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Abstract

In this thesis, a new version of non-ideal model 8 bit Successive Approximation
Registers and pipeline Analog to Digital Converters (ADC) current mode (CM) have been
developed. It is based on Matlab and Simulink environment with special focus given to the
analog building blocks. Like current Sample-and-Hold(S/H), digital to analogue converter
(DAC), comparator and the current amplifier. For the current S/H and DAC, they are
implemented by using a switch current and current source. The main advantage of current
mode approach is low power dissipation, low cost and high speed. However, there are some
technical limitations; using the model and running the simulation with the introduction of the
main non idealities components such as a current offset, clock feed through, charge injection,
clock jitter, switching noise, mismatch errors and non idealities in current amplifier, and
demonstrated a clear degradation of the performance of the ADC.

Keywords: Analog to digital converter, digital to analogue converter, current mode, current
sample and hold, comparator, amplifier, Modeling, pipeline, SAR.

Résumé

Dans cette thése une nouvelle version des modeles comportementaux des
convertisseurs analogique numérique (CAN) 8 bits de type registre a approximation
successive (SAR) et pipeline mode de courant (MC) ont été développées, sachant qu’on a
utilis¢é la technique mode de courant pour réaliser ce type de convertisseurs avec
I’implémentation des transistors CMOS seulement. Ceci a été congu en employant
l'environnement de MATLAB, avec une focalisation détaillée sur les blocs constitutifs
analogiques du convertisseur, Comme échantillonneur-bloqueur MC (E/B), le convertisseur
numérique analogique (CNA), le comparateur et I’amplificateur. Pour le E/B MC et sous-
CNA, ils sont mis en application en employant des commutateurs et des sources de courant.
En analysant les résultats de simulation pour les deux mode¢les ou les composants non idéal
les plus importants sont pris en compte (le phénomene de «clock feedthrough », le phénomene
de charges injectées, le bruit de commutation, le bruit de scintillation « flicker noise », 1’offset
de l'entrée de 'OPAMP et de comparateur), il a éclairé comment les paramétres du

convertisseur sont affectés considérablement par les sources non idéales.

Les mots clés: convertisseur analogique numérique, convertisseur numérique
analogique, commutateur, comparateur, amplificateur, échantillonneur bloqueur,

mod¢élisation, mode de courant, pipeline, SAR.
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Introduction générale

Introduction générale

Aujourd’hui avec ’avancement technologique dans le domaine d’intégration a tres
grande échelle (Very Large Scale Integration), L'augmentation énorme de I'architecture et de
la complexité des circuits intégrés analogique, numérique et mixte avec une variabilité
fonctionnelle importante, nous nous attendons donc a voir plus de 12 milliards des transistors
par puce lorsqu’on utilise une technologie 20nm standard [1], des milliards des transistor dans
les unités de traitement graphique (GPU) et dans les microprocesseurs a usage général [2-3],
Se situe dans le contexte des systémes sur une puce ou SoCs (system on chip) ces systemes
complexes peuvent intégrer des convertisseurs analogique numériques et /ou numérique
analogique, du traitement numérique , des blocs radiofréquences, les circuits intégrés a
application spécifiques ou ASIC ( application specific integrated circuit), et les applications
spécifiques a des pieces standard (ASSP), les ASICs et ASSP sont des circuits intégrés qui ont
été congu exclusivement pour une application particuliere bien déterminée sont développés
vers l'intégration d’un nombre de plus en plus important de fonctions diverses et complexes

avec des performances trés exigeantes [4].

La recherche dans ce domaine est orientée vers la conception des circuits intégrées
basse tension LV (Low Voltage) et de basse puissance LP (Low Power). Particuliérement
pour les systémes portatifs ou une basse tension d'alimentation produite par une batterie
unicellulaire est employée. En effet, beaucoup d'attentions ont été portées sur la réduction de
la tension d'alimentation ainsi qu'a la dissipation de puissance dans les circuits intégrés en
technologie CMOS analogiques et mixtes. Cette réduction, principalement dictée par le besoin
croissant de dispositifs et d'accessoires microélectroniques portatifs, est en train d'amener les
dispositifs CMOS au point de blocage. Il n'est pas question d'arréter le développement des
technologies CMOS, en plus, Beaucoup d’efforts ont été mis dans la réduction de la tension
d’alimentation et la consommation d'énergie des circuits mixtes. Cependant, la diminution de
la tension d'alimentation n'est pas forcément un avantage dans la conception analogique
puisqu' elle entraine certaines limites a savoir; le bon fonctionnement des commutateurs
analogiques, la réduction de la plage d'entrée du circuit et la complexité a faire opérer les
transistors dans leur région optimale. Ce qui nécessite de mettre en application des nouvelles

stratégies de conception des circuits avec faible colt en technologie CMOS. En effet,
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L'approche mode-courant (MC) a beaucoup d'avantages en comparaison avec la technique

mode tension.

La figure ci-dessous montré les blocs des circuits et des applications MC qui sont
illustrées et adaptées par [5], Certains blocs constitutifs incluent les copieurs de courant qui
agissent en tant que mémoires de stockage, les intégrateurs de courants commutés utilisent
dans des filtres, les circuits translinéaire emploient les propriétés non linéaires des transistors
a jonction bipolaires (BJTs) autant que les transistors effet de champ d'oxyde métallique

(MOSFETs) dans l'inversion faible pour produire des signaux requieres[ 6].

copier de

courant
transconductenr blocs des
reseanx
neuronale
CAN et CNA
mode de courant miroir

intégrateur

mode de  |—gpp! les filtres g—— de courant
conrant reseaux neuronale
7

les applications
optique

amplificatewr
circuits mode de
tra nslinéail‘e{ courant
convoyeur

de courant

Les différents blocs constitutifs pour les systémes MC sont décrits ci-dessus. Ces blocs
sont employés dans les applications telles que : les filtres, les systémes optiques et les réseaux

neurologiques, et les convertisseurs analogique numérique CAN.

Les CAN sont des composants essentiels qui assurent la communication entre les
signaux analogiques externes et la puce électronique numérique [7], la conception des CAN
ou CNA avec des performances ¢levées présente des défis difficiles comme la vitesse de
fonctionnement trés élevée, consommation d’énergie, occupation moins d’espace sur la puce
et des résolutions plus élevée. Face a tous ces défis, plusieurs architectures des CAN ont été
développées afin d’optimisées les caractéristiques des convertisseurs, ils sont modélisés dans
un environnement générique tel que le Simulink ou en utilisant un langage dédié¢ a modéliser

les composants de signal mixte comme VHDL-AMS [4], A cet effet la technique MC a
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apporté beaucoup des solutions pour optimiser les performances des CAN (la compatibilité
entre la tension d’alimentation, consommation de puissance, la rapidité de fonctionnement et

occupation moins d’espace sur la puce de silicium....).

Les CANs (pipeline et SAR) mode de tension emploient généralement des
condensateurs dans la partie de circuit CNA. Ceci ¢éléve deux thémes principaux; le premier
est le besoin de grand espace sur la puce et la deuxiéme issue est longue temps de
stabilisation. De plus la dissipation d'énergie dans les convertisseurs mode de tension est
principalement du CNA [5], Pour cette raison, les CANs MC (SAR et pipeline) sont congus
avec l'utilisation seulement des transistors CMOS, pour diminuer l'effet du long temps de
stabilisation et de la dissipation d'énergie. D'ailleurs, aucun condensateur utilis¢ dans le CNA

est peut étre rendu ainsi trés petit comparé au convertisseur mode de tension.

L’objectif principal de ce mémoire est la conception des convertisseurs 8 bits mode de
courant de type registre a approximation successive (SAR) et pipeline en technologie CMOS,
tell qu’on a proposé des nouveaux modeles avec 1’introduction des facteurs non-idéaux pour
les deux types, les modeles sont mis en application dans l'environnement de Matlab et
Simulink, les blocs principaux de CAN MC-SAR sont les échantillonneurs bloqueurs, les
comparateurs MC, registre de logique de SAR, décodeur et convertisseur numérique
analogique MC. Pour le CAN pipeline MC une nouvelle version du model a été développée,
sachant que des études focalisent principalement aux blocs constitutifs analogiques, Ces blocs
sont échantillonneur-bloqueur MC (E/B), le sous-CAN, le sous-CNA, le sous-CAN est congu
par deux comparateurs et circuit encodeur. Pour les circuits E/B et sous-CNA MC, ils sont
mis en application en employant des commutateurs et des sources de courant. Les différents
blocs analogiques de base des deux types de convertisseur (SAR et pipeline) sont soumis a
plusieurs non-idéalités qui dégradent considérablement les performances des convertisseurs.
Les facteurs non idéaux principales qu’ils sont introduit: le phénomeéne de clock
feedthrough, le phénomene de la charges injectées, le bruit de commutation, le bruit de
scintillation (flicker noise), I'offset de I’entrée de 'OPAMP et le comparateur, et le bruit

thermique.

Ce manuscrit comporte quatre chapitres dont nous introduisons une bréve description

comme suite :

Aprés une introduction générale, Le premier chapitre dresse un état de 1’art des
convertisseurs dans la technologie CMOS en exposant les théories de conversions des
données et différente type de convertisseurs. Le second chapitre expose principalement sur

3



Introduction générale

I’approche mode de courant, le principe et I’évolution de I’approche et on a conclus ce
chapitre par quelques types des circuits MC. L’objet du troisiéme chapitre est présenté le
modele comportemental du convertisseur SAR MC qu’inclus la plupart des facteurs de bruit
et les imperfections des différents blocs. Enfin, le quatriéme chapitre présente le modéle
comportemental du convertisseur pipeline MC avec une étude détaillée sur les différentes

sources des erreurs.



Chapitre 1 Théorie de la conversion analogique numérique

Chapitre 1

Théorie de la conversion analogique numérique

11 Introduction

Les convertisseurs analogiques numériques (CANs) sont des composants essentiels qui
assurent la communication entre les signaux analogiques externes et 1’¢électronique
numérique. Un CAN est un systéme qui permet de prélever périodiquement des échantillons
d’un signal analogique provenant du monde macroscopique qui nous entoure, et les quantifier
[8]. Beaucoup de systémes ont été complétement converti en numérique, le monde réel est
toujours principalement analogique. Le monde réel n'observe pas les signaux binaires mais les
signaux plutdt continus tels que la voix, la température, couleur, mouvement,.... etc. En effet,
il est important de pouvoir collecter des informations analogiques, les traiter, et les
commander. Par conséquent, afin de se connecter par interface des systémes numériques aux
mondes réels analogiques diverses formes des convertisseurs de données sont exigées. CAN
et les convertisseurs numériques-analogique (CNA) sont exigés dans chaque systéme de ces
interfaces au monde normal. Les CAN ont des applications dans les communications,
systémes industriels a régulation de processus, d'instrumentation, et presque chaque domaine

ou les signaux analogiques sont présents.

Le développement des CANs suit étroitement le développement de la micro
informatique. Jusqu’aux années quatre-vingt-dix les CANs sont devenus de plus en plus
rapides, de moins en moins encombrants, des nouvelles architectures sont apparues [9], Et en
raison du grand nombre des différentes applications CAN ont évolué a une grande variété. Les
parametres de conception peuvent inclure la vitesse de conversion, la résolution, la dissipation
de puissance, les dimensions physiques, fiabilité, il est alors devenu possible de classer les

architectures en fonction de leur domaine d’application.

Dans ce chapitre on a présenté une introduction sur les systémes des convertisseurs
analogique-numérique. Avant on a fournit des théories sur le systéme de conversion et
traitement de signal dans les section 2 et 3, Les caractéristiques statiques et dynamique des
CANSs décrit dans la section 4, et avant la conclusion I’état de I’art des CANSs est discuté dans

la section 5.
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1.2 Théorie de traitement du signal

Un signal numérique est discret en termes d'amplitude et temps, ces deux fonctions
principales sont nécessaires pour obtenir un signal numérique, L’échantillonnage pour réaliser
le temps discret avec une fréquence d’échantillonnage fs et la Quantification pour réaliser

I'amplitude discréte avec un pas de quantification q.

La figure (I.1) montre I’opération d’échantillonnage tel qu’il consiste de maintenir la
valeur de signal d’entrée analogique pendant une durée fixe reconnais la période
d’échantillonnage, cette opération est fait par le circuit échantillonneur bloqueur (E/B), la
période d’échantillonnage Tech est fixée selon le critére de Nyquist ou le théoréme de
Shannon la valeur de la fréquence d’échantillonnage doit étre au moins égale au double de la
composante fréquentielle maximale du signal analogique afin d’obtenir a la sortie de CAN un

code numérique le signal analogique d’entré.

v

Amplitude

Signal d’entré

Signal échantillonné-bloqué

-~

=
»

i T
Tech emps

Figure (I.1) échantillonnage blocage d’un signal continu.

La quantification d'amplitude change un signal échantillonné du niveau continu en
niveau discret avec des codes binaires. Un CAN est caractéris¢é par deux parametres
fondamentaux, le nombre de bits ou la résolution et la dynamique d’entrée AVin, La
dynamique du quantificateur est divisée en un certain nombre des intervalles égaux de
quantification. Souvent la valeur représentant un intervalle de quantification est le point
médian de l'intervalle, et dans certains cas la valeur supérieure ou inférieure de l'intervalle. Le
quantum q ou LSB (less significant bit) étant la dimension de ces plages est donnée par la
relation [10].

q=Avin/2N-1 (1.1)
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De plus, nous désignons par VLSB le changement de potentiel entre 2 niveaux de

décision du CAN, sachant que

2V
Visg = Z_NIN (1.2)

OU Vi est 'amplitude absolue de la tension d’entrée. La relation entre le signal d’entrée
analogique et le mot binaire en sortie est reprise par 1’équation

Vinoyn (01271 + 02272 + - + by 27N) = Viy + Verr (1.3)

Ici, Vinpyn c’est la plage dynamique de la tension d’entrée, bl est le bit le plus
significatif (most significant bit — MSB) et bN le moins significatif (least significant bit —
LSB) du mot binaire généré par le CAN. L’équation précédente décrit le comportement du
convertisseur dans le cas ou la quantification n’est pas idéale et qu’il y a une certaine erreur
(Verr) sur chaque conversion du signal Vin. Cette erreur génere ce qu’on appelle le bruit de
quantification [11].

1.3 Le principe de conversion

Un CAN accomplit la quantification des signaux analogiques dans un certain nombre
de niveaux avec temps discret et amplitude quantifiée [12]. Le schéma fonctionnel de base

d’interface du CAN est montré dans la figure (1.2) [13]

Sortie

Signal

analogique | 4 i/ J_|_|I Nuln-Sl’.l‘ique
——— _%_
X(t) '_\

Filtre anti-repliement ~ Echantillonneur Quantificateur Encodeur binaire

v
v

Figure (I.2) les blocs fondamentaux comprenant la CAN.

Comme montré sur la figure (1.2) il y a quatre blocs fondamentales dans le processus
de conversion analogique numérique, le signal analogique original est filtré par un filtre
passe-bas afin d'enlever tous les composants a haute fréquence (les composantes qui se
trouvent au-dessus de la moitié de la fréquence d'échantillonnage), L'échantillonneur apres le
filtre anti-repliement transforme le signal d’entré continu en son équivalent en temps discret,
Le signal échantillonné est quantifi¢ dans 1'amplitude et codé en code binaire de N bits. Un
quantificateur idéal de N-bit divise La dynamique maximale ou Pleine Echelle (PE) en 2N

niveaux uniformes, la figure (I.3) présent¢ la fonction de transfert d’'un CAN 3 bits.



Chapitre 1 Théorie de la conversion analogique numérique

Sortie numeérique

Signal analogique

7
111 \/—
110 /

101 /
100

011

010 /

001 /

A 4

000
0 1/8 2/8.. 8/8 Analogique

. _I q=LSB

t

v

Figure (I.3) Représentation de la fonction de transfert idéale d'un CAN et de son erreur de
quantification.

L’erreur de quantification est présentée dans la figure (I.3) par une fonction en dent de
scie, Cette erreur est définie comme la différence entre l'entrée analogique réelle et la valeur
quantifiée (escalier). Pour un signal analogique d’entré le CAN fait correspondre le signal
analogique Dnum telle que [13]

Dyum= q. [bry 2™ +..... +b; 2'+by 2°] (1.4)

Dans le cas idéal, le maximum de q ne sera pas plus grand que 1 LSB et ne doit étre
jamais nul, il est utilisé pour calculer le rapport signal sur bruit.

1.3 1 Le filtrage

Avant de réaliser I'échantillonnage d’un signal, nous avons vu la nécessité de filtrer ce
dernier afin d'éviter ce que I'on appelle le repliement de spectre, plus connu sous la forme du
théoréme de Shannon. Idéalisé, il doit avoir un gain avec une valeur du « 1 » sur une bande de
fréquence Fe (figure (1.4)), centrée en zéro. Son role va étre de limiter le contenu spectral du
signal a la partie utile. Il va participer aussi a limiter ’influence du bruit éventuellement

présent sur le signal a numériser.

De maniére idéal, un filtre passe bas aura un gain constant dans la bande passante, et
présentera une coupure infinie au-dela de sa fréquence F. de coupure (figure (1.4)). De
maniere réelle, on est amené a réaliser la synthése d’un filtre en définissant sa fréquence de

coupure a -3db ainsi qu’une atténuation minimum au-dela d’une certaine fréquence.
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H(f) 1

v

-f/2 ° i f

Figure (1.4) Filtre passe bas

En général on fait un appel, dans le cadre d’un filtre anti-repliement, a un filtre du type

Butterworth

H() ==

(1+F)

(1.5)

Ce type de filtre présente I’avantage de répondre au critere de maximum de platitude
dans la bande passante et de présenter un retard de groupe constant jusqu’a fc/2.

1.3.2L’échantillonnage

Le processus de transfert d’un signal continu dans le temps a un signal de temps
discret s'appelle I’échantillonnage, Quand le signal est échantillonné, des informations sont
perdues, puisque le signal n'est plus représenté par une valeur a chaque instant. La quantité de
l'information qui est perdue dépend du choix de la fréquence d’échantillonnage, en relation
avec la fréquence du signal échantillonné. Le procédé d’échantillonnage peut seulement
traiter l'information de processus qui est jusqu'a la moiti¢ de la fréquence d’échantillonnage,
appelé la fréquence de Nyquist. S'il y a contenu de fréquence dans le signal qui est plus haut
que la fréquence de Nyquist elle devrait étre filtrée avec un filtre passe-bas, afin d'éviter le
phénomene de repliement. Comme illustré sur la figure (I.5), on peut considérer que le
processus d'échantillonnage revient mathématiquement a multiplier le signal analogique x(t)
par une suite d'impulsions de Dirac 6Te(t) de période Te, appelé "peigne de Dirac". C’est-a-
dire un train d’impulsions placées aux instants d’échantillonnage, Le signal échantillonné

xe(t) peut alors étre représenté par l'expression

Xe (1) = X()37e(t) = XX (1)d7e(t — Te n) (1.6)
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A X(t)
t
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STE(t)
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Xe(H)=X(1).0rr(t)
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Figure (1.5) Echantillonnage d'un signal
1.3.3 La quantification

Le convertisseur A/N effectue la numérisation d'un signal analogique apres
¢échantillonnage et délivre des séquences numériques codées avec un pas de quantification q

dépendant du nombre de bits du convertisseur comme on a vu dans le paragraphe précédent.

Nous venons de voir que I'opération de quantification remplace chaque valeur du
signal prélevé a I’instant Te par une approximation. C’est une opération non linéaire qui
s’accompagne nécessairement d’une perte d’information et I’effet de cette approximation

revient mathématiquement a superposer au signal d’origine Vin(t) un signal d’erreur e(t) que

10
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I’on appelle le bruit de quantification. L’amplitude maximale de ce signal d’erreur est EQ =
Q/2, sa puissance moyenne PQ donné par
1 HAY, 1 ,Q.51 5 At
Po = Ef—m/z e? (Ddt=— ()% 2 (5)° (1.7)
Ce qui donne finalement le résultat bien connu

E3 2
pp=2=2% (1.8)

3 12

1.4 Les spécification des CANs

Dans cette partie on a présenté les différents parameétres utiles qui est caractérisés par
les performances d’un CAN, dans la littérature il y a plusieurs critéres afin d’estimer les
performances d’'un CAN soit ses caractéristique dynamique comme le SNR (Signal-to-Noise
Ratio), le SFDR (Spurious-Free Dynamic Range), le nombre effectif de bits (ENOB —
Effective Number Of Bits) et la puissance consommeée. Ou les caractéristiques statiques avec
I’INL (Integral Non-Linearity) et la DNL (Differential Non-Linearity).

1.4.1. Les caractéristiques statiques des CANs

Les applications de grande précision des CANs exigent une trés bonne caractéristique
statique. Les mesures des performances statiques ou DC-linéarités les plus importantes des
CANS s sont I’erreur d’offset, erreur de gain, I’erreur intégrale de non-linéarité (INL) et I’erreur
différentielle de non-linéarité¢ (DNL).

a) L’erreur de I’offset et de gain

Une erreur d'offset change la caractéristique de transfert de sorte que tous les pas de
quantification soient décalés par l'offset de CAN comme montré dans la figure (04) (b) qui
défini la fonction de transfert d’'un CAN, Il peut étre mesuré en LSB ou en pourcentage de
I’amplitude de signal, la figure (1.6) (b) montré I’erreur de gain, cette erreur représente une
différence entre la fonction de transfert idéal et la fonction de transfert réelle, elle est
exprimée en LSB. Ces erreurs (offset et gain) sont facilement corrigées par des techniques

communes de conception.

11
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erreur de gain, |,
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.
1]
i\
I-—.—\:-:
b
h
L=3g
. -
.
.
.

fonction de

fonction de transfert réellé

i transfert réellé
000 &5 —_— -
«—>! 12 1 R 1
décalage valeur valeur .
(a) analogique (b) analogique

Figure (1.6) (a) 'erreur d’offset (b) ’erreur de gain.
b) La Non-Linéarité Différentielle (DNL)

DNL (Differential Non Linearity) est défini comme la différence entre une largeur
réelle de I’intervalle des pas de la fonction de transfert de CAN et la valeur idéale de 1LSB

comme montré sur la figure (1.7), est donnée par

S(i+1) —S(l) —-VisB

DNL(@) = Visn (1.9)
Sortie numérique .
A S(i+1) ——
%
/
/
/
/
/
4
Fi
/
S 4« DNL+ 1LSB
’
F
’
1, l«—Largeur idéal de code 1LSB

—> .
Entrée analogique

Figure (I1.7) DNL dans un CAN.

12



Chapitre 1 Théorie de la conversion analogique numérique

¢) La Non-Linéarité Intégrale (INL)

On peut définir INL (Integral Non Linearity) comme 1’écart de la transition d’un code
par rapport a la droite idéale comme montré sur la figure (I.8), est calculée a partir de la
somme de tout les non linéarités différentielles d’un convertisseur. Apres avoir corrigé I’offset
et le gain, on mesure pour chaque pas, la différence des seuils de conversion avec leur valeur

idéale. INL est la somme de toutes ces erreurs comme décrit par I’expression suivant.
j—1
INL; = ¥/_] DNL, (1.10)

Sortie numérique
A

Réponse idéale I
\ <—|> Réponse réelle
r

INL =
|

>

Entrée analogique

Figure (I.8) INL dans un CAN

1.4.2. Les caractéristiques dynamiques des CANs

Dans la deuxiéme section, nous allons décrire les principaux facteurs de mérite de type
dynamique pour les spécifications des convertisseurs analogiques numériques. Ces facteurs de
mérite sont des paramétres importants pour I’analyse des performances des CANs. De plus, ils

serviront de critére de comparaison des différentes architectures que nous verrons par la suite.

Les facteurs de mérite de type dynamique sont discutés dans cette partie, on a les
paramétres dynamiques que sont le SNR, la SFDR (Spurious- Free Dynamic Range), le
nombre de bits effectif ou ENOB (Effective Number Of Bits) et également la puissance
consommee.

a) LE SNR (Le rapport signal sur bruit)

La mesure du SNR peut se faire en effectuant une transformation de Fourier discréte

(FFT) sur la réponse du CAN a un signal sinusoidal ayant pour amplitude la dynamique

13
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maximum du CAN [9-2], est définie par le rapport ; signal sur bruit correspond a la différence
entre I’amplitude de I’harmonique du signal et la moyen de bruit, défini par la relation

suivante

SNRyp = 10 * log(-2naly (1.11)

Pnoise

Ainsi, dans le cas d’un signal sinusoidal parcourant la pleine échelle du convertisseur,
nous obtenons avec une quantification linéaire centrée un rapport signal sur bruit

SNRy4g = 6 n + 1.76db (1.12)

Ce qui signifie qu’un bit de code rajoute 6dB a la SNR.
b) SNDR (Le rapport signal sur bruit et le rapport de distortion)

La définition est semblable a celle du SNR, sauf que des limites non linéaires de
déformation sont également prendre en considération, comme illustre par la relation (1.13),
SNDR est expliqué par le rapport entre la puissance fondamental et les composants

harmoniques de distorsion plus le bruit.

SNDRyp = 10 * log(——3&mal (1.13)

Pnoise tPdistortion

¢) SFDR (La gamme dynamique utilisable)

La SFDR est trés importante dans certaines applications de communication qui exigent
la maximalisation de la dynamique du CAN. En effet, lorsque le signal utile est accompagné
d’un signal perturbateur (qui peut lui-méme étre le signal utile) de forte amplitude, des raies
parasites peuvent apparaitre dans la bande utile. Ces parasites empéchent le CAN de convertir
les petits signaux d’entrée car la distorsion peut avoir une amplitude nettement supérieure a
celle de ces signaux, ce qui limite la dynamique du CAN, La mesure du SFDR est identique
de la mesure de SNR, il est défini par le rapport entre la puissance de fréquence fondamental

sur la bande de fréquence de Nyquist (-Fech/2, Fech/2)

AZ
SFDR = 10 * log(5 1

supr

) (1.14)

d) THD (Le taux de distorsion harmonique)

La distorsion d’harmonique totale ou THD (total harmonique distorsion) est une
estimation de la linéarité du convertisseur vis-a-vis du contenu harmonique du signal, Ou bien
que, le taux de distorsion harmonique, définie comme le rapport de puissance des
harmoniques et la puissance de I’harmonique fondamental, Il permet de caractériser la

distorsion introduite par un CAN Il faut remarquer par ailleurs que la THD dépend de la

14
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fréquence du signal de test utilisé. Si cette fréquence de test est a la limite de Shannon, la
THD est nulle car toutes les harmoniques sont rejetées au dela de la bande passante du CAN.

e¢) ENOB (Le nombre de bits effectifs)

C’est le paramétre qui permet de caractériser les performances globales dynamiques

d’un CAN, Sa définition est li¢e a celle du SINAD. Comme démontré par la relation suivante.

SNDRyp-1.76
6.02

ENOB = (1.15)

Ce nombre de bits théorique ENOB est en général plus faible que le nombre de bits
matériel N de la conversion analogique numérique.

1.5 La topologies des convertisseurs.

Les CANs peuvent étre classifiés dans deux groupes généraux : des CANs sur-
échantillonnage (over sampling converters), et Nyquist (Nyquist rate converters). Le tableau
.1 décrit une comparaison entre les deux classifications des CANSs.

Tableau 1.1 Classes des architectures

Catégorie de

Vitesse faible,

Vitesse moyenne,

Vitesse haute,

convertisseurs Grande précision | Moyenne précision Basse précision
(14-20 bits) (10-14 bits) (4-10 bits)
Nyquist Intégrateur Approximation Flash
Successive(SAR) Pipeline
Algorithmique

Sigma-Delta
Sigma-Delta a

Sur-échantillonnage

bande-passante

Les CAN de type sur-échantillonnage ou la fréquence d’échantillonnage est bien
supérieure a la fréquence de Nyquist, le plus populaire de ce type des convertisseurs c’est le
convertisseur sigma-delta, les CANs de type Nyquist peuvent étre encore divisés en plusieurs
sous-classes par leurs structures, comme sera présenter dans cette section.

1.5.1 Convertisseur flash

Ce type de convertisseur est caractéris€¢ par un taux de conversion ¢élevé dii a son
architecture simple, Dans un CAN flash avec N bit il y a 2N-1 comparateur, 2" résistances et
d’un encodeur comme présenté sur la figure (1.9), le signal d’entrée est comparé aux
références des comparateur, puis le code thermometre obtenu en sortie des comparateurs est

transformé en code binaire

15
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Figure (1.9) convertisseur flash

L’inconvénient du convertisseur flash est le fait que le nombre de comparateurs se
développe exponentiellement avec le nombre de bit, qui augmente la dissipation de puissance
et I’espace sur la puce. C'est pourquoi cette architecture est typiquement utilisée dans les
systémes a basse résolution.

L.5.2 Convertisseur a approximation successive (SAR)

SAR CAN c’est le plus populaire pour sa simplicité et son efficacité, ce genre de CAN
est trés utilis€é pour les applications a résolution moyenne et vitesse moyenne. Plusieurs
travaux on été publiés concernant ce CAN [14], comme montré sur la figure (1.10), Ce type de
CAN est composé d’un CNA, d’un seul comparateur et d’un bloc numérique correspondant
au registre a approximations successives. En fonction de la commande numérique, le CNA

génere une tension de seuil servant de référence de comparaison [15].

16
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E Echantillonneur ‘ ~rory N bits
bloqueur j__ apprc.;xi:'natign p——-
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Figure (1.10) ’architecture du SAR.

La fonctionnalité de base d'un SAR est trés simple, le principe de conversion est basé
sur une recherche du code de sortie par dichotomie, nous pouvons le voir sur la figure (I.11),
Ce type de convertisseur utilise en général un seul comparateur, ce qui correspond a la
détermination d’un bit pour chaque coup d’horloge. L’avantage de ce type d’architecture

d’étre donc tres simple puisqu’il n’a besoin que d’un comparateur et d’'un CNA de N bits.

12 ; :

1k

=
oo

=
sl
T

courant (A)

8
%10
Figure (I.11) Principe de fonctionnement des convertisseurs SAR.

1.5.3 Convertisseur Pipeline

La figure (I.12) donne la topologie d’un CAN Pipeline [16-18] a N bits basé sur des
¢tages ¢lémentaires a 5 bit. Ce type de convertisseurs a été introduit pour réduire la taille et
améliorés les performances du CAN flash (puissance, vitesse et large de bande). Les
convertisseurs pipeline sont généralement mis en application avec 1 ou 2 bit par étage,
toutefois les architectures plus de 2 bit par étage sont également disponibles dans la littérature
[19]. Elle est composé d’une cascade d’étages dits pipeline identiques (ou presque identiques
dans certains cas) de faible résolution, inclut au sein de chaque étage un circuit

¢chantillonneur-bloqueur (Sample/Hold —E/B) et un circuit amplificateur. Le signal présente a

17
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I’entrée de chaque étage est échantillonné et mémorisé dans une mémoire analogique et est
grossierement converti par un CAN de faible résolution (Bi+1 bits) [19], les différents blocs
constitué a chaque étage sont présentés sur la figure (I.13), le résultat numérique est
reconverti en tension analogique par le CNA, qui sera soustraite de la tension échantillonnée
par E/B. Le résultat de cette différence, que I’on appelle résidu, est amplifi¢ avant d’étre

envoyé sur I’entrée de I’étage suivant

Vin

W+

Vin - N
— tage
Etage 1 Etage 2 - Etage N-1 -
g g FLASH
Registre Register Register
N-1 N-2 1
J woiss 1 N bits 1 N bits N bits
Correction Numeérique
Donnée binaire
Figure (I.12) Architecture du convertisseur PIPLINE
E Résidu

SH —

CAN

CNA

N bits

Figure (I.13) Architecture d'un MDAC
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1.5.4 Convertisseur Sigma-Delta

Comme montre sur la figure 1.14 dans sa forme la plus basique, Le convertisseur
sigma-delta [20-21], est composé d’un intégrateur, un comparateur et un CNA a 1 bit. Ce type

du convertisseur fondamentalement différent de celles que nous avons discuté précédemment.

Intégrateur Comparateur

Ve + )

—> E/B ¥ I J_ Filtre
+ a
décimation

|

CNA (1bit) |€ Sojrt.ie
numérique

k4

Figure (I.14) Architecture de CAN sigma-delta.

Le fonctionnement de cette architecture repose sur le principe du sur-échantillonnage
[22], la différence entre la sortie du CNA et le signal d’entré Ve intégré par I’intégrateur, le
comparateur convertie ce signal ce forme numérique, le CNA a 1 bit reconverti le signal
numérique en signal analogique, le signal résultat est soustrait du signal d’entrée, et ainsi de
suite, le signal d’entrée caractérisé par un fréquence trés basse par rapport a la fréquence de
fonctionnement de la boucle fermée du convertisseur (principe du sur-échantillonnage), la
sortie du CAN a 1 bit (comparateur) est une suite de uns et de zéro, et la valeur du signal est
proportionnelle a la densité des « uns » venant du comparateur. Cette chaine est ensuite filtrée
par un filtre a décimation pour trouver la forme binaire en sortie du CAN [23].

L.5.5 Convertisseur pipeline cyclique

Ce type du convertisseur [24-25] est un convertisseur pipeline caractérisé par un seul
¢tage rebouclé sur lui-méme (figure (I.15)). Le principe fonctionnement de CAN cyclique est
semblable que celui du pipeline classique. Sauf que, les opérations sont effectuées par le
méme étage. L’avantage de ce type des convertisseurs est moins de surface occupée par le
circuit du CAN : un seul étage Par comparaison au CAN Pipeline. Par contre, la vitesse de
conversion est divisée par le nombre de cycles a effectuer (fréquence d’échantillonnage est

réduite), de plus la consommation équivalente est plus élevée que celui du pipeline classique.
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Figure (I.15) Schéma synoptique d’un convertisseur cyclique

1.5.6 Convertisseur de Wilkinson

L’architecture du convertisseur Wilkinson [26-27] est présenté dans la figure (1.16), ce
type des CANs caractérisé par sa grande précision et sa consommation réduite, actuellement
les applications évoluent, L’architecture Wilkinson reste cependant appréciée dans le domaine
de la spectroscopie pour sa mono tonicité garantie ainsi que la faible valeur de son erreur de

DNL [9].

Lors de conversion un compteur générée dans une manier synchrone par la rampe
analogique qui couvrant toute la dynamique de conversion. La comparaison est faite entre la
valeur de rampe et chaque incrémentation du compteur au signal a convertir, si la valeur de la
rampe est supérieure a I’incrémentation du compteur, dans ce cas le compteur est arréte par le
basculement du comparateur, le code de sortie est donné par la valeur du compteur. La

résolution de ce dernier détermine le nombre de bit du convertisseur.
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Figure (I.16) Architecture de CAN Wilkinson

1.6. Comparaison des architectures des CANs

Aprés la description des architectures des convertisseurs les plus utilisées dans

différentes réalisations dans le domaine de I’¢lectronique de conditionnement et de traitement

des signaux et en rappelant les caractéristiques et spécifications des convertisseurs

analogique-numérique en général, la comparaison entre ces architectures devient plus facile et

compréhensible, Le tableau -2 indique une comparaison qualitative de chacun des types de

CAN. Chaque convertisseur présente un certain nombre d’avantages et d’inconvénients

suivant les applications souhaitées, tels que la bande passante du signal, la fréquence

d'échantillonnage, la surface et la consommation sont déterminantes dans le choix d'un

convertisseur.
Tableau 1.2: Résumé sur les architectures de CAN
Architecture | Résolution | Vitesse de Avantages /inconvénients
conversion
Wilkinson 8 a 18 bits <100KHz 1 Simplicité

1 Résolution élevée

1 Faible consommation.
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T Excellente réjection analogique du bruit

l Tres faible vitesse d’échantillonnage

l Offset comparateur

Sigma-Delta 16 a 24 bits <5MHz T Résolution la plus élevée
T Excellente linéarité
Faible consommation
1 Excellente rejection numérique du bruit
l Vitesse d’échantillonnage limitée
PIPELINE 8 a 16 bits Entre 10 et 500 1 Tres rapide.
MHz
T Correction numérique des erreurs
T Meilleur compromise vitesse/résolution
l Latence des données au démarrage
SAR 8 a 16 bits <20MHz T Résolution élevée.
T Faible consommation.
l Vitesse d’échantillonnage limitée
l CNA et comparateurs : principales
difficultés.
FLASH 6 a 10 bits Jusque a 20 Les plus rapides
GHz

Résolution limitée
Capacité d’entrée élevée
Consommation tres élevée

Puce de dimension importante

-— — — — —
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1.7 Le domaine d’application des CANs

Comme on a vu précédemment il y a une série des architectures disponibles pour
CANSs offrant différents avantages et inconvénients. Les paramétres principale des CANs sont
La précision de conversion, la vitesse, I'économie dans la complexité, 1’espace et la
dissipation de puissance, les largeurs de bande de signal (généralement entre 1HZ au GHZ), et
les résolutions de la conversion (entre quelque bit a 24 bits). Les différentes applications
exigent évidemment différents paramétres, ce parametres sont varier considérablement entre
les différentes type des convertisseurs. La figure (I.17) illustre la gamme approximative des

conditions pour quelques systémes communs utilisant des CANs [28].

Resolution i )
bi CAN sur-echantillonnage
Dits
20| _ .
Instrumentation Aundio Num
18 | et Mesure
16 ISDN 1
14
12 APP. RADAR
10 Vidéo HD Instrumentation CAN
8 Voix Comm vidéo A grand vitesse | Nyguist
6
4
2
L J o
10° 10! 102 10° 104 10° 108 107 108 10* F(HZ)

Figure (I.17) les résolution et la vitesse des CANs dans diverses applications

La plupart des applications des CANs aujourd'hui peuvent étre classifiées dans quatre
larges segments des applications: par acquisition de données, par mesure industrielle de
précision, la bande d’acoustique et audio, et des applications a grand vitesse (impliquant des
taux d’échantillonnage plus considérablement qu'environ 5 MSPS). Un pourcentage tres
grand de ces applications peut étre occupé par les convertisseurs : successif-approximation
(SAR), sigma-delta (3 -A), et CAN pipeline. Généralement les applications Contribuent a la

sélection de I’architecture spécifique des CANs.
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1.8. Conclusion

Dans ce chapitre, la théorie des convertisseurs analogiques numériques a été
introduite, aprés la description sur théorie de traitement de signal, les différents paramétres
statiques (INL, DNL) et dynamiques (SNR, SFDR) pour I’évaluation des performances des
convertisseurs on ¢été discuté, ensuite, les différentes architectures des convertisseurs les plus
utilisé ont été présenté, et finalement une comparaison entre les différente architectures tel
que On a constaté avec cette comparaison les limites des performances de chaque structure de
Convertisseur, dans les deux chapitre 3 et 4 on va présenter une étude comportementale sur

les convertisseur de type SAR et Pipeline MC.
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Chapitre II.

L’approche mode de courant (MC)

1I.1 Introduction

Avec le développement énorme de la technologie VLSI, qui demande un plus grand
nombre de dispositifs (transistor, condensateur, résistance) sur une puce (system on chip), La
recherche dans ce domaine est orientée vers la conception des circuits de basse puissance
(LP) et basse tension (LV), particuliérement dans 1'environnement des systémes portables, ou
une basse tension d'alimentation donnée par une batterie unicellulaire. Ces circuits LV
doivent montrer également une puissance d'énergie réduite pour maintenir une plus longue

vie de batterie.

En fait la technologie d’intégration a objectif d’aller vers la conception des circuits
intégré de basse puissance et de basse tension, qui sont largement utilisés dans des
applications de systéme portatif [29-31], ce que nécessite de mettre en application les

nouvelles stratégies de conception des circuits avec un faible cotit en technologie CMOS.

Dans ce domaine les circuits technique mode de tension vont étre substitués par la
technique MC. Dans ces derni¢res années des études et des travaux ont été publiés
démontrant que la conception des circuits analogique MC peut apporter des solutions a
beaucoup de problémes, comme la compatibilit¢ entre la tension d’alimentation,
consommation de puissance, la rapidité de fonctionnement et occupation moins d’espace sur

la puce de silicium.....

Ce chapitre fournit une introduction a la technique MC. Avant de décrire la structure
interne et le principe de fonctionnement de base du CAN MC de type SAR et pipeline qui
seront citée dans les chapitres III et IV, apres une bref apercu sur I’évolution des circuits MC
dans la deuxieéme section, on a fournit dans la troisieme section les caractéristiques et les
principes fondamentaux sur les différents types des circuits analogique MC, comme les

convoyeurs, les comparateurs, et les amplificateurs.
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I1.2 P’évolution et motivation de technique mode de courant

Les circuits convoyeurs de courant, publiés pour la premiere fois en 1968 [32], telle
qu’ils sont représentés les premiers circuits destinés au traitement des signaux en MC. Le
second convoyeur de courant (CCII) est apparu en 1970 [33]. Ce type de convoyeur de
courant est sans doute le plus populaire analogue bloc MC sachant qu’apres sa présentation,
beaucoup des auteurs ont prouvé son efficacité dans la conception de circuit analogue pour

des applications linéaires et non linéaires.

L’approche mode de courant est une technique pour trouver une méthode plus simple,
afin de réaliser des circuits en technologie CMOS et employer les signaux courants plutdt que
des signaux de tension [34], car les transistors MOS sont en particulier plus stables a traiter
des signaux en courants plutdt que des tensions, parce que le signal de sortie est un courant
dans les deux configurations d'amplificateur soit en mode source-commune ou base-

commune.

D'ailleurs, les miroirs de courant MOS sont plus précis et moins sensibles a la

variation de processus que les miroirs de courant bipolaires.

Par conséquent, la conception des circuits a technologie MOS devraient é&tre
simplifiés en employant les signaux courants, mieux que l’utilisation des signaux tension.
Pour cette raison, les réalisations des circuits MC sont plus prés du niveau de transistor que
les réalisations conventionnelles mode de tension et donc les étapes de conception des
circuits et des systemes devraient étre moins compliqués. De plus, lorsque les signaux sont
distribués en mode de tensions, les capacités parasites sont chargées et déchargées, ce qui
limite la vitesse et augmente la consommation d'énergie des circuits. Par conséquent, il est
possible d'atteindre une vitesse plus ¢élevée et une puissance d'énergie dynamique inférieure

avec la techniques MC.

Ainsi que les circuits MC a technologie CMOS, ils n'ont pas besoin des composants
passifs comme les résistances et les condensateurs, ils peuvent étre congus uniquement avec
I’utilisation des transistors CMOS. Ceci rend ce type des circuits compatible avec les circuits
numériques. En plus, ils montrent la haute performance en termes de vitesse, largeur de

bande, la précision et I’occupation moins d’espace sur la puce de silicium.
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I1.3 Les circuits analogiques mode de courant
I1.3.1 convoyeur de courant (C.C)

La technique de conception des circuits analogiques MC est basée principalement sur
’utilisation des circuits convoyeurs de courant, plus particulierement les convoyeurs de
courant de seconde génération (CCII), aujourd’hui ces circuits c’est la base de I’¢électronique
moderne. Le concept du convoyeur de courant a été présenté pour la premicre fois en 1968
par Sedra et Smith [35], et encore développé a un convoyeur de courant de seconde
génération en 1970. Les C.C est un circuit actif qui comporte trois bornes d’entrées-sorties
que I’on note habituellement X, Y et Z, permettent de concevoir nombreux des circuits
analogique aussi bien en mode courant qu’en mode tension, ont été utilisés pour mettre en
ceuvre des amplificateurs, des comparateurs des convertisseurs courant-tension ou tension-
courant et des filtres...etc.

a) Convoyeurs de courant de la premiére génération (CCI)

Un circuit convoyeur de courant de la premiére génération est un circuit actif qui
comporte essentiellement trois bornes d’entrées-sorties, not¢ X, Y, Z, comme montre sur la

Figure (IL.1)

IY
_’—

IX
_)—.

VY VXT

Figure (II.1) symbole du circuit convoyeur de courant

Il fonctionne de la fagon suivante : si une tension est appliquée au point Y, la méme
valeur de tension apparaitra au point X, et le méme pour les courants. En effet, la valeur du
courant du point Y est égale a celle du point X, cette valeur de courant convoyer au port de
sortie Z. Les différentes relations qui peuvent exister entre les courants et les tensions

d’entrées-sorties sont décrites par 1’équation matricielle suivante
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ix| |0 1 0 ||V
Vx|=| 1 0 0 [Miy
iz| [ O - | 0 Vz

Le sens de courant 1Z, soit dans le méme sens de IX ou dans Le Sens opposée. Dans
la description matricielle de CCI, nous supposons que le signe + est pour des courants entrant
dans la méme direction, et le signe - pour la situation opposée, Dans le premier cas nous

avons un « positif CCI » appelé¢ CCI+, dans le deuxieme cas « un CCI négatif » ou CCI-.

Dans le cas d’'un CCI+ avec un transfert de courant égal a l'unité, les relations
deviennent d’aprées la formule matricielle précédente.
IX = IY = IZ
CCI* et (2.1)
Vx = Vy
Les ports X et Y ont une faible impédance, idéalement zéro, tandis que le terminal Z

caractérisé par une trés grande impédance, idéalement infini. Le tableau suivant démontre les

caractéristiques des différents ports de convoyeur.

CCI port impédance

PORT X basse (idéalement 0)
PORTY basse (idéalement 0)
PORT Z haute (idéalement inf)

b) Schéma de principe du CCI+

Le schéma du class A du CCI+ au niveau des transistors MOS, est représenté sur la
figure (I1.2) [35], les transistors MP1 et MP2 assurer par tension d’entré VY, alors que le
miroir de courant constitué par les transistors MN1 et MN2, le courant fournit par Iy est égal
a celui émit par le nceud X. Avec l'utilisation de MN3, le méme courant est donné au nceud Z

comme un courant de sortie avec une grande impédance.
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Iy Ix
—_— ——

“_T MPL j|_ _“‘: MP2 T vx

Figure (I1.2) classe A convoyeur de courante premiere génération (CCI).

La figure (I1.3) montre [36]. Une autre topologie pour le convoyeur de courant de
premiere génération, ce circuit utilise une boucle translinéaire mixte comme cellule d’entrée

et inclut un circuit de polarisation.

MP3 “|—7—] El\-[P-l—It MP5
I\'Ml\“ j _”; MV Iz

—— *-— | —

T Vx

vy 1\-{91j|——|[1\{?2
T
T A IN—'H &

-

Figure (I1.3) classe AB convoyeur de courant de premiére génération (CCI).

Vz

L’inconvénient dans ce type des circuits dans la variation du courant dans la branche
de port X, le courant est tres sensible a la tension d'alimentation. En outre, le courant refléte
MN1-MN2 et MP3-MP4 présente un gain plus bas que l'unité. Il est ainsi possible de
remarquer que ce circuit, lorsque ’entrée Y est reliée a la masse, conduit a une masse
virtuelle sur I’entrée X, puisque Vx(t)=Vy(t)=0. De plus dans ce cas, avec Iz(t)=Ix(t), on
obtient un suiveur inverseur de courant caractérisé par une impédance d’entrée nulle.

b) Convoyeur de courant de la seconde génération CCII

Le CCII génération est le convoyeur le plus souvent utilisé dans la conception des
circuits MC, pour ses bonnes performances, que pour I’intérét apporté a I’utilisation d’une
boucle translinéaire. Le CCII caractérisé par une haute impédance sur 1'une des entrées et
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I’autre entrée a une faible impédance, au contraire des circuits CCI génération qui ont les
deux entrées en faible impédance. Le convoyeur de courant de seconde génération qui a été
introduit par Smith et Sedra posséde 3 ports d’acces X, Y et Z. Le port Y est une entrée en

tension (IY=0) comme la montre dans la figure (I1.4).

Figure (I1.4) symbole du circuit convoyeur de courant

Les comportements ¢électrique des nceuds X, Y et Z du CCII idéal sont résumés dans

I’écriture matricielle suivante [35,37]

Ly 0 0 0| | Vy
Fil=(1 0 0[* Vx
iz 0 0 1 X

Tel qu’on distingue dans les circuits CCII deux types des circuits, Convoyeur de
courant positif CCII+ et les Convoyeurs de courant négatif CCII- . Dans le cas d’un CCII+
avec un transfert de courant égal a 'unité, les relations deviennent d’apres la formule

matricielle précédente.

I, =0
y
cCll{ Iy = I, (2.2)
vV, =V,

Pour obtenir un CCII-, il suffit donc aussi d’inverser les sens du courant de la sortie Z
du CCII+.
¢) Schéma de principe du CCII+

La figure (II.5) montre I’exemple du circuit d’'un convoyeur de courant de seconde
génération positif (CCII+). Le circuit comprendre un boucle translinéaire mixte utilisée en
cellule d’entrée, ce dernier posséde une impédance d’entrée théoriquement infinie. Deux
miroirs de courant complémentaire (M6, M8) et (M5, M7) permettent de recopier le courant

Ix(t) sur le port de sortie Z. [38]
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Ibhais1

Figure (I1.5) convoyeur de courant de seconde génération positif (CCII+).

En littérature, un nombre large des CCII utilisant une paire différentielle Afin
d'améliorer les performances de circuit, le raccordement de rétroaction au nceud X effectué
souvent par un transistor NMOS, sachent que cet raccordement est caractérisé par une basse
impédance au terminal X et la fonction de transfert de tension d'unit¢ Vx/Vy est assurée par

les paires différentielles M1-M2 [38].

marst @ IBAIS? Mi1 I IHMH

Figure (I1.6) convoyeur de courant seconde avec pair différentielle.
I1.3 2 Convertisseur tension-courant et courant-tension

Des nombreux circuits avec des fonctions bien déterminées pouvant étre congus avec
I’utilisation des CCII, la figure (II.7) montré deux montage utilisant le CCII+ ou CCII- afin

de réaliser des convertisseurs tension-courant et courant-tension. [39]
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CCll+ CCll+
Iz(t)=lout{t)  lin(t) 1z{t)=lout(t)
— Y oy r—— —@— Y Z
X
Vin(t) X Vout(t)
R 47 °
\Y4
Vv
(a) (b)

Figure (I1.7) (a) convertisseur tension-courant et (b) courant-tension.
Pour le convertisseur tension-courant, I’expression de courant de sortie exprimé par

lout = _"in(t)/(RX iR 2 ~Vin(®/ - siR>>Rx (2.3)

L’impédance d’entrée du circuit est Ry//Cy, et I'impédance de sortie RZ//CZ.

Pour le convertisseur courant-tension la tension de sortie est donné par

Vout(t)=(R+Rx) lin(t) (2.4)

L’impédance d’entrée vue par le générateur de commande est R+Rx
I1.3.3 Comparateur mode de courant

Les comparateurs sont les plus importants circuits analogiques dans le domaine de
conception des circuits intégrés apres les amplificateurs opérationnel[40-41], le comparateur
mode de courant sont largement utilisés dans la conversions des données spécialement dans

les convertisseurs analogique numérique (ADC), et les modulateurs delta-sigma [42-44].

D. Freitas et K. ont proposé¢ la premic¢re fois un comparateur de courant en
technologie CMOS [45] ensuite, beaucoup des comparateurs courants de haute performance
on été proposés, Traff [46] a présenté un comparateur courant simple et a haute performance.
La conception est basée sur la combinaison de deux inverseurs avec la rétroaction positive.
Comparé aux comparateurs de mode tension, l'inconvénient le plus important de ce
comparateur est le temps de réponse du circuit qui limite la gamme de fréquence d'entrée. En
effet, beaucoup des nouvelles approches de conception ont été développées afin d'améliorer
le point faible qui est mentionné auparavant aussi bien que d'autres propriétés telles que la

consommation d’énergie, I’offset, 'impédance d’entrée, et la dynamique d'entrée.

32



CHAPITRE II L’approche mode de courant (MC)

Généralement le procédé de comparaison est relativement simple, mais
l'implémentation du comparateur courant n'est pas accessible. Dans cette section, aprés une
breve introduction sur le comparateur courant on a présenté quelque type des circuits.

a) comparateur de courant Original

Le comparateur originale CMOS de courant ou le comparateur miroir de courant, est
montré sur la figure (I1.8), il se compose d'amplificateur de transresistance suivi par étage

Inverseur.

VDD

»(3)

o
w ]| [

VS8

4

Figure (I1.8) comparateur miroir de courant

L'amplificateur de transresistance est basé sur deux miroirs courants simples
complémentaires qui peuvent étre améliorés en employant les structures en cascade, La
limitation principale de ce circuit se situe en l'absence d'une branche appropriée d'entrée. En
conséquence, les parametres tels que la résistance d'entrée et la tension de polarisation
d'entrée, qui influencent considérablement sur les performances de comparateur, d'ailleurs la
vitesse est réduite parce qu'un des deux transistors (M2-M4) ne sont pas en mode de
saturation (triode région) avant la comparaison di a la grande impédance de sortie [46].

b) simple comparateur a faible courant a grande vitesse

La limitation principale dans la plupart des comparateurs c’est le temps de réponse
vient de la partie de sortie du circuit qui est non équilibrée au début de la phase de
comparaison. Afin d’amélioré le temps de réponse une nouvelle configuration de
comparateur est proposé par K Wong, K. Fong [47-48] et représentée sur la figure (I1.9), cet

approche utilise une rétroaction positive non linéaire.
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VDD

)

Til-Ti2 Vo
o—p—

Ml‘_‘:l H l:im

VSS

Figure (I1.9) comparateur a faible courant a grande vitesse

Ce type du comparateur également a désaxé le signal de sortie avant la comparaison,
Cette approche a également des autres inconvénients qui réduisent les performances de
comparateur. Comme la vitesse et la sensibilité sont considérablement réduites si des

générateurs de signaux d'entrée avec une résistance interne relativement basse sont utilisés.

Une solution d’amélioration pour augmenter la vitesse de propagation dans les
comparateurs courants adopte la technique pré-polarisante [49], comme montré sur la figure
(I1.10). Pré-polariser signifie placer correctement le point d'opération avant de comparaison
pour mettre le circuit dans les meilleures conditions de travail au début de la réponse
transitoire. La technique est facilement mise en application, dans le comparateur de miroir de
courant, avec ’utilisation d’un inverseur et un commutateur qui court-circuite entre I’entrée
et la sortie de I’inverseur avant la comparaison. Quand le commutateur est fermé, la valeur de
tension mesurer soit a la sortie du comparateur ou de l'inverseur presque égale

(VDD+VSS)/2,

VDD
S
_. M4
M3 I— _I \ /
Ti1-Ti2 Vo
O—t— -
M1 | I_ —| ‘ M2

Figure (I1.10) comparateur a faible courant a grande vitesse amélioré
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¢) comparateur de courant a grande vitesse a base de convoyeur

Le procédé de conception d'un nouveau comparateur de courant utilisé un bloc CCII
comme étage d'entrée est présenté par Chavoshisani R [50], la figure(I1.11) montré le schéma
complet du circuit du comparateur courant (CC-CCII), CCII est utilis¢é comme étage d'entrée
da a la basse impédance d'entrée au nceud X, les réseaux de rétroaction positive est employé
afin de diminuer le temps de réponse du circuit et augmenter la sensibilité de variation de

courant d'entrée.

1\-1.4:]‘_|_,-| EE

M1 M2

I

bR el

o

Figure (II.11) comparateur mode courant a grande vitesse a base de convoyeur

Le gain du courant et de la tension pour ce type du comparateur donné par les expressions

VX ~ 8m98mi*+Emi08me (2 5)
Vy gmo8m2t8m108ms )
Ix = gmil )

d) Comparateur de courant différentiel a base de convoyeur

Le comparateur différentiel MC a grande vitesse basé sur le convoyeur de courant
(DCC-CCII) est rapporté par Reza chavoshisani [51], avec I'utilisation d’un pair différentiel
avec la base Vy pour les deux étages en mode commune, le comparateur fonctionné
convenablement dans des applications de basses tensions. De plus, le circuit a pu étre
amélioré en remplagant les miroirs courants simples par le miroir courant de type Wilson et
des autres types des miroirs courants afin d’obtenir des courants précises et un rendement
plus élevé [52-53]. Afin d’unifier la résistance de sortie, deux inverseurs sont ajoutés a I'étage

de sortie. Le schéma complet de DCC-CCII est présenté sur la figure(I1.12) [51].
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Figure (I1.12) comparateur mode courant a grande vitesse a base de convoyeur
I1.3.4 Amplificateur mode de courant

Les amplificateurs avec le gain élevé en boucle ouverte généralement nommés les
amplificateurs opérationnels, sont incontestablement les blocs constitutifs les plus utiles dans
le domaine de conception des circuits intégrées analogiques, cependant, La tradition de
mettre en application les circuits analogique a l'aide des amplificateurs en mode tension est
généralement aussi vieille dans le domaine de microélectronique moderne. Cependant, ces
derniéres années 1’approche MC a attiré plus d'attention dans le domaine de recherche. Des
circuits sont classifiés en tant que MC si le signal d’entré est représenté par les courants
variables dans le temps. Cette approche est particuliérement utile dans 1'environnement d'IC

qui est principalement la base de I’¢lectronique moderne.

L'amplificateur opérationnel MC (COA) est un dispositif plus important exactement
comme |’amplificateur traditionnel en mode de tension (VOA). En plus, les amplificateurs
MC sont caractérisés par les avantages attrayants, Ils sont particulierement appropriés aux
capteurs de température, photo détecteurs et, généralement toutes les sources d'entrée et/ou la
sortie avec des signaux type courant. Le symbole et le modéle d'un COA a entrée unique sont

rapportés sur la figure (I1.13)

Ti To-
i .
O—»— (1 ()A ; Aili ro
rl
+
- To+

Figure (I1.13) schéma symbolique et le modéle d’'un COA
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Dans la pratique, des amplificateurs sont classifie en quatre types comme mentionné
ci-dessous.

v amplificateur mode tension: une source de tension pour commander une source de
tension avec le gain de tension et la résistance d'entrée infini et la résistance de sortie
nulle.

v" Amplificateur aTransresistance (TROA): une source de courant commandée par une
source de tension avec le gain infini de transresistance et les deux résistances nulles
d'entrée et de sortie.

v' Amplificateur a Transconductance (TCOA): une tension commandé la source de
courante avec le gain de transconductance infini et les deux résistances d'entrée et de
sortie infinie.

v' Amplificateur mode de courant (COA): une source du courant commandée des
courants avec le gain de courant et la résistance de sortie infini, et résistance d'entrée
nulle.

Dans cette section, aprés une bréve introduction sur les amplificateurs, différentes
topologies de base d'amplificateur MC sont discutées, avec l'architecture interne et leurs
parametres seront présentés.

a) Amplificateur miroir de courant

Les amplificateurs de courant avec le gain raisonnable est facilement commandé
peuvent étre réalisés avec un miroir de courant. Une réalisation simple d'un COA miroir de

courant & technologie CMOS est présentée sur la figure (I1.14)

VDD
_I_
IB1 IB2
lin lout
IS
I | M2 |
rs M1 I I r

Figure (II.14) Amplificateur miroir de courant

Si on suppose que les transistors fonctionnent dans la région de saturation,

l'expression de courant de drain est donné par :

. CoxW
Ip = uOT (Vgs — Vr)?(1 + Avgs) (2.7)
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Wo : Mobilité de surface du canal.

Cox : Capacité d'oxyde de grille.

W : largeur efficace de canal.

L : longueur efficace de canal.

VT : tension de seuil.

A : parametre de modulation de longueur de canal.

L’équation de gain de COA inverseur de type miroir de courant démontre que le gain
est proportionnel au rapport des transistors M1 et M2, avec certain dépendances

additionnelles

A = fout _ Waly Vgs=VT2.2 1+AVpsz Moz Coxz
! iin LaW1 “vgs—Vr1” 14+AVps: Mo1Cox1

(2.8)

Dans le COA miroir de courant, la variation de processus de la largeur de canal W, la
longueur de canal L, la mobilité et I'épaisseur d'oxyde produisent l'erreur linéaire de gain
comparable a la variation des erreurs de rapport de résistance dans l'amplificateur
opérationnel en boucle fermée. L'impédance d'entrée peut étre abaissée en augmentant la
largeur de M1 ou en augmentant le courant de polarisation, l'impédance de sortie
approximativement est donnée par Z0=r02, généralement I'impédance de sortie du transistor
MOS est petite. L'impédance de sortie du transistor MOS provoque un changement du

courant de sortie 10 quand la tension vO de sortie varie, comme démontré dans 1’équation

suivante

o = 8m2Vgs + 8o2Vo (2.9)
Et

lin = (8m1 * 8m2)Vgs (2.10)

Donc nous avons

. A .

lo = 77 %oz lin + 802V (1) (2.11)
gm1

~ A(1 - g%) i+ 202V0 (2.12)
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Le deuxieme terme du coté droit de la derniére équation est le courant d'erreur de

sortie.

La configuration cascade de COA représentée sur la figure (I1.15), ce type utilise une
rétroaction voltage-courent négative pour soutenir le courant de sortie en présence d'une
tension variable a la sortie. Ce type des amplificateurs de courant possédent également une
grande largeur de bande. L'impédance de sortie de l'amplificateur de courant peut étre

obtenue a partir de son circuit équivalent aux petits signaux

Zo = (8m3 To3) To2 (2.13)
11 12
. ¥ To
Lin
- M4

M1 |_4| M2
~

Figure (II.15) COA de type cascade

M1 [:”_

L’expression de courant de sortie de l'amplificateur de courant de type cascade est

donnée par :

i, = Aij, + (—22)v, (2.14)

8m3lo2

Avec la comparaison entre les deux relations (2.8) et (2.14) qu’indique l'erreur de
courant de sortie de l'amplificateur, on peut déduire que l’erreur de courant dans
I’amplificateur de type cascade est inférieure a celle de I'amplificateur miroir de courant.

b) Amplificateurs de courant en boucle ouverte

Les premieres propositions afin d’améliorer les performances des amplificateurs MC
d’employer des blocs des circuits dans les configurations en boucle ouverte, ces solutions
étaient strictement mises en application a l'aide des miroirs courants, Par conséquent, leur
gain typiquement n'a pas dépass¢ le 20 dB. Ce type des circuits utilis¢ dans beaucoup
d’instrumentation telle que les sondes, les photos détectrices et méme dans les applications de
traitement des signaux. Nous pouvons appliquer le théoréme de conversion sur l'architecture
interne de VOA et obtenir un modele de bloc du COA comme représenté sur la figure (11.16),

le buffer de tension de sortie du VOA se transforme en buffer de courant d'entrée. Le buffer
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de courant peut étre également réalisé¢ en employant un CCII avec la borne Y raccordée a la

masse, et le deuxieme étage de gain peut demeurer la méme [54-55].

Ce
m
]
Ti
o Ay —a-o lo-
S Gm
—o Jo+
req < | °
a) =
Cce
Y
= CC- 7 I} [ lo-
o—s—- X > V\l Gm
L ireq _r 0 [0+
b) =

Figure (II.16) schéma symbolique Amplificateurs de courant en boucle ouverte

Le gain courant et la largeur de bande de ce type des OPAMPs sont exactement
identiques comme le gain de tension et la largeur de bande du VOA

Aj = AyGpleq (2.15)

_ 1

= (2.16)

Des exemples de cette classe des amplificateurs de courant sont illustrés sur les
figures (I1.17) (a) et (b)
VDD

VDD
h'ISW l'_JMl 0
1 l: M6

1'\.-[2 M2 jl__rﬁ\ 14

Iin Loutyy, Tout
=0 o—ad 1_. 0

M1 1\--[11' |-—|-| r__Ms

! l: M5

VSS VSS
() ()

Figure (II.17) Amplificateurs de courant en boucle ouverte.

Les deux circuits se composent de deux (supérieur et inférieur) secondaire-circuits

permettant aux amplificateurs de fournir une courant de sortie bipolaires, La boucle de
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translinéaire (se compose des transistors M1-M4), place convenablement la tension d'entrée

¢gale au potentiel de la masse dans les deux conditions de C.C et a C.A.

La résistance d'entrée du circuit dans la figure (I1.17) (a) est égale a
i, = ———— (2.17)

n =
gmi1t8m:2

Le gain de courant est

A= (gt gedryy = [Doelse (2.18)
in 3,51D3,4

Le circuit dans la figure (I.17). (b) est caractérisé par trés basse résistance d'entrée a
la boucle de contre-réaction positive additionnelle dans 1'étage d'entrée. La résistance d'entrée

est donnée par

1 1 1

Fin = [ + /1= (

€m1 8msld1//Tds  8m3rds//Tde €m2 Emsld2//Tds  8malda//Tdo

1 1

) (2.19)

Le gain de courant est présenté par le rapport de M5 (M8) et M7 (M10).

A:i;,i_it:(w/w/

_ (W/ )10 /
V/Ds

2.20
W/Ds (220

Les amplificateurs de courant qu’ils sont réalis¢ avec les C.C ne nécessite pas le
contre réaction. Ils sont alors caractérisés par une bande passante a -3 dB qu’est indépendant
de la valeur de leur gain.

¢) Amplificateur de courant a deux étages

Dans cette section nous présentons quelque type des configurations des amplificateurs
de courant. Spécifiquement, nous discuterons l'amplificateur opérationnel courant a deux
étages (COA) et 'amplificateur opérationnel courant avec rétroaction de tension (VFCOA).

d) Amplificateur opérationnel de courant de basse charge

Une configuration d'amplificateur de courant a deux étages est habituellement
tolérable, il se compose d'un amplificateur cascade de transimpedance avec un étage de
courant a la sortie, l'amplificateur de transimpedance est implémenté en appliqué un étage
simple ou cascade de gain, puisque l'étage de courant de sortie est chargée avec des
résistances de rétroaction assez basses, la compensation est habituellement adoptée pour
assurer la stabilité¢, Bruun [55] a proposé le premier COA présenté ici, ce type de COA est
congu pour fonctionner avec une basse tension d'alimentation et une dissipation de puissance

réduite. Le circuit est trés simple se composant d'un transistor de base commune, un miroir de
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courant et une paire source-couplée (mettant en application 1'étage de sortie) comme illustré

sur la figure (I1.18) [56-57].

V88§

Figure (II.18) Amplificateur opérationnel de courant de basse charge

Pour réaliser encore des circuits avec des performances améliorées en fréquence, la
configuration représentée sur la figure (II.19) a été développée par T kaulberg [56]. Dans
cette approche le concepteur évite I'utilisation des miroirs des courants et les remplacé par le
transistor de grille commune (M2).On fournit grace a I'utilisation d'un amplificateur
différentiel auxiliaire, une rétroaction locale dans I'étage d'entrée qui abaisse la résistance
d'entrée. Par conséquence, pour améliorer la performance de fréquence le produit de largeur-
gain de bande de la rétroaction locale d'entrée doit étre plus haut que dans l'amplificateur

principal [56].

Figure (II.19) Amplificateur opérationnel de courant de basse charge amélioré
e) Amplificateur opérationnel de courant de rétroaction de tension

CFOA (Curent Feedback Operational Amplifier), encore appelés I"amplificateur de
transimpédance, ce type des amplificateur a été améliorer afin d'obtenir une structure avec la
propriété largeur de bande constante, si nous convertissons le circuit équivalent et le schéma
fonctionnel d'un CFOA comme représenté dans la figue (I1.20) au MC nous obtenons une
structure originale que nous nommons I’amplificateur opérationnel de courant avec
rétroaction de tension (VFCOA). Figurer (I1.21) résume le schéma fonctionnel d'un VFCOA.
[56]
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V+ o Y
cco+ 7z
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i

Figure (I1.20) architecteur typique de CFOA

LY | ¥ To-
= |
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req T Ce o+

Figure (I1.21) architecteur typique de VFCOA

Les bandes passantes sont de 1’ordre de quelque 100MHz a quelque GHz. Ces
performances élevées sont obtenues parce que I’amplificateur de transimpédance est réalisé a
partir de circuit CCII. Le circuit représenté sur la figure (I.22) présenté un exemple de
conception de VFCOA, se compose a l’entrée CCII+ et bloc de CCII- a la sortie, le
convoyeur d’entrée classe AB assure une bonne performance.

D
I M9A g)
m3(} IBS

o @ MSAIjj'—|

VD

VB2 o—={| M10A
EI\HA
Ti
-0 L—_Mw
EM_;A —' M3B °_|
VB1 o]

Figure (I11.22) circuit VFCOA

Nous concluons cette section en considérant I’implémentation du circuit VFCOA de
classe AB proposée par le T kaulberg [56], Le circuit représenté sur la figure (I1.23) est
compos¢ de deux CCII- classe AB, le deuxiéme CCII a une section interconnectée de sortie

pour fournir un courant dans le sens inverse par rapport au signal de sortie.
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ﬁM()A MSB ﬁ\IIOB
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Figure (I1.23) circuit VFCOA de classe AB.
I1.3.4 Le circuit échantillonneur bloqueur

La cellule de mémoire de la premicre génération SI ou I’échantillonneur bloqueur MC
est montrée sur la figure (I1.24), Il a été rétabli indépendamment par un certain nombre de
chercheurs, La seule différence avec les miroirs de courant simple est le commutateur S1,
L'opération est commandée par un signal d'horloge, décrit comme suit, Si le signal d'horloge
est haut alors le transistor de commutateur est fermé VGS1 = VGSo, et le circuit agit en tant que

miroir de courant (la valeur de courant de sortie égale au courant d’entré ). Supposons que le
signal d'horloge passe a I’état O et le transistor S1 (commutateur) dans 1’état bloqué a I’instant
t=t0. La tension Vgsl (t0) de grille-source est assurée par La capacité Cgl de la grille, et le

courant de sortie lout prendra la valeur lin a I’instant t0 [57].

SO RO

Iin Tout Iin ¢'1
o—b A o——0" 0—td o—e—0

MO :||——o§lo—l—{|:w Mo :I}—j u

0
ol
B

|
Q

(;:1) )
Figure (I11.24) circuit échantillonneur bloqueur MC.

Il est évident que cette cellule de mémoire de courant puisse seulement avoir le gain
d'unité, puisque le méme transistor MO est utilis¢é comme transistor d'entrée et de mémoire.
Ceci mene pour perfectionner l'assortiment entre I'entrée et la sortie de circuits, puisqu'elles
sont identiques. Par conséquent, idéalement, ce circuit réaliserait une cellule de mémoire
parfaite de gain d'unité, cependant, Il y a d'autres effets non-idéaux qui présenteront des

erreurs. Elles seront décrites dans le prochain chapitre.
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Si on considére les parametres des transistors MO et M1 sont identique, les

expressions de courant du drain et du sortie sont exprimés par

. . 2

lDO = I + lin = % (vgso - UT) (1 + A vDso) (2.21).
. . B,

ipr = al + gy = 0(70 (vgsl - vT)Z (1 +4 vDSl) (222)
. . . . B

lout = Ip1 —al = a[(lin + Vepr/2Bo (I + lin)) + 70 vérr] (2.23).

Ou vepr c’est Perreur de tension due de 1’effet de I’injection des charges et I’erreur d’horloge

(clock feedthrough) du commutateur qu’est donné par

n
3 A® ws(; Ls+Lp)

Vepp = > 2 WG sthp) (2.24).

2 Wi Ly

11.4 Conclusion

On a vue dans ce chapitre un résumé sur la technique mode de courant, les différents
types des circuits de base MC ont été présentés avec une analyse de ces performances. Les
circuits C.C sont analysé avec la premier et la deuxieme génération, la réalisation de ce type
des circuits mettaient souvent en ceuvre de plusieurs amplificateur opérationnels et
conduisaient ainsi a des circuits aux performance limités. L’utilisation des circuits est
nécessaire afin de concevoir des circuits plus compliqués comme les convertisseurs A/N MC

de ce qu’on va voir dans les deux prochains chapitres.
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CHAPITRE III

Modélisation du convertisseur SAR MC

II1.1 Introduction

Suit a l'augmentation rapide et la complexité de 1’architecture des circuits analogique
et mixte, la conception de ce type de circuits représente aujourd’hui un grand défi, I'utilisation
du modele comportemental est devenue nécessaire pour concevoir et simuler les performances
de ces circuits. La complexité de ce type des circuits exige d'utiliser des simulateurs de
contrdle plus rapides et plus complexes. Le modele comportemental bas¢ sur MATLAB et
I’environnement Simulink devient une bonne méthode pour concevoir et simuler les
performances des circuits complexes tels que les convertisseurs des données. La modélisation
et la simulation ont augmentés l'efficacité et la capacité de concepteur pour développer les
circuits ¢lectroniques le plus complexes et utiles. Particuliérement au niveau du circuit intégré
(IC). Chaque type de circuit examiné a ses propres conditions particuliéres, en termes des

performances de conception (les caractéristiques).

La conception des CANs avec des performances élevées (pour des applications qui
requicrent une vitesse et des résolutions plus élevées) présente des défis difficiles. En effet le
technique MC apporte beaucoup des solutions [58] pour la compatibilité entre la besoin en
puissance, la vitesse, I’espace d’occupation et une plage dynamique réduite. Cela sera bien

bénéfique pour la conception des CANs pour des applications bien déterminées.

La sélection de l'architecture est importante sachant que chaque architecture du CAN a
des avantages spécifiques en ce qui concerne la fréquence d’échantillonnage, le bruit, la
résolution, la dynamique d’entré, la puissance d'énergie, et I’espace occupé sur la puce [29].
Le convertisseur de type SAR a suscité plus d'attention due a son excellente efficacité de
puissance et basse tension en comparaisons aux CANSs pipeline et cycliques [59]. Puisqu'il
n'exige pas des amplificateurs opérationnels, le SAR CAN en mode de tension utilise
seulement un comparateur et un réseau des condensateurs dans la partie du CNA. Ceci révele
deux thémes principaux; le premier est le besoin d’un grand espace sur la puce de silicium et
le deuxiéme est le long temps de stabilisation [60]. Dans l'autre partie, la puissance dissipée
dans le convertisseur SAR CAN en mode de tension est principalement du CNA [61]. Pour

cette raison, le convertisseur SAR MC est congu avec des sources de courant dans le CNA
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pour diminuer l'effet du long du temps de stabilisation et de la dissipation d'énergie.
D'ailleurs, aucun condensateur n'est utilis¢ dans le CNA, cela le rend trés petit comparé¢ a

convertisseur SAR mode de tension [62].

Dans ce chapitre nous avons développés une nouvelle version du modele non-idéal 8
bit CAN SAR MC en employant MATLAB et le Simulink environnement, L’objectif du
modele est de prévoir les performances statique et dynamique de ce type de circuit et de les

examiner pour assurer l'effet des sources non-idéales sur les parametres du convertisseur.

II1.2 L’architecture du convertisseur A/N SAR

Le schéma fonctionnel de I'architecture du convertisseur SAR MC est montré sur
figure (III.1), cette architecture se compose d'échantillonneur bloqueur E/B, un comparateur,
convertisseur analogique numérique (CNA) et un registre a approximation successive (SAR),
plus un thermométre décoder et des éléments dilatoire. La logique de SAR est fondée sur le

principe d un registre a décalage.

registre a
approximation
successive (SAR)

Iin
=y E/B MC
entré analogique

Comparateur
MC

1/2 Lper 1/221,¢ 12810, ¢

sesccee
. A 4 A 4

4 4
mmmmmmm e m e e logique de |
CNA E . retard L4
1
| ' 15 4
‘ [IERNTY] 1 Thermometre o
¢ A encodeur d
i
1
1
1
1

sortie numérique |

Figure (III.1) ’architecture du CAN SAR MC

Le principe d'opération de CAN SAR MC est semblable au conventionnel CAN SAR en
mode de tension [60]. Cependant, les convertisseurs A/N MC démontrent actuellement
d'excellentes caractéristiques en particulier une efficacité élevée en puissance dissipé, la
fréquence de fonctionnement et I’espace occupé sur la puce [63]. Les étapes de conversion
dans ce type de convertisseurs sont basées sur l'utilisation un CNA et un comparateur pour
effectuer une recherche dichotomique pour trouver le signal d'entrée. Le circuit E/B est
employée pour prélever l'entrée analogique et pour tenir la valeur prélevée tandis que la
recherche dichotomique est effectuée, La recherche dichotomique commence par le bit le plus

significatif (MSB) et progresse vers le bit le moins significatif (LSB) [64]. Contrairement au
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SAR en mode de tension, le CAN en mode courant utilise seulement des transistors CMOS
dans le CNA en tant que des sources courants et des commutateurs. Ceci a l'avantage de
réduire I’espace occupé sur la puce, réduire la puissance d'énergie dissipée [63] par le CAN
réaliser une conversion avec une grande vitesse.

I11.3 Le modéle comportemental du CAN SAR.MC

Le modéle comportemental de CAN SAR MC est montré sur la figue (II1.2), Il se
compose de cinq blocs importants, un circuit E/B MC, un comparateur MC, un logique de

SAR, un thermométre décodeur, et un CNA MC a 8 bits avec 4 MSB et a 4 LSB.
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Figure (I11.2) le modele compertementale d’un CAN SAR MC.

La fonctionnalité¢ de base d'un CAN SAR est trés simple comme montré sur la figure
(IIL.3). Le signale d'entrée analogique est prélevée par le bloc E/B. Pour mettre en application
l'algorithme de recherche dichotomique le registre de 8-bit est d'abord placé le MSB a « 1 » et
tous autre bit au "0'. Ceci force la sortie de CNA pour produire, la moiti¢é du signal de
référence (Iref/2), Iy est alors comparé a Ipac  Si Iiv est plus grand que Ipac, la sortie de
comparateur prend la valeur ‘1’ et le MSB du registre de 8-bit reste a 1. Réciproquement, si
I est moins que Ipac, la sortie de comparateur prend la valeur '0' et le MSB du registre est 0.

La logique de commande de SAR décale alors au prochain bit, pour faire une autre
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comparaison, L’opération continue jusque le bit le plus bas (bit LSB), Une fois la conversion

est accomplie, et le mot numérique de 8-bit est disponible dans le registre [64]

figure (I11.3) les opérations d’un CAN SAR.
I11.4 Le Mod¢le comportemental non-idéal du CAN SAR

Généralement les facteurs non-idéaux dégradent considérablement les performances
des CANSs. En effet, le développement d’un modele comportementale qui prend en compte les
majorités des facteurs non idéals est trés essentiel pour I'évaluation correcte des performances
du CAN SAR. De plus avec I’introduction de ces sources dans le modéle du CAN, ce dernier
devient plus proche au CAN réel. Dans cette section les effets non-idéaux les plus importants
dans le CAN SAR MC sont présentés, les parametres principaux source erreurs qui sont
détaillé dans cette section sont les suivants ; I’offset de courant soit dans le circuit E/B ou
dans le comparateur MC, le travers d'horloge, 1'injection de charge, le bruit thermique, le bruit
de scintillation, I’erreur d'horloge, et les erreurs de disparité des dispositifs dans le circuit E/B

et dans le circuit CNA MC.

111 4.1 Les non-idéalités du circuit E/B MC

Le circuit E/B est un bloc important dans les systémes de convertisseur de données.
Récemment, beaucoup d’attention est donné a ce type de circuits MC en raison de leur utilité
(basse tension d’alimentation, grande vitesse de fonctionnement) en comparaison avec les
circuits en mode de tension (les circuits a capacit¢é commuté) [65]. Le circuit miroir de
courant est le composant de base dans les circuits E/B MC [66], la Figure (II1.4) présenté le

schéma de base du circuit E/B.
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Figure (l11.4) circuit de base d’EB MC.

L'opération est commandée par le commutateur MS1, quand il est fermé, le nceud de la

grille est reli¢ au signal d'entrée et le courant Ids de drain-source sera une fonction de la
tension de grille-source. Quand le commutateur S1 est ouvert, la grille devient isolé, par
conséquent la charge stockée dans la capacité d'oxyde Cgs de grille du transistor M1 assure le

courant de sortie pour un instant TO.

En CAN SAR MC la précision de linéarité et la dynamique d’entré seront dominées
par le circuit E/B [64]. Ce dernier bloc constitue une partie critique dans les CANs [67], il
¢chantillonne le signal d'entrée analogique et bloque la valeur pendant certaine période, le

modele idéal du ce circuit est montré sur la figure (IIL.5).

O[> F W=D

In1 Out1

Gain Saturation Zero-Order
Hold

Figure (I11.5) le modéle ideal du circuit E/B.

Les circuits MC présentent quelques limitations techniques des facteurs non idéaux ;
mais aussi des effets indésirables pourraient dégrader ainsi de manicre significative les
performances des circuits E/B dans des réalisations pratiques. Le circuit E/B contient
beaucoup des sources des erreurs, comme le bruit des commutateurs, Le phénoméene
d’injection de charges et de la traversée d'horloge, erreurs sur I’instant d’échantillonnage

(Jitter). Ces points seront examinés séparément dans les sections suivantes.

I11.4.1.1.Le phénoméne d’injection des charges

Dans les circuits E/B MC, l'injection de charge et le traversée d’horloge est devenue
l'une des limitations principales. Quand le transistor MOS est fermé, il porte certaine quantité
de charge dans son canal ; la charge sous l'oxyde de la grille résultant du canal inversé est

donnée par 1’équation

Qch = Cox * W o L o* (VGS - VTH) (31)

50



CHAPITRE III Modélisation du convertisseur SAR ADC MC

Quand le dispositif bascule a 1’état off, les charges accumulées dans le canal ont
réinjecté dans le circuit par l'intermédiaire du drain et la source du transistor, la charge
injectée par l'intermédiaire du drain ne présente aucune erreur sur le signal de sortie. Par
contre, la charge injectée de 'autre coté (source), présentant une erreur de tension AV sur le

condensateur d’échantillonnage comme est montré dans la figue (II1.6)

Vg= Vop Vg=VSS
Qch N |
@ Iin Céch

Qun/2 Qcn/2
C

Iin éch I

Figure (I11.6) phénoméne de I’injection des charges du transistor NMOS.

N
|_
€|

L'amplitude de l'injection de charge du commutateur de n-Channel, est donnée par I’équation

suivante

_ Qcn _ Cox*W+L*(Vgs—VTH)
AV =2 = 2:Cys (3.2)

Le schéma (II1.7) présente le module de simulateur d'injection de charge réalisé par un
bloc dérivé. Le bloc de générateur de variable aléatoire produit des sorties sous une forme de
série de signal pulsé. Apres dépassement par le bloc dérivé, le bloc d’ordre-zéro est employé
pour spécifier la constante de temps du remplissage et le facteur de gain est employé pour

ajuster la quantité de la charge injectée.

.M Ly du/dt-—}_l_l-‘_ »%

— QOut1
Random Dernvative  Zero-Order KINJ
Number Hold

Figure (I11.7) Le modele du phénomeéne de I’injection des charges
111.4.1.2 Le phénomene de «clock feedthrough »

Une autre source d'erreur dans les commutateurs MOS est le phénomeéne de traversée
d’horloge, un commutateur de MOS couple le signal d'horloge VCLK au condensateur
d’échantillonnage par des capacités de chevauchement (Covl) entre la grille et la source ou le
drain comme il est illustré sur la figure (II1.8) [57], cette erreur apparait comme offset si Qch

est constant, la capacité de chevauchement est donné par

Covi = Cox * Wegr * Lg (3.3)
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Ou Cox est la capacité d’oxyde par largeur d'unité, le LD est la longueur de diffusion latérale,

et. Weff c’est la largeur efficace de canal.

Figure (I11.8) travese d’horloge dans circuit E/B.

Avec la commutation de l'horloge, la charge accumulée dans le condensateur de
chevauchement est également injecté dans le circuit, dans la transition rapide d'horloge le

signal d'erreur produit sur le condensateur d’échantillonnage est donné par la formule suivante

[57]

Ws
o X (‘2—‘ X Lg; + Lp) (3.4)

Eclk = 2 X Ay X
Le Ak est 'amplitude du signal de commande.

OUAD gk = Grow —Prigh- N = % et Ly est la longueur de diffusion latérale.
clk

L’erreur Eclk est indépendante du niveau du signal d'entrée. Elle a comme conséquence un
offset constant qu'elle s'est ajouté au signal échantillonné.
I11.4.1.3 Perreur sur 'instant d’échantillonnage: « Jitter »

L’erreur sur I’instant d’échantillonnage ou le jitter est un autre phénomene qui a attiré
l'attention dans le domaine de conception des CANs. Une incertitude se présente dans l'instant
d'échantillonnage sur I’entrée analogique qui ne peut pas se produire exactement au temps
désiré. Cette incertitude At de l'instant d’échantillonnage est généralement appelé 1’erreur sur
I'instant d’échantillonnage. Ce facteur non-idéal produit une conversion erreur Ay

proportionnel a la pente du signal ; Le résultat d’erreurs peut étre exprimé par 1’équation [68]

y(t+ At — y(t) = At S y(t) (3.5)
Avec le signal d'entrée sinusoidal montré sur la figure (II1.9), ou A est I'amplitude de
signal d'entrée, fin est la fréquence de signal d'entrée et At est l'erreur d’horloge, le Aymax
d'erreur d'amplitude (maximum), modele de ’erreur sur I’instant d’échantillonnage peut étre

exprimé comme.
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dcos(2mfiyt)

Ay (D)l max = At A ——

Y(T
k| i

Figure (I11.9) L’erreurs sur ’instant d’échantillonnage

= A.At.27f,, (3.6)

t=0

tI-II-At t
La figure (I11.10) montré le modele comportemental de 1’erreur [20]
5, >
" *Add
Zero-Order
sl

Hold
Derivative
l]ﬂl i Product

Random  Zero-Order Gain
Number Hold1

Figure (I11.10) le modele d’erreur sur I’instant d’échantillonnage.

111.4.1.4 Le bruit de scintillation « flicker noise » ou bruit en l/f

Le bruit de scintillation ou le phénomeéne du bruit 1/f est observé dans presque tous les
dispositifs avec les composants résistifs, ainsi ce genre de bruit est trés dominant a basses
fréquences, et il est négligeable dans les hautes fréquences. Dans les transistors MOS, il a
¢était démontrer que le bruit 1/f est plus élevé dii @ son mécanisme de conduction de surface,
D’autres auteurs attribuent ce bruit aux fluctuations de mobilité, cette composant de bruit
augmente typiquement avec la graduation de technologie [69], Le PSD du courant de bruit de

scintillation peut étre exprimé par [70].

Kgxl 1
Sa(f) = Coi*V?I(EL * (3.7)

Ou Kf est le coefficient de bruit de scintillation, Cox est la capacité d'oxyde, W et L sont la
largeur et la longueur respectivement du transistor MOS. La figue (II1.11) illustre le modé¢le a

employ¢ pour simuler l'effet du bruit de scintillation.
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flicker >

flicker constant Y

W —m

Random Zero-Order
Number Hold

Figure (III.11) Le modéle du bruit de scintillation.
I11.4.1.5 Le bruit thermique
Le bruit thermique est observé dans tous les ¢léments de circuit contenant une
résistance [69]. Le régime d’opération de transistor MOS dans triode région est identique a
une résistance passive entre son drain et la source. Le bruit thermique est provoquée par le
mouvement thermique aléatoire des porteurs des charges dans le canal [71], la densité

spectrale de courant de bruit thermique est donnée par

I3 = 4KTZgy, (3.8)
Ou k est la constante de Boltzman, T représente la température absolue, et le gm est le
transconductance du transistor MOS, ce modéle de bruit est valide seulement pour les

dispositifs avec un canal longue. De nouvelles équations décrivant le bruit thermique de

modeles des transistors MOS ont été décrites dans la littérature [72-73]

Dans les dispositifs de petites dimensions géométriques le bruit thermique a été

modelé comme

12 = 4KTE%ZQHW Af (3.9)

Ou pfr est la mobilité des porteuses efficace dans le canal, Qinv est la charge de canal
d'inversion par unit¢ de superficie, Les résultats expérimentaux affirmes que le bruit
thermique dans le canal est directement proportionnel au courant de drain [74], pour maintenir

la valeur du bruit thermique basse ceci correspondre a de plus petits courants de drain.

Le bruit thermique est habituellement modelé comme source de bruit blanc additive
avec la distribution gaussienne, la figue (I11.12) présente le modele thermique de bruit, il peut
étre modélisé comme générateur de variable aléatoire avec le bloc d’ordre-zéro, le bloc de

gain est employé pour ajuster la valeur de tout le bruit thermique.
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»
B
>+ _b®
KT/C Noise X ] Y

Sum
Product
B =IHJ

Random Zero-Order
Number Hold

Figure (I11.12) le Mod¢le thermique de bruit.

I11.4.1.6 L’erreur de temps d’établissement

Le temps de stabilisation est le plus important facteur non-idéal associ¢ dans les
circuits E/B MC (SI memory cells), ceci définit le temps pris par le signal de sortie pour
atteindre sa valeur finale dans les limites d'une erreur d’établissement donnée, Figure (II1.13)

ci-dessous montré le comportement qualitatif de l'erreur d’établissement typique.

Output

Imax

Linear
ettling period

Time

Slewing period

Figure (I11.13) L’erreur de temps d’établissement d’une réponse échelon
En Supposant que le commutateur d'échantillonnage est fermé a 1'instant t0, la réponse

temporaire de courant Ids de E/B peut étre exprimée par [70].

igs(®) = I; + (igs(to) — ;) * e(tt0/D (3.10)

Le terme exponentiel représente I’erreur d’établissement du circuit a l'instant t, avec
1=C/gm, et ids(t0)=gm.vgs(t0).
Les erreurs d’arrangement dans les circuits SI devraient donc généralement é&tre

considérées comme des erreurs non linéaires.

111.4.2 Le modele du comparateur

Le comparateur est un bloc essentiel dans les convertisseurs de données car c'est le
lien entre le domaine analogique et numérique [75]. Le comparateur de courant est un
composant fondamental de CAN SAR MC. Un aspect critique de conception du comparateur

est de trouver un compromis entre la sensibilité, la vitesse et la dissipation de puissance [76].
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La figure (II.14) présenté le modele de comparateur; l'entrée de comparateur est la
soustraction entre la sortie du E/B et le CNA ou une valeur constante est y ajoutée pour
modeler l'offset du comparateur réel (dans le cas idéal la valeur de l'offset est zéro). Le
résultat est alors multiplié par un gain qui représente 1'é¢tage d'amplification. Le résultat est
saturé a de pleins niveaux de logique et alors comparé a zéro pour définir qui des deux entrées

est le plus haut.

b 7|C P >0 —>I>—} boolean
IH Out1

Gain Saturation Compare Gain1
To Zero

Data Type
Conversion

Figure (I11.14) le modele idéal du comparateur
Le modele non idéal du comparateur MC est montré sur la figure (III.15) avec les
facteurs des imperfections. Ses facteurs des imperfections sont les limitations principale du
comparateur, ils sont l'offset de courant, le bruit thermique et le temps de propagation (temps

de retard).

D%{_..%—p =0 APD—P haoolean
it

Delay  Saturation Compare Gain1
time To fero

Data Type
Conversion

thermal noise

Figure (I11.15) le modéle non idéal du comparateur

I11.4.3.Le registre a approximation successive

Le registre a approximation successive est le noyau du convertisseur. Il produit le
signal de commandes employ¢ par le CNA. Le bloc de registre (suivant les indications de
figure (II1.16)) a été mis en application par I'utilisation des deux registres a décalage afin
d'exécuter la routine d'approximation successive. Chaque registre a décalage se compose de
chaine de neuf bascules. Le registre a décalage dessus est employé¢ comme compteur
séquentiel et il est synchrone avec I'horloge interne. Le registre inférieur stocke la valeur de

conversion. Chaque valeur échantillonnée (1'échantillonnage est effectué¢ par E/B) du signal
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d’entrée est comparée par le comparateur a la sortie du CNA. Le résultat de la comparaison

est employ¢ alors par le registre pour élaborer la prochaine étape.

v D? ‘PDE ‘PDE ‘Fm
Figure (I11.16) Le registre a approximation successive.

I11.4.4 I'encodeur thermometre4 a 15

2 bit d’entrées binaires sont converties en 3 codes thermomeétre par le moyen d'un
décodeur thermométrique 2 a 3. Il se compose d'un porte ET et une porte OU, et avec la
méme méthode nous pouvons réaliser 1'encodeur du thermometre 4-15. Comme indiqué sur la
figure (II1.17), il se compose de 08 portes OU et 08 portes ET, ces derniers sont disponible
dans la bibliotheque de SIMULINK. L’inconvénient principal de 1'encodeur de thermométre,

les logiques complexes de décodage et ’espace occupé sur la puce.

OR N Out1l
iIn1 O—» Inl outl ®
b ®
e | ® °
In2 O—» In2 B -
Out?7
OR |—»p
N3 O—>» n3  out7 -
Out8
Ind & —
Out9
AND | —»
'_
3
L J
™
Out 15
—— AND

Figure (I11.17) encodeur de thermomeétre de 4 a 15 binaires.

IIT 4.5 Le CNA MC
Les CNAs MC (current steering DAC) sont convenables pour les applications a

grande vitesse et de haute résolution [77]. La figure (II1.18) montré la structure générale du
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CNA MC proposée. Le CNA est présenté avec le code thermométrique comme est indique
dans la référence [61]. Les données binaires d'entrée a 8 bits sont segmentées aux 4 bits les
plus significatifs (MSBs) et 4 bits moins significatifs (LSBs). Pour les 4 bits MSBs sont
décodés par le thermometre afin de commander les 15 sources de courant identiques dont la
valeur est Iref/16, telles que le premier bit MSB commandé 8 source de courant, le
deuxiémes bit commande 4 source de courant, le troisiéme bit commande 2 sources de
courant, et le quatrieme bit quant a lui commande 1 source de courant. Les 4 bits LSBs sont

directement appliqués aux 4 sources de courant pour prenant les valeurs .Iref/32, Iref/64,

Iref/128, et Iref/256.

SAR logic
output: B7 B6 B5 B4 B3 B2 B1 BO
| | | | | | | |
v, DI Thermometer (4 input to 15 output) | Latch Output
D | I | | | | |  current
—l— | | | | | | | |
i l | 1 l 1 I 1 |
l I ] ] [ Il [ I
| T T T 1 1 1 1
vi vl vl Ivl Ivl 1yl Ivl lv]
; ) R i i ) iR i s
E-‘rref Klrrf Ffref Fjref 32 J'rmf 64 Iref jzgfref 2561n'f
T - b Tj = = = e
v
I5x

Figure (I11.18) la structure générale du CNA MC
Dans le modele de CNA, chaque source de courant est multipliée par un facteur de

gain d'une telle manicre qu'elle est devenu égal a la valeur de source de courant, le mod¢le de

CNA pour 4 bits de LSB on lui montré sur la figure (I11.19).
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Figure (I11.19) le modele du CNA.

I11.4.5.1 Les non-idéalités du CNA MC

La structure du CNA dans le cas idéal est montrée sur la Figure (I11.20). L’avantage de
cette architecture est le fait qu’elle n’exige qu’un petit espace sur la puce et un petit nombre
de transistors. Pour le 8-bits CNA nous employons 8 sources courantes avec le méme nombre
des commutateurs, la structure de base de ce genre de CNA n'exige aucun amplificateur
opérationnel et aucune boucle de contre-réaction. Chaque source de courant utilise une valeur
de l'unité Iy fois 2N. Le bit « bi » choisit est 1 interrupteur qu’il relier la source de courant a
la sortie. « b0 » est le moindre bit significatif (LSB) et « bn-1 » est le bit le plus significatif
(MSB) [60].

T
Iunit: 2 Iunit 2 Iunit
bo b, byt
e —T
IDUt

Figure (I11.20) Le modéle équivalent du CNA MC
Pour une CNA idéale I’expression de courant de sortie est donnée par 1’équation

suivante ;

lour = [bN—1(n) «2N"1 o 4 b1(n) * 2+ bo(n)] * Lynit (3.11)
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Les performances du CNA sont limitées due a I’effet des sources des erreurs, des deux
blocs fonctionnels de base critiques (utilisés dans ce dernier sont les commutateurs) et les
sources de courant. Les facteurs non idéaux que nous avons inclus dans le modéle sont les

non-idéalités des commutateurs et les erreurs de disparité des sources de courant.

Les non idéalités des commutateurs que nous avons présentés dans les sections
précédentes (injection de charge, phénomene de «clock feedthrough », erreur sur I’instant
d’échantillonnage, I’erreur d’établissement, bruit de scintillation et bruit thermique), dans la
section qui suit nous présenterons les facteurs non idéals venant de la disparité des dispositifs

(transistors) dans les sources de courant.

I11.4.5.2 Les analyse de disparité

Les circuits avec la technique MC a des avantages principaux comme sa basse tension
d’alimentation, une grande vitesse de fonctionnement, et sa compatibilité avec les circuits
numérique en technologie CMOS. Il y a cependant un ensemble des limitations. Dans la
conception des circuits CMOS, l'assortiment détermine l'exactitude des sources de courant.
Les dimensions physiques des matériaux tels que 1'épaisseur d'oxyde, la tension de seuil, et la
largeur de transistor, varie hors les énormes réel de la puce pendant les procédé de fabrication.
En raison de l'erreur d'assortiment, les transistors congus identiques deviennent inégalés,
l'influence des erreurs d'assortiment fait les tailles des transistors pour différer de leurs valeurs
congues, et donc le courant de sortie ne sera pas correct. Dans la figure (I11.4) du circuit E/B
et le CNA MC; en raison de la disparité la relation idéale entre le courant de MO et les autres

transistors des sources de courant ne peut pas étre exactement réalisée.

Dans cette section on a étudié trois types de disparité, la disparit¢ dans la
transconductance (B1=B0+AB), la disparité dans la tension de seuil (Vth1=Vth0+AVth), et la

disparité dans la modulation de longueur de canal (A1=A0+AL).

Le courant de drain des transistors MO dans I’état de saturation est donné par
I’équation suivante.

B
lgso = 70 X (Vgs = Vino)? X (1 + A9 X Vgs) (3.12)

Le courant de saturation de drain du transistor M1 est donné par 1'équation (3.13),

cette équation Décrit les erreurs d'appariement due a la variation des parameétres de processus.

Bo+AB
Last = 2222 X (Vg — (Veno + AVi))? X (1 + (o + A1) X V5) (3.13)
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Le circuit de base de CNA MC utilise des sources de courant pondérées avec le code
binaire est montré sur la figue (IIL.21). Il se compose d'une rangée des sources des courants
pondérée. Les sources de courants sont reliées en parallele. Ils sont reliés a la sortie par
l'intermédiaire du commutateur MOS, qui est commandé par le code d'entrée. Par conséquent,

le courant de sortie du CNA est proportionnel au code d'entrée.

Dy, Dy Dy D, D,
e | i i | i vss
_ —1
I o™ | 1 | | H | —
Tl \ IREF \ Iger IR_IEF Iper Bt
> 5 M -
¥ ) mw I~ w —w | "
N | ] | 7 %t 1L vy
; . e 2
M1 M2 MN-1 MN
~

Figure (II1.21) Le circuit du CNA MC

L'équation (14) illustre la relation entre le courant du transistor MO et des transistors dans le
CNA.

Igsn — Bn x (Vgsn_vthn)zx(l"'?\nxvdsn) (3 14)

Igs1 B1 (Vgs1=Vih1)2X(1+AxVgs1)

Les erreurs de disparité d’une source de courant peuvent étre modelées comme une

source de courant nominale connecte parallelement avec la source d’erreur Ex, comme il est

montré sur la Figure (I11.22) [77].
oxo lk
by

; Iout, K

Figure (II1.22) Le modele de disparitie de source de courant.

L'expression de courant de sortie du CNA non-idéal deviendra maintenant

lour(n) = YRZg bi () * Ioyrk (3.15)
Ou
lourk = lunit * 2% + Ex (3.16)
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Nous pouvons voir a partir de I’équation (16) que l'effet des erreurs de disparité sur les

sources des courants causera un offset constant EK dans le courant de sortie Ioyr, k.

III.5 Les résultats des simulations

Pour vérifier et confirmer les performances du nouveau modeéle proposé¢ avec les
diverses facteurs non idéaux, nous avons effectué plusieurs simulations avec 'utilisation du
modele comportemental du CAN dans le cas idéal et non-idéal. Les simulations effectuée afin
de vérifie les performances du modele comportementale sont rapportés dans ces sections avec

les performances statique et dynamiques.

ITL.5.1 Les performances dynamiques

Afin d'examiner le modéle et confirmer ses performances dynamiques, un signal
analogique équivalent a une onde sinusoidale avec une fréquence de 63 kilohertz est appliqué
a l'entrée du CAN avec une fréquence d’échantillonnage de 5 mégahertz comme illustré sur la
figure (I11.23). Des résultats de simulation du signal de sortie du CNA et du signal analogue
reconstruit du CAN sont montrés sur les figures (I11.24) et (II1.25)

10

H '
Lla
5 3

#10

: | : : :
i I |ll. | i I 1
0§ 1 15 2 2,

TIME

Figure (I11.24) le signal de sortie du CNA
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5
i 10

Figure (I11.25) signal analogue reconstruit du CAN

Les performances dynamiques comprenant le SNR (rapport de signal-bruit), la SFDR
(Spurious sans rapport dynamique). Et le THD. En employant la transformée de Fourier
rapide (FFT), le SFDR et le THD peuvent étre calculés a partir du spectre de puissance, les
FFT produits pour le modele idéal et non-idéal du CAN comme montrés dans les figures.
(IT1.26) et (II1.27) respectivement. Sachant que pour le modele idéal nous avons extrait un
SNR de 49.25dB, le SNDR de 49.2 dB, le SFDR de 65.3 dB et le nombre efficace de bit est
de ENOB=7.9bit, et pour le modele non-idéal nous avons un SNR de 46.33 dB, le SNDR est
de 46.03 dB, Le SFDR est de 60.5 dB et le nombre efficace des bits est ENOB=7.35Dbit.

Spectrum of Signal [dB]

i b
~ W RN

| | |
0 200 400 600 800 1000 1200 1400 1600 1800 2000
Frequency(HZ2)

Figure (I11.26) FFT du signal de sortie dans le cas idéal avec
FIN = 63 KHz, Fs = 12.5MHz.
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Spectrum of Signal [dB]
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Figure (I11.27) FFT du signal de sortie dans le cas non-idéal avec
FIN= 63 KHz, Fs = 12.5MHz.

I11.5.2 Les performances statiques

La linéarité est le parametre le plus important dans le convertisseur de données. Les
performances de linéarités incluent la non-linéarité intégrale (INL) et la non-linéarité de
différentiel (DNL). L'INL est défini comme la déviation maximale d'un point de transition
d'une conversion de point de transition par-rapport a une conversion idéale. L'INL est simulé
avec l'utilisation d’un code de MATLAB. Basé¢ sur la définition de ces parametres, LSB
présente la déviation de la fonction de transfert réelle d'une ligne droite. Pour le DNL, il est
défini comme la différence entre une largeur réelle de pas et la valeur idéale de 1 LSB. Par
conséquent, INL représente des erreurs cumulatives de DNL, I'INL est simulé par I'utilisation

du code de MATLAB basé sur 1’équation suivante

j—1
INL; = ¥)_, DN, (3.17)
Les résultats de simulation des ces deux parameétres (DNL, INL) pour le modele idéal
du CAN sont montrés dans les figures (III 28) et (II1.29) respectivement. Les résultats de

simulation prouvent que la variation de ces derniers est plus moins que 1 LSB, il est entre

+0.02/-0.02 LSB pour le DNL, et entre +0.12/-0.03 LSB. Pour I'INL
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Figure (I11.28) DNL du 8 bit SAR CAN MC (idéal modele)
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Figure (I11.29) INL du 8 bit SAR ADC MC (idéal modéele)

Les figures (II1.30) et (III.31) montrent la simulation des la non-linéarité¢ intégrale
(INL) et la non-linéarité de différentiel (DNL) pour le cas non idéal du modele, sachant qu’on

peut constater que Le DNL varie entre —0.04/0.23 LSB, et I'INL entre —0.6/0.1 LSB.
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Figure (I11.30) DNL du 8 bit SAR CAN MC (non-idéal modéle)
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Figure (IT11.31) INL du 8 bit SAR CAN MC (non-idéal modele)

Le tableau II1.01 les caractéristiques principales de modéle du CAN.

Spécification Valeur
Technologie TSMC 0.18 um
Résolution 08 bits
Capacité d’échantillonnage Cg 0.08fF
Capacité de chevauchement C,y, 0.08 {fF
Capacité d’Oxyde Cox 8.78 fF/um’
Fréquence d’échantillonnage fs 10MHz
Offset du comparateur 100nA
Temps de propagation du comparateur 50ns
Coefficient de bruit de scintillation 5010712 A
La disparité du DAC (¢) 20 %

A partir des résultats présentés dans les sections précédentes, une comparaison peut
étre faite entre notre modele comportemental du CAN SAR MC dans le cas idéal et non idéal.
On peut voir du tableau I11-02 que le modéle proposé décrit des bonnes caractéristiques avec
les autres références [61, 78], soit en mode de courant ou mode de tension ; ceci prouve la

précision et les bons performances de notre modéle proposé.
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Tableau 1I1.02 Comparaison des performances du modele SAR ADC MC

Les parameétres Ce travail/ Ce travail/ [61] 1781
Modéle idéal Modéle non-idéal

Mode I-Mode I-Mode [-Mode V-mode

Résolution (bit) 8-bits 8-bits 8-bits 8-bits

INL (LSB) -0.023/0.12 -0.6/0.1 -0,56/0,9 -0.2/0.27

DNL (LSB) -0.018/0.019 -0.04/0.23 -0,84/1,0 -0.18/0.34

SNR (dB) 49.25 46.33 / /

SFDR (dB) 65.3 60.5 61.64 /

SNDR (dB) 49.2 46.03 46.2 48.2

ENOB (bit) 7.9 7.35 7.38 7.8

II1.6 conclusion

Un nouveau modéle du CAN 8-bits SAR MC a été rapporté. L'analyse des
performances statiques et dynamiques avec l'utilisation de MATLAB et Simulink confirment
les bonnes caractéristiques du CAN SAR avec idéal et non idéal model. La conversion est
effectuée sans ’absent des codes. Dans le modele comportemental non idéal, les facteurs non
idéaux les plus importants dans le convertisseur SAR MC ont été tenus en compte. Pour le
comparateur MC, il a été modelé en prenant en compte le courant d’offset et le temps de
propagation (le temps de retard), l'effet de l'injection de charge ; synchroniser le bruit de
scintillation, et le bruit thermique pour le circuit E/B. Les erreurs d'appariement des sources
de courant et des non-idéalités des commutateurs dans le CNA MC ont été introduites. Le
modele comportemental a été mis en application pour étudier les effets des non-idéalités sur
les performances de ce type des CANs. En effet ce modéle comportemental et les résultats de
simulation aideront le concepteur afin de réaliser ces types des CANs avec une puissance
faible, une gamme de courant au niveau du pA et le rendement élevé dans 1’occupation

d’espace sur la puce de silicium.
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Chapitre IV

Modélisation du convertisseur A/N pipeline MC

IV.1 Introduction

En raison de développement de l'architecture et la complexité des circuits intégrées
analogique ou mixte, l'utilisation d’un modéle comportemental est nécessaire pour concevoir
et simuler les performances de ces derniers [79-81]. La complexité de ces circuits exige
d’utiliser des simulateurs plus efficace et plus complexe. Le modéle comportemental qui
emploie Matlab et Simulink environnement sont de bonnes méthodes pour concevoir et

simuler les performances des circuits complexes tels que les convertisseurs A/N.

ces derniéres années des nombreux des convertisseurs pipeline A/N avec haute
performance (résolution, vitesse) ont été développé [82-86 ], ce type des convertisseurs Offre
une combinaison attractive entre la vitesse, résolution, et faible consommation de puissance
[87], Comparé aux autres types des convertisseurs A/N, la structure du convertisseur pipeline
A/N présente des bonnes performances[88], L'architecture pipeline est optimisée pour la
conversion a grande vitesse, et offre une faible consommation de puissance, ce type des
convertisseurs sont l'architecture la plus populaire, caractéris¢é par une fréquence
d’échantillonnage qui peut aller de quelque MSPS jusqu'a 100MSPS, avec des résolutions de
8 a 14 bits. Ces genres de résolutions couvrent une étendue des applications large dans le
domaine industriel, y compris les systémes de communication, les appareilles médicale, la
vidéo numérique, et le XDSL. Une autre raison de préférer 1'architecture pipeline est que ses
avantages assortissent les caractéristiques du Technique Courante-Commuter, de plus le
convertisseur pipeline MC est avantageux parce qu'il peut €tre mis en application par

technologie CMOS seulement.

Dans ce chapitre une nouvelle version de modele du convertisseur A/N 8 bits de type
pipeline MC a été développée, ce qui utilise la technique courante commutée pour réaliser ce
type de convertisseur avec I’implémentation des transistors CMOS. Ceci a été congu en
employant l'environnement de MATLAB et de SIMULINK avec une focalisation détailler sur

les blocs constitutifs analogique du convertisseur, Ces blocs sont échantillonneur-bloqueur
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MC (S/H), le sous-CAN, le sous-CNA, le sous-CAN est congu par deux comparateurs et
circuit encodeur. Pour le S/H courant et sous-CNA, ils sont mis en application en employant
des commutateurs et des sources de courant. En analysant les résultats de simulation du
modele ou les composants non idéales les plus importants sont tenus en compte (le
phénomeéne de «clock feedthrough », le phénoméne de « charges injectées, bruit de
commutation, le bruit de scintillation « flicker noise », ’offset de I’entrée de ’OPAMP et le
comparateur, bruit thermique), il a été clair comment les parametres du convertisseur sont

affectés considérablement par les sources non idéal.

IV.2 L’architecture du convertisseur pipeline A/N MC

Parmi les différentes architectures de CAN, le convertisseur A/N pipeline est la
solution la plus attractive pour une grande vitesse et moyenne a hautes résolution, Dans ce
type des convertisseurs la conversion sont distribuée par plusieurs étages [89-91] comme le

montré sur la figure(IV.1).

Tin

—| étage 1 =] étage 21— étage 3 —p étage 4|y étage SL ot itage 6 fp] étage 7
3 TR ¥ SR ¥ SR % SRR ¥ ECR ¥ S % B

Circuit de Correction de I'erreur numérigue

{3-“! de sortie

Figure (IV.1) bloc fonctionnel du convertisseur pipeline.

Excepté le dernier, Chaque étage contient un circuit échantillonneur bloqueur, un
CAN de type flash a faible résolution (sous-CAN) MC, un convertisseur N/A MC (sous-
CNA), un circuit sommateur et un amplificateur MC, Le dernier étage a seulement un E/B et
un sub-CAN. Le principe d'opération du convertisseur pipeline MC est semblable au
conventionnel mode de tension. L'entrée analogique est appliqué a premier étage dans la
chaine, Dans chaque étage, le signal est d'abord échantillonné et bloqué puis quantifié a 2 bits

par sub-CAN, Apres les données échantillonnés sont soustrait avec le signal quantifié¢ pour
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produire le signal qui reconnait résidu, le résidu est amplifié¢ puis appliqué a le prochain étage,
ce processus est répété jusqu'a ce que la résolution désirée soit obtenue. Les données qui sont
quantifiées dans chaque étage sont appliquées a la logique numérique de correction pour

produire le code numérique final.

IV.3 Principe de fonctionnement de CAN pipeline
Dans le but de comprendre le fonctionnement du CAN de type pipeline,
I’organigramme qui présente le principe de base de conversion dans chaque étage (1-bit par

¢tage) est montré sur la figure (IV.2).

Le signal d'entrée

|

non oui
- entrée[i]=Iref
0 1
sortie[i]=0 sortie[i]=1
Residue=entrée[i] Residue=entrée[i]-Iref

mput[i+1]=
Reside*2

4

Figure (IV.2) Organigramme d'opération d’un étage.

Le signal d'entrée est comparé au niveau de référence du comparateur. Si le signal
d’entrée plus grand que la référence, le résultat de soustraction entre la référence et le signal
qui est convertit par Sub-CAN s’appelé « résidu. », Le résidu est alors multiplié¢ par le facteur
d’amplification (deux dans le cas de 1 bit) et appliqué a l'entrée de prochain étage pour
continuer la prochaine comparaison afin de produire le bit moins significatif [92], le premier
¢tage du convertisseur est responsable du bit le plus significatif du correcteur numérique, et le

dernier étage du convertisseur est responsable de produire le moindre bit significatif.

Dans un but d’avoir le plus petit nombre des bits dans chaque étage, Afin d'avoir la
meilleure performance en termes de vitesse, la puissance et la complexité, un bit par étage est

le minimum et devrait donner les meilleures performances. Cependant, au moins une
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comparaison supplémentaire est nécessaire pour donner la redondance a DEC (Digital Error
Correction). Par conséquent, on a congue SUB-CAN et SUB-CNA avec 1.5 bit par étage (2

seuils, 3 niveaux).

IV.4 Le Modéle comportemental du CAN Pipeline

Il est important d'analyser la fonction de chaque bloc constitutif du convertisseur et
comprendre I'implémentation et les performances qui affecteront par les sources non idéales.
Une analyse au niveau de simulateur MATLAB est performé. Un modele de Simulink du
CAN pipeline a été mis en application afin de simuler son comportement et extraire ces
parametres. Dans cette section les principes de base de l'opération d’un convertisseur A/N, les

blocs constitutifs de chaque étage du CAN sont discutés.

IV.4.1 Modéle 1.5 SUB-CAN

Le modele du 1.5 SUB-CAN de courant est présenté sur la figure (IV.3), tel qu’il est
basée sur la structure des comparateurs. Chaque étage de SUB-CAN utilise deux niveaux de
comparaison symétriques (-Iref/4, +Iref/4). En fait, les SUB-CAN a chaque étage de pipeline
sont de type flash, ce type des convertisseurs sont trés rapide afin d’assure un bon temps
d’établissement, tout fois le nombre de comparateurs se développe exponentiellement avec le
nombre des bits et les comparateurs, ce que signifient la dissipation de puissance, la

complexité plus élevée, et moins rapidité du convertisseur.

bith1
ﬂF-' In bitM

Iref/4 bitl F——{ )
bitL

:IE’]:—D Ini Outx
Qutx

-Irefi4

-C- |subADC_offset2 Outy
Outy

{ 2 ) P clk

XYZ Encoder
Figure (IV.3) Model du 1.5 SUB-CAN.

OutLZ

La gamme de courant d'opération est divisée en trois gammes secondaires et la sortie
de 1.5 bit Sub-CAN se compose de deux bits. Ces bits présenté la sortie numérique initiale
avant la conversion de correction des erreurs. Les codes de sortie Bi est montré dans

I’équation suivante [93]
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( —I
OO, Iin < ref/4
—I I
B,=¢ 0L ref/y <lip < 7/ (4.1)
10; bet/, <1,
L

La figure (IV.4) montré Iarchitecture interne de I’encodeur XYZ. Les deux
comparateurs ont généré un jeu de trois codes « thermometre » et ensuite le circuit encodeur

les convertis en codes binaires [94] et fourni sa sortiec au Sub-CNA.

COr—»
I | MNAND NOT = MOT
. ! Logical Logical Oubx
NOT Logical Logical ogical
. Operator?  Operator3 Operator1  Operators
Lagical > "~
Dperator] ANDI
@ P >N}'\ND NOTl - NOT -Oélt\(r
i Logical u
Int Logical Logical Logical
Operatord  Operatorg Operators  Operator?
| -
: .NOT NAND_,IG’__» ANDL—ppInOT (5 )
i : outlLZ
i i Logical Logical
; Logical Lagical
Op%gr%tcoe;lm Operators  Operator10 Cperator11 Operator!2
clk

Figure (IV.4) encodeur XYZ

1V.4.2 Modéle du 1.5 SUB-CNA

La partie la plus importante et la plus critique dans chaque étage du convertisseur
pipeline est le multipliant numérique-analogique (MDAC), il se compose de échantillonneur
bloqueur (E/B), Sub-CNA, un circuit sommateur et 'amplificateur. Les E/B et les Sub-CNA
sont mis en application en employant des sources courantes et la technique des commutateurs
de courant, cette technique a été proposée comme solution a beaucoup de problémes en
comparaison avec la technique de capacité commuté (SC), la figure (IV.5) illustré le modele
du Sub-CNA et sa configuration en transistor CMOS. Les valeurs de sorties des courantes

sont Iref/2, 0, - Iref/2 pour les codes d'entrée 100, 010 et 001 respectivement.
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v v
x—, 2 ;Y |
%.

Figure (IV.5) le modele du Sub-CNA et sa configuration en transistor CMOS.

Canstantl

Switchl

Caonstantd

IV.4.3 Correction d'erreur numérique (DEC)

Les composants avec une grande précision et petits offset habituellement exigent une
puissance relativement ¢élevée et une complexité élevée. Sous la motivation du colt plus bas
et la facilité de fabrication, la plupart des CANs pipeline utilisent une technique appelée «
correction des erreurs numérique, » €galement désigné sous le nom de la « détection d'au-
dessus-gamme » ou de la « redondance de codage, » pour réduire considérablement I'effet des
composant non-idéal [95]. Cette technique est largement utilisée pour éliminer [I’effet de

décalage dans le CAN pipeline [96-97].

Afin d'illustrer le principe de la correction numérique, on a présenté un étage de
pipeline avec 2 bits comme un exemple, La figure (IV.6) montré la fonction de transfert idéal

de signal de sortie d’un étage de CAN pipeline.

Iref/Z

'Iref/Z

Figure (IV.6) Cas idéal de la fonction de transfert d’un étage pipeline.
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Quand le signal d’entrée croise un des deux niveaux de Sub-CNA (-Iref/2, +Iref/2), la
sortie numérique pour un étage augmente par un bit, considérant que 1'étage de sortie diminue
par 2 Iref si on considére le gain du ’OPAMP entre les étages est 4, le signal envoyé au
prochain étage ne présente aucune erreurs, Quand un offset se produit dans le SUB-ADC ou
MDAC T'effet de I'offset du comparateur et de 'amplificateur comme présenter sur les figures
(IV.7) et (IV.8), le signal de sortie du premiére étage dépassera la gamme li¢ par le £lref/2,

Ceci saturera la deuxieme étage et causera manque d'information[98].

La tolérance de l'erreur d'offset est jusqu'a 1/8 de la pleine gamme de signal, tant que
l'erreur est dans cette marge, le circuit de correction d'erreurs numérique peut toujours donner

le code numérique correct [98].

offset du offset du
comparateur comparateur

A Iollt%| —

|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
+Iref/4] Iin
|
|
|
|
|
|
|
|
|

idéal
Téel

Figure (IV.7) La fonction de transfert d’un étage pipeline a 1,5bit
avec |’offset du comparateur
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idéal
réel

Figure (IV.8) La fonction de transfert d’un étage pipeline a 1,5bit
avec I’offset de ’amp-op

IV.5 Les facteurs non idéal du CAN pipeline MC

Les effets non-idéaux empireront les performances globales du convertisseur, Dans
cette section les effets les plus importants en pipeline MC sont discutés. Les sources
principales non-idéales discutées dans cette section sont ; le bruit des commutateurs et
I’injection des charges, traversée d'horloge le bruit thermique dans I’E/B et I’effet de courant

d’offset soit dans le comparateur ou dans ’amplificateur.

IV.5.1 Non idéalités dans le circuit échantillonneur bloqueur
Le modéle comportementale de circuit E/B MC est montré sur la figure (IV.9) avec les
facteurs non idéals principale sachant que I’injection des charges, traversée d'horloge et

I’erreur sur I’instant d’échantillonnage (clock jitter).

+

CO—»( @»%—»ﬁ

In1 ) Out1
Gain2 Saturation Zero-Order
Hold2
S |switch noise
O clockijitter
clock feedthrouth
charge injection

Figure (IV.9) le modele comportementale du circuit E/B.
La figure (IV.10) montre le circuit E/B au niveau des transistors CMOS, Plusieurs
recherche [99-101] a été fait pour analyser le comportement de non-idéalités de ce type des

circuits. Dans ce type de circuit, le méme transistor est utilisé pour mettre en application les
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miroirs et les sources de courants. Ainsi, pour minimiser les erreurs de disparité des

dispositifs.
vdd
Vbais H‘E\I |
i Ibais
I“_l 91 ‘ 42 Tout
——
@1\ 1L

Alrh_._n

L

GND
Figure (IV.10) seconde génération du circuit E/B MC
a) Temps de stabilisation
Le temps requis pour charger la capacité de grille-source est assuré par la durée de la
phase d’échantillonnage qui est directement li¢e a la période du signal d'horloge. Cependant,
si le processus de remplissage n'est pas complété au cours de la période de prélévement, une
tension d'erreur est stockée dans la capacité de la grille, ce que crée une erreur dans le courant
de drain et une erreur dans le courant de sortie, souvent désigné sous le nom d'une erreur

d’arrangement inachevée.

Le circuit équivalent de seconde génération E/B en petit signaux pendant la phase

d'échantillonnage est montrée sur la figure (IV.11)

Ii
—

JIds

Cd
C ol ~ Ve

Figure (IV.11) circuit équivalent petit signaux du circuit E/B
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Le Cd est la capacité résultant de la combinaison des capacités de drain-source de M1
et M2, Cgs C’est la capacité de grille-source de M1, Cgsl. plus la capacité extrinséque non

linéaire, CH, c.-a-d., C=Cgs1+CH représente la résistance de commutateur a 1'état fermé.

La fonction de transfert qui rapporte des Vi (t) et Ii est donné par

1

VgS(S) _ m (4.2)

Ii(s) 1+(C+j)s+cc—ds2
gmQ 8mQ8s

Supposons que le commutateur d’échantillonnage est fermé a l'instant t0, et le signal
d'entrée est maintenu a la valeur Ii. Dans de telles conditions, la réponse transitoire de Vgs et
Id peuvent étre exprimés respectivement.

Ij
gmQ

] gs(t—tp) (4.3)

I
Ves (0 = -+ [vge(t0) —

ig(0) = I + [igs(to) — Liles(t — to) (44)

Ou & (t — to) = e~(t=t0)/T Terreur de arrangement & l'instant t.
ettt = C/nga ids(to) = ngvgs(tO)

b) L’injection des charges et la traversée d'horloge

L'injection de charge et le phénomene de traversée d’horloge sont devenu les sources
principales d'erreur pour les circuits courants-commuter (circuits échantillonneur bloqueur et
Sub-CNA MC). Parce que le courant est le plus sensible au phénomeéne d’injectée des charges
que le signal de tension dans les circuits capacité-commuter [71]. Ces deux phénomenes
Causé¢ par la quantité de charge dans le canal du transistor MOS et les capacités parasites
associ¢ quand le transistor change son état entre le blocage et la saturation et la variation

irréguliere d’horloge comme expliqué dans le chapitre précédent.

IV.5.2 Non idéalités dans le comparateur MC

La conception des comparateurs est une partie trés critique dans la conversion des
données et affecte directement les performances des circuits. Figue (IV.12) Présente le
mode¢le de comparateur avec la limitation principale, les sources principales non idéales dans

le comparateur sont ’offset de la disparité des composants et le bruit thermique.
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Relay1
. :q]:_
offset Relay

Figure (IV.12) le modéle du comparateur non-idéal.
IV.5.3 Les non-idéalités de ’amplificateur opérationnel
Dans le CAN pipeline I’amplificateur opérationnel amplifies le signal résidu avec un
facteur d’amplification dépend de la résolution en bit de [’étage, la non idéalité
d’amplificateur principalement peut causer la dégradation des performances du convertisseur.
Les amplificateurs MC enduré d'un certain nombre des facteurs non idéal. Y compris; les
erreurs de disparité, le bruit des composants, et le courant d’offset. Dans cette section, les

non-idéalités principaux et leurs effets sur 'amplificateur MC sont discutés.

a) Techniques de compensation de disparité

Les amplificateurs MC de base souffrent des disparités de dispositif, principalement
disparité en W/L, disparité en Vy, disparité en V, et disparités en Vds. La disparité de W/L
est due a la variation des processus de fabrication. La disparité de dimension des transistors
avec la configuration multiple est différente de celle des transistors avec la configuration

simple comme montré sur la figure (IV.13).

AWl ——=

A

Aw2—

(@) (b)

Figure (IV.13) Disparité de dimension des transistors (a) simple, (b) double.
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Comme montré dans la figure (IV.13) pour la configuration double la disparité de la
largeur est donné par AW=2(AWI+AW2), la configuration simple est donné par
AW=AWI+AW2

Pour ’amplificateur avec un gain de courant Aona ;

(D)2 = A[T +AG)] (45)

Par conséquences

ipz = A(1+ 8w,L)ips (4.6)
w
Oudy,, = A(W—//l), le deuxi¢me terme dans 1’équation (4.6) est l'offset de courant de sortie di a
l
la disparité de w/L.

La disparité de vgs est principalement due au non équilibre qui est relié¢ a des ensembles des
tensions de la grille et la source d'entrée et de sortie des transistors. Sachent que vgsl=vgs et
vgs2=vgst+Avgs

Donc
iD2 = A(]- + 8Vgs)iD1 (47)
Oul 8, = —=29° , Vgs-Vt connues la tension efficace est habituellement petit.
vgs vgs—vth

La disparité de Vth qui peut étre analysé d'une manicre semblable a disparité de vgs.

ip2 = A(1 + 8ym)ip1 (4.8)
\ 2Avth
Ol Oyep = vgsivth’

Pour la méme raison que pour la disparité de vgs, la disparité de Vth est critique.

D'une fagon semblable on peut analyser I'effet de la disparité de vds

ipz = A(1 + 8y4s)ip1 (4.9)
AAvds
OU6vds - 1+Avds’

Le courant de sortie de 1'amplificateur MC avec des disparités considérées est donné

par

ip = A(ii, +j) + 6A(ii, +7) (4.10)

Ou iDl = ll‘n_+J
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Le deuxiéme terme du coté droit de 1’équation (4.10) représente le courant d’offset de

la sortie

Ou le coefficient de disparité & dans les pire des cas est déterminé par

6= |8W/1| +

Bugs| + 8y ] +[Svpsl (4.11)
b) Le bruit a TOPAMP MC
Un amplificateur opérationnel (OPAMP) ¢élément constitutif trés important car il
limite souvent les performances des convertisseurs telles que la vitesse et la précision, Le
bruit dans ’OPAMP est extrémement dépendant des sources de bruit qui existent dans les
transistors CMOS, on peut distinguées dans le transistor MOS deux types de sources de bruit,
bruit thermique et bruit de scintillation (1/f). Le bruit thermique et le bruit de scintillation ne

sont pas en corrélation, le PSD totale du courant de bruit du transistor MOS est décrit par la

relation suivante

5 _ 8KT

d =g df+ —-g2 T

CoxWL oM F (4.12)

Dans les dispositifs MOS, le bruit thermique est inversement proportionnel a sa
transconductance (par conséquent, a son allongement W/L) tandis que le bruit de scintillation
est inversement proportionnel au produit de W*L. Par conséquent, le choix des tailles de
transistor est important pour réduire au minimum le bruit et doit étre fait selon la fréquence

fonctionnant du circuit [71].

Le circuit équivalent pour le comportement de bruit de d'amplificateur de type

mémoire de courant est présenté dans la figure (IV.14).

VDD

VDD
IB1 1B2
" @ b

Is
Iout
e —
2

O TIHA ).

Figure (IV.14) Le bruit a TOPAMP MC
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Le bruit d'un transistor MOS, compris le bruit thermique et le bruit 1/f. le bruit de

courant de sortie est

diZ,, = AZ (i + diZ; + 22 df) + diZ + di, (4.13)
_ Wl
T Lw,

Les sources de courant sont typiquement réalisées avec des transistors PMOS

Ou Ai

caractériser par une transconductance basse, en effet le bruit des sources de courant, di%; et
di%,, ont des effets négligeable sur le signal de sortie. Par conséquence nous rapprochons le

bruit de courant de sortie par la relation suivante

8KT

dl?)ut ~ (Ai + 1)Tgm1df (414)
La figue (IV.15) présente le modéele de bruit de ’OPAMP

b

Gain

> pll ]
_h. X

Froduct Sgope
i [

Random 7.0 drder noise
Number Hold

Figure (IV.15) Le mode¢le de bruit de 'OPAMP

1V.5.4Bruit au transistor CMOS

Le bruit dans des circuits MC (comparateur, E/B et Sub-CNA) est extrémement
dépendent des sources de bruit qui existent dans le transistor CMOS. Les sources de bruit qui
peuvent étre distinguées dans les transistors CMOS sont ; le bruit de grenaille (shot noise),

bruit thermique et bruit en 1/f (flicker noise).

a) bruit de grenaille (shot noise)

Bruit de grenaille produit quand un courant coule travers une barri¢re potentielle, il est
provoqué par la fluctuation aléatoire du courant se produit dans des dispositifs de semi-
conducteur ce type de bruit dominante durant I’intégration. En semi-conducteurs, il est
produit par la diffusion aléatoire des trous et des ¢électrons par une jonction de PN et par la
génération et la recombinaison aléatoires des pairs électrons et trous [102].
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La relation qui permet de calculer le courant de fuite en fonction des densités de

courant et des dimensions de la jonction PN est fournie par le constructeur (4.15). [103]

IOBS = ]S-Wdiode- Ldiode + 2-]ssw- (Wdiode + Ldiode) (415)
La tension quadratique moyenne de bruit engendrée par le courant de fuite est définie
par I’équation
VI% (Tint) = ébs . Tint (416)
Avec :
Js et Jssw: représentent respectivement le courant de fuite surfacique et le courant de fuite
Périphérique de la diode.

Wiiode €t Laiode : les dimensions de la diode
Tint : temps d’intégration.

b) Bruit thermique ou bruit KT/C

La mobilité aléatoire des électrons a I’agitation thermique produit des variations
aléatoire du potentiel aux bornes de tout composant semi-conducteur [104-105], le transistor
CMOS est un circuit équivalent a une résistance controlée par la tension de grille quand il
fonctionné dans la région linéaire. En effet le transistor peut servir un condensateur, un
commutateur, ou une résistance selon la connexion réalisé entre ces trois bornes. Par contre
pour la résistance présentée par le transistor lorsqu’il est en mode commutateur a I’état fermé
ni nulle ni linéaire, Comme montre dans la figure (IV.16) le transistor MOS présente une

résistance parasite non nulle.

e <:> ——Cj1 Cj2 C1

(2) (b)

Figure (IV.16) (a) transistor monté en commutateur, (b) le circuit équivalent

A cause de L’agitation thermique aléatoire des ¢lectrons au borne de Ron crée un bruit

blanc appelé bruit thermique sachent que la densité spectral de ce type de bruit est donnée par

vZ = 4KTR (4.17)
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R est la résistance, K la constante de Boltzmann et T la température absolue en

Kelvin.

On a considéré le commutateur MOS connecté en série avec condensateur C1 afin de

formé un filtre RC comme présente dans la figure (IV.17).

(@ (b)
Figure (IV.17) (a) transistor monté en commutateur (b) circuit équivalent du filtre RC.
Le spectre du Vn,cs est donné par 4KTRon multiplié par la racine de la fonction de

transfert du filtre de Ron Cs, le spectre du Vn,cs est donné par [106-31]

4XKXTXRgp
1+(WXRgnXCg)?2

Ve () = (19

La tension thermique de bruit produite par le réseau dans la bande de fréquence entre f1 et f2 est

donnée par [96]
Vi=[4XKxT ff? R, (z)df]"/? (4.19)

Ou Re(z) est la partie réelle du Z. ils sont donnés par

2= Rop // (1/j21fC5) (4:20)
Et
Ron
Re(®) = fGnmoncor (#21)

La puissance totale de bruit stockée dans Cs quand le commutateur est ouvert décrit par la relation

suivante

Rop Xdf 1 KXT
on 2= |— (4.22)
1+(2mfXRon XCg)?

ve=[4XKXT/[”

Le bruit thermique est provoqué par le mouvement thermique aléatoire des porteurs
dans le canal, Ce bruit augmente avec la température et la variation de la fréquence, La valeur

du courant équivalent produit par ce bruit thermique est donnée par 1’expression [ 107].

2 _ 4KTAf

If = (4.23)

Ou
K : constante de Boltzmann (1,38 10° J/ K)
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T: température (K)
Ron: Valeur de la résistance
Le bruit thermique est habituellement modelé comme source de bruit blanc additive

avec la distribution gaussienne [108], La figue (IV.18) présente le modele thermique de bruit,
il peut étre modelée comme générateur variable aléatoire avec le bloc ordre-zéro, le bloc de
gain est employé pour ajuster la valeur de bruit.

O,

in

C My sk 0

KT /C Noise x

Product

>

Random Zero-Order
Number Hold

Figure (IV.18) Modélisation du bruit thermique du commutateur

¢) Le bruit de scintillation ou le Bruit en 1/f (flicker noise)

Le bruit de scintillation est également connu comme le bruit 1/f, parce que sa densité
spectrale est inversement proportionnelle a la fréquence, ainsi elle est dominante a basses
fréquences. Les mécanismes exacts responsables de ce bruit ne sont pas connus. Attribut de
quelques auteurs il a la présence des l'interface d'oxyde-silicium, Il se produit dans n'importe
quel dispositif ou deux conducteurs sont joints ensemble, des autres auteurs attribuent ce bruit
aux fluctuations de mobilité [107-109]. La relation qui fournit la densité spectrale de bruit en

1/fprésente a la grille de transistor est la suivante

Kgm
Sinf(f) = = (4.24)

Avec
Kf': coefficient lie a la technologie
Cox : capacité de I’oxyde mince
f: Fréquence.
d) L’erreur sur linstant d’échantillonnage: « Jitter »

L’erreur de Jitter peut avoir comme conséquence lirrégularit¢é du temps
d'échantillonnage. Le bruit de phase du générateur d’horloge et le circuit d'échantillonnage
sont les causes de ce type des erreurs. Le Jitter produit une erreur qui augmente la puissance
d'erreur de la sortie d’échantillonneur, Le signal sinus d'entrée est défini comme A sinwt, ou

A et le o représentent ’amplitude et la fréquence en radian respectivement. La différence
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entre le temps réel d'échantillonnage et le temps idéal d'échantillonnage est At. Les résultats

des erreurs sur I’instant d’échantillonnage peuvent étre exprimés comme

x(t+ At) — x(t) = AA = At x(t) (4.25)

Si nous avons supposé que l'incertitude de I'échantillonnage est une distribution

gaussienne avec un écart At, le modele de I’effet d'horloge est montré sur la figue (IV.19)

int J-LL'—h )
Qui2
Zero-Order
Hold
—
Derivafive
Product
H’ [ J.LI_ ™ I.
NI "
Random  Zer-Onder Gain

Humber Hold1

Figure (IV.19) Mode¢le de I'effet Clock jitter

IV.5.5 Non idéalités des commutateurs

Les commutateurs de transistor CMOS présentent plusieurs sources non idéales qui
dégrader les performances des circuits MC (échantillonneurs bloqueur, CNA), Les facteurs
principaux sont: la traversée de I’horloge (clock feedthrough), l'injection de la charge de canal
du transistor MOS et 'effet de clock jitter. Les différents types ces facteurs de bruit sont
discutés précédemment, I’effet de la résistance non linéaire est décrit dans le paragraphe

suivant

Idéalement un commutateur électronique de type NMOS est un circuit ouvert
(impédance infini) si le signal d'horloge est au niveau bas et court circuit Lorsque le signal
d'horloge est au niveau haut, mais en réalité a 1’état passant non saturé (triode région) le
transistor comporte comme une résistance définie par la relation suivante

1
nCox (%)-(Vgs =Vin)

Ron = (4.25)

Ou p et Cox sont des parametres technologiques, W et L sont les dimensions transistor
MOS, et Vy, c’est la tension de seuil.

le modele comportemental de la résistance fini du commutateur.est montré sur la
figure(IV.20), le model est obtenu par I'utilisation de la fonction de la résistance non-linéaire

du commutateur [110]
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M €

. Product3 Outt
allowed_sampling _{imd 1-expl)
P(u)
—p Productd
OP)=5 n Fen?
Polynomial

Product2 Fent

allowed_sampling _tim

Figure (IV.20) le modéle comportemental de la résistance fini du commutateur
IV.6 Les résultats de simulation de modele comportementale

Pour confirmer et vérifier les caractéristiques de la nouvelle version d'architecture du
convertisseur A/N, un modele du CAN a été mis en application afin d’effectuer plusieurs
simulations. Des résultats de simulation pour les performances dynamiques et statiques sont
présentés dans cette section, avec l'introduction de divers facteurs non idéals qui sont

rapportés dans les sections précédentes.

Pour confirmer les performances statiques de modele du convertisseur, un signale
sinusoidale appliqué a I’entrée avec une fréquence de 10Khz, la fréquence d’échantillonnage
du CAN est 100MHZ, la figure (IV.21) présente le signal de sortie qui a été reconstruite de la

sortie numérique du CAN dans sa forme originale de signal d’entrée.

5
x10

Figure (IV.21) I’entrée analogique et la sortie reconstruite du modéle non idéal
pour fin=100 kHz, Fs=100 MHz.
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La simulation dynamique est faite dans le domaine fréquentielle Afin d’analyser et
extraire les déférents parametres du CAN comme le rapport de signal-bruit (SNR) et SFDR
(Spurious-Free Dynamic Range), les figures (IV.22) et (IV.23) présentent la transformée de
Fourier rapide (FFT) pour des signaux sinusoidal avec des fréquences d'entrée de 100khz et

IMhz pour les deux cas idéal et non idéal respectivement. Comme nous pouvons extraire les

valeurs de SNDR et de SFDR autour 46.29 du DB, le 51.2 DB

Reference Spectrum [DB]
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Figure (IV.22) FFT du signal de sortie du CAN dans le cas idéal avec Fi,=1MHz,
F~=100MHz.
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Figure (IV.23) FFT du signal de sortie du CAN dans le cas non-idéal avec
Fin=100KHz, Fs=100MHz.
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La linéarité est le parametre le plus important dans le convertisseur A/N, la
performance statique inclut la non-linéarité intégrale (INL) et la non-linéarité différenticlle
(DNL). Les figures (IV.24) et (IV.25) présentent les résultats de simulation du DNL et INL de
modele du convertisseur, le DNL et I'INL dans la marge de -0.06 a 0.16 LSB, -1.4 4 0.9 LSB,

ces derniers ont été obtenus en prendre en considération les divers facteurs des erreurs.

DNL (points)

DNL(LSB)

150
DIGITAL OUTPUT CODE

Figure (IV.24) DNL de non idéal pipeline CAN a 08 bits
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Figure (IV.25) INL de non idéal pipeline CAN a 08 bits
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Le tableau IV.01 comporte un résumé des valeurs des parameétres utilisés dans la

mod¢élisation comportementale du CAN pipeline.

Tableau IV.01 Spécifications des parameétres du CAN pipeline MC 08-bits

Spécification Les valeurs
Technologie 0.18um
Résolution 08 bits
L’offset de I’amplificateur 400nA
L’offset de comparateur 200nA
Capacité d’échantillonnage Cgs 0.08 fF
Capacité de chevauchement Coy 0.08fF
Capacité d’Oxyde Cox 8.78.F/m?
Fréquence d’échantillonnage 100MHz
Temps de propagation de comparateur 60ns
Coefficient de bruit de scintillation 6.10"° A
La disparité du DAC (g) <10%

A partir des résultats présentés dans les sections précédentes, une comparaison est

faite entre notre modele du convertisseur pipeline MC avec des CAN réels [91,93]. 11 peut

voir dans le tableau 02 que le modele proposé montre une bonne adéquation entre le modele

proposé et les CANs réels; ceci prouve les performances de notre modele comportementale

Tableau IV. 02 : Comparaison des performances des CANs pipeline MC

Paramétres Ce travail [93] [91]
Technologie 0.18pm 0.35 um 0.8 um8
Résolution 8 bits 9 bits 10 bits
Fréquence d’échantillonnage 100MHz 50MHz 20MHz
INL(LSB) -1.4/0.9 0.9 0.9
DNL(LSB) -0.06/0.16 0.7 0.9
SNR (dB) 46.25 52 40.8
SFDR (dB) 51.2 / /
SNDR (dB) 46.29 / /
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IV.7Conclusion

La modélisation comportementale d’un convertisseur A/N MC a haut niveau a été
développée avec succes, Le développement du modele du convertisseur 08-bit de type
pipeline est fait avec 'utilisation du Matlab et du Simulink, les avantages principaux des
circuits MC dans le mode du CAN a été présenté. Le modele est employé pour analyser des
divers non idéalités et pour démontrer comment ces facteurs des erreurs affectent les
performances du convertisseur. Les analyses des simulations statiques et dynamiques
confirment la bonne performance du modele, Le modele comportemental et les résultats des
simulations aideront le concepteur pour développer un convertisseur pipeline MC a 8 bits en
technologie CMOS avec une faible puissance et un rendement d’espace ¢élevé sur la puce de

silicium en employant les blocs Sub-DAC et de Sub-ADC en MC.
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Conclusion générale

Ce manuscrit de thése décrit une nouvelle version des CANs MC a grande vitesse et
basse tension qui a été mise en application en employant une structure de basse tension
originale avec la technique MC.

Cette technique a été¢ utilise afin d’améliorer les performances de ce type des
convertisseurs. Les contraintes de conception et les spécifications fondamentales du CAN ont
été également étudiées en détail. Une recherche bibliographique large et profonde a été
effectuée afin de mettre a jour les performances de topologies des CANs qui peuvent étre
utilisées pour l'application désirée. Ces derniers occupent une place primordiale dans les
circuits mixtes, car la majorité des applications électroniques récentes traitent 1'information
dans le domaine numérique et utilisent des convertisseurs de données comme interfaces avec
les entrées et sorties analogiques. Aujourd’hui une nouvelle tendance de I’¢électronique qu’est
I’intégration des System-on-Chip (SoC) et des ASIC mixtes implantés sur une surface
toujours plus réduite, avec des fonctions de plus en plus complexes. Cette tendance
s’accompagne de nombreux problémes comme la fiabilit¢ des systémes, la vitesse de
conversion, la résolution et la consommation d’énergie. La réduction de la tension
d’alimentation et la perte de précision occasionnées par la réduction des dimensions ne sont
pas sans conséquences durant la conception des blocs analogiques.

Dans ce cadre, les travaux présentés dans cette thése visent 1’étude de la conversion analogique
numérique afin de mettre en évidence les difficultés a surmonter, spécialement au niveau de la
conception, modélisation comportemental et I’ optimisation des deux types des CAN (SAR et pipeline
MC). L’objectif de cette thése est de maitre en ceuvre une méthode de conception des CAN MC
prenant en compte les spécifications depuis le cahier de charge jusqu’a le modele comportemental.

Sachant que I'objectif principal de ce projet était de proposer les techniques de conception des
CAN a approximations successives et pipeline MC dans les procédés microélectroniques modernes.
Nous avons congu les deux CANs, approximations successives et pipeline avec 8 bits de résolution
dans le procédé CMOS 0.18 pum. La premicre partie du travail a été axée sur le principe de
fonctionnement des CANs, ses paramétres de performances et une revue de littérature des récents

travaux qui ont déja été effectués dans le domaine. L'étude a montré que la conception d'un CAN reste

91



Conclusion générale et perspectives

une tache méticuleuse qui demande une bonne maitrise des ¢léments de base tels que le comparateur,
I'échantillonneur bloqueur (E/B), OPAMPs et les CNAs.

Comme un deuxiéme objectif de ce manuscrit, on a démontré 1’utilité de la proche mode de
courant pour les deux types des convertisseurs, sachant que dans les architectures de type SAR et
pipeline mode de tension, les circuits E/B d'entrée et les circuits DAC dominent la dissipation de
puissance avec I'utilisation des condensateurs dans ces blocs. Cependant, dans les deux types CANs
MC les majeures partie de ces derniers sont implémentée en utilisent seulement les transistors MOS
afin de réduire la puissance dissipé et augmente I’fréquence de fonctionnement par les convertisseurs
et ’espace occupé par ces derniers.

Le troisieme objectif est la modélisation comportementale des CANs SAR et pipeline
MC. Les simulations ont été réalisées au niveau comportemental sous Matlab, fourni les
performances des sous blocs. Ces derniers sont optimisés afin de respecter les spécifications
du systéme. Puis une autre optimisation permet de dimensionner les circuits constituant le
systéme. La premiere étape est la modélisation des bloques de base qui constitue le modéle
comportementale idéal pour les deux types des convertisseurs comme les blocs E/B, les
OPAMPs, les comparateurs et les CNAs. Concernant la deuxieme étape de la modélisation,
nous avons adopté un modéle comportemental des convertisseurs (SAR et pipeline MC) qui
prend en considération la majorité des facteurs de bruit et imperfection du circuit. L’adoption
de la modélisation comportementale grace aux différents avantages qu’elle offre, de plus,
avec l’utilisation des modeles comportementale le temps de conception par rapport aux
simulateurs au niveau des transistors sera réduite

Au niveau des tests, on a eu recours a un E/B et CNA idéaux afin d'avoir un
environnement de test adéquat. Les circuits des CANs ont été validés a partir d'une
simulation, ceci pour les deux CANs. Nous avons utilisé le simulateur Matlab et Simulink.
Dans le cas du CAN 8 bits de type SAR, avec un signal d'entrée sinusoidal de fréquence de
100 KHz avec une fréquence d’échantillonnage de 1MHz, la valeur calculée du S/B est de
57.86 dB, ce qui correspond a un ENOB de 9.32. Au niveau du CAN a 8 bits de type pipeline,
on a injecté une sinusoide de 1MHz en entrée sous un échantillonnage de 100MHz, le S/B
calculé est de 48.29 dB, ce qui correspond a un ENOB de 7.68. Nous pouvons donc dire que
nos objectifs ont été atteints. La solution proposée avec 1’approche mode de courant pour
réduire la consommation d'énergie dans les CANs s'est montrée satisfaisante au regard des
résultats obtenus. Dans le méme ordre d'idée, les performances des circuits dimensionnés ont
été validées par comparaison avec les résultats obtenus a partir des convertisseurs réels au

niveau des transistors, Certains de ces travaux ont été publiés [111-113].
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Perspectives:

Comme perspectives de notre travail :

Nous proposons comme un travail de future de modéliser les modeles comportementales en
prenant en compte les autres facteurs et les erreurs non pris en charge dans les deux modeles.
Un prolongement naturel de ce travail est de définir une méthode de synthése compléte d’une
architecture de CAN a partir du modele comportemental obtenue. La spécification des sous
blocs nécessite d’introduire des niveaux de modélisation supplémentaire pour prendre en
compte des effets secondaires ignorés par la simulation comportemental, dont le but initial est
de fournir une méthodologie d’évaluation rapide des performances qui permettre
I’optimisation de parametres d’implémentation les deux type SAR et pipeline MC au niveau
des transistors avec 1’utilisation des outils de conception a haut niveau comme cadence.
Basant sur la méthode de conception et le modele comportementale développée. Les
possibilités de modélisation avec des outils de haut-niveau de plus la méthode de conception
proposée peut étre applicable pour les autres types des CANs. Ainsi que, nous proposons de
trouver des méthodes de corrections des erreurs d’'un CAN, Ces corrections peuvent étre
analogiques et/ou numériques afin de compenser les erreurs et calibrer les convertisseurs

étudiés.
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