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RESUME

Les convertisseurs analogique & numérique (CAN) permettent de convertir des
signaux du domaine analogique au domaine numérique. Le traitement des signaux est
beaucoup plus simple dans le domaine numérique que dans le domaine analogique.
Méme si le domaine de recherche liée aux CAN est trés actif, les architectures standards
de convertisseurs atteignent difficilement les spécifications de certaines applications
modernes. C’est le cas de la télévision haute définition qui requiert une bonne linéarité et
une fréquence d’opération élevée. Pour cette application, I'utilisation d’une architecture
pipelinée et parallele semble étre le choix le plus judicieux. Avec cette configuration, il
est plutot facile d’atteindre la cadence de conversion nécessaire, mais a cette vitesse, la
linéarité de la fonction de transfert est souvent inadéquate. Ce probléme est li€ aux non-
idéalités des circuits analogiques. C’est pourquoi, il est nécessaire d’améliorer les

techniques actuelles.

La technique utilisée pour améliorer la linéarité des CAN dans ce projet est la
calibration numérique. Par des traitements numériques, le dispositif permettra de
compenser les non-idéalités des circuits analogiques telles que le mauvais mariage des
composants, les gains finis et les distorsions provoquées par la nature analogique des
¢léments. L utilisation de cette technique permettra aussi de réduire considérablement la
complexité des circuits analogiques. Par cette méthode, il est possible d’obtenir un gain

en vitesse, car les non-idéalités d’un circuit analogique simple peuvent étre compensées
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dans le domaine numérique. En effet, un circuit analogique simple et imprécis est

beaucoup plus rapide qu’un circuit complexe et précis.

Quoique simple, la technique de calibration numérique utilisée reste néanmoins
difficilement applicable pour un convertisseur pipeliné standard. En effet, il est
nécessaire d’identifier quels critéres doivent étre respectés pour que cette technique soit
complétement fonctionnelle sur toute la plage de fonctionnement du convertisseur. Afin,
de maximiser les résultats du prototype, un modele mathématique des CAN pipelinés a
été utilisé pour déterminer les limitations de la calibration numérique. Aussi un
simulateur utilisant une procédure de type Monte-Carlo a été congu pour valider le

concept dans les plages de variation des paramétres pour la technologie utilisée.

Un prototype a été congu, afin de vérifier le concept de calibration numérique
proposé. Les simulations apres dessin de masques, montrent que le prototype atteint 200
Méchantillons/s a une précision de 9.8 bits effectifs et ce en utilisant les paramétres qui

correspondent aux coins de I’espace des parametres de la technologie CMOS 0.18um.
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ABSTRACT

Analog to digital converters (ADC) convert signals from the analog world to digital
signals. Processing of the converted signals is much simpler in the digital domain than in
the analog domain. Even if the research field related to the ADC is very active, standard
converter architectures have difficulties to reach the needed specifications of modern
applications. It is the case of high definition televisions which require good linearity and
high operating frequency. For this application, the use of pipelined and parallel
architectures seems to be the most judicious choice. With this configuration, it is easy to
reach the necessary conversion rate, but at this speed, the linearity of the transfer
function is inadequate. This problem is related to the non-idealities of analog circuits.

So, it is essential to improve the current techniques.

The technique used to improve the linearity of ADCs explored in this project is
digital calibration. By digital post-processing, the device can be compensated for the
non-idealities of the analog circuit such as components mismatch, finite gain and
distortions caused by the analog nature of electronic components. This technique
reduces considerably the complexity of the analog circuits. Using this technique, it is
possible to enhance the operating frequency, because the non-idealities of a simple
analog circuit can be compensated in the digital domain. Indeed, a simple and imprecise

analog circuit is much faster than a complex and precise circuit.

Though simple in principle, digital calibration is not easily applicable to standard

pipelined converters. In fact, criteria must be respected so that this technique is
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completely functional over the operating range of the converter. Thus, to help optimize
performances of a prototype, a mathematical model of the pipelined ADC was created
and used to determine the limitations of digital calibration. Also a simulator using a
Monte-Carlo procedure was developed to validate the proposed concept with respect to

expected variations of technology parameters.

A prototype was designed, in order to validate the proposed digital calibration
method. Post-layout simulations show that the prototype can operate at 200 MS/s with

an accuracy of 9.8 effective bits by using corners parameters of the CMOS 0.18um

technology.
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CHAPITRE 1

INTRODUCTION

Les choix technologiques actuels nous ameénent de plus en plus vers une société du
« tout numérique » ou I’on décide de restreindre les technologies analogiques. Ceci est
explicable par la multitude d’avantages qu’apporte le traitement numérique des signaux.
En effet, la conception de circuits numériques permettant le traitement des signaux est
beaucoup moins complexe que sa contrepartie analogique, ce qui améne une réduction
de colt, une miniaturisation et une flexibilité incomparable. Qui plus est, dans une
optique de performance, le traitement numérique est extrémement stable, robuste et

insensible au bruit, ce qui permet d’atteindre de trés grandes précisions.

Evidemment, le monde qui nous entoure n’étant que phénoméne analogique, les
circuits analogiques ne disparaitront sans doute jamais. De ce fait, les signaux
analogiques doivent étre numeérisé€s pour ainsi étre traités de fagon numérique. C’est ici
que les convertisseurs analogique a numérique (CAN) sont utilisés en guise de pont
entre les deux domaines. La demande croissante en performance des applications, due en
grande partie aux avantages qu’offrent les technologies numériques, amene a développer

des convertisseurs analogiques & numériques plus performants.

Une application de plus en plus visible est celle de la télévision haute définition
(HDTV). Le standard HDTV requiert des CAN de 10 bits opérant a une cadence de 75

Méchantillons/s (ME/s) [18], [30]. Pour améliorer la qualité des images, plusieurs



manufacturiers utilisent un échantillonnage a une cadence deux fois plus élevé que le
taux de transfert des pixels. Ainsi, avec une fréquence d’échantillonnage de 150 ME/s,
on obtient une meilleure résolution horizontale, car le nombre de lignes est un paramétre
invariant dans le standard HDTV. Les spécifications voulues pour ce projet sont

présentées en Annexe L.

Les objectifs de ce projet sont en premier lieu de donner a I’auteur une base dans le
domaine de la microélectronique analogique et mixte, ainsi que les connaissances
nécessaires a la réalisation de ce projet. En second lieu, il s’agit de déterminer les
architectures et techniques nécessaires pour atteindre les spécifications demandées par le
standard amélioré¢ HDTV. Finalement, ce projet vise la réalisation d’un prototype intégré

pour valider I’architecture proposée.

Dans le but d’identifier les techniques actuelles utilisées en industrie ou en
développement dans le milieu de la recherche, une revue de littérature a été effectuée dés
le début du projet. Un apercu de cette revue de littérature sera exposé au deuxiéme
chapitre. De ce chapitre découlent certaines limitations des architectures actuellement
utilisées. En effet, le lecteur verra que de nouvelles techniques peuvent étre utilisées
pour atteindre nos objectifs. C’est ainsi que le troisieme chapitre exposera les principes
de base de la calibration numérique. Dans ce chapitre, le lecteur pourra voir 1’utilisation
judicieuse de circuits numériques et analogiques dont les avantages de chacun seront
utilisés de fagon a atteindre les spécifications visées dans ce projet. Le quatrieme
chapitre exposera la conception d’un prototype de circuit intégré ayant les spécifications

nécessaires au standard HDTV amélioré. Ce chapitre montrera toutes les étapes et choix



de conception du prototype, en débutant par les spécifications jusqu’a I’encapsulation du
microcircuit. Afin de tester ce circuit intégré, un plan de test a été élaboré, le cinquiéme
chapitre portera sur ce plan de test. Le sixieme chapitre présentera les résultats de

simulation au niveau du dessin de masques. En guise de conclusion, le septiéme chapitre

fermera ce mémoire de maitrise.



CHAPITRE 11

REVUE DE LITTERATURE

2.1.  Convertisseurs analogique a numérique

Les convertisseurs analogique a numérique (CAN), comme leurs noms I’expriment
si clairement, sont le lien entre les domaines analogique et numérique. Un signal
analogique est un signal arbitraire qui posséde la propriété d’étre continu en amplitude et
en temps, voir figure 2.1.a. Le convertisseur utilise deux opérations pour effectuer sa

conversion : L’échantillonnage et la quantification.

Lorsque le signal analogique est échantillonné, ce dernier perd sa propriété de
continuité temporelle. Ainsi, le signal analogique échantillonné est idéalement invariant
sur une période de temps donnée, voir figure 2.1.b. Par le théoréme de Nyquist, un
signal peut €tre reconstruit si ce dernier a ¢été échantillonné a une fréquence égale ou

supérieure au double de la fréquence maximale contenue dans le signal.

Le signal devient numérique lorsque ’amplitude du signal échantillonné est
quantifiée ou discrétisée, c'est-a-dire que ’amplitude ne peut prendre qu’un nombre fini
de valeurs identifiables séparément, voir figure 2.1.c. Le nombre de valeurs ou de codes
possibles représente la résolution du convertisseur. La résolution est habituellement
exprimée par le nombre de bits pouvant représenter ce nombre. Ainsi, un convertisseur

ayant 1024 (2'°) valeurs numériques identifiables est un convertisseur de 10 bits. Plus la



résolution est élevée plus le signal quantifié peut étre proche du signal analogique

échantillonné.
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Figure 2.1 — (a) Signal analogique, (b) Signal échantillonné et (c) Signal numérique

Les CAN sont utilisés des que les caractéristiques d’un signal analogique (tension,
courant ou charge) sont nécessaires au fonctionnement d’un dispositif numérique. Par
exemple, le simple comparateur d’un thermostat peut étre considéré comme un CAN. En
effet, le signal est échantillonné au temps de transition du comparateur et discrétisé en
deux valeurs possibles. On parle ici d’un CAN ayant une résolution de 1 bit. A un autre
extréme, les CAN utilisés dans les systémes sonores pour audiophiles peuvent avoir une

résolution de plus de 24 bits soit prés de 16.7 millions de codes possibles. Par contre,



tous ces codes ne sont pas nécessairement justes. En effet, la plupart des CAN audio
offrant une précision de 24 bits que 1’on retrouve sur le marché ont une exactitude de 16
a 20 bits. Plusieurs phénomeénes peuvent causer la dégradation de I’exactitude d’un
convertisseur: Le bruit de quantification, le bruit généré par les composants actifs et

passifs, et les non-idéalités.

Il existe plusieurs fagons de représenter un signal analogique et un code numérique,
mais ils sont toujours physiquement analogiques. Ainsi, un signal analogique a convertir
peut étre soit une tension, un courant, une charge, etc.; de méme que les codes
numeériques sont représentés par deux niveaux en tension, en courant, etc. Ce document

se restreint a la conversion des tensions analogiques en tensions numériques.

2.2. Spécifications

Pour bien comprendre les enjeux, il est primordial de connaitre les spécifications
reliées aux convertisseurs analogique a numérique. Les spécifications associées au CAN
peuvent €tre de deux types : statique (DC) ou dynamique (AC) [28]. Les spécifications
statiques seront décrites en premier lieu pour ainsi en arriver ensuite aux spécifications

dynamiques.

2.2.1. Spécifications statiques :

La spécification la plus utilisée est la résolution, elle représente la largeur, en bit, de

la sortie du convertisseur. Ainsi, la résolution se référe au nombre maximal de niveaux



de-quantification que le convertisseur peut représenter. Elle peut aussi étre représentée
en décibels (dB) a partir de la plage dynamique du convertisseur. La plage dynamique
étant le rapport entre la plus grande quantité et la petite quantité pouvant étre

représentées par le CAN.

La précision d’un convertisseur peut étre vue de deux fagons ; absolue et relative. La
précision absolue est déterminée par la fonction caractéristique du convertisseur en
rapport avec une référence provenant d’un standard. Cette derniére inclut tous les
défauts qu’un convertisseur peut posséder, elle est habituellement reliée aux erreurs des
références. La précision relative ou lin€arité est la déviation de la fonction
caractéristique d’un convertisseur avec une ligne droite parcourant la plage dynamique
du convertisseur. Cette derniere fagcon est majoritairement utilisée pour caractériser

I’exactitude des CAN, elle sera donc utilisée dans ce document.

La linéarité est 1’écart entre la courbe caractéristique idéale qui se réduit
généralement & une droite de pente déterminée et la courbe caractéristique réelle d'un
convertisseur. Elle peut étre exprimée soit par I’indice de linéarité intégrale (INL) ou
I’indice de linéarité différentielle (DNL). La linéarité intégrale est la différence entre la
fonction caractéristique du CAN avec un CAN idéal. Les CAN ayant un nombre de
niveaux finis, le INL est déterminé seulement sur les niveaux, plus précisément au centre
de ces derniers. Ainsi, I’indice de linéarité intégrale est la diftérence entre le centre d’un

niveau et une ligne droite représentant le CAN idéal.



La linéarité différentielle est la différence entre la largeur d’un niveau du CAN et la

largeur de niveau d’un CAN idéal.

Les indices INL et DNL sont exprimés par rapport au bit le moins significatif (LSB)
du convertisseur. La figure 2.2 montre un exemple de CAN avec quelques valeurs des

indices INL et DNL.
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Figure 2.2 — Exemples illustratifs des INL et DNL



2.2.2. Spécifications dynamiques :

Une fagon d’évaluer la qualité d’un convertisseur est de déterminer son nombre
effectif de bits (ENOB). Ce paramétre provient du rapport signal a bruit (SNR)

représenté par 1’équation suivante.

V. 2.1)
SNR — 20 log( Signal RMS j

Bruit RMS

Pour un convertisseur de n bits de précision, on obtient la relation suivante [11].
SNR =6.02n +1.76dB 2.2)

Ainsi, pour un convertisseur ayant un rapport signal a bruit donné, il est possible de
déterminer sa précision en bit. Ce paramétre, exprimé par 1’équation 2.3, est appelé

nombre effectif de bits

SNR -1.76 (2.3)
6.02

ENOB =

Un autre indice de performance dynamique est le “ spurious free dynamic range
” (SFDR). Ce dernier est évalué a partir de la plus grande raie spectrale produite par le
convertisseur. La bande passante analogique du convertisseur est aussi un bon indice de

performance de ce demnier, a cette fréquence, le signal analogique a un gain de -3 dB.
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2.3. Architecture

Afin de déterminer une architecture ayant le potentiel d’atteindre les spécifications
nécessaires a ce projet (voir Annexe 1), il est primordial d'accumuler une connaissance
de base des architectures présentement utilisées dans 1'industrie. Les prochaines sections

exposeront les architectures de base et certaines techniques permettant de les améliorer.

2.3.1. Convertisseur a approximation successive

Les convertisseurs a approximations successives font une recherche binaire sur tous
les niveaux possibles de discrétisation en convergeant vers une valeur finale [28]. La

figure 2.3 présente le principe standard d’un convertisseur a approximation successive.

Clk—»| Registre & décalage N-bit ——» Fin

Yy Yvy

Registre d’approximations | _
successives B

Vi DAC N-bit

Vout

Vin — | S/H -

Figure 2.3 - Convertisseur a approximations successives
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Les algorithmes optimisés dans une telle architecture sont capables de faire une
conversion de N bits en, au plus N essais. Le comparateur utilisé dans cette architecture
sert a orienter les essais dans le bon sens. Ce type de convertisseur se retrouve dans les

applications dont les résolutions peuvent atteindre 14 bits a une fréquence de conversion

de I’ordre de 200 KHz.

2.3.2. Convertisseur a intégration

Un autre type d’architecture permet de faire une conversion en déterminant le temps
d’intégration avec un compteur digital. Deux types de convertisseurs a intégration
seront expliqués dans cette revue de littérature ; les convertisseurs & simple pente et a
double pente. Ces types de convertisseurs sont utilisés dans des applications

économiques nécessitant une haute résolution a basse vitesse de conversion [28].

2.3.2.1. Convertisseurs a simple pente

Les figures 2.4 et 2.5 représentent le principe d’une conversion avec un

convertisseur a simple pente.
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Figure 2.4 - Principe de fonctionnement d’un convertisseur a simple pente
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Figure 2.5 - Chronogramme d’un convertisseur a simple pente
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La tension de référence est intégrée par un amplificateur opérationnel en
configuration intégrateur. La sortie de I’intégrateur est ensuite comparée avec la tension
d’entrée du convertisseur. La comparaison commande le compteur digital qui détermine

le temps nécessaire pour que I’intégration atteigne la tension d’entrée. Etant donné que
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la tension intégrée est constante, la pente produite par I’intégrateur est constante. Ainsi,
le temps déterminé par le compteur est directement proportionnel a la tension d’entrée.
Par contre, la sortie du convertisseur est fonction de ’entrée et de la valeur du

condensateur d’intégration, il est donc primordial de bien fixer cette valeur.

2.3.2.2. Convertisseurs a double pente

Une architecture un peu plus sophistiquée est souvent utilisée, elle peut éliminer

certains problemes liés & I’exactitude des conversions. Les figures 2.6 et 2.7

représentent cette architecture et son chronogramme.

Horloge

O/F—
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—S/Hj | l - I I
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__________ J commande Registres

Figure 2.6 - Principe de fonctionnement d’un convertisseur a double pente
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Figure 2.7 - Chronogramme d’un convertisseur a double pente
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Ce convertisseur effectue deux intégrations ; une avec la tension d’entrée et ’autre
avec la tension de référence. La premiére intégration est de durée précise, fixée par la
limite de dépassement du compteur. Cette premiere intégration charge le condensateur
de l'intégrateur est permet d’atteindre une tension maximale lorsque le compteur
dépasse sa limite. La deuxiéme intégration décharge la capacité d’intégration jusqu'a
une tension nulle. Le temps de la décharge est directement proportionnel a la tension
d’entrée. En plus, étant donné qu’il y a deux intégrations avec le méme intégrateur, la
sortie du convertisseur n’est plus fonction du condensateur, mais seulement de la tension
d’entrée. Ceci a pour effet de rendre le convertisseur beaucoup plus exact que la
configuration a simple pente. Il existe des convertisseurs a double pente d’une précision

de 16 bits capable d’opérer a une fréquence de 44 KHz.
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2.3.3. Convertisseur Sigma Delta

Les convertisseurs de type Sigma Delta sont des convertisseurs a suréchantillonnage
[11], ils échantillonnent un grand nombre de tensions d’entrée pour générer une sortie.
La sortie de tels convertisseurs est reliée a la valeur moyenne du signal d’entrée sur la
période de suréchantillonnage. La figure 2.8 représente le schéma bloc classique d’un
convertisseur Sigma Delta. La figure 2.9 montre en détail les composants d’un

modulateur Sigma-Delta du premier ordre, un composant essentiel de ces convertisseurs.

Entrée | Modulateur Filtre f Sorties
analogique Sigma-Delta numérique [—— numeériques
Figure 2.8 - Bloc d’un convertisseur Sigma Delta

Intégrateur
: +
Entree @ 1/s CAN Densité
analogique 1-bit d'impulsion
CNA
1-bit

Figure 2.9 - Modulateur Sigma-Delta du premier ordre
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Les modulateurs Sigma-Delta générent une densit¢é d’impulsion a sa sortie
semblable & une modulation de largeur d’impulsion. Le filtre numérique effectue la
moyenne associée a la densité d’impulsion. Il est facile de retrouver des convertisseurs

Sigma-Delta d’une résolution de 24 bits. Par contre, il est rare d’en trouver un qui opére

a plus de 200 KHz.

2.3.4. Convertisseur Flash

Le convertisseur «Full-Flash» est le plus rapide [2] et le plus simple des
convertisseurs analogiques. Il compare chaque palier de la fonction de transfert idéale
avec la tension d’entrée. Un réseau de comparateurs convertit la tension analogique
d’entrée a partir de références analogiques en code de type thermomeétre. Ainsi, un
décodeur est nécessaire pour la conversion de ce code en un code binaire de pratique
plus courante. Les tensions de comparaison sont générées habituellement par une
échelle de résistances pondérées. Ces tensions de référence sont divisées en 2N niveaux
analogiques qui sont respectivement comparés avec la tension d’entrée du convertisseur.

La figure 2.10 représente un convertisseur de type Flash standard.
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Figure 2.10- Convertisseur Flash standard

Ce type de convertisseur occupe un espace qui croit exponentiellement avec la
résolution. Par exemple, un convertisseur de 8 bits nécessite 255 comparateurs.
Habituellement, les concepteurs de convertisseurs se limitent a une résolution de 8 bits
pour des raisons de surface et de puissance consommeée. L’exactitude de ce convertisseur

repose sur ’idéalité de 1’échelle de résistances et des comparateurs.

2.3.5. Convertisseurs Flash pliés

Les convertisseurs a pliage sont considérés comme des convertisseurs de type Flash.
Le principe de ces convertisseurs est de séparer le signal en deux pour étre ensuite

convertis par deux convertisseurs ayant une plus faible résolution, mais étant beaucoup
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plus rapides. La fonction de transfert du module « Plieur » est représentée a la figure

2.11.

| Sorties
in ..
| e w—<CAN numeériques

can

:::::"::4;_:1___-4:____ I R~ SR S N ]
! | | 1 ! ! ' ! | ! >
1 .
72 Vref Vref n

Figure 2.11 - (a) Convertisseur a pliage (b) Fonction de transfert du plieur

Cette configuration permet de séparer les deux CAN indépendamment dans le
temps. Ceci signifie que le deuxiéme convertisseur ne doit pas attendre la fin de la
conversion du premier. Ils sont utilisés dans des applications & haute vitesse, mais
nécessitant une faible résolution. Les modules « plieurs » sont souvent complexes et non
linéaires, ce qui explique que les concepteurs ne les utilisent que dans des applications a
basse résolution nécessitant de hautes fréquences d’opération. Par exemple, les

convertisseurs qu’on retrouve dans les appareils de mesure de laboratoire performants
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peuvent atteindre des fréquences d’échantillonnage de quelques Giga Hertz, mais ils

n’ont que 6 ou 7 bits de résolution [28].

2.3.6. Convertisseurs a plusieurs étapes

Un autre type de convertisseur est appelé convertisseur a plusieurs étapes. Le
principe de base est présenté a la figure 2.12 avec I’exemple d’un convertisseur & deux
étapes. Le CAN est séparé¢ en deux convertisseurs « Flash complet ». Le premier
convertisseur donne une estimation grossi¢re de 1’entrée, tandis que le second effectue
une conversion affinée. Ainsi, la sortie est une concaténation des mots de sortie des
deux convertisseurs. Cette architecture permet de réduire considérablement le nombre
de comparateurs utilisés dans le convertisseur ; pour un convertisseur « Flash complet »

de 8 bits, plus de 255 comparateurs (2V-1) doivent étre utilisés, tandis qu’avec un

2N/2

convertisseur a deux étapes, seulement 30 comparateurs 2(2"“-1) sont nécessaires.

CAN
(Flash)

< CAN
Vin‘{}‘ (Flash)

Résidu

Sorties numériques

Figure 2.12 - Convertisseur a plusieurs étapes, deux étapes
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Cette architecture a un temps de conversion plus important qu’un convertisseur
« Flash » complet. Le temps de conversion est multiplié par le nombre d’étage plus le
temps nécessaire pour faire la soustraction. Habituellement, le résidu est amplifié avant
d’entrer dans un étage subséquent. Ce type de convertisseur nécessite un soin important
de la conception du soustracteur et de I’amplificateur de résidu, car dans un
convertisseur ayant plusieurs €tages, les troncations dues au dépassement de la plage
d’entrée sont courantes. Aussi les amplificateurs créent des distorsions et du bruit, ce qui

rend encore plus complexe leurs réalisations.

2.3.7. Convertisseurs en pipeline

Etant donné que le dernier étage d’une architecture a plusieurs étapes doit attendre
tous les autres étages pour faire sa conversion, la vitesse s’en voit grandement diminuée.
Ainsi, il est possible d’utiliser la technique du pipeline pour réduire le temps perdu en
attente d’un signal valide. En ajoutant un échantillonneur/bloqueur a la fin de chaque
étage d’un convertisseur a plusieurs étapes, les étages de conversion deviennent quasi
indépendantes dans le temps. La figure 2.13 montre un schéma bloc d’un convertisseur

en pipeline.
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Figure 2.13 - Convertisseur en pipeline

Les registres de sortie doivent synchroniser les mots de chaque étage pour les rendre
valide entre eux. De simples registres en cascade font facilement le travail. Ce type de
convertisseur est malheureusement plus sensible aux non-idéalités provenant des

échantillonneurs/bloqueurs qui sont habituellement porteurs de distorsion. Ce type de

convertisseur peut atteindre des cadences de 50 ME/s 4 une résolution de 10 bits.

2.3.8. Convertisseurs paralléles

Lorsqu’une meilleure vitesse de conversion est nécessaire dans une application, les

regles du parallélisme peuvent étre appliquées. La figure 2.14 présente le principe
derriere le parallélisme.
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Figure 2.14 - convertisseur parallele

L’architecture est composée de plusieurs canaux ayant leurs propres convertisseurs.
Chaque canal a sa propre phase dans la conversion d’un signal. Ainsi tous les autres
canaux sont déphasés par rapport aux autres. Cette architecture permet théoriquement
de multiplier la fréquence d’opération par un facteur égalant le nombre de canaux. Par
contre, le fait de rajouter des canaux multiplie le matériel utilisé par ce méme facteur.
Un autre désavantage potentiel est di a I’appariement non idéal des canaux entre eux, ce
qui génére du bruit harmonique dans les conversions a la fréquence du convertisseur

pour ainsi diminuer de fagon considérable I’indice SFDR.
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2.4. Perfectionnements

Pour améliorer les performances en terme d’exactitude, les concepteurs ont élaboré
plusieurs techniques ne nécessitant pas d’intervention extérieure. Ces techniques
permettent de rendre les convertisseurs insensibles aux variations extérieures. Deux des
techniques les plus utilisées dans I'industrie sont expliquées dans cette section; la

correction digitale des erreurs par redondance [14] et la calibration.

2.4.1. Correction numérique des erreurs

Cette technique améliore la linéarité¢ des CAN dans les étages d’un convertisseur a
plusieurs étapes. A 1’aide de la redondance, il est possible aprés traitement numérique
d’obtenir une linéarité accrue. Elle permet de diminuer la sensibilité aux imperfections
des comparateurs présents dans les convertisseurs « Flash ». En fait, elle annule les
effets de décalage pouvant étre présents dans les convertisseurs « Flash » internes. La

figure 2.15 représente la structure requise pour effectuer cette correction d’erreur.

Stage Stage Stage
Vie ™y

™ 2 ™ «
1.5 bits 1.5 bits 2 bits
vy vy vy

Logique de correction des erreurs

Figure 2.15 - Architecture requise pour la correction numérique des erreurs
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Ainsi, ce type d’amélioration n’est possible qu’avec les architectures a plusieurs
¢€tapes ou les architectures pipelinées. Les premiers convertisseurs « Flash » ne sont pas
de 2 bits mais bien de 1.5 bits bien qu’il y ait 2 lignes de donnée permettant une
transmission de 2 bits. La figure 2.16 montre les fonctions de transfert associées a un

étage de 1.5 bits et a un étage de 2 bits standard.

VRésidu VRésidu
A A

1 100,01 10, 11
VireA 00 01 10/ Vrer
34V

REF

174V

REF

» —
» ™

3/8 Vigr 5/8 Ver VREF\IIN 1/2 Vigee VREFVIN

Figure 2.16 - Fonction de transfert d’un étage de 1.5 bits et de 2 bits

Ces fonctions de transfert montrent le cheminent du résidu (Vresigu) dans un étage de
convertisseur, les discontinuités représentent le moment ou un comparateur du CAN
bascule dans un autre état. Ainsi, cette discontinuité représente directement les tensions
de référence des comparateurs et leur tension de décalage. Un code est manquant dans
le convertisseur de 1.5 bits et le résidu n’excéde les limites de Y4-% Vger qu’aux
extrémités de la fonction de transfert. La figure 2.17 montre 1’effet d’une tension de

décalage sur les fonctions de transfert de convertisseurs de 2 bits et de 1.5 bits.
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Figure 2.17 - Effet d’une tension de décalage sur les fonctions de transfert

Dans le cas d’un convertisseur de 2 bits, il y a troncation du résidu, ce qui implique
une perte d’information ; tandis que dans un convertisseur de 1.5 bits, il n’y a pas ce
type de saturation sauf pour une tension de décalage trop grande. Lorsqu’il y a une
erreur de décalage dans la fonction de transfert, il y a nécessairement un dépassement de
la limite du résidu de “4-% Vrer ce qui permet de détecter rapidement les erreurs. Ainsi,
lorsque le résidu est inférieur a % Vggr, le résultat est nécessairement faux et inférieur a
ce qu’'il doit étre. De 'autre c6té de la limite, le résultat est supérieur a la valeur
obtenue. A partir de cette méthode de détection des erreurs, les étages subséquents
doivent pouvoir d’une certaine fagon remédier a la lacune de cet étage. Pour une valeur
supérieure a la réalité, il faut additionner un « 1 » logique par-dessus le dernier bit de la
valeur erronée. Pour une valeur inférieure a la réalité, il n’y a tout simplement rien a
faire, car la valeur associée a la conversion est déja plus petite que dans un convertisseur
standard. De cette facon, il est facile de corriger les erreurs en effectuant une addition

standard et en juxtaposant les derniers bits d’un étage au premier de I’étage suivant. La
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figure 2.18 montre un exemple de correction d’erreur pour un convertisseur de 8 bits

composé de 6 étages de 1.5 bits et d’un dernier de 2 bits standard.

Etage 1|10

Etage 2 011

Etage 3 01

Etage 4 01

Etage 5 01

Etage 6 01
Etage 7 110

Sortie §1(1(0(0(0|0]|0]|0

Figure 2.18 - Exemple de traitement de 1'unité de correction d'erreur

Il est essentiel d’utiliser un convertisseur standard au dernier étage pour que le
convertisseur parcoure toute la plage de conversion. En effet, si le convertisseur n’est
composé que d’étage a redondance, le code le plus élevé ne peut étre généré par I’unité

de correction des erreurs.

Aussi, il est possible d’utiliser la méme logique pour des étages ayant une résolution
supérieure ; par exemple, un étage de 2.5 bits. L’annexe Il de ce document démontre en

détail le fonctionnement de la correction des erreurs par redondance.
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2.4.2. Calibration externe

Les manufacturiers utilisent des techniques de calibration externes pour améliorer la
linéarité des convertisseurs. Ces techniques consistent habituellement & une calibration
matérielle par laser pour ajuster les valeurs relatives des résistances ou des
condensateurs utilisés. En plus, certaines architectures permettent une calibration
numeérique ; les résultats sont traités par une unité logique programmable qui associe les
résultats du convertisseur aux résultats réels contenus dans une table de correspondance
programmée a la fabrication. Ces techniques ne sont pas robustes, car une variation de

I’environnement du circuit peut facilement rendre la calibration inutile.

2.4.3. Auto-calibration

Pour rendre le systéme insensible aux variations des gains et des tensions de
décalage entre les étages d’un convertisseur, les chercheurs ont présentés plusieurs
méthodes pour effectuer une calibration interne. Ces différentes méthodes peuvent se
regrouper en deux catégories, soit les méthodes analogiques ou mixtes et les méthodes

numériques.

2.43.1. Auto-calibration mixte

Les méthodes dites analogiques interviennent en modifiant des paramétres matériels

du circuit. Les premiers types de convertisseur auto-calibrable [13], [15], modifient les

propriétés du convertisseur en ajustant les rapports de capacité des condensateurs. Les
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capacités utilisées sont modifiées par 'ajout ou la soustraction d’une capacité en
parallele et parfois méme en série. Par exemple, la technique utilisée par Lin [15],
détermine si deux condensateurs sont égaux en modifiant quelque peu la configuration
d’un étage pipeliné. La technique permet aussi de déterminer le sens de ’inégalité grace
au comparateur déja utilis€ dans ’architecture. Un algorithme permet, en plusieurs
essais, de converger vers cette égalité voulue. Ainsi, il est possible d’ajuster le gain et la
soustraction des €tages pipelinés a la précision voulue. Il faut noter que ces techniques
n’utilisent aucun élément de référence, si ce n’est que leur propre tension de référence.
Les convertisseurs répertoriés utilisant ce type de calibration opérent a une cadence

maximale de 5 MHz et ont une précision d’une douzaine de bits.

D’autres techniques mixtes, utilisent un convertisseur de référence [3], [8]. Ces
convertisseurs de références sont typiquement des convertisseurs mis en ceuvre selon
une autre architecture qui produit des résultats beaucoup plus exacts, mais qui a une
fréquence d’opération relativement lente. Les convertisseurs Sigma-Delta sont souvent
utilisés pour cette besogne. La figure 2.19 propose une architecture de calibration mixte
[3] utilisant une boucle des moindres moyennes carrées (LMS). Un signal de calibration
analogique est converti par un CAN de référence et par le CAN a calibrer. L’ algorithme

LMS permet de converger vers un gain et une tension de décalage optimale.
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Figure 2.19 - Architecture de calibration mixte LMS

Cette technique vise essentiellement & marier plusieurs canaux paralléles éliminant

les problemes de dégradions du “Spurious Free Dynamic Range” (SFDR). Ainsi, la

calibration s’effectue seulement devant chaque canal d’un convertisseur paralléle.

I1 est possible d’utiliser cette méme architecture et algorithme pour calibrer les

étages internes d’un convertisseur pipeliné [16]. En effet, un convertisseur pipeliné peut

se décomposer en plusieurs convertisseurs selon la figure 2.20.
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Figure 2.20 — Décomposition d’un convertisseur pipeliné

La calibration commence par le convertisseur le plus petit, 1’étage le moins
significatif. Lorsque cet étage est calibré, ces caractéristiques maintenant quasi idéales
permettent de créer un convertisseur ayant un étage de plus. Maintenant, il est possible
de calibrer ce premier étage du nouveau convertisseur sans que ’étage subséquent
affecte la calibration. Cette procédure est répétée jusqu’a ce que tous les étages du

convertisseur soient calibrés.

Aucune technique de calibration mixte ne peut corriger les erreurs causées par le
gain non linéaire ou la distorsion des étages. Ainsi, pour utiliser ce type de technique, il

est de mise d’avoir des €étages ayant des caractéristiques analogiques trés linéaires.
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2.43.2. Auto-calibration numérique

Les méthodes dites numériques modifient directement la sortie du convertisseur non
calibré a partir d’un traitement numérique ou d’une table de correction. La figure 2.21

présente un schéma simplifié de ce type de technique.

Sortie Sort
ortie
non .
calibrée Traitement calibrée

CAN : num:;at:ique >

Table de correction

1

Estimation de paramétres
ou
Evaluation des corrections

Figure 2.21 — Architecture de calibration numérique simplifiée

Le traitement numérique utilise un modele du convertisseur ainsi que des paramétres
de non-idéalité extraits du convertisseur. Aussi, le convertisseur peut étre calibré par une

table de correction contenant les codes idéaux associés aux codes non idéaux.

D’une technique a 1’autre, seule la fagon d’estimer ou d’évaluer les corrections
différencie les techniques. Le reste de cette section, portera sur plusieurs fagons

d’estimer ou d’évaluer les corrections.
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La technique suivante proposée par Dyer [7] permet de déterminer le gain
adéquat pour compenser un convertisseur. La figure 2.22 montre le schéma bloc de
cette architecture de calibration. Cette technique utilise un algorithme des moindres

moyennes carrées pour ajuster le gain du convertisseur a calibrer.

“Hgain

Générateur ACC.
aléatoire

Figure 2.22 — Architecture de calibration numérique LMS

L’équation 2.4 détermine le gain de compensation G Ol Mgain, N €t Doy sont
respectivement le pas de 1’algorithme, une valeur produite par un générateur pseudo-

aléatoire et la sortie du convertisseur.

Gln +1} = G[n] - ugainN[n]Dout[n] 4
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L’équation 2.5 permet de déterminer la sortie du convertisseur calibré par rapport au
gain du CAN sous calibration Ga, du gain du CNA Gp_du gain de compensation, du

nombre aléatoire N et de I’entrée analogique.

Dout[n] = G ,G[n}Vin[n]+ G,G ,G[n]N[n] - N[n] (2.5)

pgain €tant le pas utilisé par 1’algorithme.

Il est a noter que le signal ajouté avant la conversion est soustrait plus tard dans le

traitement numérique. La substitution, de 2.5 dans 2.4 donne,

G[n +1] = G[n]+ pgain — ugainG ,G ,G[n] - pgainG ,G[n]N[n]S[n] (2.6)

En considérant que N[n] posséde une moyenne égalant zéro car cette variable est

générée par un générateur pseudo aléatoire, alors,

G[n +1] = ugain + G[n|(1 - ugainG ,G ) (2.7)

Si la moyenne de variable G[n] converge,

lim G[n + 1] = lim G[] (2.8)

n—o n
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Par substitution de 2.8 dans 2.7,

2.9
G[wo] = 1 (2.9)
G,G,
Donc,
2.10
G ,G[x] =L ( )
Gy

L’algorithme de cette technique permet de trouver le gain de compensation (G) pour
que le gain du CAN calibré (GAG) soit égal a ’inverse du gain du CNA (1/Gp). Cette
technique est surtout utile pour marier plusieurs canaux de conversion paralléles car elle
ne calibre que le gain global d’un convertisseur. Cette technique ne tient pas compte de
la non-linéarit¢ du convertisseur. Une méthode légérement modifiée permet de

compenser les tensions de décalage entre plusieurs canaux.

El-Sankary a développé un algorithme permettant de déterminer les gains de chaque
étage d’un convertisseur pipeliné [5]. La technique proposée nécessite des étages ayant
plusieurs configurations. C’est en changeant ces configurations fréquemment et en
analysant leur réponse dans le domaine fréquentiel qu’elle peut déterminer le gain

adéquat pour chaque étage. La figure 2.23 montre le principe de base de cette technique.
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Figure 2.23 — Architecture de calibration numérique par changement de configuration

En se basant sur la théorie de convertisseur parall¢le [3], erreur de gain entre les
deux configurations génere une image de bande lorsque les deux configurations
s’interchangent a une fréquence donnée. L’analyse fréquentielle permet d’extraire les
ratios de gain entre les configurations utilisées. En obtenant ces ratios de gain, il est
possible de déterminer avec précision le gain a utiliser pour chaque étage. Toujours de
type linéaire, cette technique ne corrige par les gains non-lin€aires. Par contre, elle
permet d’ajuster le gain entre chaque étage et ainsi réduire considérablement les

spécifications de gain des amplificateurs opérationnels.

Murmann et Boser [17] ont pour leur part utilisé¢ une technique similaire pour leur
convertisseur. Leurs étages peuvent se changer en deux configurations, les fonctions de

transfert de ces configurations sont présentées a la figure 2.24.
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Figure 2.24 — Fonction de transfert des configurations utilisées

Il est & noter que la premiére configuration correspond a un étage de 4 bits standard

tandis que la deuxiéme configuration correspond a un étage de 4 bits avec redondance.

Par un algorithme d’estimation de parametre basé sur la statistique, il est possible de
déterminer les compensations adéquates des gains non linéaires selon un modéle du
troisieme ordre. Aussi, 1’algorithme tient compte des tensions de décalage et des erreurs
présentes dans les CNA internes aux €tages. Le prototype créé a partir de cette technique
atteint une cadence de 75 MF/s avec 11 bits effectifs d’exactitude. Ici, la calibration
corrige assez de non-idéalité pour laisser tomber les amplificateurs a rétroaction

habituellement nécessaire a cette précision.

Les techniques d’estimation de la linéarité par histogramme telle que celle présentée
par Eduri [4], construisent un histogramme de densité de code. qui permet de déterminer
les non-linéarités et d’estimer les compensations nécessaires. La technique présentée par
Eduri construit une table de correspondance a partir des histogrammes de deux CAN. Le

premier CAN est le convertisseur a calibrer, le second est un CAN du méme type que le
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premier mais échantillonne le signal d’entrée avec une atténuation. Le systéme de
calibration construit un histogramme par CAN avec un nombre élevé d’échantillon. Les
histogrammes normalisés dans le cas de deux CAN parfaitement linéaires devraient étre
identiques. L’algorithme tente par la suite de déterminer en premier lieu la tension de
décalage et I’atténuation entre les deux CAN. Lorsque ces paramétres sont déterminés, il
est possible de déterminer les non-linéarités provoquant les différences entre les deux

histogrammes.

D’autre technique de calibration numérique [12], [20] utilisent des fagons plus
directes pour déterminer les parameétres de compensation. L’injection de signaux de
calibration et le forcage d’état de comparateur peuvent déterminer les gains et les
tensions de décalage présents dans un étage. La technique proposée par Ravindran [20]

permet méme 1’ estimation non linéaire des gains.

2.5. Choix d’une architecture

Le tableau 2.1 présente des exemples de performance provenant de la littérature
pour chaque architecture vue précédemment. Il est clair qu’une architecture pipelinée est
indispensable pour atteindre les spécifications de ce projet. En effet, c’est la seule
architecture qui permet d’obtenir un nombre effectif de bit se rapprochant de 10 a une
cadence acceptablement élevée. Comme énoncé dans la section 2.3, ce type de
convertisseur peut atteindre des cadences de 50 ME/s. Alors, deux choix s’imposent,
utilisez la technique de convertisseur paralléle ou améliorer le pipeline pour atteindre les

200 ME/s requis avec une résolution de 10 bits.
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Tableau 2.1 - Exemple de performance pour une architecture donnée

Architecture ENOB (bit) | Fréquence d’échantillonnage (E/s)
Approximation 8.9 150K
successive [21]
Intégration [10] 12 IK
Sigma Delta [29] 18.5 384K
Flash [27] 5 1.3G
Pliée [24] 5.9 200M
2 ¢étapes [31] 9.67 10M
Pipelinée [6] 9.8 50M
Parall¢le/Pipelinée [25] 8.8 200M

Sumanem [25] montre qu’il est possible d’atteindre la cadence voulue en utilisant la
technique de parallélisation avec I’architecture pipelinée. Par contre, méme en utilisant
la technique de correction des erreurs par redondance et une technique numérique
d’annulation des tensions de décalage, il est difficile d’atteindre les spécifications de

linéarité voulues sans utiliser d’autres techniques.

Ainsi, le choix se portera sur I'utilisation d’un convertisseur pipeliné utilisant une
technique de calibration numérique. La calibration analogique étant écartée, car les
distorsions produites par les amplificateurs sont trés difficilement compensables
analogiquement [16]. La calibration numérique permettra d’atteindre les spécifications
de linéarité¢ voulues. Pour ce qui est de la vitesse de conversion, la technique de

parallélisation pourra étre utilisée si nécessaire, car en utilisant la technique de
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calibration numérique, il est possible d’utiliser des circuits simples et rapides pour

atteindre les spécifications de linéarité.
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CHAPITRE III

MODELE ET CALIBRATION

3.1. Modele des convertisseurs pipelinés

Un convertisseur pipeliné de n étages peut étre représenté par le modele de la figure
3.1. Le code de sortie est reconstruit selon les gains numériques (Gy a Gy.;). Ces gains
ont pour valeur I’inverse des gains analogiques de chaque étage. Par exemple, si I’étage
n-1 est un étage de 1 bit idéal, il faut que son gain analogique soit idéalement de 2'.
Donc, le gain numérique G,.; doit étre de 1/2'. Pour un convertisseur n’ayant que des
étages idéaux standards, les sorties numériques (Dy a D, ;) peuvent étre transposées

directement a la sortie, quelle que soit la largeur binaire de chaque étage.

V, —p| Etage0 |—pp| Etagel |—eccena- -p] Etagen?2 |j=pp! Etagen-1

ouT

Figure 3.1 - Convertisseur pipeliné de n étages
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Il est a noter a cette étape, que I’erreur produite par un premier étage non idéal a un

impact 1/Go fois plus important que son étage adjacent.

La figure 3.2 présente le modéle d'un étage pipeline non idéal de n bits. Les
différents paramétres qu’on retrouve dans la figure 3.2 sont expliqués au tableau 3.1. Ce

modele a été élaboré a partir d’un modéle simplifié provenant des travaux de Murmann

et Boser [17].
VIN
CAN interne CNA interne
D
Scan 8cna
Doyr +

Figure 3.2 — Modéle d'un étage pipeliné

Les équations 3.1 et 3.2 montrent la relation entre la sortie, I’entrée et les différents
parameétres de la figure 3.2.

Dour = Vi + £can )+ (G (GV iy =V + ey + £ )+ £,)) G.D

Dyyr = (VIN + & )+ (Gd (_ G, (gCAN + Ecna )+ & )) (3-2)
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La fonction de transfert du gain analogique (G,) est rarement linéaire sur toute la

plage du convertisseur. Pour obtenir une conversion idéale, il faut que Doyr soit égal a

Vin. Ailnsi, on peut déterminer le gain digital & appliquer pour obtenir une conversion

idéale.
£ . 33
G, = < St Doyr =Viy G-)
G, (gCAN + gCNA)_ &y
Tableau 3.1- Paramétres du modele d'un étage pipeliné
Paramétre définition
£CAN Erreur de quantification et de non-idéalité du CAN interne (fonction
de type échelon)
ECNA Erreur du CNA interne provenant des non-idéalités (fonction de type
échelon)
&b Erreur de quantification et de non-idéalité des étages pipelinés
subséquents combinés (fonction de type échelon)
G, Gain analogique (comprend les non linéarités)
Gy Gain digital
VRES Résidu de conversion de I’étage
D Code obtenu par I’étage
Dy Code obtenu par les étages pipelinés subséquents
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Il devient donc possible de compenser un convertisseur pipeliné complet en
appliquant & la partie numérique une fonction de transfert adéquate. Une autre fagon de
procéder serait d’appliquer des compensations a chaque étage. De cette fagon le terme g,

est compensé a chaque étage, ainsi I’équation 3.4 devrait étre utilisée pour compenser

localement les non-idéalités.

G - o (3.4)
d
Ga (SCAN + gC NA )

Il va sans dire que ces analyses ne sont valides que si la fonction de conversion
posséde une fonction inverse. De cette fagon, il est possible de trouver I'inverse de la
fonction et de linéariser le convertisseur. Pour que la fonction de conversion posséde un
inverse, il faut que la fonction de conversion soit strictement croissante. En termes
pratiques, il faut éviter la saturation et s’assurer que les erreurs des CAN et des CNA

internes ne provoquent pas des retours arriére.

3.2. Calibration

Cette section présente un exemple d’architecture de calibration numérique et les
simulations effectuées pour la valider. Cet exemple sera utilisé plus tard pour les

simulations et I’intégration du circuit intégré réalisé dans le cadre de cette recherche.
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3.2.1. Architecture

La figure 3.3 montre une architecture possible et simplifiée de calibration
numérique. On peut analyser cette architecture en deux opérations. La premiére étant
I’opération de conversion, I’entrée analogique Vi est dirigée vers le convertisseur sous
calibration par un multiplexeur analogique. Le convertisseur effectue la conversion qui
sert d’entrée d’adressage d’'une mémoire RAM. Dans cette mémoire se retrouve la
compensation adéquate pour chaque code de sortie du convertisseur sous calibration. En
emmagasinant seulement la compensation et non les codes compens¢€s, il est possible de

réduire considérablement la taille de la mémoire a utiliser.

La deuxiéme opération permet de remplir la mémoire avec une compensation idéale.
Un générateur de signaux injecte simultanément un signal de calibration dans le
convertisseur sous calibration et dans un convertisseur de référence. Le convertisseur de
référence doit posséder la linéarité voulue pour le convertisseur sous calibration. Les
convertisseurs de haute précision tels que les convertisseurs Delta Sigma ou a
approximations successives ont habituellement une bonne linéarité, mais nécessitent un
temps plus important pour effectuer la conversion. Lorsque les conversions sont
terminées, la différence entre les deux codes de sortie est enregistrée dans la mémoire.
Cette opération doit étre effectuée plusieurs fois pour parcourir toute la plage d’entrée du
convertisseur sous calibration. De cette fagon, chaque code de sortie du convertisseur

sous calibration aura sa compensation dans la mémoire.
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Figure 3.3 - Architecture de calibration numérique

Lorsque I’opération de calibration est terminée, le convertisseur sous calibration est
totalement compensé, mais cela ne s’arréte pas la. En effet, tous les dispositifs
électroniques sont sujets & des variations environnementales qui ont pour effet de
modifier leurs caractéristiques et comportements. Ici, les variations de température sont
montrées du doigt. Ainsi, a intervalle régulier ou par monitorage des variations de

température, ’opération de calibration doit étre répétée.

On voit que la technique de calibration nécessite un arrét de I’opération normale du

convertisseur. Dans certaines applications cet arrét peut étre critique, ¢’est pourquoi,
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certaines techniques permettent de minimiser ou de rendre inexistant ce laps de temps ou

il n’y pas de conversion [3].

Etant donné que les deux conversions ne prennent pas le méme temps lors de
I’opération de calibration, il faut prévoir un dispositif permettant au convertisseur sous
calibration d’opérer en mode conversion normale pendant que la conversion lente

s’effectue pour réduire les pénalités de calibration.

3.2.2. Simulation

Un simulateur utilisant une procédure de type Monte-Carlo a été congu en vue
d’explorer les limites de la méthode de calibration proposée. Ce simulateur inclut le
modele de la figure 3.2 pour chaque étage. Le simulateur génére des convertisseurs en se
basant sur une plage d’erreur délimitée par I’'usager. Chaque étage du convertisseur créé
possede ses propres caractéristiques aléatoires provenant des plages d’erreur spécifiées.
Ce simulateur support la technique de redondance (chapitre II) et il permet I’évaluation
de la linéarité sous forme dynamique (ENOB) et statique (INL et DNL). Ce simulateur a
été codé en C++ orienté objet permettant une trés grande flexibilité tout en assurant une

facilité de réutilisation.

Plus de 20 milles convertisseurs ont ét€¢ générés et caractérisés avant et apres
calibration. La moitié de ces convertisseurs possédent que des étages de 1 bit standard
tandis que le reste utilise la technique de redondance avec des étages de 1.5 bits. Le

tableau 3.2 montre les plages d’erreur appliquées a une série de ces convertisseurs, ces
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derniéres ont été déterminées arbitrairement a I’aide de simulations analogiques utilisant
les parameétres dits de coins technologiques, et des tolérances standards découlant des
regles d’appariement. Aussi, ces plages d’erreur ont été sélectionnées en considérant un
design analogique rapide ayant des caractéristiques assez modestes en termes de
linéarité.

Dans ces simulations, un gain non linéaire d’ordre 2 est utilisé, le parameétre
Gain_nominal est le gain a OV tandis que le paramétre Gain_nonlinéaire est la variation
en pourcentage aux extrémités de la plage dynamique d’entrée (figure 3.4 et équation
3.5). L’hypothese suivante est donc utilisée : Le gain non linéaire est symétrique et sans

décalage car c’est habituellement le cas pour une architecture complétement

différentielle.
Gain
(VIV) A

___________ Gain_nominal
(VIV)

o ___\ Gain_extremités
(VIV)

>V, V)

A

Figure 3.4 - Représentation du gain non linéaire utilisé

.. Gain nominal — Gain extrémités 3.5
Gain _nonlinaire(%) = (3-5)

Gain nominal
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Avant d’effectuer la calibration numérique, le simulateur vérifie si le convertisseur

créé peut étre calibré. Pour ce faire, il détermine si la fonction de transfert du dit

convertisseur possede une fonction inverse.

Tableau 3.2 - Valeurs appliquées aux simulations

Minimun Maximun
Gain_nominal (V/V) 1.95 2
Gain_nonlinéaire (%) 0 2
&can (LSB *) -5 5
ecna(LSB*) -5 5

*Relatif au premier étage d’un convertisseur de 10 bits.

Les résultats de ces simulations pour une architecture sans redondance sont

présentés au tableau 3.3.

Tableau 3.3 - Résultats des simulations sans redondance

Minimum Maximum
ENOB (avant calibration) (bit) 5.2 5.55
ENOB (apres calibration) (bit) 9.45 9.96
INL (apres calibration) (LSB) +0.22 +0.27
DNL (apres calibration) (LSB) +0.34 +0.51




49

Les résultats obtenus apres ces simulations €taient trés similaires a une distribution
gaussienne. Ainsi, il est important de stipuler que le minimum des plages relevées dans
ce tableau ainsi que dans les autres tableaux de résultats de ces simulations ont été
soutirées a 3. Par conséquent, on peut dire que 99.8% des résultats obtenus sont dans

les plages présentées.

On voit clairement au tableau 3.3 que le convertisseur avant calibration n’était pas
trés linéaire. En effet, le nombre effectif de bit avant calibration est 5.2 bits sur un
maximum de 10 bits. Les parametres INL et DNL avant calibration n’ont pas été
montrés, car le nombre élevé de code manquant rendait tout simplement les résultats

incohérents.

Le tableau 3.4 présente les résultats pour une architecture a redondance (voir section

2.4.1), cette architecture est composée de 11 étages de 1.5 bits suivie d’un étage standard

de 1 bit.
Tableau 3.4 - Résultats des simulations avee redondance
Minimum Maximum
ENOB (apres calibration) (bit) 9.56 9.98
INL (apres calibration) (LSB) +0.21 +0.25
DNL (apreés calibration) (LSB) +0.35 +0.51
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On peut remarquer une certaine amélioration pour chacun des trois parametres de
linéarité. En considérant que la technique de redondance nécessite un comparateur de
plus a chaque étage ainsi qu’une logique de décodage, il est superflu d’utiliser cette

technique en tandem avec la calibration numérique.
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CHAPITRE IV

PROTOTYPE

4.1. Regles de conception

Comme démontré dans le chapitre précédent, la partie analogique d’un convertisseur
de haute précision peut étre imprécise, la précision étant récupérée aprés un traitement
numérique. En plus, un compromis intéressant, mais souvent trés limitatif est celui qui
consiste a échanger vitesse et précision. La conception de circuits précis améne souvent
’ajout de circuiteries complexes réduisant la vitesse d’opération. Ainsi, le prototype de
convertisseur sera constitué d’une partie analogique imprécise, mais simple et rapide,
suivie d’un circuit de linéarisation numérique. Ce chapitre expliquera en détail la
conception et I'implémentation du convertisseur sous la forme finale d’un circuit
intégré.

Le cheminement de conception présenté a la figure 4.1 a été utilisé pour concevoir le
circuit intégré. Chacune des €tapes de conception puise les informations nécessaires
dans un ensemble de références. Ces derniéres proviennent de plusieurs sources, telles
que les livres, les articles, les travaux antérieurs et de 1’inestimable expérience de
colléges. En premier lieu, dans une conception de type modulaire comme celle-ci, les
spécifications de base permettent de définir des interfaces entre les différents
composants du circuit. L’utilisation de Matlab, du simulateur Monte-Carlo (voir chapitre

3) et des résultats de simulation d’un premier prototype ont permis de déterminer
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certaines spécifications et hypothéses de bases. Des descriptions comportementales
simulables ont été €crites pour chaque module du convertisseur. Ainsi, une simulation
globale de type comportemental a été effectuée a partir de ces modeéles principalement
écrits en Verilog-A. Chaque module a été congu au niveau transistor et substitué a la
place de son modele comportemental pour vérifier le bon fonctionnement de 1’ensemble.
I1 va sans dire que les modeles, les spécifications et les hypothéses ont été modifiées a
maintes reprises pour compenser plusicurs effets négligés dans les modéles

comportementaux. Le méme cheminement a été utilisé pour la conception des dessins de

masqucs.

Matlab
Simulateur Monté-
Cario

Hypothéses

Cadence
. Verilog-A
Livres
Articles Conception
Premier prototype niveau

Expérience extérieur comporte-

mental

Vérification
et
y validation

Références Cadence

Virtuosso
SpectreS

ool
)
?
.
s
1
2
LY
.

Cremen®

Conception ]
niveau
schématique

Cadence
Virtuosso
SpectreS

Conception
niveau dessin
de masques

Figure 4.1 - Cheminement de conception
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4.2. Spécifications et hypothéses

Une taille de 1000 pm X 2500 pm en technologie CMOS 0.18 pm a été allouée a ce
prototype par la société canadienne de microélectronique. Cet espace étant réduit
considérablement par les plots d’entrée/sortie et d’alimentation, il a été nécessaire de
déterminer a l'avance les dimensions du noyau du convertisseur. Sur la base
d’expériences effectuées lors de la conception d’un premier prototype de convertisseur,
I’espace nécessaire au noyau analogique se situe approximativement entre 1 mm? et 1.5
mm’. Il ne reste donc plus que 1 mm? pour les plots d’entrée/sortie et la partie
numérique. Il faut noter que I'intégration interne ou externe de la partie numérique
n’améne peut de changement par rapport au nombre de plots de sortie utilisés. Les plots
étant indispensables et occupant par expérience beaucoup d’espace, la partie numérique
sera donc reléguée a ’extérieur du circuit intégré. Ceci améne beaucoup plus de

flexibilité vis-a-vis de I’algorithme de calibration utilisé.

4.2.1. Convertisseur

En accord avec une spécification fournie par la Société Gennum qui a supporté cette
recherche, nous visions a réaliser un convertisseur analogique a numérique pouvant
opérer a 200 Méga échantillons par seconde. En plus, ce convertisseur doit avoir une
résolution supérieure & 10 bits pour pouvoir appliquer le traitement numérique de
linéarisation. Aussi, pour permettre le traitement numérique, il faut que la fonction de

transfert du convertisseur posséde une fonction inverse, voir le chapitre 3.
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La consommation de puissance du circuit intégré est une caractéristique importante,
ce prototype ne vise néanmoins pas une réduction de la puissance consommée par
rapport aux autres circuits intégrés en référence. L’ optimisation de la puissance se fera
donc plut6t du point de vue d’avoir une dissipation de puissance et de chaleur faisable et

conforme a ce que I’on retrouve dans la littérature.

Toujours, en se basant sur les références, il est de mise d’utiliser une architecture
différentielle pour désensibiliser le convertisseur aux bruits d’interférences et aux

injections de charges possibles [2], [11], [25].

4.2.2. Etages pipelinés et échantillonneur bloqueur

Les étages pipelinés sont principalement congus avec un amplificateur et des
condensateurs commutés [2], [11], [25]. L’utilisation d’étage de 1 bit permet

I’optimisation de la vitesse et de la puissance [26].

Pour obtenir une fonction de transfert inversable, il faut que le gain d’un étage de 1
bit soit égal ou inférieur a 2. Pour assurer ce critére, les condensateurs seront choisis
pour obtenir un gain en boucle fermé maximum de 2 et ce en ne considérant pas le
facteur de gain fini des amplificateurs opérationnels. Ainsi, quel que soit le gain effectif

en boucle ouverte de 1’amplificateur utilisé, le gain sera toujours inférieur a 2.

Par simulation, le bruit dominant des étages pipelinés et de 1’échantillonneur

bloqueur provient du bruit thermique des capacités exprimé par la relation suivante :
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. _AT (@.1)
no(rms) C
Ou

k : Constante de Boltzmann
T : Température en Kelvin

Alors, la valeur rms de la tension du bruit thermique aux bornes d’une capacité [23]

s’exprime par :

kT 4.2)

Vnn(rnm) =0= C

La figure 4.2 montre un mod¢le simplifié du bruit généré par un convertisseur
analogique a numérique pipeliné constitué d’étages de 1 bit a condensateurs commutés.
Le bruit est habituellement dominé par les condensateurs de rétroaction que nous
décrirons plus loin dans ce chapitre. Ce modéle sera utilisé pour déterminer une valeur

approximative des capacités a utiliser dans les structures a condensateurs commutés.

kT/IC kT/C kT/C kT/C

Vin > 2 > 2 000

Echantillonneur

bloqueur Etage #1 Etage #2 Etage #n-1

Figure 4.2 - Modéle du bruit généré par un convertisseur pipeliné
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Le bruit référencé a I’entrée s’exprime selon la série géométrique suivante :

(4.3)

27"kT
v o=
no_in(rms) ; C

Pour simplifier, I’expression suivante peut étre utilisée lorsque le nombre d’étages

est grand.

2 4.4
V‘-rm in(rmys) = 2k_T ( )
- C

Si on considére 3 sigmas comme 1’excursion maximale acceptable des événements

de bruit, la plage dynamique d’entrée doit étre :

n+1 kT < , e . . ., . (45)
PD,, 22"3 27 ou n est la précision voulue limitée par le bruit

Donc :

kT (4.6)

2
PD,,
2n+l3
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Toujours, en se basant sur les simulations d’un premier prototype réalisé au
préalable, I’hypothése suivante est considéré; La plage d’entrée acceptable au niveau de

la distorsion sera de -600mV a 600mV différentiel.

Alors, un convertisseur de 10 bits ayant une plage de 600mV différentielle (1200
mV) doit avoir des condensateurs de rétroaction dont les valeurs sont supérieures a 217
fF lorsqu’il fonctionne a une température de 27°C. Cela dit, cette analyse sommaire,
n’est valide que pour un canal unipolaire d’un convertisseur ayant des étages identiques.
Il va sans dire que les premiers modules de la chaine induisent beaucoup plus de bruit
que les modules subséquents. En additionnant un facteur de sécurité, les capacités
utilisées seront de 600fF pour I’échantillonneur bloqueur et de 300fF pour les étages
pipelinés.

Pour respecter le critére de Nyquist, la bande passante doit étre supérieure a la
fréquence d’échantillonnage (fé) divisé par 2 ou fé est fixé 4 200 ME/s dans ce projet. La
stabilisation (+=1/2 LSB) du pire des cas doit étre atteinte avant le début d’une autre
conversion. Les pires cas se retrouvent au milieu et aux extrémités de la plage d’entrée
des étages. En effet, lorsque la tension d’entrée égale Vref, 0 (limite inférieur et
supérieur) et —Vref, la sortie doit étre amenée de zéro a 1’une des extrémités de la plage

de sortie.

La figure 4.3 montre un diagramme simplifié d’un étage pipeliné a condensateurs
commutés. Le bloc Amplificateur / Soustracteur est constitué d’un amplificateur

complétement différentiel et d’un réseau de condensateurs commutés. Ce bloc permet
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I’amplification inférieure a 2 et la soustraction ou I’addition de la référence. Le
comparateur utilisé est de type dynamique et il peut retenir sa valeur de sortie selon le
niveau de Trk. Les chronogrammes présentés a la figure 4.4 montrent I’évolution des
signaux de 1’étage pipeliné. Ainsi, les temps de stabilisation de ’amplificateur /
soustracteur et du comparateur doivent étre inférieurs ou égal a la moitié d’une période

d’horloge.

Clk

l

Amplificateur / Soustracteur &
condensateurs commutées

t— @ _|_ >+
Vin Vourt
BRI

-

Clk

Y

o +

Trk

> Dour
Aparateur dynamique

Figure 4.3 - Diagramme simplifié d’un étage pipeliné

 J
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Clk

V|N / -t Valide -» / l
Vout /
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Figure 4.4 - Chronogramme des signaux de I’étage pipeliné

}e Valide =]

4.2.3. Amplificateur opérationnel

La reégle du pouce concernant les amplificateurs opérationnels utilisés dans une
structure a condensateurs commutés est que la fréquence de gain unitaire doit étre au
moins 5 fois supérieure a la fréquence d’opération du circuit. Donc pour un
convertisseur fonctionnant a 200 MHz, la fréquence de gain unitaire de 1’amplificateur
opérationnel doit étre d’au moins 1 GHz. L’impédance de I’étage de sortie doit étre
assez basse pour pouvoir charger en moins de 2.5 ns la charge présente a sa sortie. Selon
’architecture et la capacité du condensateur de rétroaction choisie, cette charge est de

I’ordre de deux condensateurs de 300 fF en paralléle.

Cet amplificateur doit étre relativement stable vis-a-vis les variations de procédé et
de température. En plus, I’application exhaustive des régles d’appariement [9] est de
mise, ceci permet que [’amplificateur soit complétement différentiel et augmente
considérablement le CMRR et le PSRR. Du point de vue de la consommation de

puissance, les amplificateurs ne devront pas consommer plus de 5 mA



60

4.2.4. Comparateur

Les comparateurs utilisés dans ce circuit doivent pouvoir stabiliser leur décision en
moins de 2.5ns. Aussi, ce comparateur doit étre de type dynamique, il doit pouvoir
retenir sa valeur de sortie sur une demi-période d’horloge, car les tensions d’entrée a
comparer ne sont pas valides lors de ’utilisation de la sortie du comparateur. L’entrée de
ce comparateur doit présenter une impédance importante pour aider a la stabilisation
rapide de la sortie des amplificateurs. Une structure complétement différentielle et

respectant les régles d’appariement doit étre utilisée.

4.3. Conception

Cette section explique en régle générale la méthodologie utilisée pour optimiser les

circuits au niveau schématique jusqu’au niveau dessin de masques.

A partir des équations de second ordre des transistors, une premicre approximation
des dimensions peut étre effectuée. Ces mémes équations permettent ensuite de
déterminer les relations régissant les compromis entre les différentes spécifications.
Ainsi, des régles simples sont développées pour optimiser rapidement les circuits en

effectuant des simulations de type paramétrique.

Bien attendu, il faut tenir compte des régles d’appariement en effectuant le design au
niveau schématique. Les régles les plus utilisées sont 1’utilisation de longueur de canal
non minimale, [’utilisation des centroides communs et 1’ajout de transistors

excédentaires en périphérie [2], [11], [9].
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4.3.1. Amplificateur opérationnel

Le schéma 4.5 représente 1'architecture de I’amplificateur opérationnel utilisé par
tous les modules utilisant un circuit a condensateurs commutés. Ce dernier étant
totalement différentiel, il doit utiliser un circuit de rétroaction en mode commun
(CMEFB) [2] pour que le mode commun des sorties soit fixé a une tension fixe. Ce circuit

de rétroaction est présenté a la figure 4.6.

Vv

DD

8 X 500n/10u
16 X 500n/8u 16 X 500n/8u
8 X 500n/10u

in- 116 X 380n/10u VNt
16 X 360n/10u

l VCMFB l
12 X 500n/8u ' ' 12 X 500n/8u
VBias
16 X 500n/8u
VSS

Figure 4.5 - Schéma au niveau des transistors de ’amplificateur opérationnel

Vour*
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q" ¢2 q)2 q)]
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180n/500n 180n/500n 180n/500n 180n/500n
— SOfF - SOfF - SOfF — SOfF
V gias180n/500n 180n/500n Vemes 180m/500n 180r/500nY gias
@1 ¢’2 ¢2 ¢]

Figure 4.6 - Circuit de rétroaction du mode commun
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La figure 4.7 montre la disposition des blocs de transistors agencés ainsi que du
circuit de rétroaction du mode commun et des condensateurs. Le dessin de masque de

I’amplificateur opérationnel est présenté a la figure 4.8.

2X16X 2X12X
360n/10u 500n/8u

Figure 4.8 - Dessin de masques de Pamplificateur opérationnel

La figure 4.9 montre la réponse dynamique simulée aprés extraction du dessin de
masques pour les paramétres de performance typique et pour une température de 27°C.
Le tableau 4.1 montre les résultats pour les différents paramétres de performance

toujours a une température de 27°C. Ces simulations ont été effectuées avec une charge



63

de 600fF présente a la sortie de 1’amplificateur pour simuler la charge de 1’étage

subséquent du pipeline.

59 _! . GAIN

30 L
m
e
~ 1w L
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186 18K ™ 108M 168G
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Figure 4.9 - Réponse dynamique de I’amplificateur opérationnel

Tableau 4.1- Gain DC et fréquence de gain unitaire de ’amplificateur opérationnel pour les

parametres de performance typique et de coin

Corner Gain DC Fréquence de gain unitaire
(dB) (GHz)
TT 40.3 1.10
SS 40.4 1.05
SF 41.2 1.09
FS 40.9 1.11
FF 40.3 1.15
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Les graphiques des figures 4.10 et 4.11 montrent respectivement la variation du gain
DC et la variation de la fréquence de gain unitaire vis-a-vis de la température de jonction
des transistors pour les paramétres de coin donnant le pire des cas. A partir de 45°C, les
performances de 1’amplificateur opérationnel laissent a désirer. En effet, au-dessus de
cette température, le gain DC chute abruptement réduisant la linéarité de 1"amplificateur.
Bien entendu, cette limitation est inacceptable dans un contexte industriel, mais par

contre dans un contexte expérimental, cette limite est acceptable.

Gain DC VS Température

45
40 —_— "0

R e ——
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R — —SS
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Gain DC (dB)
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0 T T T T T 1
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Température (Degré C)

Figure 4.10- Gain DC selon la température de jonction
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Figure 4.11 - Fréquence de gain unitaire selon la température de jonction
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La puissance statique consommée par cet amplificateur est de 7.7mW Selon les

simulations transitoires, la puissance dynamique est de 157 uW lorsque I’amplificateur

opérant a 200 MHz doit charger des condensateurs de 600fF &4 600mV. La puissance

dynamique n’aura que peu d’impact, car elle est négligeable devant sa contrepartie

statique.
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4.3.2. Comparateur

Les comparateurs utilisés dans ce circuit sont composés d’un étage de
préamplification [11], d’un circuit dynamique de rétroaction positive [11], d’un
amplificateur différentiel auto polarisé [2] et d’un tampon de sortie. La figure 4.12

montre le circuit final des comparateurs.

2 X 360n/2u Fﬂy—4 2 X 360n12u —) | 180n72u
V,

—(O4{180n/2u —(C)| 180n/2u
180n/2: 180n/2u

2 X 360n2u | O-9¢——C| 2 X 380n72u
_ _ out

180n/2 180n/2u
—1]180n/2u —1] 180n/2u

=]

20 X 360n/2u V|N'

Vvt
20 X 360n/2u B —L
—q §180n/2u
2 X 500n/8.5u
Vss
- N AL A J
Y Yo Y
Préamplification Circuit dynamique de rétroaction positive Amplificateur différentiel Tampon de sortie
auto polarisé

Figure 4.12 - Circuit final du comparateur dynamique

La figure 4.13 montre la disposition des blocs de transistors appariés tandis que la

figure 4.14 présente le dessin de masques du comparateur.
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10 X 180n

2 X 20 X 360n/2u

Figure 4.13 - Disposition des transistors appariés du comparateur

Figure 4.14 - Dessin de masques du comparateur

Le chronogramme se retrouvant a la figure 4.15 montre 1I’évolution des signaux de
sortie selon les tensions d’entrée et le niveau logique Trk permettant de retenir la sortie

du comparateur. Les résultats de simulations basées sur les parameétres de coin se



68

retrouvent au tableau 4.2, on voit que le pire de cas se retrouve au coin SS lors d’une
prise de décision du bas vers le haut. Le tableau 4.3 regroupe les simulations du pire des
cas selon la témpérature des jonctions des transistors. Il est a noter que Tpiei €t Tppici
peuvent étre écartés des pires cas car le deux cas de figure associés a ces mesures ne sont

pas des événements possibles dans I’architecture des étages.
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Figure 4.15 - Chronogramme du comparateur

Tph_,
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Tableau 4.2- Temps associé a différents cas de figure et parametres coins du comparateur

Corner 'I_'phl (ns) Tplh (ns) | Tplhclk (ns) '_I'phlclk (ns)
TT 1.78 1.58 3.06 2.93
FF 1.82 1.04 2.9 2.33
SF 1.79 1.5 3 2.72
FS 1.78 1.65 3.16 3.15
Ss 2.13 2.24 3.63 3.7
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Tableau 4.3 - Temps de décision maximale du comparateur pour différentes températures de

jonction
Température °C|| TpLH(ns)

0 2.19
10 2.21
20 2.23
30 2.24
40 2.26
50 2.28
60 2.31
70 2.32
80 2.34
90 2.36
100 2.38

Ainsi, les temps de décision sont toujours inférieurs a une demi-période d’horloge et

ce pour tous les cas de coins technologiques et de température testés.

4.3.3. Etages pipelinés et échantillonneur bloqueur

L’échantillonneur bloqueur est de type classique [2], [28]. La figure 4.16 présente
’architecture de 1’échantillonneur bloqueur. Les commutateurs sont pour leur part des
portes de transmission (voir figure 4.17). En premier lieu, il charge le condensateur Cg
avec la tension d’entrée et en un deuxiéme temps, il maintient cette valeur en mode
suiveur par ’amplificateur opérationnel. Cette architecture utilise la technique « bottom
plate sampling » [2] qui permet de désensibiliser les circuits aux injections de charges
produites par les commutateurs. Ainsi, I’échantillonneur bloqueur doit fonctionner selon

trois phases d’horloge: deux phases sans chevauchement et une phase dite avancée (voir
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section 4.3.5). Notez que la premiére porte de transmission apres I’entrée est constituée
de deux portes de transmission en paralleéle, ceci augmente la bande passante de

1’échantillonneur bloqueur.

Vin* //\ZX m mVCM
NGV G o,/

o\ Veum

1a

S SO
N\ N\ QJ

Figure 4.16- Architecture de I’échantillonneur bloqueur et son diagramme de phase

Figure 4.17 - Porte de transmission des réseaux de commutation
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La figure 4.18 présente le circuit d’un étage pipeliné [6] qui fonctionne aussi sur
deux phases en plus d’utiliser la phase avancée. En premier lieu, la configuration des
commutateurs permet le chargement des condensateurs Cs et Cr par la tension d’entrée.
En deuxiéme lieu, la configuration des commutateurs change pour que 1’étage devienne
un intégrateur de charge. Ainsi, les charges présentent dans Cs sont intégrées dans celles
de Cr jusqu’a ce que la différence de potentiel aux bornes de Cs soit nulle. Donc apreés
stabilisation, la tension de sortie est égale a deux fois la tension d’entrée plus au moins la

référence selon le niveau logique Dy.
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Figure 4.18 - Architecture des étages pipelinés
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4.3 4. Réseaux de commutation

Les réseaux de commutation contiennent toutes les portes de transmission des
circuits a condensateurs commutées. Pour optimiser la réalisation du réseau de
commutation de 1’étage pipeliné et sa réutilisation pour 1’échantillonneur bloqueur, le
diagramme squelettique présenté a la figure 4.19 a été utilisé. La figure 4.20 montre le
diagramme squelettique de 1’échantillonneur bloqueur. Notons que ce diagramme est

treés similaire a la partie de gauche du diagramme des étages pipelinés.
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Figure 4.19 - Diagramme squelettisé du réseau de commutation des étages pipelinés
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Figure 4.20 - Diagramme squelettisé du réseau de commutation de I’échantillonneur bloqueur

Les dessins de masques réalisés a partir des diagrammes squelettisés se retrouvent a
la figure 4.21. La région d’extréme gauche contient les inverseurs des trois phases
d’horloge et la région d’extréme droite, l’inverseur de la sortie du comparateur

(désactivé pour I’échantillonneur bloqueur).
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(a) (b)

Figure 4.21 - Dessin de masques du réseau de commutation (a) des étages pipelinés et (b) de

P’échantillonneur bloqueur

4.3.5. Générateur d’horloges

L’architecture choisie pour le générateur d’horloges provient d’une architecture
classique de génération d’horloges sans recouvrement [22]. Par contre, elle a été

modifiée pour générer les deux phases avancées. La figure 4.22 présente le schéma du
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générateur d’horloges tandis que la figure 4.23 montre le chronogramme associé a

chacune des phases en sortie.
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Figure 4.22 - Schéma du générateur d’horloges
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Figure 4.23 - Chronogramme des phases du générateur d’horloges
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Les simulations ont ¢té effectuées a partir des modeles des cellules normalisées
fournies par la CMC. Les résultats des simulations avec les paramétres de coin pour

T=27 °C sont présentés au tableau 4.4.

Tableau 4.4 - Temps (ps) associé aux différentes phases du générateur d’horloge pour différents

ensembles de parameétres de coins technologiques

TT SS SF FS FF
Hhl 1190 1453 1234 1172 989
Hih 380 460 387 374 312
Hahl 884 1084 921 878 739
Halh 438 531 446 431 360
H_Ih 285 359 305 290 243
H_hl 1290 1580 1333 1283 1077
Ha_lh 330 413 352 331 279
Ha_hl 1000 1215 1024 987 829

On peut noter que la forme requise (celle du chronogramme) est respectée pour tous
les coins. Il est aussi intéressant de savoir que la réponse du générateur d’horloge a été
testée sur une plage de température allant de 0 a 100°C. Les variations de température
affectent peu la forme du chronogramme et produisent des variations maximales de

’ordre de 100 ps sur la plage de température testée.
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4.4. Intégration

4.4.1. Etages pipelinés et échantillonneur bloqueur

L’architecture de 1’échantilionneur bloqueur et des étages pipelinés étant similaires,
la disposition des sous modules dans ces deux éléments sera semblable. Ainsi, il sera
plus facile de déterminer une fagon d’intégrer les étages et I’échantillonneur. Aussi, ceci
permet d’optimiser le travail et le test des dessins de masques. La figure 4.24 présente la
disposition des sous modules de 1’échantillonneur bloqueur. Le dessin de masque final
de I’échantillonneur se retrouve a la figure 4.25. Dans la partie droite du réseau de

commutation se retrouve le chemin de donnée analogique, il va du haut vers le bas.

Tampon
d’horloge

Réseau de
commutation

2 X 600 fF

Chemin de
données

Figure 4.25 - Dessin de masques de I’échantillonneur bloqueur
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La figure 4.26 présente, pour sa part, la disposition des sous modules des étages
pipelinés. Notez les similitudes entre celui-ci et 1’échantillonneur bloqueur. La figure
4.27 montre le dessin de masques final. Le chemin de donnée étant disposé de la méme

manicre, les modules peuvent étre juxtaposés 1’un sur I’autre, créant ainsi le pipeline.

Tampon
d’horloge

Amplificateur opérationnel

Resynchronisation

Réseau de
| commutation

4 X 300 fF

Chemin de
données

(IS

igma

Figure 4.27 - Dessin de masques d’un étage pipeliné

Ces modules ¢tant sensibles aux impédances pergues a I’entrée et a la sortie, une
considération importante devra étre apportée au banc de test pour que ce dernier
reconstitue le méme comportement que dans le pipeline final. Le banc de test utilisé

pour tester les étages pipelinés est présenté a la figure 4.28. Ce banc de test est composé
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de trois étages, 1’étage du milieu étant le module sous test. Le premier étage permet de
simuler I'impédance pergue a I’entrée du module sous test. Etant donné que la référence
de ce module est fixée a zéro, il agit comme un amplificateur de gain 2. Le dernier
permet de simuler I'impédance pergue a la sortie. Il est & noter que pour le test du
premier étage du pipeline, ’étage 1 de la figure 4.28 devient 1’échantillonneur bloqueur.

Aussi, le dernier étage est testé avec un étage pipeliné a son entrée.

DUT

ov 600 mV 600 mV

{ { {

REF VREF VREF

V2=l v, Etage 1 v, »| v, Etage2 v,, » v, Etage 3 V..

QUT 0 T DOUT

Figure 4.28 - Banc de test des étages pipelinés

Le banc de test de 1’échantillonneur bloqueur est similaire, sauf qu’il n’y a pas de
premier étage. L’entrée de I’échantillonneur est directement connectée a I’extérieur,

ainsi I’impédance d’entrée est considérée comme négligeable.
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La technique utilisée pour déterminer le temps de stabilisation est la méthode
classique qui consiste a déterminer le temps ou les variations subséquentes sont

inférieures & + '2 LSB telle que présenté a la figure 4.29.

Temps de
stabilisation

Figure 4.29 - Temps de stabilisation

Les temps de stabilisation d'une phase a + 2 LSB pour 27°C et 40°C sont
respectivement présentés aux tableaux 4.5 et 4.6. On remarque que pour 27°C le temps
maximal de stabilisation est de 2.33 ns et 2.8ns pour une température de 40°C.
L’opération de conversion s’étalant sur deux phases, le temps maximal d’une conversion
est égal a deux fois le temps de stabilisation d’une phase. Ainsi la fréquence d’opération

maximale a 27°C et 40°C est respectivement 215 MHz et 179 MHz.



Tableau 4.5 - Temps de stabilisation (ns) pour T=27°C

+ - + -
1200 mV 1200 mV 0 mVv 0 mVv
TT 1.99 1.99 2.33 2.33
FF 1.91 1.91 2.13 2.13
FS 1.94 1.94 2.16 2.16
SF 1.94 1.94 2.33 2.33
SS 1.98 1.98 2.16 2.16

Tableau 4.6 - Temps de stabilisation (ns) pour T=40°C

+ - + -
1200 mV 1200 mV 0mV 0 mV
TT 2.38 2.38 2.80 2.80
FF 2.29 2.29 2.56 2.56
FS 2.33 2.33 2.59 2.59
SF 2.33 2.33 2.79 2.79
SS 2.37 2.37 2.59 2.59

La figure 4.30 montre la caractéristique du gain de 1’échantillonneur bloqueur selon
le niveau de son entrée. Il est a noter que ce graphique montre deux courbes. La
premiere courbe provient directement des simulations et est caractérisée par un fort bruit

numérique de simulation. L autre courbe représente la régression de la premiére, c’est

elle que nous allons utiliser pour les simulations suivantes.
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La figure 4.31 montre la caractéristique du gain d’un étage pipeliné selon son entrée.

Ce graphique est aussi composé d’une courbe avec bruit numérique et de sa régression.
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Figure 4.31 - Gain d’un étage pipeliné selon son entrée
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4.4.2. Noyau

La figure 4.32 présente la disposition du noyau du circuit intégré. La fléche
représente le chemin de donnée créant le pipeline analogique. Quatre arbres de
distribution d’horloge en H ont été ajoutés pour synchroniser parfaitement les étages
pipelinés, I’échantillonneur bloqueur et le dernier étage composé d’un seul comparateur.
Le module de polarisation génére les tensions de polarisation stables nécessaires aux

différents modules du circuit intégré.
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Figure 4.32 - Disposition des modules du noyau
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DG a la grande complexité du circuit intégré, une simulation complét¢ pour
caractériser le convertisseur est excessivement longue. Pour vérifier la bonne intégration
des modules, une simulation au niveau transistor consistant a remplir le pipeline a été
effectuée. En plus, la vérification des courants consommés par 1’intégration des circuits

a permis de vérifier qu’il n’y avait probablement pas de court-circuit.

4.4.3. Disposition des plots

Le choix final concernant la disposition des plots d’entrée/sortie et d’alimentation
est présenté a la figure 4.33. L’utilisation de plots analogiques non standards a permis de
réduire de beaucoup 1’espace occupé par les plots. Par contre, de cette fagon, les trois
sections de plots ne peuvent faire la continuation des anneaux d’alimentation. Ainsi,
chaque section de plots doit posséder sa propre alimentation ce qui en fait n’est pas un

désavantage, car il ne faut pas mélanger les alimentations numériques et analogiques.

Pour la section numérique, les régles de conception de la CMC ont été appliquées.
Ainsi, il y a une paire d’alimentation pour quatre plots d’entrée/sortie. Le courant
presque négligeable de la partie numérique interne du circuit permet d’ajouter seulement
deux plots d’alimentation. Les simulations avec les modéles fournis par la CMC
démontrent que la limite du bon fonctionnement des plots de sortie avec une suite de
symboles binaires quelconque est de 135 MHz. Cette simulation a été effectuée avec le

modele du boitier utilisé augmenté d’une charge capacitive standard modélisant la trace
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d’une plaquette et I’entrée d’un circuit. Ainsi pour pouvoir atteindre les 200 ME/s
possibles et visés avec ce circuit, il faudrait créer deux bus intercalés de 12 bits
fonctionnant & 100 MHz. Malheureusement, 1’espace étant insuffisant, nous avons du

nous contenter de 135 ME/s.

La partie analogique est composée de 12 plots d’alimentation. En plus de garantir un
chemin de faible impédance vers le circuit, ce nombre élevé de plots d’alimentation
permet d’éviter le phénomeéne d’électromigration dans le réseau d’alimentation du

circuit.
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Figure 4.33 - Disposition des plots d’entrée/sortie et d’alimentation
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4.4.4. Circuit intégré final

La figure 4.34 présente le dessin de masques final soumis a la fabrication. On peut
remarquer que les cellules actives de plots numériques sont constituées de cellules

normalisées de type fantome.
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Figure 4.34 - Dessin de masques final

4.4.5. Encapsulation du circuit intégré

Dans un souci d’assurer I'intégrité des signaux, 1’encapsulation du circuit intégré
doit étre fait avec un boitier comprenant de bonnes caractéristiques fréquentielles. Le
boitier choisi est un CFP 80 broches. Il a une fréquence de coupure de 4.5 GHz en plus

d’avoir amplement de broches pour connecter le dé. La figure 4.35 présente les
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connexions dans la cavité du boitier et la figure 4.36 montre le circuit intégré dans sa

forme finale.
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Figure 4.35 - Connexions des plots aux pins du boitier
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Figure 4.36 - Circuit intégré final
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CHAPITRE V

TESTS

5.1.  Circuit Imprimé

En vu de tester le circuit intégré, il nous faut un environnement adéquat. Cet
environnement doit mettre le circuit intégré a son avantage, donc ’environnement ne
doit pas perturber le fonctionnement du convertisseur analogique & numérique. Les
éléments de la plaquette de test ne doivent pas induire du bruit ou des distorsions qui
compromettent la performance du circuit intégré. Ainsi, le rapport signal a bruit de la

plaquette doit étre supérieur a 62dB.

Les regles de base de conception d’un circuit imprimé qui ont été utilisées
proviennent majoritairement des documents fournis par les manufacturiers des éléments

discrets utilisés [1], [19], elles seront exposées ici briévement.

Une des techniques les plus importantes lors de la conception de circuit imprimé
haute vitesse est le découplage des alimentations. L’ajout d’un filtre passe bas permet
d’éliminer les fréquences indésirables et d’obtenir une sortie continue stable. Les
condensateurs qu’on retrouve sur le marché peuvent étre modélisés selon la figure 5.1.
Un seul condensateur n’est habituellement pas suffisant pour créer un bon filtre passe-

bas car ses imperfections font agir le condensateur comme un filtre passe bande et
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laissent passer des hautes fréquences indésirables (voir figure 5.2). Ainsi, il faut ajouter
une batterie de condensateurs le plus prés possible des broches d’alimentation des

circuits intégrés telle qu’illustré a la figure 5.3.

Figure 5.1 - Modéle d’un condensateur commercial

G (dB)

4

Fréquence

Figure 5.2 - Réponse en fréquence d’un filtre passe-bas basé sur un condensateur commercial

G (dB)

Fréquence
Figure 5.3 - Réponse en fréquence d’un filtre passe-bas basé sur une batterie de condensateurs
Par contre, il faut faire attention a ne pas choisir des valeurs de capacités trop proche

I’'une de I’autre. Une régle du pouce est qu’il faut choisir des condensateurs avec des

écarts d’au moins 2 ordres de grandeur.
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Il est toujours important de séparer la partie analogique de la partie numérique. En
effet, la partie numérique créer beaucoup de bruit, il faut donc empécher ce bruit de se
retrouver dans la partie analogique qui est trés sensible aux bruits. Pour ce faire, nous

allons utiliser deux plans de masse reliés par une trace.

5.1.1. Partie Analogique

Les générateurs de signaux utilisent majoritairement des sorties analogiques de type
« single-ended », tandis que le circuit intégré recoit uniquement des signaux d’entrée et
de référence de type différentiel. La plaquette de test devra donc étre pourvue de deux
convertisseurs « single-ended » a différentielle. Deux techniques s’offrent a nous,
utiliser un transformateur bipolaire & point centré ou utiliser un amplificateur
opérationnel compleétement différentiel, telle que celui utilisé dans le circuit. Les
transformateurs sont trés utilisés dans les circuits de haute vitesse, mais ils ont un petit
inconvénient, ils agissent comme des filtres passe bande; Ce qui convient mal aux
calibrations lentes, car la tension d’entrée doit étre stable un certain temps pour que le
convertisseur de haute précision effectue sa conversion. Ainsi, des amplificateurs
opérationnels seront utilis€s pour réaliser ces circuits. L amplificateur choisi est le
AD8138 de Analog Devices. C’est un amplificateur opérationnel complétement
différentiel dont le mode commun peut étre fixé par I’'usager. Sa bande passante est de
320 MHz ce qui est suffisant pour le circuit intégré sous test. La figure 5.4 présente le

circuit utilisé pour les deux convertisseurs « single-ended » a différentiel.
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AD8138

~ || 499 II

Figure 5.4 - Convertisseur « single-ended » a différentiel

Il s’agit d’un amplificateur de gain unitaire dont le mode commun de sortie Vocm
peut étre fixé selon les besoins. En plus, I’entrée est adaptée en impédance par une
résistance 50Q car ceci est 'impédance caractéristique des cédbles coaxiaux standard et
des sorties des générateurs standard. L’adaptation des impédances de sortie sera obtenue
par des réseaux de composants R et C utilisés au besoin. Le découplage de ce
convertisseur est effectué selon les notes d’application du manufacturier de la feuille de
spécifications. Bien entendu, une attention toute particuliére doit étre apportée a la

symétrie d’un circuit différentiel de I’entrée jusqu'aux sorties.

Le courant de polarisation de 750 pA nécessaire au fonctionnement du circuit
intégré sous test est généré par une simple résistance découplée par une inductance. La
figure 5.5 et I’équation 5.1 résument le calcul de la résistance. Par simulation, on trouve
rapidement que Vpg du transistor est de 532mV donc la résistance nécessaire est de

1.69KQ2.
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Vop

Plaquette
de test

Figure 5.5 - Génération du courant de polarisation

2= Voo =Vis (5.1)
1
_L8V-53mp o) (5.2)
750 4

Un point de mesure sera aussi ajouté a la plaquette pour pouvoir déterminer le

courant de polarisation du circuit intégré.
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5.1.2. Partie numérique

Afin de maximiser la performance des sorties numériques du circuit intégré sous
test, un registre commercial haute vitesse sera ajouté a la plaquette de test. Ce circuit
présentera une faible charge aux sorties du convertisseur analogique a numérique tout en
permettant de compenser les délais internes du circuit sous test en utilisant une horloge

avec délai. Le schéma présentant I’architecture des registres se retrouve a la figure 5.6.

Clk ADC Clk REG

T T

Vv

Circuit 12 Registres 12

integré +> haute +>Sor‘tie

sous test vitesse

Figure 5.6 - Architecture des registres de sortie

De cette fagon, il sera possible de varier le délai entre les deux horloges avec un
générateur d’horloge double phase pour déterminer le meilleur point de fonctionnement.
Le circuit commercial utilisé est le 74VCX16374, un registre de 16 bits pouvant opérer a

250 MHz. Les deux horloges utilisées sont bien entendu adaptées en impédance avec
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une résistance de terminaison de 50Q pour le circuit sous test et deux de 100Q pour les

registres, car ce dernier fonctionne avec deux signaux d horloge.

5.1.3. Circuit imprimé final

La figure 5.7 montre le circuit imprimé final comprenant les circuits soudés. On peut
facilement voir que la partie analogique (partic de gauche) est séparée de la partie
numeérique (celle de droite). Les deux plans de masse se retrouvent sous la plaquette,
ainsi que la plupart des condensateurs de découplage. Il est & noter que le connecteur
nommé DTEMP est branché sur une diode a l'intérieur du circuit sous test. Ceci

permettra de déterminer les variations de température interne.
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Figure 5.7 - Circuit imprimé final

5.2. Banc de test

Le banc de test est constitué de la plaquette de test ainsi que de plusieurs
instruments (voir figure 5.8). Le cceur du systéme d’instrumentation est 1’analyseur
logique TLA715 qui peut contrdler tous les autres instruments. Ce dernier acquiere les
12 bits de données fournis par la plaquette de test a chaque 10ns, il est synchronisé par
I’horloge SYNC. Le générateur de signaux arbitraire 33250A permet de générer les
signaux de calibration et le signal de caractérisation. Il peut générer une rampe précise
tres lente, ce qui est parfait pour déterminer le code de correction pour chaque code de

sortie du convertisseur analogique a numérique. Le multimétre Keithley 2002 permet
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pour sa part de faire la conversion de référence, il est un convertisseur lent mais trés
précis dont la précision est de 1’ordre de 16 bits effectifs. Lorsque la calibration est

terminée, le générateur de signaux peut générer des sinus a plus de 80 MHz sans

atténuation.
GPIB
_ ] é
Keithley Precision GPIB-USB-A HP o, Pulse
81130A * Generator

2002 Multimeter

Agilent  Arbitrary Signat
J3250A Generator

Tektronix

Logic Analyser TLA715

Agilent o
E3631A  Power Supply

Agilent

Figure 5.8 - Banc de test final
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5.3. Résultats préliminaires

En vue d’effectuer le test final, il est de mise de tester la plaquette et ses composants

pour s’assurer de leur bon fonctionnement et leur niveau de bruit et de distorsion.

Le premier test se fera sur les deux convertisseurs « single-ended » a différentiel. Le
banc de test se résume & un générateur de signaux branché directement sur la prise BNC
Vrer et Vi, ainsi qu’a une entrée d’un oscilloscope. En formant une sonde différentielle
avec deux sondes de I’oscilloscope, il sera possible de mesurer la sortie différentielle des
convertisseurs. Les résultats sont transférés et traités par un PC a I’aide de matlab. Aprés
analyse, le bon fonctionnement du convertisseur est confirmé. En effet, aucune variation
de gain n’est notable sur la plage de fonctionnement du générateur de signaux (80 MHz).
Ce qui est plus ardu est de déterminer le niveau de bruit et de distorsion du
convertisseur. En effet, les oscilloscopes possédent rarement plus de 8 bits de précision
et tombent plus souvent qu’autrement a 6 bits de précision lorsqu’ils sont poussés a leur
maximum. Aussi, le bruit numérique généré par 1’acquisition est supérieur au bruit
accepté par le convertisseur analogique a numérique. Il est donc supposé, sur la base des
spécifications des composants utilisés (amplificateur opérationnel, condensateurs et
résistances), que le bruit et la distorsion du banc de test sont acceptables et inférieurs au
niveau de bruit et distorsion requis. Aussi, une attention particuliére a été déployée a la
vérification du mode commun du convertisseur. Ce dernier suit scrupuleusement la
tension d’entrée du mode commun et permet d’affirmer que les deux convertisseurs sont

fonctionnels et respectent les spécifications requises.
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En guise de test de la partie numérique, un train binaire, généré par 1’analyseur
logique, est injecté dans les registres qui fonctionneront a 100 MHz. Le fonctionnement
des registres est ainsi prouvé par I"acquisition des sorties du registre par 1’analyseur

logique.

Aussi, aucune corrélation n’a été observé entre I'horloge, les entrées et les sorties de
la partie numérique et les signaux de sortie de la partie analogique, ce qui confirme le

bon comportement des plans de masse.

Maintenant, il ne reste plus qu’a tester briévement le convertisseur analogique a
numérique en vue de commencer le test final. Malheureusement, lors de la séquence
d’alimentation, les courants notés par les sources de tension de la partie analogique sont
anormalement élevés. En plus, les sorties des comparateurs de chaque étage sont collées

au niveau logique haut.

- Par contre, la partie numérique fonctionne tel que spécifiée. En effet, la
resynchronisation des étages est effectuée selon le schéma de la figure 5.9. Sachant que
les comparateurs sont collés & « 1 » lorsqu’ils sont alimentés, nous pouvons les forcer a
«0» en connectant 1’alimentation analogique a la masse. Ainsi, le chronogramme
présenté a la figure 5.10 montre que la partie numérique du convertisseur fonctionne

correctement.
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Aprés plusieurs simulations, il était trés clair que les entrées des amplificateurs
opérationnels étaient flottantes. En effet, 1’utilisation d’un microscope a montré que le
réseau de condensateurs commutés était totalement déconnecté des amplificateurs
opérationnels. Apres avoir reconverti le fichier GDSII (fichier de fabrication envoyé a la

fonderie), le probléme était encore plus clair. La figure 5.11 montre la section

problématique du circuit avant et aprés conversion GDSII.
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Figure 5.11 - Section problématique du dessin de masques

(a) avant conversion (b) apreés conversion
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On voit clairement que prés d’une dizaine de connexions ont été éliminées par la
conversion. Donc, 1’utilisation d’une couche définie non nécessaire par le convertisseur
de dessin de masques a GDSII a été ciblée comme la source du probleme. Cette couche
(metal2 NT) a le méme comportement avant conversion que la couche normalement
utilisée (metal2 DG), alors il est difficile de se rendre compte de ce type d’erreur.
Malheureusement, il n’existe pas de fagon de régler ce probléme sauf en renvoyant un

nouveau fichier de fabrication pour un autre circuit intégré.
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CHAPITRE VI

RESULTATS

Faute de résultats expérimentaux, cette section se consacrera aux simulations
finales. Les simulations au niveau des transistors étant trés longues, plus de 12 heures
pour remplir le pipeline, il a été primordial de trouver une fagon d’obtenir des résultats

précis sans pour autant utiliser le simulateur Spectre de Cadence.

Ainsi, a partir des résultats obtenus par des simulations effectuées au niveau des
transistors des différents circuits du convertisseur, le simulateur Monte-Carlo a été
modifié. Ainsi, il tient compte maintenant des gains non linéaires de 1’échantillonneur
bloqueur, des étages pipelinés et de la réponse en fréquence du boitier. Chacun des coins
technologiques a été extrait pour ainsi étre affectés aux plages du simulateur. Pour
modéliser les gains non linéaires, les polyndmes 4.7 et 4.8 trouvés aux chapitres 4 ont
été utilisés. Les fonctions de transfert de chaque coin technologique ayant des formes
trés similaires, seule la composante du premier ordre est paramétrée aléatoirement. Tous
les parametres extraits des simulations de niveau transistor ont ét€é obtenus pour une
tension de 1.8 Volts. La plage d’entrée a été fixée a + 600 mVolts par canal différentiel.
La fréquence d’horloge a été fixée a 200 MHz; ainsi nous devons faire abstraction de la

limite associée aux plots de sortie et aux broches du boitier.

De ce simulateur Monte-Carlo, les spécifications de linéarité, INL, DNL et ENOB

ont pu étre extraites. Les figures 6.1 et 6.2 montrent les indices INL et DNL avant
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calibration pour un exemple typique de convertisseur généré par le simulateur Monte-
Carlo. 11 est important de stipuler que ces figures sont référencées a 10 bits, méme si le
convertisseur non calibré possede 12 bits de résolution. Ainsi, un écart de plus de 13 bits
de poids faible, en supposant 10 bits de résolution, sépare la fonction de transfert idéale
de celle obtenue sans calibration. La figure 6.2 montre que plusieurs codes sont
manquants dans ce convertisseur. En effet, lorsque I'indice DNL atteint la valeur -1, il y
a nécessairement un code manquant. Le nombre effectif de bits, calculé a partir du SNR

(équation 2.3), est de 6.2 bits, ainsi preés de 4 bits sont inexact.

INL (LSB)
A

10 o\
5 21 1 . //V/

0 = AV/"/V .
-5 - ‘L//\v,//‘ ,/V

~

X
5

»Output
Yo 511 1023 Code

Figure 6.1 - INL avant calibration (résultat typique)

DNL (LSB)
A

0.5

-0.5

>O utput
¥o 511 1023 Code

Figure 6.2 - DNL avant calibration (résultat typique)
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La figure 6.3 et 6.4 présentent les indices INL et DNL aprés calibration. Les indices
de non-linéarité intégrale et différentielle ne dépassent guerre 0.25 LSB au-dessus et en

dessous de la courbe idéale. Le nombre effectif de bits du convertisseur aprés calibration

est de 9.9 bits.
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1
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Figure 6.3 - INL apreés calibration (résultat typique)
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Figure 6.4 - DNL aprés calibration (résultat typique)
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Une simulation niveau transistor de I’échantillonneur bloqueur a permis de déterminer

que la bande passante du convertisseur est de 1’ordre de 450 MHz pour le pire des cas.

Le tableau 6.1 résume les différents résultats obtenus de ces simulations finales. Les
indices de linéarité, INL, DNL et ENOB proviennent d’une compilation de plus de

10000 simulations Monte-Carlo, les valeurs ont été extraites a 3c.

Tableau 6.1 - Résumé des résultats des simulations

Technologies CMOS 0.18 um
Résolution 10 bits
Fréquence d’opération 200 ME/s
Surface du circuit analogique 1.1 mm?
Surface totale estimée 2.5 mm’
ENOB avant calibration (f¢/2) 6.1-6.3 Bits
ENOB apres calibration (f¢/2) 9.8-9.9 Bits
INL apres Calibration +0.25LSB
DNL apres Calibration +0.5LSB
Bande passante =450 MHz
Plage d’entrée 1.2 Vcréte-a-créte
Tension d’alimentation analogique 1.8V
Puissance dissipée =~ 150mW
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CHAPITRE VII

CONCLUSION

Ce travail de recherche aspirait avant tout & prouver qu’il était possible de concevoir
un CAN ayant les spécifications nécessaires aux applications modernes dans une
technologie accessible. La revue de littérature effectuée a montré que les techniques
actuelles arrivaient difficilement a atteindre ces spécifications, surtout du point de vue de
la linéarité. Le probléme causant cette perte de linéarité est relié aux non-idéalités des
circuits analogiques telles que le mauvais mariage entre les composants, le gain fini des

amplificateurs opérationnels et la distorsion provoquée par différents phénoménes.

Pour obtenir un convertisseur linéaire, plusieurs techniques peuvent étre appliquées.
Certaines techniques tentent de linéariser directement la partie analogique des
convertisseurs. Ces techniques doivent néanmoins ajouter des circuits analogiques
permettant la compensation des non-linéarités. De ce fait, la partie analogique,

maintenant beaucoup plus complexe, devient inévitablement plus lente.

Ainsi, une autre technique visant a linéariser les convertisseurs dans le domaine
numérique évite de toucher a la partie analogique. Par cela, il est possible de réduire la
complexité de la partie analogique pour en augmenter la vitesse et ses non-linéarités tout
en les compensant dans le domaine numérique. Cette technique permet d’exploiter au

maximum les avantages des deux domaines.
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L’architecture retenue pour ce travail, est de type pipelinée. Elle est terminée par
une unité de traitement permettant la calibration numérique. Un modéle mathématique
des erreurs pouvant étre retrouvées dans une architecture pipelinée a été intégré a un
simulateur de type Monte-Carlo. Ce simulateur permet de générer aléatoirement des
convertisseurs ayant des erreurs dans une plage déterminée. Ainsi, un grand nombre de

convertisseurs ont été calibrés pour déterminer les limites de cette architecture.

Par ces résultats, un prototype a €té congu et fabriqué en technologie CMOS de
180nm. Les simulations de ce prototype a permis de prouver que la partie analogique

pouvait opérer a une cadence de 200 ME/s.

La conception de microcircuit étant trés complexe et laissant place a toute sorte
d’erreurs de conception possibles, la probabilité de commettre des erreurs est élevée.
Entre autre, la partie numérique étant a I’extérieur du microcircuit, il est obligatoire de
passer les 200ME/s par les plots de sortie. Malheureusement, les plots de sortie standard
fournis par la CMC ne peuvent pas vraiment dépasser 135ME/s, méme avec une faible
charge. Faute de place pour paralléliser les sorties, le prototype ne peut donc atteindre
les 200 ME/s souhaité. Aussi, un probléme provenant des amplificateurs opérationnels
limite la température interne de fonctionnement a 45°C ce qui est probablement trop bas
pour une application commerciale. Une erreur critique et irréparable a aussi été commise
dans le dessin de masque du prototype. Une mauvaise couche a été utilisée pour relier
les parties analogiques entre elles. Cette couche étant effacée lors de la fabrication, les

parties analogiques se sont retrouvées flottantes.
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Malgré tout, les simulations au niveau des transistors, ont apportées de nombreuses
donnés permettant de valider le concept avec le simulateur Monte Carlo. Ainsi, de
nouvelles plages et caractéristiques non linéaires du convertisseur ont été ajoutées a ce
simulateur. Les simulations montrent que la calibration permet de rendre linéaire a prés
de 10 bits un convertisseur pipeliné simple fonctionnant 2 200ME/s. Néanmoins, ce
travail devrait étre secondé par un prototype complet et fonctionnel, car dans ce

domaine, les erreurs viennent souvent la ou on les attend le moins.

Afin de rendre cette recherche plus intéressante dans le contexte industriel, il serait
intéressant de modifier la technique de calibration numérique pour obtenir une
calibration en arriere plan [4], [5], [7], [15], [17], [20]. Ces techniques permettent
d’effectuer une calibration numérique sans pour autant affecter le fonctionnement
normal du convertisseur. Ainsi, la calibration est transparente a ’usager. Aussi, pour
augmenter les performances en termes de fréquence d’échantillonnage, il serait
intéressant d’utiliser une technique similaire a celle de Murmann et Boser [17]. Cette
technique utilise une topologie d’amplification/soustraction en boucle ouverte qui
permet de réduire le temps de stabilisation d’un étage pipeliné. Le fait d’utiliser ce type
de topologie améne une augmentation des non-idéalités qui peuvent étre compensées par

la calibration numérique.
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ANNEXE I

Spécifications de base

Technologies CMOS 0.18 um
Résolution 10 bits
Fréquence d’opération 200 ME/s
ENOB (f:/2) > 9.5 Bits
INL apres Calibration <+0.5LSB
DNL apreés Calibration <+ 0.5LSB
Tension d’alimentation analogique 1.8V
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ANNEXE II

Analyse de la technique de correction des erreurs par redondance

L’analyse porte sur un convertisseur 3 bits, composé de deux étages. Le premier
étant de 1.5 bits suivi par un étage de 2 bits standard. Pour un étage de 1.5 bits, la

fonction de transfert doit étre analysée sur 8 parties, voir figure AIL.1.

Résidu
4 00 01 10
VREF ; i 4 6 8
3/4 Ve, 3 Wy AT
2
ZAVENEEAR A% A%
1/
‘ j - —
3/8 Voer 5/8 Ve,

Figure AIl 1 : Les 8 parties a analyser

Les régions grises représentent les zones d’incertitude concernant les tensions de
décalage des comparateurs sans qu’il y ait saturation dans la fonction de transfert. Le

dernier étage doit bien entendu étre idéal.
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Région #1 : Cette région ne peut étre associée a une erreur de décalage car la zone
grise n’y a pas acces. Ainsi, le premier étage obtient 00 et la sortie du dernier étage est

nécessairement 00 car le résidu ne peut dépasser % Vggr.

Etage 1 olo
Etage 2 olo
Résultat ololo

Le résultat est correct et ne peut étre modifié par une erreur de décalage sans

troncation.

Région #2 : Cette région n’est pas associée a une erreur de décalage. Ainsi, le
premier étage doit nécessairement obtenir 00 avec un résidu de %2 a Y. Par conséquent,

le dernier étage (idéal) fournit 01 a sa sortie.

Etage 1 olo
Etage 2 ol
Etage | ololi

Le résultat est correct et ne peut étre modifié par une erreur de décalage sans

troncation.
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Région #3 : Cette région peut étre erronée par une tension de décalage, les deux cas

possibles seront considérés.

Si la tension a ’entrée n’est pas associée a une erreur, le résidu est nécessairement
entre 2 et ¥4 Vrer et le mot de sortie est 00. Le dernier étage fait sa conversion et doit

nécessairement obtenir 10 puisqu’il est idéal.

Etage 1 ofjo
Etage 2 110
Etage 1 ofjrijo

Si la tension a I’entrée est associée a une erreur, le résidu est nécessairement

inférieur a % Vger, ce qui signifie que le premier étage obtient 01 et le dernier 00.

Etage 1 0]!1
Etage 2 ofo
Etage 1 ol1]o

La tension de décalage ne peut modifier le résultat de cette architecture car pour les

deux cas le résultat est le méme.
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Région #4 : Cette région peut étre erronée par une tension de décalage, les deux cas

possibles seront considérés.

Si la tension a I’entrée n’est pas associée a une erreur, le résidu est nécessairement

entre 4 et %2 Vger et le mot de sortie est 01. Le dernier étage fait sa conversion et doit

nécessairement obtenir 01.

Etage 1 0]1
Ftage 2 01
Etage 1 o141

Si la tension a ’entrée est associée a une erreur, le résidu est nécessairement

supérieur & ¥ Vrer, ce qui signifie que le premier étage obtient 00 et le dernier 11.

Etage 1 010

Etage 2 111

Etage 1 o111

La tension de décalage ne peut modifier le résultat de cette architecture car pour les

deux cas le résultat est le méme.
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Région #5 : Cette région peut étre erronée par une tension de décalage, les deux cas

possibles seront considérés.

Si la tension a I'entrée n’est pas associée a une erreur, le résidu est nécessairement
entre 2 et ¥4 Vrgr et le mot de sortie est 01. Le dernier étage fait sa conversion et doit

nécessairement obtenir 10.

Etage 1 0]t

Etage 2 131

Etage 1 1]ofdo

Si la tension a I’entrée est associée a une erreur, le résidu est nécessairement

inférieur a /4 Vrgr, ce qui signifie que le premier étage obtient 10 et le dernier 00.

Etage 1 110
Etage 2 040
Etage 1 1{1ofo

La tension de décalage ne peut modifier le résultat de cette architecture car pour les

deux cas le résultat est le méme.
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Région #6 : Cette région peut €tre erronée par une tension de décalage, les deux cas

possibles seront considérés.

Si la tension a 1’entrée n’est pas associée a une erreur, le résidu est nécessairement

entre /s et Y2 Vyer et le mot de sortie est 10. Le dernier étage fait sa conversion et doit

obtenir 01.
Etage 1 110
Etage 2 01
Etage 1 1{of1

Si la tension a I’entrée est associée a une erreur, le résidu est nécessairement

supérieur a ¥4 Vrer, ce qui signifie que le premier étage obtient 01 et le dernier 11.

Etagc 1 0]1

Etage 2 1j1

Etage 1 1jof1

La tension de décalage ne peut modifier le résultat de cette architecture car pour les

deux cas le résultat est le méme.
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Région #7 : Cette région ne peut étre associée a une erreur de décalage car la zone
grise n’y a pas accés. Ainsi, le premier étage obtient 10 et la sortie du dernier étage est

nécessairement 10 car le résidu est essentiellement entre Y2 et % VRgr.

Etage 1 110
Etage 2 140
Résultat 1140

Le résultat est correct et ne peut étre modifié par une erreur de décalage sans

troncation.

Région #8 : Cette région n’est pas associée a une erreur de décalage. Ainsi, le
premier €tage doit nécessairement obtenir 10 avec un résidu supérieur a % Vger Par

conséquent, le dernier étage (idéal) fournit 11 a sa sortie.

Ftage | 1o

Etage 2 1§41

Etage 1 111 {1

Le résultat est correct et ne peut étre modifié par une erreur de décalage sans

troncation
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Toutes les possibilités sur la plage de conversion d’un convertisseur 3 bits ont été
analysées. Les erreurs de décalage ou de référence des comparateurs n’induisent pas de
faux résultat seulement s’ils ne produisent pas de saturation. Ainsi, le systéme est
tolérant seulement pour des tensions de décalage de +1/8 de la plage totale, la nécessité
que les comparateurs des convertisseurs « Flash » soient quasi-idéals n’est donc plus

applicable dans cette situation.

Cette technique ne corrige néanmoins pas les erreurs provenant du CNA des étages,
des gains entre les étages, des tensions de décalage globales, des non-linéarités et

distorsions des convertisseurs.



