La maniére la plus simple de répondre a ces
exigences est d'utiliser les amplificateurs a deux étages (cascode, plié (folded) ou

téléscopique). L'inconvénient de ces topologies, particulierement avec l'alimentation a
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basse tension, est la plage dynamique du signal de sortie. Les topologies d'amplificateurs

et leurs conception sont les matiéres principales des divers livres et publications [19, 11,

13].

2.1 Amplificateur a compensation de Miller

A partir de plusieurs amplificateurs a deux étages, la figure 2-1 montre un amplificateur &
compensation de Miller [13]. Avec tous les transistors dans l'étage de sortie de cet
amplificateur placés dans la région de saturation, le signal de sortie a une oscillation
différentielle de 2Vpp-4Vps.sa, OU Vpp est la tension d'alimentation et Vps.a: est la
tension de saturation d'un transistor. Pour un Vps. typique de 200mV, loscillation
différentielle résultante est 2Vpp-0.8V, qui est meilleur que celui de la plupart des autres

topologies. Le pdle non-dominant, résultant du noeud de sortie, est situé a:

1)1' — ng .C(' = g'”S (2-1)
CL 'Cc +CL 'CLl +C(' 'CL1 CL(I-'_%j-}—CLI

C

Ou gns est la transconductance de Ms (ou M), Cp; est la capacité parasite entre la grille
de Ms (ou M) et la masse, C. est le condensateur de compensation et Cy. est la capacité
de charge. Puisque ce pole est déterminé principalement par une capacité de charge
explicite, l'effet de la compensation Miller s'avere efficace du point de vue augmentation
de la fréquence du gain unitaire en augmentant le condensateur de compensation C,, ce
qui représente l'avantage principal de cette architecture. La largeur de bande au gain
unitaire (GBW) d'un amplificateur a compensation de Miller est donné

approximativement par:
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GBW =8m (2-2)

o
Ou gm est la transconductance de M; (ou M,). En général, le gain DC de la boucle
ouverte de la configuration de base n'est pas assez grand pour les applications a haute
résolution. Un autre inconvénient de cette architecture est un faible rejet de bruit
d'alimentation aux hautes fréquences en raison du raccordement de Vpp a travers les

condensateurs grille/source (Cgs) de M5, M6 et C..

T
Vv

+
Vout

F

M, _JFVir

Viz °'“: M,
lejl_” Vot Vet "—[I M,

Figure 2-1. Amplificateur & deux étages avec la compensation de Miller.

2.2 Amplificateur cascode plié (folded)

La topologie d'amplificateur cascode plié est montrée a la figure 2-2. La plage de
variation de la sortie de cette structure est contrélée par son étage du type cascode.
Tenant compte des marges de sécurité, et de Vps.r exigé a travers cette topologie,
l'oscillation du signal de sortie différentiel est 2Vpp-8Vps.sat-4 Vimarges, OU Viarge €5t une
petite marge de sécurité supplémentaire a Vps.s. Avec une marge de tension de 100mV,

ceci donne 2Vpp-2.0V, qui est beaucoup moins que celui d'un amplificateur a
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compensation Miller. Le deuxiéme podle de cet amplificateur est situé & gm7/Cpar, OU g7
est la transconductance de My (ou Ms) et Cpyr est la somme des capacités parasites des
transistors M;, M7 et My a la source du transistor M7. La dissipation de puissance de
I'amplificateur cascode plié est comparable a celle d'un amplificateur & deux étages. Son

GBW est donné par l'équation 2-3.

GBW =&m. (2-3)
C

L
Ou g est la transconductance des transistors M; (ou Ma), Cy est la capacité de charge.

Ainsi, le GBW est limité par la capacité de charge.

T
MQEI_"VM be"—‘emm
My j =V, Vo[ Me
Vo . L L Ve
CZI— Ve d My M vy TCL
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Figure 2-2. Amplificateur cascode plié (folded).

2.3 Amplificateur cascode téléscopique

Les conditions du gain DC et de l'oscillation de sortie nécessitent I'utilisation d'un
amplificateur & deux étages. La figure 2-3 montre un amplificateur a transconductance
(Operational Transconductance Amplifier-OTA) complétement différentiel utilisé dans

ce projet. Le premier étage est un amplificateur téléscopique, suivi d'une paire



28

différentielle dans le deuxiéme étage. Avec cette architecture, un gain DC élevé peut étre
réalis€. Cette architecture facilite la conception d'un amplificateur a une basse
consommation de puissance. Cependant son inconvénient est sa faible plage dynamique
du signal différentiel de sortie, qui s'avere 2Vpp-10Vpssar-6Vimarge. Avec une marge de
tension de 100mV, ceci donne 2Vpp-2.6V, qui est beaucoup plus petite que ceux des
deux amplificateurs a compensation Miller et le cascode plié. La réponse fréquentielle a
large bande résulte du fait que le deuxiéme pdle, correspondant aux sources de transistors
N, qui est déterminé par leurs transconductances, résulte seulement de deux transistors.
Ainsi, le GBW est limité par la capacité de charge (équation 2-3). En raison de la
simplicit¢ de topologie et du calcul des dimensions de composants, l'amplificateur
cascode téléscopique est préféré si la plage dynamique du signal de sortie est assez

grande pour une application spécifique.

Figure 2-3. Amplificateur opérationnel cascode téléscopique.

Le signal de sortie de cette architecture peut étre élargi en opérant les transistors My, M,

et My; dans la région linéaire tel que proposé a [11]. Afin de préserver des bons rapports
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de rejet de mode commun (CMRR) et de source d'alimentation (PSRR) pour cette
topologie, des circuits additionnels de rétroaction pour la compensation ont été ajoutés.
Nous examinerons dans les prochaines sections les différents parametres qui caractérisent

I'OTA soient le bruit, la vitesse et la dissipation de puissance.

2.3.1 Le bruit thermique
Le bruit thermique & l'entrée d'un transistor simple & source commune, montré dans la
figure 2-4, peut donné approximativement par I'€quation 2-4.

vi=itigl=akT 2.1 0 o 2-4)

Le facteur ng tient compte du bruit additionnel dans les dispositifs & canal court

(L < 1um), et il est dépendant de la polarisation.

Figure 2-4. Le modele petit signal du bruit thermique d'un transistor simple a source commune.

Le résultat de I'équation 2-4 peut étre utilisé pour déterminer le bruit thermique & l'entrée
de I'OTA. Le bruit des dispositifs du deuxiéme étage, en se referant a l'entrée de 'OTA,

est atténué par le carré du gain du premier étage. En tant que tels, le bruit thermique a
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l'entrée est dominé par les transistors d'entrée (M;, M;) et les transistors de charge (M,

M), comme il est montré a la figure 2-3 et dans I'équation 2-5.

2 2 2 2 2
, (G G.Y, )
n.OT4 = 2 v;l,m +[ = j vj.’),m +[L]5j vz;S,fn + (g”ﬁ ] v57,m +(_l—j V7219,m + [gm” ] v;rl 1,m
gml gml gml Adcl gm9
~2dapr 2L 1+[—gﬂJ Af (2-5)
3 gml gml

L'équation 2-5 nous permet de constater que la diminution du rapport (gm7/gmi) réduit le

bruit thermique de I'OTA. Puisque la transconductance g, est donnée par l'equation 2-6,
il est souhaitable de réduire au minimum le rapport Vpsi.sat/ Vbs7.

21,

g, ~ (2-6)

VDS—-Sat

2.3.2 Le bruit de clignotement

Le bruit de clignotement (flicker) est dii au fait que des porteurs minoritaires entrent et
sortent aléatoirement dans le canal d'un dispositif MOS. Puisque les fluctuations dans la
densité des porteurs de charges dans le canal ont une constante de temps relativement
grande, la densité de puissance du bruit est inversement proportionnelle a la fréquence.
C'est pourquoi le bruit de clignotement est connu aussi comme le bruit 1/f. Ce bruit a
l'entrée d'un transistor simple & source commune est donné par l'équation 2-7.

= Ky

=—"t—A 2-7
Y W-L-Copf / &7

La constante Kr est un parametre qui différe d'un processus a un autre. De plus, le NMOS

démontre un niveau de bruit plus élevé comparé au PMOS. Une stratégie directe pour
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réduire le bruit de clignotement consiste a augmenter la surface de la grille, c.-a-d.
largeur et longueur, du dispositif.

Pour la simplicité¢ de la conception, la contribution de bruit de clignotement de OTA est
réduite en augmentant les tailles des dispositifs d'entrée (M;, M,) et ceux de la charge
(M7, Mg). En augmentant la largeur et la longueur par le méme facteur, la surface de la
grille est augmentée sans faire changer le rapport de W/L. Pour un courant fixe, ceci

garde la transconductance (gn) et la tension de saturation Vpg constantes.

2.3.3 Le gain DC
Le gain DC de l'amplificateur (figure 2-3) est le produit du gain des deux premiers

gtages.

AD(T = {gml ' (gn73r()3r()] ||g»15r05ro7 )}{ng ’ (ra9 “rml )} (2-8)

La résistance de sortie du transistor, r,, est proportionnelle a la longueur du canal du
dispositif. M7, Mg, M;; et Mj, peuvent étre faits & long canal pour maximiser ry7 €t ro

dans le gain DC.

2.3.4 L'établissement linéaire
L'OTA doit avoir une largeur de bande suffisante pour que l'établissement du signal soit

linéaire dans la moitié de la période d'horloge, comme il est montré dans I'equation 2-9.

O =~22f 1, 2:9)
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Ou f; est la fréquence d'échantillonnage, et n, est le nombre des constantes de temps. La
réponse en fréquence de l'amplificateur sera maintenant analysée pour identifier la fagon
dont les parameétres du circuit affectent la largeur de bande a gain unitaire. La figure 2-5

illustre le modele petit signal de l'amplificateur téléscopique.

VD3
C,—”— é 2m3VD1 % o3
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Figure 2-5. Le modéle petit signal de 'amplificateur cascode télescopique a deux étages.

Les condensateurs dans la figure sont définis ci-dessous.

C,=Cy (2-10a)
C,=Cop +Cys (2-10b)
Cy =C s +C s +Coyo (2-10c)
C, =C o +Coitt + CeLpoiom (2-10d)

Ccobottom Teprésente les capacités parasites d'embase des condensateurs de compensation.
Assumons une résistance de sortie infinie, r,, la fonction de transfert de I'OTA est donnée

par l'équation 2-10 [7].

Ci”g; (gm3gr719 - (j2C’(,'S2 )

PERN gm3(CL +C<‘f2)_fgmlc(' 52 +gm3gm92C(' S+fgm1gm32gm9
C; C,C; C,C;

H(s)=

(2-10)
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Ou C;=C.C,+CC,.+C,C,.

Bien que l'équation 2-10 fournisse une solution quantitative compléte, elle est
compliquée pour des calculs & main. Quelques simplifications peuvent étre faites afin de
permettre au concepteur de trouver une approximation des endroits des poles. En effet, la
bande & gain unitaire en boucle fermée dans I'équation 2-9 peut étre récrite en termes des

parametres du circuit (équation 2-11).

U

wrz%'FFB (2-11)
(,

Puisque le facteur de rétroaction Frg est constant pour un gain fixe, et parce que le
condensateur de compensation C. est déterminé par les considérations du bruit
thermiques, la transconductance minimale des dispositifs d'entrée gm; peut étre calculée a
partir des équations 2-9 et 2-11. Aussi, les deux poles non dominants de boucle ouverte

peuvent étre approximés par les équations 2-12 et 2-13.

gm9
PP @12
12' C5d11+C1
gms
~ m3 2-13
g Co+C oy +Coy +Cyy (-13)

Pour que l'amplificateur reste stable, les poles non-dominants devraient étre rendus
beaucoup plus grand que la largeur de bande a gain unitaire. A partir des équations 2-11

et 2-12 on déduit I'équation 2-14.

1
gm9>>gml 'FFB C_ (2-14)
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A partir des équations 2-11 et 2-13, les transconductances des dispositifs NMOS (M,
M,) devraient étre rendues plus grandes que les transconductances des dispositifs d'entrée

(Mj, My), ce qui donne I'équation 2-15.

83 &m  Fry (2-15)

2.3.5 Le temps de réaction

Quand une large impulsion est appliquée a l'entrée de 'amplificateur, sa sortie ne peut pas
suivre le grand taux de changement de cette entrée. C'est dl a la limite dans le courant
différentiel que l'amplificateur de classe A peut fournir. Cette réponse non linéaire est
connue par le taux de réaction de l'amplificateur. L'amplificateur peut approcher une
limite de réaction dans le premier ou le deuxiéme étage. La limite de réaction du premier
étage est déterminée par la nécessité de charger le condensateur de compensation a la
source de M; et de My, alors que la limite de réaction du deuxiéme étage est fixée par la
nécessité de charger les condensateurs de charge et de compensation. Ceci requiert
qu'avec des spécifications d'établissement fixes, le taux de réaction puisse étre amélioré
en augmentant le Vgs-Vry des transistors d'entrée (M;, M,, Mg et Mjg). Ceci exige

l'augmentation du courant de polarisation, tel que montré par 'équation 2-16.

SR = min ﬂ,i— (2-16)
C. C.+C,

2.3.6 Rétroaction du mode commun

La rétroaction du mode commun est exigée dans les amplificateurs complétement

différentiels pour définir les tensions aux noeuds de sortie a haute impédance.
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L'amplificateur utilise une rétroaction en mode commun dynamique ou & condensateur
commuté. Le deuxiéme étage completement différentiel élimine le besoin d'étage
d'inversion dans la boucle de rétroaction du mode commun. La figure 2-6 illustre la
boucle de rétroaction du mode commun pour le premier étage de l'amplificateur. Les
condensateurs Cy sont utilisés pour saisir la tension du mode commun de la sortie.
Pendant @,q4, les condensateurs commutés Cey définissent la tension DC appropriée sur
les condensateurs de sensation. La boucle fonctionne par l'absorption du courant & partir
de la source de courant M3, La source totale du courant de queue a été divisée entre
Mi; et M3 pour une meilleure stabilité. Une boucle semblable est congue pour le

deuxiéme étage de l'amplificateur.

‘ Dqq ‘{Zd ‘1‘5.:: Dqy
Vot ideal — M 7 — Vot.ideal
Com| Cm Cm_| Cem
®3\'i ‘I’& _‘ip}d j?d
VEBNS.ideal— — — —VBNs.ideal

Figure 2-6. Le circuit de rétroaction du mode commun pour le premier étage de 'amplificateur.
2.3.7 La polarisation
La figure 2-7 montre le circuit de polarisation de l'amplificateur. Une polarisation

cascode a large oscillation (wide swing) est utilisée. Aussi, une polarisation interne est
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utilisée pour les dispositifs NMOS cascode (V) dans le premiére étage, comme
représenté sur la figure 2-8. Pour fournir un bon isolement entre les deux étages de
l'amplificateur, le premier OTA (ou les performances sont les plus critiques) a son propre

circuit de polarisation tandis que le deuxiéme étage a un autre circuit.

" ey e
® :]_I] == %o ® BP2
_{

[!_— :]l :TI | - -/
I *jl ”-h ! I BiN
I i 1:,1, : Vanaemo
P el
I

Polatisatien du prerojer &tage Polarisation du deuxitme étage

Figure 2-7. Le circuit de polarisation de I'OTA.

Figure 2-8. Le circuit cascode de polarisation interne de 'OTA.
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2.4 La modélisation comportementale

Pour obtenir un comportement AC précis d'un modele d'amplificateur en Verilog-A il est
souhaitable de remplacer en premier lieu l'amplificateur par son modele petit signal
(small signal model), comme le montre la figure 2-9. Les paramétres du haut niveau du
programme sont: la fréquence du gain unitaire, le gain DC, la tension d'offset, la
résistance d'entrée, la résistance de sortie et le temps de réaction, concernant le dernier

parametre il est calculé en limitant le courant d'entrée.

vi fi‘f !\._.Tcl v
viop © | J v e
. i?:;?@) Ci%: = Rin %:Tm( l\‘ CLi_ % RL.
o, T F Y T 3

e
Figure 2-9. Modéle petit signal (small signal) d'un amplificateur.
En changeant ces paramétres le bloc réalisé peut remplacé un amplificateur réel avec les
mémes parameétres mais en réduisant le temps de simulation, ce qui permet d'optimiser
I'échantillonneur bloqueur en moins de temps. L'intérét dans cette nouvelle méthodologie
est d'avoir un amplificateur avec un gain DC et une fréquence de gain unitaire qui sont
simplement des paramétres qui peuvent &tre changer a partir de la fenétre des propriétés
du bloc, ce qui permet d'avoir les meilleurs parameétres de I'amplificateur & concevoir afin
que I'EB puisse fournir les meilleures performances requises. Le programme en Verilog-

A de l'amplificateur utilisé est fourni en annexe B.
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CHAPITRE 3

LES AUTRES BLOCS DU CIRCUIT
EB

Habituellement, une fois utilisé comme commutateur, un transistor de type MOS opére
dans la région de triode (ou la région linéaire). Alors le circuit équivalent pour le
transistor est une résistance dont la valeur est commandée par la tension de la grille du
transistor. Quand le commutateur est fermé, la valeur de la résistance varie de quelques
ohms & quelques kilo-ohms et elle est souvent appelée résistance-ON. En revanche, la
résistance d'un commutateur ouvert est si haute que dans la pratique le commutateur est
un circuit ouvert, elle est souvent appelée résistance-OFF.

En plus de la résistance-ON finie, il y a également des capacités parasites liées au
commutateur. Ce circuit d'échantillonnage simple en MOS est montré sur la figure 3-1a
et son circuit RC équivalent, y compris les capacités parasites qui se trouvent sur la figure

3-1b. C | et C , sont dues aux capacités de la jonction drain/source, et a la capacité de la
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jonction canal/substrat. Les capacités parasites des jonctions grille/source et grille/drain
et celles de la jonction grille/canal sont représentées par les condensateurs C, et C,. La

résistance R, refléte un modele de l'impédance de sortie de Thorloge.

RCLK

\Fl

| S——

iYc:.K C1\

Vin Vin® __/ Row L J‘
Te Sl el L©

(a) (b)

Figure 3-1. EB en MOS: (a) circuit simple (b) circuit RC équivalent.

La valeur de R, joue un réle important dans linjection de charge du mode de blocage
dans les applications a haute fréquence, puisqu'elle forme avec C, et C, un filtre passe

haut aprés que le commutateur soit ouvert.

3.1 L'injection de charge

La limitation principale sur la résolution de I'EB est due a ce qui est désign€ sous le nom
de l'injection de charge (clock feedthrough).

Cette erreur est due aux charges non désirés étant injectés dans le circuit quand les
commutateurs s'ouvrent. Pour I'EB dans la figure 3-2, les commutateurs sont
normalement réalisés par des transistors de type N seuls, ou avec des portes de
transmission CMOS (qui se composent de transistors de type N en paralléle avec des
transistors de type P, dont tous les deux doivent s'ouvrir). Quand les commutateurs MOS

s'ouvrent, les erreurs de charge se produisent par deux mécanismes. Le premier est dii
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aux charges du canal, qui doivent couler en dehors de cette région vers les jonctions du
drain et de la source. Les charges du canal d'un transistor qui a un V  égal a zéro est
donnée par I'équation (3-1).

Ocy =WLC Vq{f =WLC,y Vs = V) (3-1)

La deuxi¢me catégorie de charges (en général faible, a moins que V, soit tres petit) est
due a la capacité de chevauchement entre la grille et les jonctions. Considérons d'abord

quand le commutateur sur la figure 3-2 s'ouvre.

7
7

il

Figure 3-2. Circuit EB simple.

Si l'horloge est trés rapide, la charge du canal due au commutateur passera a quantité
égale vers les deux jonctions [31]. La charge Q_/2 injectée dans C,, fera changer V', ce
qui présente une erreur. Cette charge est donc donnée par

Qg WLCy TV

AQ, = = 3-2
0, =% : (3-2)

D'ou V , est donnée par

Vg =Vas =V =V =V, =V, (3-3)

Ici, Vin est la tension d'entrée au moment que le commutateur s'ouvre. Il faut noter qu'il

est supposé que le signal d'horloge, @, change entre V_ et la tension la plus négative

CLK?

dans le circuit.
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Le changement de la tension & travers le condensateur C, , est trouvé de la maniere

hld

suivante:

_ AQ('W - WLCUXVUff‘ —-_ WLC{)X (VDD - V, - Vm) (3_4)
Ch/d Chld Ch/d

AV =

Il est a noter que AV est linéairement lié 4 V,_, qui a comme conséquence une erreur de
gain pour le circuit EB. De plus, AV est également lié linéairement a V_qui a son tour est
li¢ au signal d'entrée (V. ) de fagon non linéaire dii aux variations de la tension de
source/substrat (en assumant que le substrat est reli€ a un des rails des tensions). Ce
rapport non-linéaire avec V. a comme conséquence la déformation de la sortie du circuit
EB global. Il y a également un changement additionnel du AV di a la capacité de
chevauchement de la grille.

Il y a eu un certain nombre de travaux proposés pour réduire au minimum le pas de
blocage dépendant du signal d'entrée [24,12]. Une approche est de remplacer le
commutateur de type N par une porte de transmission CMOS. L'idée derriere cette
approche est que si la taille du transistor de type P est prise la méme que le transistor de
type N, alors l'injection de charge due a chaque transistor s'annulera quand la porte de
transmission s'ouvre. Ce résultat est quelque peu vrai quand V_ est dans la région centrale

entre Vet V,, en assumant la forme du signal dhorloge et exactement complémentaire.

58°
Malheureusement, ces conditions sont rarement possibles & réaliser dans la pratique.
Quand les pentes finies des signaux d'horloge sont tenues en considération, on voit que

l'ouverture des transistors est dépendante du signal d'entrée causant l'ouverture du

transistor de type N a différents temps que le transistor de type P.
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Une autre modification, souvent proposée pour réduire au minimum les erreurs
d'injection de charge, est en ajoutant un commutateur «dummy» comme représenté sur la
figure 3-3 [24]. La théorie derriere cette technique est que si la largeur de Q, est prise
exactement & la moiti€¢ de Q,, et si les horloges sont rapides, alors les charges s'annulent.
Dans la pratique, il est rarement possible d'avoir des horloges assez rapides en sorte que
le rapport requis des largeurs soit exactement égal 4 0.5. Quand le rapport requis n'est pas
0.5, il est difficile de rendre le rapport égal a l'optimum exigé pour l'annulation compléte
de charges. Cependant, quand les horloges sont rapides, cette technique habituellement
peut réduire au minimum le pas de blocage d'environ un cinqui¢me la valeur qu'il aurait

sans lui.

N If’

ety

Figure 3-3. Circuit EB avec un «dummy».

3.2 La technique d'«embase» (bottom-plate)

Dans beaucoup d'architectures du circuit EB contenant une boucle de rétroaction, le
commutateur d'échantillonnage est mis 4 une masse virtuelle pour éviter des erreurs
dépendantes du signal d'entrée. Un exemple est illustré sur la figure 3-4. La boucle de

rétroaction inclut deux opamps, qui ralentissent inévitablement le circuit. En utilisant plus
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quun commutateur, l'échantillonnage avec un potentiel constant peut €tre réalisé sans

enfermer le commutateur dans la boucle de rétroaction.

Vin / Vaur

Figure 3-4. Un exemple d'une architecture en boucle fermée ot le commutateur d'échantillonnage
fonctionne avec une tension fixe.

Cette technique bien connue [12], appelée 1'échantillonnage avec «embase» (bottom-
plate) (également connue sous le nom de l'échantillonnage sériel), est illustrée sur la
figure 3-5. Le condensateur C est le condensateur d'échantillonnage et le condensateur Cp,
est une combinaison paralliéle de la capacité d'entrée du circuit suivant et des capacités

parasites liés au commutateur S, et au condensateur d'échantillonnage.

Figure 3-5. Echantillonnage avec «embase» (bottom-plate).

L'idée va comme suit. En mode d'échantillonnage les commutateurs S; et S, conduisent,
alors que le commutateur S; est ouvert ; ainsi, la tension d'entrée est échantillonnée dans
le condensateur C. A linstant d'échantillonnage le signal @' descend, ce qui ouvre Sy, et

laisse le noeud Vour flottant. Puisque le commutateur S; est toujours mis a la terre la
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charge qu'il injecte dans le noeud Vour est constante. Légérement plus tard, le
condensateur C est déconnecté de l'entrée en ouvrant le commutateur S;. L'injection de
charge et la variation de tension d'entrée pendant le temps entre l'ouverture S; et S,
distordent la tension sur C. Cependant, cette distorsion n'est pas dangereuse, puisque le
signal échantillonné est sous forme de charge au noeud Voyr. Cette charge ne peut pas
changer aprés que S; soit ouvert, parce qu'il n'y a aucun autre chemin DC a partir de ce
noeud. L'échantillonnage est accompli en mettant la borne & gauche du condensateur C a
la terre par la fermeture du commutateur S;. En mode de blocage le signal peut étre pris
du noeud Vour comme tension ou comme charge. Si Voyr est relié a une haute
impédance sa tension est juste une inversion de la tension d'entrée échantillonnée. Dans
la pratique, le charge capacitive Cp cause une certaine atténuation et, si la capacité est
dépendante du signal d'entrée, elle cause une distorsion harmonique. Alternativement, le
neeud Vour peut étre connecté a une masse virtuelle, ce qui nous permet de garder

I'échantillon sous forme d'une charge.

3.3 La non-linéarité des commutateurs

Au contraire de l'atténuation, la distorsion harmonique est intolérable dans la plupart des
applications. Quand les amplitudes du signal sont hautes, la largeur de bande du signal et
la précision sont limitées par la distorsion, qui provient du fait que la résistance-ON du
commutateur et les capacités parasites ne sont pas constantes mais varient en fonctions
des tensions du drain et de la source. Pour les commutateurs a canal court la résistance-

ON est
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1_+_ VD - VS
Ry = 7 T EcL (3-5)
C()X/uq[f' f I:Vo - 78 - 71) - Vm - 7(\/Vs - VB - 2¢F - \/2¢F )}

D'ou Vg, Vs, Vp, et Vg sont les tensions sur la grille, la source, le drain, et les bornes du
substrat du transistor. En examinant I'équation, trois différents termes dépendants du
signal d'entrée peuvent étre identifiés. Le premier (clairement le dominant) est la tension
du grille/canal Vg-(Vs +Vp)/2 dans le dénominateur. La seconde est la dépendance de
tension de seuil sur la tension de source/substrat (effet de substrat) qui est observée sous
la racine carrée dans le dénominateur. Le dernier est le terme au numérateur qui dépend
de la tension du drain/source, le champ électrique critique Ec, et de la longueur du canal
du commutateur. Nous analysons dans le reste de cette section les techniques qui

améliorent la linéarité de commutateurs, et vérifions leurs circuits connus.

3.3.1 La linéarisation des commutateurs de base

Le commutateur de base généralement utilisée (porte de transmission) lui-méme peut étre
considérée comme un circuit linéarisé¢; du moment ou la tension s'éleve, 'augmentation
de la résistance-ON du transistor NMOS est compensée par la diminution de la
résistance-ON PMOS et vice versa. De méme, pendant que la tension monte, les
capacités de jonction du drain et de la source du transistor NMOS diminuent, alors que
dans le PMOS l'opposé se produit.

La taille relative des transistors (la largeur du PMOS comparé a celle du NMOS) peut

étre optimisée afin de réduire au minimum la distorsion, comme démontré avec des
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simulations par l'auteur dans [34]. Le classement par taille optimum, cependant, est plutot
sensible aux parametres de procédé de fabrication et n'est pas ainsi le méme dans
différents coins de processus. En conséquence, l'optimisation de tailles de transistors peut
rapporter seulement des améliorations modérées de linéarités.

Dans un commutateur de base a transistor simple, le niveau DC du signal a un grand
impact sur la distorsion harmonique, qui est particulierement soulignée avec ce type de
commutateurs. Avec les commutateurs NMOS il est avantageux de situer la gamme du
signal aussi bas que possible, puisque la résistance-ON et la distorsion du commutateur
augmentent rapidement vers des valeurs de tension élevées. Dans les conceptions de
basse tension, cependant, la gamme du signal est habituellement une partie considérable
de la tension d'alimentation et ainsi le niveau DC ne peut pas étre placé trés loin de la
valeur mi-tension d'alimentation. Quelques technologies offrent des commutateurs a un
seuil bas, ce qui peut étre utilisé pour l'extension de la gamme du signal et pour réduire la
distorsion. Dans les circuits a trés basse tension une valeur supplémentaire gagnée sur la
grille de quelques centaines de millivolts peut aider beaucoup. La basse tension de seuil,
cependant, peut empécher le commutateur d'étre correctement ouvert, qui peut avoir
comme consé¢quence une fuite de la charge stockée. Une maniére efficace de réduire la
résistance-ON du commutateur et d'étendre la gamme linéaire est d'utiliser une tension
plus élevée (dans le cas du NMOS) que la tension utilisé pour commander la grille du
transistor. Ceci est illustré sur la figure 3-6, ou les résistances-ON des commutateurs
NMOS avec différentes tensions sur la grille sont tracées en fonction du niveau du signal.

I1y a plusieurs fagons pour réaliser une tension plus élevée.
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Vo Niveau du Signal

Figure 3-6. La résistante-ON d'un commutateurs NMOS en fonction du niveau du signal.
La plus simple est d'assurer la tension requise de l'extérieure de la puce, qui, cependant,
est souvent trop colteux du point de vue systéme. Ainsi, une meilleure solution est de
produire la tension sur la puce. Puisque le courant est relativement faible, il peut étre
facilement implémenté avec une «pompe de charge». Quand ce principe est adhéré aussi

loin que possible, chaque commutateur devrait avoir sa propre pompe de charge.

3.3.2 L'«amorcgage» (boosting) de la grille

Un commutateur avec un circuit de pompe de charge locale est illustré sur la figure 3-7
[23]. Le condensateur C; est chargé a Vpp-Vr quand le clk est haut. En méme temps, la
grille du transistor commutateur est connectée a la masse par l'intermédiaire du transistor
Ms. Quand Thorloge descend, C; fournie a la grille du transistor commutateur la tension
2Vpp-Vr. Dans la pratique, la tension est 1égérement inférieure en raison des capacités
parasites.

Dans le circuit précédent le condensateur préchargeant est effectué par le transistor relié

comme diode M, de type NMOS. Ce commutateur limite la tension de pré-charge a Vpp-
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V. Sur la figure 3-8 (un autre circuit de pompe de charge locale [3, 4]) le condensateur
(maintenant C,) est préchargé par uh commutateur M, de type NMOS. Le condensateur
peut &tre chargé & Vpp puisque la grille du M, est commandée par une tension amplifiée
produite avec M; et C; [25].

oo

Switch

h1

Figure 3-7. Commutateur MOS avec le circuit local d'«amorgage» (boosting) de la tension de grille [23].

v
oo v Switch
Wt] [xm - 20, i
M3 [
B 1] |

clk

Figure 3-8. Un autre circuit local d'«amorgage» (boosting) de grille pour un commutateur MOS [3].

La bonne polarisation du PMOS M3 est produite avec une autre pompe de charge. Autres

circuits d'«amorgage» peuvent étre trouvés dans les références [8, 38, 32].
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3.3.3 L'«amorc¢age» (bootstrapping) simple du commutateur

Pour éviter de violer les spécifications de fiabilité de la technologie, la tension grille-
source du transistor (ou grille-drain) ne doit pas excéder la tension d'alimentation
nominale. Tenant compte de cette condition, I'camorcage» (boosting) du commutateur
peut étre réalisé en faisant suivre la tension de grille et la tension de source avec une
tension de décalage (offset-Vpc), qui est, & son maximum, €gale a la tension
d'alimentation. Cette technique est illustrée sur la figure 3-9.

En plus de la fiabilité, un autre avantage de ce circuit est que la tension de grille-source
du commutateur est constante et, en conséquence, une source importante de non-linéarité
dans I'équation (3-5) est considérablement atténuée. Sur la figure 3-9 le circuit est
implémenté avec un condensateur commuté, qui est préchargé dans chaque cycle
d'horloge. Pendant la phase dhorloge, quand le transistor est inactif, le condensateur C,

est préchargé & Vpc.

Cmmnut{tﬂu' Ouvert Q}lmnlltateln* Fermé
TR T 1
Vp (.1 Vb <)

il AL
Vv Vour Vv Vour

(a) (b)
Figure 3-9. Un commutateur «amorcé» (bootstrapped) (a) ouvert (b) fermé [3].

Pour activer le commutateur, le condensateur est commuté entre la tension d'entrée et la
grille du transistor. La tension de la grille, cependant, n'est pas exactement la somme de
la tension d'entrée et de la tension de précharge, puisque les capacités parasites liées au

transistor commutateur et aux commutateurs auxiliaires causent une certaine déformation.
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Une implémentation pratique du commutateur amorcé est illustrée sur la figure 3-10 [1,
2]. La tension de décalage de ce circuit est réalisée avec le condensateur C;, qui est
préchargé a Vpp pendant la période d'ouverture du commutateur principale MS (Main
Switch). Pour fermer ce commutateur, le condensateur préchargé est connecté entre sa
source et sa grille par lintermédiaire des commutateurs M; et M, disposés en série.
L'ouverture de MS est effectuée en débranchant le condensateur C; (M4 ouvert) de sa
grille et la connectée a Vgs (Ms et Mg fermés). Le transistor Ms est nécessaire pour
empécher la tension grille-source de Mg d'excéder Vpp. Quelques autres commutateurs
amorcés sont présentés dans [30], [9] et [27]. Ces circuits, cependant, ne sont pas visés
pour des technologies submicroniques et ainsi pas nécessairement appropriés pour de

basses tensions d'alimentation.

MO -l M1

nib n?

c2 c2

Figure 3-10. Un commutateur amorcé fiable & long terme [1, 2].

3.3.4 Le commutateur a double amorcage
En regardant I'équation (3-5), on constate que le terme dominant [Vg-(Vs +Vp)/2] n'est
pas rendu exactement constant avec les techniques présentés jusqu'ici. En effet, bien que

les tensions du drain et de source soient pres l'un de l'autre, elles ne sont pas identiques en
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raison du courant qui traverse le commutateur, ce qui limite la linéarité. Un circuit
proposé dans [35] d'une fagon & surmonter ce probleme est illustré sur la figure 3-11.
Pendant le mode ouvert, la grille du commutateur MS est reliée a Vs par l'intermédiaire
des transistors Ms et Mg, alors que les condensateurs C), et C;p sont chargés par My, 1) et
Msap. Lorsque MS est fermé, les condensateurs chargés & Vpp seront reliés
simultanément entre les jonctions grille/drain et grille/source du commutateur MS par

l'intermédiaire des transistors M, b) €t Mag. b).

oIk
:I_ i
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V M5 ME
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.rp
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s 11 Mdb 2k
clk, T4 4T clk
I T
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”3-{ Msa—! Maa ] m:j }Laslorﬁ;) Pﬁ
e M1 M g
a .
eIk M ek
Dc M2 Vin ™ s *Vour Mgi:“"
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Figure3-11. Un commutateur & double amorcage [35].

L'idée derriére cette technique est de laisser la grille du transistor commutateur suivre la
moyenne du drain et de la tension de source plutdt que l'une ou l'autre d'eux. Ceci est
accompli en ajoutant un autre condensateur d'amorgage du c6té de la sortie du transistor
commutateur, et alors le nom approprié pour cette technique est ainsi double amorgage.
La capacité totale n'a pas besoin d'étre augmentée, puisque le condensateur d'amorgage

original peut étre divisé en deux parties égales sans sacrifier la précision. Il s'avere
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d'apres les simulations que I'amélioration de la linéarité peut étre de l'ordre de 5 décibels

au niveau du 2éme harmonique.

3.4 Modélisation comportementale des commutateurs

Le langage de programmation Verilog-A est un outil important dans la conception des
circuits analogiques. Le plus grand avantage de cet outil est sa compatibilité avec le
logiciel Cadence, ce qui nous permet de simuler des blocs Verilog-A en tant que des
composantes électroniques. Cet avantage a ¢été utilisé pour concevoir le circuit
échantillonneur bloqueur de ce projet, ce qui était trés bénéfique afin de détecter quels
sont les transistors critiques qui introduisent les distorsions. Le modéle du commutateur
illustré sur la figure 3-12 peut étre vu comme une résistance a deux états, le premier c'est

R, dans le cas ou le commutateur est fermé, et pour le cas inverse c'est R ..

Vix L Vour
—_—

Figure3-12. Le modele du commutateur utilisé.

Les valeurs des résistances R et R, sont utilisées comme des parametres ce qui facilite
la simulation. R, est toujours une résistance tres élevée (dans l'ordre de centaines de

Mégaohms), alors ce qui reste a changer c'est R, afin d'optimiser le circuit. La procédure
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d'optimisation se fait comme suit. Les valeurs R, des commutateurs de I'EB donnant les

meilleures performances peuvent étre vu comme des résistances R

s (résistance de

drain/source) de transistors, et a partir de cette derni¢re on peut déduire les dimensions
(W et L) de chaque transistor comme il est indiqué par 1'équation 3-6.

1
#4,C,. V—Z—(V

Ry = (3-6)

V. )

as

Le modele Verilog-A des commutateurs utilisé est illustré en annexe B.

3.5 Génération du signal d'horloge

L'opération des différents blocs des circuits & base de condensateurs commutés est
synchronisée avec un signal d'horloge. Tant que le front d'horloge d’échantillonnage
arrive avant celui qui compléte la phase de blocage, le circuit est trés robuste contre les
petites incertitudes de synchronisation aux fronts d'horloge. Dans la partie frontale d’un
ADC (au niveau de notre circuit EB), ou l'horloge est utilisée pour échantillonner un
signal & temps continu, la situation est complétement différente.

N'importe quelle déviation du moment d’échantillonnage de sa valeur idéale a comme
conséquence une tension d'erreur dans le signal échantillonné. L'erreur est égale au
changement du signal entre ces deux moments. Ainsi, I'horloge d’échantillonnage doit
étre considérée comme un signal analogique sensible et doit €tre traitée avec délicatesse.
Le moment d’échantillonnage est détermin€ par le passage a zéro du signal d'horloge, qui
correspond aux moments ou la phase d'horloge est un multiple entier de 2m. Les

variations aléatoires de la phase, également connu sous le nom du bruit de phase, sont
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une source d'erreurs de synchronisation. Le bruit de phase est habituellement indiqué
avec la densité spectrale du bruit a bande latérale simple £(f), qui, étant un parameétre du
domaine de fréquence, ne refléte pas toujours une bonne image de l'erreur de
synchronisation. Un parameétre relatif du domaine de temps, la gigue, est défini comme
une erreur RMS entre un point de temps de référence et le passage a zéro du signal
d'horloge. La gigue cycle a cycle est défini comme la gigue qui change d'une période
d'horloge a une autre, ce type d'erreur est souvent d'intérét et le passage a zéro précédent

est pris comme point de référence.

3.5.1 La gigue
L'erreur instantanée de tension provoquée par la gigue At peut étre approximativement
¢crite comme le montre 1’équation 3-7.

av.(t)

V. =At-
dt

= At- A 27f cos(2nft) (3-7)

ou Vg(t) est la forme d’onde du signal, qui dans la deuxiéme partie de 1’équation 3-7 on a
assumé que c’est une sinusoide avec une amplitude As et une fréquence f. L'erreur de
tension RMS peut étre obtenue en mettant I'équation 3-7 a la puissance deux et en

I’intégrant sur une période du signal, résultant avec 1’équation 3-8.

V= At A7 (3-8)
En utilisant cette derniére, le rapport signal/bruit peut étre calculé pour donner 1’équation
3-9.

SNR = 20-log(27At) (3-9)
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On peut noter que le SNR est indépendant de I'amplitude du signal et qu'il diminue quand
la fréquence du signal augmente. La gigue maximum permit pour une valeur fixe du SNR
est donnée par 1’équation 3-10.

1

Afz——m (3-10)
f10

Ou 10'* =27 . Il n'y a pas beaucoup de techniques pour réduire les effets de la gigue.
Le sur-échantillonnage peut étre utilisé pour étaler le bruit blanc résultant de la gigue sur
une plus grande plage de fréquence, ce qui permet au SNR d'étre amélioré avec

décimation et filtrage a temps discret [7].

3.5.2 Le circuit d’horloge
L’architecture du circuit EB qui a été choisie parmi plusieurs autres topologies dans le
chapitre 2 nécessite une horloge qui génére des signaux non-recouverts tel qu’illustré a la

figure 3-13.

Echantillonage Blocage Echantillonage

® 1/ e
X | /—— L
S/ W T

Figure 3-13. Les signaux d’horloge utilisés dans le circuit EB.

Pour produire des signaux pareils le générateur d’horloge peut €tre réalisé avec un circuit

simple en utilisant des portes logiques comme il est montré sur la figure 3-14.
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Figure 3-14. Le circuit d’horloge utilisé dans I'EB.

On se basant sur l'idée que le front descendant de l'horloge d'entrée passe par la porte

NANDI et les deux inverseurs qui la précede, alors que le front montant se propage par
un seul inverseur puis par la porte NAND2. Les signaux CPTlet E)—';non recouverts

résultants ont un temps non-recouvert égal a la somme du retard de la porte NAND1 (ou
NAND?2) et celui des deux inverseurs qui suivent. Les éléments qui introduisent le retard
sont habituellement réalisés avec une chaine de paire d’inverseurs. L'avantage principal
de ce circuit est sa simplicité. Au moins une partie des tampons de sortie peut tre incluse
dans les éléments du retard, rendant le circuit tout a fait robuste. D'autre part, le temps de
non recouvrement devient souvent plus grand que nécessaire en raison de la présence des

tampons des sorties.

3.5.3 Les tampons de sortie
L'amortissement sur-puce des signaux d'horloge est nécessaire principalement pour deux
raisons. D'abord, les charges capacitives dans les lignes d'horloge peuvent étre grandes,

exigeant que les amortisseurs maintiennent les bords d'horloge aigus. En second lieu,
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I'horloge d'entrée habituellement ne peut pas étre directement utilisée, mais elle est
seulement une entrée pour le générateur d'horloge, qui produit les signaux non
recouverts. Aprés le générateur d'horloge, les signaux sont amortis pour réaliser la
capacité de charge exigée. Le circuit d'amortissement est I'endroit critique ou un signal

d'horloge, qui a a l'origine une gigue bas et qui peut facilement étre aggrave.
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CHAPITRE 4

METHODOLOGIE DE CONCEPTION

Nous décrivons dans ce chapitre la méthodologie de conception adoptée dans ce projet et
qui refleéte la contribution apportée a la réalisation des circuits EB a hautes performances.
Cette méthodologie consiste a utiliser les modeles Verilog-A des différents blocs de 'EB
dans le processus d'optimisation du circuit afin de trouver les différentes sources de
distorsion, cette technique nous aide a minimiser les imperfections pour que le circuit
puisse atteindre les meilleures performances possibles. Il est & noter que 1'EB congu
représente le bloc frontal dédié a un CAN pipeliné, et il est responsable de I'élimination
de la plupart des erreurs dynamiques [5].

Dans ce chapitre aussi on va présenter la conception des différents blocs de I'EB qui ont
été expliqués dans les chapitres précédents. Ce chapitre sera organisé de la fagon
suivante. D'abord, nous présentons la conception de l'amplificateur opérationnel

différentiel, qui sera suivi par l'optimisation de I'EB avec les modeles Verilog-A, et la
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simulation. En second lieu, nous aborderons la conception des commutateurs de I'EB en
se basant sur l'utilisation de leurs modéles Verilog-A qui ont été congus dans le chapitre
3, et présenterons l'application et l'optimisation de ces caractéristiques résultantes.

Finalement, le générateur d'horloge et le dessin des masques seront détaillés.

4.1 L'amplificateur opérationnel

En utilisant les modeles Verilog-A de l'amplificateur décrit dans le chapitre 2 et des
commutateurs congus au chapitre 3, le circuit EB idéal illustré sur la figure 4-1 sera
analysé et optimisé. Les paramétres les plus critiques de l'amplificateur qui peuvent
affecter d'une fagon directe les performances de 'EB sont: le gain DC, la fréquence du
gain unitaire et le taux de réaction. Plus les valeurs de ces parametres seront élevées, plus
les performances de I'EB seront hautes, alors il est important d'accorder une bonne
attention a ces parametres dans la procédure de conception, ou autrement dit, nous avons
besoin d'un amplificateur ayant des valeurs de ces trois parametres critiques aussi hautes

que possibles.

C S5(d)
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Figure 4-1. L’architecture du circuit EB.
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Les prochaines sections récapituleront les points proéminents d'optimisation de

lamplificateur illustrée sur la figure 4-2 qui a été présenté dans le chapitre 2.

Voo

Figure 4-2. L'amplificateur utilisé pour concevoir I'EB.

4.1.1 Le gain DC

La résistance de sortie d'un transistor peut étre écrite sous la forme de 1'équations (4-1a).

1
— 4-1
P (4-1a)

F, =

r,alL (4-1b)
ou A est la constante d'impédance de sortie, I est le courant du canal et L est la longueur
de la grille. Comme cette résistance est proportionnelle a la longueur du transistor, et

ainsi qu'il a été démontré dans la section 2.3.3, les longueurs des transistors M7, Mg, My

et M» (figure 4-2) doivent étre augmenté pour élever le gain DC de l'amplificateur.
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4.1.2 La fréquence du gain unitaire
Comme il est montré dans la section 2.3.4, la fréquence du gain unitaire est illustrée par

l'équation 4-2.

Dy = %‘HL Fry 4-2)
c

ou F,, est le facteur de rétroaction, C. est le condensateur de compensation et g_ est la
transconductance de M,. Nous pouvons conclure qu'en augmentant gp,; (soit le courant I;)
ou en diminuant la capacité Cc, la fréquence du gain unitaire augmentera. Il a également
été prouvé dans la section 2.3.4, qu'afin de déplacer le deuxiéme et le troisiéme pdle aussi
loin que possible du premier, le concepteur doit faire en sorte que les équations 4-3 et 4-4

soient toujours satisfaites.

1
gm9>>gml ’ FFB F (4-3)

C

83N & Frp (4-4)

4.1.3 Le temps de réaction
Tel qu'il a été montré dans la section 2.3.5, le taux de montée (descente) maximal (SR) de

l'amplificateur est égal & I'équation 4-5.

21, 2]
SR = min —+,——— (4-5)
Ce CetC,

En augmentant les courants de polarisation I; et Iy, nous pouvons directement augmenter

le taux de réaction de l'amplificateur.
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4.1.4 L'optimisation de I'amplificateur
Pour obtenir certaines directives sur lesquelles les différents parameétres devraient étre
changés afin d'augmenter les performances de l'amplificateur, le tableau 4-1 illustre les

dépendances qui ont été dérivées.

Tableau 4-1. Directives d'optimisation.

Apc | fu | P2 | Ps
Wit Tt
Li2l Tt
L2t Tt
Lrgz?| 1
Lol 1 1
Ls | 1 1
Ce? ! !

Basé sur le tableau 4-1, le processus d'optimisation est fait en changeant les dimensions
des transistors, les courants et les tensions de polarisation afin de garder toujours le
restant des transistors de l'amplificateur dans la région de saturation. Aussi il faut
optimiser l'amplificateur pour qu'il atteigne les perfdrmances les plus élevées. La
consommation en puissance totale de lamplificateur doit étre gardé au minimum. En
utilisant ces compromis, le tableau 4-2 donne les tensions V résultantes.

Tableau 4-2. Valeurs des tensions V, des transistors de I'amplificateur.

Voma = 448.5mV | Vo, = -499.7mV | Voo, 0 = 538.2mV | Vyom = 304.7mV

Vs = 295mV | Vyor = -252.2mV | Vy0 = -900mV | Vooe = 361.9mV
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Les dimensions des différentes composantes de l'amplificateur a deux étages sont
illustrées dans le tableau 4-3. Notons que tous les transistors dans ce tableau opérent dans
la région de saturation.

Tableau 4-3. Les dimensions des différents dispositifs de I'amplificateur.

Dispositifs Valeurs

M, (um/pm) | 108/0.54

M,, (pm/um) 32/0.54

M, (um/um) 135/0.72

M,, (um/um) 549/1

M, ,, (um/pum) | 115.9/0.25

M, , (um/um) | 276.5/0.54

M]R.l.’#m (H’m/“m) 40/054

M, (nm/pm) | 80/0.54

C. (pP) 1

Afin de maximiser les performances de I'amplificateur, un circuit de polarisation robuste
doit étre congu (figure 4-3). Pour le faire, nous avons utilisé un circuit & gamme
dynamique élevée. Ce qui assure le bon fonctionnement du circuit avec la variation du
processus de fabrication et d'alimentation. Aussi pour avoir une gamme dynamique
élevée de l'amplificateur. Puisque cette application est pour un CAN, une spécification a
été exigée sur le signal d'entrée pour avoir une amplitude différentielle créte a créte d'une
valeur de 1.2V. Les valeurs des tensions de polarisations résultant aprés l'optimisation

finale de l'amplificateur sont montrées au tableau 4-4.
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Tableau 4-4. Tensions de polarisations de 'amplificateur.

Vi o= 1482 mV | Vo= -3442mV |V, =266 mV

=354 mV \"
A%

Ve = 2753 MY | V= 3402mV | V= 1364mMYV | Vys oo = -339 mV

K3
3
@..._
ALY
[T _|_]

» L-
EPZB | h’ﬁ:—'J Vap2

.
AV
TBRC

!r—, o 3 h__| al 15 = Ve y
\ E v W_l’awzcmﬁ
* BNS; /SNSCMG;J I ENAI]|

l | |

Polanisation du premuer étage Folarisation du deuitme étage

Figure 4-3. Circuit de polarisation de l'amplificateur.

Les caractéristiques fréquenticlles de l'amplificateur intégrant les résultats de tous les
tableaux précédents sont montrées sur la figure 4-4. A partir de cette figure nous pouvons
constater que le gain DC est égal & 106.1dB avec une fréquence du gain unitaire de
931MHz et une marge de phase d'environ 71°. La figure 4-5 montre que le taux de
réaction de l'amplificateur a une valeur de 300V/pA. En ce qui concerne le temps de
stabilisation, la figure 4-6 montre un bon rétablissement apres un délai d'environ 3.8 ns.

De plus, la consommation de puissance de 'amplificateur est de 6.9mW.
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{ dB}

—40.8

—-6E.2

-5B.0

—-168

-1568

( deg )

: 52 50 ella: [-YBT.ATEK
: (938.546M ~153.626) slope: 111.7480

Figure 4-4. Caractéristiques fréquentielles de I'amplificateur.

Le réle du CMEB est de fixer les tensions aux noeuds de sorties aux impédances élevées
a leurs valeurs requises. Des transistors avec des tailles minimales ont été utilisés
puisqu'ils sont mis dans ce circuit comme des commutateurs. Le condensateur C,, a une
valeur de 200 fF et C_,, de S0fF pour les deux étages. Le niveau DC du signal de sortie
doit étre placé a OV, puisque notre amplificateur fonctionne avec une source
d'alimentation de +900mV. Nous avons réussi a obtenir un niveau DC de 50uV a la

sortie.
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4.2 Les commutateurs

Une nouvelle méthodologie de conception des circuits EB s'avére d'une grande
importance du moment ou nous cherchons a atteindre de hautes performances, et surtout
quand il s'agit d'un circuit opérant a une haute fréquence [6]. Nous présentons dans cette
section le noyau d'une nouvelle technique de conception pour les EB qui a permis
d'obtenir les résultats escomptés avec une fréquence d'échantillonnage de SOMHz et un
signal d'entrée d'une largeur de bande de 20MHz.

La modélisation Verilog-A du circuit congu peut nous aider a trouver les sources
d'imperfection et en conséquence faire une meilleure optimisation. A partir de cette idée,
nous avons accéléré loptimisation des commutateurs de I'EB qui représentent la plus
importante source d'imperfection. Nous avons pu constater qu'il existe un certain
ensemble de valeurs Ron des commutateurs pour lesquelles I'EB peut atteindre ces
meilleures performances.

La procédure d'optimisation a commencé par le remplacement des commutateurs de 'EB
(figure 4-1) par leurs modeles Verilog-A (figure 4-7). Les commutateurs ont une
résistance (Ron) tel qu'illustré dans 'équation 4-6. On a connecté la sortie de I'EB a un
bloc Verilog-A. Ce dernier prend des échantillons du signal de sortie & une fréquence de
S0MHz et la met dans un fichier sous forme de matrice. Ce fichier peut étre traité avec
MATLAB afin de voir les performances de I'EB (le code de ce bloc se trouve en annexe
B). En changeant les différentes valeurs R, des commutateurs nous avons pu optimiser
I'EB pour qu'il puisse atteindre ces meilleures performances. Le tableau 4-5 résume les

résultats de cette étape d'optimisation. Finalement on remplace le modele Verilog-A de
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chaque commutateur par un transistor ayant des valeurs de W et L (R_,) semblables a
celles des modeles. Ensuite, on ajuste & nouveau les valeurs pour mieux adapter les
transistors dans le circuit, cette €tape est résumée dans le tableau 4-6.

1
(ng -Vr )

Roy = (4-6)

/4
cC —
lun ox I

Ve
Ve

O
Vin l l Vout Vin -~ ' Yout

(a) (b)

Figure 4-7. Commutateur utilisé: (a) transistor NMOS, (b) modéle Verilog-A.

Tableau 4-5. Optimisation des commutateurs (modeéles Verilog-A).

(@) | S(@)) S(®,) S(®,)

Amplificateur (entrée) | Amplificateur (sortie)
R (©2) 26 2.72 37 207.5
W/L(um/pm) | 40/0.25 | 274/0.18 20/0.18 10/0.5

A partir de la figure 4-1, les commutateurs S(®,) sont les plus critiques puisqu'ils sont a
l'entrée de 'EB. C'est pour cette raison qu'ils ont été€ remplacés par des commutateurs a
double amorgage (section 3.3.4) afin de réduire la linéarit€ a l'entrée du circuit. Il est a
noter que le commutateur principal (MS) de ce circuit a été remplacé par un transistor

optimisé en Verilog-A tel qu'il est expliqué au début de cette section.
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Tableau 4-6. Adaptation du circuit avec des transistors (CMOS 0.18um).

S(@) | S(@/) S(®,) S(@,)

Amplificateur (entrée) | Amplificateur (sortie)
R () 20.7 2.49 25 186.8
W/L(um/um) | 50/0.25 | 300/0.18 30/0.18 4/0.5

En outre sur la figure 4-1, les commutateurs S(®,) ont été¢ remplacés pendant la phase
d'optimisation par des transistors «Natifs». Ce type de transistors se trouve directement
sur le substrat, et présente une tension de seuil (V) de quelques dizaines de millivolts. I1
est a noter que ce type de transistors, utilisé pour la premiere fois dans un circuit EB, a
donné un meilleur résultat que celui obtenu par des transistors NMOS ou PMOS (figure
4-8). Ceci montre clairement l'effet de linéarisation de ce genre de commutateurs, en plus
de la minimisation de l'erreur piédestal de I'EB. Cette erreur est défini dans la section 1-1
comme la différence des valeurs de la sortie a la fin du mode suiveur et pendant le mode
de blocage. En utilisant un transistor NMOS, l'erreur piédestal était autour de 35mV en
bloquant un échantillon de 588mV tandis qu'elle était réduite a seulement 440uV a l'aide

d'un commutateur natif en bloquant le méme échantillon.

4.3 L'horloge

Comme 1l a été expliqué au chapitre 3 l'architecture choisie du circuit EB nécessite un
générateur d'horloge spécial afin de réaliser deux propriétés importantes. La premiere est

le non chevauchement des phases dhorloge pour s'assurer que les phases
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d'échantillonnage et du blocage ne se font jamais en méme temps. La deuxiéme propriété
est le signal retardé qui est important pour réaliser la technique d'embase (section 3.2).
La figure 4-9 illustre les signaux d'horloge (non chevauchés) requis. Pour la réalisation
du circuit d'horloge la librairie «vst n18 sc_tsm c4» fournie par la Société Canadienne
de Microélectronique (SCM) a été utilisée. Cette dernicre regroupe plusieurs boites noires
qui contiennent différents circuits logiques et leurs dessins des masques.
Echantillonage Blocage Echantillonage
o | /]
o [\
ST W T

Figure 4-9. Les signaux d’horloge utilisés dans le circuit EB.

Les simulations du circuit ont donné des résultats satisfaisants, comme il est montré sur la
figure 4-10. Les parametres temporels sont t,= 50ps est le temps de transition de I'état
logique haut a I'état logique bas, t, = 50ps est le temps de la transition inverse, t,, = 500ps
est le délai pour la technique d'embase, et t = 100ps est le temps de non chevauchement.

Les résultats de simulation sont illustrés sur les figures 4-11 et 4-12.

1 ta

/ R

-
‘b1\ (D{\'\

Figure 4-10. Paramétres temporels des signaux d’horloge.
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4.4 Dessin des masques

Une importance particuliere a été accordée a la réalisation du dessin des masques de I'EB
afin de réduire le bruit et avoir la meilleure adaptation (matching) des transistors. Il est a
noter que le dessin des masques a été élaboré en utilisant l'outil de Cadence «Layout-XL»
qui peut générer a partir dun schématique le dessin des masques de tout le circuit mais
sans les connexions, ni les techniques de protection qui seront expliquées plus loin dans
cette section. Néanmoins cet outil nous a permis d’accélérer l'implémentation du dessin
des masques de 'EB et du CAN.

Durant l'implémentation du dessin des masques de I'EB, il faut tenir en compte la
protection du circuit contre le bruit. La puce contient une partie numérique et une autre
analogique. A chaque fois une grille dans la partie numérique change d'état, un «glitchy
s'injecte & l'alimentation. En séparant l'alimentation des deux parties (analogique &
numérique), nous empéchons alors ce bruit\d’affecter les circuits analogiques. Au niveau
des transistors chaque groupe peut étre protégé séparément en le mettant a l'intérieur d'un
anneau d'armature. Ce dernier consiste d'un dopage P relié a V pour les transistors
NMOS et un dopage de type N relié a V, pour les transistors PMOS. Un exemple illustre
sur la figure 4-13 le cas d'un transistor NMOS.

Le matching des transistors est particulierement nécessaire pour la réalisation des
amplificateurs. Ceci permet de réduire les erreurs causées par l'effet du gradient a travers
la puce lors du changement de température ou du dopage causé par le procédé de

fabrication. La figure 4-14 illustre le matching des deux transistors M1 et M2.
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Figure 4-14. Le matching des transistors.

Trés souvent, les circuits analogiques exigent des rapports de condensateurs précis. Les
sources importantes des erreurs pour la réalisation des condensateurs sont dues a l'excés
de gravure (qui rend la surface plus petite que la surface des masques) et au gradient de

I'épaisseur d'oxyde a travers la surface de la puce. Le premier effet est habituellement
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dominant et peut étre réduit au minimum en réalisant des grands condensateurs a partir
d'une combinaison paralléle de plus petits condensateurs unitaires semblables a ce qui est
fait pour les transistors. La figure 4-15 illustre le matching des condensateurs tel

qu'implémenté sur la puce.

c1v_ 2, C1?_dﬁ 2, CL,

C2

2 Cl1 C2
E:’ﬁ% %..% B =8

|

c1 C2 CL,F C2 Cl‘

m.-;«;,

el

C2 Cl cz , c1

Figure 4-15. Le matching des condensateurs.

Cz
=

Nous avons survolé¢ dans ce chapitre la méthodologie de conception de I'EB, en

commencant par l'amplificateur et ces performances, et en expliquant la nouvelle
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technique d'optimisation Verilog-A du circuit global. Nous avons ensuite rapporté
I'implémentation et la simulation du circuit d'horloge, ainsi que les différentes techniques
utilisées pour la réalisation du dessin des masques. Les résultats expérimentaux de I'EB

font 'objet du prochain chapitre.
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CHAPITRE 5

IMPLEMENTATION & RESULTATS

Nous avons constaté durant I'implémentation du CAN que le dessin des masques d’un
circuit analogique est trés critique. Les capacités parasites peuvent détériorer le
fonctionnement du circuit et le rendre complétement non fonctionnel. Pour résoudre ce
probleme chaque bloc a été implémenté, optimisé et testé indépendamment avant de
tester le circuit global. Durant cette phase une optimisation au niveau du dessin des
masques a €té appliquée, ce qui a prit un temps de simulation trés long et a rendu
I'implémentation de la puce électronique plus compliquée.

Dans ce chapitre les résultats de simulation du dessin des masques de I'EB seront
présentés. Ce dernier est congu suivant la méthodologie de conception décrite au chapitre
précédent. En premier lieu 'amplificateur opérationnel sera implémenté, optimisé et testé,
puis le commutateur & double amorgage sera traité, et finalement les résultats de I'EB

seront présentés et expliqués.
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5.1 L'amplificateur opérationnel

L'implémentation de l'amplificateur est trés critique car elle nécessite le matching des
transistors qui est indispensable pour assurer le bon fonctionnement du circuit. Une
bonne méthodologie de design peut nous économiser du temps (détection rapide
derreurs) et faciliter la tdche d'implémentation. Nous avons remarqué que plus la
symétrie sera présente dans le dessin des masques, plus l'implémentation sera facile et
rapide. Il faut aussi tester chaque partie du circuit avant de combiner le circuit global.
C'est pour cette raison que l'amplificateur a été subdivisé en plusieurs sous-blocs, chacun
testé indépendamment. Finalement nous avons combiné tous les blocs pour aboutir au
circuit global.

Les deux étages de l'amplificateur ont été implémentés avec une grande symétrie ce qui a
résulté en circuits fonctionnels du premier test. Aussi les circuits de polarisation ont
donné, des la premiere implémentation, des tensions exactement comme celle du
schématique. La simulation du circuit de rétroaction en mode commun (CMFB) a donné
de bon résultats en tant que sous-bloc, mais en combinant tout 'amplificateur ce dernier
navait pas fonctionné. Ceci a nécessité une optimisation au niveau du dessin des
masques, ce qui est difficile & faire. Les transistors du CMFB ne nécessitent pas un
assortiment, car ils fonctionnent en tant que commutateurs. Plusieurs changements ont €té
faites au niveau du dessin des masques du CMFB pour détecter la source de
dysfonctionnement. Aprés un long test, nous avons constat¢ qu'en changeant les
dimensions des commutateurs du CMFB (W de 250nm a 900nm) 'amplificateur s'est mis

a fonctionner. La réponse en fréquence de l'amplificateur résultant est donnée a la figure
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5-1. Nous avons constaté que le circuit a le méme gain DC comme le schématique (106.1
dB) mais avec une dégradation dans la fréquence du gain unitaire de 930MHz a 758MHz
et dans la marge de phase de 71° a 63.5°. Cette dégradation est due aux capacités
parasites. Les résultats de cette simulation restent dans les marges sécuritaires du bon
fonctionnement (stabilit¢) de 'amplificateur. Les condensateurs de compensation ont été
réalisés aussi avec une grande symétrie ce qui a causé aucun probleme de
dysfonctionnement.

Le dessin des masques de l'amplificateur sans les condensateurs de compensation est
illustré sur la figure 5-2, et il a une dimension de 145um par 250um. Une armature de
protection a été implémentée pour l'amplificateur, et une autre pour les circuits de
rétroaction en mode commune avec tous les condensateurs. La partie numérique et les

commutateurs ont été implémentés sur le reste de la puce.
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Figure 5-1. Simulation de la réponse en fréquence du dessin de masques de I'amplificateur.
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Figure 5-2. Dessin des masques de 'amplificateur utilisé.

5.2 Le commutateur a double amorcage

Le commutateur & double amorgage placé a l'entrée de I'EB tel que nous l'avons expliqué
au chapitre 3 est illustré a la figure 5-3. Ce type de commutateur nécessite une bonne
symétrie, puisque le circuit placé entre la grille et le drain du commutateur principale
(MS) est identique a celui entre la grille et la source du méme commutateur. Les
capacités parasites doivent étre les mémes des deux cotés du commutateur MS afin de
minimiser les distorsions.

Le dessin des masques du commutateur a double amorcage implémenté avec une grande
symétrie est illustré a la figure 5-4. Les simulations de ces dessins de masques ont donnés
les mémes résultats que celles du schématique comme le montre la figure 5-5, ou la

différence de tension entre la grille et le drain (source) reste toujours égale a V
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(900mV) pendant que le commutateur principale (MS) est fermé, et & V (-900mV)

pendant qu'il est ouvert.
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Figure 5-3. Commutateur & double amorgage [35].
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Figure 5-4. Dessin de masques du commutateur a double amorgage.
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des masques.
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5.3 Le Circuit EB

Apreés que tous les sous-blocs ont €té implémentés, optimisés et testés nous les avons
combiné pour implémenter I'EB congu dans le chapitre précédent. Le dessin des masques
du circuit global de I'EB est illustré sur la figure 5-6. Il est a noter que ’amplificateur et
les condensateurs ont €t€ protégés par des anneaux d’armature pour assurer une seconde
protection au circuit global.

Avant de présenter le résultat de I'EB congu, nous avons remplacé les commutateurs a
double amorgage S(®;) par les différents types de commutateurs présentés au chapitre 3.
En remplagant S(®;) par un transistor NMOS simple, puis une porte de transmission et
finalement un commutateur & amorgage simple, nous avons pu montrer les performances
de I'EB pour chaque technique. Afin de mieux visualiser les résultats, nous avons placé
un bloc congu en Verilog-A sur la sortie du circuit. Ce bloc permet de mettre les résultats
sous forme de matrice dans un fichier, puis les analyser avec MATLAB. Le but est
d'avoir un circuit avec le moins de distorsion possible (Maximiser le SFDR ou IENOB —
annexe A).

La figure 5-7 représente le spectre de densité du signal de sortie en utilisant seulement un
transistor NMOS a la place de S(®,;). Le signal d'entrée a une fréquence de 20MHz
échantillonné a S0OMHz. Le résultat a donné un SFDR de 44.6dB comme le montre la
figure, qui est I'€quivalent d'un ENOB de 6.4bits (annexe A). Il est a noter que ce type de
commutateurs placé a l'entrée de I'EB a les mémes dimensions que nous avons calculé

dans le chapitre précédent (S0um/0.25um).
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Figure 5-7. FFT du signal de sortie de I'EB avec un commutateur NMOS a l'entrée.

La figure 5-8 représente le spectre de sortie en remplagant S(®;) par une porte de
transmission (section 3.3.1). Ce type de commutateur a donné un SFDR de 61.6dB
comme le montre la figure, qui est I'équivalent d'un ENOB de 9.2bits. Le signal d'entrée
est le méme utilisé avec le commutateur précédent. Il est & noter que le transistor NMOS
de ce commutateur a les mémes dimensions calculés dans le chapitre précédent
(50pm/0.25um), par contre le PMOS a le double des dimensions du NMOS
(100um/0.25um).

La figure 5-9 montre le spectre du signal de sortie en utilisant le commutateur & amorcage
simple (section 3.3.3) au lieu du S(®;). Le résultat donne un SFDR de 82.1dB, qui est

I'équivalent d'un ENOB de 12.6bits.
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Finalement, nous avons appliqué la méme technique d'amorgage simple sur les deux
cotés (grille/source, grille/drain) du commutateur S(P,) afin davoir une meilleur
linéarisation (section 3.3.4). Nous avons abouti au circuit congu dans ce projet. Ce type
de commutateurs (double amorcage) donne le spectre illustré a la figure 5-10. Les
résultats montrent un SFDR de 88.6dB, qui équivaut un ENOB de 13.7bits. Le signal
d'entrée a la méme fréquence de test (20MHz) qui est échantillonné avec une fréquence
de 50MHz. Afin de mieux visualiser le bon fonctionnement de I'EB dans la largeur de
bande 20MHz nous avons testé le circuit avec un signal d'entrée a 100KHz. Les résultats
ont montrés un SFDR de 90.1dB, qui est I'équivalent d'un ENOB de 14.1bits. Le tableau
5-1 résume les résultats du circuit avec les différents types de commutateurs utilisés.
L'utilisation des différents commutateurs S(®;) sans optimisation Verilog-A donne une
dégradation de plus de 18dB en SFDR, ce qui vaut une perte de plus de 3bits dans les
performances. Cette dégradation confirme l'avantage de la nouvelle technique
d'optimisation se basant sur les mode¢les Verilog-A tel que nous 'avons fait dans ce
projet.

Tableau 5-1. Performances simulées de 'EB avec les différents types de commutateurs utilisés.

Parameétre Transistor Porte de Amorcage Amorcage Amorcage
simple transmission simple double double
20MHz 20MHz 20MHz 20MHz 100KHz
SFDR [dB] 44.9 61.6 82.1 88.6 90.1
SNDR [dB] 40.2 574 78 84.1 86.7
SNR [dB] 49.3 65.2 85.2 91.2 93.4
ENOB}bits] 6.4 9.2 12.6 13.7 14.1
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Jusqu'ici les simulations réalisées concernent le schématique seulement. Apres
I'implémentation du dessin des masques de I'EB et son optimisation, la simulation a
donnée les résultats illustrés sur la figure 5-11. Une dégradation de performances causée

par les capacités parasites a affaibli le SFDR de 8dB, qui est I'équivalent de 2bits en

ENOB.
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Figure 5-11. FFT du signal de sortie de I'EB implémenté.

5.4 Statut de la puce

Nous avons implémenté une puce (figure 5-12) qui contient un CAN pipeliné a 10 bits
opérant a une fréquence de 50 MHZ, et avec le module EB frontal congu dans ce projet a
lentrée. Le dessin des masques de cette puce a été envoyé en fabrication & la SCM au

mois de Mai, et nous prévoyons de recevoir un prototype au début du mois de Décembre.
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Aprés l'optimisation du dessin des masques global de la puce nous avons pu atteindre

plus de 9 bits en performance du CAN. Notons que cette optimisation a été faite car, et

c'est le cas dans cette puce, le premier test a été completement non fonctionnel. 11y a

plusieurs causes qui ont empéché le circuit de fonctionner, tel que les condensateurs

parasites et les erreurs dans les interconnexions entre les différents blocs. Une bonne

optimisation nécessite des semaines de simulations. Dans le cas de cette puce nous avons

pu atteindre 9 bits de performance apres plus de 2 mois d'optimisations et simulations.
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Figure 5-12. La puce du CAN envoyée pour fabrication.
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Dans ce chapitre les différentes étapes d'implémentation de l'amplificateur, le

commutateur & double amorgage et le circuit EB ont été présentées. Aussi nous avons

montré les résultats de simulation du circuit schématique et du dessin des masques. Ces
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résultats expliquent la différence entre les performances de toutes les techniques
expliquées au chapitre 3. Le circuit est implémenté suivant la conception faite au chapitre
précédent. Quelques changements ont été faits sur le dessin des masques afin d'avoir les
mémes performances que le schématique. Nous avons réussi a minimiser la dégradation,
causée par les capacités parasites, a seulement 2bits, pour atteindre un ENOB de 12bits.
La prochaine €tape dans ces travaux sera la validation expérimentale. Des améliorations

sont proposées dans la conclusion globale de ce mémoire.
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CONCLUSION

Dans ce projet une nouvelle méthodologie de conception a été utilisée pour implémenter
un circuit échantillonneur-bloqueur (EB) frontal & hautes performances opérant & une
fréquence d'échantillonnage de SOMHz et avec un signal d'entrée d'une largeur de bande
de 20MHz. Ce circuit dédié¢ a un convertisseur analogique numérique (CAN) pipeliné de
10 bits a été implémenté avec la technologie CMOS 0.18um.

La méthodologie proposée se résume dans la modélisation Verilog-A de l'amplificateur et
des commutateurs utilisés dans l'architecture a base de condensateurs commutés qui a été
adopté dans ce projet. Ces modeles nous ont permit de trouver les sources d'imperfection
et par conséquent faire une meilleure optimisation. Il a été observé que les performances
de IEB convergeaient vers un certain seuil en changeant les dimensions des
commutateurs, ce qui nous meéne a conclure que cette technique est importante dans le
processus d'optimisation.

Des performances d'environ 14 bits ont pu étre atteint pour un signal d'entrée d'une
largeur de bande de 20MHz apres l'optimisation de I'EB en utilisant les modéles

Verilog-A, et aussi en appliquant les différentes techniques de linéarisation des
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commutateurs tel que le double amorgage. La simulation du circuit implémenté n'a pas
fonctionné du premier coup a cause des capacités parasites ce qui a nécessité une
optimisation au niveau du dessin des masques. Une dégradation de 2 bits a été obtenue
apres l'optimisation du circuit qui a une consommation de puissance totale de 7TmW.
L’énergie dissipée par I'EB congu est principalement consommée par l'amplificateur.
Nous suggérons d'utiliser un amplificateur de haute performance pour réduire la
consommation d'énergie de I'EB. Cependant, la basse tension d’alimentation nécessite
d’utiliser le rail a rail pour avoir une bonne marge dynamique du signal de sortie. Ceci est
difficile a réaliser pour opérer tous les transistors de l'amplificateur en saturation.
Concernant la fréquence d'échantillonnage, qui est dans le cas de ce projet SOMHz, il est
important d’adapter les circuits présents pour dépasser les 100MHz. L'architecture de
IEB qui a été implémenté dans ce projet n'exploite pas l'amplificateur pendant toute la
période de Thorloge. En effet, durant la phase d'échantillonnage (®,), l'amplificateur n'est
pas utilisé. Pour augmenter la fréquence d'échantillonnage, on peut utilisé deux
condensateurs, quand I'un prend I'échantillon de l'entrée, l'autre fait le blocage. C'est ainsi
que lamplificateur serait utilisé dans les deux phases et on pourrait atteindre une
fréquence d'échantillonnage supérieure a 100MHz.

Un autre point important sur les commutateurs NMOS utilisés est que leurs substrats
sont connectés a V. En connectant les substrats aux sources, l'effet du substrat peut étre
éliminé et par conséquent 'EB aura moins de distorsions (plus hautes performances).
Cependant l'implémentation d'un transistor NMOS avec le substrat connecté a la source

nécessite de faire un «Deep N-Well» autour du transistor en question.
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ANNEXE A

DEFINITIONS DES
PERFORMANCES DE L'EB

A.1 SNR

«Signal to Noise Ratio» ou le rapport du Signal/Bruit (SNR) est une mesure du bruit a
large bande présent dans le signal du CAN ou de I'EB. SNR compare l'importance de la
vague de sinus dentrée a la somme de toutes autres fréquences, excepté ceux qui
représentent des harmoniques de la fréquence fondamentale. I1 est défini tel qu'illustré

dans l'équation (A-1) et (A-2).

SNR = 1Oxloglo(pul'ssance du 51gn.atlJ 4B (A-1)
puissance du bruit

SNR =20xlog, amphj[ude du 51gn.al [dB] (A-2)
amplitude du bruit
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A.2 SNDR

«Signal to Noise and Distortion Ratio» ou le rapport de Signal/Bruit et Distorsion
(SNDR) mesure toute l'énergie dans la partie spécifiée du spectre, y compris le bruit
thermique, le bruit de quantification et les «spurs» présent dans le signal du CAN ou

I'EB. 11 est défini par I'équation (A-3) ou (A-4).

SNDR =10xlog,, . puissance d'u s1g‘na1 . dB] (A-3)
puissance du (bruit + distorsion)

SNDR =20xlog,, _amplitude dusignal ;1 (A-4)
amplitude du (bruit + distorsion)

A.3 SFDR

«Spurious Free Dynamic Range» (SFDR) est définie comme le rapport entre la
composante fréquentielle maximale du signal sur la plus grande composante fréquentielle

de distorsion. Il est défini par l'équation (A-5).

(A-5)

SNDR =20xlog, ( la composante maximale du signal j[ dB]

la plus grande composante de distorsion

A.4 ENOB

«Effective Number Of Bits» (ENOB) est une indication globale d'exactitude pour un taux

spécifique d'échantillonnage. On la calcule a partir de I'équation A-6.

ENOB =(SNDR -1.763)/6.02|bits | (A-6)



ANNEXE B

PROGRAMMES DE MODELISATION EN VERILOG-A

B.1 Le Commutateur

/I VerilogA for S_H, switch, veriloga

‘include "constants.h"
“include "discipline.h"

module switch(vclk, vin, vout);
inout velk;

electrical velk;

inout vin;

electrical vin;

inout vout;

electrical vout;

parameter real virans_clk = 0.45;
parameter ron = 80;
parameter roff = 1e10;

analog begin

if (V(vclk) > vtrans_clk) begin

I(vin, vout) <+ V(vin, vout)/ron;
end
else begin

I(vin, vout) <+ V(vin, vout)/roff;
end
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end

endmodule

B.2 L'amplificateur différentiel

/I VerilogA for S_H, opamp_diff, veriloga

‘include "constants.h"
“include "discipline.h"

“define Pl 3.14150265358979323846264338327950288419716939937511

module opamp_diff(vout_n, vout_p, vspply_n, vspply_p, vin_n, vin_p);

output vout_n;
electrical vout_n;
output vout_p;
electrical vout_p;
inout vspply_n;
electrical vspply_n;
inout vspply_p;
electrical vspply_p;
input vin_n;
electrical vin_n;
input vin_p;
electrical vin_p;

parameter real gain = 10e3;

parameter real freq_unitygain = 0.25e9;
parameter real vin_offset = 0.0;
parameter real iin_max = 1e-5;
parameter real slew_rate = 0.5e9;
parameter real rout = 80;

parameter real gmout = 0.0523;

real cc;

real gm_nom;
real rc;

real vmax_in;
real vmax_out;
real vmin_out;
real vin_val:
real vout_val;

electrical v1, v2;

analog begin

@ (initial_step or initial_step("dc") ) begin
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cc = iin_max/(slew_rate);
gm_nom = 2 * 'PI * freg_unitygain * cc;
rc = gain/gm_nom;
vmax_in = 10%in_max/gm_nom;
end

vin_val = V(vin_p, vin_n) + vin_offset;
vout_val = V(v2),

vmax_out = V(vspply_p);

vmin_out = V(vspply_n);

// GM stage

)

I(v1) <+ V(v1)/100e8;

if (vin_val > vmax_in)
I(v1) <+ iin_max;

else if (vin_val < -vmax_in)
I(v1) <+ -iin_max;

else

I(v1) <+ gm_nom*vin_val;

!

// Dominant Pole

1

I(v1, v2) <+ ddt(cc*V(v1, v2));
Kv1, v2) <+ V(v1, v2)/(rc);

1
/I Output Stage
/

[(v2) <+ gmout*V(v1);
[(v2) <+ V(v2)/rout;

if (vout_val > vmax_out)
V(vout_p) <+ vmax_out;

else if (vout_val < vmin_out)
V(vout_p) <+ vmin_out;

else

V(vout_p) <+ V(v2);

V(vout_n) <+ -V(vout_p);
end

endmodule



B.3 Le module de stockage de données

1/ VerilogA for S_H, sah_out_probe, veriloga

‘include "constants.h"
“include "discipline.h"

module sah_out_probe(in0, in1);
input in0 ;

electrical in0 ;

input in1 ;

electrical in1 ;

parameter real log_to_file=1;
parameter real sampleTime = 20e-9 ;

integer fhandle;
analog begin
@(initial_step) begin

if(log_to_file) begin
fhandle = $fopen("~/%C%I%D.m");
$fstrobe(fhandle, "Vout = [");

end

end

@(timer(1.0195e-6,sampleTime)) begin

if(log_to_file) begin
$fstrobe(fhandle,"%g",V(in0,in1) );
end
end

@(final_step) begin
$fstrobe(fhandle, "");
$fclose(fhandle);
end
end

endmodule
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