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INTRODUCTION GENERALE

L’intégration de plus en plus de fonctions anajogs ou mixtes en
technologie CMOS VLSI pose de nombreux problem&sdiotamment aux
aspects submicroniques. Aussi, NOUS NoOuUs propaa@ms ce mémoire de
concevoir un convertisseur analogique numériquetyphe Delta Sigma
destiné a étre implémenté a l'aide des technigesscdpacités commutées
(SC) pour la technologie AMI 0.3&m.

Le premier chapitre introduira le principe de laneersion
analogique numérique delta sigma, les blocs fonogts du convertisseur
seront également abordés.

Le deuxieme chapitre sera consacré a la syntheageniveau du
modulateur delta sigma : les fonctions de transtkresignal et de bruit
seront étudiés et les coefficients déduits podéihte topologies.

Une modélisation structurelle du modulateur séngetbppée pour
comparer les différentes topologies du modulateueemes de codts et de
performances.

Le troisieme chapitre traite la conception bagaivdu modulateur
delta sigma. Chaque élément ou bloc fonctionnel sencu séparément au
niveau circuit.

Les amplificateurs opérationnels qui sont les élés les plus
importants de la structure seront concus a l'aldeelméthode directe puis

par un algorithme génétique.



CHAPITRE |

CONVERTISSEURS ANALOGIQUES NUMERIQUES DELTA
SIGMA

I-1 Introduction

Dans ce premier chapitre nous introduirons le jpuecde la conversion
analogigue numérique delta sigriA qui tire profit des avantages de la modulation
pour opérer une séparation spectral entre le sinjat de la conversion et le bruit de
quantification qui lui est associé (probleme innér@u passage du domaine analogique
continu a celui numérique quantifié). Cette techriggalement connue sous le terme
« faconnement du bruit » ou « Noise Shaping » dan8ttérature anglo-saxonne,
permet d’atteindre des résolutions effectives d@své@écessaire dans bon nombre
d’applications modernes comme l'instrumentationlggigque et pétroliere.

L’'implémentation du modulate®A par les techniques des capacités commutées
facilement intégrable avec la technologie CMOS Vk&indard est également traitée.
Le chapitre est cléturé par la présentation de édhodologie de conception adoptée

tous au long de ce travail.
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[-2 Bruit de Quantification

Afin d’introduire la notion de bruit de quantifitan, considérons le schéma bloc
du convertisseur analogique numérique CAN de Nibita Figure 1-1(a) ou Vin et Vref
sont respectivement, la tension d’entrée analogigjuéa tension de référence. Le

« Mot » de sortie numérique,B= (by, by,...., b\) est relié a ces deux signaux par la

relation [1] :
Ve (B2 40, 2244y 27 =V, 2, (I-1)
Avec
1Vref 1Vref
= <\, <= -2
20 T X N (-2)

La terme «/x » implique la présence d’'un domaine de tensionstde qui produit la
méme sortie numerique ceci est mieux illustré pacdractéristique de transfere du
CAN 2-bit de la Figure I-1 (b) ou on peut obsergeril existe plusieurs valeurs du
rapport Vin/Vref pour lesquelles une seule sortiemarique est produite. Ce
phénomeéne inhérent a la transition du domaine giple (continue) au domaine
numerique (discret) caractérisé par I'ambiguitésdandéfinition du mot numeérique de
sortie méme pour un convertisseur idéal est coomas £ nom d’erreur (ou bruit) de
guantification. On peut montrer [1] (sous certainesomptions) que la tension efficace

du bruit de quantification est donnée par :

V,
V, (rms) = —F2 -3
o (rms) === (1-3)
Avec
Vref
VLSB:2_N (|_4)

Ceci est valide si le signal d’erreur (le bruit} esiformément distribué le long de
lintervalle +V, /2 (hypothése du bruit blanc). La relation (I-3) mitvune
décroissance du bruit de 6dB pour chaque bit anfdigl du CAN.

Afin d’aboutir a une formule reliant le Rapport 8&j sur Bruit, RSB (ou SNR:
Signal to Noise Ratio dans la littérature Angloeaxe), au nombre de bits du

convertisseur A/N, considérons une sinusoide déentfamplitude comprise entre 0 et

Vier. La tension efficace d’un tel signal est ég\a,L,a/Z\/E. On peut alors écrire :
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RSB= 20Log{vij
VQ

= 20Log[

V.. /22
VLSB/ \/1_2

RSB= 602N + 176 (dB) (I-5)

Bout4

Vref 11
v N-bit 4

i 10f--------- ¢
Vm_» A/D Bout ,

Vin / Vref

01f--—+

00,7

v

(a) (b)
Figure I-1: Convertisseur Analogique Numérique : (a) Schénua Bb)

Caracteéristique de sortie pour un CAN 2-bit
Il est important de noter que (I-5) donne le maillRSB possible pour un CAN a N-bit.
Néanmoins, le RSBdéal décroit de sa valeur maximale pour les niveauxiiteédiu

signal d’entrée.

I-3 Avantage du Sur-Echantillonnage

La relation (I-5) a été formulé en se mettant igi@ment dans le cas d’'un
signal d’entrée (fréquentiellement compris entiet ®) échantillonné a la fréquence de
Nyquist §{=2f,. Cette vitesse d’échantillonnage est le minimuqui® pour garantir la

récupération sans pertes de toute I'informationtexmne dans le signal. Cependant, une
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quantification a une vitesse supérieure est passbpar fois souhaitable (Figure 1-2).
On peut alors définir un Rapport de Sur-Echantiibge RSE tels que :
f
RSE= —=- -
2f, (1-6)

Avecfsest la frequence d’échantillonnage.

Une fois la conversion terminée, et puisque le aighientrée est fréquentiellement
limité afo, on doit filtrer le signal de sortie pour élimirteute composante (ou bruit) en
dehors de la bande de fréquence du signal comraeeseimontré sur la Figure I-2 (b).
Ceci résultera en une amélioration du RSB. En ,effietpeut monter [2] que le rapport
signal/bruit d’un tel systeme est donné par :
RSB= 602N + 176 + 10Log(RSE (dB) (I-7)

L’effet positif du suréchantillonnage est paten. éifet, la comparaison de (I-7) avec
(I-5) nous renseigne que le suréchantillonnage ra@pddB (soit un demi bit de

résolution effective) de plus pour chaque multgticn de la fréquence

d’échantillonnage par 2. Ici, il est important deter qu'aucune technique de

faconnement du bruit (Noise Shaping) n’est appkqué

U(n) I_’_rl_ Ya(n)

Quantificateur N-bit

Hz) —>

A 4
A 4

A

IHOI

{42 fo O § f42

— Vv

Figure I-2 : Systéme de conversion travaillant en Suréchantiige avec filtrage de la sortie

Le paragraphe suivant montrera que l'utilisationalkes techniques améliorera encore

d’avantage et plus sensiblement 'efficacité duésbantillonnage.
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I-4 Faconnement du Bruit et Modulation Delta-SigmaX A

Nous introduirons ici I'avantage de I'utilisatiae la rétroaction comme moyen

de faconnement du bruit (Noise Shaping) hors dédade du signal objet de la

conversion. En effet, cette technique permet diadte de meilleures résolutions

lorsqu’elle est utilisée conjointement avec le shahtillonnage par rapport au cas ou le

fagonnage du bruit n’est pas appliqué.

I-4.1 Architecture d’'un Systéme de Conversion Analgigue Numérique A

La Figure 1-3 illustre l'architecture d'un systeni@elta-Sigma IA) sur-

échantillonné ou on peut distinguer les blocs sitva

1-

Filtre Anti-repli: C’est le premier bloc fonctionnel dans le systéson role est

de limiter le spectre du signal d’entrée a au mdyi. Lorsque IeRSEest grand
ce filtre peut devenir trés simple et souvent laception de ce bloc est assez
trivial (simple filtre RC).

Echantillonneur-blogueur Ce Bloc convertit le signal d’entrée en un signal

continue composé d’une série d’échantillons délgtksvitessds. Ici encore les
contraintes imposées sur ce bloc sont largemenké@ets lorsque I®RSE est
grand et dans la plupart des applications utilidasttechniques des capacités
commutées SC ce bloc est implémenté comme patégrante du modulateur
2A.

ModulateurzA : C’est le bloc fonctionnel le plus important ddasystéme, son

réle consiste a convertir le signal analogique ersignal numérique de faible
résolution (souvent 1-bit) mais avec un bruit coraldement faconné ou
modulé (d’'ou le nom du convertisseur). Cette mdiluta opérera une
séparation spectrale du signal d’entrée de sort beugui permettra un post-
filtrage efficace dans le domaine numérique.

Filtre Décimateur Ce bloc convertit le signal numérique de faibdsalution

présent a son entrée en un signal numeérique de hélution échantillonné a
une fréquence réduite (souvent la fréquence de iStygCe bloc est réalisé dans
la pratigue en plusieurs étages mais du point de aanceptuel on peut le
considérer comme un filtre passe-bas digital quaviune opération de réduction

de vitesse d’échantillonnage (Down Sampling).
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Certains de ces blocs fonctionnels seront traitéec glus de détails dans les

paragraphes suivants.

Partie Numérique

Partie Analogique o
99 (Décimation)

! I

: Filtre RSE |1

Filtre Echantillonneur Modulateur| | Numérique :
—  Anti- |- Bloqueur A L1 Passe-bas— >

Repli : [

! :

! I

Figure I-3: Architecture d’'un systeme de conversion Delta-Siga1g sur-

échantillonné

I-4.2 Fonctions de Transféres du Bruit et du Signal

Le modulateurZA est I'élément clef du convertisseur A/N. La Figuré(a)
donne une généralisation de sa structure iditrpolative ou on peut distinguer une
boucle de rétroaction autour d’un bloc réalisantolaction H(z) ( qui s’avere étre un
filtre) et un quantificateur.

Le quantificateur peut étre linéairement modétisgnme un élément sommateur
qui combine une entrée d’'un signal d’erreur e(n)re autre pour le signal analogique
x(n) pour produire une sortie numérique y(n) tels q

e(n) = y(n)+x(n) (1-8)
La Figure I-4(b) illustre la modification du schérfanctionnel du modulateur apres
linéarisation. Maintenant, le systeme dispose deixdentrées ou chemins
«indépendants. Aussi, on peut définir deux fonctions de tfares: une pour le signal
et l'autre pour le bruit, respectivemdflS(z)etFTB(z):

Y(z) _ H(2
U2 1+H(2) (19)

FTS(2) =
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Y(2) _ 1
E(z) 1+H(2

FTB(2) = (1-10)

Qualitativement, on peut remarquer apres observalés relations (1-9) et (I-10) que :

1- Les pdles deH(z) coincident avec les zéros deHaB. En d'autres termes :
LorsqueH(z) progresse vers l'infinité |[&TB tend vers zéro (ceci se traduit en
une annulation du bruit).

2- LorsqueH(z) progresse vers l'infinité IBTStend vers 1 (passage du signal vers

la sortie sans altération).

Quantificateul
Entrée
AnalogiqueU(n) X(n) - Y(n)
— H(z) I_’J’ >
CCNA
Convertisseur Numérique /Analogique
(a)
E(n)
Entrée
AnalogiqueU(n) X(n) Y(n)
S— - H(iz) ——(+ >
<{CNA

Convertisseur Numérigue /Analogique

(b)

Figure I-4: ModulateurZA : (a) structure interpolative (b) modeéle linéaire
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Aussi, le fagconnement du bruit de maniére utileligye la conception de la fonction
H(z) avec un fort gain en amplitude dans le domainé,0OLa sortie du modulateur peut
s’écrire comme une combinaison d’un signal utileretsignal d’erreur filtrés par leurs
fonctions de transferes correspondantes :

Y(2)=FTS(2)U(2) + FTB(2) E(2) (I-11)

Une bonne conception du systéme permet d’obtemirséparation spectrale du bruit en
le « poussant » vers les hautes fréquences cé&suliara en une amélioration sensible
de la résolution effective du convertisseur.

Le paragraphe suivant donne une possible implérmentde la fonctiorH(z) pour
satisfaire les criteres recherchés.
[-4.3 Modulateur A du Premier Ordre

Connaissant les principes de base pour une moailaffective du bruit, on peut

concevoir uneé=TB(z) du premier ordre possédant un zéro unique a ifwigle I'axe
des fréquences (ou équivalemment dans le plan Z1) de tel fagcon que le bruit
traverse un filtre passe-haut. Gardant a I'espié lgs zéros de RTB sont les poles de
H(z), on peut obtenir un faconnement du bruit en éntiva

H(2) = Z—fl (I-12)

La fonction de transfere décrite par (I-12) estecdlun intégrateur idéal (filtre passe-

bas). On peut réécrire les relations (1-9) et (J4&0s que :

1
FIs()=—2"— = (27 (-13)
1+ =
z-1
1
FIB(z) =————— = 1-— 2771
1 + 1 ( ) (I-14)
z-1

Comme attendu, IBTS exerce un effet mineur sur le signal d’entrée quielle ne fait
que le transférer vers la sortie avec un retarth@hdaire contrairement a RIB qui
filtre le bruit hors du signal d’entrée. On peutnter [2] que le RSB d’un tel systéme
s’écrie comme sulit :

RSB= 602N + 176 - 517 + 30Log(RSH (dB) (1-15)
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La comparaison de la relation (I-15) avec (I-7)&éwque la modulation Delta-Sigma du
1*" ordre améliore l'efficacité du suréchantillonngmésque le gain en résolution est
maintenant de 9dB au lieu de 3 pour chaque doublededs.

Pour mieux voir I'action dé=TB écrivant sa réponse en magnitude. Ceci est

effectué en remplacantans (I-14) pa€" , on obtient [1] :

IFTB(f) = Zsin(ﬂf—fJ (1-16)

La Figure I-5 donne l'allure de (I-16). Ainsi, pant d’'une hypothese d’un bruit blanc
uniformément répartie, le passage par le modulateur effet sélectif sur la distribution

statistique du bruit qui le réduit dans la bandeidaal et I'amplifie ailleurs.

Amplitude de la FTB
Bruit Blanc

Amplitude

/FO
T

0,0 0,5 1,0

Fréqguences Normalisées a fs

Figure 1-5: Magnitude de 1&TB (relation I-15)

Examinant maintenant le fonctionnement du modutaf@elta-Sigma dans le
domaine temporel : La figure I-6 schématise le ntet@ur décrit par les relation (I-13)
et (I-14) ou on peut distinguer que :

1- Le quantificateur est maintenant réduit a un simplamparateur
(résolution 1bit). Ainsi, en plus de la simplicti@’offre ce choix, ceci
permet de gagner en linéarité. En effet, bien quenbdulationZA
améliore le RSB son effet est négatif concernant les erreurs de
conversion non linéaires tels que le INL et le DNkspectivement

«integral Nonlinearity errom et «differential nonlinearity error [1].
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2- Les branches d’entrée et de rétroaction sont mutgesoefficients de
multiplication (al et bl) ce qui permet, entre asitchoses, de régler le
gain du systeme pour éviter la saturation précoce.

La réponse de ce systeme a une sinusoide de @eimedle est donnée sur la

Figure 1-7 (a). La sortie est modulée en densiiénplilsion suivant la valeur de
I'entrée. En effet, plus I'entrée est positive plaséquence de 1 (état haut) est longue et

Vis versa.

Un simple filtrage passe-bas de la sortie du madutapermet de récupérer la
forme générale du signal d’entrée (Figure I-7 {blitefois retardé par rapport a I'entrée
et légérement atténuée a cause des coefficiedts glis haut et 'impédance d’entrée
du filtre RC.

Comparateur

Entrée N Sorti'e
Analogique 1 umerigue
bl 1-z

al

CNA

Convertisseur Numeérique /Analogique

Figure 1-6: Modulateur Delta-Sigma du premier ordre réalisécawn intégrateur et un

comparateur

Les données obtenues par la simulation du fonotioemt du modulateur dans
le domaine temporel peuvent servir a prospecteisdectre du signal de sortie
moyennant I'analyse de Fourier. Cette analyse @stgsaire pour le calcul du RSB du
convertisseur.

La figure 1-8 donne la densité spectrale du sigigakortie du modulateur de la
figure I-6 (FFT effectué avec2échantillons) en réponse & une sinusoide de fnégue

100kHz a demi échelle.
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T T T T T

5 -
f—
>
9
o
>
o
o
£
S 0
©
@
=
@]
n

-5

T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T
0,0 2,0x107 4,0x107 6,0x107 8,0x107 1,0x10°
Temps (Sec)
(@
8 T T T T T

Amplitude (V)

'8 T T T T T
0,0 5,0x107 1,0x10° 1,5x10° 2,0x10° 2,5x10°® 3,0x10°

Temps en sec

(b)
Figure -7 : (a)Réponse du modulateur de la figure I-6 a umessiide d’entrée de pleine échelle (b)

sortie du modulateur apres filtrage RC passe-bai (buge) et signal d’entrée (trait noir)
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Fréquences Normalisées a Fs/2 (échelle Semi-Log)

Figure 1-8 : Densité Spectrale du Signal de Sortie d’'un ModulafA du I Ordre : avec

sinusoide d’entrée de fréquence 100kHz et une audplia demi-échelle.

L’examen de la Figure -8 fait ressortir deux donesi séparés :

1- Basses fréquences : Dans cette région le specsmaal de sortie est
dominé par un nombre limité de rais de grandes itudpk groupées
autour de la fréequence du signal de test alorslegsigais restantes
possedent des amplitudes tres faibles.

2- Moyennes et hautes fréquences: En progressant ke des
fréquences les rais du spectre de sortie gagnearnetitude et I'allure
générale du spectre rappel la réponse d’un filusse-haut.

Le RSB du systéeme est calculé en considérant l#&rilbotion vectorielle de
chaque rai (intra-bande) du spectre du signal déeesha procédure donnée par [6] est
la suivante:

1- Sommation apres élévation a la puissance 2 delgsutais du bruit intra-

bande
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2- Prendre la racine carrée de la somme de I'étapenlappellera le résultat
« B » (pour Bruit).
3- Répéter I'étape 1 et 2 pour les rais du signalampellera le résultat « S »
4- Le RSB est calculé en prenant 20Log(S/B)
[-4.4 Modulateur d’'Ordre Supérieur :

Le besoin d’atteindre des résolutions élevées réngivement a la conception
de modulateurgA d’ordre supérieur a 1. Ceci est effectué en releVardre de la
fonction de transfere en boucle ouveté) pour arriver a des formes de la FTB tels

que :

(I-17)

Ou L est l'ordre du modulateur et D(z) est une famcde la variable z qui ajoute un
degré de liberté permettant au concepteur d’untededimiter le gain hautes fréquences
de la FTB ce qui est primordiale pour la stabititésystéme et d’autre parts de pouvoir
identifier la fonction du transfére du bruit aves kpproximations classiques des filtres
comme la Chebyshev inverse ce qui améliore lacthéle® du systeme et par
conséquent le RSB.

La relation (I-17) suggeére que la maniére la @iusple de parvenir & de telles
formes de fonctions est la mise en cascade deeplgsintégrateurs. La littérature
spécialisée est riche de structures plus au mainglexes [2] [3] mettant en jeux des
intégrateurs avec ou sans retards et des typeésvde rétroaction (Feedback) et
d’action directe (Feedforward). Nous nous limiteratans ce mémoire aux structures

supportées par la boite a oufilA suivantes :

[EEN
1

Cascade d’intégrateurs avec feedback CIFB

N
1

Cascade d’intégrateurs avec feedforward CIFF

Cascade de résonateurs avec feedback CRFB

w
1

Cascade de résonateurs avec feedforward CRFF

N
1

Les figures 1-9 a I-12 donnent des exemples de matelirsZA du 5éme ordre pour les

structures citées.
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Entrée Signal

Figure 1-9: Modulateur Delta Sigma du 5éme ordre de Type CIFF
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Entrée Signal

Figure 1-10: Modulateur Delta Sigma du 5éme ordre de Type CR

Entrée Signal

A 4

by

b,

be

CNA

Sortie du Modulateur
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Figure I-11: Modulateur Delta Sigma du 5éme ordre de Type CIFB

Entrée Signal Entrée Signal

\ 4 A 4 \ 4 A 4 A 4

b2 : b3 ; b4 b5

01 |« /

Y5

Entrée Signal v
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A

v
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Figure I-12: Modulateur Delta Sigma du 5éme ordre de Type CRFB
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DAC
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I-5 Implémentation du Modulateur Avec les Technigus des Capacités Commutées

(SC)

Le bloc de base pour la réalisation du modulaX2uest l'intégrateur décrit par

la relation (I-12). Dans le domaine continu, on tpealiser ce bloc avec seulement 2
éléments resistifs, 2 capacitifs et un ampli-oprpoe implémentation complétement
différentielle (Figure 1-13 (a)). Néanmoins, ligi@ation des éléments résistifs sur
silicium est rendue difficile a cause de la surfaéeessaire pour I'obtention de grandes
valeurs de résistance. L'alternative a cet incorarérest le passage au domaine discret
et la réalisation de circuits d’intégrateurs avex techniques des capacités commutées
(Switched Capacitors SC). En effet, ces technigquasnettent la simulation d’un
élément résistif en le remplacant par un condensas#dternativement chargé et
déchargé suivant une séquence de deux signauXatjedrl etd1. Cette technique est
particulierement fiable en technologie CMOS oudeadensateurs occupent moins de
surface et les commutateurs sont facilement gdzbs.

La figure 1-13 (b) illustre le circuit équivalert l'intégrateur continue de la
Figure 1-13 (a). On peut démontrer [4] qu'avecdafiguration appropriée des signaux
d’horloges face ampli-op on peut obtenir :

1- Un intégrateur non inverseur disposant d’un ret@mentaire décrit par la
fonction de transfere :

H(2) = (%j Zi_l (-18)

2- Un intégrateur inverseur avec retard zéro (Horlogese parenthéses sur la
figure 1-13 (b)) décrit par la fonction de transfer

H(2) = —((C:—jzi_l (1-19)

Le circuit de la Figure 1-13 est facilement extéiesipour permettre I'implémentation
d’intégrateurs avec branches multiples et muniegailes séparés. Cette réalisation est
facilitée en incluant la technique du partage desnmutateurs ce qui permet
d’économiser la surface du circuit et d’en diminlaecomplexité. Les figure 1-14 (a) et
(b) illustrent respectivement le schéma bloc d’otégrateur discret muni de deux
branches Vinl et Vin2 et son implémentation en SC.est utile de noter que
I'implémentation “Fully Differential” facilite la réalisation de coefficients négatifs.
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Ci

] 1 Ci

\gcbz \gcbl (@2)

Pl
+_NM\_
- r {O d)g/(%l) - 0—
vin I Vout Vin *1 C Vout
_N_ +/ C +
i { 0 { 0 0—
@1 D2 (1) o1

\8"’2 \O)CM @2)

L Ci

(a) (b)
Figure 1-13: Circuit d’'intégrateur completement différent{al) Intégrateur a temps contin(ie)

Implémentation SC d’un Intégrateur discret.

I-6 Caractéristigue RSB-Amplitude du Signal d’Entrée (ASE)

Comme mentionné au paragraphe I-2, la valeur malxim RSB donnée par la
relation (I-5) (mais également (I-7) et (I-15)) d#&t pour les niveaux réduits de la
tension d’entrée.

La Figure 1-9 donne la courbe typique du RSB ercfion de 'amplitude d’'une
sinusoide teste présente a I'entrée du modulatéaliure du RSB théorique progresse
exponentiellement en fonction de I'ASE pour atteenda valeur maximal pour une
sinusoide de pleine échelle (L'axe des « x » esinalisé : 0dB correspond a une
amplitude pic a pic de pleine échelle).

Cependant, dans les implémentations concrétes alec transistors en
technologie CMOS, le RSB est affecté par plusieans idéalités du circuit comme le
produit finie du gain-bande passante des ampldigat opérationnels ou le temps
d’établissement ce qui cause un décalage de ldeaoeelle par rapport a la prévision
donnée par la théorie, en plus les niveaux éleuésighal d’entrée surchargent parfois
le modulateur ce qui résulte en une diminution dridgpie du RSB (courbe RSB-ASE
réelle).

La caractéristigue RSB-ASE est un important ingigatde la performance du

modulateuzA qui nous permet d’en tirer [5] :
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1- Rang Dynamique (DR): le pic RSB, ceci est une meesigr la résolution maximal

atteignable par le convertisseur.
2- Niveau de surcharge du modulateur ou « Overloa®k) ( c’est la valeur de

I'entrée a laquelle la résolution du modulateudpaus de 3dB apres le pic RSB.

Vinl b
Vin2 p

=

(+) I Vout=(clVinl-c2 Vinz)i
z-1 1-z

(a)
L]
o2
+ { ¢}
Vinl o Ci
} b Pl
. - o—
Vout
! +
! O
»1
N Ci
Vin2

Commutateurs partagés

(b)

Figure I-13: Exemple d’un intégrateur non inverseur avec detréea (a) schéma bloc (b)

implémentation SC avec partage des commutateurs
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RSB (dB)
A

o Effets Linéaires
Courbe Théorique

\ Saturation

Prématuré

Rang Dynamique
(DR)

Courbe Réelle

[

OL 0 (dB)

Amplitudes P-P du Signal Entrée (ASE) Normalises
0 dB - Pleine échelle

Figure 1-14 : Caractéristique RSB-ASE théorique et réelle d’'uuhateurzA et
définition du DR et OL

I-7 Décimation

La méthode la plus populaire de réaliser desfililécimateurs numeériques est
I'approche multi-étages illustrée dans la Figufilsl-Le premier filtre réalise la fonction
TsindZ) et permet de se séparer de la grande partie duderguantification et afin de
procéder au ré échantillonnage de la sortie a vdguénce intermédiairg moins
élevée. Cette sortie de faible débit est ensuipticqaee a une succession de filtres de
type RIF (Réponse Impulsionnelle Finie ou FIRinite Impulse Respons@avant de
former la sortie souhaitée. Le passage par leérdifts étages du filtre décimateur est
associé a 'augmentation de la résolution du mataitee de 1bit a N-bit.

La fonctionTsindz) est réalisée avec la cascade de L+1 (L étantrEodd modulateur
ZA) filtre Tmoy((z) réalisant la moyenne de M entrées successives.ohetibn de
transferelmez) est donné par :
1 M1
Ty (2) = v iZ_OZ ! (1-20)

On peut réaménager (I-20) sous la forme [2]:
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Filtre décimateur

I
I
I
I
Modulateut [ Teind2) Hiz) L Ho2 -1 Hi@
>A d’ordre / : Sin 1 2 .
L
1-bit! N-bit
Y I Y
a : Filtre Sinct*™* Filtre demi  Filtre demi a
fs 1M l Bande % Bande 4 2fo

Figure I-15: Architecture multi étages du filtre décimateurBN les fleches dirigés vers le bas
indiquent l'opération de ré échantillonnage a urégdence moindre : ex. Mindique un

rapport M entre la fréquence d’entrée et celleadsoktie.

Toy (2) = ﬁ (11__22“1 j (1-21)

Ce qui permet de faire apparaitre la fonction scardglinal de ce filtre en remplacant z

pare"” et en réaménagent a :

Sinc{wévlj
TMoy (eJW) =~ — 7

=4

AvecSinc(x) = Sln(x). La Figure 1-16 donne la réponse en amplitudeedype de
X

(1-22)

filtre.

Réponse de la F1

Réponse du filtre yoy

v

o o 2t f/2

Figure I-16 : Réponse du filtr@yoy : fpo = fdM
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Tandis que le filtre Sinc est efficace pour lerditte du bruit en hautes fréquences, sa
réponse en basses fréquences (fréquences |égersupemieures &) n’est pas assai
raide pour obtenir de bonnes performances. La dasda L+1 filtres moyenneurs est
connue pour étre le choix optimum pour la plupa$ @pplications. La fonction de
transférelsindz) s'écrit :

1 1_ Z_M L+1
Tsine = vIES (1_ = j (1-23)

Une possible implémentation de la fonction (I-28) donnée dans la Figure 1-17 [6],
ou on peut noter qu'une bonne partie des opérativathématiques nécessaires au

calcul de la sortie se fait a la fréequence rédiihé.

fdM

|
------- + {O ) it —

71 71 71 71
i t f f
fs fs fdM fdM

Figure 1-17 : Implémentation du filtr&8sjnc
Le rble des filtres FIR demis bandes qui suivenfiltee Tsj,c est de procurer une
réponse passe-bas trés raide pour éliminer toutgpasante en dehors de la bande du

signal avant de ré échantillonner a nouveau lhesaia fréquence final2f,.

I-8 : Méthodologie de Conception

Comme énoncé dans l'introduction, nous nous cdnmes sur la partie la plus
importante du convertisseur qui est le modulateéiy autours du quel nous
développerons une méthode de conception pyramptalehe de celle proposée dans
[3] (Figure 1-18) composée de quatre étapes pratesp:

1- Syntheése de la FTB et extraction des coefficientmddulateutA : Cette étape

est effectuée a l'aide d’'un ensemble de fonctiomupgges dans une boite a

outils sous MatLab®.
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allons extraire les spécifications requis pour cigglpjoc fonctionnel du modulateur.

3- Choix de la topologie a implémenter et élaboratoin schéma électrique
(comportemental) du circuit : le circuit électrigb@tit avec des éléments idéaux
permettra de vérifier la démarche de conceptioseetira de canevas pour le
circuit & transistors.

4- Détermination des dimensions de tous les transistorcircuit : La synthese des
amplificateurs opérationnels se fera a 'aide dalgorithme génétique alors que
le comparateur et les commutateurs se ferons panéthodes conventionnelles.

La partie purement numérique du convertisseur sardiée dans le deuxiéme :

chapitre conjointement avec la synthese haut nideamodulateur.

A Synthése de la TFB a partir du
cahier de charge initial
Synthese . :
Haut Niveau Slmu[at_lqn (_Zomportementale
et spécification du cahier de 2
charae initia
Simulation Electrique et
v validation du circuit 3
. Dimensionnement des
Synthgse Transistors du circuit 4
Bas Niveau

Figurel-19: Etapes de conception du modulateur Delta-Sigma

-9 : Conclusion :

Une méthodologie « haut vers le bas » est adopié la conception du CAN
delta sigma : le haut niveau de conception traitesachoix de la FT, la structure du
modulateur, le degré d’échantillonnage ... et leuirélectrique idéal. Le bas niveau

concerne le dimensionnement du circuit réel : dveisc amplificateurs et comparateur.



CHAPITRE 11

SYNTHESE HAUT NIVEAU ET SIMULATION STRUCTURELLE

TI-1 Introduction

Dans ce chapitre nous étudierons avec plus de détails le convertisseur analogique
numérique delta sigma. Nous concevrons a I’aide d’un ensemble de fonctions sous
MatLab la fonction de transfére du systéme et nous tirerons les coefficients du
modulateur pour cing topologies différentes. Par la suite, un modéle structurel qui
prendra en compte nombre d’imperfections du circuit sera développé pour tirer un
cahier de charge pour chaque bloc fonctionnel.

Le filtre décimateur sera également étudié et nous terminerons le chapitre par la
construction du circuit électrique idéal qui constituera le canevas pour le circuit &

transistors.
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I1-2 Synthése de la Fonction de Transfére du Bruiet Extraction des Coefficients

du Modulateur Delta Sigma :

11-2.1 Présentation de la Boite & OutilZA :

Pour la synthése du modulatetiA nous avons opté pour l'utilisation des
fonctions « Clé en Main » écrites et mises a digijposa titre gratuit sur Internet [7] par
Richard Schreier. L'’ensemble des fonctions inclassd cette boite a outils sous
MATLAB® constituent une base fiable et flexible saquelle on peut développer notre

stratégie de conception.

L’algorithme de la figure II-1 présente les étagesbase pour la conception du
modulateurZA : La synthese de la fonction de transfere du KiltB) nécessite la
spécification de l'ordre du modulateur, du degrésdeéchantillonnage ainsi que la
précision de la nature de la réponse de la fona®riransfere voulu (monotone ou
optimisée). Apres obtention de la FTB, la boiteudil® A offre la possibilité d’une
estimation rapide des performances du modulatesi abtenu. Une fois que la FTB a
satisfait les criteres recherchés (ceci nécessittip plusieurs tours en changeant a
chaque fois les parameétres de la FTB), on peutiegties coefficients de I'une des

guatre topologies disponibles.

Les coefficients du modulateur doivent subdes modifications pour régler le
gain de chaque étage du modulateur (sans modédimaplacement des pdles et zéros de
la FTB) de fagon a éviter la saturation précocéutedes amplificateurs opérationnels
et d’éviter la formation de nceuds avec des fortarghs de bruit (Noise Path). Cette
étape connue dans la littérature anglo-saxonne koteyme « Scaling » permet de

garantir 'obtention de la meilleure extension dymgue du modulateUuxA.

L’étape finale dans la synthése haut niveau duutadelur>A est d’opérer une
évaluation plus approfondie des performances duutatelr a travers la construction
d’'une matrice espace-état (space-state matrixjvadxtrie fonctionnement du systeme

dans le domaine temporel.
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11-2.2 Synthése de la Fonction de Transfére du BrtiFTB :

Les choix entrant dans la synthése de la FTB dmtés essentiellement par le
cahier de charge initial. Ainsi, la bande passas®ez élevée du signal objet de la
conversion impose le choix d'un rapport de surétihamage fort modeste pour
garantir la faisabilité du circuit dans les limitechnologiques et de consommation
électriqgue imposés. Ce choix est compensé parriiaatation progressive du degré du
modulateur ZA jusqu’a I'obtention du Rapport Signal/Bruit (RSBg¢cherché. En
procédant ainsi, nous avons implicitemensagrifier» une partie de l'extension

dynamique du futur modulateur au profit d’'une ghuande résolution.

L'augmentation du degré du modulatéif, qui est un systeme fortement non
linéaire, fait courir le risque de I'apparition geoblémes d’instabilités. Cependant, ce
risque est largement anticipé et traité avec lddsode simulations modernes ce qui
simplifie la tdche du concepteur. La régle empeiqle « Lee » [8] stipule qu’une
fonction de transfere avec un gain inférieur & Asda bande passante garantira un

modulateur dinaire » stable.

Les simulations conduites révélent qu'un RSE =32iretmodulateur d’ordre
cinq associé avec le choix d'une fonction de traresfde réponse non monotone
constituent les meilleurs compromis possibles pawwatisfaction des criteres du cahier

de charge. La fonction de transfere du bruit adbenue prend la forme suivante :

(z-1) (z*2 -1.997z +1) (z"2 -1.9921)
(z-0.7778) (z*2 - 1.613z + 0.6649) (z2 - 1.7962.8549)

(II-1)

Le tableau II-1 liste les poles et les zéros deedetB. Alors que la figure 1I-2 trace la

répartition de ces derniers dans le plan Z.
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Spécification du R
structure LP/BP, Nt
de Niveaux du
guantificateu

SynthesizeNTF

y

FTB
disponible

SimulateSNR
SimulateDSM

Parameétres poyr
la topologie

StuffABCD

Description dt

<
<«

Simulation Temporelle

et détermination du
RSE

Fin

Figure Il -1 : Etapes de base pour la synthese haut niveau dulateau
>/ avec la boite a outils de Richard Schreier

Poles

Zéros

0.8066 +j0.1198

0.9960 +j0.0888

0.8066 - j0.1198

0.9960 - j0.0888

0.8981 +j0.2198

0.9986 + j0.0528

0.8981 - j0.2198

0.9986 - j0.0528

0.7778

1.0000

Tableau IlI-1: pbles et les zéros de la FTB obtenu avec la @ottutilsZA
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Poles et Zeros de la FT du Bruit du Modulateur Delta Sigma
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Figure 11-2 : Répartition des péles et zéros de la FTB dapleZ

La figure 1I-2 met en évidence la disposition dexjzéros de la FTB ou on remarque
illustrer sur la figure 11-3 ou on peut noter I'alogation de la sélectivité (pente plus

accrue) du filtre par rapport au cas ou tous legszgont mis a l'origine.
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Figure 11-3: Réponse de la FTB : En rouge la réponse monaber bleue la
L’étape suivante pour la synthése du modulateud’estraction des coefficients du
modulateur en précisant la topologie choisie (Talptell-2 & [I-5). Une remarque
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mérite d’étre faite sur la structure CRFB qui segalarise par la possibilité d’éliminer
les branches d’injection directes « Feed-Forwa(dhise a zéro des coefficients b2 a
b5) sans altération significative des propriétésvhdulateur. Nous ferons référence a
cette variante du modulateur dans le reste de groing par le nom CRFB (2). Le

tableau lI-6 liste les coefficients de cette stnuet

Etage
Coefficients | 1 2 3 4 5 6
a 0.3343 0.3123 0.3170 0.3521 0.5854
g 0.0211 0.0125
b 0.3343 0.3123 0.3170 0.3521 0.5854 1
o 0.0661 0.1326 0.2619 0.6339 1.3888

Tableaux II-2 : Coefficients de la structure CIFB du 5éme ordrecayn RSE=32 et

optimisation des zéros

Etage
Coefficients | 1 2 3 4 5 6
a 2.1756 2.2729 1.7058 0.96692 0.10283 0.37368
g 0.0097426 |0.050876
b 0 0 0 0 0 1
c 0.37368 0.36494 0.28658 0.21077 0.15516

Tableaux II-3 : Coefficients de la structure CIFF du 5éme ordecawn RSE=32 et

optimisation des zéros.

Etage
Coefficients | 1 2 3 4 5 6
a 1.462 1.4504 0.9621 0.60486 0.16345
g 0.0089602 |0.057815
b 0.38162 0 0 0 0 1
c 0.38162 0.44144 0.31182 0.22433 0.1368

Tableaux -4 : Coefficients de la structure CRFF du 5éme ordezan RSE=32 et

optimisation des zéros.
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Etage

Coefficients | 1 2 3 4 5

a 0.38162 0.35699 0.31088 0.38538 0.39431

g 0.021045 0.017651

b 0.38162 0.35699 0.31088 0.38538 0.39431

o 0.075436 0.13276 0.27879 0.4481 1.4149

Tableaux II-5 : Coefficients de la structure CRFB du 5éme ordezan RSE=32 et

optimisation des zéros.

CRFB(2) Etage

Coefficients | 1 2 3 4 5 6
a 0.0989 0.1667 0.2091 0.3542 0.3181

g 0.0146 0.0201

b 0.0989 0 0 0 0 0
c 0.1360 0.1912 0.3809 0.3933 1.7541

Tableaux II-6 : Coefficients de la structure CRFB du 5éme ordecan RSE=32 et

optimisation des zéros.

11-3 Analyse Monte-Carlo :

Une fois les coefficients des quatre topologiesnthdulateurZA connus,
une analyse Monte-Carlo est nécessaire pour déternai quel degré les structures
« idéales » seront affectées par les variations dugrocessus technologique.

Prenant en compte que le futur modulateur serdémmgnté avec une
technologie CMOS avec les techniques des capamit@snutés ou chaque coefficient
du modulateur sera fixés par un rapport de 2 caatears intégrés sur la méme puce
(quatre dans une implémentation totalement diftéete), la précision qui peut étre
atteinte avec un Layout approprié est de I'ordrd%e[4]. Pour simuler cette variation
on a développé une «routine » sous MatLab® (vounlecsource MonteSWEEP.m
Annexe C) qui génere une série de nombres pseédboak d’'une densité uniforme

pour faire varier les coefficients du modulateuengl les limites imposées par le
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processus technologique puis évalue la performaleceehaque topologie en terme
d’'immunité face au variations et de distributiotegistiques du rapport signal/bruit.

Les figures 1I-4 a II-7 illustrent la variation slearactéristiques SNR versus
le niveau d’entrée pour les structures CIFB, CIERFB et CRFB (2) respectivement.
La structure CRFF n’a pas été inclue dans cettéysma cause de la similitude du
comportement de cette topologie avec la structiREEC

L’observation des figures 1l-4 a II-7 révele ges uatre structures étudiees
présentent une bonne immunité vis-a-vis des vanati Néanmoins, une tendance a
I'instabilité (méme si cela est statistiquemenbli@i est observée chez les structures a
base d’intégrateurs lorsque I'amplitude de la ides d’entrée est assez élevée. Aussi,

cette éventualité doit étre prise en compte lorshaex de la topologie finale.

88

Structure CIFB .

86

Rapport Signal / bruit (dB)

70 L L L L L L L
-14 -12 -10 -8 -6 -4 -2

Amplitude de la sinusoide d'entrée (dB)

Figure Il -4 : Analyse Monte-Carlo du modulateur Delta Sigmai&@ture CIFB (la
variation des coefficients est de 1%)
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Figure Il -5 : Analyse Monte-Carlo du modulateur Delta Signrai@tre CIFF (la
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Figure 1l -6 : Analyse Monte-Carlo du modulateur Delta Signra&tre CRFB (la
variation des coefficients est de 1%)
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Figure Il -7 : Analyse Monte-Carlo du modulateur Delta Signra&tre CRFB (2) (la
variation des coefficients est de 1%)

La suprématie des structures a base de résonaurenfirmée en analysant
les histogrammes des distributions statistiquesrajyport Signal/Bruit de chaque
topologie (figures 1I-8 a 11-11). On peut énoncareqdu point de vu statistique les
modulateurs a base de résonateurs auront une gaodegrésolution par rapport aux
structures a base d'intégrateurs.
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Figure Il -8 : Histogrammes de la distribution du RSB de lacttire CIFB aprés
Analyse Monte-Carlo avec 50 itérations (variatiéf)1
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Figure 11-9 : Histogrammes de la distribution du RSB de lacitire CIFF aprés Analyse
Monte-Carlo avec 50 itérations (variation 1%)
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Figure 11-1C : Histogrammes de la distribution du RSB de lacitire CRFB aprés Analyse
Monte-Carlo avec 50 itérations (variation 1%)
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Figure II-11 : Histogrammes de la distribution du RSB de ladtre CRFB (2) aprés
Analyse Monte-Carlo avec 50 itérations (variatiéf)1
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Le tableau II-6 résume les performances des stegttudiées a l'issue de I'analyse
Monte-carlo en termes de maximums, minimums, mogemu RSB ainsi que les

écarts types pour un total de 50 itérations.

Min (dB) Max (dB) Moyenne (dB) | écart type (dB)
CIFB 80.49 |82.53 [84.59 |86.07 |82.42 |84.10 |0.963 |0.851
CIFF 80.52 [84.15 |82.58 |85.99 [82.60 [84.06 |0.729 |0.692
S R
CRFB (2) 80.63 |85.52 |83.30 [87.21 |83.59 [85.03 {0.910 |0.820

Tableau 11-7: Performances des différentes structures du mtalulaaprés l'analyse
Monte-Carlo (50 itérations avec variation de 1%).:et P2 indiquent les points -6 et -4
dB respectivement (points de mesure (axe des Xx)lesurcaractéristigues RSB vs

Amplitude).

Disposant de l'outil nécessaire, nous avons été tpar I'augmentation des
limites de variations des coefficients du modulajgaur prendre en compte d’'une part
la limitation des valeurs prises par les condensat@es multiples de 100fF) et d’autre
part pour prendre d’autres effets comme le gaind@&s amplificateurs opérationnels ou
les capacités parasites guauventaffecter la fonction de transfére du modulateund’
facon analogue a celle due au processus technakgiq

Les figures 11-12 ii-15 illustrent le résultat danalyse Monte-Carlo avec une
limite de variation des coefficients fixée a 10%6i:encore, la tendance a l'instabilité
des structures CIFB et CIFF est confirmée aveaédection significative de la limite a
laquelle le modulateur est en surcharge. L'exames gerformances des différentes
topologies a lissue de 30 itérations (Tableau)ll8/ele que les structures CRFB (2),
CRFB (et par voie de conséquence la structure CRStlissent de moindres
détériorations de leurs performances et présedestaractéristiques plus prédictibles

(écart type moindre).
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Min (dB) Max (dB) Moyenne (dB) écart type (dB)
o
CRFB (2) 77 80,3 86,6 88,9 82,2 83,5 2,029 1,875

Tableau 11-8: Performances des différentes structures du mteulaapres l'analyse
Monte-Carlo (30 itérations avec variation de 109%):est P2 indiquent les points -6 et

-4 dB respectivement (points de mesure sur lect@arstiques RSB vs Amplitude).
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86+ B
Structure CIFB / / l
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Rapport Signal/Bruit (dB)
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-14 -12 -10 -8 -6 -4 -2

Amplitude de la sinusoide d'entrée

Figure I1-12 : Analyse Monte-Carlo de la structure CIFB avec Id¥4ariation des
coefficients
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Figure 11 -13: Analyse Monte-Carlo de la structure CIFF avec M¥tariation des
coefficients
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Figure I -14: Analyse Monte-Carlo de la structure CRFB avec He2variation des
coefficients
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88

Structure CRFB (2) \ T

Rapport Signal/Bruit (dB)
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Figure Il -15 Analyse Monte-Carlo de la structure CRFB (2) 1084vdriation des
coefficients

11-4 Modéle Structurel du Modulateur YA

L'analyse de la réponse des différentes topolodiesnodulateuzA s’est faite
jusqu’a présent grace aux fonctions inclues dansot@Box de Richard Schreier déja
présenté au paragraphe (I-1.1). Aux yeux du coeceptes fonctions constituent des
boites noires qui font abstraction du modéle etadméthode de simulation utilisée.
Aussi, dans le but d’offrir un degré d’'indépendaniz=a-vis des fonctions de Richard
Schreier nous avons développé un programme basé@irsunodéle structurel du
modulateurzA capable de prédire le fonctionnement des quapreldgies étudiées et
permettant la prise en compte de nombres d’impiofex non inclues dans le modele
de Richard Schreier. Nous présentons dans lesnpategs suivants le principe de base
de notre modeéle et la comparaison de nos résutats celles obtenues a l'aide de la

boite a outil de Richard Schreier.
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11-4.1 Principe De La Simulation Structurelle

Le développement de notre modéle structurel stiaspe la méthode proposée
dans [2]. Pour illustrer le principe revenant auwdolateur du premier ordre introduit au
chapitre 1. la figure lI-16llustre le schéma bloe ¢ modulateur qui est identique a la
figure I-6 a la seule exception que maintenantlée principal (le filtre) est « éclaté »
pour mettre en évidence I'élément de retard) (@résent & la branche de rétroaction et
qui renvoie la sortie a son entrée avec un retenthentaire. Une telle disposition des
éléments du modulateur offre une vue d’intériewentbdulateur et rend intuitive la

tache de modélisation : le code Visual Basic® sutivdécrit le comportement du

modulateur :
Fori=1ToN-1
Y(@i,1) = (Y@ -1)+ (bl *u(i)) - (al *W- 1))
If y(i) >=0 Then v(i) = 1 Else v(i) = -1
Next
U b1 y \Y;
Q -
N
al

Figure Il -16 Modulateur Delta-sigma du'1Ordre

La figure 11-17 présente l'interface visuelle dwgramme développé ou on peut
voir la ségquence générée par le modulateur justetdérsqu’une sinusoide de pleine

échelle est présente a son entrée.
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11-4.2 Prise en Compte de des Excursions de Sorfikes Amplificateurs

Opérationnels (Output Swing)

Le modéle rudimentaire décrit au paragraphe pextédoeut étre amélioré si on
prend en compte I'excursion finie des sighaux damsodulateur. Cette limitation, qui
peut-étre de quelques centaines de millivolts asales (et au-dessus) des tensions
d’alimentations ou encore plus conséquente dansrigdificateurs opérationnels en
technologies CMOS moderne, doit étre modélisée alin prévenir d'une part
I'instabilité (divergence) du modéle (dépassementapacité des variables de calculs)

et d’autre part pour se rapprocher d’avantage dupocotement du circuit.

. Simulation Structurelle des modulateurs delta-Sigma ¥1.0

Fichier Option Paramétres

Réponse du Modulateur Delta-Sigma

1.2 CIFE

4 og6 1 2 E 4

/_\ ‘\ fom

N L oz

1.2

Figure I1-17 : Apercu de I'interface visuelle du simulateur

La prise en compte de la limitation de sortie @spse du point de vue effort de
programmation puisqu’elle ne nécessite que d’aglutdeux lignes de code mais elle
offre la possibilité d'anticiper la dégradation desrformances du convertisseur et
offrira les informations pour compléter les cahieles charge de la conception des
amplificateurs opérationnels entrant dans la ctrgin du modulateur (voir paragraphe
[1-3.5.2).



Chapitre Il : Synthése haut niveau et simulationcstirelle 46

La figure 11-18 trace I'évolution du signal de dertle l'intégrateur de la figure
[I-16 en présence d'une sinusoide a l'entrée dansaks idéal et dans le cas ou
I'excursion de sortie est prise en compte.

1,5 L 1 L 1

/

Limitation de la
sortie a 0,7V

— Sinusoide d'entrée
Sortie de l'intérgateur (Modéle Idéal)
Sortie de l'intérgateur (Modéle Limité en Sortie)

1,04

o
wn
1

Amplitude (V)

b
wn
1

107 Limitation de la

sortie a -0,7V

0 20 40 60

-1,5

Echantillons

Figure 11-18 : Prise en compte de la limitation de sortie : 1rarge la réponse du

modele idéal et 2- en bleu la réponse du modéliédliem sortie

11-4.3 Prise en Compte du Temps d’Etablissement (8ng Time) :

Le modele idéal du paragraphe 11-3.1 assume ingiient que la sortie de
I'intégrateur (et par voie de conséquence I'amgdifeur opérationnel) atteint sa valeur
théorique nominale sans erreur et en un tempstégimal (en tous cas assez petit pour
étre négligeable). Néanmoins, dans l'implémentatiéelle avec des amplificateurs
opérationnels imparfaits la sortie de ces dernigsessite un temps non négligeable

(appelé temps d’Etablissement) pour atteindre se@an final (ou un domaine proche
de ce niveau exprimé en pourcentage).

Les figures 11-19 (a) et (b) illustrent cet étatfdit dans deux cas distincts :



Chapitre Il : Synthése haut niveau et simulationcstirelle 47

1- La sortie de I'amplificateur opérationnel s’étaladit moment de la mesure (a la
fin de la demi-période du signdll dans I'implémentation SC) a un niveau
inférieur a sa valeur théorique (on fera référeaceette premiére éventualité

dans le reste de ce mémoire paCés N°).

2- La sortie de 'amplificateur opérationnel s’étaldit moment de la mesure a un
niveau supérieur a la valeur théorique (on ferareffce a cette deuxieme

eventualité dans le reste de ce mémoire pa@akeN°2.

Erreur d’établissement o
l Erreur d’établissement

Front Descendaéwt
dedl——»

Front Descendalint
dedl —  »

v

(a) Cas N°1 (b) Cas N° 2
Figure 11-19 : Etablissement incomplet : Deux cas de figure$ ést le signal

d’horloge)

La distinction entre ces deux cas de figures swverucial a cause du

comportement trés différent des performances duutatelr selon le cas en question
(voir paragraphe 11-3.5.4).
Bien qu’il existe un degré d’incertitude sur la e que prendra la sortie de
l'intégrateur au moment de la mesure, 'implémeataproposée ne prend en compte
que «le pire cas », c'est-a-dire les limites dmaioe d’incertitude prédéfinie par
I'utilisateur.

Comme dans le paragraphe précédent, la modéhsatidemps d’établissement

sera d’'un grand bénéfice pour la prochaine étapmdeeption.
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[1-4.4 Prise en Compte de I'Hystérésis et de la Taion de Décalage du

Comparateur :

Le modele du comparateur introduit au paragrapi3ell peut étre amélioré en

incluant deux phénomeénes :

1- Latension de décalage (Offset) qui peut étre pitésee’entrée du comparateur :
cette tension a pour conséquence directe le déptatede la barriere de
transition entre le niveau Haut et niveau Bas dugarateur et ainsi limitera la

précision de ce dernier.

2- L’hystérésis qui se manifeste par I'apparition diux tensions de transition
selon I'évolution du signal d’entrée du comparatelihystérésis est souvent
introduit dans ce genre de circuits intentionnedatmpour éviter les transitions

trop fréquentes induit par un signal bruité ou tragecis.

La figure 11-20 illustre ces deux phénomenes.

Décalage

v

| G ——

Hystérésis

Figurell-20 : Caractéristique de transfére du Comparateur avec
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prise en compte de la tension de décalage et g&tétésis

11-4.5 Validation du simulateur et comparaison degésultats :

Le modele rudimentaire introduit au paragraph@&.ll-est maintenant plus
raffiné et prend en charge plusieurs non idéatitésnodulateuzA que nous tenterons
d’analyser leurs effets sur les performances gésbdu circuit.

Le code Visual Basic® modifié du modulateur d’ordreest donné ici a titre
d’exemple de l'implémentation finale, son extensé des modulateurs d’ordre plus
élevé est directement extrapolable des schémas lpiggsentés au chapitre | et ne

comporte aucune difficulté particuliére.

Fori=1ToN
Y(@i,1)=Y(@{-1)+ (bL*u@)-@L*v(i-D)

If y1(i) > HL Then y1(j, 1) = HL
If y1(i) < -HL Then y1(i, 1) = -HL

If sum(i - 1) >= sum(i) Then
If sum(i ) >= (-Delta / 2) Then
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vi+1)=1
Else
vi+1)=-1
endif
Else
If sum(i) >= (Delta / 2) Then
vi+11)=1
Else
vi+1)=-1
Endif
End If
Next

Dans les paragraphes suivants nous validerong mstnulateur en comparant les

résultats obtenus avec les prédictions théoriquas modéle de Richard Schreier.

11-4.5.1 Fonction de Transfére Théorique et Spectrdu signal de sortie

Pour vérifier que le modele élémentaire (parfadht on a présenté le principe
au paragraphe 11-3.1 décrit bien la Fonction dan$fere de Bruit du modulateur pour
les différentes topologies étudiées, nous avongaoénle spectre du signal généré par
notre modéle & l'aide de I'analyse de Fouriéf @hantillons) avec celui de la FTB
théorique. Les figures 11-21 a 1I-24 illustrent pestivement le spectre du signal modulé
des structures CIFB CIFF CRFB et CRFB(2). L'axefdguence est normalisé a Fs
(fréquence d’échantillonnage 1).

Il en ressort apres I'observation de ces figureslgunodele idéal des quatre topologies

étudiées suit I'évolution de la courbe théoriquesiees trois parties :

1- Bande de coupure cette bande est marquée par un niveau de bMoisé

floor) similaire a ce que prévoie la théorie et yarfaite positionnement des

zéros de la fonction de transfere.
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2- Bande de transition: le modéle parfait simule tres bien la pente dedition

de la bande de coupure a la bande passante.

3- Bande passante le modele exhibe un gain similaire a celui prédit la courbe

théorique.
Comme dans la simulation avec la boite a outilRadard Schreier Le modele
idéal de la structure CRFF exhibe une caractéustigentique a la structure CRFB et
donc n’est pas montrée ici. Toutefois, le compoereiu modele plus affiné de cette

structure s’écarte sensiblement du comportemerdl idé sera commenté dans les
prochains paragraphes.
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Figure 1I-21 : En bleu lespectre du signal modulé de la structure CIFB etramge Courbe
théorique de réponse de la FTB: (a) Bande de frémpseutiles (Amplitude du signal d’entrée de
6dB) (b) Spectre complet (échelle semi-log).



Chapitre Il : Synthése haut niveau et simulationcstirelle 52
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Figure 11-22: En bleu lespectre du signal modulé de la structure CIFF etrcerge Courbe
théorique de réponse de la FTB: (a) Bande de frampseutiles (b) Spectre complet (échelle sen

log).
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Figure 11-23: En bleu lespectre du signal modulé de la structure CRFB etoeige Courbe

théorique de réponse de la FTB: (a) Bande de frémpseutiles (b) Spectre complet.
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Figure 11-24 : En bleu lespectre du signal modulé de la structure CRFB(&netouge Courbe

théorigue de réponse de la FTB: (a) Bande de frempseutiles (Amplitude du signal d’entrée de

6dB) (b) Spectre complet (échelle semi-log).

11-4.5.2 Caractéristigues RSB-Amplitude du Signal ¢Entrée :

Une fois le modéle idéal validé on peut tracerdasactéristigues RSB-Amplitude

du signal d’entrée des structures étudiées (Figih25) et en comparer les

performances avec celles obtenues avec les fosati@michard Schreier.
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Figure 1l -25 : Partie des caractéristiques RSB-Amplitude du s$igiemtrée des
structures idéales étudiées (les coordonnés ewsort normalisés : 0dB correspond a
une sinusoide de pleine échelle)

L’examen de la figure 11-25 confirme ce qui a é&ad predit (en partie) par le
modele de Richard Schreier en ce qui concerne lhenrerésolution des structures a
base de résonateurs par rapport aux structureseadiiatégrateurs. Néanmoins, notre
modele structurel idéal prévoit une légére dégradate la limite de saturation
(Overload) du modulateur. Toutefois, ce résultait édre prit avec prudence car
'analyse Monte-Carlo (Paragraphe 1I-2) démontre dgs structures CIFB et CIFF
perdent vites cet avantage et montrent une immundtédre vis-a-vis des fluctuations

de ses coefficients.

Le tableau 1I-9 résume et compare les performadeeshaque structure obtenues
avec les deux modéles. Les légeres différences éxdrperformances obtenues avec
notre modele par rapport a celui de Richard Schpsavent étre attribuées a la nature



Chapitre Il : Synthése haut niveau et simulationcstirelle 55

méme du modele structurel qui est plus proche idglémentation physique et donc

plus bruyant.

Sim?ﬁ:g;:tl;uéj;re"e Simulation DSM Toolbox

OL (dB) DR (dB) OL (dB) DR (dB)
=
CRFB (2) -4 82.12 -3 84.78

Tableau 11-9 : Comparaison des performances des différentesagies! du

modulateuzA obtenues avec les deux modeles

11-4.5.3 Influence de I'Excursion de Sortie :

La modélisation de I'excursion de sortie fini dasplificateurs opérationnels
(Paragraphe 11-2) nous permet d'une part, de maneranalyse « individualisée » de
tous les étages constituant une topologie paréiilafin d’anticiper la dégradation des
performances due a ce phénomene, et d’autre pguédac des informations utiles
susceptibles d'étre ajoutées au cahier de charged la conception bas niveau des

éléments du modulateur.

Les figures 11-26 a 11-30 tracent l'influence dexcursion de sortie de chacun
des 5 étages constituant les cing topologies é&adiér la résolution du convertisseur
2/ : une excursion de sortie égale a 1 corresporzhaudéal (c'est-a-dire que la sortie
de I'amplificateur opérationnel peut atteindre liesites des tensions d’alimentations
sans affectation de la linéarité du gain). Afin @mstruire un cahier de charge pour
chacun des amplificateurs opérationnels constituantconvertisseur, nous avons
procéder par étapes avec a chaque fois un sed ésadimité en sortie et le reste de la
structure est considérée comme étant parfaite (igadimitation). Les limites des
excursions de sorties (exprimés en pourcentagéedssn d’alimentation) qui peuvent

étre tolérés sans dégradation significative du R8& reportées dans le tableau 1I-10
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ou on peut observer que I'excursion de sortie egbrtairement dominé par le premier

étage et que les structures a base d'intégrateainsremt de meilleurs performances en

étant moins « gourmandes » en plages de sortie.

Excursion de Sortie minimale requise (%)

Structure Etage 1 Etage 2 Etage 3 Etage |4 Etage 5
CIFB 70 60 60 60 80
CIFF 70 60 60 60 60
CRFF 90 60 60 50 60
CRFB 90 90 80 95 80
CRFB(2) 80 90 80 100 50

Tableau 11-10 : Excursions de sortie minimales requises pour oha&tage de

modulateur

85
80
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©
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= 60 —
© O  3éme Etage
m —
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45 | | | | | | | |
05 055 06 07 075 08 08 09 095

Figure Il -26 : Influence de I'excursion de sortie sur le Rap@gnal/Bruit de la

Excursion de Sortie (échelle normalisée)

structure CIFB (I'échelle en « x » est normalis@ecorrespond a une excursion

maximale 100%)
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Figure 11 -27 : Influence de I'excursion de sortie sur le Rap@gnal/Bruit de la
structure CIFF (I'échelle en « x » est normalisée)
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Figure 11-28 : Influence de I'excursion de sortie sur le Rap&@gnal/Bruit de la
structure CRFF (I'échelle en « x » est normalisée)
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Figure 11 -29 : Influence de I'excursion de sortie sur le Rap@gnal/Bruit de la
structure CRFB (I'échelle en « x » est normalisée)
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Figure 11-3C : Influence de I'excursion de sortie sur le Rap@gnal/Bruit de la
structure CRFB(2) (I'échelle en « x » est norma)sée
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L’étude que nous avons faite nous permet d’avoe vme d’intérieure sur les
niveaux des signaux au sein du modulateur. En,d#stnoueux de la structure qui
passent des signaux d’amplitudes élevées nécdssiterexcursion de sortie excessive,

par contre les noueux de « basse énergie » sans memandeurs.

Les noueux avec des niveaux trop élevés introduides non linéarités et
saturent le modulateur alors que les noueux avecndeaux trop faibles favorisent
I'apparition de chemins bruités (Noise Path). Pptévenir ces deux problemes un
rééquilibrage des coefficients du modulateur edoanécessaire. Pour expliquer cette
opération prenant I'exemple du quatrieme étageadsrlcture CRFB(2) qui nécessite
une excursion de sortie de 100% avec les coefigiele Richard Schreier. Le

rééquilibrage consiste a :

1- Réduire le gain d’'un facte(rde toutes les branches entrantes a cet étage.

2- Augmenter le gain du méme factduide toutes les branches sortantes de

I'étage.

De cette fagcon on s’assure que la fonction de fegamslu modulateur ne subit
aucun changement de I'emplacement de ses pOlesas.4.a figure 11-31 illustre les
coefficients qui doivent subir le rééquilibrage powotre exemple et les équations

correspondantes.

Pour examiner l'influence que peut avoir cette apén sur les performances du
convertisseur on a choisi, a titre d’exemple paucas cité ici, un factefs=0,8. Les
figures 11-32 (a) et (b) tracent respectivementdigpendance du RSB vis-a-vis de
I'excursion de sortie du quatrieme étage de lacgira CRFB(2) apres le changement

des coefficients et les caractéristigues RSB vetamsplitude d’entrée pour une

structure limitée en sortie a 90%.
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o2

A

c3=c3*3
ad=a4p
g2=92"p
c4=c4p

Figure Il - 31: Quatrieme étage de la structure CRFB(2) et leaténs de

réeéquilibrages correspondantes

Il est évident, apres I'examen de la figure 1l-B3, Que le comportement de la
structure limitée en sortie (avec les coefficiete Richard Schreier) s’écarte
sensiblement du modéle idéal (courbe en bleue)eftat, la caractéristigue RSB vs
Amplitude d’entrée est sensiblement affectée parike en compte de I'excursion de
sortie, cette dégradation dont la manifestatigolla patente est I'instabilité précoce du
modulateur (aprés une amplitude d’entrée de plusl@db) réduit dramatiquement la
plage et la résolution dans laquelle le conventispeut opérer a un peu plus de 31% de
la pleine échelle. Il est clair que le changememoaté améliore les performances du
convertisseur tout en relaxant les exigences diecde charge. La structure modifiée
se rapproche ainsi du comportement idéal.
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Figure 11-32: Comparaison des performance®e la structure CRFB(2) apr

'opération de rééquilibrage : (a) dépendance 4éme étage de la structure vis -a-
vis de I'excursion de sortie avant et aprés nadification ( b ) caractéristique

RSB vs Amplitude d’entrée pour 1- une streetlimitée en sortie & 90% (en noire)
avec les coefficients de Richard Schreier et 2-r¢eige) avec les coefficients modifiés

et 3- une structure idéale (en bleue).
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11-4.5.4 Influence de I’Etablissement Partiel (NonComplete Settling) :

La détermination de la précision requise pour maraun fonctionnement
adéquat du convertisseur est I'un des enjeux ma@eimotre modélisation a cause des
importantes répercutions qu’a ce parametre suoleét le temps de conception d’'une
part et sur I'endurcissement des contraintes imggséix amplificateurs opérationnels
(vitesse de balayage, consommation, marge de phadeutre part. Aussi, nous avons
contraint les différentes topologies du modulatewpérer avec une précision allant de
0 a 10% pour deux cas d’établissements distincsa(fPaphe 11-3.3) : le <1Cas »
suppose que les sorties des différents étages dlulateur se situent toujours au-
dessous de leur valeur théorique alors que [8"%as » suppose que les sorties des
différents étages du modulateur dépassent systfumeatient les valeurs théorique. Le
premier cas est notablement plus contraignant epgtcil implique des marges de
phases supérieures a 75° pour éliminer toutes lpligs de dépassements
(Overshooting) [1]. Les figures 11-33 a 1I-37 prégent les résultats obtenus pour des

topologies limitées en sortie a 90%.

100
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Temps d'établissement (%)

Figure 11-33 : Influence du temps d’établissement sur la résmiutiu convertisselrA CIFB
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Figure 11-34 : Influence du temps d’établissement sur la résmiutiu convertisselrA CIFF
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Figure 11-35 : Influence du temps d’établissement sur la résmbudiu convertisseltrA CRFF
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Figure 11-36 : Influence du temps d’établissement sur la résmbudiu convertisselrA CRFB
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Figure 11-37 : Influence du temps d’établissement sur la résmiutiu convertisselrA CRFB (2)
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L’observation des figures 11-33 a 11-37 permet dé&tine des remarques suivantes :

1- Le modulateurZA , contrairement a ce qui été attendu, ne nécegageune
grande précision pour son bon fonctionnement : itaulation structurelle
prévoit une résolution tout a fait raisonnable BPadvec des amplificateurs
opérationnels opérant autour d’une précision deltode 4%.

2- Les écarts en performances se resserrent entretolgslogies a base
d’intégrateurs et leurs contres-parts a base denaésurs: ceci est la

conséguence de la limitation en sortie fixée a 90%.

3- Le comportement des structures étudiées se distingar I'écart de
performances enregistré, apres une certaine linheprécision, selon que
I'établissement est au-dessou$' (@as) ou au-dessus®{¥ Cas) des valeurs
théoriques.

Se basant sur les résultats relatifs a la relamre le dépassement (Overshooting)
et la marge de phase exposée dans [1] et notrdasiomustructurelle, on peut énoncer
gu'une marge de phase de l'ordre de 65° associde tamps d’établissement égal a
0.5% constitue un compromis raisonnable pour aiteitiobjectif de résolution fixé a
80dB.

11-4.5.5 Influence de la Tension de Décalage du Cararateur

Les paragraphes précédents se sont focaliségsunoh idéalités qui touchent
aux amplificateurs opérationnels qui constituesthocs les plus important au sein du
modulateur. Néanmoins, le comparateur présentagkéde sortie du modulateur est un
élément clef du convertisseur et une attentioniqudiére a été accordée lors de sa
modélisation (paragraphe 11-3.4). Aussi, ce panadlgeaest consacré a I'étude de
'influence de la tension de décalage présentée@dtrée du comparateur sur la
résolution du convertisseur et les limites toléealgour chaque structure.

Les figures 11-38 a 1I-42 tracent la dépendancdade2solution du modulateur

vis-a-vis de la tension de décalage du compargieur des structures limitées en sortie
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a 90% avec un établissement a 0.5% des amplificatepérationnels {1 Cas). Il
convient de noter que pour avoir une vue d'ensemsitd’effet induit sur le RSB nous
avons porté les limites de variations de la tensierdécalage du comparateur au-dela

des valeurs courantes. L’observation des figuresfigares 11-38 a 11-42 révélent :

1- Une évolution quasi-linéaire du RSB vis-a-vis déelasion de décalage pour

toutes les structures étudiées.

2- Le modulateur exhibe une trés bonne immunité wsade la tension de
décalage et ne nécessite donc pas un circuit dpexmsation pour éliminer

cette tension.

3- Une tension de décalage de quelques millivolts s=mi@éme étre d’'un effet
positif sur la résolution du convertisseur. Ceaitpgitre compris si on garde a
I'esprit que la tension de décalage « déplace #inlge de transition du

comparateur de son origine et agit semblableméetfét de I'hystérésis.
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Figure Il -38 : Influence de la tension de décalage du comparateda résolution de la
structure CIFB
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Figure 11 -39 : Influence de la tension de décalage du comparateda résolution de la
structure CIFF
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Figure Il -4C : Influence de la tension de décalage sur la résaldie la structure CRFF
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Figure Il -41 : Influence de la tension de décalage du comparateda résolution de la
structure CRFB
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[1-4.5.6 Influence de I'Hystérésis du Comparateur

Comme énoncé au paragraphe [I-3.4, I'hystérésis sesivent introduite
volontairement par les concepteurs comme un rendedea « frilosité » du signal
d’entrée qui est souvent altéré par des sourcdsudes d'origines diverses et souvent
incontrbélables. Mais la valeur optimum pour cetystérésis reste a déterminer. Aussi,

nous avons fait varier ce parametre pour des siresinon idéales comprenant :

1- Une limitation en sortie a hauteur de 90% de laitend’alimentation.

2- Un établissement partiel a 0.5% des valeurs thaesiq

3- Une tension de décalage de 15mV est supposée twmésed'entrée du

comparateur.

Les résultats obtenus sont illustrés dans les dgguk-43 a 11-47 ou ont peut relever
gu’'avec le bon choix de la valeur de I'hystérégispgut améliorer la résolution du
convertisseur de pres de 3dB. Les domaines de pboesusceptibles d’apporter cette
amélioration sont marqués par les traits discosti@n peut noter que ces domaines

sont suffisamment larges pour résister aux fluainatdes processus technologiques.

[1-5 Détermination des Capacités des Condensateuctt Modulateur A :

Jusqu’a présent on ne s’est intéressé au modulgteucomme une succession
de boites noires (schémas blocs) avec des braddbmsées et de sorties munies de
coefficients déterminant le gain et la fonctiontdensfere du circuit (Péles et Zéros).
Cette représentation nous a permis de mener I'éudenodulateur et ces différents
topologies en faisant abstraction de l'implémentatdu circuit final. Néanmoins,
comme énoncé au chapitre |, les coefficients du uladelur (supposant une
implémentation SC) doivent étre déterminés par oggports de condensateurs.
L’objectif est d’aboutir a des combinaisons de uedetechnologiquement réalisables

qui représentent fidelement la fonction de tramsfeoulue toute en minimisant la
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surface occupée. A cet effet, nous avons écrit tmgine (Voir code source
CalculateCapa.m C) sous MatLab® qui recoit un tableontenant les coefficients
d’une topologie donnée puis renvoi les valeursadgmcités de la structure.

Pour illustrer la méthode de calcul [9] de ces &t® prenant I'exemple dé™
étage de la structure CRFB(2) (figure 11-31) ddimhplémentation est donnée dans la
figure 11-22. Les regles de conception (Chapitredihit comme suit :

C, :& a, :& g, :& Cs :& (“_1)
CI CI CI CI5

Avec Gs est la capacité du condensateur de rétroacti@ifétage.

La détermination des valeurs des condensateurs age par « Nceuds
Sommateurs » (figure 11-48). Aussi, nous nous &géons ici qu’au calcul des trois

premiers coefficients donnés plus haut.
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Figure I1-43 : Influence de I'hystérésis du comparateur sursaltgion du modulateur
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La procédure commence par une estimation rapidevalesrs des condensateurs (par
exemple en fixant (Bgale a 1) puis suit les étapes donnés par lelpseule suivant :

Coeae = Minimun{(C,,C,,C,,C,)

C
Cl ) (Cs;lej " CMIN

(1I-2)

C2
-

In

Noeuds Sommateurs

Figure I -48 : Implémentation du schéma bloc de la figure 11-31



Chapitre Il : Synthése haut niveau et simulationcstirelle 74

Le reste des valeurs des condensateurs de lawsgumbdnt déterminés d’une
facon similaire en répétant la procédure pour chagmeud sommateur. Une fois cette

opération terminée on peut calculer :

1- La charge que chaque amplificateur opérationnel mmiter : Ceci est un

élément déterminant du niveau de consommation rigaet du

modulateur.

2- La somme de tous les éléments capacitifs des cipgldgies étudiées :
cette somme peut étre I'élément déterminant deuttace occupé par le

circuit.

Le tableau II-11 donne la charge de chague amgldia opérationnel et la somme des
valeurs de tous les éléments capacitifs pour leg twpologies étudiées supposant des
structures simples (pas d'étage en CDS: Correl@edble Sampling) avec une

capacité minimum de 0.5pF pour le premier eétagdetr pour le reste de la structure.

Charges pilotées par les amplificateurs opérationnels Capacité
Op-ampl | Op-amp 2 | Op-amp 3 | Op-amp 4 |Op-amp 5| Op-amp 6 Totale
CIFB 1,5 4,9 2,5 6,8 0,6 0,4 55,8
CIFF 71 12,6 2,7 3 3.1 1 58,4
CRFF 71 12,6 1,5 2,2 2 0,6 52,2
CRFB 1,7 4,9 2,5 5,8 0,3 0,3 49,7
CRFB(2) 6 6,9 2,5 5,1 0,6 W

Tableau II-11 : Charge des amplificateurs opérationnels et captutitée de structures

étudiées (Les valeurs sont en pF).

Les cing topologies conduisent a des surfaces fa@m=u par les éléments

capacitifs)

relativement similaires.

Mais

'examees charges des différents

amplificateurs opérationnels implémentant le motdula révele que les structures

CRFB et CIFB suivie de la structure CRFB(2) exhibda meilleurs performances

(totale capacité de charge égales a 15.5, 16.71.&pR respectivement) et devrons

conduire & une consommation électrique moindre.



Chapitre Il : Synthése haut niveau et simulationcstirelle 75

I1- 6 Choix de la Structure a Implémenter et ModéleElectrique Idéal :

I1- 6.1 Comparaison des Structures

L'étude comportemental nous a permis de constunieeidée plus claire sur les
cing topologies étudiées et d’en comparer leursitagges et inconvénients. On peut

résumer par :

1- L’analyse Monte-Carlo a révélée que les structaréase de résonateurs montrent
une plus grande immunité vis-a-vis des variatioes daleurs des coefficients du
modulateur alors que leurs contres-parts, baséedesuintégrateurs, entrent en

instabilité plus prématurément.

2- La simulation structurelle, et notamment la pacbacernant I'excursion de sortie et
I'établissement partielle, nous méne a la conclusipie les performances des
structures a base d’intégrateurs se dégradent rawatsles non idéalités du circuit
et conduisent ainsi a un cahier de charge moingaignant. Les structures a base
de résonateurs et plus particulierement la stractORFB(2) a démontrée la
nécessité d'un ré équilibrage de ces coefficiefiits de prévenir la surcharge

précoce du modulateur.

3- Le calcul des capacités des structures étudiés ymaiimplémentation SC révele
que les structures CRFB, CIFB suivis de la strectORFB(2) conduisent a des
amplificateurs opérationnels avec des charges mesncet donc devraient

conduirent a une économie de la surface et/ou densommation électrique.

4- La structure CRFB(2) permet de s’affranchir du 6émwpli-op (implémentant le
dernier élément sommateur avant le comparateu enecontre partie une légere

réduction de la résolution.

Les remarques juste énumérées nous ont amené sirdhostructure CRFB(2) pour
'implémentation final de notre convertisseur. €edtructure, est le meilleur compromis

entre résolution et contraintes imposées au cateecharge. Le paragraphe suivant
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introduit le circuit électrique idéal de cette sture implémentée en capacités
commutées.

I1- 6.2 Circuit Electrique du Modulateur >A

La construction du modele électrique idéal du matdwir Delta-Sigma du 5éme
ordre s’effectue en joignant les intégrateurs deteaurs et non retardateurs selon les
schémas blocs présentés au Chapitre |. La Figdgeprésente I'implémentation SC de

la structure CRFB(2) . Le circuit comporte :

1- Cing amplificateurs opérationnels totalement déférels: ces
dernier sont modélisés chacun a l'aide de deuxcssude tensions
commandées par tensions [10].

2- Un comparateur différentiel : cet élément est batieour de deux
échantillonneurs bloqueurs en plus de quatre coatewts simulant
le fonctionnement des bascules D de sorties dampl€mentation
réel [11].

3- Le convertisseur Numérique Analogique 1-bit quidodt distinguer
gue deux niveaux logiques est réalisé a l'aide id®plses portes

inverseuses.

4- Tous les éléments de commutations sont modélisés dea

résistances commandées par tension [10].

A cause de I'importance du premier étage du moedutatjui est tres sensible aux
imperfections du circuit [12][13], il est implémténpar l'intégrateur proposé dans [14]
qui use de la technigue du double échantillonn&gerélated Double Sampling CDS
pour réduire les effets du brditf et la tension de décalage.

Le circuit proposé adopte la stratégie de comnautgiroposée dans [15] pour
réduire les effets d’injection de charges et lespge du signal d’horloge [4][1] :
concrétement cette technique est basée sur latimemanticipée des switches proches
des entrées des ampli-ops (sighaux d’horloges margar I'indice « a » dans la Figure
[1-49).
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Figure 11-49 : Implémentation du modulatebin du 5éme ordréartie -I- . les caractéres en minuscules en face des switctiguent les

signaux d’horloge®1 etd2 alors que I'indice « a » indique I'avancemensdynal d’horloge.
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Figure 11-49: Implémentation du modulate®n du 5éme ordreartie -II-
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Afin de valider le modele électrigue qui constimemun «canevas » pour
'implémentation a transistors nous avons simulé&ileuit de la Figure 11-49 pour
différentes amplitudes d’'une sinusoide d’entrédréguence 0.5 MHz pour extraire la
caractéristique RSB-ASE de la Figure 11-50 : Poes daisons de temps de simulation
excessif la mesure du RSB est effectuée a base dinalyse FFT de seulemerit 2

échantillons pour chaque point de la caractéristiqu

Le modéele électrique idéal prévoit la surchargenthdulateur a -3,28 dB et un pic de
résolution de 75,72 dB.

80 —

60 -

50 -

40 -

30 —

Rapport Signal/Bruit (dB)

20 —

10 4 —

T T T T T T T T T T T T T T T T
-40 -35 -30 -25 -20 -15 -10 -5 0

Amplitude du signal d'entrée : 0dB correspond a la tension pleine échelle

Figure 11-50: Caractéristique RSB-ASE du modéle électrique id#almodulateur

Delta-Sigma du 5éme Ordre'tZchantillons pour I'analyse FFT).

I1- 7 Conception du Filtre Décimateur :

Le premier étage du filtre décimateur est le dilffsinc (Chapitre 1), sa

conception implique le choix de I'ordre du filtteet du rapport de décimation M. La
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premiére préoccupation pour le concepteur aprdBcheité du filtrage opéré est le
degré d’atténuation apporté a I'extrémité de ladegmassante du signal.

A titre d’exemple la Figure 11-51 trace les répes®n amplitude de deux filtres
Sinc, ou on peut constater (Figure d’agrandissenterd la réponse du filtre Sinc n’est
pas plate dans la bande passante. La bonne carcapti filtre doit mener a une

atténuation de moins de 3db afin de faciliter lmpensation dans un étage séparé [2].

10+

20+

Amplitude (dB)
c'n A b N B o

30+

40+ 001 002 003 004
Fréquences Normalisées
50+

-60}

70t J

80+ J

90+ J
—100O ‘ o o

0.1 1

Amplitude (dB)

Frequences Normallsees a Fs/2

Figure Il -51: Réponse en Amplitude de deux filtres SINC : (1)yarge L=6 et M=8
(2) en bleue L=8 et R=16

La figure 1I-52 trace l'atténuation apportée pafilige Sinc en fonction de L et
M : plus particulierement on peut constater qu’auediltre d’ordre 6 (soit un ordre de
plus que le modulateur ce qui constitue le choiangard pour la plupart des
applications [2]) affecte la limite de la bande signal par -2,73dB pour M=16 alors
que cette atténuation augmente a - 4,09dB (sad ¢lun demi bit de résolution) pour
un filtre d’ordre 9. Néanmoins, notre choix s’esettp sur un ordre de décimation plus
modeste M=8 pour garder l'atténuation maximale essdus de 1dB vu que notre
application ne prévoit pas un filtre de compensatio

Le choix d'un M=8 (soit une fréquence intermédiade 64Mhz/8=8MHz)

implique la constitution de deux filtre demi-barm®ur la décimation final & 2MHz. A
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cet effet nous avons utilisé une cascade de d#twesfiHBF identiques présenté dans
[16].

Atténuation a la Limite de la Bande du Signal (dB)
)
o

0 5 10 15 20 25 30 35
Rapport de Décimation M

Figure Il -52: Atténuation maximal a la limite de la bande dunsigapportée par le
filtre Sinc en fonction rapport de décimation Mdetdegré du filtre L.

Le Tableau 1lI-12 donne le RSB et la résolution &ffe en bits de convertissres
décimation pour trois valeurs de L. Il en ressaruq filtre Sinc d’ordre 7 est le plus

approprié pour notre application.

Ordre du filtre Résolution
. RSB (dB) . .
Sinc Effective bits
6 79,61 13.26
7 85.5 14.25
8 83,62 13,93

Tableau 11-12 : RSB et résolution effective du convertisseur Afies décimation.
Les Figures II-53 (a) et (b) donnent respectivent@mtponse du convertisseur Delta-
Sigma a des paliers de tensions allons de 1 a @& Vagpres filtrage Sinc (L=7 et M=8)

puis aprés décimation compléte.
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Figure Il -53 : (a) Réponse du convertisseur apres filtrage Sifiw)@éponse aprés

décimation compléte.
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Sur la figure 11-53 (b) (agrandissement) il appacgie méme en présence d’'un niveau
constant d’entrée (DC) la sortie du convertissestr en perpétuel changement. Ce
changement de code [11][2] appelé aussi « renflesnest I'une des caractéristiques

des convertisseurs Delta-Sigma.

I1- 8 Conclusion

La boite a outils Delta sigma nous a permis de ewoic la fonction de transfere
du modulateur et d’en étudier les performances miug topologies différentes en
termes de résolution, rang dynamique et d'immumiga-vis des déviations des
coefficients.

La modélisation structurelle a permis de tirer whier de charge pour les
amplificateurs opérationnels et le comparateurcqustituent le convertisseur.

Un circuit électrique idéal est construit pour dali et vérifier le modele
théorique.



CHAPITRE 1lI

SYNTHESE BAS NIVEAU ET DIMENSIONNEMENT DES
TRANSISTORS

I11- 1 Introduction

Ce chapitre détaillera les méthodes utilisées pawynthése bas niveau des
blocs fonctionnels constituant le modulateur D8ligma que nous avons étudié au
chapitre 1l. Chaque élément est congcu séparémenéeremt compte des interactions
possibles avec les autres blocs qui lui sont intarectés puis remplacé dans le circuit
idéal développé au chapitre .

Les amplificateurs opérationnels qui sont les élés les plus importants de la
structure sont concus tous d’abord par une méthbdeete et puis a l'aide d'un
Algorithme Génétique dont les détails sont exfgidans '’Annexe B. Tous les autres

blocs sont congus avec les méthodes classiques.
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lll- 2 Dimensionnement des Switches

La premiére étape dans la synthese bas niveau ddulateur est le
remplacement des commutateurs idéaux de la Figu#t® |par des portes passantes

(Pass Gates) comme illustré sur la Figure IlI-1.

o :>4|T|_|7

Va
Figure Il -1 : Implémentation des Switches

Notre choix s’est porté sur une configuration codnmntaire avec des
dimensions géométriques égales pour le NMOS eMi@® pour augmenter I'excursion

du signal |2] et réduire la résistance de pas$Rg8.(

Afin d’expliquer la méthode de détermination deselsions géomeétriques de
chaque élément, considérons le modele simplifieadégure 111-2 ou on a remplacé le
commutateur en état passant (ON) par une résisiRegeet le réseau de condensateur

que le commutateur en question depitater par un seul élément capacitif Ceq.

Figure Il -2 : Modélisation du Switch
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L’évolution de la tension au bords du condensatieuns le domaine temporel est bien

connue et peut se metre sous la forme :

Vout(t) :Vin{l—eRﬂ*CJ (11-1)

Gardant a I'esprit que pour un bon fonctionnemantsgstéme, la tension Vout doit
atteindre la valeur souhaitée (avec la précisixé@efipar le RSB) avant la fin de la phase
active du signal d’horlogep (tp est égal a la moitié de la période T), on peut

réaménager (lll-1) sous la forme :

1 _C, Vin
YT AL (I11-2)
Rqe Vout-Vin
On peut remarquer que le terme entre les crochésgdudthme népérien n’est autre que
le RSB
1 _C,
— =—In(RS -
R, 1 (RSB (11-3)

q P

Etant donnée que la résistance du Switch est iewerst proportionnelle aux

dimensions géométriques des transistors :

1 a w -4
R)n L ( - )
Et plus particulierement on peut écrire pour unt&wide dimensions minimales :
1 W
—=qa (—j (11-5)
RMaX L Min

Si on fixe la longueur du canal Ll pour tous les transistors de telles fagons qu’on
aura qu’a détermineV et en combinant (I11-3) et (IlI-4) puis en rempdat le résultat
dans (111-3) On aura :
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=WMin RMaxCeq In(SNR S

t

wW

(I11-5)

Ou «S» dénote un facteur de « Sécurité » pour prendreoenpte la non linéarité du
Switch et les variations du processus technologi@ee facteur a été fixé a 1,5. La
largeur minimale du SwitchWp, a été fixée adm pour éviter les effets non désirables
des dimensions trop réduites alors que la longuest prise égale a O (dimension

minimale).
Ainsi, la synthese des Switches de la structuss@aar la détermination de la
résistanceRyax d’'un commutateur de dimensions minimales en étasad et les

capacités équivalentes de chaque Switch.

Ill- 2.1 Résistance d’'un Switch de Dimensions Minirales

La détermination de la résistance maximale d’umeppassante de dimensions
minimal Rmax dans le cas le plus défavorable s’est basée surdtmnées de
caractérisation fournies par MOSIS (voir annexe dumples parameétres du Processus
AMI-C3 035um Lot t46w) [17].

Pour recréer les conditions de fonctionnement les géfavorables nous avons
porté I'un des terminaux du Switch (Figure lll-1)das potentiels fixes (-3.3V 0V et
+3.3V) puis fait varier l'autre dans les limitessdensions d’alimentations. Les Figures
[1I-3 & 11I-5 donnent respectivement les valeuts la résistancRmaxpour les trois cas

cités.

Notre simulation donne le cas ou I'un des terminduSwitch est porté a +3.3V
comme étant le plus défavorable avec un pique sistaéice de 52%D. Aussi, c’est

cette valeur que nous prendrons dans notre calcul.
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Figure Il -3 : Simulation de la résistané&ond’un Switch de dimensions
minimales W/L=1zm /0.4.m) avec un bord du Switch portée a3V
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Figure Ill -4 : Simulation de la résistanénd’un Switch de dimensions
minimales W/L=1xm /0.4um) avec un bord du Switch portd¥
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Figure 11l -5 : Simulation de la résistanénd’un Switch de dimensions
minimales W/L=1xm /0.4um) avec un bord du Switch porté 3.3V

Ill- 2.2 Capacité Equivalente Piloté par Chaque Swich

Le Tableau IlI-1 donne Les dimensions des tramigstie commutation de la
structure calculées pour un RSB=85dB suivant lggmaés équivalentes vues par
chaque Switch. Les noms des Switches et des Coageins sont ceux de la Figure II-
49,

Pour des raisons qui seront expliquées au progteiagraphe, les dimensions

des Switches dont les noms sont marqués par uihe, éat été doublées.

Les figures 1lI-6 (a) et (b) illustrent respectivem la densité spectral du signal
de sortie du modulateur Delta Sigma pour un sigmitinu de 1V et un signal
alternative constitué d’'une sinusoide de fréquéh&eMHz et d’amplitude 1V : Les
courbes en bleue sont ceux du modéle électriqued aeérs qu’en rouge est le circuit

avec switches CMOS.
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Switch Capacité a Valeur DimensionW du
Commander (pF) Switch @m)

S1;S2 Cc2 0,5 11
S3;S4 (%) C3 0,5 22
S5; S6 C2//C3 1 23
S7 C1 5 114
S8 ; S8b CH1 0,5 11
S9; S10 C4 0,9 20
S11;S12 (%) Co6 11 50

S13; S14 C6//C8//C4 2,1 48
S15; S16 C8 0,1 2
S17; S18 Cc7 0,1 2
S19; S20 (¥) C10 0,1 4
S21 ;S22 C71// C10 0,2 5
S23; S24 Cl1 1,8 41
S25;S26 (*) C13 1,7 78

S27;S28 Cl1//C13//C14 3,6 82
S29; S30 Cil4 0,1 2
S31,; S32 C17 0,1 2
S33;S34 (¥ Cle 0,1 4
S35; S36 C17//C16 0,2 5

Tableau Ill-1 : Dimensions des transistors de commutations etcltagaquivalentes

vues par les Switches de la structure.

Les simulations démontrent que I'introduction desxmutateurs CMOS au lieu
des switches idéaux n’apporte pas un grand changeink fonction de transfere du
modulateur. Néanmoins, on note le déplacement dil de bruit (Noise Floor) de
I'ordre de 15 dB.
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Figure 11l -6 : Densité spectral du signal de sortie du modulabeita Sigma idéal (en

rouge) et avec les Switches CMOS (en bleue) :\@} an signal d’entrée continu 1V et

(b) avec un signal alternative de méme amplitude.
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Ill- 3 Synthése du Convertisseur Numérigue Analogige 1-Bit

La synthése du Convertisseur N/A 1-bit est rerrduat a cause de la nature
méme de la structure implémentée comme cela estréndans la Figure 1ll-7. Les
dimensions des transistors de ce bloc sont fonclenSwitches qui leurs sont attachés.
Ainsi, pour que les deux inverseurs (qui agissemiroe des commutateurs) arrivent a
passer correctement les tensions analogigweef nous avons fixé leur@N/L)s au

double de la somme des dimensions de tous lest®sitgui leurs sont attachés.

D’un autre coté, une précaution supplémentaire peiste en doublant les
dimensions des transistors attachés au CNA (comreetiomné au paragraphe
précédent) étant donné que les tensions de ré&seqa doivent étres rétro passées

aux différents étages de la structures traversamt dommutateurs.

Vv ref

VOUT+ DAC -

VOUT- DAC +

\% ref

Figure Il -7 : Convertisseur Numérique Analogique 1-bit pour edoiateur Delta Sigma

La figure III-8 trace la réponse du CNA 1-bit cordans le domaine temporel :
On peut observer que ce bloc fonctionnel satidéstexigences d'un établissement

durant un période inférieure ou égale a 7ns (uni teeperiode d’échantillonnage de 64
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MHz) méme pour le cas ou on a connecté deux coatlms de valeur 10pF
(représentant les éléments parasites) a la sart@&NA.

6 ( ]
6
4 4 -
2 2 2 .
< ‘ ‘ ‘
5 0 1 2 3
5 0 Temps (s) %107 ]
©
Q
S 2 .
0
-4 i
6 1& ]
_8 | | | | | | |
0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4
Temps (s) x 10°

Figure Il -8 : Réponse transitoire du CNA 1bit congu : (en blewec une charge de 1pF

(en rouge) avec une charge de 10pF

Ill- 4 Synthése du Comparateur

Le comparateur est I'élément le plus important destructure apres les
amplificateurs opérationnels. Toutefois, I'effet dee rétroaction de la boucle du
modulateur relaxe sensiblement les exigences vefata la tension de décalage et
d’hystéresis (Chapitre II).

Pour notre application, nous avons opté pour lapaoateur de Yukawa [18]
(Figure 111-9) auquel on a enlevé I'étage de prépkfication comme il est d’'usage dans
ce type d’'application [2]. La détermination des ditsions géométriques des transistors
de la structure s’est faite en extrapolant le degigesenté dans [2] que nous avons
adapté au processus visé (AMIS uBH. Le tableau lllI-2 donne les dimensions de

chaque transistor.



Chapitre Il : Synthése Bas Niveau et Dimensionn&rdes Transistors 94
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Figure Il -9 : Schéma électrique du comparateur de Yukawa
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Transistor W (um) Transistor W (um)
M1 16 M11l 40
M2 16 M12 40
M3 16 M13 40
M4 16 M14 40
M5 40 M15 16
M6 40 M16 16
M7 24 M17 12
M8 40 M18 12
M9 40 M19 24

M10 24 M20 24

Tableau I1I-2 : Dimensions des transistors du comparateur (tousdasistors ont une
langueur minimal de L=0pm)

Le comparateur doit piloter d’'une part le convedisr numérique analogique
CNA-1bit et d’autre part le I'entrée du filtre déwateur. La charge due au CNA-1bit est
estimée a moins de (W*L * Cox ) 0.5pF (voir parareg annexe A). Toutefois, nous
avons congu le comparateur pour une charge de @pFppendre les effets parasites et
la charge du filtre décimateur.

L’'une des exigences les plus importantes que lepaoateur doit satisfaire est
son habilité a piloter la charge constituée paiCKA-1bit et le filtre décimateur
numérique. La figure 111-10 donne la réponse du parateur concu dans le domaine
temporel avec une charge de 2pF ou on peut obsgueeta sortie atteigne le niveau

prévu avant la fin de la phase active du signabididige.
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yukawacomp

] Sans charg\
6,00

Avec Charge—

4,00

2,00 7

0,00 |

Voltages (lin)

200 |

400 | /

Signal d’'Horloge

600 |

==, ———
20,00000000n 40,00000000n
Time (lin) (TIME)

Figure 11l -1C : Simulation HSpice du comparateur avec et sangeh@pF)

Ill- 5 Synthése des amplificateurs opérationnels

L’amplificateur opérationnel est I'élément le plimportant de convertisseur
analogiqgue numeérique. Nous avons opté pour undtectire a transconductance de
type Folded Cascode OTA [2-3] (Figure 1lI-11) quire plusieurs avantages du point
de vue faible bruit thermique et meilleures perfances fréquentiels [3-4].

[lI- 5.1 Synthese directe
La synthese directe des amplificateurs opératigrset les étapes suivantes

[19]:

1- Choix de la configuration appropriée de I'amplizof¢tude présenté
dans l'annexe C révele que la configuration P-OTAangistors
d’entrée de type P) conduit a de meilleurs perforcea. Aussi c’est
cette configuration qui est choisie.

2- Le choix des rapports de courants: les transisdid et M12

débitent I'essentiel du courant nécessaire a I'aopl pour son
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fonctionnement. Ce courant est réparti entre kssistors d’entrées et
les transistors de sorties (ou les miroirs de augjaNous avons opté
pour un rapport de 4.

3- La détermination des dimensions géometriques dguehransistor se

fait a 'aide de la formule :

w ) _HCOX(\Z/LS_ TH) e

Ou Ip, est le courant de drain du transistor « pbest la mobilité et Cox la

capacité d’'oxyde par unité de surfagel. » est fixé a 0 dm

(Vgs -VTH) appelé aussiyf, (Overdrive). Nous avons choisigy:0.25 V

VbbD

[ My, Mg ||

|
VE3 L

e} ': M1 ME:‘ |_O___O‘v'uul O—]

VB2 ~| Mys :‘ I VR? I ':

P&"[E
VBl My, _vem
[\"15 [\"1“]
Vgs
Vor Yo
el cb;._ T T @2 Lol
< ~ |[cCCq =, J_ .
o1 T 2T T & Toem
VCM < VBJ&

Figure Ill -11: Schéma simplifié d’'un amplificateur opérationneltgpe Folded
Cascode OTA et son circuit de rétroaction en mashensun
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Ill- 5.2 Synthése par Algorithme génétique

Nous avons développé un algorithme geénétique f0pdur la synthese bas
niveau des amplificateurs opérationnels. Les detdil codage des variables et les
opérateurs génétiques utilisés sont donnés enx&nBe Nous nous contentons ici de
donner quelques résultats concernant I'évolutiobgle de la population.

L’algorithme génétique proposé effectue une op@ratde recherche et
d’optimisation en faisangvoluer une population de 30 solutions d’amplificateurs
opérationnels en s’inspirant des processus bialegicde I'évolution. L'amélioration
successive des individus de la population (lestswis d’OTA) passe par les opérations
de sélection, croisement et mutation selon la teétiévolution de Darwin. La Figure
[1I-12 donne les étapes essentielles de notre ithgoe (En gras sont les fonctions
Visual Basic 6 correspondant a chaque étape (noiexe B) :

L’algorithme débute par la génération aléatoirendensemble de solutions (30
ampli-ops) appelésmdividus codés sur 18 digits, cette opération est effecnagela
fonction  « GetFerstGeneration ». L'algorithme estncu pour optimiser quatre
objectifs :

1

Surface occupée par I'ampli-op
2- Gain en continu

3
4

Ces objectifs sont fixés par l'utilisateur et s@mointenus dans une matrice hommée

Temps d’établissement

Consommation électrique

« UserGoals ».

L’algorithme fait appel a un simulateur électriquéiSpice) pour la
détermination des performances de chaque indiviBiigute I[lI-13). Puis ces
performances sont combinés selon la classificatienPareto [20] pour obtenir une
valeur indicatrice de I'ordre d’adaptation qui staebase de la sélection de 15 parents
(suivant la méthode SUS : Stochastic Universal@iele).

La construction de la prochaine génération se dait « croisement » entre 2
individus choisis aléatoirement parmi les 15 paisgdectionnés (parents): cette
opération créera deux nouveau individus (enfant)t de patrimoine génétique
(dimensions géométriques, valeurs courants....)aesbinbinaison des codes des deux

parents.
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Début

\ 4

Génération de la
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Oui

Génération >100

Non

__________________________________

- Simulation HSPICE :
1- Gain DC

' Pour chaque individu
2- Consommation

de la population

3- Temps établissement
- Calcul de la surface occupée

EvalPopulation

Pareto | Classification des individus et regroupement
PRank | des performances dans une méme vai

v
sSuUS Sélection des parents potentiels
v
1=1
Y
Oui
>15

Non

Croisement de 2 parents potentiels selon

ilité niformX r
probabilité XRat Unifo Ove

\ 4

Mutation des 2 progénitures selon probabilit¢ \jutate
MRate

v

Population suivante§- 2 progénitures
I=1+1

A 4
Population € Population suivantes

A 4

FIN RN ANV
Génération = Génération

Figure Il -12 : Algorithme Génétique pour la conception et 'opsation des ampli-ops
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Figure Il -13: Schéma de la procédure d’évaluation des individmspli-ops) de la population
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Les « enfants » créés subissent (selon une prabgtiéalablement définie) une
mutation de leur patrimoine génétique avant de tcoing la génération suivante. Ces
étapes sont refaites jusqu'a satisfaction des bfgefixés ou I'évolution de 100
générations.

Les Figures IlI-14 a 1lI-175 donnent I'évolutionpigue de la moyenne des
performances des amplificateurs opérationnels émldans la population de recherche
suivant chaque génération. On peut noter I'amédlmmades performances et la
convergence de l'ensemble des solutions vers lIgectbkes souhaités: Surface

<100Qum?, Gain >50dB, Tset (0.1%) < 4 ns et une consonunatiectrique <20mw

Surface pm?

Génération

Figure 11l -14 : Evolution de la moyenne des surfaces de la papuoldtOTA
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Gain DC

Figure 11l -15 : Evolution de la moyenne du gain DC de la poputati®©TA

consommation électrique W

=

0 10 20 30 40 50 60

Génération

009

008+

0074

005+

004+

02

anération

Figure Il -16 : Evolution de la moyenne de la consommation ékpatride la

population d’OTA
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30 7 .

25 -

20 A -

15 .

Temps 4" établissement (ng)

. . A 1

on I I

Cerrdin

Figure Ill -17 : Evolution de la moyenne du temps d’établissemamn@nosecondes)
de la population d’'OTA

I11-6 Conclusion :

Ce chapitre a été consacré a la conception basauwmidu convertisseur
analogique numérique. Une simple modélisation dmpmtement temporel des
signhaux passés par les switches nous a permisntengionner ces derniers alors que
les dimensions des transistors du comparateur iomlement été déterminées par
extrapolation.

Les amplificateurs opérationnels qui sont les piysortant éléments de la structure ont

été concus a l'aide d’un algorithme génétique.



CONCLUSION GENERALE

Dans ce mémoire nous nous somme intéressé ademoyn d'un
convertisseur analogique numérique delta sigma a2duits de résolution
et 2Méga échantillons/second.

La conception du modulateur a suivie une méthaiels haut
vers le Bas » : dans la conception haut niveau agass étudié la fonction
de transfere du systéme a l'aide d’'une boite alsogbus MatLab. Une
modélisation structurelle développé avec Visuali®&snous a permis de
vérifier les résultats précédents et de comparey différentes topologies

du modulateur en terme de performances et codts.

Dans la conception bas niveau, les dimensions §&mues des
transistors de chaque bloc fonctionnel ont été ro@tes. Les
amplificateurs opérationnels ont été concu avecméthode directe puis

avec un algorithme génétique.
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ANNEXE A

MODELE BSIM 3POUR LA TECHNOLOGIE AMI 0.35um

Extrait du fichier disponible swwww.mosis.orgcontenant le modele BSIM3 de la
technologie AMI 0.3fm

MOSIS file ami-c3/t46w-params.txt
MOSISPARAMETRIC TEST RESULTS

RUN: T46W VENDOR: AMIS
TECHNOLOGY: SCNO035 FEATURE SIZE: 0.35 microns

INTRODUCTION: This report contains the lot average resultsinbthby MOSIS
from measurements of MOSIS test stines on each wafer of
this fabrication lot. SPICE paramstebtained from similar

measurements on a selected wafalsoeattached.

TRANSISTOR | W/L N-CHANNEL P-CHANNEL UNITS
PARAMETERS

MINIMUM 0.6/0.4

Vth 0.55 -0.47 volts
SHORT 20.0/0.4

Vth 0.53 -0.50 volts
LARGE 50/50

Vth 0.45 -0.54 volts
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K' (Uo*Cox/2) 93.1-22.2 UA/IVA2

Low-field Mobility 431.39102.87 cm”"2/V*s

T46W SPICE BSIM3 VERSION 3.1 PARAMETERS

SPICE 3f5 Level 8, Star-HSPICE Level 49, UTMOST &k8

* DATE: Sep 14/04

*LOT: T46W WAF: 1102

* Temperature_parameters=Default

.MODEL CMOSN NMOS ( LEVEL =49
+VERSION = 3.1 TNOM =27 TOX =8E-9

+XJ  =1E-7 NCH =2.2E17 VTHO =0.4074928

+K1  =0.4728294 K2 =3.621074E-BR3  =70.0489524
+K3B =-10 WO  =1.830495E-BILX = 2.193565E-7
+DVTOW =0 DVTIW =0 DVT2W =0

+DVTO =0.802594 DVT1 =0.4276766DVT2 =-0.3

+U0 =361.3464355 UA  =-9.67751E-1B =2.889157E-18

+UC  =4.669186E-11 VSAT =1.898742EA0 = 1.3381235
+AGS =0.2592162 BO =2.220067E8B1 =5E-6

+KETA =-9.077245E-3 A1 =0 A2  =0.3487525

+RDSW =780.376869 PRWG =0.071383®RWB =-7.21866E-3
+tWR =1 WINT =1.389179E-LINT =1.24319E-9
+DWG =-1.034792E-8 DWB =9.824117E-9YOFF =-0.0869274
+NFACTOR =0.7366118 CIT =0 CDSC =24E-4
+CDSCD =0 CDSCB =0 ETAO =0.0346215

+ETAB =-7.988336E-3 DSUB =0.3317286PCLM = 1.9546403
+PDIBLC1 = 4.161735E-3 PDIBLC2 = 1.19743E-PDIBLCB = 0.1
+DROUT =2.748338E-3 PSCBE1l = 7.42428E®SCBE2 = 1E-3
+PVAG =0 DELTA =0.01 RSH =3.9

+MOBMOD =1 PRT =0 UTE =-15

+KT1 =-0.11 KTiL =0 KT2 =0.022
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+UA1 =4.31E-9 UBl =-7.61E-18UC1 =-5.6E-11
+AT =3.3E4 WL =0 WLN =1

+tWW =0 WWN =1 WWL =0

+LL =0 LLN =1 LW =0

+LWN =1 LWL =0 CAPMOD =2

+XPART =0.5 CGDO =2.58E-10 CGSO =2.58E-10
+CGBO =1E-12 CJ =1.012513ERB =0.8

+MJ  =0.3510986 CJIJSW =2.862666E-BBSW =0.8

+MISW  =0.1518459 CJIJSWG =1.82E-10PBSWG =0.8

+MISWG =0.1518459 CF =0 PVTHO =-0.0100437
+PRDSW =-73.5674578 PK2 =3.087074EMBKETA = 3.003636E-3
+LKETA =2.647195E-3 )

*

.MODEL CMOSP PMOS ( LEVEL =49
+VERSION = 3.1 TNOM =27 TOX =8E-9
+XJ =1E-7 NCH =8.52E16 VTHO =-0.6831778

+K1  =0.3939412 K2 =0.0308482K3 =0

+K3B =15.35112 W0 =1E-5 NLX =1E-9

+DVTOW =0 DVT1W =0 DVT2W =0

+DVTO =1.4617205 DVT1 =0.3569339DVT2 =-0.0368562
+U0 =221.3795636 UA  =1.573901E9B =5E-18

+UC  =8.567678E-11 VSAT =2E5 A0 =1.999067
+AGS =0.389467 BO =2.419633E8B1 =5E-6

+KETA =-6.020293E-3 Al =4.394989E-A2 =0.6320223
+RDSW =4E3 PRWG =-0.214637PRWB =0.1688991
+tWR =1 WINT =1.569174E-LINT =0

+DWG =-2.578547E-8 DWB =9.89001E-9%YOFF =-0.1219424
+NFACTOR =1.8063821 CIT =0 CDSC =24E-4

+CDSCD =0 CDSCB =0 ETAO =0.0518465
+ETAB =4.735705E-3 DSUB =0.4254421PCLM = 2.7235598
+PDIBLC1 =0 PDIBLC2 = 4.344554E-PDIBLCB = 4.528856E-3

+DROUT =5.604876E-3 PSCBE1 =8E10 PSCBE2 = 5.04016E-10
+PVAG =4.6592572 DELTA =001 RSH =238
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+MOBMOD =1 PRT =0 UTE =-15

+KT1 =-0.11 KTiL =0 KT2 =0.022

+UA1 =431E-9 UBl =-7.61E-18UC1 =-5.6E-11
+AT =3.3E4 WL =0 WLN =1

+tWW =0 WWN =1 WWL =0

+LL =0 LLN =1 LW =0

+LWN =1 LWL =0 CAPMOD =2

+XPART =0.5 CGDO =3.12E-10 CGSO =3.12E-10

+CGBO =1E-12 CJ =9.916255E@B =0.8896731

+MJ  =0.392439 CJSW =2.91776E-FBSW =0.99

+MJSW =0.1676363 CJISWG =4.42E-11PBSWG = 0.99
+MJSWG =0.1676363 CF =0  PVTHO =0.0107102
+PRDSW =-233.4720278 PK2 =1.861393EVBKETA =-6.345721E-3
+LKETA =-0.0207051 )

*
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ANNEXE B

ALGORITHME GENETIQUE

I- Introduction :

Les algorithmes génétiques sont des méthodes daercbhes et
d’optimisation qui s’inspirent de la théorie d’éuttbn de Darwin. Dans sa
forme la plus simple la recherche d’'une solutiotin@al dans un espace (ou un
ensemble) de solutions pour un probleme donnérpatgorithme génétique suit
les étapes suivantes :

1- Construire un code qui décrit la solution au protde par exemple
pour le circuit électrique de la figure B-1 les dimsions géométriques
des transistors et le courant de polarisation d@mtosés cote a cote
pour créé un ADN. Chaque code ADN représentmdividu.

2- Générer aléatoirement un ensemble de solutionsc¢des ADN)
I'ensemble de cesdividussont appelépopulationougénération 1

3- Evaluer les performances de chaque membre de lalgimm par
rapport a un ensemble d’objectifs : a I'issu dgecepération chaque
individu est assigné une grandeur appelé Adaptatiea meilleures
solutions auront une adaptation élevee.

4- Sélectionner aléatoirement N parents potentielsiplas individus de
la population (Les individus les pldglaptésdoivent étre avantagés
dans la sélection).

5- Chaque couple de parents a une probabilité XRatpraduire une
descendance (2 enfants) par croisement (voirdiid) ces enfants
construiront une nouvelle génération. Les autresnta serons clonés
et rajouté a la nouvelle génération.

6- Chaque enfant aura une probabilité MRate de sut@rmutation de
son ADN.

7- Répéter les étapes 3 a 6 un nombre définie de doigusqu'a

satisfaction des objectifs.
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Exemple d’'un codage du circuit pour I'AG

(W/L)3 (W/L)4
:> W3| L3 |W4| L4 |W5| L5 | 1B
|_

IBias (W/L)5

ADN d’un individu

Exemple d’'une opération de croisement entre 2 idds/

Parent Parent .
W3| L3 (W4 | L4 |W5| L5 | IB W3| L3 |W4| L4 [W5| L5 | IB
L3 | W4
W3 L4 | W5 1B
L5
L3 | W4
W3 L4 | W5 B
L5
W3[ L3 (W4| L4 (W5| L5 | IB W3|[ L3 [W4| L4 |[W5| L5 | IB
Enfant ! Enfant :

Exemple d’'une opération de mutation d’un individu

Enfant :
W3|[ L3 [W4| L4 |[W5| L5 | IB

ADN n’appartenant a
aucun parents

¥

W3 L3 | X [L4 |W5|L5]| IB

Figure B-1: Opérateurs de I'Algorithme Génétique GA
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- Codage de I'amplificateur opérationnel :

Le codage utilisé pour 'amplificateur opérationest quelque peut différent
des approches trouvées dans la littérature [22423eh effet, au lieu du codage
direct des valeurs de tout les transistors, soud®escourants, switches et
condensateurs dans un chromosome de grande taillguicrésultera en un
espace de recherche inutilement vaste. Nous noosnes basé sur une
précédente étude [19] et des enseignement donmédepaprocédures de
conception conventionnels pour aboutir a un cogdge efficace du I'ampli-op

et ainsi réduire I'espace de recherche.

Prenant I'exemple de circuit de polarisation denfdi-op de la Figure B-2
qui est composé d'un ensemble de miroirs de cosirfirént les courants
projetés dans I'ampli-op, il est composé de 10sisdars et une source de

courant.

VDD

MBL _|p d’:MBZ th MB7 e

MB3 _|p dt MB4 Ldt MBS oV

mBs | I MB9
IBIaSQD — VB2
MB6 |- }~: MB10
O VB1
VSS

Figure B-2 : Circuit de polarisation de 'ampli-dp la figure 111-11
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Traditionnellement, le codage de ce circuit nétesslO+1 génes
(représentant les dimensions géométriques de chagusistor en plus de la
valeur du courant de polarisation Ibias). Neanmansn se rappelle que le bon
fonctionnement du circuit nécessite que les dinmessides transistors MB1

MB6 et MB7 doivent étre quatre fois supérieur axceu transistor MB3 tel

6/%)3 - % 6’%)1 (A1)

Méme chose pour MB5 et les transistoBSNWIB9 et MB10

que :

i), =5 W), =

Ainsi, au lieu d'utiliser un long code pour les htransistors cités plus haut nous
utiliserons seulement deux digits I'un pour défilds dimensions de MB3 et l'autre
pour MB5.

Pour notre application nous avons choisie :

Minimum Maximum Pas Possibilités
IBias S0pA 250uA 10pA 20
W3 1um 112um 1um 112
Ws 1um 26um 1um 26

Toutes les longueurs des transistors sont fixégyan En plus, pour offrir un
degré de liberté vis-a-vis du courant de polasaties transistors de type N par rapport
a ceux de type P nous avons codé les dimensionsatesistors MB2 et 4 séparément
tel que :

Ium <W, (W) < 112um avec un pas deuin

M- Code Source pour les Fonctions Essentielles de lgdrithme Génétique

L’ensemble des fonctions et routines données @sapnt été développés et testés
avec Visual Basic 6. Les déclarations et les regtinEvalPopulation, NetListHeader,

Pareto, PRank, UniformXOver et Mutate doivent f@gs dans un « Module »
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générique alors que la routine principale doit &watenue dans une feuille (fenétre
Windows) qui doit contenir un élément « Timer » moén « Timerl » initialement
désactivé avec un intervalle de 200 millisecondes.
L’événement « Timer » doit déclancher le code suiva
Private Sub Timerl_Timer()
ret = Timerl.Tag
On Error GoTo IsHspiceDone
AppActivate Val(ret)
Exit Sub
IsHspiceDone:
k = Err.Number
D = Err.Description
'txtC = Str(Val(txtC)) & "Hspice is Done"
Timerl.Enabled = False
End Sub
1- Déclaration et Définition des Types :

Public Population(0 To 17, 1 To 30) As Integer
Public NextPopulation(0 To 17, 1 To 30) As Integer
Public UserGoals As Goals
Public OnLine As Adaptation
Public Offline As Adaptation
Public Type Adaptation
Area(1 To 100, 0) As Double
Power(1 To 100, 0) As Double
Tset(1 To 100, 0) As Double
Gain(1 To 100, 0) As Double
End Type
Public Dominated(1 To 30) As Boolean
Public Type Goals
DCGAIN As Double
Tset As Double
Power As Double
Area As Double



Annexe B : Algorithme génétique 116

End Type

Public Type costFCT
cost(1 To 30) As Double

End Type

Public Type Fitness
fit(1 To 30) As Double

End Type

Public SoFarProcessed As Double

Public XCitizenCount As Double

Public Type DCData
WTot As Double
GDC As Double

End Type

Public Type VecBest
BestArea As Double
BestDCGAIN As Double
BestPower As Double
BestTset As Double

End Type

Public Type VecMean
MeanArea As Double
MeanDCGAIN As Double
MeanPower As Double
MeanTset As Double

End Type

Public Type Twins
Child1(0 To 17) As Integer
Child2(0 To 17) As Integer

End Type

Public Type Headers
AMP As String
CMFBct As String
CMFBsc As String

End Type
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Public Type ObjVv
DCGAIN(1 To 30) As Double
Power(1 To 30) As Double
Area(1 To 30) As Double
Tset(1 To 30) As Double

End Type

Public Type CTCMFB
IB As Double
WMZ1 As Double
WM5 As Double
WM7 As Double

End Type

Public Type OTA
IB As Double
Wmb5 As Double
Wmbn As Double
Wmb3 As Double
Wmbp As Double
Wmb2 As Double
Mm13 As Integer
Mm7 As Integer
Mm1 As Integer
WM1 As Double
Mm3 As Integer
Mm5 As Integer
L5 As Double
Wm11 As Double
Wms1 As Double
Wms2 As Double
Wms3 As Double
Wms4 As Double
Wms5 As Double
Cs As Double
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Cc As Double
End Type

2- Routine Principale

For Run =1 To MAXRUN
g = GetFerstGeneration
Forg=1To 100

" Evaluation de la population et détermorat

" du degré d’adaptation de chaque individu

v = EvalPopulation

cost = Pareto(v, UserGoals)
F = PRank(cost, SP)
Parents = SUS(F)

Fori=0To 14
offsprings = UniformXOver(Parents(2 * iL), Parents(2 * i + 2), XRate)
Mutate (2 *i + 1), MRate
Mutate (2 *i + 2), MRate

Next

Fori=1To 30
Forj=0To 17

Population(j, i) = NextPopulation{j

Next

Next

Next
Next

3- Procédure d’Evaluation des Individus (ap-amp) de l&Population

Public FunctiorEvalPopulation(NLPartl As String, NLPart2 As String, NLPart3 As
String) As ObjV

Dim Vec As ObjVv

Dim TRANSIM As Double
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Dim CKTs(1 To 30) As OTA

Dim CTCMFBs(1 To 30) As CTCMFB
Dim Headers(1 To 30) As Headers
Dim DCSim As DCData

HSpicePath$ = "C:\synopsys\Hspice2003.03\BIN\respiat.exe"

Fori=1To 30
CKTs(i) = Decode ADN(i)
CTCMFBs(i) = CT_CMFB(i)
Headers(i) = NetListHeader(CKTs(i), CTCMKiBs

NetList$ = NLPartl & vbNewLine & HeadersfiMP _
& vbNewLine & Headers(i).CMFBct 8L Part2

fnbr = FreeFile

Open "CASIM\WWGTF.sp" For Output As fnbr

Print #fnbr, NetList$

Close fnbr

HspiceArgument$ = HSpicePath$ & " -i " & \SBIM\WGTF.sp" & " -0 "
& "CASIM\WGTF.lis"

ret = Shell(HspiceArgument$, vbMinimizedNaliis)

TOP.Timerl.Enabled = True

TOP.Timerl.Tag = ret
Wait_Untill_HSPICE_IsDone:

DoEvents

If TOP.Timerl.Enabled = True Then GoTo Wdittill HSPICE_IsDone:

'‘Extraction des Résultats de la simulabah
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DCSim = Get GDC_WTOT_Data("C:\SIM\WGTF.)s"
Vec.Power(i) = DCSim.WTot
Vec.DCGAIN(i) = DCSim.GDC

" Construction de la NetList pour la simatitin transitoir
" et lancement de HSPICE

If Vec.DCGAIN() > 100 Then
NetList$ = NLPartl & vbNewLine & Headé).AMP _
& vbNewLine & Headers(i).CMB8& NLPart3
fnbr = FreeFile
Open "C:\SIM\SET.sp" For Output As fnbr
Print #fnbr, NetList$
Close fnbr

HspiceArgument$ = HSpicePath$ & " & "C:\SIM\SET.sp" & "
& "C:\SIM\SET lis"

ret = Shell(HspiceArgument$, vbMininttMdoFocus)

TOP.Timerl.Enabled = True

TOP.Timerl.Tag = ret

Wait_Untill_HSPICE_IsDone2:

DoEvents

If TOP.Timerl.Enabled = True Then GoTo
Wait_Untill_ HSPICE_IsDone2:

TRANSIM = Get_ TRAN_Data(Str(i))

Vec.Tset(i) = TRANSIM

'ff = SetEr(4)
Else
'Si le Gain DC est tres vaible ...Pas deufation transitoir
Vec.Tset(i) = 0.00000005

_O n
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‘Calcul de la surface de I'ampli

'Les surfaces des capa du CRFB ne sontquagptés

BCKT = (CKTs(i).Wmb3 * 0.7 + CKTs(i).Wmbp3 * 0.4) + _
(CKTs(i).Wmb5 * 0.7 + CK{IsWmbn *3*0.4) + _
(CKTs(i)).Wmb2 * 2 * 0.4)

OTACKT = (CKTs(i).WM1 * CKTs(i).Mm1 * 0.4 %) + _

(CKTs(i)).Mm13 * CKT3Wmbn * 0.4) + _
(CKTs(i).Mm7 * CKTs(Wmbn * CKTs(i).L5 *4) + _
(CKTs(i).Mm3 * CKTs(Wmbp *2) + _
(CKTs(i).Mm5 * CKTs(Wmbp * CKTs(i).L5 * 2)
CMFBCKT = (CKTs(i).Wms1 + CKTs(i).Wms2 _
+ CKTs(i).Wms3 + CKTs(Wms4 _
+ CKTs(i).Wms5) * 0.42*
Vec.Area(i) = BCKT + OTACKT + CMFBCKT
Next
EvalPopulation = Vec

End Function

La routine suivante Construit une partie de la is¢lessentiel a la simulation
HSPICE :
Public FunctiorNetListHeader(OpAmp As OTA, CTCMFB_CKT As
CTCMFB) As Headers
Dim NetList As Headers
With OpAmp
'‘BiasCKT
NetList. AMP =".Param IB=" & LTrim(Str@)) & "e-6 Wmb5="_
& LTrim(Str(Wmb5§ "u Wmbn="& _
LTrim(Str(Wmbn)& "u Wmb2=" & _
LTrim(Str(WmbZ&)"'u Wmbp="& _
LTrim(Str(Wmb®)"u Wmb3=" & _
LTrim(Str(.Wmb33)"u" & vbNewLine
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'‘Corps de 'AMP-OP
NetList. AMP = NetList. AMP & ".Param WM1=" &Trim(Str(WM1)) _
&"u Mml1=" & LTrim{§.Mm1)) _
&" Mm13=" & LTringtr(Mm13)) & " Mm7="_
& LTrim(Str(.Mm7)) &Mm3="_
& LTrim(Str(Mm3)) & Mm5=" & LTrim(Str((Mm5)) _
&" L5="& LTrim(8¢tL5)) _
&"u Wml1l=" & LTrirgtr(.\Wm11l)) & "u" & vbNewLine
'AMP-OP SC CMFB
NetList. CMFBsc = ".Param Wms1=" & LTri8t((Wms1)) _
&"u Wms2&"LTrim(Str(Wms2)) _
&"u Wms3&"LTrim(Str(Wms3)) _
&"u Wms4&"LTrim(Str(Wms4)) _
&"u Wmsh&'LTrim(Str(Wms5)) & "u Cc=" _
& LTrim(Str(.Qc& "p Cs=" & LTrim(Str(.Cs)) _
& "p" & vbNewhe
End With
With CTCMFB_CKT
‘Continious Time CMFB
NetList. CMFBct = ".Param WMfb1=" & LTri(Btr( WM1)) _
&"u WMfb5=" & LTrim($¢.WM5)) & "u  WMfb7="_
& LTrim(Str(\WM7)) & "u" &bNewLine
End With
NetListHeader = NetList

End Function

La fonction d’évaluation des ampli-ops nécessitsales variables textes
suivantes :

La variable NLPartl doit contenir le texte :

fully differntial op-amp

.global vdd vss

.Jparam Lb=0.4u LbC=0.8u
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La variable NLPart2 doit contenir le texte :

.0p
.TF  v(vo+) vin+

*xxk BJAS NETWORK*****
vdd wvdd O DC 3.3v

vss vss O DC -3.3v

R1 vdd O 100meg

R2 vss O 100meg

*Top Circuit

XAmp v+ V- vo- vo+ vbl vb2 vb3 vb4 vcm

FullyCascodeOTA
xBias vb3 vb2 vb4 vbl BiasingCKT

xcmfb vo+  vo- vem CMFB

cl vo+ O 1p

c2 vo- O 1p

vint v+ 0 AC

vin-  v- 0 DC O

.Subckt BiasingCKT 2 6 5 7

ID 1 Vss IB

ml 2 2 vdd vdd cmosp I=Lb w=Wmbp
m2 3 2 vdd vdd cmosp l=Lb w=Wmb2
m3 1 1 2 vdd cmosp I=LbC w=Wmb3
m4 4 1 vdd cmosp I=Lb  w=Wmb2
m5 4 4 5 vss  cmosn I=LbC w=Wmb5
mé 5 5 vsS vss cmosn I=Lb  w=Wmbn
m7 6 2 vdd vdd cmosp I=Lb w=Wmbp
m8 vss 1 6 vdd cmosp I=Lb  w=Wmbp
m9 vdd 4 7 vss  cmosn I=Lb  w=Wmbn
ml0 7 5 vsS vss cmosn I=Lb  w=Wmbn

.ends
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.subckt CMFB vOo+ VO- vCm
vddl vddl O DC 3.3v
vssl wvssl O DC -3.3v

R1 vdd O 100meg
R2 vss O 100meg
Ibl vddl 1 1B
IB2 vddl 2 IB

IB3 vddl vcm IB

ml 4 vo+ 1 vddl cmosp [=0.4u w=WMfbl
m2 vcm O 1 vddl cmosp [=0.4u w=WMfbl
m3 vcm O 2 vddl cmosp [=0.4u w=WMfbl
m4 4 vo- 2 vddl cmosp [=0.4u w=WMfbl
m5 vcm vem  vssl vssl cmosn 1=0.4u w=WMfb5
m6 4 4 vssl vssl cmosn |=0.4u w=WMfb5
m7 vcm 4 vssl vssl cmosn |I=0.4u w=WMfb7

.ends

.SubcktFullyCascodeOTA v+ V- vo- vo+ vbl vb2 vb3

vb4d  vcm
ml 3 v+ 1 VSS cmosn [=0.4u w=Wm1l M=Mm1
m2 2 V- 1 VSS cmosn [=0.4u w=Wm1l M=Mm1

m3 3 vb3 vdd vdd cmosp I=0.4u w=Wmbp M=Mm3
m4 2 vb3 vdd vdd cmosp I=0.4u w=Wmbp M=Mm3

m5 vo+ vb2 3 vdd cmosp I=L5 w=Wmbp M=Mm5
mé vo- vb2 2 vdd cmosp I=L5 w=Wmbp M=Mm5
m7 vo+ vbl 4 vss cmosn I=L5 w=Wmbn M=Mm7
m8 vo- vbl 5 vss  cmosn I=L5 w=Wmbn M=Mm7
m9 4 vem vss vss  cmosn I=0.4u w=Wmbn M=Mm7
ml0 5 vem vss vss  cmosn I=0.4u w=Wmbn M=Mm7

mll vb3 vb3 3 VSS cmosn 1=0.4u w=Wm11l
ml2 vb3 vb3 2 VSS cmosn 1=0.4u w=Wm11l

mili3 1 vbl 6 VSS cmosn 1=0.4u w=Wmbn M=Mm13
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ml4 6 vb4  vss VSS cmosn [=0.4u w=Wmbn M=Mm13

.ends

.global VDD VSS vphil vphi2 phil phi2 Bvphi2 Bvphil

tran  0.1n 319.5n start=312.5n

Jprint vdiff=v(sumo-,sumo+)

Vvdd vdd O DC 3.3v

VSS VSS 0 DC -3.3v

Vphil vphil 0 DCO Pulse-3.33.3 0 200p0R 7n 15.625n
Vphi2 vphi2 0 DC 0 Pulse -3.33.3 7.8n 20@@0p 7n 15.625n

VBphi2 Bvphi2 0 DC 0 Pulse 3.3-3.3 7.8n RORO0Op 7n 15.625n

VBphil Bvphil 0 DC 0O Pulse 3.3-3.3 0 202@0p 7n 15.625n
Vin intl 0O ODCO Pulse0 1 0 .1m .156.25n 312.5n

xsection2 intl O sumo+ sumo- Gain
cl sumo+ 0 1p
C2 sumo- 0 1p

.SubcktGain in+l1 in-1 out+ out-
xampl d2 2 d3 3 opamp
c2 2 3 1p

cd2 d2 d3 1p

rl 2 0 100meg

r2 d2 0 100meg

G3 3 out+ VCR pwl(1) Vphil 0 ,000meg 0.1lv,1m
Gd3 d3 out- VCR pwl(1) Vphil O0v,000meg 0.1v,1m

****Gain Capacitors****
cl 1 2 1p
cdl di d2 1p
***1st input UpSide***

Gl intl 1 VCR pwl(1) Vphil 0 O0v,206n 0.1v,1m
G2 1 0 VCR pwl(1) Vphi2 0 O0v,200me@.1v,1m
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kkkkkkkkkkkk D own S | d e*****************

***1st input DownDide***
Gdl in-1 di VCR pwl(1) Vphil 0 Ov@@eg 0.1lv,1m
Gd2 di 0 VCR pwl(1) Vphi2 0 O0v,100me0.1v,1m

.ends
.Subcktopamp v+ V- vo+ Vo-
XAmp v+ V- vo- vo+ vbl vb2 vb3 vb4 vcm

FullyCascodeOTA
xBias vb3 vb2 vb4 vbl BiasingCKT
xcmfb vo+  vo-  vem vb4  CMFB

.ends

.SubcktBiasingCKT 2 6 5 7
ID 1 Vss IB

ml 2 2 vdd vdd cmosp I=Lb w=Wmbp
m2 3 2 vdd vdd cmosp l=Lb w=Wmb2
m3 1 1 2 vdd cmosp I=LbC w=Wmb3
m4 4 1 vdd cmosp I=Lb  w=Wmb2
m5 4 4 vss  cmosn I=LbC w=Wmb5
m6é 5 5 vsS vss cmosn I=Lb  w=Wmbn
m7 6 2 vdd vdd cmosp I=Lb w=Wmbp
m8 vss 1 6 vdd cmosp I=Lb  w=Wmbp
m9 vdd 4 7 vss  cmosn I=Lb  w=Wmbn
ml0 7 5 vsS vss cmosn I=Lb  w=Wmbn
.ends

.subcktCMFB vo+ vo- vem 3

msl 1 vphil O vss  cmosn [=0.4u w=Wms1l
ms2 2 vphil 3 vss  cmosn |=0.4u w=wms2
ms3 vo+ vphi2 1 vss  cmosn |=0.4u w=wms3
ms4 vo+ Bvphi2l vdd cmosp 1=0.4u w=wms4
ms5 vcm vphi2 2 vss  cmosn [=0.4u w=wms5
ms55 2 Bvphi2avem vdd cmosp |1=0.4u w=wms5
ms6é vo- vphi2 5 vss  cmosn |=0.4u w=wms3

ms7 vo-  Bvphi25 vdd cmosp 1=0.4u w=wms4
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ms8 4 vphi2 vem vss  cmosn [=0.4u w=wms5
ms88 vcm  Bvphi24 vdd cmosp 1=0.4u w=wms5
ms9 5 vphil O vss  cmosn |=0.4u w=wms1l
ms1l0 3 vphil 4 vss  cmosn |1=0.4u w=wms2
csl 5 4 cs
cs2 1 2 CcS
ccl vo+ vcm cc
cc2 vo- vem cc
.ends
.subcktFullyCascodeOTA v+ V- vo- Vvo+ vbl vb2 vb3

vb4  vcm

ml 3 v+ 1 vss  cmosn 1=0.4u w=Wml M=Mm1
m2 2 V- 1 vss  cmosn |1=0.4u w=Wm1l M=Mm1
m3 vb3 vdd vdd cmosp I=0.4u w=Wmbp M=Mm3
m4 vb3 vdd vdd cmosp I=0.4u w=Wmbp M=Mm3
m5 vo+ vb2 3 vdd cmosp I=L5 w=Wmbp M=Mm5
mé vo- vb2 2 vdd cmosp I=L5 w=Wmbp M=Mm5
m7 vo+ vbl 4 vss  cmosn I=L5 w=Wmbn M=Mm7
m8 vo- vbl 5 vss  cmosn I=L5 w=Wmbn M=Mm7
m9 4 vem vss vss  cmosn I=0.4u w=Wmbn M=Mm7
ml0 5 vem vss vss  cmosn |=0.4u w=Wmbn M=Mm7
mll vb3 vb3 3 vss  cmosn 1=0.4u w=Wml1l

ml2 vb3 vb3 vss  cmosn 1=0.4u w=Wml1l

ml3 1 vbl 6 vss  cmosn [=0.4u w=Wmbn M=Mm13
ml4 6 vb4 vss vss cmosn I=0.4u w=Wmbn M=Mm13
.ends

....... Ici doit figurer les modéle BSIM3 des transistdt et PMOS...........
end

4- Procédure de Classification des individus (op-ampjans la population selon
la méthode de « Pareto » :

Public FunctiorPareto(v As ObjV, U As Goals) As costFCT
Dim eq As Boolean
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Dim Genotype As costFCT
Dim Violation As Single
Dim Violation2 As Single
Fori=1To 30
Genotype.cost(i) = 1
Violation =0
Violation2 =0
For citizen =1 To 30
If citizen =i Then Exit For
If v.Area(i) >= U.Area Then
If v.Area(i) > v.Area(citizen) Then
Exit For
Elself v.Area(i) = v.Area(citizemhen
eq = True
End If
Elself v.DCGAIN(i) <= U.DCGAIN Then
If v.DCGAIN(i) < v.DCGAIN(citizenThen
Exit For
Elself v.DCGAIN(i) = v.DCGAIN(citen) Then
eq = True
End If
Elself v.Power(i) >= U.Power Then
If v.Power(i) > v.Power(citizen) &im
Exit For
Elself v.Power(i) = v.Power(citigerhen
eq = True
End If
Elself v.Tset(i) >= U.Tset Then
If v.Tset(i) > v.Tset(citizen) Then
Exit For
Elself v.Tset(i) = v.Tset(citizefhen
eq = True
End If
End If



Annexe B : Algorithme génétique 129

If eg = False Then

Genotype.cost(i) = Genotype.cost(i) + 1
Dominated(citizen) = True

Else

If v.Area(i) > U.Area Then Violation\Aolation + 1

If v.DCGAIN(i) < U.DCGAIN Then Violatio = Violation + 1
If v.Power(i) > U.Power Then ViolatienViolation + 1

If v.Tset(i) > U.Tset Then Violation\Aolation + 1

If v.Area(citizen) > U.Area Then Violan2 = Violation2 + 1
If v.DCGAIN(citizen) < U.DCGAIN Then diation2 = Violation2 + 1
If v.Power(citizen) > U.Power Then \atbn2 = Violation2 + 1
If v.Tset(citizen) > U.Tset Then Vidta2 = Violation2 + 1
If Violation < Violation2 Then
Genotype.cost(i) = Genotype.cost(l)
Dominated(citizen) = True
End If
End If
Next
eq = False
Next
Pareto = Genotype

End Function

5- Procédure pour le Calcul de I'Adaptation a partir de la Alassification
donnée par la Fonction « Pareto » :

Public FunctiorPRank(C As costFCT, SP As Double) As Fitness

Dim F As Fitness

Dim Sorted_fit As Fitness
Dim Sorted_Cost As costFCT
Dim ParetoFit As Fitness

Dim P As Fitness

'Dim idx(1 To 30)
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Dim pass As Boolean
Dim AvgFit As Double

Dim sum As Double

idx = SortCostMatrix(C)
Fori=1To 30
F.fit(idx(i)) =i * SP
'F.fit(i) = idx(i) * SP
Next
Fori=1To 30
Sorted_Cost.cost(i) = C.cost(idx(i))
Sorted_fit.fit(i) = F.fit(idx(i))
Next
pass = False
sum =0
Count=0
Offset =1
Fori=1To 30
If Sorted_Cost.cost(i) = Sorted_Cost.coBH&) Then
sum = sum + Sorted_fit.fit(i)
Count = Count + 1
Else
OneMoreTime:
AvgFit = sum / Count
For j = Offset To Offset + Count - 1
ParetoFit.fit(j) = AvgFit
Next
Offset = Offset + Count
sum = Sorted_ fit.fit(i)
Count=1
End If
If i = 30 And pass = False Then
pass = True

GoTo OneMoreTime:
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End If
Next
Fori=1To 30
P.fit(idx(i)) = ParetoFit.fit(i)
Next
PRank = P

End Function

6- Procédure de Sélection des Parents pour la prochargénération (méthode

Stochastic Universal Selection) :

Public FunctiorSUS(F As Fitness)

' SUS rRetourne une matrice
' Contenant les index des parents potentiels

Dim ExpVal(1 To 30) As Double
Dim Parents(1 To 30) As Integer
Fori=1To 30

ExpVal(i) = F.fit(i)

sum = sum + F.fit(i)
Next

Treshold = sum * Rnd * 10
j=1

Fori=1To 30
ldxRoulette = 0
Do
IdxRoulette = IdxRoulette + ExpVal())
If IdXRoulette >= Treshold Then
'the weale hase stoped !
Parents(i) = j
Exit Do

Else
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j=j+1
Ifj>30Thenj=1
End If
Loop
Next
SUS = Parents
End Function

7- Procédure de Croissement de deux individus :

Public FunctiorlUniformXOver (idxParentl, idxParent2, XRate As Double) As
Twins
Dim offsprings As Twins
If Not ((XCitizenCount * (1 - XRate)) >=1) The
Fori=0To 17
If Rnd <= 0.5 Then
offsprings.Child1(i) = Populationi@xParentl)
offsprings.Child2(i) = Populationi@ixParent2)
Else
offsprings.Child1(i) = Populationi@xParent2)
offsprings.Child2(i) = Populationi@xParent1)
End If
Next
XCitizenCount = XCitizenCount + 2

Else
XCitizenCount =0
Fori=0To 17

offsprings.Child1(i) = Populationi@ixParent1)
offsprings.Child2(i) = Populationi@xParent2)
Next
End If
UniformXOver = offsprings
End Function

8- Procédure Pour la Mutation des Individus Issus du @issement:

Public Sub Mutate(IdxOffSpring, Rate As Double)
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Dim idxADN As Integer
‘Calcul du nombre d’AND traité sans mutation
SoFarProcessed = SoFarProcessed + 18
If SoFarProcessed * Rate >= 1 Then
idxADN = Int(Rnd * 17)
Select Case idxADN
Case 0
NextPopulation(idxADN, IdxOffSpring) lat(Rnd * 20 + 1)
Case 1
NextPopulation(idxADN, IdxOffSpring)lat(Rnd * 26 + 1)
Case 2 0Or 3
NextPopulation(idxADN, [dxOffSpring)Iat(Rnd * 112 + 1)
Case 4 0Or5
NextPopulation(idxADN, IdxOffSpring)lat(Rnd * 20 + 1)
Case 6
NextPopulation(idxADN, IdxOffSpring) lat(Rnd * 10 + 1)
Case 7
NextPopulation(idxADN, IdxOffSpring)lat(Rnd * 16 + 1)
Case 8
NextPopulation(idxADN, IdxOffSpring) lat(Rnd * 17 + 1)
Case 9
NextPopulation(idxADN, IdxOffSpring)lat(Rnd * 20 + 1)
Case 10
NextPopulation(idxADN, IdxOffSpring) lat(Rnd * 10 + 1)
Case 11 Or 12 Or 13 Or 14 Or 15
NextPopulation(idxADN, IdxOffSpring)lat(Rnd * 195 + 1)
Case 16 Or 17
NextPopulation(idxADN, IdxOffSpring) lat(Rnd * 10 + 1)
End Select
SoFarProcessed = 0
End If
End Sub
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ANNEXE C
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Abstract:

Due to their reduced thermal noise and the
possible optimization of power consumption, the
Folded Cascode Operational Transconductance
Amplifiers, OTA, found a broad use in modern
systems design. Therefore, we undertook an
exhaustive study of the design choices and their
impact on the final Op-amp performances.
Directives are given at the end to help designers
make the good tradeoffs to reach the best results.

1. Introduction

The operational amplifier, op-amp, is without
question the most common building block in analog
systems. The new constraints posed by the ad¥ent o
VLSI technology, with deeply submicronic channel
widths and the ceaseless need to conceive faster
systems with, sometimes, purely capacitive loads,
had pushed the research towards structures like the
OTAs, making advantage of there one stage
architecture to increase signal bandwidth.

Among many architectures of the type OTA, the
structure known as "Folded Cascode OTA" (Fig.1)
has found a broad use [1,2,3], because of there
reduced thermal noise and a possible optimizatfon o
power consumption [4].

Several methods exist for the calculation of the
structure elements, the simplest would be to &tart
choosing the current debited/sunk by transisto[s M

and M, (this is a function of the maximum level of

power consumption allowed and the desired slew
rate behaviour), then designer has to chooseatite r
R= 1,/ l,. Once done, one can calculate the

geometrical dimensions (W/Lpf each transistor by
the relation [4]:

21
HiCox (Vs

Wherel ,; is the drain current of transisttif', pi the
low field mobility, Cox the oxide capacitor per unit
area andVTH the gate source threshold. In the
reminder of this paper, we will noté,, the term
(VGS_VTH)'

W /L), =

- VTH )2 (1)

L

Mg
Vss
Figure 1: Simplified schematic of Folded Cascode
OTA with N channel input transistors (CMFB
circuit not shown).

Although, at the first glance the calculation of
the elements of this structure seems to be
straightforward and raises no apparent problem,
choices of input transistors type (N or P OTA
configuration), currents ratios asbv are left to the
designer appreciation. And did not obey well
established criteria, making the optimization of-Op
Amp performances a very difficult task.

The purpose of our study is on the one hand, to
know the influence of the design choices on thelfin
Op-Amp performances and to provide directives on
the tradeoffs to be made to arrive at the desired
performances and on the other hand to establesh th
limitations of the studied structure.

In section I, we will study the influence of the
currents ratio R anéfpy on Fu, DC gain and PM of

the amplifier. Section Ill presents the evolutioh
the overall power consumption with Fu, section IV
adress the choice of Op-Amp Input transistors type
(N versus P Channel). Finally we finish with
conclusions and some design directives.

Mgz

2. Influence ofV, andl,, /I, ratio
We can show that the unit frequency of the Op-
Amp of the fig. 1 is given by [4]:

FU - gml
21C,

)



Unit Frequency (MHz)

Vov (Volts)
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Wheregmz is M, or M, transconductance.

Thus, raising the input  transistors
transconductance maximizes the band-width. This
can be obtained either by using larger transistors
geometry (minimizingV,,) or making sure that the

polarization current of the input transistors is
substantially higher than that of the Cascode and
currents mirrors transistors. Doing so also max@siz
the DC gain. However, the optimal value for R i$ no
known and reducind/oy causes the increase of the
die area and a reduced differential input range [6]

Figures 2 and 3 illustrate the evolution of Fu,
DC Gain and PM versus R andpy for two
alternatives: N-OTA and P-OTA (simulation was
carried out using BSIM3 model of a Standard CMOS
0.35um technology). In order to guarantee an
equitable comparison between all configurations, we
kept the polarization current of M10 and M11
transistors constant (same power consumption for al
configurations) while varying thepi1 / | (5 ratio.

As expected, Fu evolves inversely withgy.

However, the N-OTA case showed sharper sloy in
oV direction. Furthermore, Rising R pushes Fu to a

maximum from witch any further increase is

accompanied with a bandwidth loss. However, the P-
OTA curve shows a saturation
decreasing.

region before

DC Gair (dB)

\\’
037

04 N Ty
ST IML/IM5 Ratio S,
05 05

(@) (b)

"4 IM1IMS Ratio
52

The behaviour just described can be explained
by the fact that, for high values of R, the tratmsis
assembled in Cascode or current mirrors (poorly
biased) can not follow the input transistors speed
so it is worthless to increaseng by injecting more

current in the M and My transistors. The

examination of the fig.3.a reveals that a ratio
between 4 and 6 lead almost always to the best
results for P-OTA, whereas a value close to 3 is
more adapted for N-OTA configuration. Even ifgt i
tempting to choose a large value of R (within tit |
described limits), it would be wise to take a more
moderated value to avoid the formation of the Pole-
Zero doublet in the Op-Amp band-width [4,5].

The variation of the DC gain wittipy and R is

less dramatic than for Fu. However, the curve is
quasilinear along the whole studied interval (8dh)
with a higher dependence with respect Mooy

Whereas for P-OTA the evolution is nonlinear with a
greater dependence on R (fig. 3.b).

The observation of figures 2.c and 3.c leads to
the result that for reasonably high valuesMghy

one can ensure comfortable PM with quasi-free
dependency on R.

PhaseMargin (°)

— o
i g

S
\/10/ 8 IM1/IM5 Ratio

(©)

0.3 %,
Vov (Volts) e
02

Figure 2: Simulation of N-OTA : Variation of (auF(b) DC gain (c) PM vs ¥, and R (N.B: Results obtained with
C.=1pF)
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[ >~/
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Figure 3: Simulation of P-OTA : Variation of (ayHb) DC gain (c) PM vs ¥, and R (N.B: Results obtained with
C.=1pF)
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3. Power Consumption and Fu

In order to establish the limits of the studied op-
amp, we carried out an AC analysis of the N-OTA and
P-OTA structures under various levels of polarati
currents of the transistors Mand M, while varying

V., then reported the correspondence of the total

power consumption of each configuration with its Fu
(figure 4). It is worth mentioning, that using tresults

of section Il, we chose R = 3 for N-OTA configuoati
and R=5 for P-OTA case.

The fig. 4 informs us about the level of power
consumption needed to reach a given band-width.
Moreover, the meticulous examination of the figures
4.a and 4.b reveals that for high current levdlgnie
chooses/,,, to be less than 0.3V, then the N Channel
input transistors leads to better AC performanceé an
power efficiency. Nevertheless, if one works with
largerV,,, then P-OTA configuration is more suitable.

FilFa
e '// // >
3004 / ><\ # .
%500 e / // >< / />\\ B
) , / el
§4oo - /< / // /><\ / //\/\
émo'z >\></ ////// /\"
C / / y S S >%/

vov (Volts)

(a)
T
I P e
60041 B ‘, /,//\ ,// / /// \\ : 4
e / // ///\2<\ // //\\/\
/)
/

S/ d
T / e
400 /
. / /
) /

300

200~

Unit Frequency (MHz)

1004

Vov (Volts)

Power Consumption (mV)
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Figure 4 Variation of Fu vs.Voy and power
consumption for (a) N-OTA case with R=3 (b) P-
OTA with R=5

4. P-OTA vs. N-OTA Comparison

In order to help designer choosing between an op-
amp with N or P channel input transistors, it is
necessary to define the comparison criterions. sThu
we split the studied configurations in two categsri
The amplifiers which occupy the same die area bad t
amplifiers which have the same output excursion and
the same common mode range CMR (amplifiers
designed with the saméyy/ ) It obvious to state that

for an adequate judgment, the compared op-amps mus
consume the same electric power.

Figure 5a and 5b illustrate, respectively, the
variation of Fu and PM, with the load| Cfor two

OTAs occupying the same die area and dissipating a
power P=26.4mW. One can note that beyond €

0.5pF the band-width of P-OTA configuration is 10%
larger than that of N-OTA. Nevertheless, to méet t
requirement of the same surface, P-OTA is conceived
with largerVovwhich reduces its dynamic range.

Figure 6a and 6b illustrate, respectively, the
evolution of Fu and PM with respect to| Cfor

amplifiers designed with the sarig, The prevalence

of P-OTA configuration is obvious. Thus we can
observe a 30% improvement on band-width as
compared to N-OTA case at 1pF load. This is due to
the aptitude of P-OTA configuration to operate wath
greater R without performances degradation; this
allows designer to obtain, for the same level etelc
power consumption, a higher input transconductance
than that of N-OTA alternative. However, it is
important to note that P-OTA configuration will
occupy a larger area as shown in fig.7 (the inditat
values are only the sum df(x L)j and not the real

surfaces occupied on silicon).

5. Conclusion

Assuming the same level of power consumption,
our study allows us to make the following desigidgu
lines:

1 If the desired dynamic range is moderate, the
band-width of the N-OTA configuration will
be 30% less than that of P-OTA with,
however, a gain of about 45 to 70% on die
area.

2 If the designer aims at maximum dynamic
range Yoy very small). N-OTA will be the
suitable choice.

3 If the goal is to reduce Silicon area, thehA°-
configuration will present a 10% gain in band-
width as compared to N-OTA, with however a
dynamic range reduction.
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Figure 5: Evolution of (a) the unit

frequency (b) Phase Margin with the load C
for two OTAs occupying the same surface.
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Figure 7: Comparison between the occupied
areas of several OTAs configurations under
different power consumption (indicated areas
are only the sum ofw x L) and not the real
surfaces)
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ANNEXE D

FONCTIONS SOUS MATLAB

1- Fonction pour le calcul des capacités de chaque stture (CIFB, CIFF,
CRFF, CRFB, et CRFB(2)) :

function
[layerl,layer2,layer3,layer4,layer5,layer6,Load, Tot Cap]=Cal
culateCapa(ABCD,struc,MinCap,Ccomp)

if (struc=="CRFB' or stru=="CRFB2')
[a,0,b,c]=mapABCD(ABCD,'CRFB");
Layer1lMin=min(a(1),b(1));
layerl(1)=(a(l)/LayerlMin)*MinCap; % al
layerl(2)=(b(1)/LayerlMin)*MinCap; % bl
layerl(3)=(1/LayerlMin)*MinCap; % CI
layerl=Ilayerl.*10
layerl=round(layerl)./10

Layer2Min=min(a(2),c(1));
Layer2Min=min(Layer2Min,g(1));
layer2(1)=(c(1)/Layer2Min)*0.1; % c1
layer2(2)=(a(2)/Layer2Min)*0.1; % a2
layer2(3)=(g(1)/Layer2Min)*0.1; % g1
layer2(4)=(1/Layer2Min)*0.1,; % CI
layer2=Ilayer2.*10
layer2=round(layer2)./10

Load(1)=layer1(3)+layer2(1);

Layer3Min=min(c(2),a(3));
layer3(1)=(c(2)/Layer3Min)*0.1; % cl
layer3(2)=(a(3)/Layer3Min)*0.1; % a2
layer3(3)=(1/Layer3Min)*0.1,; % CI
layer3=Ilayer3.*10
layer3=round(layer3)./10

Load(2)=layer2(4)+layer3(1);

Layer4Min=min(a(4),c(3));
Layer4Min=min(Layer4Min,g(2));
layer4(1)=(c(3)/Layer4dMin)*0.1; % cl
layer4(2)=(a(4)/Layer4aMin)*0.1; % a2
layer4(3)=(g(2)/Layer4aMin)*0.1; % gl
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layer4(4)=(1/Layer4Min)*0.1,; % CI
layer4=Ilayer4.*10
layer4=round(layer4)./10

Load(3)=layer3(3)+layer4(1);

Layer5Min=min(c(4),a(5));
layer5(1)=(c(4)/Layer5Min)*0.1; % cl
layer5(2)=(a(5)/Layer5Min)*0.1; % a2
layer5(3)=(1/Layer5Min)*0.1; % CI
layer5=layer5.*10
layer5=round(layer5)./10

Load(4)=layer4(4)+layer5(1);
Load(5)=layer5(3)+ Ccomp;
layer6(1)=0;
if struc=="CRFB2'
TotCap=2*(sum(layerl)+ sum(layer2)+ sum(lay er3)+
sum(layer4)+ sum(layer5b));
else
TotCap=2*(sum(layerl)+ sum(layer2)+layer2(2 )+
sum(layer3)+layer3(2)+ sum(layerd)+layer4(2)+
sum(layer5)+layer5(2));
end

elseif struc=="CIFB'
[a,9,b,c]=mapABCD(ABCD,'CIFB");
Layer1lMin=min(a(1),b(1));
layerl(1)=(a(l)/LayerlMin)*MinCap; % al
layerl(2)=(b(1)/LayerlMin)*MinCap; % bl
layerl(3)=(1/LayerlMin)*MinCap; % CI
layerl=Ilayerl.*10
layerl=round(layerl)./10

Layer2Min=min(a(2),c(1));Layer2Min=min(Layer2Mi n,g(1));
Layer2Min=min(Layer2Min,b(2));

layer2(1)=(c(1)/Layer2Min)*0.1; % c1

layer2(2)=(a(2)/Layer2Min)*0.1; % a2

layer2(3)=(g(1)/Layer2Min)*0.1; % g1

layer2(4)=(b(2)/Layer2Min)*0.1; % b2

layer2(5)=(1/Layer2Min)*0.1; % CI

layer2=Ilayer2.*10

layer2=round(layer2)./10

Load(1)=layer1(3)+layer2(1);

Layer3Min=min(c(2),a(3));Layer3Min=min(Layer3Mi n,b(3));
layer3(1)=(c(2)/Layer3Min)*0.1; % c2
layer3(2)=(a(3)/Layer3Min)*0.1; % a3
layer3(3)=(b(3)/Layer3Min)*0.1; % b3
layer3(4)=(1/Layer3Min)*0.1; % CI
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layer3=layer3.*10
layer3=round(layer3)./10

Load(2)=layer2(5)+layer3(1);

Layer4Min=min(a(4),c(3));Layer4Min=min(Layer4Min,g( 2));Laye
r4AMin=min(Layer4Min,b(4));

layer4(1)=(c(3)/Layer4aMin)*0.1; % c3
layer4(2)=(a(4)/LayerdaMin)*0.1;, % a4
layer4(3)=(g(2)/Layer4aMin)*0.1; % g2
layer4(4)=(b(4)/LayeraMin)*0.1; % b4
layer4(5)=(1/Layer4Min)*0.1,; % CI
layerd=Ilayer4.*10
layer4=round(layer4)./10

Load(3)=layer3(4)+layer4(1);

Layer5Min=min(c(4),a(5));
LayerSMin=min(Layer5Min,b(5));
layer5(1)=(c(4)/Layer5Min)*0.1; % c4
layer5(2)=(a(5)/Layer5Min)*0.1; % ab
layer5(3)=(b(5)/Layer5Min)*0.1; % b5
layer5(4)=(1/Layer5Min)*0.1; % CI
layer5=layer5.*10
layer5=round(layer5)./10

Load(4)=layer4(5)+layer5(1);

Layer6Min=min(c(5),b(6));
layer6(1)=(c(5)/Layer6Min)*0.1; % c5
layer6(2)=(b(6)/Layer6Min)*0.1; % b6
layer6(3)=(1/Layer6Min)*0.1; % CI
layer6=layer6.*10
layer6=round(layer6)./10

Load(5)=layer5(4)+ layer6(1)+ Ccomp;

Load(6)=layer6(3);

TotCap=sum(layerl)+ sum(layer2)+ sum(layer3)+
sum(layer4)+ sum(layer5)+ sum(layer6);
elseif (struc=="CRFF' | struc=="CIFF")

if struc=="CRFF'

[a,9,b,c]=mapABCD(ABCD,' CRFF');
else
[a,9,b,c]=mapABCD(ABCD,'CIFF");

end

Layer1Min=min(b(1),c(1));

layerl(1)=(b(1)/LayerlMin)*MinCap; % bl

layerl(2)=(c(1)/Layer1lMin)*MinCap; % cl
layerl(3)=(1/LayerlMin)*MinCap; % CI1
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layerl=Ilayerl.*10
layerl=round(layerl)./10

if b(2)==0
Layer2Min=min(g(1),c(2));
else

Layer2Min=min(b(2),c(2));Layer2Min=min(Layer2Min,g( 1));
end

layer2(1)=(c(2)/Layer2Min)*0.1; % c2
layer2(2)=(b(2)/Layer2Min)*0.1; % b2
layer2(3)=(g(1)/Layer2Min)*0.1; % gl
layer2(4)=(1/Layer2Min)*0.1; % CI2

layer2=Ilayer2.*10

layer2=round(layer2)./10

Load(1)=layer1(3)+layer2(1);

if b(3)==0

Layer3Min=c(3);
else

Layer3Min=min(b(3),c(3));
end
layer3(1)=(c(3)/Layer3Min)*0.1; % c3
layer3(2)=(b(3)/Layer3Min)*0.1; % b3
layer3(3)=(1/Layer3Min)*0.1; % CI3
layer3=Ilayer3.*10
layer3=round(layer3)./10

Load(2)=layer2(4)+layer3(1);

if b(4)==0
Layer4Min=min(g(2),c(4));
else

Layer4Min=min(b(2),c(4));LayerdMin=min(Layer4Min,g( 2));
end

layer4(1)=(c(3)/LayerdaMin)*0.1; % c4
layer4(2)=(g(2)/Layer4aMin)*0.1; % g2
layer4(3)=(b(4)/LayeraMin)*0.1; % b4
layer4(4)=(1/Layer4Min)*0.1,; % CI

layerd=Ilayer4.*10

layer4=round(layer4)./10

Load(3)=layer3(3)+layer4(1);

if b(5)==0
Layer5Min=c(5);

else
Layer5Min=min(b(5),c(5));
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end
layer5(1)=(c(5)/Layer5Min)*0.1; %
layer5(2)=(b(5)/Layer5Min)*0.1; %

c5
b5

layer5(3)=(1/Layer5Min)*0.1; % CI

layer5=layer5.*10
layer5=round(layer5)./10

Load(4)=layer4(4)+layer5(1);

if b(6)==0
Layer6Min=min(a);
else

Layer6Min=min(b(6),min(a));

end

layer6(1)=(a(1)/Layer6Min)*0.1; %
layer6(2)=(a(2)/Layer6Min)*0.1; %
layer6(3)=(a(3)/Layer6Min)*0.1; %
layer6(4)=(a(4)/Layer6Min)*0.1; %
layer6(5)=(a(5)/Layer6Min)*0.1; %
layer6(6)=(b(6)/Layer6Min)*0.1; %

al
az2
a3
a4
ab
b6

layer6(7)=(1/Layer6Min)*0.1,; % CI6

layer6=layer6.*10
layer6=round(layer6)./10

Load(5)=layer5(3)+ layer6(1)+ Ccomp;
Load(6)=layer6(7);

TotCap=sum(layerl)+ sum(layer2)+ sum(layer3)+

sum(layer4)+ sum(layer5)+ sum(layer6);

end

2- Fonction pour le rééquilibrage des coefficients dmodulateur (structure

CREFB seulement)

function ABCD = ScaleOver(FormerABCD,layer,scal)

[a,9,b,c]=mapABCD(FormerABCD);
if layer==1
a(l)=a(1)*scal;
b(1)=b(1)*scal;
c(1)=c(1)/scal;
elseif layer==2
g(1)=9g(1)*scal;
c(1)=c(1)*scal,
a(2)=a(2)*scal;
c(2)=c(2)/scal;
elseif layer==
a(3)=a(3)*scal;
c(2)=b(2)*scal;
c(3)=c(3)/scal;
elseif layer==
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9(2)=9(2)*scal;
c(3)=c(3)*scal,
a(4)=a(4)*scal;
c(4)=c(4)/scal;

elseif layer==
a(5)=a(5)*scal;
c(4)=b(4)*scal;
c(5)=1;

end

ABCD=stuffABCD(a,g,b,c);

3- Fonction pour I'analyse Monte-Carlo

function [BestSnr, WorstSnr, IdealSNR,

Eq,P8,P17,P19,EType,amp]=MonteSWEEP(ABCD,stru¢yler

%P17---6dB

%P19---4dB
[a,9,b,c]=mapABCD(ABCD,struc);
[ldealSNR,amp]=simulateSNR(ABCD,32);
BestSnr=IdealSNR;

WorstSnr=ldealSNR;

figure;

%plot(amp,ldealSNR);

%set(findobj(gca, Type','line’,'"Color',[0 0 1]),...

%'Color','black’,...
%'LineWidth',1);
hold on;
for R=1:IterNbr
fori=1:5
if rand(1)<=0.5
a()=a(i) + a(i)*0.01*rand(2);
else
a(i)=a(i) - a(i)*0.01*rand(2);
end
if rand(1)<=0.5
c(i)=c(i) + c(i)*0.01*rand(2);
else
c(i)=c(i) - c(1)*0.01*rand(1);
end
end
fori=1:6
if rand(1)<=0.5
b(i)=b(i) + b(i)*0.01*rand(1);

else
b()=b(i) - b(i)*0.01*rand(1);
end
if b(i)<0
b(i)=0;
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end
end
fori=1:2
if rand(1)<=0.5
g(i)=9g(i) + 9(i)*0.01*rand(1);
else
g(i)=9(i) - 9())*0.01*rand(1);
end
end
C_ABCD=stuffABCD(a,g,b,c,struc);
[snr,amp]=simulateSNR(C_ABCD,32);
P8(R)=snr(8);P17(R)=snr(17);P19(R)=snr(19); %suee SNR at -60|-6|-3 dB
%plot(amp,snr);
%set(findobj(gca, Type','line','Color',[0 0 ,1])
%'Color','black’,...
%'LineWidth',1);
if max(snr)>max(BestSnr)
BestSnr=snr;
elseif max(snr)<max(WorstSnr)
WorstSnr=snr;
end
[a,0,b,c]=mapABCD(ABCD,struc);
end
iI=78:1:87;
[n,x]=hist(P17,i);
bar(x,n);
figure;[n,x]=hist(P19,i);bar(x,n);
EType(1)=std(P17);EType(2)=std(P19);
Eq(2)=max(P17);Eq(1)=min(P17);
Eq(4)=max(P19); Eq(3)=min(P19);
Eq(6)=mean(P19); Eq(5)=mean(P17);





