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Notations

Sigles
CAN
CNA
CMOS
DEM
DWA
ENBW
FFT
IP
SoC

TFD
VLSI

Convertisseur Analogique-Numérique

Convertisseur Numérique-Analogique

Complementary Metal Oxyde Semiconductor

Technologie basée sur I'utilisation de transistors MOS complémentaires
Dynamic Element Matching

Technique de linéarisation par sélection d’éléments unitaires dans un CNA
Data Weighted Averaging

Méthode de sélection cyclique des éléments d’'un CNA

Equivalent Noise Band Width

Bande équivalente de bruit associée & une fenétre d’analyse spectrale
Fast Fourier Transform

Algorithme de transformée de Fourier rapide

Intellectual Property

Bloc ou cellule précongue d’un circuit intégré

System on chip

Systéme intégré sur une puce

Transformée de Fourier discréte

Very Large Scale Integration

Trés haute densité d’intégration

Symboles physiques

kg  Constante de Boltzmann kp=1,3810"2J/K
T, Température absolue en Kelvin

Echantillonnage

Fs Fréquence d’échantillonnage

B Bande de fréquences positives support du signal
fe[=B,Bou f € [~fu,—flUfi, fu] avec B= fu — fi

R Rapport de suréchantillonnage (ou OSR :Oversampling Ratio)

R =

FS
2B

Note: On peut exprimer la bande des fréquences positives en fonction de la fréquence
d’échantillonnage sous la forme :

F

F
S =L
277 2

fellk-1) ]
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On dit alors que le signal est dans la k™€ zone de Nyquist.

Quantification

FSR  Full Scale Range
Domaine non saturé de ’entrée d’un quantificateur linéaire

n Nombre de bit d’un quantificateur
(n = log, Ng pour un quantificateur ayant N niveaux)
A Pas de quantification idéal d’un quantificateur linéaire
( A = FSR)
271.
Q Pas de quantification moyen d’un quantificateur linéaire

DNL Differential Non Linearity
Non-linéarité différentielle
INL  Integral Non Linearity
Non-linéarité intégrale
LSB  Least-significant bit
bit de plus faible poids !

Caractéristiques dynamiques des convertisseurs

DR Dynamic Range
Rapport entre le signal d’entrée maximum exploitable et
le signal minimum (généralement pris égal au bruit)
SFDR  Spurious Free Dynamic Range)
Dynamique libre de raies parasites
SINAD Signal to Noise and Distortion Ratio
Rapport signal sur bruit plus distorsion
SNR Signal to Noise Ratio
Rapport signal sur bruit
SNHR  Signal to Non-Harmonic Ratio
Rapport signal sur bruit sans prise en compte des harmoniques
THD Total Harmonic Distortion
Distorsion harmonique
IMD Intermodulation Distortion)
Distorsion d’intermodulation
NPR Noise Power Ratio
Rapport de puissance de bruit

1Losque ce terme se référe a ’entrée d’un quantificateur, il est équivalent au pas de quantification
A. Lorsqu’il se référe au code de sortie, il désigne le bit de plus faible poids.



Technologie CMOS

Lin Longueur minimum de canal

L Longueur de canal

W Largeur de canal

Vaa Tension d’alimentation

Vij Différence de potentiel entre les électrodes i et j

(1,7) € {d.g.s,b})
d : drain, g : grille, s : source, b : substrat (bulk)
Mobilité des porteurs : électrons (i) ou trous (u,)

tox Epaisseur de ’oxyde de silicium sous la grille
Cox Capacité surfacique de 'oxyde de silicium

Vr Tension de seuil

Ayt Paramétre de dispersion de la tension de seuil
Ag Paramétre de dispersion du gain

I4s Courant drain-source g,, Transconductance

Gds Conductance drain-source

Cys Capcité grille-source

C; Capacité de jonction drain
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Introduction

Depuis le début des années 80, la combinaison du haut niveau d’intégration de
la technologie VLSI CMOS et de méthodes structurées de conception a permis de
concevoir des systémes numériques de plus en plus complexes avec des capacités de
traitement toujours plus élevées conduisant & la notion de systéme sur une puce (SoC :
System On Chip). Cette potentialité a fait naitre des applications nouvelles ou le be-
soin de communiquer avec ’extérieur est vite apparu. Paradoxalement, cette nécessité
d’échanger I'information a conduit & l'intégration simultanée de circuits de traitement
mixtes (analogiques et numériques) dans une technologie essentiellement orientée vers
la conception de circuits purement numériques. Il est ainsi possible de faire cohabiter
sur un méme substrat de silicium des parties radio traitant des signaux trés faibles
et sensibles aux interférences avec des parties de traitement numérique complexes.
Le circuit Bluetooth constitue un exemple d’'un tel systéme radio complet sur une
puce [126]. L’introduction de tels systémes sur le marché est de plus en plus rapide
et nécessite une forte automatisation des taches de conception. Si celle-ci est déja trés
efficace pour les circuits VLSI numériques, il n’en est pas de méme pour les circuits
mixtes oil de nombreuses tiches restent manuelles et effectuées par des concepteurs
expérimentés. Chaque nouvelle conception est basée sur ’expérience acquise dans les
réalisations précédentes et introduit des modifications réduites afin de minimiser le
risque. Les circuits mixtes sont en effet beaucoup plus sensibles aux variations du pro-
cédé de fabrication que les circuits numériques. Dans ce contexte, la réutilisation de
blocs précongus s’avére importante pour réduire le temps de conception. On utilise
alors le terme d’TP (Intellectual Property) pour désigner ces blocs. Il est souhaitable
que ceux-ci soient paramétrables pour pouvoir migrer d’une technologie & une autre
et s’adapter aux spécifications d’une application donnée [31]. Cette tache, quasi au-
tomatique pour les circuits numériques, est trés délicate a réaliser pour les circuits
mixtes dont les caractéristiques sont trés dépendantes de la technologie. D’autre part,
les contraintes de fiabilité liées & la miniaturisation des dispositifs ont conduit & une
réduction continue de la tension d’alimentation. Les concepteurs analogiciens doivent
trouver de nouvelles techniques de traitement pour faire face a cette réduction de la
tension d’alimentation. Ils sont d’autre part confrontés a des effets du second ordre
importants du fait de 'inadéquation de la technologie avec les contraintes fortes de
précision imposées aux fonctions analogiques.

Elément frontiére entre deux modes de représentation du signal, les convertisseurs
analogique-numeérique (CAN) et numérique-analogique (CNA) conditionnent les per-
formances globales du systéme, le partitionnement entre ces deux types de traitement
étant trés dépendant de leurs caractéristiques de résolution, de vitesse et de consom-
mation. La conversion analogique-numérique est la plus critique de ces interfaces. La
figure 1 donne les performances que doivent satisfaire les CAN pour quelques appli-
cations récentes [59]. Les lignes obliques marquent les frontiéres de la consommation
actuellement réalisables en technologie CMOS. Cette contrainte est particuliérement
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forte pour le secteur des systémes portables, miniaturisés et alimentés par batterie qui
connait une forte croissance. Ces systémes nécessitent une gestion efficace de ’énergie
disponible. Le cofit, le poids et la fiabilité sont en effet fortement influencés par cette
gestion (poids, coit et durée de vie des batteries, échauffement,...). A elle seule, cette
limite rend par exemple irréaliste une conversion directe du signal radio dans un récep-
teur pour les systémes les plus performants représentés sur la figure 1. Une fréquence
d’échantillonnage supérieure au GHz et une dynamique de ’ordre de 100 dB, compa-
tible avec ces systémes, conduirait alors & une consommation de plusieurs centaines de
watts. Ces performances sont de toute fagon inaccessibles dans la technologie CMOS
actuelle, seule la technologie des supraconducteurs permet de s’en approcher [55].

Un grand nombre d’architectures de CAN et CNA utilise des composants qui
doivent avoir des caractéristiques aussi voisines que possible et ceci d’autant plus que
la résolution du convertisseur est importante. En pratique, ’écart entre la valeur réelle
et la valeur nominale du paramétre d’intérét est fonction de différents facteurs. Cette
erreur peut étre occasionnée par des variations du processus de fabrication (telles
que le désalignement des masques, un gradient sur I’épaisseur d’oxyde ou une non
uniformité du dopage), par des variations de ’environnement (par exemple un gra-
dient de température), ou par le stress de certains composants lié & leurs conditions
de fonctionnement. Une grande précision est donc difficile & garantir du fait des va-
riations dans le procédé de fabrication. La solution consistant & corriger ces erreurs
aprés fabrication est trés cotiteuse. De plus, les caractéristiques des composants doivent
étre garanties dans le temps et sous certaines conditions de température. Il est préfé-
rable de choisir des techniques de conversion robustes et utilisant le fort potentiel du
traitement numérique des technologies actuelles pour améliorer les performances. Les
architectures de CAN de type flash, pipeline et XA ont montré une grande robustesse
face a I’évolution de la technologie CMOS. Elles couvrent relativement bien I’espace
(résolution-fréquence d’échantillonnage) de la figure 1. Etant donné un point de cet
espace, le choix particulier d’une architecture plutét qu’une autre est souvent basé sur
Pexpérience et prend peu en compte I’évolution technologique [129]. Faute de méthodes
et d’outils, la validité de ce choix nécessite quelquefois une synthése compléte jusqu’au
niveau des masques du circuit. Les efforts en matiére de synthése des circuits mixtes se
sont concentrés essentiellement au niveau des cellules élémentaires. La croissance de ce
type de circuit nécessite des méthodes compatibles avec celles utilisées dans le domaine



numérique. En particulier, I’association de synthése et de la vérification aux étapes de
plus haut niveau architectural peut permettre de limiter les vérifications post-synthése
trés cotteuses. Ceci peut également permettre d’explorer plus efficacement ’espace des
configurations possibles.

Cette thése est une contribution & la synthése architecturale des CAN. Nous pro-
posons d’utiliser la simulation comportementale rapide avec différents niveaux d’abs-
traction pour ’évaluation des performances. Celle-ci ouvre différentes voies telles que
Ioptimisation des parameétres ou I’analyse statistique, qui nécessitent généralement des
temps de calcul prohibitifs pour des circuits complexes. Un outil prototype basé sur des
classes C++ a été réalisé pour la description et la simulation rapide des CAN & partir
de modélisations spécifiques. Une méthode originale a ainsi été développée pour le mo-
dulateur XA ou I’analyse de performances est étroitement couplée 4 la simulation pour
réduire le colt de calcul. Une modélisation propre aux circuits & capacités commutées
A également été établie. Elle permet I’exploration des performances dynamiques pour
une technologie donnée et fournit une estimation de la consommation.

Ce manuscrit est divisé en trois parties :

La premiére partie est consacrée & la caractérisation et au test des convertisseurs.
Une attention particuliére est portée & la modélisation linéaire des quantificateurs de
faible résolution qui est exploitée au chapitre 9. On y rappelle également les limites
fondamentales de performances des CAN.

La seconde partie est dédiée & I’étude des architectures de convertisseurs CMOS
rapides de type flash, pipeline et XA avec, pour chacun d’eux, un état de l’art des
réalisations actuelles. Les techniques de redondance qui ont permis de rendre ces ar-
chitectures robustes vis & vis de la technologie seront mises en évidence (filtrage spatial
pour le flash, redondance dans le codage pour le pipeline et modulation du bruit pour
le XA). Cette partie se termine par un examen des contraintes liées & 1’évolution tech-
nologique sur les circuits échantillonnés.

La simulation comportementale fait 1’objet de la troisiéme partie. La description
structurelle des CAN 4 partir de classes C++ est présentée au chapitre 8. Une appli-
cation & la simulation rapide du modulateur XA est donnée au chapitre 9. Elle permet
loptimisation des coefficients sous des contraintes de faible tension d’alimentation. Le
chapitre 10 est consacré & la modélisation spécifique des circuits & capacités commu-
tées. Un modéle simple pour le transfert de charge est utilisé pour l'exploration des
performances dynamiques des convertisseurs pipeline et ZA.

Nous terminons ce manuscrit par les conclusions et les perspectives de recherche
suscitées par cette approche.






Premiére partie

Caractérisation et test des CAN






Chapitre 1

Echantillonnage et
quantification

1.1 Introduction

L’opération de numérisation du signal est en général effectuée en trois étapes qui
sont :

o Le filtrage du signal pour remplir la condition de Nyquist sur 'opération suivante
qu’est ’échantillonnage. Cette limitation du spectre vise également a réduire la
dynamique du signal en particulier lorsque des signaux voisins indésirables sont
de forte amplitude (cas fréquent en réception radio-fréquences).

e L’échantillonnage du signal pour faciliter 'opération suivante de conversion.
Cette échantillonnage est souvent intimement 1ié & opération de conversion.
C’est par exemple le cas des convertisseurs pipeline et XA qui utilisent principa-
lement la technique des capacités commutées et qui sont par nature des circuits
échantillonnés.

e La conversion analogique numérique qui attribue un code spécifique & chaque
échantillon du signal de maniére & pouvoir le traiter efficacement par le systéme
numérique. L’efficacité est liée aux types d’opérations désirées. Dans le domaine
des communications par exemple, le but ultime est en général d’extraire du signal
un flux de symboles avec un taux d’erreur minimal. C’est alors principalement
la forme des signaux qui importe plus que la connaissance précise de leur valeur
A un instant donné (comme c’est par exemple le cas en métrologie).

Si toutes ces opérations sont nécessaires pour obtenir des échantillons discrets et
quantifiés, I’ordre dans lequel elles sont effectuées est théoriquement indifférent. En
pratique, ’échantillonnage procure I’avantage de s’affranchir du temps de propagation
du signal dans certains blocs élémentaires comme les amplificateurs ou les compara-
teurs. Il permet également le traitement pipeline des opérations itératives afin d’ac-
croitre la vitesse de traitement. Si la dynamique des signaux le permet ’opération de
filtrage peut étre effectuée aprés la conversion. Cette technique est largement utilisée
dans les convertisseurs XA qui utilisent une fréquence d’échantillonnage nettement
supérieure & deux fois la bande du signal. Le filtrage des signaux parasites peut alors
étre efficacement réalisé dans le domaine numérique en méme temps que ’opération de
décimation qui vise & réduire la cadence d’échantillonnage et le bruit de quantification.

7
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La reéalisation d’un convertisseur analogique-numérique de résolution élevée né-
cessite en général des étapes de quantifications intermédiaires qui sont de résolution
bien plus réduite. Le cas extréme est celui du convertisseur YA ou la résolution des
quantificateurs peut étre de seulement un bit alors que la résolution globale peut étre
supérieure & 16 bit. Par ailleurs ces niveaux de quantification intermédiaires utilisent
en général des convertisseurs rapides dont la complexité et la consommation impose
une faible résolution. Nous attacherons donc beaucoup d’importance & la description
précise de la quantification avec une faible résolution.

Nous allons voir plus en détails les opérations d’échantillonnage et de quantification
sous leurs aspects théoriques. Les limitations fondamentales liées & leur implantation
matérielle seront étudiées dans le chapitre 2.

1.2 Echantillonnage

L’opération d’échantillonnage consiste a transformer un signal x(¢) continu dans le
temps en une suite d’échantillons pris & des instants discrets. Lorsque ces échantillons
sont réguliérement espacés et que la transformée de Fourier X (f) = F[z(t)] est nulle
en dehors de la bande [-B,+B]| le signal peut étre parfaitement reconstitué a partir de
la décomposition de Shannon :

z(t)= Y, c(nT)YW({t—nT) (1.1)
nez
_ sin(wt/T) o L
avec Wi(t) = = T= 5B

Le spectre périodique X4(f) du signal échantillonné est obtenu par translation du
spectre X (f) avec une période 2B. Si le spectre du signal n’est pas nul en dehors de
la bande [-B,+B] le signal échantillonné a toujours pour transformée de Fourier :

Xa(f)=>_ X(f-kF,) avec F,=2B (1.2)
keZ

mais dans ce cas on a un phénomeéne de recouvrement de spectre (ou aliasing) et le
support [-B,+B] contient une version distordue du spectre du signal (figure 1.1).

X(®)

Fi1G. 1.1 — Recouvrement de spectre

Dans le cas d’un signal aléatoire, la densité spectrale de puissance du signal échan-
tillonné est obtenue en remplagant dans la formule 1.2, X (f) par S(f), densité spectrale
du signal d’entrée. C’est par exemple le cas du bruit thermique large bande présent
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dans le systéme d’échantillonnage. La puissance totale de ’erreur qui est accumulée
par le phénoméne de recouvrement spectral est alors :

Fs

Preo = / S(F)df + / S(f)df (1.3)

2

Le filtrage préalable du signal et le choix d’une fréquence d’échantillonnage F suffi-
sante peuvent permettre de rendre cette erreur négligeable.

1.2.1 Suréchantillonnage

Le filtrage analogique trés sélectif étant une opération colteuse, on utilise trés
souvent une fréquence d’échantillonnage nettement supérieure & deux fois la bande du
signal. La limitation de la bande du signal se fait alors dans le domaine numérique.
La figure 1.2 montre la place respective du filtrage et de la conversion analogique-
numérique (CAN).

@ ()

n n

— CAN -~ — \ CAN 4\
3 » F

F1a. 1.2 — Choix de la fréquence d’échantillonnage : (a) Fs =2B (b) F; > 2B

S

Dans le cas (b) on définit le rapport de suréchantillonnage :

La bande de transition du filtre analogique étant élargie, cette configuration permet
d’en réduire ’ordre et de simplifier ainsi sa réalisation. Le filtrage numérique aprés
conversion peut étre réalisé efficacement dans les technologies actuelles et autorise
par ailleurs une plus grande souplesse de traitement. Le systéme (b) est également
intéressant pour la réduction du bruit de quantification qui sera étudié dans la seconde
partie. En effet, celui/—ci peut généralement étre considéré comme un bruit blanc qui
occupe la bande [—%, %] La réduction de la bande passante dans le rapport R va
réduire la puissance du bruit de quantification dans les mémes proportions. Ainsi le
rapport signal sur bruit de quantification est doublé (augmente de 3 dB) lorsque 'on
double la fréquence d’échantillonnage. On peut obtenir un gain bien plus conséquent en
effectuant une mise en forme spectrale du bruit de quantification avant filtrage. Ceci
est possible en associant plus étroitement le filtrage analogique et la quantification.

C’est le principe de la conversion XA qui sera étudiée au chapitre6.

1.2.2 Echantillonnage des signaux a bande étroite

Pour les signaux & bande étroite, la condition d’échantillonnage précédente est trop
restrictive. Pour ces signaux le spectre est limité & une bande B = [f;, f,] centrée en
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nF

(-1 F,

s

FiG. 1.3 — Signal passe-bande échantillonné.

F, et telle que ;fi < 1. La figure 1.3 montre un exemple d’un tel signal ainsi que les

spectres translatés voisins dus & 1’échantillonnage.
Les conditions de non-recouvrement des spectres translatés peuvent étre facilement
obtenues & partir de la figure 1.3 :

—fi+(n—=1)Fs < fi
—fut+nFs>f, (1.4)

Ces relations conduisent & la condition suivante sur la fréquence d’échantillonnage

[127] :

e o p o< 2
n — 7 n-1
1 <n< {%J (1.5)

ou |z| désigne la partie entiére de z.
Lorsque %‘ est un entier il existe un minimum de la fréquence d’échantillonnage :

F,>2B (1.6)

Ce minimum est cependant purement théorique, car il est nécessaire de prévoir une
certaine variation de la fréquence d’échantillonnage. Les contraintes sur la précision de
cette fréquence sont d’ailleurs d’autant plus fortes que ’indice n de la formule 1.5 est
élevé. Ceci est clairement visible sur la figure 1.4 qui montre les régions permises pour
les premiers indices [127].

Une limitation importante de ’échantillonnage passe-bande est liée & 'accroisse-
ment du bruit. Le bruit du systéme d’échantillonnage est en effet présent sur les (n—1)
bandes intermédiaires comme on peut le voir sur la figure 1.3. Aprés échantillonnage, la
puissance totale de ce bruit est affectée & la bande [f%, %] La dégradation en rapport
signal sur bruit sera donc d’autant plus grande que I’indice n est élevé. Ceci conduit,
en général, & une fréquence d’échantillonnage bien supérieure a la limite imposée par
la formule 1.6.

1.3 Quantification

La quantification est ’opération de discrétisation de l'amplitude du signal qui
consiste & transformer un ensemble continu de valeurs en une suite finie de valeurs
discrétes. C’est une opération non linéaire qui s’accompagne nécessairement d’une
perte d’information. La définition d’un quantificateur scalaire peut se décomposer en
trois étapes [35] :
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"
n=1 n=2 n=3
-
FS
_ n=4
B
’-
Zone de fréquences non autorisées
1 \ \ \ \
1 2 3 4 5
fu
B

FiG. 1.4 — Fréquences permises pour I’échantillonnage passe-bande.

1. Une partition du domaine X de ’entrée en intervalles X; disjoints et tels que
UX:;=X.
i

2. L’attribution d’un code spécifique C; & chaque intervalle.

3. La définition d’un représentant y; pour chaque intervalle X; avec y; € X;.

La donnée de I’ensemble des partitions est équivalente & celle des points de tran-
sitions T; entre deux intervalles X; et X;1. Ainsi un quantificateur scalaire est com-
plétement définit par le vecteur des transitions et celui des représentants. On notera
le caractére statique de cette définition qui ne prend pas en compte l'effet des varia-
tions du signal sur la caractéristique du quantificateur. Dans la pratique, les seuils
de transitions peuvent évoluer avec le signal (hysteresis des comparateurs, bruit ther-
mique...). Ces effets sont en général considérés comme un bruit supplémentaire qui va
se superposer & 'erreur de quantification déduite du modéle statique.

Les opérations élémentaires décrites précédemment sont, en pratique, le résultat
de association de deux composants : Le convertisseur analogique-numérique (CAN)
et le convertisseur numérique-analogique (CNA) (figure 1.5).

L’association d’un code C & une partition de 'entrée E est réalisée par un CAN.
C’est en général un convertisseur rapide de type flash que ’'on étudiera en détail dans
le chapitre 4. Le CNA associe une valeur réelle au code numérique C. Dans les circuits a
capacités commutées qui seront envisagés dans la suite cette conversion est efficacement
réalisée par une pondération de charges. Nous en verrons des exemples dans le chapitre
5.
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Quantificateur
Ref Ref |
E s
: CAN CNA 1
nbit 1
R B !
C

Fic. 1.5 — Réalisation pratique du quantificateur.

1.3.1 Erreur quadratique moyenne et condition d’optimalité

La mesure de ’erreur quadratique moyenne introduite par le quantificateur peut
étre calculée & partir de la densité de probabilité p(z) du signal d’entrée :

p=ci=3 [ (- ulpws a7

ot Ng est le nombre de niveaux de quantification.

La recherche du quantificateur optimum consiste & minimiser D sur ’ensemble des
partitions et des représentants associés.

Lorsque les représentants y; sont donnés, les transitions optimales sont obtenues
pour :
Y+ Yt
2

De méme, lorsque ’ensemble des partitions est donné, les meilleurs représentants
sont tels que :

T; (1.8)

_: in x p(x)dx
Y T e

C’est seulement dans le cas d’une distribution gaussienne pour p(z) que les condi-
tions 1.8 et 1.9 garantissent 'optimalité du quantificateur.

Dans I’hypothése d’une grande résolution du quantificateur ot p(x) peut étre sup-
posée constante sur un intervalle X; la formule 1.7 devient :

(1.9)

N,
D:02:2Q:p-w (1.10)
! i=1 L 12

ol p; représente la probabilité que le signal appartienne a Uintervalle X; et || X;]|
est la mesure de I'intervalle Xj.

On peut également chercher & maximiser la quantité moyenne d’information générée
par la source discréte analogique 4 la sortie du quantificateur. Celle-ci est indépendante
de I’échantillon si la source est stationnaire. C’est ’entropie H de cette source :

No
H=— ZpiZOQZ(pi) (1.11)
i=1
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Elle est maximum lorsque toutes les probabilités p; sont égales a NLQ.

Ces deux approches (minimiser D ou maximiser H) peuvent conduire & des résultats
similaires pour une classe particuliére de densité de probabilité [21].

1.3.2 Quantification uniforme

En ’absence d’une connaissance & priori de la loi de probabilité du signal ou lorsque
la quantification doit étre appliquée & différents types de signaux le choix le plus simple
consiste a effectuer une partition du domaine de I’entrée en intervalles de méme largeur
A. Ce choix conduit par ailleurs a une réalisation pratique plus simple et sera le seul
cas étudié dans la suite. La sortie s en fonction de ’entrée e d’un tel quantificateur
est représentée & la figure 1.6 ainsi que 'erreur de quantification e, = e — s. Pour cet

A2

Fi1G. 1.6 — Quantificateur uniforme

exemple la caractéristique est symétrique autour de ’origine et le nombre de niveaux
de quantification Ng est pair. Il existe un domaine de ’entrée du quantificateur ou
lerreur de quantification e reste inférieure a %. La largeur F'SR (full-scale range) de
cette plage est reliée au pas de quantification A par la relation : FISR = Ng A. Dans
cette région chaque niveau y;, est associé au centre de I’intervalle (semi-ouvert) :

Xp=[To+ kA, To+ (k+1)A)

ol Ty est un décalage qui vaut fNQ% dans le cas symétrique de la figure 1.6. En
dehors de ce domaine l’erreur croit de maniére monotone et on dit que ’on a atteint
la saturation du quantificateur. Un quantificateur uniforme est ainsi complétement
caractérisé par le nombre Ng de pas de quantification, la pleine échelle FISR et le
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décalage Tj de sa caractéristique. Lorsque 7Ty = 0 on dit que le quantificateur est
unipolaire. Il est dit bipolaire lorsque la caractéristique est symétrique par rapport
& Dorigine. Les signaux de communications étant en général signés, seul ce dernier
cas sera envisagé. On notera que la valeur y; = 0 est présente uniquement lorsque le
nombre de niveaux de quantification est impair. On ne considérera que le cas Ng pair,
celui-ci étant en général une puissance de deux pour un codage efficace des niveaux de
quantification. Un quantificateur de n bit aura ainsi Ng = 2" niveaux.

densité de probabilité et fonction caractéristique

La densité de probabilité et la fonction caractéristique du signal quantifié jouent un
role analogue & celui du signal et de sa transformée de Fourier dans ’échantillonnage
temporel. En notant f,(z) la fonction indicatrice de I’ensemble [0, A), la probabilité
d’avoir le niveau yj est donnée par :

Ply) = /X peda = / Jolw =k A)pade = fy % pa(k A) (1.12)

La densité de probabilité du signal quantifié p, est donc un échantillonnage de période
A de la fonction f, x p, qui résulte de la convolution de la densité de probabilité du
signal par la fonction f; soit en notant IIa le peigne de Dirac de période A :

Pq = 2 *fq] I (1.13)

En prenant la transformée de Fourier de I’équation (1.13) on obtient la fonction ca-
ractéristique (P, (u) = E{e~%™"%} ) du signal quantifi¢ ®, en fonction de celle de
I'entrée &, :

sin(rul)

TuA

On note une grande analogie avec le spectre du signal échantillonné. La fonction carac-
téristique du signal quantifié est également périodique de période %. La reconstitution
du signal & partir de sa version quantifiée nécessite également 1’absence de recouvre-
ment des translatées de la fonction caractéristique :

D, (u) = [®y(u) - ™A J %Iy (1.14)

O, (u) =0 pour |ul> i (1.15)
Ceci constitue le premier théoréme de quantification dd & Widrow [132].

On peut tirer profit de la grande analogie qui existe entre le recouvrement spec-
tral dans le processus d’échantillonnage et celui des fonctions caractéristiques dans le
processus de quantification pour déterminer un moyen de satisfaire plus efficacement
la contrainte précédente. En effet, dans le processus d’échantillonnage un moyen ef-
ficace de limiter le recouvrement spectral est d’appliquer un pré-filtrage, c’est & dire
de pondérer le spectre du signal. Dans le domaine des fonctions caractéristiques, ceci
revient & multiplier la fonction caractéristique du signal par une autre moins étalée.
Le produit au niveau des fonctions caractéristiques correspond & une convolution au
niveau des densités de probabilité. Par ailleurs, la densité de probabilité de la somme
de deux variables aléatoires indépendantes est obtenue par la convolution de leurs den-
sités respectives. La solution est donc d’ajouter au signal d’entrée un bruit blanc qui
va limiter I’étendue de sa fonction caractéristique. Cette source de bruit (dither) est
trés souvent associée au quantificateur. Pour ’étude de effet de différentes sources de
bruit additif sur la résolution du quantificateur on pourra consulter la référence [16].

Dans le cas d’un convertisseur analogique-numérique cette source de bruit existe
naturellement, c’est le bruit thermique ou toute autre source de bruit naturelle qui
n’est pas liée au signal.
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Modéle linéaire du quantificateur

Le modéle linéaire de quantificateur de la figure 1.7 consiste & approximer la ca-
ractéristique de la figure 1.6 par un gain K et un bruit additif uniforme, blanc et
indépendant du signal. L’avantage de cette modélisation est de permettre 1’utilisa-

@

Fi1G. 1.7 — Modéle linéaire de quantificateur.

tion des méthodes de traitement linéaire pour estimer le rapport signal sur bruit. Elle
justifie l'utilisation fréquente du terme bruit de quantification alors qu’il serait plus
judicieux de parler d’erreur de quantification. Bennett [9] a montré la validité de ce
modéle dans les conditions limites suivantes :

- grande résolution (A petit devant amplitude du signal).
- absence de saturation du quantificateur.

- la densité de probabilité conjointe de deux échantillons d’entrée est suffisamment
réguliére.

Sous cette hypothése de grande résolution, la puissance du bruit de quantification peut
étre déduite de la formule (1.10) avec || X;|| = A, Vi soit P, = f—;. Malheureusement,
ces conditions sont rarement satisfaites pour un quantificateur de faible résolution. Wi-
drow a cependant montré que ce modéle est valide si des conditions moins restrictives
(formule 1.15) sont vérifiées [132].

Afin de montrer la prudence qui doit accompagner I'utilisation de cette modélisa-
tion nous considérons le cas d’un signal sinusoidal de phase aléatoire uniforme qui est
trés utilisé pour le test des convertisseurs.

Puissance de bruit Le bruit de quantification (normalisé par rapport 4 A?) dans
le cas d’une entrée sinusoidal d’amplitude A avec un pas de quantification A est donné

par [47] :

1 — L, A
E{ei}:l— —22 =0 (2mk— ) (1.16)
k=1

ou J, est la fonction de Bessel de premiére espéce et d’ordre 0. Le second terme de
cette expression est représenté i la figure 1.8. Lorsque amplitude augmente, ce second
1

terme tend vers zéro et 'erreur quadratique tend vers 15 qui correspond bien au cas

d’une densité de probabilité uniforme du bruit de quantification.

Densité spectrale de puissance Dans la zone non-saturée de la figure 1.6 ’erreur
de quantification est périodique et admet un développement en séries de Fourier. Le
spectre du bruit de quantification pour une séquence sinusoidale d’amplitude A et
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020 7
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0.12 7
Valeur du second terme (somme de fonctions de Bessel)

en fonction de I’amplitude normalisée
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Fi1c. 1.8 — Ecart par rapport au modéle théorique du bruit de quantification.

de fréquence f, (normalisée par rapport & la fréquence d’échantillonnage) peut étre
obtenu & partir de ce développement [47] :

S = 5 Smd(f — fm)

avec Sy = (2 Y EtJom_1(27k%))? (1.17)
k=1

C’est un spectre de raies de fréquences f,, =< (2m — 1) f, >. Seules les harmoniques
impaires du signal sont présentes et la partie fractionnaire <> est liée & la nature
échantillonnée du signal ot toutes les composantes sont dans la bande de Nyquist. La
figure 1.9 représente le rapport signal sur distorsion en ne considérant que la premiére
raie f; = 3f,. Celui-ci présente de grandes variations en fonction de ’amplitude du
signal. On peut borner inférieurement sa valeur 4 9n (dB) ou n est le nombre de bit
du quantificateur [94]. Cette borne est également représentée sur la figure 1.9.

On remarque que le spectre est bien différent du bruit blanc prévu par le modéle
linéaire. La présence de ces raies fixe d’ailleurs une limite & la dynamique libre de toute
raie parasite (SFDR). Ce paramétre est important lorsque 1’on veut numériser des
signaux de faible amplitude en présence de signaux dont ’amplitude est proche de la
pleine échelle du quantificateur et qui sont susceptibles de provoquer des raies parasites
dans la bande du signal désiré. La limite établie pour f; = 3f, reste pratiquement
valable pour ’ensemble des composantes spectrales du bruit de quantification (bien
que théoriquement certaines raies d’ordre élevé puissent avoir une amplitude supérieure
4 cette limite, le seul bruit thermique provoque un étalement du spectre qui les rend
généralement négligeables [94]).
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Fi1c. 1.9 — Rapport signal sur distorsion liée & la premiére harmonique f = 3 f, en
fonction de amplitude normalisée.

Rapport signal sur bruit et gain du quantificateur

Les performances dynamiques du quantificateur linéaire sont déterminées par le
maximum du rapport signal sur bruit qui peut étre obtenu pour une résolution donnée
du quantificateur et pour un type particulier de signal. Ainsi, dans le cas d’une grande
résolution avec Ng = 2" oil n est le nombre de bit du quantificateur et pour un signal
de densité de probabilité uniforme sur [—F'S, F'S] le rapport signal sur bruit est :

P FSR
SNR =10 Loglo? = 20L0910T ~6n dB (1.18)
q

Ce rapport signal sur bruit a bien peu de chance d’étre atteint en pratique ou la nature
des signaux est plus souvent de type gaussien. Pour un tel signal, avec un écart-type
o= FTS pour s’affranchir de toute saturation, on a seulement :

FSR?
64
A2
12

SNR =10 Log,,, ~6n—17,3dB (1.19)

Enfin pour un signal sinusoidal A sin(wt + ¢) avec A = FSon a:

FSR?
SNR = IOLoglo% ~6n+1,76 dB (1.20)
12

Le fait de considérer particuliérement ce signal est lié a son utilisation privilégiée dans
le test des convertisseurs qui sera étudié au chapitre 3.

Nous avons jusqu’ici considéré que le gain du quantificateur était unitaire dans le
modéle de bruit additif. Cette hypothése est trés bien vérifiée lorsque la résolution est
élevée et "amplitude du signal suffisante. Elle n’est plus valide dés que "amplitude du
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signal est supérieure & FTS ou inférieure au pas de quantification A [24]. Ce dernier

cas est particuliérement important pour les convertisseurs XA qui seront analysés
dans le chapitre 6. En effet, ceux-ci peuvent étre construits a partir de quantificateurs
n’ayant qu’un seul bit, c’est & dire deux niveaux i%. Le gain du quantificateur doit
alors étre choisi pour minimiser I’erreur de quantification. Ce gain est alors dépendant
de ’amplitude du signal, ce qui est la caractéristique d’'un composant fortement non
linéaire. Pour prendre en compte ce phénoméne nous reprenons la formule (1.7) en y
introduisant le gain linéaire g correspondant & une densité de probabilité p(z) donnée
pour le signal :

Ng
7= [ Gooa— st (1.21)
i=1 Y Xi
Le développement du carré nous donne :
0l =g%02—2-g-v+p (1.22)
Ng
avec v="> vy [z p(x)de = E{z -y} (1.23)
=1 X,
Ng Ng
p= 2y’ [ pla)de = 3 v Ply:) = E{y*} (1.24)
=1 X; i=1

On remarque que expression p représente la variance totale en sortie. D’aprés le
théoréme de projection, ’erreur quadratique minimale est orthogonale au signal, d’ot :

p=g* o+ 03 (1.25)
La combinaison de (1.22) et (1.25) conduit au gain :

g= 2 (1.26)

On peut également exprimer le rapport signal sur bruit & partir des expressions (1.23)
et (1.24) :
SNR= ——3—— (1.27)
p-o2—v
Les figures 1.10 et 1.11 montre respectivement 1’évolution du rapport signal sur
bruit et du gain pour un signal gaussien centré d’écart type o et un nombre de bit
variant de 1 & 8. Le maximum du rapport signal sur bruit en fonction de la résolution est
également reporté dans le tableau 1.1 avec I’évaluation obtenue par la formule 1.19. On
remarque un écart d’autant plus important que la résolution diminue. Ceci est di au
fait que pour ces faibles résolutions le gain effectif du quantificateur est trés dépendant
de 'amplitude d’entrée et s’écarte de 'unité. Le cas extréme est celui du quantificateur
1 bit dont le gain subit les plus fortes variations. Pour étre valide, le modéle linéaire
doit donc inclure ce paramétre, en particulier lorsque la résolution du quantificateur
est trés faible.

n 1 2 3 4 5 6 7 8
SNRman(dB) | 2,435 | 8,7 | 14,1 | 19,32 | 24,54 | 20,8 | 35,16 | 40,56
Formule (1.19) | -1,3 | 4,7 | 10,7 | 16,7 | 22,7 | 28,7 | 34,7 | 40,7

TAB. 1.1 — Maximum du SNR en fonction de la résolution
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SNR (dB)

a
facteur de charge: — (dB)
& FS

F1G. 1.10 - Rapport signal sur bruit en fonction du facteur de charge % et du nombre
de bit n du quantificateur.

gain (dB)

o
facteur de charge: — (dB)
€ FS

F1G. 1.11 — Gain du quantificateur en fonction du facteur de charge .



20

CHAPITRE 1. ECHANTILLONNAGE ET QUANTIFICATION



Chapitre 2

Caractérisation et limites
fondamentales des CAN

2.1 Introduction

Les paramétres qui décrivent un CAN sont liés & un environnement (température,
fréquence d’échantillonnage, tension d’alimentation, tension de référence, source d’ex-
citation...) et au résultat d’un ensemble de mesures qui sont effectuées sur le composant
(puissance dissipée, nombre de bit effectifs...). Dans ce chapitre nous donnons les para-
meétres essentiels qui peuvent étre obtenus & partir de ces mesures. Pour une description
compléte des différentes spécifications on pourra consulter le standard IEEE-1241 [56]
consacré 3 la terminologie et au test de ces composants.

Nous étudions ensuite les erreurs fondamentales qui fixent les limites théoriques
sur la résolution et la fréquence d’échantillonnage du convertisseur.

2.2 Caractérisation des CAN

Le signal d’entrée (grandeur analogique continue) et de sortie (code discret) d’un
convertisseur analogique-numérique étant de nature différente, la caractérisation d’un
tel composant nécessite une nouvelle conversion pour comparer des grandeurs de méme
nature. Cette conversion du code vers une grandeur analogique est supposée idéale.
L’ensemble de ces deux éléments définit un quantificateur dont les seuls défauts sont
associés A la conversion analogique-numérique.

La définition d’un quantificateur idéal qui a été faite au chapitre 1 est une descrip-
tion purement statique qui considére une caractéristique parfaitement définie et indé-
pendante du signal. Dans un quantificateur réel, deux types de défauts vont apparaitre.
D’une part, la caractéristique statique va s’écarter de sa valeur nominale (par exemple
du fait des décalages dans les comparateurs). Ceci définit les paramétres statiques
du convertisseur. D’autre part, les variations rapides du signal peuvent introduire des
erreurs supplémentaires liées, par exemple, & la bande passante finie des amplifica-
teurs, & l'introduction de temps de propagation ou & I’hystérésis des comparateurs.
Les paramétres dynamiques prennent en compte cette deuxiéme source d’erreurs.
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2.2.1 Caractéristiques statiques

Comme on I’a vu au chapitre 1 un quantificateur uniforme parfait est complétement
défini par le nombre de pas de quantification, la pleine échelle et la position de sa
caractéristique par rapport a l'origine. En pratique, il existe une dispersion des seuils
de transitions par rapport & leurs positions idéales. Les paramétres statiques ont pour
objet de définir cette caractéristique statique en prenant en compte cette dispersion.

e Pleine échelle (FSR)
Clest la différence entre la valeur maximum et la valeur minimum du signal
d’entrée. Pour un convertisseur de n bit on a F’'SR = 2"A ou A est le pas de
quantification nominal du convertisseur.

o Seuils de transitions (7T'(k)) et pas de quantification (W (k))
On noteT (k) le niveau de transition entre le code k — 1 et le code k. Clest la
valeur du signal d’entrée telle que la probabilité d’avoir le code k soit égale & la
probabilité d’avoir le code k — 1.
On note W (k) = T'(k+1)—T(k) le pas de quantification lié au code k. Idéalement
celui-ci est égal & A. Ces deux définitions sont illustrées 4 la figure 2.1 pour un
convertisseur de n bit.

T[2"-1]

n) W[2m2]
T[2"-2]
T[k+l]

k W (k]
T(k]

k-1 W[k-1]
T(k-1]
T[2] ——

1 W(l]

0

Fic. 2.1 — Niveaux de transitions et pas de quantification

e Gain (G) et décalage (D)
Ces valeurs sont telles qu’elles minimisent au sens des moindres carrés ’erreur
e[k] pour I’ensemble des transitions dans I’équation suivante :

G Tk +D+ek]=(k-1)Q+T) (2.1)

ou 77 est la valeur nominale de la premiére transition et Q est le pas de quanti-
fication moyen :

1 A= TR 1] - T[]
Q=5 ;W(k)*T (2.2)

Idéalement on a G = 1 et D = 0. On notera qu’il existe d’autres définitions pour
ces paramétres selon le critére retenu pour lerreur €[k]. On peut, par exemple an-
nuler ¢[k] pour les points extrémes ou rechercher le minimum de 'erreur absolue
le[k]| sur tous les k.
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e Non linéarité intégrale (INL) et différentielle (DNL)

La non linéarité intégrale est directement obtenue & partir de la formule 2.1.
C’est en fait lerreur e[k] qui est en général normalisée par rapport au pas de
quantification :

e[k]
Q

La non-linéarité différentielle mesure 1’écart du pas de quantification réel par
rapport & sa valeur moyenne. Elle est définie par :

W(k) - Q
Q

INL(k) = kell,.,2V —1] (2.3)

DNL(k) = kel,.,2V —2] (2.4)

Erreur de quantification et non-linéarité

La non linéarité intégrale se traduit par un déplacement des seuils de transitions
qui va provoquer un accroissement de 'erreur de quantification. L’erreur quadratique
différe également de la valeur théorique :

obtenue dans ’hypothése d’une grande résolution.
Pour déterminer cet accroissement, considérons une portion de la caractéristique
ou seule lerreur de non-linéarité intervient (figure 2.2). L’erreur €, représente la non-

81‘2;65
e
g i L an
AR VAR AR A
N 4

Fi1G. 2.2 — Erreur de quantification et non-linéarité

linéarité intégrale (formule 2.1 avec G = 1 et V,; = 0). On peut calculer Perreur
quadratique sur un pas de quantification A en supposant une distribution de proba-
bilité uniforme du signal sur cet intervalle. Considérons par exemple U'intervalle X}
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comprise entre les points a et b de la figure 2.2. Ces deux points sont séparés par un
quantum et ’erreur quadratique est donnée par :

e AN? dx (% A\? dz  A?
2 2
= =] = - === 2.
[, (2) 5[, 0-3) STt 9
Si pi est la probabilité que le signal soit dans 'intervalle X}, erreur totale devient :
o) = Z 0% i (2.6)
k

ol la somme s’étend & tous les intervalles couverts par le signal et qui ne sont pas dans
la zone de saturation du quantificateur. Dans le cas d’une distribution uniforme du
signal sur la pleine échelle, I’équation précédente conduit & :

A? 1 A&
2 _ 2
%9 =13 + T kgil € (2.7

Le second terme représente la norme quadratique de la non-linéarité intégrale. C’est,
pour cette distribution particuliére, ’erreur additionnelle due & la répartition non-
uniforme des seuils de transitions.

2.2.2 Caractéristiques dynamiques

Une grande partie des caractéristiques des CAN est établie pour une source d’ex-
citation sinusoidale. Ceci est di & la possibilité de générer pratiquement ce type de
signal avec une grande pureté et & sa faculté & mettre en évidence les phénoménes
de distorsion. Sauf mention contraire, on supposera que le signal d’excitation est une
sinusoide pure dont ’amplitude et la fréquence sont spécifiées, les différentes caracté-
ristiques étant en général dépendantes de ces deux paramétres. Les signaux présents &
Ientrée d’un CAN sont cependant généralement de natures plus complexes, en particu-
lier dans les applications de communication. La mise en évidence des caractéristiques
non linéaires nécessitent alors des excitations plus proches des signaux naturellement
présent & ’entrée de ces systémes tels que la combinaison de signaux sinusoidaux, de
signaux aléatoires large bande ou de signaux impulsifs.

e Nombre de bit effectifs (ENOB)
C’est le nombre de bit de résolution effectifs en considérant le bruit total en
sortie (quantification, distorsion, gigue d’horloge,...). Si o4, et o, représentent
respectivement ’écart type du bruit total et celui de quantification (théorique)
et si n est la résolution idéale (absence d’imperfection et de bruit) le nombre de
bit effectif est donné par :

Otot

ENOB =n — log, (2.8)

Oq
e Rapport signal sur bruit plus distorsion (SINAD)

Rapport entre puissance du signal et celle du bruit total en sortie. On emploie
souvent le terme de SNR (Signal to Noise Ratio) pour la méme mesure. Ce
terme est cependant ambigu car également utilisé lorsque le bruit ne contient
pas la distorsion (le standard 1241 [56] & introduit le terme SNHR pour ce cas
particulier). On a la relation suivante entre le SINAD et le nombre de bit effectifs
(cf formule 1.20) :

SINAD(dB) =6 ENOB + 1,76 (2.9)
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e Dynamique libre de raie parasite (SFDR)

Rapport entre amplitude du fondamental et celle de la raie (pas nécessairement
harmonique) parasite de plus forte amplitude dans la bande de Nyquist.

e Distorsion harmonique (THD)
Rapport entre la puissance des M premiéres raies harmoniques et la puissance du
fondamental (f,). On devra prendre en compte un éventuel repliement spectral
pour déterminer la fréquence de ces raies. Du fait de ’échantillonnage celles-ci
sont en effet telles que :

fn="(~k-fo) modulo fs k==%2,£3--- M (2.10)

e Intermodulation (IMD)
L’intermodulation caractérise la non linéarité du convertisseur en présence de
plusieurs signaux sinusoidaux. Le cas le plus simple est celui de deux signaux aux
fréquences fi et fs. Ceux-ci donnent naissance aux produits d’intermodulations :

fim = (i f1+j f2) modulo fs (2.11)

ou ¢ et j sont des entiers relatifs. Un produit d’intermodulation d’ordre & est tel
que |i| + |j| = k > 1. Le paramétre d’intermodulation est alors défini comme
le rapport entre le puissance relative & ces différents produits jusqu’a un ordre
donné et celle du signal d’entrée.

e Rapport de puissance de bruit (NPR)

Ce paramétre permet de caractériser le convertisseur en présence d’un signal
large bande. L’entrée est un bruit blanc filtré par un réjecteur de bande étroite
B = fs — f1. Ce paramétre est donné par le rapport (en sortie du convertisseur)
entre la puissance de bruit dans une bande de méme largeur mais en dehors
de celle du filtre réjecteur sur la puissance de bruit dans la bande [f, f2]. Ce
paramétre est particuliérement important pour caractériser la dégradation liée
a Pintermodulation pour un systéme multi-canaux. La bande [f1, f2] correspond
dans ce cas & un canal du systéme et ’ensemble des autres canaux est assimilé
au bruit blanc filtré.

2.3 Limites fondamentales

Les paramétres tels que la fréquence d’échantillonnage et la résolution sont trés
dépendants de la technologie et de I’architecture du convertisseur. On peut cependant
dégager certaines limites fondamentales qui affecterons pratiquement tout type de
convertisseur et qui font apparaitre les barriéres a lever pour améliorer les performances
de ces composants.

2.3.1 Dynamique libre de raies parasites

Ce paramétre est trés important dans les systémes ou le signal utile, de faible
amplitude, peut étre accompagné d’un signal perturbateur, de forte amplitude, sensé
étre éliminé par filtrage numérique aprés conversion. Du fait des non linéarités intro-
duites par le perturbateur, des raies parasites peuvent apparaitre dans la bande utile
et dégrader fortement le rapport signal sur bruit. On a vu au chapitre 1 que pour un
quantificateur idéal de n bit, il existe une limite théorique de SFDR ~ 9n dB & ce
paramétre. Cette grandeur est illustrée sur la figure 2.3 qui représente le spectre d’un
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SFDR

Amplitude (dB)
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IF,

FiG. 2.3 — Dynamique libre de raie parasite.

convertisseur idéal de 6 bit. Les non linéarités additionnelles conduisent cependant
& une valeur plus faible du SFDR. Ce paramétre, comme le SINAD, évolue avec la
fréquence du signal du fait des erreurs dynamiques et ces deux paramétres sont gé-
néralement tracés en fonction de cette fréquence. Une étude due & Walden [130] faite
sur un grand nombre de convertisseurs montre que ’accroissement de performances
en terme de SFDR est trés lent, correspondant & une amélioration de ’ordre de 6 dB
en huit ans pour une fréquence d’échantillonnage donnée. Les besoins spécifiques aux
applications de communications ont cependant suscités des travaux récents [94] pour
améliorer ce paramétre.

2.3.2 Incertitude d’échantillonnage

L’opération d’échantillonnage qui a été décrite au chapitre 1 suppose une horloge
parfaite, dont la période est bien définie et stable dans le temps. Le bruit intrinséque
aux dispositifs qui vont produire cette horloge (oscillateur fixe ou variable, boucle &
verrouillage de phase,...) introduit cependant une certaine incertitude t; (jitter) sur
Iinstant exact d’échantillonnage :

t = kT +t;(kT) (2.12)

F1G. 2.4 — Incertitude d’échantillonnage.

Lors de I’échantillonnage d’un signal z(t) avec la période T et en supposant que
Iincertitude temporelle est suffisamment petite, on a au premier ordre une erreur
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correspondante sur amplitude (figure 2.4) :
ox ’
i (KT) = t;(KT) S g = 1;(KT) -/ (T) (2.13)

Pour un signal aléatoire, avec une incertitude d’échantillonnage indépendante et de
moyenne nulle, on peut déterminer la fonction d’autocorrélation de cette erreur :

Re;j(kT) = R,y (kT) - Ri;(kT) = —R, (kT)) - Ry;(kT) (2.14)

ol on a utilisé le fait que I’autocorrélation de la dérivée d’un processus est la dérivée au
second ordre de I’autocorrélation du processus [26]. La densité spectrale correspondante
s’en déduit par transformation de Fourier :

Sei(f) = (27 1)2S,(f)] % Si(f) (2.15)

ol (%) désigne l'opération de convolution. La formule (2.14) permet d’obtenir une ex-
pression générale pour le rapport signal sur bruit di & U'incertitude d’échantillonnage :

R,(0) R:(0)
Rej (0) =10 lOglO —

R(0) - Ri;(0)
La connaissance de 'autocorrélation R, du signal et de la variance 032 = R;(0) de
I'incertitude temporelle sont ainsi suffisantes pour évaluer les performances de I’échan-
tillonnage en terme de rapport signal sur bruit [26].
Pour un signal sinusoidal z(t) = Acos(wt+¢) ol ¢ est une phase aléatoire uniforme
sur [0,27] on a :

SNRJ(dB) =10 logw

(2.16)

R, (1) = A?cos(cm-) R,(7) = —A;} cos(wT) (2.17)

Le rapport signal sur bruit est alors obtenu & partir de la formule (2.16) :
SNRJ(CZB) =-20 lOglo(UJO’j) (2.18)

D’aprés la formule 2.18 et pour une incertitude o; donnée, le rapport signal sur
bruit chute d’environ 6 dB pour une octave supplémentaire de la fréquence d’échan-
tillonnage, soit une perte de résolution de 1 bit. La figure 2.5 montre I’évolution de ce
rapport en fonction de la fréquence du signal pour deux valeurs de I'incertitude d’échan-
tillonnage : 0 = 1 ps et o = 10 ps. Le SINAD de quelques convertisseurs CMOS récents
est également reporté sur le méme graphe. L’incertitude d’échantillonnage constitue
une limite importante pour ces convertisseurs rapides [130]. L’amélioration des per-
formances étant largement déterminée par la possibilité de fournir un signal d’horloge
avec une grande stabilité [27].

2.3.3 Meétastabilité

Une autre limite importante & 1’utilisation d’une fréquence d’échantillonnage élevée
est liée au dispositif de comparaison qui doit effectué une décision logique en un temps
limité. Pour des valeurs du signal d’entrée proche de son seuil de décision, un com-
parateur peut ne pas atteindre un niveau de sortie suffisant pour étre décodé comme
un état logique valide. L’état du comparateur est dit métastable. On peut modéliser
ce fait par une plage d’incertitude d,,. de l’entrée pour laquelle ’état de sortie est
une variable aléatoire prenant I’état logique “0” ou “1” avec une égale probabilité. La
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F1G. 2.5 — Rapport signal sur bruit di & lincertitude d’échantillonnage.

métastabilité peut étre considérée comme une source de bruit supplémentaire qui va
dégrader le rapport signal sur bruit global. La valeur de ’erreur de sortie résultant de
la prise de décision des comparateurs est fortement dépendante de la logique de co-
dage du convertisseur. Ce phénoméne affectant essentiellement les convertisseurs trés
rapides, nous considérons uniquement le cas des convertisseurs de type Flash qui seront
étudiés en détail au chapitre 4. Pour ceux-ci, et afin de limiter I’effet de la métastabi-
lité, on utilise généralement un code intermédiaire de Gray. Dans ce code, deux mots
consécutifs ne différent que par un seul bit. L’erreur résultante de la métastabilité d’un
comparateur est alors d’'un quantum et la probabilité associée & cette erreur est de %
(Le bit obtenu a une chance sur deux d’étre faux). La variance de l'erreur liée a la

métastabilité d’'un comparateur est donc :

A2
02 .= Pne- - (2.19)
La probabilité d’avoir un état métastable P,,. dépend de la statistique du signal. Pour
une distribution uniforme de celui-ci, elle est égale & P, = ‘SZE. On peut expliciter
cette probabilité en fonction des paramétres du comparateur [103] :
2V e 20HD YL
Ppe = o—2e™" Lo~ (2.20)

G.A° " T G. FSR°

ou V7, est I’excursion nécessaire en sortie pour définir un état logique valide, G, est le
gain du comparateur dans I’état transparent, ¢, est le temps de comparaison et 7 est
la constante de temps de régénération du comparateur.
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Pour une entrée sinusoidale pleine échelle (A4 = F—g’R) le rapport signal sur bruit

lié a la métastabilité est obtenu & 1’aide des formules 2.19 et 2.20 :

A? 2n
2 G. - FSR &
=2 _ = 9on ¢ k3 .
SN By = 2= = 75— Sl (2.21)

me

Soit en dB :

SNRpye[dB] ~ 6+ 10 logig C4558 + 4,3 L

T

= SNR;—1,76 4 10 logio S5558 + 4,34 L= (2.22)

ot SN R, est le bruit de quantification correspondant & n bit de résolution. Le troisiéme
terme est difficile & évaluer avec une bonne précision en raison du paramétre V qui
est trés dépendant des dispersions technologiques [103]. En prenant pour simplifier
Vi, = FSR et en supposant un gain G, = 2 ce terme vaut environ -6dB. Le dernier
terme que nous appellerons SN R,..4 est particuliérement important pour I'impact de
la métastabilité sur le rapport signal sur bruit. Il est directement lié & la fréquence
d’échantillonnage par l'intermédiaire du temps ¢, de régénération. Si celui-ci est fixé
a la demi période de ’horloge (’autre demi période étant réservée a 'initialisation du
comparateur) on a :

1 2,17
2F, 1t F,-T
La figure 2.6 donne 1’évolution de ce terme en fonction de la fréquence d’échantillonnage
pour différentes constantes de temps de régénération. Une constante de temps de 100

SNRy.cqldB] = 4,34 (2.23)

100

T= 20ps

T= 50ps
T=100ps
T=200ps
T=500ps

SNR o (dB)

F, (GH2)

F1G. 2.6 — Rapport SN R,.., en fonction de la fréquence d’échantillonnage.

ps conduit & un gain de 21dB pour une fréquence d’échantillonnage de 1GHz. D’aprés
la formule 2.22, cette marge est suffisante pour que le rapport signal sur bruit total
soit dominé par le bruit de quantification. On voit qu’avec un codage efficace du signal
aprés la comparaison la métastabilité ne constitue une limite que pour des valeurs trés
élevée (> 1GHz) de la fréquence d’échantillonnage.

2.3.4 Bruit thermique

Pour déterminer l'influence du bruit thermique nous considérons le circuit trés
simple de la figure 2.7 qui est & la base de nombreux blocs fonctionnels échantillonnés.
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1l existe bien d’autres sources de bruit dans ces blocs (bruit en 1/f des transistors MOS,
bruit de grenaille dans les jonctions, bruit lié¢ aux commutations logiques,...) mais celui
de V’échantillonnage d’entrée fixe une borne inférieure au bruit total. Le calcul de la

T

F1G. 2.7 — Echantillonneur MOS.

densité spectrale de bruit échantillonné peut étre fait simplement en considérant que
le transistor MOS est équivalent & une résistance de valeur R,,. Cette approximation
est justifiée juste avant la coupure du canal car la tension aux bornes de l'interrup-
teur est nécessairement faible & cet instant pour un échantillonnage correct du signal.
La résistance du canal est le siége d’une tension de bruit thermique dont la densité
spectrale de puissance et la fonction d’auto-corrélation sont donnés par :

Su(f) =No=2kp-To-Ron  Ru(u) = Noo(u) (2.24)

ot kg (1,38 10723 J/K) est la constante de Boltzmann et T, est la température
absolue. Ce bruit subit alors un filtrage linéaire du premier ordre de constante de
temps 7 = R,,C avant ’échantillonnage idéal du signal avec la période Ts comme
indiqué a la figure 2.8.

Nod(u) Ry (u)

h(t) = %e’% ®

!
L

S

TS

Ryy (k) = Rao(KT)

F1G. 2.8 — Bruit thermique échantillonné.
On déduit de ce modéle la fonction d’auto-corrélation en sortie de 1’échantillonneur :

Ryy(k) = Rya(KTs) = No 6(u) * h(u) x h(—u)|u=rr,
Ryy (k) = Nee=IH% = hnTa o= |k = (2.25)

La densité spectrale de puissance s’obtient par transformée de Fourier de Ry, (k) :
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Suf) =4 S Ry(k)ed2HIT

® k=—o0

S, (f) = kp-T, io: e*\k\%e*jQkaTs _ kpT, sinh(Z2) (2.26)
Y C-F, C-Fs cosh(%)fcos(Qﬂ'fTs) ’

k=—o00

s

e o —

f'Ts

Fi1G. 2.9 — Densité spectrale du bruit thermique.

Cette densité est représentée sur la figure 2.9 en fonction du parameétre % Celle-ci
est sensiblement constante dés que ce paramétre est supérieur & 4, ce qui correspond
a une précision de l'ordre de 2% sur ’établissement en fin d’échantillonnage. On peut
donc considérer que le bruit échantillonné a une puissance totale :

kg T,
] A A 1 Fs Fs
uniformément répartie sur la bande [— 5=, 5]

Dans le cas d’un suréchantillonnage du signal avec un facteur R, la puissance
résultante aprés filtrage numérique est, comme pour le bruit de quantification, réduite
de ce méme facteur.

Si on limite la puissance du bruit thermique & un quart de celle du bruit de quan-
tification (ce qui correspond & une perte d’approximativement 1 dB en rapport signal
sur bruit) on en déduit une valeur minimale de la capacité d’échantillonnage C' :

kg -T, 1A2  FSR?
< P = = =
C — 9 412  922n.48

Py =

. . .271/
C>48 kp-T, 2

> SR (2.28)
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On obtient par exemple, pour n=10 bit et FSR=1 V, une capacité minimum de 0,2
pF. On peut donc toujours choisir une capacité d’échantillonnage qui rende le bruit
thermique suffisamment faible vis & vis du bruit de quantification. Une valeur impor-
tante de la capacité se traduira cependant par un accroissement de la consommation
pour une fréquence donnée du signal. Pour un signal sinusoidal, le courant maximum
4 fournir par la source de signal est en effet directement proportionnel & la capacité
d’échantillonnage. Il en va de méme du courant d’alimentation via le rendement de
cette source.



Chapitre 3

Test dynamique des CAN

3.1 Introduction

Nous avons examiné dans le chapitre précédent les paramétres essentiels pour la
description du comportement d’'un CAN. Ce chapitre présente quelques méthodes utili-
sées pour obtenir ces paramétres. Une description compléte de ces méthodes est fournie
par le standard IEEE-1241 [56] dédié au test de ces composants. Notre propos n’est
pas de faire une étude exhaustive de ces méthodes mais uniquement de présenter les
tests dynamiques les plus usuels et en particulier ceux qui seront utilisés pour la si-
mulation comportementale des CAN. Ces tests utilisent une source variable dans le
temps & l’entrée du convertisseur. Un certain nombre de codes sont ensuite stockés en
mémoire puis analysés.

L, [ Mémoire de
Générateur 1 CAN -
capture
o Analyse des
Générateur 2 ,
résultats

Fic. 3.1 — Environnement simplifié de test.

Un environnement de test simplifié d’'un CAN est donné & la figure 3.1. 1 fait
apparaitre le fait que les mesures sont conditionnées par le signal d’entrée (générateur
1) et le signal d’horloge (générateur 2). On exige de ce dernier une grande stabilité et
une gigue de phase compatible avec la précision du CAN (équation 2.18).

Le test étant grandement dépendant du choix du signal d’entrée nous examinons
dans un premier temps les contraintes liées & ce signal.
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3.2 Le choix du signal de test

Le signal le plus simple & générer avec une grande pureté spectrale est le signal
sinusoidal. Il présente également ’avantage de pouvoir facilement étre extrait du bruit
et des non linéarités introduites par le composant. Un tel signal est caractérisé par son
amplitude A, sa fréquence F' et sa phase & lorigine ¢ :

V=Asin2n Ft+¢) (3.1)

La fréquence de ce signal peut étre synchrone avec celle de ’horloge ou indépendante.
Nous considérons séparément ces deux cas qui donne lieu & une modélisation différente
des propriétés du signal.

3.2.1 Echantillonnage synchrone

Dans le cas de ’échantillonnage synchrone, la suite des échantillons s’écrit :
. ) L
Vin)=Asin2rnFT,+¢)=A sm(27rnﬁ +¢) (3.2)

ou Ty = FL est la période d’échantillonnage et L est le nombre de périodes du signal
d’entrée dans l’enregistrement. Ces différents paramétres sont liés par la relation :

N-F=L-F, (3.3)

Il est important que les nombre L et N soit premiers entre eux pour garantir des
échantillons différents sur toute la longueur de Penregistrement. Ceci est illustré sur
la figure 3.2 qui représente un cas particulier avec 512 échantillons. Dans le cas (a),

L=192
] 1 ) 1

FI1G. 3.2 - Cas particulier d’échantillonnage synchrone (¢ = %).

seulement 8 valeurs différentes (£33 = 2) de 'amplitude d’entrée sont utilisées alors
que dans le cas (b) on exploite les 512 valeurs permises par la longueur de 'enregis-
trement. La longueur de l'enregistrement étant généralement une puissance de deux
pour faciliter ’analyse, il suffit de choisir L impaire pour garantir des échantillons
différents. Cette condition fixe en méme temps le nombre minimal d’échantillons pour
le test. En effet, si I’on veut couvrir tous les codes d’un convertisseur de n bit, cela
impose N > 2". Pour certains types de test, ce nombre peut s’avérer trés insuffisant.

C’est, par exemple, le cas du test statistique qui sera étudié au 3.4.
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p(V)

F1G. 3.3 — Densité de probabilité du signal d’entrée.

3.2.2 Echantillonnage aléatoire

Lorsque le signal source et le signal d’horloge sont indépendants, la phase ¢ est
considérée comme une variable aléatoire uniforme sur [0, 2 7. La densité de probabilité
associée au signal 3.1 est dans ce cas (figure 3.3) :

1
p(V) = v (3.4)

et la probabilité que celui-ci soit compris dans lintervalle [V,,V,] est obtenue par
intégration :

P(V,,Vp) = / p(V)dV = - (arcsin% — arcsin %) (3.5)

a

3.3 Analyse spectrale

Les paramétres dynamiques tels que le SINAD ou le THD, peuvent étre déterminés
efficacement par une analyse spectrale des codes de sorties du convertisseur. Cette mé-
thode consiste & effectuer une transformée de Fourier discréte (TFD) sur une séquence
y de N codes pondérée par un fenétre w :

N-1
V() = 3 yn) -wln) e33R
n=0

Théoriquement, le fenétrage n’est pas nécessaire si ’échantillonnage est synchrone.
En pratique, cette condition est difficile & vérifier parfaitement et il est préférable
d’appliquer une fenétre qui évite les problémes de discontinuités liés & la limitation
de la durée d’observation. L’effet de la troncature de la séquence est illustré sur la
figure 3.4 qui correspond & l’analyse d’un signal sinusoidal avec A=1 et N=32. Dans
ce cas, la fenétre est rectangulaire avec w(n) = 1 pour tous les échantillons. Le spectre
du signal est convolué avec la TFD de cette fenétre (le résultat de cette convolution
est représenté en pointillé sur la figure 3.4). Dans le cas (a), la fréquence du signal
coincide avec un point de calcul de la TED. Seule la troisiéme raie est présente avec
la bonne amplitude (au facteur 1/N prés lié 4 la définition de la TFD). Dans le cas
(b), la fréquence du signal est entre deux points de calcul de la TFD et I'opération
de convolution précédente se traduit par un étalement de l’amplitgde sur tous les

points de la TFD. En dehors de la résolution fréquentielle limitée (%), on introduit
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F1a. 3.4 — Effet de la troncature de la séquence d’observation (N=32).

une incertitude importante sur la mesure de ’amplitude du signal. Pour remédier & ce
probléme on doit utiliser une autre fenétre temporelle. Il en existe de nombreuses qui
sont dédiées a ’analyse spectrale. Parmi les propriétés importantes d’une fenétre on
peut citer 'atténuation des lobes secondaires de sa, TFD par rapport au lobe central et
la bande équivalente de bruit. L’atténuation des lobes secondaires doit étre suffisante
pour distinguer les composantes spectrales liées & la distorsion introduite par la non
linéarité du CAN, des raies qui sont le produit de I’étalement associé & la fenétre
d’observation. Afin d’examiner Ueffet du fenétrage sur le bruit, considérons le cas oul

y est un bruit blanc de variance 2. La puissance de bruit associée & un point de la
TFD est alors :

En présence d’une séquence y(n) = A exp(j27 n%), la puissance associée au point k

de la TFD est :
N—1 2
> o)

n=0

P, = A?

Le rapport signal sur bruit correspondant & ces deux signaux est donné par :

A2 N

SNE =5 ENBW

(3.6)
ot ENBW est la bande équivalente de bruit (Equivalent Noise BandWidth) définie
par :

ENBW = N”L (3.7)

Celle-ci mesure la dégradation du rapport signal sur bruit lié & la fenétre d’analyse.
Le tableau 3.1 donne quelques exemples de fenétre d’analyse [115]. Une atténuation
importante des lobes secondaires s’accompagne d’un accroissement de la bande de
bruit. Cette atténuation est cependant indispensable pour mesurer de faibles taux de
distorsion. La perte en rapport signal sur bruit peut par ailleurs étre compensée par
un accroissement du nombre de points de la TFD (formule 3.6).
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Fenétre Atténuation des lobes secondaires ENBW
Rectangulaire 13,28 dB 1
Hanning 31,47 dB 1,5
Blackman-Harris(4 termes) 92,01 dB 2,004
Blackman-Harris(7 termes) 191,45 dB 2,632

TaB. 3.1 — Exemples de fenétres d’analyse

Lorsque la fréquence du signal sinusoidal ne coincide pas avec un point de la TFD,
son amplitude doit étre estimée & partir des points voisins centrés sur le lobe principal
de la fenétre. Lorsque celle-ci est décrite par une expression du type :

K n
wn) =S (=1)Fag cos2r - k - ) (3.8)
k=0

on peut estimer 'amplitude A de la sinusoide par [115] :

2
A= 1

> |TFD(k)? (3.9)

N
N 3 w(n)® keB.B*
n=0

ou B et B* sont des ensembles de points centrés sur la fréquence de la sinusoide et
sur son image. Ceux-ci sont constitués de 2 K + 1 points pour une fenétre du type 3.8
comportant K coefficients.

A partir de cette expression, il est aisé de déterminer les composantes du signal et
des harmoniques sur les ensembles B; et B} qui leurs sont associés. Le bruit est évalué
de la méme maniére sur tous les points de la TFD complémentaires & ces ensembles.
Les calculs du SINAD ou du THD se déduisent alors directement de ces mesures. On
notera que le bruit est sous évalué par cette technique puisqu’une partie de celui-ci est
également présente sur les ensembles B;, B; et n’est pas comptabilisée. Cette erreur
peut cependant étre rendue négligeable en choisissant un nombre de points de la TFD
suffisamment grand.

3.4 Test statistique

Dans ce test, nous considérons les IV codes issus du convertisseur comme une suite
de variables aléatoires discrétes et indépendantes. La probabilité d’occurrence de ces
codes est ensuite utilisée pour estimer les seuils de transition du convertisseur. A partir
de ces seuils, il est alors possible de calculer des caractéristiques telles que 'INL et la
DNL a aide des formules 2.3 et 2.4. Le signal de test est a priori quelconque dés I'ins-
tant que sa densité de probabilité est parfaitement connue. Pour les raisons évoquées
au 3.2, le choix d’un signal sinusoidal est le plus fréquent. La densité de probabilité de
ce signal est donnée par 3.4 lorsque sa phase est une variable aléatoire uniforme. Cette
situation est en pratique approchée par un signal synchrone de ’horloge et respectant
la condition 3.3 avec L et N premiers entre eux. L’amplitude créte-créte du signal est
égale a la pleine échelle (FSR) du convertisseur. Les caractéristiques d’INL et de DNL
étant définies de maniéres statiques, la source est a priori lentement variable. Lorsque
cette condition est réalisée, ces mesures coincident avec les valeurs statiques mais il est
cependant possible d’utiliser une fréquence élevée pour mettre en évidence des effets
dynamiques. En présence de ces effets, le seuil de transition entre deux codes n’est pas
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parfaitement défini du fait, par exemple, de la métastabilité des comparateurs. Dans le
calcul qui suit nous supposerons que ces phénoménes sont absents et que la définition
d’un seuil de transition est conforme & celle du chapitre précédent.

3.4.1 Calcul des seuils de transitions

Nous notons C'H (k) ’ensemble de tous les codes inférieurs ou égaux au code k pour
les N échantillons. Si I’on considére un code ¢ quelconque, la probabilité que celui-ci
soit inférieur ou supérieur au code k est telle que :

Plc<k)=PV <Vy,)=p e Plc>k)=PV>V,)=1-p
ou Vj est la transition supérieure du code k. La probabilité de réalisation de I’événe-
ment CH (k) = M suit une loi de Bernouilli :
P(CH(k) = M) = Cy/p" (1 —p)N M

dont la moyenne et la variance sont donnés par :

E{CH(k)} =Np ot = Np(1—p)
L’histogramme cumulé ch(k) = CHT(IC) est caractérisé par :
E{ch(k)} =p=P(V < V) Ton(r) = w (3.10)
A partir de 3.10 et de 3.5 on peut estimer les seuils de transitions :
Vi = — A cos(m ch(k))
et la variance sur ces transitions :
U‘Q/k = afh(k) A2 72 [sin(m ch(k))]?
Le maximum de D’erreur est obtenu pour ch(k) = 0,5 soit :
max {oy, } = 2111/% (3.11)

Prenons par exemple un convertisseur de 6 bit. Pour que ’écart-type sur les seuils
soit inférieur & % du quantum, on doit avoir :

Ar A _ 24
2v/N 10 10(26—1)

c’est a dire un nombre N d’échantillons de 'ordre de 250000. Ce nombre est trés
supérieur au nombre de codes possibles générés par le CAN et croit avec le carré
de celui-ci. Le cott de ce test augmente ainsi trés rapidement avec la résolution. La
figure 3.5 montre un exemple de test d’histogramme d’un convertisseur 6 bit et les
caractéristiques d’INL et DNL associées.



3.5. CONCLUSIONS 39

0.09 0.3 T T T
0.08 I i 0.2 *
’ 2 01 B
2 i
0.07 - - E 0
i —0.1 [ .
0.06 I Histogramme B a i i
p] -0.2
B 005 - -0.3 — 1
§ 0 10 20 30 40 50 60 70
E 0.04 - 7 0.2 T T T T T T
0.03 - = 0.1 4
7]
<} i
0.02 - B 2 0 i
z |
0.01 - —0.1 4
0 1 1 1 1 1 1 —0.2 L 1 1 1 1 1 1 ]
0 10 20 30 40 50 60 70 0 10 20 30 40 50 60 70
Codes Codes

Fi1G. 3.5 — Test d’histogramme d’un CAN 6 bit.

3.4.2 Limitations

Le test d’histogramme suppose la monotonicité de la caractéristique de transfert.
Certaines erreurs qui ne respectent pas cette condition peuvent ne pas étre détectées.
En présence du bruit interne au composant la probabilité d’occurrence des codes est
modifiée. 11 est possible de limiter cet effet en choisissant I’amplitude du signal 1ége-
rement supérieure 3 la pleine échelle du convertisseur [56]. Cependant, en présence
d’un bruit important, le résultat du test peut étre trés optimiste [43] par rapport aux
performances réelles du composant.

3.5 Conclusions

Nous avons examiné deux types de test dynamiques des convertisseurs. Le premier,
I’analyse spectrale, est un test trés efficace pour fournir des informations globales
telles que le SINAD, le THD ou le SFDR. Le temps de calcul est en effet réduit
lorsque la TEFD est réalisée par ’algorithme de transformée de Fourier rapide (FFT).
L’utilisation de plusieurs sources sinusoidales peut également permettre la mesure
des produits d’intermodulation (IMD). Le second test, 'analyse statistique, permet
d’obtenir des informations complémentaires sur la caractéristique de transfert. Celui-
ci doit cependant étre appliqué avec prudence en raison des limites évoquées en 3.4.2.
Pour une résolution élevée du convertisseur, le nombre d’échantillons devient vite trés
important (équation 3.11) et pose un probléme de mémorisation des données et de
durée du test.

L’analyse spectrale s’avére trés intéressante pour les besoins d’évaluation rapide
des CAN. Lorsque la bande utile du signal est réduite par rapport & la fréquence
d’échantillonnage, le cotit de calcul peut cependant étre important. En effet, I’analyse
(FFT) doit alors étre faite sur les N points alors qu’une fraction seulement est utilisée
pour mesurer les caractéristiques du CAN. C’est le cas du convertisseur YA étudié
au chapitre 6. Nous verrons au chapitre 9 une méthode d’analyse spécifique pour ce
convertisseur qui permet d’évaluer rapidement certaines performances & partir d’une
simulation d’un modéle comportemental.
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Chapitre 4

Convertisseur flash

4.1 Introduction

Le convertisseur flash exploite la relation directe de définition d’un quantificateur
sans mémoire :

E=Y yls, i€C (4.1)

ou 14 est la fonction indicatrice de ’ensemble A. S; représente une partition de
I’espace des valeurs de x en intervalles disjoints dont 'union représente le domaine de
x. Dans le cas d’un quantificateur linéaire, ces intervalles sont tous de longueur égale et
cette longueur est le quantum A du convertisseur. L’indice 7 représente le code associé
& lintervalle et y; est un représentant de cet intervalle. Le choix de ce représentant &
partir du code constitue le cadre de la conversion numérique-analogique alors que la
conversion analogique-numérique consiste & déterminer 'intervalle de valeurs S; auquel
x appartient et & restituer le code i. Ce probléme est résolu lorsque I’on sait générer la
fonction indicatrice associée & un intervalle donné. Si A = [a, b) est cet intervalle et si
Q(z) = 1> alors la fonction indicatrice de A est donnée par :

14 = Q@ — a)Q(x — b) (4.2)

ot 15 est la fonction indicatrice complémentaire de B. Cette relation se traduit
par le schéma électronique de la figure 4.1. Le convertisseur flash exploite directement

X

Liab)

F1G. 4.1 — Réalisation électronique de la fonction indicatrice 1/, ).

cette correspondance avec la mise en commun d’un comparateur () pour deux inter-
valles contigus. Les tensions de références peuvent étre générées a partir d’un diviseur
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potentiométrique. On arrive ainsi au schéma de la figure 4.2 pour un convertisseur
CMOS de 3 bits de résolution (22 intervalles). Le code fourni par les sorties de compa-
rateurs est idéalement constitué d’une suite de “1” pour tous les intervalles inférieurs ou
appartenant 3 la tension d’entrée puis d’une suite de “0” pour les intervalles supérieurs.
Du fait de cette configuration ce code est généralement dénommé code thermométrique
par analogie entre la tension d’entrée et la température d’un thermométre & réservoir.
Le décodeur fournit idéalement une seule sortie & “1” & partir du code thermométrique.
Cette sortie définit le code associé & 'intervalle d’appartenance de ’entrée. Dans le
schéma, de la figure 4.2 chaque sortie adresse une mémoire qui donne une représentation
binaire équivalente du code. Ce codage est en général utilisé pour sa représentation
économique qui est bien adaptée au traitement numérique réalisé sur les échantillons
du signal. La résolution de ce type de convertisseur est limitée par la précision avec
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F1G. 4.2 — Flash.

laquelle sont définies les tensions de référence et par les erreurs statiques introduites
dans le circuit de comparaison.

4.2 Limitations dues & la précision sur les résistances

Dans 'exemple de la figure 4.2 la précision avec laquelle sont obtenues les tensions
de référence dépend de D’erreur sur les valeurs des résistances qui constituent le diviseur
potentiométrique. Cette erreur peut étre de nature déterministe ou de nature aléatoire.
Dans le premier cas, des dispositions particuliéres dans le dessin des masques peuvent
étre efficaces pour en réduire leffet [113]. En ce qui concerne les sources aléatoires
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d’erreur, la dispersion est en général réduite par un accroissement de la surface des
composants. Dans le cas du diviseur potentiométrique, si chaque résistance est décrite
par une loi normale de moyenne R et d’écart type or les potentiels de références
suivent une loi qui est proche d’une loi normale dont la moyenne et ’écart type sont
donnés par [71] :

U/N)A = j/N) or

N Vi (43)

J
Vj = NVR O'V]. =
ou Vy est la différence de potentiel aux bornes de ’échelle et j = 1,2,..., N — 1
correspond aux différents points intermédiaires entre les N résistances. Cette erreur
est maximale pour le potentiel central (j = % — 1) avec un écart type :

Vs = ——(ZE)Vp (4.4)

A

Pour un convertisseur de n bit et une non-linéarité intégrale inférieure & 3

L, . [N oR 1
sur la résistance doit étre telle que Z& < oI

, Verreur

4.3 Limitations dues aux tensions de décalages

Les tensions de décalage dans le circuit de comparaison sont une limitation impor-
tante dans le convertisseur flash. Celles-ci affectent directement les seuils de transition
et peuvent & la limite entrainer la non-monotonicité de sa caractéristique statique.
Cette limite est atteinte lorsque la non-linéarité différentielle définie & partir des seuils
de transition V; par DNL = V1 — V; — A est telle que DNL < —A. Si la disper-
sion sur les seuils de transition est caractérisée par une loi normale d’écart type o, la
probabilité p de non-monotonicité locale est donnée par :

L /OO = du  avec = (4.5)
= — e du avec z=—— .
P VT J, Uﬁ

Le rendement Y [98], ¢’est & dire la probabilité de monotonicité globale du conver-
tisseur est tel que le défaut de monotonicité soit absent sur les 2" — 2 couples de seuils
adjacents soit Y = (1 — p)2n_2. La figure 4.3 représente ce rendement pour différentes
résolutions du convertisseur. On a, par exemple, pour une résolution de 6 bit et 0 = %,
un rendement de 86,5%. Avec le méme écart type, le rendement n’est plus que de 55,1%
pour une résolution de 8 bit et 9,1% pour 10 bit.

Dans le schéma de la figure 4.2, chaque comparateur peut étre réalisé de maniére
plus ou moins complexe selon la résolution désirée. Pour limiter l'effet de sa tension
de décalage, celui-ci est en général précédé d’un pré-amplificateur. Un exemple de
configuration est donné a la figure 4.4. La tension de décalage effective a 'entrée de
I’amplificateur est dans ce cas égale & eq, + eéia ol G, est le gain de 'amplificateur, ey,
est la tension de décalage de 'amplificateur et e4. celle du comparateur. Supposons
un écart type des tensions de décalage de o(eq.) = 50 mV pour le comparateur et de
o(edqa) = 10 mV pour Vamplificateur. Un gain G, = 5 conduit alors & un écart type
global de la tension de décalage de o(ed) ~ 14 mV. Cette amélioration serait bien
entendu obtenue au prix d’un accroissement important de la surface du convertisseur
sans l'utilisation des techniques de repliement et d’interpolation qui seront étudiées
plus loin et qui sont rendues possibles par cette pré-amplification du signal. En consi-
dérant une excursion de signalde 2 V (-1 V < V. < 1 V) on voit d’aprés la figure 4.3
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F1G. 4.3 — Rendement en fonction de la dispersion sur les seuils.
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FiG. 4.4 — Exemple de circuit de comparaison.

qu’un convertisseur de 10 bit nécessiterait un écart type sur la tension de décalage infé-
rieur & 0,5 mV. Afin de pouvoir atteindre cette résolution, des techniques particuliéres
doivent étre utilisées pour limiter l'effet de cette tension de décalage. Nous examine-
rons dans la suite le filtrage spatial qui consiste & pondérer les sorties d’amplificateurs
qui est aujourd’hui trés répandu [23] [38] [109].

Nous avons précédemment uniquement considéré les limitations statiques du conver-
tisseur flash. Celui-ci est cependant dédié & des vitesses de conversion élevée et les
limitations dynamiques sont tout aussi importantes. Elles sont essentiellement dues &
la bande passante finie des amplificateurs et & une caractéristique propre du compa-
rateur : la métastabilité. Le temps nécessaire pour atteindre un niveau logique bien
défini en sortie du comparateur est fortement dépendant de sa tension d’entrée et peut
étre supérieur a la période de I’horloge. Ceci affecte localement le code thermométrique
et peut conduire a des erreurs grossiéres en sortie du convertisseur en fonction de la
méthode de codage utilisée.
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4.4 Codage et métastabilité

Le passage du code thermométrique au code binaire peut étre effectué par 'inter-
médiaire d’une mémoire ROM (figure 4.2) ou par une utilisation de portes logiques
(figure 4.5 (b)). La premiére méthode présente un avantage de régularité dans le dessin
des masques mais nécessite un temps de précharge qui peut limiter la vitesse de fonc-
tionnement du convertisseur. Quelque soit la méthode utilisée, le codage doit prendre
en compte le phénomeéne de métastabilité des comparateurs. La figure 4.5 (a) montre
un exemple de configuration d’erreur. Un état indéfini (X) & la sortie du comparateur
peut se propager sur deux lignes de la mémoire occasionnant une erreur qui dans ce
cas est égale & la moitié de la pleine échelle du convertisseur. Comme on I’a vu au
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F1G. 4.5 — Codage basé sur une ROM (a) et codage par portes logiques (b).

chapitre 2, la réduction du phénoméne de métastabilité du comparateur est contra-
dictoire avec une vitesse de fonctionnement élevée. En effet celui-ci dépend du temps
7 de régénération du comparateur qui est limité par la technologie. Les conséquences
d’une erreur de métastabilité sur le code de sortie peuvent cependant étre fortement
réduites par un codage approprié. Ceci peut étre réalisé par un code intermédiaire de
Gray (figure 4.5 (b)), chaque sortie de comparateur n’affectant qu’un seul bit de ce
code [109]. Dans ce dernier, deux mots consécutifs ne différent que d’un seul bit et
une erreur simple de métastabilité se traduit par une erreur d’un seul quantum du
convertisseur.

4.5 Filtrage spatial

Le principe de ce filtrage est d’effectuer une somme pondérée des sorties d’amplifi-
cateurs voisins [68]. On peut faire une analogie compléte entre la répartition spatiale
des sources constituées par les amplificateurs et les échantillons temporels & ’entrée
d’un filtre dont la réponse impulsionnelle est donnée par les coefficients de pondération
associés [65] (& ceci prés que le filtre n’est pas assujetti & la contrainte de causalité).
Avec cette analogie, la dispersion des tensions de décalage peut étre considérée comme
un bruit blanc spatial sur lequel le filtrage va étre appliqué. La moyenne effectuée sur la
répartition spatiale du signal et du bruit peut alors étre considérée comme un probléme
de filtrage optimal visant & améliorer le rapport signal sur bruit. La figure 4.6 donne une
configuration du réseau de résistances qui peut étre utilisé a cette fin. Les résistances
Ry sont les résistances de sortie des pré-amplificateurs. Chaque pré-amplificateur four-
nit un courant I(n) qui est idéalement proportionnel & sa tension d’entrée. Du fait des
tensions de décalage, ce courant est également le siége d’'une composante aléatoire. Les
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Fi1G. 4.6 — Circuit de pondération des sources.

résistances R; sont introduites entre chaque étage pour effectuer une moyenne sur les
sorties de maniére & atténuer ’effet de cette composante aléatoire. La tension en un
noeud particulier peut s’exprimer en fonction de ces voisins :

Vin)=a[Vin—1)+V(n+1)]+ (1 —2a)RelI(n) (4.6)
avec R
0

= 0;0,5

o R 1ok, a € 10;0,5)
Cette relation caractérise un filtrage spatial & une dimension de fonction de transfert :

Vo 1 -2«

T = = 4.7
() Rol, () 1 —2acos(2rf) (4.7)

La réponse spatiale de ce filtre est la solution symétrique de I’équation 4.6 [65] :

_ V) _ _ . 2a
(n) = V)~ T avec 1= gy (4.8)
Elle est représentée & la figure 4.7 pour différentes valeurs du paramétre a.
1 ? T T
0oL : =83 7
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Points du réseau

Fia. 4.7 — Filtre spatial : coefficients de pondération.

4.5.1 Facteur de mérite

On peut définir un facteur de mérite lié au circuit de pondération. Celui-ci est donné
par amélioration du rapport signal sur bruit apporté par le filtrage spatial. L’ impact
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sur le signal étant peu important, ce facteur détermine pratiquement la réduction de

loffset : .
> h(k
ECF = M (4.9)

>, 1l (k)

W représente la fenétre spatiale associée au signal. C’est le nombre de points du
réseau ol le gain de amplificateur est supposé linéaire. Le gain est considéré comme
nul en dehors de cette fenétre (saturation de 'amplificateur). W, représente la fenétre
spatiale associée au bruit constitué par la dispersion des tensions de décalage des
amplificateurs. Dans le cas d’un réseau infini (ce qui revient & considérer W,, = oo
dans la formule précédente) et avec la réponse 4.8, le facteur de mérite devient :

1+7—2pWett
o) g (4.10)

(1—7) /3

:

Dans ce cas, un optimum existe sur le facteur de mérite en fonction du rapport des
résistances Ry et R;. La figure 4.8 montre son évolution en fonction du rapport Ry /Rp.
On remarque que Defficacité du filtrage spatial est d’autant plus grande que le nombre

3

28 H Fenétre spatiale signal: i

7 points
9 points

26

24

ECF

22

0 0.1 0.2 03 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
RI/RO

F1G. 4.8 — Filtre spatial : facteur de mérite.

de points de la fenétre signal est important. L’analyse précédente suppose néanmoins
que le réseau est infini et les conditions aux limites des tensions de références doivent
étre considérées.

4.5.2 Conditions aux limites

Afin de conserver un voisinage identique pour les éléments extrémités, il est né-
cessaire d’adjoindre un certain nombre d’étages neutres. D’autre part, la résistance de
terminaison doit étre déterminée pour “simuler” un réseau infini (figure 4.9). Sa valeur
est donnée par la formule 4.11.

JVRZ+4
RT:R1+ R;Jr R (4.11)

L’ajout d’étages neutres supplémentaires a pour conséquence une augmentation de
la surface du circuit et une réduction de ’excursion maximale permise pour le signal.
Un nombre optimum de ces étages peut étre déterminé pour satisfaire une contrainte
donnée de non-linéarité différentielle [94].
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R, Ry

F1G. 4.9 — Résistance de terminaison.

4.6 Techniques de comparaison et résolution

Les techniques de comparaison utilisées dépendent des performances de la techno-
logie et de la résolution recherchée. La réduction croissante des tensions d’alimentation
entraine par ailleurs une réduction de I’excursion du signal qui accroit I’importance de
la dispersion des tensions de décalage. Pour de trés faibles résolutions (~ 4bit) 1’utili-
sation d’un simple comparateur dynamique peut étre suffisante. L’utilisation d’ampli-
ficateurs et la technique du filtrage spatial s’avérent trés rapidement nécessaires pour
des résolutions supérieures. La référence [94] donne une borne maximale sur la réso-
lution en technologie CMOS pour un écart type de l'offset de % et D'utilisation du
filtrage spatial :

0,385.FSR.AA

) (4.12)

Nomazr = 1Og2(

Dans cette formule F'SR représente ’excursion totale du signal, A est la surface des
transistors réalisant I’amplificateur d’entrée et Ay est un paramétre technologique
caractérisant la déviation de la tension de seuil des transistors [97]. Le paramétre Ay
est pratiquement proportionnel & I’épaisseur d’oxyde t,,. Pour une longueur de grille
de 0,5 um une valeur typique de ce paramétre est de 10 mV.um [14]. Avec cette valeur
du paramétre Ay et une excursion du signal F'SR = 2V, la surface nécessaire pour
les transistors de ’amplificateur est égale & 175 um? pour une résolution de 8 bits.
Celle-ci est 16 fois plus grande soit 2800 zm? pour un convertisseur de 10 bits d’aprés la
formule 4.12. L’accroissement de la surface devient vite prohibitif pour des résolutions
supérieures & 8 bit. Cet accroissement de surface est lié & 'effet combiné de la com-
plexité exponentielle du convertisseur flash (2" — 1 amplificateurs et comparateurs) et
de la surface nécessaire a la réalisation de I’amplificateur qui dépend de la résolution.
Cet accroissement de la surface de 'amplificateur se traduit également par une ca-
pacité d’entrée importante qui va directement influencer le comportement dynamique
du convertisseur. L’ impédance d’entrée du convertisseur est en effet constituée des
2™ — 1 capacités d’entrée C, des comparateurs reliées aux 2" résistances R du diviseur
potentiométrique. Ces capacités introduisent un couplage direct entre le signal et les
2™ — 1 potentiels de référence. Ce couplage est étudié en annexe A. La contrainte sur le
retour & 1’équilibre des potentiels de référence fixe la valeur maximum de la constante
de temps RC), en fonction de la fréquence de conversion Fy;;. et de la résolution n du
convertisseur :

71'2

RC, _
p< n 22n 111(2) Fo

(4.13)
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4.7 Interpolation

La pondération introduite par le filtrage spatial permet d’éliminer de maniére ré-
guliére des amplificateurs ce qui présente I’avantage de réduire la complexité et la
consommation du convertisseur. La figure 4.10 montre un exemple d’interpolation li-
néaire d’ordre 4 avec un diviseur résistif.

e

FiG. 4.10 — Interpolation d’ordre 4.

Cette réduction du nombre d’ amplificateurs permet également de réduire la tension
de décalage. En effet, soient n amplificateurs constitués de transistors de dimensions
W et L. Si laire totale Ar est fixée, on a Ap = n-W - L. D’autre part, ’écart type
sur la tension de décalage est tel que [97] :

.\ S
“A=vw-r TV Ar

A surface totale constante, la tension de décalage varie comme la racine carrée du
nombre total d’amplificateurs.

Le facteur d’interpolation est cependant limité par la non-linéarité des amplifi-
cateurs, la plage de valeurs interpolées devant étre exempte de toute saturation. Le
choix du nombre optimal d’amplificateurs résulte ainsi d’un compromis entre la non
linéarité introduite par la tension de décalage et celle qui résulte de la saturation des
amplificateurs.

La figure 4.10 fait également apparaitre que l’interpolation introduit une constante
de temps supplémentaire entre les amplificateurs et les comparateurs. Ceci se traduit
par une limitation de la bande passante du systéme d’autant plus grande que le facteur
d’interpolation est important.

(4.14)

4.8 Pré-traitement analogique

La technique de repliement est une technique de pré-traitement du signal qui per-
met de réduire le nombre de comparateurs dans la structure flash. Elle consiste en un
traitement modulaire qui divise le domaine de conversion en sous-domaines par une
conversion grossiére. La figure 4.11 donne le principe du traitement effectué dans le
cas d’un convertisseur de 5 bit avec un facteur de repliement de 4. La sortie du bloc de
repliement F est quantifiée sur 3 bit qui constituent les bit de poids faible du convertis-
seur. L’ambiguité qui résulte du repliement est résolue par une quantification directe
sur 2 bit du signal d’entrée. Ces deux bit constituent les poids forts du convertisseur.
Le nombre total de comparateurs est de 7-+3=10 alors qu’une structure flash directe en
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F1G. 4.11 — Technique de repliement.

aurait nécessité 31. La réalisation d’une telle forme de signal pour le pré-traitement est
cependant trés délicate. On préfére en pratique utiliser autant de circuits de repliement
que de seuils nécessaires pour les bit de poids faible comme indiqué a la figure 4.12.
Dans ’exemple précédent, 8 blocs de repliement seraient utilisés, chacun étant associé
a un comparateur.

Ve

Fi1G. 4.12 — Signaux de repliement utilisés en pratique.

Dans le cas général, pour un convertisseur de n = p + m bit, p bit sont attribués
4 la conversion grossiére et le facteur de repliement est F,. = 2P. Si chaque seuil de
transition de la quantification fine est associé & un signal, ceci nécessite Np = 2™ blocs
de génération pour ces signaux. La figure 4.13 montre un exemple de circuit de pré-
traitement avec un facteur de repliement F, = 2. On remarque que le nombre de paires
différentielles est égale & F, 4+ 1. Le facteur de repliement est en pratique limité par
des considérations statiques et dynamiques. Un facteur de repliement élevé, associé au
faible gain des paires différentielles, entraine en effet une forte sensibilité aux tensions
de décalage. D’autre part, "augmentation du nombre de paires différentielles se traduit
par une capacité de sortie accrue du bloc de repliement qui entraine une réduction de
la bande passante du convertisseur.

La séparation en résolution grossiére et fine n’est pas le seul moyen de décomposer
le codage introduit par le pré-traitement analogique pour en réduire la complexité. On
peut en effet, d’aprés le théoréme du reste chinois, factoriser le code X en M résidus
de maniére unique X — {x1,x2,...,xp}. Les résidus x; sont congrus & X modulo m;.
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F1G. 4.13 — Bloc de repliement (F=2).

Les modules m; sont M entiers premiers entre eux et la plage de codage est donnée
par leur produit Hf\il m;. La figure 4.14 donne un exemple d’un tel codage a ’aide de
deux modules (mq, m2)=(4,3).

F1G. 4.14 — Exemple de traitement résiduel (mq, m2)=(4,3).

L’intérét d’un tel codage est de permettre le traitement en paralléle sur les différents
résidus sans retenues. Les opérations d’addition, de soustraction et de multiplication
peuvent ainsi étre réalisées de maniére rapide et économique (les opérateurs sont de
taille réduite) directement sur le code issu du convertisseur. Le probléme de synchroni-
sation des différents codes résiduels est cependant délicat. La référence [93] donne un
exemple de code résiduel robuste vis & vis de ce probléme. Celui-ci se traduit cepen-
dant par une réduction des codes effectivement exploitables et de ’excursion d’entrée
du convertisseur par rapport & la tension d’alimentation.

4.8.1 Interpolation entre les blocs de repliement

Afin de réduire le nombre d’amplificateurs nécessaires au pré-traitement du signal,
on peut effectuer une interpolation entre les sorties des blocs de repliement. Une in-
terpolation d’ordre N; permet alors de réduire le nombre de ces blocs & Np = % Le
principe est identique & celui de la figure 4.10 ot chaque amplificateur est ici remplacé
par un bloc de repliement.
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4.9 Convertisseurs flash 6 bit

Le tableau 4.1 donne quelques réalisations récentes de convertisseurs flash de 6 bit
de résolution (années 1998-2002). Le choix de cette résolution est dicté par le nombre
important de publications liées aux domaines d’application (circuit de lecture pour
disque dur et DVD, équipement de test,...) qui nécessitent une résolution moyenne et
une grande fréquence d’échantillonnage. La fréquence Fj;, correspond & la mesure du
nombre effectif de bit (ENODB). Pour certains convertisseurs, cette fréquence est bien
inférieure & la demi-fréquence d’échantillonnage (Fi;x) et les performances en terme de
rapport signal sur bruit se dégradent rapidement avec la fréquence du signal.

Lmin | Vdd P ENOB Fiig Fo A Ec Ref
(pm) | (V) | (mW) | (bit) | (MH2) | (MHz) | (mm?®) | (pJ)
0,6 5,0 380 5,0 100 200 2,7 59,4 | [28]
0,6 3,0 330 4,6 50 500 5,3 27,2 | [133]
0,5 3,3 110 5,3 10 75 1,0 37,2
0,5 3,2 200 5.2 10 400 0,6 13,6
0,4 3.3 400 5,5 125 500 2.4 17,6 | [121]
0,35 | 3,3 225 5,1 200 400 0,8 16,4 | [79]
0,35 | 3,3 1155 44 141 1000 0,8 54,7 | [124]
0,35 | 3,3 545 5,0 650 1300 0,8 13,1
0,35 | 3,3 300 5,4 450 900 0,3 7,9
0,35 | 3,0 190 5,0 100 400 1,2 14,8 | [123]
0,25 | 3,3 187 5,5 136 700 0,5 5,9 [88]
0,25 | 3,3 400 5,0 200 800 1,7 15,6
0,25 | 2,5 193 5,1 100 600 0,2 9.4
0,25 | 2,2 150 4,7 200 400 1,2 14,4 | [32]
0,18 | 1,95 328 5,0 660 1500 0,12 6,8 | [109]
0,18 | 1,8 70 4,8 100 400 0,9 6,3
0,13 | 0,8 0,48 5,2 10 22 0,3 0,6

TAB. 4.1 — flash 6 bit

L’évolution de la technologie CMOS pour cette période est significative. On note
en effet,que la longueur de canal et la tension d’alimentation sont divisées par un
facteur de ’ordre de 5 dans cette période. Méme si la dispersion reste trés importante,
I'impact de la diminution des dimensions sur la surface A du circuit est notable pour les
réalisation les plus récentes [109]. Afin de comparer Vefficacité en puissance consommeée
P pour ces différentes réalisations, 1’énergie par conversion et par quantum FE, [75] est
utilisée :

P

Eo= 57 4.15
2ENOB-F(:lk ( )

La figure 4.15 représente ’évolution de cette énergie en fonction de la longueur de
canal. Une régression linéaire sur les données du tableau 4.1 est également représentée.
D’aprés cette approximation, I’énergie par conversion a également été réduite par un
facteur de 'ordre de 5 pour la période considérée, sa valeur actuelle étant inférieur &
10 pdJ.

Afin de mieux appréhender 'influence des différents paramétres sur la consomma-
tion, nous pouvons utiliser le modéle empirique suivant inspiré de la référence [129] :

P=F% Vg Lypin™ - ay (4.16)
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F1G. 4.15 — Evolution de I’énergie par conversion en fonction de la longueur du canal.

Le tableau 4.2 donne les paramétres de ce modéle, issus d’'un ajustement quadra-
tique sur les données précédentes (les unités étant celles du tableau 4.1).

o o [ w [
[093]1,7]0,76 ] 0,23 |

TAB. 4.2 — Coefficients du modéle 4.16

On note I'importance de la tension d’alimentation V;,;. Une consommation pu-
rement dynamique liée aux commutations des circuits numériques conduirait & une
dépendance en Vz4? (soit un paramétre a; = 2). La part de consommation des am-
plificateurs étant sensiblement proportionnelle & Vg4 [129], ce facteur varie entre 1 et
2 en fonction de la consommation respective de ces deux types de circuits. Dans les
deux cas, la consommation est sensiblement proportionnelle & la fréquence d’échan-
tillonnage ou & celle du signal, ce qui se traduit par un coefficient a; voisin de 1. La
valeur du coefficient a3, ainsi que la figure 4.15, montrent que pour les longueurs de
canal considérées la réduction des dimensions est favorable & la structure flash.
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Chapitre 5

Convertisseur pipeline

5.1 Introduction

Le principe du convertisseur pipeline ou des convertisseurs dits algorithmiques (ou

cycliques) repose sur D’algorithme de division récurrente. La figure 5.1 illustre une
conversion de ce type sur n bit en base 2.

z(0) ==z
1=0

oui /\ non

i<n FIN

FiG. 5.1 — Conversion algorithmique.

Montrons qu’a l'issue des n itérations, les chiffres ¢(¢) contiennent une approxima-
tion numérique du quotient %

Les étapes (a) et (b) assurent en effet que si |z| < y, tous les restes partiels z(7)
sont tels que |z(i)| < y. Par ailleurs, celles-ci peuvent s’écrire sous la forme condensée :

z(i+1)=2z0)—qi+1)y (5.1)

57
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On a alors par récurrence :

2(n) = 2" & — (30 qli) 27) y (5.2)

Ce qui donne finalement :

n

TS (i) 27 4 T g (5.3)
y Y
Le dernier terme étant strictement inférieur & 27", on voit que les chiffres ¢(i) consti-
tuent bien une représentation approchée du quotient % Nous avons choisi de faire
intervenir des “chiffres signés”, les éléments du quotient pouvant étre positifs ou né-
gatifs. L’utilisation de chiffres signés est particuliérement intéressante car elle permet
d’introduire une notation redondante des nombres. L’annexe B décrit un tel systéme
de nombres et son utilisation dans 1’algorithme de division. L’emploi de la redondance
est pratiquement systématique dans tous les convertisseurs basés sur la division récur-
rente. Elle permet, comme nous allons le voir, de corriger certaines erreurs inhérentes
aux imperfections des composants.

L’algorithme précédent fait intervenir une multiplication par deux & chaque étapes
de la récursion. On peut supprimer cette multiplication en faisant intervenir le calcul
d’un autre reste partiel z(i) = 27 z(i). La relation 5.1 devient alors :

2(i+1) = 2(i) —qli+1) 27D y (5.4)

La procédure de la figure 5.1 peut également étre utilisée avec cette définition du
reste partiel dans les étapes (a) et (b). La multiplication par deux n’est plus nécessaire
mais on voit d’aprés la relation 5.4 que I’on doit disposer des multiples w(i) = 2=+ y
du diviseur. Cette procédure est utilisée dans la conversion dite & “approximations
successives”. Le diviseur est constitué de la tension de référence du convertisseur et
les différents multiples w(i) sont obtenus & partir d’'un CNA. Les n poids w(i) sont
évalués en partant du poids fort par comparaison de la sortie du CNA et de lentrée
(figure 5.2). Ce type de convertisseur est donc de réalisation particuliérement simple et
permet d’obtenir de trés faibles consommations. La vitesse est cependant limitée par
le temps d’établissement du CNA qui augmente avec la résolution du convertisseur.
Pour un systéme du premier ordre de constante de temps 7 1’établissement avec une
précision relative de 27" (n bit) requiert un temps supérieur a n - 7 - log 2. Comme il
faut n itérations pour une conversion, on voit que le temps nécessaire varie en nZ.

La récursion décrite par ’équation 5.1 se préte également & une réalisation trés
simple en technique échantillonnée. La figure 5.3 en donne le schéma, de principe basé
sur deux phases ¢; et ¢o. Durant ¢1, la tension d’entrée charge les capacités Cy et Co
et le signe de V, est mémorisé dans le bit d. Durant ¢, la charge est redistribuée en
fonction de la tension de référence et du bit de signe :

Cs
=1+ =)V, —q-
Vo=t &) Ve

avec

Cy

c, Vres (5.5)
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Fi1G. 5.3 — Schéma de principe réalisant la récursion décrite par I’équation 5.1.

41 sid =417
T -1 sidi =407

En choisissant C; = C5, on obtient bien ’équation 5.1, le diviseur y étant remplacé
par la tension de référence V,.5 du convertisseur.

Pour effectuer une conversion sur n bit, nous pouvons utiliser le circuit précédent
pendant n cycles. Dans le premier cycle, V, représente la tension & convertir. Dans
les cycles suivants V, est égal au résidu V, précédent. Autrement dit, on boucle la
sortie du circuit précédent sur son entrée. La complexité du convertisseur ainsi obtenu
(appelé convertisseur cyclique) est donc trés réduite mais le temps de conversion est lié
& la résolution désirée. Pour réduire le temps de conversion, le convertisseur pipeline
utilise plusieurs blocs élémentaires de faible résolution pour construire le code de sortie.
Dans notre exemple précédent, une résolution de n bit serait obtenue & partir de n
blocs identiques & celui de la figure 5.3. Ces blocs forment une chaine et sont activés
a chaque période de ’horloge H (figure 5.4). Le résultat du traitement élémentaire est
constitué d’une donnée analogique : le résidu r; et d’'un code intermédiaire d;. C’est la
combinaison de ces codes intermédiaires qui forme le mot de sortie du convertisseur.
Chaque code étant associé & un poids et & un retard qui correspond a son rang dans la
structure. Pour m blocs élémentaires, le traitement complet d’un échantillon du signal
nécessite m périodes d’horloge. Ceci constitue le temps de latence du convertisseur. Les
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Bloc de calcul du mot de sortie

Fi1G. 5.4 — Schéma de principe du convertisseur pipeline

m blocs fonctionnant en paralléle, un échantillon du signal est cependant disponible
4 chaque période d’horloge. Dans le cas général, le traitement d’un bloc est constitué
d’une quantification qui fournit le code élémentaire, d’une soustraction et d’un gain
comme indiqué sur la figure 5.5. On notera que la génération du dernier résidu n’est
pas nécessaire puisque celui-ci n’est pas exploité. Le dernier étage du pipeline est
donc constitué d’un simple CAN. La résolution réduite et la recherche d’un temps de
conversion minimum conduisent & utiliser une structure flash pour le CAN de tous les
étages.

T

i-l —— Ech

Fi1G. 5.5 — Etage d’un convertisseur pipeline

Le CNA et "amplificateur sont généralement regroupés en un seul élément que ’on
nomme MDAC. Ceci est da a I'utilisation fréquente de la pondération de charges pour
le CNA comme c’est le cas dans la figure 5.3 pour une résolution de 1 bit. La figure 5.6
donne un exemple de MDAC pour une résolution de n bit.

La conservation de la charge entre les deux phases ¢; et ¢o donne :

—zn:CiVe = _zn:qici‘/ref_COVs (5.6)
i=0

i=1

Avec C; =271Cy, i =1,..,n on obtient pour la sortie V; :
T LT P R TR 57)
on L !

Ceci correspond bien au schéma de la figure 5.5 ot le gain G et la sortie V, du
CNA sont donnés par le formule 5.7. Aux imperfections du CNA prés, la sortie V; est
une approximation de entrée directement obtenue & partie du code g. En notant G(7)
et V(i) les valeurs correspondantes pour le bloc 4, la relation de récurrence générale
pour les différents résidus est telle que :

Ve(i) = G(@) - (Ve(i = 1) = Vo (i) (5.8)
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Fic. 5.6 — MDAC a pondération de charges
Pour m étages la tension d’entrée s’écrit :
vo=y el V) (5.9)
=1 ] G(G) I1GG)
Jj=1 Jj=1

Dans le cas idéal, les différents gains G(i) sont égaux a 2™ ou n; est le nombre de bit par

étage. La valeur du résidu étant bornée & [—V,cf, Vicr] le dernier terme est, en valeur
Vier
2TL

absolue, inférieur ou égal & qui correspond au demi quantum du convertisseur.

5.2 Codage redondant

Une condition de convergence de 1’équation de récursion dans l’algorithme de di-
vision est que le reste partiel reste borné par le diviseur. Dans la suite des étages du
pipeline ceci est équivalent au fait que le résidu reste borné par la tension de référence.
En pratique, les seuils de comparaison vont s’écarter de leurs positions idéales du fait
de la tension de décalage des comparateurs. Il n’est alors plus possible de garantir
que le résidu reste inférieur ou égal en valeur absolue & la tension de référence. La
figure 5.7 illustre ce phénoméne avec un convertisseur de 3 bit constitué de 3 étages de
1 bit similaires & celui de la figure 5.3. Les résidus r; et r5 des deux premiers étage du
pipeline sont représentés ainsi que la valeur associée au code de sortie par le quantum
du convertisseur. Un décalage Vs sur le seuil de comparaison entraine un déborde-
ment du résidu et affecte directement le code de sortie du convertisseur. On est alors
confronté au méme probléme qu’avec le convertisseur flash ou la précision requise sur
les seuils de comparaison est une fraction du quantum du convertisseur qui dépend des
spécifications de non linéarité.

Pour relacher cette contrainte sur la précision des seuils de comparaison, on peut
introduire une certaine redondance dans la représentation des codes intermédiaires.
En reprenant ’exemple d’un étage avec 1 bit de résolution et le code ¢; € {—1,1},
nous pouvons par exemple introduire un code supplémentaire avec ¢; € {—1,0,1}.
Conformément & "annexe B, ceci conduit en base 2 & une redondance maximale dans
la représentation du code intermédiaire (on a dans ce cas le facteur de redondance
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Fia. 5.7 — Caractéristique entrée-sortie et résidus d’un pipeline 3 bit & 1 bit par étage :
(a) avec seuils idéaux (b) avec décalage des seuils de comparaison .

p = 327 qui est égal & 1). Le diagramme de Robertson (cf annexe B) qui donne le
résidu r;4; en fonction du résidu courant r; pour ce cas particulier est donné 4 la
figure 5.8.

F1G. 5.8 — Diagramme de Robertson.

On voit sur la figure 5.8(a) que pour un résidu donné, il existe plusieurs choix
possibles pour le code. Pour le résidu x; par exemple les choix ¢ = 0 et ¢ = 1 sont
tous les deux valides. Prenons par exemple g = 0,7 V;..¢, on a aprés 4 itérations les
deux résultats suivants qui sont possibles ! :

N - 11
Ve=10,1011V,ey =0,1111 V,e5 = 1—6w€f

La figure 5.8(b) montre comment nous pouvons exploiter cette redondance dans

le code. Les seuils de comparaison sont placés au centre des zones de recouvrement

. Vier Vi R . . .
des codes soit {——2L Zrefl D’gprés le diagramme 5.8(a), ces seuils peuvent varier de
4 )

1
j:VLéf’i sans altérer le processus de division. Les deux seuils de comparaison nécessitent
Pemploi de deux comparateurs et les 3 niveaux {—1,0, 1} sont représentés par deux bit
du code intermédiaire. Chaque étage de ce type ne contribue cependant que pour un
seul bit & la résolution totale du convertisseur. On rencontre souvent le terme d’étage
a 1,5 bit dans la littérature pour désigner ce type de codage (log,(3) ~ 1,585).

lle symbole 1 représentele chiffre —1
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Reprenons 'exemple du pipeline de trois étages de un bit (figure 5.7) en utilisant
la structure redondante précédente dans les deux premiers étages. La figure 5.9 montre
I'influence de l'introduction d’un décalage des seuils de comparateurs dans ces étages.

FiG. 5.9 — Caractéristique entrée-sortie et résidus avec redondance : (a) avec seuils
idéaux (b) avec décalage des seuils de comparaison .

On remarque que ce décalage est sans effets sur la caractéristique du convertis-
seur tant que le résidu reste inférieur a la pleine échelle du convertisseur (décalage de
i%). On notera que l'introduction de redondance est inutile dans le dernier étage,
puisque dans celui-ci le résidu n’est pas exploité. Le décalage sur les seuils des compa-
rateurs de cet étage n’affecte cependant que les bits de poids faible du convertisseur.
Grace a l'utilisation de la redondance, la contrainte sur la précision des seuils est donc
fortement relachée tant que la résolution par étage est suffisamment faible. En effet,
d’aprés ’annexe B, la zone de recouvrement maximum des codes est égale & % Dou-
bler la base b, c’est & dire ajouter un bit de résolution par étage entraine une tolérance
moitié moindre sur les seuils de comparaison. Le nombre de comparateurs nécessaires
est quant & lui égal & 2 (b — 1) soit deux fois plus qu’en absence de redondance. Un
bit supplémentaire est également nécessaire pour la représentation des codes intermé-
diaires. Pour la réalisation du MDAC, une structure similaire & celle de la figure 5.6
peut étre utilisée. L’introduction des niveaux supplémentaires est possible par 'utili-
sation d’une position supplémentaire pour chaque commutateur durant la phase ¢s-.
La base de chaque capacité est alors commutée sur V,.r, 0 ou —V,.s en fonction de
la valeur respective du chiffre ¢; = {41,0,—1} composant le code. En pratique, le
réseau de capacités constituant le MDAC est souvent construit & partir d’une capacité
élémentaire C),;, = Cy. Les capacités C; a C,, de la figure 5.6 sont alors remplacées
par b — 1 capacités élémentaires qui sont controlée a partir du code thermométrique
issu du convertisseur flash.

En résumé, on a les propriétés suivantes pour un convertisseur pipeline utilisant la
redondance :

— Si n; est le nombre de bit effectifs pour I'étage i (b; = 2™%) et n la résolution totale

du convertisseur, le nombre total de comparateurs n. et le nombre m d’étages
sont tels que :

Ne = <mZ 2 (2™ — 1)) +(@2" —1) n= in (5.10)

i=1
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— Le décalage maximum ¢ sur chaque seuil de comparaison de I’étage ¢ est égal & :

‘/ref
2(ni+1)

§==+ (5.11)

La résolution de 1 bit effectif par étage constitue un cas particulier trés répandu
en pratique pour sa simplicité. On a dans ce cas n. = 2n : le nombre de comparateurs
croit linéairement avec la résolution du convertisseur. En contre partie, la latence est
alors maximum puisqu’il faut dans ce cas n périodes de I’horloge pour que le code d’un
échantillon du signal d’entrée soit disponible & la sortie.

5.3 Sources d’erreurs dans le pipeline

Les sources d’erreurs dans le pipeline proviennent des imperfections liées aux CAN
et aux MDAC. La section précédente a montré que, grace au codage redondant, 1’er-
reur sur les niveaux de décision du flash était sans conséquence sur la fonction du
convertisseur tant que ceux-ci restent dans la plage de tolérance donnée par 5.11. 1l
n’en va pas de méme pour les erreurs du MDAC qui affectent directement la caracté-
ristique du pipeline. Celles-ci sont essentiellement liées & I’erreur de gain et aux erreurs
propres & la conversion analogique-numérique. Dans un MDAC & transfert de charges
tel que celui de la figure 5.6 ces grandeurs sont couplées car elles proviennent de la
dispersion des valeurs de capacités qui interviennent dans le gain et dans le poids des
coefficients du CNA. Le transfert des charges est également dépendant des caractéris-
tiques de 'amplificateur tel que son gain statique et son temps d’établissement. Chaque
étage du pipeline est également le siége d’un bruit qui provient du bruit thermique des
commutateurs ou du bruit propre de ’amplificateur (bruit thermique et bruit en 1/f).

5.3.1 Dispersion sur les gains

D’aprés les relations 5.8 et 5.9 et en supposant le CNA idéal, on voit que si les
gains GG; ne sont pas égaux aux bases respectives b; des différents étages I'interpréta-
tion de la tension d’entrée & partir des codes intermédiaires sera fausse (chaque code
intermédiaire étant défini par V"A—@ ol A; est le quantum local). Dans le cas ou ces
gains sont connus et n’entrainent bas de saturation sur les résidus, il est possible d’in-
terpréter directement V. & partir des ces relations sans commettre d’erreur (autre que
la quantification liée & cette représentation). Les bases de représentation du code sont
alors non entiéres et égales aux gains réels des étages. Dans le cas contraire la carac-
téristique entrée-sortie peut présenter des discontinuités importantes. Ceci est illustré
par la figure 5.10 ou la caractéristique d’un pipeline redondant de trois étages de 2
bit est représentée. Le gain est idéalement de 4, valeur de la base. Le gain du premier
étage est fixé & 5 pour mettre en évidence 'erreur introduite sur la caractéristique.

La figure 5.11 représente les courbes de non linéarité différentielle et intégrale du
méme convertisseur obtenues & partir d’un test d’histogramme. Celles-ci mettent en
évidence les discontinuités de 'ordre d’'un quantum dans ce cas particulier.
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' Pipeline 2-2-2

Gi=5
Gy =Gs=4

code - A

code

F1G. 5.11 — Non linéarité intégrale et différentielle avec défaut de gain.

5.3.2 Erreurs liées aux CNA

En notant ¢; Uerreur additive associée & la conversion numérique-analogique on a
d’aprés 5.8 et 5.9 une erreur totale € & ’entrée donnée par :

P A . Z — (5.12)
6 a = 1:1 a(j)

Celle-ci est pondérée par les gains du pipeline et son influence est prédominante dans
les premiers étages. Ainsi tout décalage sur les niveaux du premier CNA se traduit
par un décalage identique sur la caractéristique entrée-sortie du convertisseur. Ceci est
illustré sur la figure 5.12 qui reprend ’exemple du pipeline 2-2-2 ou1 ’on a introduit
une erreur égale au dixiéme de la tension maximum d’entrée sur certains niveaux du
premier CNA.

5.3.3 Calibrage

Si l'utilisation d’un codage redondant relache les contraintes sur le convertisseur
flash, celle-ci ne modifie pas les exigences sur le MDAC. En particulier la linéarité du
premier étage doit &tre compatible avec la résolution totale du convertisseur (cf formule
5.12). L’appariement des composants n’autorise généralement que des linéarités de 10
4 12 bit pour le MDAC, limitant ainsi la résolution du pipeline & cette valeur. Pour
atteindre des résolutions plus élevées, un calibrage est nécessaire. Celui-ci peut étre
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Pipeline 2-2-2

0.5

entrée

Fic. 5.12 — Caractéristique entrée-sortie avec une erreurs sur le premier CNA.

effectué de maniére analogique en utilisant essentiellement des CNA supplémentaires
de résolution supérieure & la résolution d’un étage [44]. Une phase de calibrage mesure
les erreurs qui sont stockées dans une mémoire associée & chaque code. La lecture de
cette mémoire est alors utilisée en fonctionnement normale pour commander les CNA
qui vont corriger la sortie des MDAC. Afin de réduire le cott et le temps de concep-
tion liés & l'introduction de composants de précision supplémentaires, des techniques
de correction numériques ont été proposées [67]. Dans leur principe, ces méthodes
utilisent les derniers étages du pipeline pour mesurer les non linéarités des premiers
étages. On peut par exemple dans le cas du pipeline 2-2-2 considéré précédemment
utiliser les étages 2 et 3 pour mesurer les discontinuités de la caractéristique qui ont
été mises en évidence en 5.3.1 et 5.3.2. Les coeflicients de correction sont toujours
stockés en mémoire mais sont appliqués directement sur les codes intermédiaires dans
le domaine numérique. Qu’elles soient numériques ou analogiques, les méthodes pré-
cédentes nécessitent une phase de calibrage ou le convertisseur est indisponible. Afin
de pouvoir effectuer la correction en cours de conversion on peut ajouter au signal a
convertir un signal de calibrage non corrélé a ce dernier. Des technique de corrélation
permettent alors d’extraire I'information liée au signal de calibrage. La référence [83]
est un exemple d’une telle réalisation qui utilise une séquence pseudo-aléatoire +1
comme signal de calibrage.

5.4 Dimensionnement des étages

A coté des erreurs systématiques, telle celle du gain fini de I'amplificateur, il existe
des sources d’erreur aléatoires non corrélées telles que la dispersion des valeurs de
capacités ou le bruit thermique. Pour un MDAC & pondération de charges, 'importance
de ces sources dépend essentiellement de la capacité totale associée 4 1’étage du pipeline.
Ainsi pour une capacité, la variance de erreur relative est généralement inversement
proportionnelle & sa valeur :

A 1

€

Pour un rapport fixé de deux capacités, la variance de D'erreur est donc inversement
proportionnelle 4 la capacité minimum utilisée. Il en est du méme du bruit thermique
échantillonné dont la variance est égale a kBCT“. Globalement, la variance des sources
d’erreur associée & un étage du pipeline est donc inversement proportionnelle & sa
capacité minimum (ou & sa capacité totale qui est déduite de la capacité minimum par
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la valeur de la base). La puissance consommée étant liée 4 1a valeur de la capacité totale,
il peut étre intéressant de dimensionner celle-ci de maniére & réduire la consommation.
Ceci ce fera au prix d’une légére augmentation du bruit. Pour le montrer, considérons
le cas particulier ou tous les étages sont identiques avec un gain G et la puissance
est proportionnelle 34 C?. Cette derniére hypothése résultant d’une bande passante
constante B oc 2 et d’une transconductance g,, o« VI de Pamplificateur (P o I
C?). On note Py la puissance consommée par le premier bloc et o la variance du bruit
ramenée & l’entrée de ce bloc. De méme, on note P la puissance totale consommée et
o? la variance totale du bruit & Pentrée. En appliquant un facteur d’échelle & sur la
capacité entre deux étages :

Ci :
CiJrl = ? 5 ZZO,..,mf 1 (514)
La contribution de 1’étage 7 au bruit et & la puissance totale sont respectivement :
(k] 1]
o} = a3 re2] P =P {ﬁ] (5.15)

D’ot le bruit et la puissance normalisés par ceux du premier étage :

2 m—1 r k 11 P m—1 1 i
S
=0 = - =0

| Q

[=] V)

g,

En reprenant ’exemple du pipeline 2-2-2 le tableau 5.1 donne le bruit et la puissance
consommeée pour quelques facteurs d’échelle. On remarque sur cet exemple qu’il est

k 1 V2 2
o/og | 1,03 | 1,05 | 1,07
P/Py | 3 [1,75]1,31

TAB. 5.1 — bruit et puissance consommeée en fonction du facteur d’échelle

possible d’obtenir une réduction importante de la consommation pour un trés faible
accroissement du bruit.

5.5 Reésolution par étage

1l existe différents choix pour la répartition de la résolution sur les m étages d’un
pipeline. La contrainte essentielle étant que la somme des résolutions effectives n;
(sans prise en compte des bit de redondance) soit égale & la résolution totale n du
convertisseur (formule 5.10). La solution qui consiste & prendre n étages identiques
avec un bit de résolution (et un pour la redondance) est trés utilisée. Elle a ’avantage
de conduire & des structures trés simples et répétitives. D’autre part, ceci conduit &
un gain minimum de deux par étage. Si le produit gain bande des amplificateurs est
fixé, cette solution permet d’obtenir la plus grande bande passante. La contrepartie est
que le nombre d’amplificateurs est alors maximum et que ce composant intervient pour
une grande part de la consommation totale. Prenons par exemple un convertisseur non
redondant de résolution n avec un nombre de bit = identique par étage. Si la puissance
consommeée par un amplificateur est a fois la puissance P.omp d’un comparateur, la
puissance totale est alors donnée par :

P=(2[2" = 1) +a]) Peom (5.17)
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Le tableau 5.2 donne la résolution optimum z* par étage correspondant au minimum
de consommation pour quelque valeur de a. Celle-ci augmente avec la, consommation
relative de "amplificateur.

a | 10 | 20 | 50 | 200
x| 3 | 4|5 6

TAB. 5.2 — Résolution optimum

L’analyse précédente suppose que la consommation de amplificateur est indépen-
dante de la résolution de ’étage. En réalité, celle-ci augmente avec la résolution car
la précision requise pour un temps d’établissement donné augmente. Ceci est di par
exemple & 'utilisation de capacités de plus grandes valeurs pour augmenter la précision
des rapports et a 'augmentation de la capacité d’entrée du CAN flash qui est égale-
ment fonction de sa résolution. D’autre part la bande passante d’un étage est fortement
dépendante de sa résolution. Ce point est examiné plus en détail & ’annexe F.

5.6 Utilisation du parallélisme

Afin d’augmenter la cadence d’échantillonnage Fs on peut utiliser un réseau de
M convertisseurs pipelines en paralléle. Chaque convertisseur est échantillonné & une
cadence % selon le schéma de principe indiqué & la figure 5.13. Les séquences d’échan-
tillonnage sont entrelacées et la recombinaison des différentes sortie est effectuée par
un multiplexeur.

%o

‘¢01 i

: P1
] 81

[—

Multiplexeur

¢M*;1 Or—1

MT

Fi1G. 5.13 — Utilisation du parallélisme.

Ce schéma de principe est en fait applicable & différents types de convertisseurs mais
la complexité réduite du convertisseur pipeline le rend particuliérement bien adapté
4 ce type de traitement. On peut ainsi atteindre des fréquences d’échantillonnage
inaccessibles avec un seul convertisseur. Cette technique a ainsi récemment permit
de réaliser un convertisseur 8 bit avec une fréquence d’échantillonnage de 20 GHz en
technologie CMOS 0,18 um utilisant 80 pipelines échantillonnés a 250 MHz [104].

La résolution est théoriquement identique & celle d’un seul des convertisseurs pipe-
line. En pratique, la dispersion sur le gain, le décalage ou le temps d’échantillonnage
propre a chacune des voies va introduire une erreur supplémentaire dans le traitement
paralléle qui se traduit par une perte de résolution.
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5.6.1 Erreurs liées au traitement paralléle
Erreurs de gain et de décalage

Pour analyser Peffet des dispersions sur les différentes voies, on considére que chaque
traitement est modélisé par un gain «; et un décalage (;, i = 0, .., M — 1. Ceci traduit
le comportement global de chaque convertisseur sans prendre en compte le bruit de
quantification propre qui est supposé additif et indépendant. Les sorties sg & sp/—1 qui
proviennent de ’entrelacement temporel sont alors données par :

si(t) = ui(t) - (1) (5.18)
avec
G i
ui(t) =cie(t) + 68, ML) = n;md {t - (n + M) MT]
La transformée de Fourier d’une séquence est obtenues par la convolution de :
Us(f) = ai E(f) + B: 6(f)

transformée de Fourier de wu;(t)) et de celle du peigne II;(¢) :

o0

FAIL ()} = ﬁ P (f - %) e 92Tt (5.19)
soit
Si(f) = ﬁ > U -5 e (5.20)

La transformée de Fourier de la sortie s’obtient en sommant sur les M voies :

M-1
S(f) = 20 Si(f) (5.21)
SN =% 5 [AnE(f ~5r) + Bud (£ = 37r)]
avec
1 M1 , 1 M1 _
—j2m L —Jj2n 5
Anzﬁgai-e A anﬁgﬁi-e sen'st

Au facteur ﬁ preés, les coefficients A,, et B,, sont les transformées de Fourier discrétes
respectives des coefficients « et 3. Dans le cas idéal, ceux-ci sont respectivement égaux
a Punité et & zéro. A,, est nul sauf pour les multiple de M pour lesquels il est égal a
l'unité et B,, est identiquement nul. Le spectre en sortie est alors donné par :

M-1 0o

S =Y sth=5 > E(5-2) (5.22)

1=0 n=-—oo

qui correspond bien & un échantillonnage simple de période T" du signal d’entrée.
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D’aprés la formule 5.21, on remarque que l'erreur liée au décalage introduit sur
chaque voie est indépendante du signal d’entrée. Dans la bande de Nyquist du conver-
tisseur, le spectre associé & cette erreur est composé de M raies dont la puissance
totale, d’aprés la relation de Parseval, est donnée par :

M-1 M-1

1
Py= Y [Bnf = i > 1B (5.23)
n=0 =0

Si les 3; sont décrits par des variables aléatoires indépendantes, centrées et d’écart
type commun oy, la puissance moyenne de bruit liée au décalage est alors 2 :

P, = o} (5.24)

Le rapport signal sur bruit peut alors étre facilement déterminé, dés lors que la puis-
sance du signal est connue. On notera que celui-ci est indépendant du nombre de
canaux utilisés.

Dans le cas d’une excitation complexe E(f) = a-§(f — f,) ou seule l’erreur de gain
est présente, le spectre du signal de sortie devient :

SU =7 > A (= o= 727) (5.25)

n=—oo
En utilisant une relation semblable & 5.23 sur les coefficients A,, :

M-1

M-1
1
Ga= ) |Anf* = i > el (5.26)
n=0 =0

la, puissance totale du signal et du bruit s’exprime simplement par P, = a® - G,. En
notant a; = 1+ ¢ ou §; est une variable aléatoire centrée qui représente 'erreur sur
le gain, la puissance totale moyenne P, devient :

1 M-1 3
2
1+ o7 ZO ] (5.27)

Dans le cas ou les erreurs de gain sont indépendantes avec un écart type commun
04, cette puissance devient P, = a? - (14 02). Dans la bande de Nyquist (B = 7)
du convertisseur, le spectre donné par 5.25 est composé du fondamental (n = 0) et
de M — 1 raies parasites (n = 1,..,M — 1). On a, pour la puissance moyenne du
fondamental :

Pa:a2~

~ g2 MMl 2
Ps:a/2' %:WZZO@O&J‘:GP'(lﬁ-Ma) (528)
i=0 ;=0
Ce qui conduit au rapport signal sur bruit :
P, 14 %
SNR=10-1 —— )} =101 M 2
0810 (Pa _ Ps) 0-log;o (JZ (1 _ %)> (5.29)

Le tableau 5.3 donne la valeur de ce rapport en fonction de M pour o, = 0,005. On
remarque une faible dépendance en fonction du nombre de canaux en particulier pour
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| M [2] 4 ] 8 |16 [ 32 ]
| SNR (dB) | 49 | 47,3 | 46,6 | 46,3 | 46,16 |

TaB. 5.3 — Rapport signal sur bruit lié & la dispersion des gains

les valeurs importantes de M. Cette erreur sur les gains représente une limite forte sur
la résolution globale du convertisseur et ceci indépendamment de la résolution propre
a chaque canal. Cette dispersion des gains représente également une contrainte sur
les performances en terme de SFDR. On peut montrer [102] que pour une excitation
sinusoidale le spectre est composé de M — 1 raies parasites dont 'amplitude moyenne
par rapport au fondamental est donnée par :

Oq | T
n=51/% (5.30)

Lorsque M augmente, le nombre de raies parasites augmente également alors que les
amplitudes moyennes décroissent. Pour o, = 0,005 et M = 4, on a par exemple 3 raies

parasites dont ’amplitude moyenne est —20l0g10(x) = 53,1dB en dessous du niveau
du fondamental (figure 5.14).

10
o N

—10 7

—20 7|
s | SFDR
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F1G. 5.14 — Spectre moyen (100 échantillons) avec o = 0,005 et M = 4.

Erreur sur ’instant d’échantillonnage

On suppose dorénavant que le traitement sur chaque voie est identique mais que
I’instant d’échantillonnage est légérement décalé par rapport & sa position idéale :

La variable §; représentant l’erreur relative par rapport a la période T' pour le ca-
nal ¢. La suite des échantillons en sortie du multiplexeur étant supposée réguliére, la
formule 5.18 devient :

Si(t) = Hl(t) . €(t — (Sl . T) (531)

2La barre supérieure représente ici la moyenne statistique
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La transformée de Fourier est obtenue par le produit de convolution :

Si(f) = F{L(t)} « {E(f) - e 727/ %7} (5.32)
soit
Si(f) = % 3 [%eﬂ“iT(fM"T) .eﬂ“%] E(f-5=) (5.33)

La transformée de Fourier de la sortie est alors donnée par :

M-1 [eS)
1 n
)= SN =7 3 OB (f-+=) (5.34)
avec
1 M—-1 ( )
= — —J2m 8 T(f—wf7 —J2m 5t

Pour une excitation complexe E(f) = a-d(f — f,), on a en en sortie le spectre de
raies :

S(f) = %_ioo Do (f = fom727) (5.35)

avec

1 M—-1 )
Dn _ E e—j27r(5¢ foT . e—jQTr%
M <
=0

Cette expression est identique & celle des A, (5.21) si I'on pose o; = e 727 % foT On
a en particulier, d’aprés 5.26 :

M-1 M-1

1
DD =52 D el =1 (5.36)
n=0 =0

La puissance totale signal plus bruit est alors égale & P, = a? alors que la puissance
du fondamental est Ps = a?- |D0|2. Ceci permet d’exprimer le rapport signal sur bruit
sous la forme :

P, |Do?
SNR=10-1lo =10-1o —T 5.37
€10 (Ptps) &10 (1—|D0|2 ( )

avec

1 M-1
—_ 7]‘27‘{‘51‘ foT
DO = M ZO €
1=

L’analyse précédente suppose que les décalages temporels déterministes ¢; sont quel-
conques. Si maintenant ceux-ci sont considérés comme des variables aléatoires centrées
normalement distribuées et d’écart type o,, on peut montrer [62] que le rapport signal
sur bruit peut étre approximé par :

1 M—-1
Wo O
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ol w, = 27 f, est la pulsation du signal d’entrée. Le premier terme est similaire &
lexpression 2.18 obtenue lors de 1’étude de I’échantillonnage avec incertitude tempo-
relle en posant o; = o, T. Le rapport signal sur bruit est par ailleurs pratiquement
déterminé par celui-ci dés que M est suffisamment grand. La tolérance sur 'incertitude
temporelle propre & chaque canal est donc pratiquement équivalente & celle que 1’on
aurait avec un seul échantillonnage & la cadence F; = % Pour réduire la contrainte
sur I’horloge de chaque canal, on utilise en général un échantillonneur supplémentaire,
en amont de tous les autres, qui élimine ainsi I'effet des dispersion sur les différentes

voies [118].

Correction numeérique

Les erreurs précédentes liées au traitement paralléle conduisent & une résolution
plus faible que celle autorisée par un seul des convertisseurs. Ceci peut étre toléré pour
des applications utilisant des résolutions de ’ordre de 8 bit qui sont compatibles avec
les tolérances des composants intégrés, mais cette limitation est trop contraignante
pour un grand nombre d’applications de communications utilisant des résolutions su-
périeures ou égale 4 10 bit avec une fréquence d’échantillonnage élevée. On peut profiter
des potentialités du traitement numérique des technologies actuelles pour corriger les
erreurs de décalage, de gain ou de dispersion sur I'instant d’échantillonnage. La réfé-
rence [61] donne un exemple de réalisation d’un convertisseur pipeline paralléle de 10
bit de résolution qui fait appel au techniques de traitement numérique adaptatif du
signal.

5.7 Reéalisations récentes

Le tableau 5.4 donne quelques exemples de réalisations de convertisseurs pipeline
CMOS. Les résolutions varient de 8 & 15 bit, la valeur de 10 bit correspondant au plus
grand nombre de réalisations.

La figure 5.15 représente I’évolution de ’énergie par conversion E. (cf 4.15) en
fonction de la longueur de canal & partir des données du tableau 5.4. Afin d’évaluer la
tendance avec L,,;,, une régression linéaire est également représentée. Comme pour les
convertisseurs flash, I’énergie par conversion a été réduite par un facteur de I'ordre de 5
pour la période considérée, sa valeur actuelle étant proche de 1 pJ. Cette faible valeur
justifie 'utilisation fréquente du convertisseur pipeline pour des résolutions moyennes.

Indépendamment de la technologie, la figure 5.16 représente la puissance normalisée
P = QEN% en fonction de la fréquence d’échantillonnage F pour les différentes
résolutions du tableau 5.4. La figure fait également apparaitre une droite de régression
qui conduit & 'estimation suivante pour la puissance :

P(mW) ~ 51074 2BNOB . pg(MHz)"° (5.39)

Cette estimation globale est trés approximative comme on peut le voir sur la figure
5.17 qui représente la puissance estimée a partir de 5.39 et la puissance mesurée donnée
par le tableau 5.4. Ceci réduit beaucoup l'intérét d’'un modéle de régression basé sur un
ensemble de réalisations pour décider d’un choix particulier d’architecture. En effet,
pour étre précis un tel modéle nécessite un grand nombre de données homogénes.
Ceci est contradictoire avec 1’évolution trés rapide de la technologie et des techniques
mises en oeuvre pour s’adapter i cette environnement. C’est particuliérement vrai
pour la conception des convertisseurs pipelines qui, pour palier aux imprécisions de la
technologie VLSI utilise de plus en plus des techniques de correction numérique. Le cotit
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n F, P | Lyin | Vaa | ENOB | Ec | ref
(bit) | (Ms/s) | (mW) | (um) | (V) | (bit) | (pJ)
8 75 70 5 [33] 69 | 78 | [19]
8 40 61 5 | 27| 65 | 168 | [117]
8 80 250 5 | 3 7 | 244 | [33]
9 14 82 5 |15 8 2.3
9 5 1.6 5 1 8 1.3
10 14 36 6 | 15| 87 | 62 | [1]
10 40 55 35 | 3 96 | 1.8
10 20 43 25 | 14 8 84
10 100 105 | 35 | 3 93 | 1.7
10 50 65 25 | 15| 92 | 22
10 100 80 18 [ 18| 92 | 14
10 30 16 3 | 2 9.2 9

10 150 1200 .6 3 9.2 13.6 | [120]
10 120 234 .35 3.3 9 3.8

12 50 850 6 | 33| 103 | 135
12 65 480 5 5 | 113 | 2.9 | [11]
12 50 200 | 35 | 33| 98 | 45
12 10 338 5 | 33| 108 | 19
12 21 35 6 | 3 | 108 | 9
12 50 115 | 18 | 1.8 | 11 1.1
13 40 800 5 5 | 108 | 112
14 10 118 | 35 | 33 | 115 | 4.1 |[13]]
14 20 720 5 5 | 11.9 | 94
14 15 380 5 5 | 122 | 54
14 10 200 5 5 | 122 | 43
14 75 340 | 35 | 3 | 11.8 | 1.3
15 10 320 | 35 | 3 | 128 | 45

TaAB. 5.4 — Exemples de réalisations CMOS (1998-2002)

supplémentaire en surface et en consommation qu’elles générent & un instant donné
est trés vite compensé par le relachement des contraintes sur les parties analogiques.
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Fi1G. 5.15 — Evolution de I’énergie par conversion en fonction de la longueur du canal.
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Puissance estimée (mW)
it

Puissance réelle (mW)

F1G. 5.17 — Puissance estimée en fonction de la Puissance mesurée.



Chapitre 6

Convertisseurs >/

6.1 Introduction

La technique de conversion > A est une des principales méthodes envisagées pour
lintégration des systémes mixtes. Ceci est principalement di & sa grande robustesse
et & son adaptabilité. Elle autorise en effet un échange entre résolution et rapidité de
conversion et le changement de technologie est facilité par la réduction de la complexité
des parties analogiques. Cette technique est basée sur le sur-échantillonnage du signal
dont la bande d’intérét B est bien inférieure & la fréquence d’échantillonnage F. Cette
derniére étant limitée par la technologie, le taux de sur-échantillonnage R = 2F = fixe
la bande passante du convertisseur. Le signal sur-échantillonné en sortie du convertis-
seur nécessite un filtrage numérique et une réduction de la cadence d’échantillonnage
(décimation) dans le rapport R. Bien que la technique soit connue dans les années 60
[116], il a fallu attendre le milieu des années 80 et la technologie VLSI pour que ce
filtrage puisse étre réalisé de maniére économique. L’utilisation de ces convertisseurs
dans le domaine des signaux audio est aujourd’hui trés fréquente. On peut en effet,
pour ces signaux, obtenir trés facilement des taux de sur-échantillonnage trés impor-
tants (>100) avec une résolution élevée (>16 bit) sans nécessiter de composants de
grande précision. Un taux de sur-échantillonnage élevé présente également l’avantage
de réduire les contraintes de filtrage avant conversion, la bande de transition de ce
filtre étant directement liée & ce facteur. Ceci est particuliérement intéressant pour les
applications de radiocommunications ou un faible signal utile peut étre accompagné de
différents signaux indésirables et de forte amplitude (canaux radio adjacents, signaux
de blocage, ...). Il est alors possible de combiner la sélection de canal et la décimation
de maniére souple et économique. L’extension de la technique YA aux applications
large bande conduit & réduire le taux de sur-échantillonnage. Pour éviter que cette ré-
duction s’accompagne d’une perte trop importante de résolution, on devra alors faire
appel & des circuits plus complexes.

La conversion > A fait partie de la classe des quantificateurs & mémoire pour
lesquels le codage d’un échantillon est fonction des échantillons précédents du signal.
On distingue généralement deux types fondamentaux de quantificateur & mémoire :
les codeurs prédictifs et les codeurs & minimisation de bruit. Le convertisseur ¥ A fait
partie de la seconde catégorie. Les codeurs prédictifs sont largement décrits dans la
littérature en particulier pour leur intérét en compression de 'information. Bien qu’ils
aient été les premiers & étre utilisés en conversion analogique-numérique, ceux-ci se
révélent cependant moins robustes que les convertisseurs 3 A pour cette application.
Une version trés simple de codeur prédictif, le modulateur A [60], va nous permettre

7
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de mieux appréhender ce fait.

6.2 Codeur prédictif et modulation A

La modulation A est un cas particulier du codage prédictif dont le schéma de
principe est donné a la figure 6.1(a). Le bloc P représente un filtre linéaire dont le

€ € X

Xn + n n o4 n
T Q ¥
L I
@ b
Codeur Décodeur
T | T |
: A : | A :
Xy €y n I [ o
e Q ‘ T ‘
! — I fi I
I 4! !
| D p |
! - + I . I
| X A X !
1 P " :
! e
I
I

Fi1G. 6.1 — Schéma de principe d’un codeur prédictif.

but est de fournir une estimation du signal & convertir. Cette estimation est utilisée
pour réduire la dynamique & 'entrée du quantificateur représenté par le bloc Q. Pour
cela on effectue une soustraction du signal et de son estimé Z avant la quantification.
L’estimation du signal est ensuite ajoutée au résultat de la quantification.

Le codeur et le décodeur obtenus & partir de ce schéma sont donnés & la fi-
gure 6.1(b). Le décodeur est constitué d’une réplique du bloc de prédiction P. Un
cas particulier (Differential Pulse Code Modulation ) est obtenu lorsque le filtre de
prédiction est un simple retard : P = az~!. L’erreur de prédiction est définie par
en = Tn — Ty et vaut dans ce cas e, = x, — aZ,_1. Lerreur quadratique moyenne
correspondante est :

E{e?} = E{(zn — a@n_1)?} = E{a2} —2aB{x, &1} + ® E{32_,}

Si z,, est une estimation non biaisée de z,, et en notant R, et R, les fonctions d’au-
tocorrélation respectives de l’erreur de prédiction et du signal, la relation précédente
devient :

Re(0) = R.(0) — 2R, (1) + o R,(0)

La minimisation de l'erreur de prédiction en fonction de a conduit & :

d B _ R.(1)
—R(0)=0 = a=

R.(0) = R.(0) (1 — a?)

Si la fréquence d’échantillonnage est suffisamment élevée par rapport a la bande du
signal, les échantillons successifs sont fortement corrélés et « tend vers 1. Le gain de
prédiction G, défini comme G, = R, (0)/R.(0) est alors grand et la dynamique du
signal & entrée du quantificateur est plus faible. Pour une méme résolution globale, le
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nombre de pas du quantificateur peut ainsi étre réduit. En prenant o = 1 et un quan-
tificateur de 1 bit on obtient la modulation A qui conduit & une réalisation trés simple.
La partie linéaire (bloc P) correspond en effet dans ce cas & un simple intégrateur dans
le circuit de retour sur le quantificateur. La figure 6.2 donne un exemple de réponse du
modulateur A avec une entrée sinusoidale. Il existe deux types d’erreurs dans le codeur

Entrée modulateur

Sortie quantificateur

Sortie décodeur

F1G. 6.2 — Modulateur A avec une entrée sinusoidale.

A. Lorsque le signal varie lentement, la sortie du quantificateur passe alternativement
de +A/2 & —A/2 pour un pas de quantification A. Ce bruit “granulaire” peut étre ré-
duit par une diminution de A. Cette réduction du pas de quantification est par contre
limitée par les variations rapides du signal. La pente maximale du signal de sortie du
codeur est en effet nécessairement inférieure & A/T; ou T est la période de I’horloge.
Une solution & ce probléme consiste & adapter le pas de quantification au signal mais
ceci introduit une complexité supplémentaire. Un autre point important dans ce type
de codeur est que le signal quantifié est également filtré et que les composantes basses
fréquences atténuées par le systéme nécessitent un filtrage inverse dans le décodeur.
Dans le cadre de la conversion analogique-numérique ce filtrage inverse, effectué dans
le domaine numérique est nécessairement différent du filtrage subi par le signal dans
le codeur qui sera quant & lui analogique. Pour palier & ce probléme, Inose, Yasuda et
Murakami [58] ont proposé de placer un intégrateur dans le chemin du signal avant
le codeur A d’ou le nom de codeur sigma-delta (X A) utilisé maintenant couramment
pour décrire toute une classe de convertisseurs basés sur ce principe. Nous commengons
par ’étude du plus simple d’entre eux : le modulateur > A du premier ordre.

6.3 Modulateur > A du premier ordre

Le modéle générique d’un quantificateur XA du premier ordre est donné 3 la fi-
gure 6.3. Par rapport au modulateur A, c’est une prédiction élémentaire (retard z 1)
de Verreur de quantification qui est soustraite du signal d’entrée. On considére un
quantificateur Q & deux niveaux :

(1) = +A/2 siu, >0
A\Un) = —A/2 siu, <0
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Fi1G. 6.3 — XA du premier ordre.

Le signal d’entrée est limité en amplitude & I’intérieur de 'unique pas de quantification :
2] < 5.
On a ’équation de récurrence :

Up = Ty + Up—1 — q(Un—1) (6.1)
En notant €, = q(u,) — u, Perreur de quantification locale on a :
q(un) =Tp + € —€p_1 (62)

L’erreur de quantification locale subit un filtrage passe-haut du premier ordre & la
sortie du modulateur. La relation (6.1) implique que ’état w,, du modulateur est tel
que |u,| < A. Il en résulte que erreur de quantification e, est telle que |e,| < %.

Afin de comparer la résolution potentielle de cette structure élémentaire avec un
quantificateur sans mémoire, nous envisageons dans un premier temps le cas d’une
entrée constante et d’'un décodeur qui effectue une simple moyenne de la sortie quan-
tifiée.

6.3.1 Entrée constante et décodeur de type moyenne

Supposons que ’entrée x soit maintenue constante pendant N échantillons et que
la sortie quantifiée soit constituée de la somme :

N-1

uy = QM) = 3 alw) (63)

Cette somme ne peut prendre que N-+1 valeurs qui constituent ’alphabet de repro-
duction du quantificateur :

L’erreur de quantification globale e, = Q(z) — x est telle que |e4| < %. Dans le cas ou
Ientrée est une variable aléatoire I'estimation de lerreur quadratique moyenne E{e?}
est beaucoup plus délicate. Du fait du nombre réduit de pas de quantification les
hypothéses asymptotiques de bruit de quantification uniforme ne sont pas applicables.
L’erreur locale de quantification ¢,, est fortement corrélée au signal et ’alphabet de
reproduction ne satisfait pas au critére d’optimalité d’un quantificateur linéaire (le
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niveau de reproduction y; est tel que y; = E{X|X € S;} ou S; est le segment associé au
niveau y;). En utilisant un modéle linéaire dans une arithmétique modulo A, Gray [46]
a établit la borne supérieure suivante pour ’erreur quadratique moyenne :

2 AQ
B{(Q() — P} < 5

Cette borne peut étre nettement réduite par 'utilisation d’un décodeur plus complexe
qu’une simple moyenne sur N échantillons qui n’exploite pas tous les codes issus du
modulateur. En particulier des décodeurs linéaires [51] ol non-linéaire [53] pour le
modulateur du premier ordre ont été développés et conduisent & une erreur en O(N ~3).

6.3.2 Réalisation a base d’un intégrateur

La figure 6.3 met en évidence le traitement effectué sur l'erreur de quantification
€ = q(u) — u. Pour la réalisation pratique du modulateur, on préfére cependant utiliser
le schéma de la figure 6.4 qui fait appel & un intégrateur. A un retard prés sur le
signal, les équations de récurrences sont identiques et la fonction intégratrice admet
une réalisation simple en traitement analogique. Sous cette forme, le convertisseur XA

% @ & @ Sl o )

Fi1G. 6.4 — XA du premier ordre utilisant un intégrateur.

peut permettre d’atteindre de grandes résolutions sans le recours & des composants
précis. Il s’avére également robuste quant aux imperfections du quantificateur. La
résolution est cependant limitée par les pertes de l'intégrateur qui limitent son gain
statique. La figure 6.5 montre la caractéristique entrée sortie du quantificateur pour
un intégrateur imparfait dont la relation de récurrence est u, 1 = a u, + e,. La sortie
représente la moyenne sur N=1000 valeurs de sortie du quantificateur. On note une
précision fortement dégradée par rapport au cas idéal avec en particulier une zone
autour du zéro ou ’entrée est sans influence sur la sortie.

Le spectre de Perreur de quantification locale €, pour une entrée constante est un
spectre de raies dont ’amplitude a et la fréquence f sont donnés par [47] :

f=< n(% + %) >  n=1.2,..
ou <x> représente la partie fractionnaire de x.

L’architecture de la figure 6.3 est un cas particulier o 'opération linéaire effectuée
sur le bruit de quantification est un simple retard et ou la résolution du quantificateur
est de 1 bit. L’utilisation d’un filtrage non récursif d’ordre M et d’un quantificateur
linéaire de résolution N généralise I’exemple précédent au cas d’'un modulateur ¥ A
d’ordre M [116].
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Q)

Fic. 6.5 — Effet des pertes dans I'intégrateur.

6.4 Architecture générale d’un modulateur > A

La forme générique d’'un modulateur ¥ A est donnée a la figure 6.6. Le traitement
linéaire sur le bruit de quantification est effectué par le filtre H(z).

X + + Xn jjr In

H(2)

F1G. 6.6 — Forme générique d’un convertisseur X A.

On définit ’erreur e;l sur le signal d’entrée et ’erreur de quantification e,, telles
que (figure 6.6) :
ynzx;}—i-en:xn—i—e;l
en prenant la transformée en z, on a
X'(2) = X(2) + E'(2) - B(z) = X(2) — H(z)E(2)
d’ou
E(z) =[1-H(2)]E(z)

La densité spectrale de puissance de 'erreur de quantification Sg(w) est mise en forme
par le filtre :

Spr(w) = |11 = H(jw)|*Sp(w)
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On cherche & minimiser la puissance résultante avec une fenétre de pondération W(w) :

s
P= Sp (W)W (w)dw
—T
Si le filtre est non récursif et comporte au moins un retard, on peut écrire celui-ci sous

la forme :
M

1—H(z)= Za(n)z‘" avec a(0)=1

n=0
La puissance de bruit en sortie devient :

T

P= Za(n)e‘j‘””HQSE(w)W(w)dw
n=0

—T

Cette puissance est la méme que celle qui résulterait du filtrage d’un signal u(n) de
densité spectrale de puissance Sg(w)W (w) par un filtre de réponse impulsionnelle a(k).
D’aprés le théoréme de Parseval on a :

co M
P =3 (> alkyu(n— k)
—oo k=0
La minimisation de cette puissance entraine :

opr

v=(r(1),r(2),...,r(M)HT
r(0) r(1) r(M —1)
r(1)  r(0) r(M —2)
R= : _ :
r(M‘f 1) - r(0)

ot r(k) est la fonction d’autocorrélation associée au signal u(n) :

oo

r(k) =Y u(n)u(n—k)

n=—oo

Si le bruit de quantification est supposé blanc, les coefficients du filtre sont entié-
rement controlés par la fenétre de pondération spectrale W (w). La fonction d’autocor-
rélation étant obtenue dans ce cas par transformée de Fourier inverse :

r(k) = _E W (f)elhaf (6.4)

1
2

Cette valeur optimale des coefficients nécessite une connaissance du spectre du si-
gnal pour distribuer le bruit de maniére efficace. Dans le domaine audiofréquence par
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exemple un modéle psychoacoustique peut permettre de rendre le bruit de quantifi-
cation le moins audible possible. Les paramétres de ce modéle évoluant au cours du
temps il est nécessaire de mettre & jour les coefficients du filtre en fonction de cette
évolution.

Pour des applications de conversion analogique-numérique rapide la mise en oeuvre
de cette technique est délicate étant donné le nombre important de calculs qu’elle
nécessite et la complexité matérielle introduite au niveau du modulateur. Lorsque le
sur-échantillonnage du signal est suffisant on peut choisir une fenétre de pondération
égale & 1 sur une bande B trés inférieure & la demi-fréquence d’échantillonnage du
signal. Dans ce cas, un développement limité de la fonction d’autocorrélation conduit
au filtre optimal suivant [122] :

M

Z a(n)z™" =1 —z"HM (6.5)

n=0

En supposant un bruit de quantification blanc de puissance P = Sg Fs on peut
calculer la puissance de bruit en sortie du modulateur :

Pg (P Lo Py N2 M1
P=— 1- oy df R = (—) .
7 N~ ot (7 (6.0

120 — —
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P ) ordre? - - -
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Fi1G. 6.7 — Accroissement du rapport signal sur bruit en fonction de R.

Le rapport entre la puissance de bruit du quantificateur et celle obtenue en sortie
du modulateur dans une bande B est reporté & la figure 6.7 en fonction de R = 2F =
pour des ordres de modulateur allant de 1 & 4. Il correspond au gain en rapport signal
sur bruit dans la bande utile du signal. D’aprés la formule 6.6 le gain en rapport signal
sur bruit lorsque R est doublé est de (6 M + 3)dB. On note l'intérét de combiner
laccroissement de I’ordre du filtre et du facteur de suréchantillonnage.

Si le rapport R n’est pas trés supérieur & 'unité, le fait de placer tous les zéros du
filtre de mise en forme du bruit & l'origine (formule 6.5) ne constitue plus une solution
optimale. On peut, dans ce cas distribuer les zéros & 'intérieur de la bande passante
et obtenir des performances supérieures a celles indiquées a la figure 6.7 [110]. Cette

N

solution a cependant I'inconvénient de rendre le filtre spécifique & une application
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donnée et rend sa réalisation plus complexe. Nous nous limiterons dans la suite au cas
simple du filtrage donné par la formule 6.5.

La forme générique précédente du modulateur XA utilise un filtrage non récursif
et peut étre utilisée directement pour une implantation numérique ol en conversion
numérique-analogique. Pour la conversion analogique-numérique, la réalisation récur-
sive du filtre analogique conduit a la forme générale de la figure 6.8.

Fs
e Filtre AN Yn Filtre de \L R Y
- = . — [
analogique € Décimation
FS
CNA

F1G. 6.8 — Modulateur XA.

Le filtre linéaire recoit le signal d’entrée et le signal quantifié par ’intermédiaire
du couple CAN-CNA. Le but de ce filtre est de rejeter le bruit de quantification
hors de la bande du signal utile. Ce dernier doit par ailleurs subir le minimum de
perturbations lors du traitement dans le modulateur. Le filtrage numérique effectué
aprés le modulateur a pour but de limiter le spectre du bruit de quantification afin de
réduire la cadence d’échantillonnage dans le rapport R. Cette opération est en général
décomposée en plusieurs étapes pour en réduire la complexité.

La description mathématique précédente supposait implicitement une représenta-
tion discréte dans le temps des signaux qui est appropriée au traitement échantillonné
ou numérique. Le principe de fonctionnement précédent reste cependant valable méme
pour une représentation continue du signal dans le filtre analogique de la figure 6.8.
Etant donné les limitations pratiques sur la fréquence d’échantillonnage, 1’utilisation
d’un filtrage continu peut permettre de traiter des signaux de fréquences plus éle-
vées [20]. Ainsi, si le filtre est constitué de résonateurs, il est possible d’appliquer le
principe précédent & des signaux & bande étroite, une utilisation importante d’un tel
modulateur passe-bande étant la numérisation en fréquence intermédiaire dans un ré-
cepteur radio. L’étude qui suit sera limitée au modulateur passe-bas échantillonné.
L’extension des résultats, en terme d’architecture, au traitement continu peut étre
faite en utilisant des transformations appropriées [2]. les problémes d’implantation tels
que le retard et la forme de 'impulsion de retour du CNA sont toutefois spécifiques
de ce traitement.

L’architecture de la figure 6.8 fait apparaitre une boucle autour d’un élément non
linéaire constitué par le quantificateur. Pour un ordre élevé du filtre, ce systéme peut
étre le siége d’instabilités qui vont réduire son efficacité voir le rendre inopérant. Ce
probléme est d’autant plus crucial que le nombre de pas de quantification est réduit.
En particulier, pour un quantificateur & deux niveaux (largement utilisé dans ce type
d’architecture pour sa linéarité parfaite) les contraintes de stabilité conduisent & une
fonction de filtrage qui ne sera pas optimum du point de vue de la mise en forme
du bruit. De ce fait, les performances en terme de rapport signal sur bruit seront en
général moins bonnes que celles de la figure 6.7.

Le bruit de quantification que nous avons considéré supposait implicitement que
le CNA était parfait. Cette hypothése n’est plus justifiée pour un quantificateur a
plus de deux niveaux qui va introduire des non-linéarités du fait des dispersions des
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composants. Comme nous allons le voir, les erreurs liées au CNA constituent une limite
importante en termes de linéarité du convertisseur X A.

6.4.1 Erreurs liées au CNA

L’utilisation d’un quantificateur linéaire & plus de deux niveaux permet d’augmen-
ter la résolution du modulateur mais on doit dans ce cas prendre en compte les erreurs
introduites par la dispersion du pas de quantification. La figure 6.9 fait apparaitre les
erreurs liées aux conversions A/N et N/A. Le filtrage linéaire est représenté par les
fonctions Hq(z) et Hz(z). On peut exprimer la sortie Y du modulateur en fonction de

ECAN
X @) T;Kﬁl Y
I : !
R —
2 7’ L 7777777 |
r l
! |
T + |
CNA

F1c. 6.9 — Erreur introduite par le CNA.

I'entrée X et de ces erreurs :

Ecan Hy(z)
Y = E,
- Ha(z) 1 Ha(z) ONAT

Hl(Z)
1-— HQ(Z)

Le filtrage passe-haut du bruit de quantification implique que Hs soit trés grand dans
la bande passante du signal. Il en résulte que le deuxiéme terme de cette expression
est pratiquement égal au signe prés i ’erreur introduite par le CNA. Cette erreur
affecte donc directement la sortie du modulateur contrairement & ’erreur introduite
par le CAN qui subit le filtrage passe-haut. Les exigences de linéarité sur la conversion
N/A sont donc identiques a celles demandées pour le convertisseur complet. Il existe

différentes méthodes de correction pour réduire les effets liés aux non linéarités du
CNA :

- Calibrage
- Quantification avec différentes résolutions : Leslie-Singh, cascade
- Linéarisation par sélection d’éléments unitaires (Dynamic Element Matching).

Dans le cas du calibrage, les erreurs sur les différents niveaux du CNA sont mesu-
rées et stockées en mémoire. Elles sont ensuite compensées en fonctionnement normal
du convertisseur dans le domaine analogique ou numérique. L’architecture de Leslie-
Singh [74] utilise le bit de plus fort poids du CAN pour la quantification du signal de
retour. Un filtrage numérique est ensuite réalisé pour éliminer 'effet de cette quan-
tification sur un bit et ne conserver que l'erreur provenant du CAN, mise en forme
par le modulateur. Dans 'architecture cascade qui sera étudiée a la section 6.6, on
profite du fait que le bruit de quantification du dernier étage est mis en forme par
les modulateurs qui le précédent pour y effectuer une quantification sur plusieurs bit.
Celle-ci est théoriquement la seul erreur visible aprés filtrage numérique des sorties
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de la cascade. Enfin, la linéarisation par sélection d’éléments unitaires effectue un ti-
rage pseudo-aléatoire des éléments d’un CNA. Celui-ci est réalisé avec N éléments de
poids identiques (N = 2" pour un CNA de n bit). La sortie correspondant & un code
K consiste & choisir K éléments parmi N et il y a C} maniéres de faire ce choix.
Si Perreur sur le poids de chaque élément peut étre considérée comme une variable
aléatoire indépendante et centrée, on peut exploiter ce degré de liberté dans le choix
pour sélectionner les éléments de maniére telle que, en moyenne, ’erreur introduite soit
proche de zéro. Cette erreur est ainsi déplacée vers les fréquences élevées, en dehors
de la bande utile du signal. Un exemple simple de sélection correspond & prendre les
éléments de maniére cyclique. On utilise un pointeur qui est incrémenté par le code.
Avec cette méthode (Data Weighted Averaging [7]), les éléments sont sélectionnés a
partir de la position du pointeur modulo le nombre d’éléments. Ceci est illustré sur

.
2 D.
‘' e

Fi1G. 6.10 — Sélection cyclique des éléments d’'un CNA.

codes

la figure 6.10 avec 8 éléments (ceux-ci sont représentés avec une taille inégale pour
matérialiser le fait que les poids sont différents). La figure 6.11 donne le résultat de
I’application de ce traitement sur un quantificateur 6 bit dont les 64 éléments du CNA
sont affectés d’une erreur suivant une loi normale avec un écart type o = %. Le si-
gnal d’entrée est sinusoidale avec une amplitude proche de la pleine échelle. La courbe
(a) correspond & une sélection systématique des k premiers éléments pour un code k
en entrée du CNA. Le spectre de raies lié a la distorsion introduite est dans ce cas,
concentré vers les basses fréquences. Pour un rapport de suréchantillonnage R égal a
8 un grand nombre de ces raies sont dans la bande B du signal et le rapport signal
sur bruit est égal & 36,6dB. La courbe (b) correspond & une sélection cyclique (DWA)
des éléments du CNA. Les harmoniques sont déplacées vers les fréquences élevées et le
bruit dans la bande B est nettement réduit conduisant & un rapport signal sur bruit
de 45,4 dB. On peut montrer [90] que cette méthode de sélection procure une mise en
forme au premier ordre en (1 — z~1) du bruit.

D’autres techniques que la sélection cyclique précédente ont été développées pour
limiter l’effet des non linéarités dans le CNA. Elles visent en général & augmenter ’ordre
de la mise en forme du bruit au prix d’'une complexité matérielle accrue. On trouvera
une comparaison de ces différentes méthodes de correction dans la référence [42].

6.4.2 Critéres de performance des modulateurs

Les spécifications importantes sont liées & la dynamique des signaux qui peuvent
étre traités par le modulateur. Le maximum est déterminé par le niveau du signal d’en-
trée qui préserve le fonctionnement correct de celui-ci (c’est & dire préserve sa stabilité)
et qui garantit un taux de distorsion donné. La caractéristique la plus simple & utiliser
est le rapport signal sur bruit plus distorsion (SINAD). En particulier I’évolution de
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F1G. 6.11 — Spectre en sortie du CNA avec (a) et sans (b) DWA.
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F1G. 6.12 — Paramétres dynamiques d’un modulateur.

ce dernier en fonction de Pamplitude du signal d’entrée permet de déterminer la valeur
maximum de ce rapport que I’on notera SIN AD,, et 'amplitude OL du signal d’entrée
pour laquelle ce maximum est atteint. Le minimum du signal est généralement pris
égal au bruit total dans le modulateur. La plage d’entrée comprise entre ce minimum
et ’amplitude OL correspondant au maximum du SINAD est appelée dynamique
du modulateur ( DR : Dynamic Range ). Ces caractéristiques sont résumées sur la
figure 6.12. Elles sont en fait générales et peuvent étre utilisés pour d’autres convertis-
seurs. Une particularité du modulateur XA est cependant liée & "amplitude d’entrée
maximale OL. Celle-ci peut en effet étre nettement inférieure 4 la tension de référence
du quantificateur pour garantir la stabilité.

6.5 Architecture & un seul quantificateur

L’avantage de la mise en forme du bruit donnée par la formule 6.5 est de conduire
4 une réalisation simple du filtre & partir d’intégrateurs.
La figure 6.13 montre une réalisation du filtre avec M intégrateurs disposés en
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Intégrateur 1 Intégrateur M

Quantificateur
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F1G. 6.13 — Modulateur d’ordre M & base d’intégrateur.

cascade. Le quantificateur est représenté par son modéle linéaire o b,, représente le
bruit de quantification. En notant I; = «; 27!/(1 — 27 1) la fonction de transfert de
lintégrateur idéal et ST F(z) et NTF(z) les fonctions de transfert respectives du signal
et du bruit de quantification :

Y(z)=STF(z) X(2)+ NTF(z) B(2) (6.7)

on a, a partir de la figure 6.13 :

K ﬁ IZ(Z) 1
STF(z) = — NTF(z) = — (6.8)
1+K;H_Ij(z) 1+K;1:[_Ij(z)

Si le rapport de sur-échantillonnage est suffisamment élevé la bande du signal est
concentrée 3 l'origine et on a approximativement pour les expressions précédentes :

1— ,—1\M
STF ~1 NTF ~ # (6.9)
K H (67
1=1

On obtient bien la mise en forme souhaitée & un coefficient prés qui fait intervenir le
produit K Hf\il «; des gains des intégrateurs et du gain équivalent du quantificateur.
Dans le cas d’un quantificateur & deux niveaux (comparateur) le gain ajs du dernier
intégrateur est indifférent car seul le signe de x ) intervient dans le fonctionnement du
modulateur. Pour minimiser le bruit de quantification, les gains précédents le dernier
intégrateur doivent donc étre maximisés sous la contrainte de préserver la stabilité
du modulateur. Pour un ordre élevé et une faible résolution du quantificateur cette
contrainte limite fortement la valeur du maximum de ces gains et les performances de
la figure 6.7 ne pourrons pas étre atteintes.

6.5.1 Modéle linéaire et stabilité

On considére que le modulateur est stable quand l’évolution des états x1, ..,z
reste bornée pour une classe particuliére des signaux d’entrée. Du fait de la non li-
néarité introduite par le quantificateur, I’étude dynamique directe du modulateur XA
est complexe et on a souvent recours & des modéles analytiques simplifiés [3, 6] ou
numériques [111].

En particulier, 'approximation qui consiste & remplacer le quantificateur par un
gain linéaire K et un bruit blanc additif et indépendant du signal, est trés utilisée
car elle permet d’évaluer avec une bonne précision le bruit de quantification. Il a ré-
cemment été montré [137] que ce modeéle linéaire pouvait également étre utilisé pour
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étudier la stabilité d’un modulateur dans le cas d’un quantificateur & deux états (£5).
On a en effet dans ce cas une relation trés simple en exprimant de deux maniéres dif-

férentes la puissance du signal en sortie du modulateur avec une excitation sinusoidale
d’amplitude A :

A2 A2 A2 2 ,
p, =2 A4 A o
tot 1 > + 2 | INTF(K, 2)||;_2ins df

1
2

ol on a rappelé que la fonction de transfert de bruit était dépendante du gain K du
quantificateur. Celle-ci doit satisfaire la relation :

-

/ INTF(K,2)|?_ 2nrdf = P, =3(1—2a? (6.10)

3
ol a = % est 'amplitude réduite que ’on suppose restreinte a 'intervalle [0, %] La
valeur P, est donc comprise entre 1,5 et 3. Pour une valeur fixée de P, dans cet
intervalle, il doit exister un gain K du quantificateur et une fonction de transfert de
bruit stable qui satisfait (6.10). Sur la base d’un grand nombre de simulations, les
auteurs [137] stipulent que dans ce cas, le modulateur est stable.

6.5.2 Modulateur du premier ordre

La configuration du modulateur du premier ordre est celle de la figure 6.4 étudiée
en 6.3.2. Nous avons déja établi en 6.3, que le seul état z; du modulateur avec un
quantificateur & deux niveaux i% était inférieur & A si 'entrée est inférieure & %. Le
gain «; est arbitraire puisque dans ce cas Q(aq 21) = @Q(x1). En choisissant oy = %
on peut donc contraindre 1’état x; & la méme dynamique que le signal d’entrée.

La stabilité, comme définie précédemment, est donc assurée pour le modulateur
du premier ordre. Utilisée seule, cette structure s’avére cependant peu efficace pour
le codage de signaux dynamiques avec un quantificateur de faible résolution. Ceci est
dd au fait que le bruit de quantification est dans ce cas fortement corrélé au signal
et essentiellement composé de raies. L’étude pour une excitation sinusoidale et un
quantificateur & deux niveaux, montre que Iamplitude et la fréquence de ces raies
dépend de celle du signal d’entrée d’une maniére complexe[47]. La figure 6.14 donne
un exemple de spectre obtenu pour une entrée sinusoidale de 0,1 A ainsi que la densité
spectrale qui résulterait d’un bruit de quantification blanc. Dans la bande passante du
modulateur, la présence de ces raies dégrade fortement le rapport signal sur bruit et la
dynamique des signaux qui peuvent étre traités. Le modulateur du premier ordre est
donc peu approprié pour une réalisation qui n’utilise qu’un seul quantificateur de faible
résolution. Celui-ci pourra cependant étre utilisé dans une chaine de modulateurs qui
sera étudiée plus loin. L’entrée d’un étage est alors constituée du bruit de quantification
de I’étage précédent qui est suffisamment décorrélé du signal & convertir.

6.5.3 Modulateur d’ordre supérieur ou égal & deux

Au début de la section 6.5, nous avons considéré un gain identique pour les deux
entrées d’un bloc intégrateur. Cette hypothése minimise le nombre de coefficients pour
le modulateur, ce qui en simplifie la réalisation. La valeur optimum de ces coefficients
peut étre obtenue & partir de simulations comportementales de ces architectures. La
référence [42] fournit les tableaux de coefficients ainsi obtenus pour différentes résolu-
tions des quantificateurs et des modulateurs d’ordre inférieur & 4. Dans le cas d’une
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Fi1c. 6.14 — Spectre de sortie du modulateur du premier ordre.

faible résolution, et en particulier lorsque le quantificateur a seulement deux niveaux,
il peut étre difficile de contrdler 'amplitude des sorties d’intégrateurs tout en recher-
chant un optimum du rapport signal sur bruit. Prenons comme exemple le modulateur
du second ordre avec un bit de résolution et un rapport de suréchantillonnage R de
16. Le choix classique consiste & prendre des coefficients «; et ao identiques égaux
a % pour les deux intégrateurs. On a alors un optimum du rapport signal sur bruit

SINAD, = 41dB pour une amplitude OL = 0,7 V;.cy. A cette amplitude le SINAD
théorique (NTF = (1 — 2’1)2) est de 46 dB et le gain moyen du quantificateur (voir
chapitre 1, équation 1.26) est de 2,1. L’écart par rapport a la valeur théorique est
complétement justifié par la formule 6.9. L’histogramme des sorties d’intégrateurs a
cet optimum est donné A la figure 6.15. L’amplitude de I’état du premier intégrateur
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Fi1G. 6.15 — Histogramme des états du modulateur d’ordre 2 avec a; = as = 0, 5.

est environ 1,5 fois plus grande que la tension de référence. Ceci représente une limite
importante pour une réalisation dans les technologies actuelles. Comme on le verra
dans le chapitre 7, la réduction des tensions d’alimentation impose des contraintes
fortes sur 'amplitude des sorties d’amplificateurs. Nous décrirons dans le chapitre 9
une méthode de synthése des coefficients qui permet de limiter ’amplitude des états
tout en conservant un SINAD proche de 'optimum. Ceci est obtenu au prix d’un ac-
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croissement du nombre de coefficients du modulateur qui sont alors différents pour les
deux entrées d’un intégrateurs. Le tableau 6.1 donne les coefficients obtenus pour le
modulateur d’ordre 2 et 3 avec R = 16 1.

lordre | a1 | 1 | oo | B2 [ a3 | Bs |
2 2/72/7|3/4]1/2
3 1/511/5|1/3|1/3|2/3|4/9

TAB. 6.1 — Coeflicients des intégrateurs avec quantificateur 1 bit

Pour l’ordre 2 et avec cette valeur des coefficients, optimum du rapport signal sur
bruit est de 40,6 dB, toujours & une amplitude OL = 0,7 V,.¢. L’avantage de ce choix
réside dans ’excursion limitée des états des intégrateurs dont ’histogramme est donné
a la figure 6.16.
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F1c. 6.16 — Histogramme des états du modulateur d’ordre 2 avec les coefficients du
tableau 6.1.

Pour le modulateur du troisiéme ordre, le rapport signal sur bruit optimum est de
41,7 dB & une amplitude OL = 0,52 V;..¢. Le maintient de la stabilité entraine une
réduction de 'amplitude maximum. De plus, 'optimum du rapport signal sur bruit est
4 peine plus élevé qu’avec I’ordre 2. Ceci est di a la réduction des gains des intégrateurs
qui, d’aprés la formule 6.9 s’accompagne d’une augmentation du gain sur la fonction
de transfert du bruit. De ce fait, pour un faible rapport de suréchantillonnage, le gain
théorique apporté par augmentation de 'ordre du modulateur ne se vérifie pas en
pratique. Ceci apparait clairement dans le tableau 6.2 qui résume les caractéristiques
obtenues pour les modulateurs un bit d’ordre 2 et 3.

SINAD, R

(dB) 8 [ 16 [ 32 | 64 | 128
ordre2 | 25,2 | 41,6 | 54,6 | 70,7 | 86 | 0,7
ordre 3 | 20,8 | 41,7 | 62,4 | 83,7 | 104,7 || 0,5

OL

TAB. 6.2 — Caractéristiques des modulateurs un bit.

Bien qu’il soit possible d’exploiter des modulateurs 1 bit d’ordre supérieure 3 trois,
le maintien de la stabilité impose une réduction importante de I’amplitude d’entrée.

1On se reportera & l’annexe C pour la définition des coefficients
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De plus le controle des amplitudes en sorties des intégrateurs devient délicat et les per-
formances dynamiques sont bien inférieures aux valeurs théoriques [42]. On préférera
dans ce cas utiliser une structure cascade qui permet de s’affranchir du probléme de
stabilité et qui fait I’'objet de la section suivante.

Lorsque ’on augmente le nombre de niveaux du quantificateur, le gain qui lui est
associé est trés proche de 'unité pour une large plage du signal & son entrée. Le systéme
est alors bien défini par son modéle linéaire avec source de bruit de quantification
additive. La stabilité est beaucoup plus facile & garantir et le niveau d’entrée peut étre
proche de la tension de référence. Le tableau 6.3 donne les performances obtenues
pour des modulateurs du deuxiéme et du troisiéme ordre avec un quantificateur 4 bit.

SINAD, R

(dB) 8 [ 16 | 32 | 64 [ 128
ordre 2 | 52,5 | 67,6 | 82,6 | 97,7 | 112,7 || 0,08
ordre 3 | 58,9 | 80,1 | 101,2 | 122,3 | 143,3 || 0,92

OL

TaAB. 6.3 — Caractéristiques des modulateurs avec un quantificateur 4 bit.

Etant donné la nature quasi-linéaire du modulateur, la synthése peut étre faite
& partir d’'un modéle de filtre pour la mise en forme du bruit. Les coefficients sont
obtenus par identifications des fonctions de transfert C.6 et C.7 ( a; = ; ) avec un
prototype de filtre Butterworth passe-haut. Ceux-ci sont reportés dans le tableau 6.4.

lordre | a1 | i | a2 | B2 [as | 85|
2 3/7|3/7|4/3|4/3
3 [2/7|2/7|3/4|3/4a| 2| 2

TAB. 6.4 — Coeflicients des intégrateurs avec quantificateur 4 bit

L’amplitude maximum utilisable est trés proche de la tension de référence. Cette
méthode exploite également bien la dynamique des différentes sorties d’intégrateurs
comme on peut le voir sur la figure 6.17 qui donne ’histogramme des états du modu-
lateur du troisiéme ordre & 'optimum du rapport signal sur bruit.
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Fi1G. 6.17 — Histogramme des états du modulateur d’ordre 3 avec un quantificateur 4
bit.

L’utilisation d’un quantificateur multi-bit présente le double avantage d’améliorer
la stabilité du modulateur et d’effectuer une mise en forme plus efficace du bruit de
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quantification. La contrepartie, comme il a été noté en 6.4.1, est que les imperfec-
tions du CNA, et en particulier sa linéarité, affectent directement les performances du
modulateur.

6.6 Architecture cascade

6.6.1 Principe

La structure cascade permet de résoudre les problémes liés & l'instabilité d’un mo-
dulateur d’ordre élevé. Elle utilise K modulateurs d’ordre M; (en général M; < 2,
i1 = 1,.,K) associés & K quantificateurs. La figure 6.18 donne le schéma de prin-
cipe de cette structure. Le bruit de quantification de chaque modulateur noté FE;

E E, E,
—| Modulateur 1 Modulateur2 ----1 Modulateur K

Y, Y, Yg

Recombinaison numérique —

F1G. 6.18 — Principe de la structure cascade.

sur la figure 6.18 est transmis & 1’étage suivant. Les sorties numériques Y; des diffé-
rents quantificateurs sont recombinées dans un bloc numérique qui réalise 'opération
Y(z) = oK Hi(2) Yi(z). Les filtres H; sont liés aux modulateurs utilisés et idéale-
ment cette recombinaison élimine tous les bruits de quantification intermédiaires pour
ne conserver que celui (& un coefficient prés) du dernier modulateur. Si tous les quan-
tificateurs ont la méme résolution, cette réalisation est équivalente & un modulateur
d’ordre M = Zfil M;. La stabilité individuelle des modulateurs assure celle de la
structure compléte. Si le modulateur du premier ordre ne peut pas étre utilisé pour le
premier étage pour les raisons invoquées au 6.5.2, il constitue cependant un bon choix
pour les étages suivant. Celui-ci est en effet inconditionnellement stable et sa dyna-
mique peut étre ajustée trés simplement. La limitation inhérente & cette structure est
liée & la dispersion des gains des intégrateurs. L’élimination des bruits de quantifica-
tion des étages intermédiaires nécessite une adaptation entre les coefficients du bloc de
recombinaison et les coefficients des modulateurs. Du fait des dispersions, ces relations
qui font ’objet de la section suivante, ne seront jamais satisfaites parfaitement.

6.6.2 Relations de couplage dans la cascade

La linéarisation du quantificateur permet d’écrire les sorties y; et s; de chaque mo-
dulateur qui correspondent respectivement 4 la sortie du modulateur et a la différence
entre l'entrée et la sortie du quantificateur (voir figure 6.19). Celui-ci est remplacé par
sont modéle linéaire associé de gain K; et de bruit de quantification n; :

Yi = Tis Si—1 + Tin n; S; = A? n; + AiTiS Si—1 (6.11)
a; a;
Aj=—L—b, et A'=AT"— L
avec - e i i -

Les fonctions 7} et T;* sont déduites du choix du filtre associé au modulateur élémen-
taire. Celles-ci sont données & I’annexe C pour les modulateurs d’ordre 1 4 4. Le signal
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— Filtre

F1G. 6.19 — Couplage dans une cascade de modulateurs

d’entrée e est égal & s( et la sortie est obtenue par combinaison linéaire des sorties y;.
Pour m modulateurs on a :

i=1 i=1

On a par exemple pour m=4 :

t5 =T (hy + A1T5 (hy + AsT3 (hs + AsT3hy)))
th = TP + APT5 (ho + AoT§ (hs + A3Tihy))

10 = hoTy + ARTS (hs + AT hy) (6.13)
tn = haTl + ART;hy
tn = hyTp

La recombinaison des différentes sorties doit permettre d’annuler tous les bruits de
quantification intermédiaires {n 2,3}. Ceci est possible avec :

A=Ay =A3=0 (6.14)

M1 = hoT5b1 hoTy = haT5ba  hsTs = haT;bs (6.15)

A titre d’exemple d’application de ces relations nous utilisons la cascade 2-1-1

constituée d’un modulateur du second ordre suivi de deux modulateur du premier
ordre dont le schéma est donné & la figure 6.20.

Exemple : Cascade 2-1-1

A partir des fonctions de transfert de ’annexe C, les relations 6.13 deviennent dans
ce cas particulier :

k _2 koz—1 haz—1 -~
5 ~ 7”‘})&;(2)'2 (hl + Aq —%)220 (hg + Aq 320 hg)) ~ z 2h1

D3
n o~ (1-z""? _ koagez! kzz~!
e D%O 1y2 Do (h21+A2 Dao h3)
1—2" koazoz”
zhl — 22832 h,2 (616)
t ~ h (1_271)D1_0 k3a42271D;‘0
2~ 2( D201) D3so 3
n _ 1—2z"
1y = h3—D30

Dans ces expressions on a noté D1g, D2g, D3o la valeur des dénominateurs des diffé-
rents modulateurs. Celle-ci sera approximée par la valeur prise pour z=1 pour conduire
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F1G. 6.20 — Cascade 2-1-1
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4 des fonctions non-récursives simples pour les filtres hq, ho, h3 :

h1 ~ z_2
ho m gt (1= 272 =dy a7 (1 - 271)? (6.17)
hs X pparaan (1= 2713 =ds (1 —271)°

La minimisation du bruit de quantification dans le dernier modulateur conduit
aux coefficients du tableau 6.5. L’optimum du rapport signal sur bruit avec les filtres

lar | i | oo [ B2 Jasi[asa | Bs | om | o | Ba |
PAPAEANARRPAEORRE AR

TAB. 6.5 — Coefficients des intégrateurs

précédents et un rapport de sur-échantillonnage de 16 est obtenu pour do = 1,87
et d3 = 1,84. Sa valeur est de 64,3 dB & une amplitude d’entrée de 0,7 V,.s. La
figure 6.21 représente la contribution dans la puissance de bruit en sortie des différents
quantificateurs de la cascade ainsi que la puissance de bruit totale. On remarque que
la puissance de bruit du premier quantificateur n’a pas été suffisamment éliminée par
les filtres de recombinaison et qu’elle représente une part importante de la puissance
de bruit dans la bande passante du signal. Ceci est du & la présence du coefficient Ao

Limite de bande passante

=60 - quantificateur 1| ———
quantificateur 2 ------

Densité spectrale de bruit (dB)

—100 H [/ bruit total

-120 ‘ ‘ ‘
0 0.05 0.1 0.15 0.

Fréquence normalisée f/Fs
FiG. 6.21 — Contribution des différentes sources de bruit de quantification

dans I’équation 6.16. Du fait de la variation du gain du quantificateur, celui-ci ne peut
pas étre annulé parfaitement. La prise en compte de ce coefficient conduit & la forme
suivante pour hq :

hl=z"2[1+dl(1-z"")] (6.18)

L’optimum du rapport signal sur bruit est obtenu pour d; = 0,35, do = 1,89 et
ds = 1,83. Sa valeur est de 71,4 dB & une amplitude d’entrée de 0,7 V,..¢. Le bruit de
quantification est dans ce cas essentiellement celui du dernier quantificateur comme
on peut le voir sur la figure 6.22 qui représente la nouvelle contribution du bruit des
quantificateurs. Cet exemple montre que le filtre de recombinaison doit étre parfaite-
ment adapté a la structure du modulateur. Son efficacité est cependant dépendante de
la précision avec laquelle sont réalisés les coefficients. En effet, dans les relations 6.16
de ’exemple précédent, toute variation de ces coefficients va se traduire par une an-
nulation imparfaite des sources de bruit des premiers étages. Cette particularité de
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quantificateur 1| ——
quantificateur 2 ------

-80

bruit total ———

Densité spectrale de bruit (dB)

-100

1 1 1
0.05 0.1 0.15 0.

=120
0

Fréquence normalisée f/Fs

F1G. 6.22 — Nouvelle contribution des bruits de quantification

la structure cascade la rend plus sensible aux variations des coefficients et aux dé-
fauts des intégrateurs comparativement & l'utilisation d’un seul quantificateur (voir le
chapitre 9).

0.025 T T T T T

Amplitude d’entrée: 0,6 V.

0.02 -

0.015 - Fﬁﬂtﬂ
001 ! N
/ |

0.005 f

Probabilité

-1 -08 -06 -04 02 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

Amplitude/V ¢
Fi1G. 6.23 — Histogramme des états pour la cascade 2-1-1

La cascade 2-1-1 constitue un exemple particuliérement intéressant quant aux choix
possibles de ’ordre des modulateurs. Nous avons vu & la section 6.5.2 que le choix d’un
premier ordre était inadapté pour le premier étage. Celui-ci est par contre bien indiqué
pour les étages suivants par sa stabilité inconditionnelle et la possibilité d’exploiter
toute "amplitude permise pour 1’évolution des états d’intégrateurs. D’autre part, le
choix d’un ordre supérieur & deux pour le premier étage entraine une limitation sur le
niveau maximum d’entrée (cf 6.5.3) et une plus mauvaise utilisation de la dynamique.
La figure 6.23 qui représente I’histogramme des états de la cascade 2-1-1 illustre cette
utilisation efficace de ’excursion des sorties d’intégrateurs.

6.6.3 Structures cascades du troisiéme et quatriéme ordre

Nous avons vu dans la section précédente que les considérations pratiques sur ’ex-
cursion des états et sur la stabilité du modulateur restreint les choix possibles sur
Pordre des filtres utilisés dans la cascade. Le tableau 6.6 donne les caractéristiques
obtenues pour les cascades 2-1 et 2-1-1 qui constituent des choix intéressants de ce
point de vue. Une comparaison avec le tableau 6.2 montre que l'ordre 3 cascade a des
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SINAD, R

(dB) 8 |16 [ 32 | 64 | 128
cascade 2-1 35 | 56,1 | 77 97 115,6 || 0,75
cascade 2-1-1 | 439 | 71,4 | 93,5 | 108,3 | 123 0,7

OL

TAB. 6.6 — Caractéristiques des modulateurs cascade 1 bit.

performances environ 14 dB supérieures & la structure utilisant un seul quantificateur.
De plus Pamplitude d’entrée est 50% plus élevée. Dans le cas d’un quantificateur 1 bit,
la cascade est donc une solution trés avantageuse pour augmenter 'ordre du filtrage
sans étre pénalisé par les contraintes de stabilité du modulateur.

6.6.4 Utilisation de plusieurs niveaux de quantification

Le principe de fonctionnement de la cascade n’est pas limité quant & la résolu-
tion des quantificateur utilisés. Le modéle linéaire étudié & la section 6.6.2 est méme
encore mieux justifié lorsque cette résolution augmente. Cependant, le principe étant
basé sur I’élimination du bruit des premiers étages pour ne conserver que celui du der-
nier, il est particuliérement intéressant d’introduire une quantification a plus de deux
niveaux dans le dernier étage. Cette solution présente également un autre avantage.
Nous avons vu & la section 6.4.1 que les imperfections du CNA sont équivalentes & une
source d’erreur & l'entrée du modulateur (ici le dernier étage). Dans la cascade, cette
source d’erreur subit le méme traitement que le bruit de quantification du modulateur
précédent, c’est & dire un filtrage passe-haut. En reprenant ’exemple de la cascade
2-1-1 le filtrage qui serait ainsi obtenu est donné par le filtre hy de expression 6.17.
Le bruit lié au CNA est ainsi rejeté hors de la bande utile du signal sans qu’il soit
nécessaire d’appliquer un traitement particulier tel que la sélection cyclique (DWA)
vue en 6.4.1. Le gain apporté par une quantification fine sur le dernier étage est cepen-
dant limité par le fait que le bruit des premiers étages ne peut pas étre parfaitement
annulé par le filtre de recombinaison. Reprenons ’exemple de la cascade 2-1-1 avec une
quantification de 4 bit sur le dernier étage dont les coefficients des intégrateurs sont
donnés dans le tableau 6.7. Les gains du dernier étage ont été modifiés pour prendre

|a1|ﬁ1|a2|ﬁ2|a31|a32|ﬁ3|a41|a4g|ﬁ4|
(2/7 27 [3/4 112 1 [2/5]2/5] 2 [4/5]4/5]

TAB. 6.7 — Coeflicients des intégrateurs

en compte la variation du gain effectif du quantificateur liée & la quantification sur 4
bit. Le SINAD,, est dans ce cas de 81,4 dB pour un suréchantillonnage R de 16, soit
un gain de seulement 10 dB alors que le gain attendu par ’accroissement de résolu-
tion est de 6 (n — 1) = 18 dB. Cette perte de résolution est liée au fait que le bruit de
quantification lié au premier étage et représenté sur la figure 6.22 est maintenant le
bruit dominant qui limite les performances de I’ensemble de la cascade. Une solution &
ce probléme est de réduire également le bruit de quantification des premiers étages en
introduisant une quantification plus fine sur tous les modulateurs de la cascade [42].
L’inconvénient de cette solution, comme dans le cas d’un seul quantificateur, est que le
bruit associé aux imperfections du CNA ne subit plus le filtrage numérique passe-haut
et influence directement les performances de ’ensemble du convertisseur.
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6.7 Choix des paramétres d’un modulateur

Il existe trois degrés de libertés essentiels dans le choix d’une architecture de mo-
dulateur qui sont :

— Le rapport R de suréchantillonnage.

— L’ordre M du filtrage associé & la mise en forme du bruit de quantification.

— Le nombre de niveaux de quantification (ou le nombre n de bit).
Nous considérons successivement ces différents parameétres dans ’ordre précédent qui
représente un niveau de complexité croissant de la réalisation.

Rapport de suréchantillonnage Augmenter la valeur de R constitue la solution
la plus simple pour augmenter la résolution. Le gain théorique (formule 6.6) est de
(6 M + 3) dB pour chaque octave supplémentaire de R. Cette solution permet égale-
ment une grande souplesse d’utilisation, un seul modulateur pouvant réaliser différents
couples (résolution, bande-passante). La limite est imposée par la fréquence maximum
d’échantillonnage liée au temps d’établissement fini des amplificateurs et & la bande
passante désirée. La recherche de bandes passantes plus importantes a conduit & une
réduction progressive de ce paramétre, des valeurs de R de 16 voire de 8 sont cou-
rantes aujourd’hui dans les modulateurs large bande. Pour ces valeurs, Defficacité de la
mise en forme du bruit est réduite. D’autre part, le gain réduit des intégrateurs rend
la structure moins robuste vis & vis des imperfections technologiques (le gain d’un
intégrateur de la forme # est de l’ordre de 2,5 en limite de bande pour R=8).

Ordre du filtrage Le rapport R étant fixé par la technologie, il est possible d’aug-
menter la résolution en accroissant 'ordre M du filtrage. Le gain est théoriquement
donné par la formule 6.6 et la figure 6.7. En pratique, nous avons vu que pour une
quantification un bit et une faible valeur de R, le gain apporté par Pordre du filtrage
est bien inférieur 4 cette valeur théorique. Ceci est da au choix restreint des coefficients
pour maintenir la stabilité. La structure cascade permet de résoudre ce probléme au
prix d’une sensibilité accrue aux imperfections des intégrateurs et & la variation du
gain effectif des quantificateurs.

Reésolution des quantificateurs Une autre maniére d’accroitre D’efficacité du fil-
trage est d’augmenter la résolution des quantificateurs. La stabilité est alors beaucoup
plus facile & garantir et les coefficients des intégrateurs peuvent étre choisis pour ef-
fectuer une mise en forme efficace du bruit. Cette réduction du pas de quantification
procure également un gain de 20 log,,(2™ — 1) d B pour une résolution de n bit. Mise &
part la complexité accrue des quantificateurs, le gain apporté par une résolution supé-
rieure & un bit est cependant assujetti aux imperfections de la conversion numérique-
analogique (cf 6.4.1). Une solution efficace est alors d’utiliser une technique de sélection
(DEM) des éléments du CNA procurant une réduction du bruit qui lui est associé.

6.8 Convertisseurs >A CMOS récents

Le tableau 6.8 donne quelques exemples de caractéristiques de convertisseurs XA
CMOS large bande publiées durant ces 5 derniéres années. Dans ce tableau, Fy,¢, repré-
sente la fréquence d’échantillonnage finale aprés décimation, celle du modulateur étant
R fois plus élevée. Le rapport de suréchantillonnage R varie de 8 & 96, 1a moyenne étant
proche de 24. La résolution effective (ENOB) moyenne est de 12,5 bit. La puissance
indiquée correspond & la puissance consommée par le modulateur seul, la puissance



6.8. CONVERTISSEURS YA CMOS RECENTS 101

totale incluant le filtre de décimation étant rarement fournie. Lorsqu’elle est indiquée,
cette derniére est approximativement 25% plus élevée mais la puissance associée au
filtre de décimation tend & diminuer progressivement avec I’évolution technologique.
La figure 6.24 représente I’évolution de ’énergie par conversion E. (cf 4.15) en
fonction de la longueur de canal & partir des données du tableau 6.8. Une régression
linéaire sur ces données conduit & une réduction similaire au convertisseurs flash et
pipeline d’un facteur 5 environ, la valeur actuelle étant comprise entre 1 et 10 pJ.
On constate sur la figure 6.25 que la plupart des réalisations sont dédiées & une
bande de 1 & 2 MHz avec une résolution de 12 & 15 bit. Ce domaine étant principa-
lement lié aux applications de type modems pour les transmissions avec ou sans fil.
La réalisation [41] (point (a) sur la figure 6.25) marque une évolution importante de
la bande passante accessible par le modulateur YA. Ces performances sont obtenues
avec une architecture & un seul quantificateur de 4 bit et un filtrage du troisiéme
ordre. La fréquence d’échantillonnage du modulateur est de 100MHz. Pour réduire les
contraintes de linéarités du CNA une selection cyclique (DWA) est utilisée.
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F1G. 6.24 — Evolution de ’énergie par conversion en fonction de la longueur du canal.
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F1G. 6.25 — Résolution effective en fonction de la fréquence d’échantillonnage aprés
décimation.

Frota | R P | Loin | Vaa | SNDR | ENOB | E, | Ref
(Ms/s) (mW) | (um) | (V) | (dB) (bit) | (pJ)
2 24 | 230 1 5 85 138 | 81
14 16 g1 | 0,72 | 3.3 71 11,5 20
2,5 24 | 295 | 065 | 5 89 145 | 5,1
12,5 8 380 | 0,65 | 5 67 108 | 17,1
2,2 24 | 200 | 05 | 3,3 82 13,3 9
2,5 8 270 | 05 | 5 90 14,7 | 41
4 16 | 150 | 0,5 | 2,5 87 14,2 2 | [129]
0,36 | 36 5 04 | 1,8 82 133 | 14
2,2 24 | 187 | 0,35 | 3,3 72 11,7 | 25,5
2,2 24 | 248 | 035 | 3,3 79 128 | 158
7,7 24 | 135 | 025 | 2,5 52 8,3 5,6
2,5 32 33 | 0,25 | 2,5 79 128 | 1,9 | [106]
44 16 66 | 0,25 | 2,5 87 142 | 08
0,6 96 15 | 0,18 | 1,8 78 12,7 | 38
4 8 150 | 0,18 | 1,8 82 133 | 3,7
2,2 29 | 180 | 0,18 | 1,8 88 143 | 41
384 | 12 50 | 0,18 | 2,7 70 113 | 52
1,25 |184| 30 | 0,18 | 2,7 77 125 | 4,1
3,8 12 | 29 | 013 15 49 7.8 34

TAB. 6.8 — Convertisseurs XA CMOS récents



Chapitre 7

Contraintes technologiques

7.1 Introduction

La réduction des dimensions des transistors s’accompagne de nombreux effets bé-
néfiques. Un avantage évident est la possibilité d’intégrer des systémes de plus en plus
complexes sur une méme puce (System On Chip), ce qui permet la fabrication de sys-
témes de taille de plus en plus réduite et & faible coat. La réduction de la longueur
du canal a également permis d’accroitre la vitesse de traitement. Ceci peut étre mis
en évidence par le calcul de la fréquence de transition pour laquelle le gain en courant
du transistor est égal & 'unité [73]. On a, & partir du modéle quadratique du courant
drain I4s = ’%%(Vgs — Vr)?, la valeur suivante pour cette pulsation limite :

— 9Im ~ H’COI%(VgS - VT) —u Vgs - VT (7 1)
Cys + Cya Cox WL L2 )

[0%7

Ce qui met clairement en évidence le role prépondérant de la longueur du canal (cette
tendance doit toutefois étre nuancée par les effets de canal court qui conduisent &
une transconductance g,, plus faible et & I'importance grandissante des capacités de
connexion).

La réduction des dimensions implique cependant de fortes contraintes sur la concep-
tion des blocs analogiques. Les deux conséquences majeures étant la réduction de l’ex-
cursion des signaux et la dispersion des valeurs des composants. La premiére résulte
de la réduction de la tension d’alimentation. Cette réduction est nécessaire pour ga-
rantir la fiabilité du composant par le maintien d’un champ électrique maximum. Elle
est également trés bénéfique a la consommation des circuits numériques dont la com-
posante dynamique varie de maniére quadratique avec la tension d’alimentation. La
dispersion sur les valeurs des composants résulte quant & elle des imprécisions géo-
métriques qui sont plus importantes pour les petits dispositifs. Ces deux effets sont
particuliérement préjudiciables & certains types de convertisseurs. Prenons par exemple
le cas d’un flash : la réduction des dimensions implique une dispersion plus grande des
seuils de décisions et une pleine échelle réduite, ce qui entraine une perte de résolution.
La technologie VLSI favorise la vitesse au détriment de la résolution et ceci explique
le succés des techniques utilisant le suréchantillonnage du signal et des quantificateurs
de faibles résolution.

Les circuits & capacités commutées constituent un choix privilégié pour le traite-
ment analogique des signaux. Cette technique présente de nombreux avantages :

— capacité i étre intégrée dans des technologies CMOS standards

103
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— constantes de temps précises sans réglage

— bonne linéarité
Ce chapitre est consacré a I’étude des conséquences que représente 1’évolution de la
technologie sur les CAN étudiés dans les chapitres précédents et en particulier sur
les composants des circuits & capacités commutées qui sont aujourd’hui fréquemment
utilisés pour leur conception.

7.2 Réduction de la tension d’alimentation

Le tableau 7.1, extrait de la référence [14], donne quelques exemples de générations
technologiques avec la longueur de canal L,,;,, la tension d’alimentation V4, ’épais-
seur d’oxyde t,;, la tension de seuil V7 et le paramétre de dispersion de la tension de
seuil AVT-

Lnin | Vaa | tox Vr Ay
(pm) | (V) | (nm) | (V) | (mV.um)
3 5 70 1,5 35
2,5 5 60 1,2 30
2 5 40 1,1 25
1,5 5 25 1 22
12 | 5 | 2 | 1 21
1 5 25 0,95 20
08 | 5 | 20 [085] 13
05 | 33| 135 0,73 11
035 | 33 | 10 | 0,59 9
025 25| 6 1052 6
0,18 | 1,8 | 5 |042| 42
0,12 | 12| 42 [032] 38
01 | 12| 36 [031] 32
007 109 3 |03 25

TAB. 7.1 — Exemples de technologies [14].

Ce tableau fait apparaitre la réduction rapide de la tension d’alimentation pour
les dimensions submicroniques aprés un grand palier & la tension Vz; = 5V. Cette
tendance apparue dans le milieu des années 90 résulte des contraintes de fiabilité et
de dissipation de puissance occasionnée par la forte densité d’intégration des circuits
numériques. Afin de déterminer I'impact de cette évolution sur les circuits analogiques,
nous nous appuierons sur les derniéres données du tableau 7.1 pour lesquelles 'effet
de la réduction des dimensions est particuliérement important.

Impact sur le convertisseur flash A partir de la formule 4.12, on peut déterminer
la résolution maximale d’un flash connaissant la surface A occupée par les transistors
d’entrée d’un amplificateur, la pleine échelle F'SR et la dispersion Ay de la tension
de seuil. En considérant une surface arbitraire A, = 50um? pour la longueur de grille
L, = 0,8um du tableau 7.1, une pleine échelle égale & 0,9 Vg4 et en appliquant un

2
facteur d’échelle @ = (L%) pour les technologies suivantes on obtient les résolutions

de la ligne (a) du tableau 7.2.
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Loin(im) ] 0,8 ] 0,5 | 0,35 | 0,25 | 0,18 | 0,12 | 0,1 | 0,07
(@) | maz(bit) | 7,9 | 68 | 66 | 63 | 5,9 | 49 | 48 | 4,3
(b) [ C.(fF) |64 | 15,5 | 14 | 18,1 | 20,5 | 45 | 37,2 | 485

TAB. 7.2 — Impact de la technologie sur les performances d’un flash

Ceci montre bien qu’une réduction des dimensions s’accompagne d’une perte de
résolution. Le reméde utilisé fréquemment consiste & conserver une surface suffisante
pour garantir la résolution attendue. L’inconvénient de cette solution est de limiter les
performances en vitesse ou en consommation. Pour s’en convaincre, considérons cette
fois un convertisseur flash de 6 bit de résolution avec les technologies submicroniques
du tableau 7.1. La capacité d’entrée d’un amplificateur peut étre obtenue par C, =
%, la surface A étant calculée par I’expression 4.12. Cette capacité est reportée en
fonction de la longueur de canal a la ligne (b) du tableau 7.2. On note un accroissement
notable de la capacité d’entrée pour les faibles longueurs de canal. Cette évolution est

défavorable pour la consommation et le comportement dynamique du convertisseur
flash.

Contraintes faible tension et XA La réduction de la tension d’alimentation im-
pose de fortes contraintes sur la conception d’un modulateur XA, I’excursion en sortie
de chaque intégrateur étant de plus en plus réduite. Dans un modulateur mono-bit une
excursion des intégrateurs de 1,5 fois la tension de référence est fréquemment utilisée
pour éviter une dégradation importante du rapport signal sur bruit. Pour des tensions
d’alimentation de ’ordre du volt la tension de référence permise devient alors trés
faible. Nous verrons dans le chapitre 9 que ’on peut déterminer efficacement les coeffi-
cients d’un modulateur pour garantir une excursion minimale des sorties d’intégrateurs
tout en conservant de bonnes performances dynamiques.

7.3 Circuits a capacités commutées

7.3.1 Commutateur CMOS

L’efficacité du commutateur est liée & la résistance du canal qui doit étre suffisam-
ment faible pour que la charge des capacités soit quasi-compléte. D’autre part sa taille
doit étre minimum pour limiter le phénoméne d’injection de charges. Celui-ci étant
lié au fait qu’a la coupure du canal, une partie de la charge qui y était stockée est
accumulée sur la capacité d’échantillonnage. La conductance du canal d’un transistor
NMOS dans le mode linéaire étant donnée par :

L _ MCOZW(Vgs - VT)

Ton L

Jon = (7.2)
ces deux exigences conduisent & maintenir une tension de contrdle Vs — Vr suffisante.
Ceci n’est possible, pour un transistor NMOS, que dans la partie basse de la tension
d’alimentation. Pour garantir une conduction sur toute la tension d’alimentation, la
solution traditionnelle consiste & utiliser un transistor PMOS en paralléle avec une com-
mande complémentaire. La conductance globale est alors la somme des conductances
des deux transistors comme indiqué & la fugure 7.1.

On remarque qu’il existe une valeur minimum de la tension d’alimentation pour
qu’un tel dispositif soit fonctionnel. En effet, pour Vg = Vrny 4 |Vrp|, la conductance
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9on

Imin

3—0{ H—&< % F&<

0 Vi

F1c. 7.1 — Conductance d’un commutateur CMOS.

s’annule au voisinage du centre de 1’alimentation ot la densité de probabilité du signal
est souvent maximale dans un dispositif analogique. Le rapport entre la tension d’ali-
mentation et la tension de seuil est donc trés important pour garantir une dynamique
maximum du signal. En considérant les tensions de seuil identiques pour les deux types
de transistors, on obtient une valeur minimum de deux pour ce rapport. La figure 7.2
montre sont évolution avec la technologie & partir des données du tableau 7.1 pour les
faibles longueurs de canal.

Vaa 4.1
Vr B .

2.5 T T T T
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5

L min [/l 7)7/}

F1G. 7.2 — Evolution du rapport entre Vyy et Vr en fonction de Lyy,r,.

On remarque une nette diminution de ce rapport pour les faibles longueurs de
canal qui est trés défavorable & 'utilisation du commutateur cM0S. Cette situation
est la conséquence d’une contrainte liée & la conduction des transistors sous le seuil.
Celle-ci accroit la consommation statique des circuits numériques et impose une valeur
minimale de la tension de seuil. Diverses solutions ont été envisagées pour palier &
cette déficience du commutateur CMOS pour les faibles tensions d’alimentation [14] :

Transistor a faible V La disponibilité de transistors avec une faible tension de seuil
résout de maniére simple le probléme du commutateur. Elle introduit, certes, un cott
supplémentaire pour la technologie du fait de I'introduction d’étapes supplémentaires.
Elle est cependant également intéressante pour les circuits numériques. En effet, pour
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ces circuits, une faible tension de seuil réduit les temps de propagation au détriment
des courants de fuite. L’utilisation de faibles tensions de seuils uniquement dans les
chemins critiques peut permettre un bon compromis entre vitesse et consommation.

Elévation de la tension de controle Dans cette technique, on utilise un circuit
spécifique & chaque commutateur dont le role est d’augmenter la tension de controle
grille-source du transistor. Certaines configurations permettent également de mainte-
nir cette tension de contrdle constante indépendamment de la valeur du signal. Cette
technique peut cependant poser des problémes de fiabilité. Si la plupart des configu-
rations garantissent une différence de potentiels inférieure & la tension d’alimentation
Vaa pour Vy,,Vgq et Vs, pour certains transistors, la tension Vg peut étre supérieure
a 2vdd.

Amplificateur commuté Les commutateurs les plus critiques quant & I’excursion
nécessaire du signal sont généralement ceux qui sont situés en sortie d’un amplificateur.
Il est alors possible de supprimer ces commutateurs et d’activer ou non 1’étage de
sortie de amplificateur. En raison du temps d’établissement de cet étage, le temps de
commutation avec cette technique est cependant plus important que celui d’un simple
commutateur CMOS.

Amplificateur CMOS

Les circuits & capacités commutées utilisent généralement une version particuliére
d’amplificateur, de type transconductance (Operational Transconductance Amplifier).
Celui-ci est en fait une version simplifiée de I'amplificateur opérationnel générique.
Les performances dynamiques et la consommation sont en particulier étroitement liées
aux éléments externes a I’amplificateur. Au prix d’une complexité plus grande de
conception du fait de cette interaction, on peut obtenir de meilleurs performances en
termes de rapidité, de surface et de consommation. Parmi les critéres importants dans
le choix d’un amplificateur on peut citer :

— Faible tension de décalage (en particulier si cet amplificateur est utilisé dans un

circuit de comparaison)

— Marge de phase importante pour garantir la stabilité

— Excursion maximum de sortie pour un gain donné

— Relative indépendances des performances vis & vis de la technologie

— Consommation minimale

Tension de décalage

Considérons la relation quadratique pour le courant drain :

Iys = g(vgs —Vr)? (7.3)

Les paramétres Vi et § sont supposés suivre une loi gaussienne d’écart type respectif
ovy et og avec ! :

o = v os_ As
VWL B8 VW-L

1Seuls les effets & courte distance sont ici considérés [97]

(7.4)
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En absence de corrélation entre ces deux grandeurs, on peut facilement obtenir la
tension de décalage oy,, qui résulte de la variation des paramétres Vr et 3 lorsque le
courant drain est gardé constant. On obtient & partir de expression 7.3 :

Vs — V) o05\> 1 A
o = ob + (Qf . ?) - A (W B -vr) )

Le paramétre Ay varie proportionnellement a 1’épaisseur d’oxyde t,, alors que le
paramétre Ag reste sensiblement constant avec un ordre de grandeur de 2% - um [125].
L’importance relative de ce paramétre peut étre évaluée en égalant les deux derniers
termes de Iexpression 7.5. Ceci correspond & Vi, — Vp = 2 %. Cette valeur est de
Pordre de 500mV pour la derniére technologie du tableau 7.1. On peut donc considérer
que pour toutes ces technologies, le paramétre Ay est prépondérant mais que cette
situation va changer pour les technologies futures avec une importance croissante du
parameétre Ag. La dispersion sur la tension de seuil est souvent traitée comme une
tension d’erreur qui va se superposer au signal. On peut, par cette analogie, faire
intervenir une énergie associée i cette erreur [99] :
1 2

1
Ed = 5 Cgs ’ UVgs ~ 5 Cow ’ A%/T (76)

Le paramétre Ag a été négligé dans cette expression. Cette energie est indépendante
des dimensions et caractérise bien une technologie vis & vis de la dispersion sur les
composants. Le tableau 7.3 donne quelques exemples de valeurs normalisées par rap-
port & I’énergie thermique Ey, = %kB - T, & la température absolue T, = 300K (les

paramétres technologiques sont ceux du tableau 7.1).

| Liin(pm) | 08 ] 0,5 10,35]0,25 0,18 ]0,12 | 0,1 | 0,07 |
| E4/Ew | 705|747 ]675] 50 | 294 | 28,7 [23,7]174]

TAB. 7.3 — Energie associée 4 la dispersion de Vr

On constate que cette erreur est toujours supérieure au bruit thermique et constitue
donc une limite importante pour la précision. Elle décroit cependant avec L.y, ce qui
représente une évolution favorable de la technologie quant & la dispersion de la tension
seuil.

Consommation dynamique

La figure 7.3 représente un amplificateur associé & une capacité C qui est censée
représenter la charge totale de sortie (une partie de celle-ci étant liée & la capacité
d’entrée de ’étage suivant).

On suppose une efficacité totale de I’élément amplificateur telle que seul le courant
fourni & la capacité intervienne dans la consommation. La tension de sortie est supposée
varier de Vj,, pendant une période 1" du signal. Durant cette période, la charge fournie
par ’alimentation est donc égale & C'-V,,, et I’énergie consommée est égale & C'-V},- Via.
On a donc une puissance moyenne :

T
La tension V,,, doit étre suffisante pour garantir un rapport signal sur bruit minimum
SN Rypin. Considérons le cas d’un signal sinusoidal de fréquence f en présence du seul
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le
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Fic. 7.3 — Modéle pour la consommation.

bruit thermique & une température absolue T;,. On a dans ce cas :

\Z7)

P, n:8k Ta' SNRmzn
dy b f Vad — Vsat

(7.8)
ot 'on a fait apparaitre la tension Vi, = Vyq — Vpp nécessaire en pratique pour la
polarisation correcte des transistors de ’amplificateur. On voit que pour minimiser la
puissance dynamique sous la contrainte d’un certain rapport signal sur bruit on doit
avoir une tension V,: la plus faible possible par rapport & la tension d’alimentation.
Cette exigence est contradictoire avec les performances en gain et bande passante de
I’amplificateur qui imposent une valeur minimum 4 la tension de saturation. Avec cette
contrainte, on remarque que la réduction de la tension d’alimentation s’accompagne
d’une augmentation de la puissance dynamique.

La puissance obtenue par l’expression 7.8 est cependant généralement plusieurs
ordres de grandeur inférieure & la puissance consommeée en pratique. Plusieurs raisons
expliquent cet écart. L’expression 7.8 ne considére que le seul bruit thermique. L’erreur
associée a la dispersion de la tension de décalage peut étre assimilée & un bruit qui
va également limiter la dynamique du signal. Dans ce cas, la référence [125] établit
une formule similaire & 7.8 mais ol 'energie thermique est remplacée par ’energie Fy
définie par 7.6. Or, comme ’indique le tableau 7.3, cette energie est actuellement bien
supérieure & ’énergie thermique. D’autre part, une consommation existe également
indépendamment de ’activité du signal. C’est la puissance statique, nécessaire a la
polarisation des transistors. Celle-ci dépend de la topologie de Pamplificateur, de la
technologie et des performances dynamiques qui lui sont demandées. La formule 7.8 re-
présente donc une borne inférieure de la consommation que ’on cherchera & approcher
au plus pres.

Types d’amplificateurs :

La figure 7.4 représente deux architectures classiques d’amplificateurs. Le cascode
simple (a) est un montage efficace qui minimise le nombre de noeuds critiques in-
ternes. La marge de phase est ainsi facilement garantie et la consommation statique
est réduite. Le maintien d’une tension Vs minimale garantissant le fonctionnement sa-
turé de chaque transistor limite cependant ’excursion possible du signal de sortie qui,
commme nous 1’avons vu dans la section précédente, entraine une augmentation de la
consommation dynamique. Une alternative trés utilisée est le cascode replié (b) qui
procure une plus grande excursion de la tension de sortie (qui est de plus indépendante
du mode commun de ’entrée). Ceci est obtenu au prix d’une consommation qui est
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pratiquement le double de celle du cascode simple. L’avantage de cette architecture
est de présenter de bonnes performances avec une complexité réduite. La réduction
progressive de la tension d’alimentation associée & une tension de seuil relativement
importante (figure 7.2) conduit cependant & une excursion de plus en plus faible des
signaux. Une alternative au cascode est d’utiliser plusieurs étages de gain inférieur. La
marge de phase est dans ce cas plus difficile & satisfaire, du fait de l'introduction de
noeuds internes supplémentaires et la conception est plus complexe.

Ven

\Y
plg{ Vemtb

F1G. 7.4 — Type d’amplificateur : (a) Cascode simple (b) Cascode replié .

Pour les structures différentielles représentées a la figure 7.4, la tension de mode
commun doit étre définie par un circuit séparé. Un exemple de tel circuit est donné
4 la figure 7.5. C’est un des avantages de la technique des capacités commutées de
pouvoir réaliser cette fonction avec un circuit simple qui n’ajoute pratiquement pas de
consommation supplémentaire.

V

\ ~ Vi

“ J} {¥J} {¥V

op on

FiG. 7.5 — Exemple de circuit de contréle de mode commun.

7.4 Conclusions

Nous avons examiné dans ce chapitre 'impact de ’évolution technologique sur les
composants des CAN étudiés dans les chapitres précédents. L’étude est restreinte aux
circuits & capacités commutées en raison de leur utilisation fréquente aujourd’hui dans
les convertisseurs. L’implication la plus importante de la réduction des dimensions est
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une diminution de la tension d’alimentation. Nous avons vu quel était son impact sur les
blocs de base des circuits & capacités commutées. L’efficacité réduite du commutateur
et la réduction de ’excursion en sortie des amplificateurs étant les deux limites les plus
importantes pour la conception de ces circuits.
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Chapitre 8

Simulation comportementale

8.1 Introduction

Dans le cadre de la conception des circuits mixtes, ’exploration de l’espace de
conception est souvent faite au niveau transistor, ce qui nécessite des temps de simu-
lation trés importants pour évaluer une solution. Les choix au niveau systéme sont
essentiellement basés sur des heuristiques qui permettent de retenir une solution po-
tentiellement valide. A partir de ce choix, ’approche descendante traditionnelle est trés
coliteuse, car elle nécessite un grand nombre d’itérations entre les différents niveaux
d’abstraction comme indiqué a la figure 8.1. Afin de permettre une exploration plus

Performances

Niveau d’abstraction n—1

F1G. 8.1 — Interaction entre les niveaux d’abstraction.

efficace de ’espace de conception dans un temps restreint, L. P. Carloni et al. [17] pro-
posent une étape intermédiaire entre le systéme et ’architecture appelée plate-forme.
Celle-ci est composée d’une bibliothéque de cellules paramétrisées et hiérarchisées par
leur niveau d’abstraction. Ce point de vue est illustré a la figure 8.2. Ce niveau inter-
médiaire est défini par une relation sur les performances qui seront utilisées au niveau
systéme et au niveau architectural. Par exemple, pour un convertisseur analogique-
numérique de fréquence d’échantillonnage Fs; consommant une puissance P pour un
SINAD donné, on aura une relation du type :

U (Fs, P,SINAD) (8.1)
qui définit un domaine sur ces paramétres. Un point dans ce domaine correspond & des

performances données au niveau systéme (par exemple le taux d’erreur binaire d’un
récepteur). Il est également en correspondance avec une ou plusieurs architectures

115
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Espace des applications

Exploration sy,st'éme
”””” B -- Plate—forme

Exploration d’architectures

Y

Espace des architectures

F1c. 8.2 — Plate-forme.

pouvant garantir ce niveau de performances. Une relation du type 8.1 est trés pré-
cieuse au niveau systéme pour un CAN car elle peut conditionner un choix particulier
d’architecture.

Nous proposons d’utiliser la simulation comportementale pour guider les premiéres
phases de la synthése. Ces différentes étapes dans la conception d’un circuit mixte sont
présentées & la section suivante. Nous traitons ensuite plus spécifiquement le probléme
du choix d’une architecture de CAN. Le principe de la simulation comportementale

utilisée pour ces composants est ensuite décrit. Son application & la synthése fera
I’objet des chapitres 9 et 10.

8.2 Généralités sur la synthése

La synthése de circuits mixtes comprend généralement les étapes suivantes [107] :
1. lexpression des spécifications

2. la sélection de topologie

3. Le dimensionnement

4. la génération des masques

Les spécifications sont établies & partir de I’étude au niveau systéme. Pour un CAN
les spécifications générales peuvent étre par exemple : la fréquence d’échantillonnage,
la résolution (ENOB), la linéarité (SFDR) et la puissance consommeée.

La sélection de topologie consiste & choisir dans une bibliothéque de blocs ou de
cellules les composants appropriés pour le probléme & résoudre. L’existence d’un grand
nombre de topologies candidates pour une méme fonction rend cette tache particulié-
rement délicate pour les circuits mixtes.

Le dimensionnement peut étre défini comme la méthode permettant de déterminer
I’ensemble des paramétres de conception Z permettant de satisfaire aux mesures de
performances O. Au niveau d’une cellule, ’ensemble 7 peut étre constitué, par exemple,
des dimensions des transistors, des courants de polarisation. Au niveau d’un bloc, ce
peut étre la valeur des coefficients ou I’ordre d’un modulateur ¥A. Le passage des
paramétres de conception aux mesures de performances peut s’effectuer de différentes
maniéres :

— Expression analytique

— Simulation basée sur un modéle comportemental simplifié

— Simulation électrique utilisant un modéle élaboré de transistor (BSIM3, EKV,...).
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Le tableau 8.1 présente quelques avantages et inconvénients entre les approches basées
sur des expressions analytiques et celles utilisant la simulation. I’avantage en terme de
précision attribué 4 la simulation doit étre nuancé par le degré de précision des modéles
qu’elle utilise. En fonction de ce choix, un grand nombre de situations intermédiaires
sont possibles, ou rapidité d’execution et précision sont nécessairement incompatibles.

| Equations | Simulation
Avantages - rapidité - précision
- interactivité - généralité
Inconvénients || - dérivation des équations | - temps de simulation
- approximations - peu prédictif

TAB. 8.1 — Comparaison des méthodes de synthése

11 existe deux catégories d’outils pour le dimensionnement. Ceux-ci peuvent utiliser
une base de connaissance ou une optimisation. Dans le premier cas, les équations de
base nécessaires au dimensionnement sont intégrées dans I'outil. Dans le second, un
optimiseur ajuste les variables de conception afin de minimiser une fonction objectif
sous certaines contraintes.

Enfin, la génération des masques doit fournir une représentation fidéle du circuit
dimensionné avec la prise en compte des problémes géométriques (respect des régles
technologiques, prise en compte des dispersions et des perturbations de voisinage des
objets). Pour un circuit analogique, le nombres de composants élémentaires (transis-
tors, capacités, résistances,...) est généralement de quelques milliers pour un sous-
systéme mais les interactions entre ces composants sont complexes. Celles-ci sont trés
dépendantes de la technologie et également de l’environnement (température, Vdd,
couplage substrat,...). Les problémes de couplages et d’appariement de composants
influencent fortement la disposition géométrique et les distances entre les différents
éléments du circuit. I faut noter que les étapes précédentes ne sont pas forcément
aussi distinctes. Par exemple la synthése au niveau cellule peut imbriquer fortement
le dimensionnement et la synthése des masques [31].

Méthodes d’optimisation Toutes les phases précédentes sont susceptibles d’utili-
ser I'optimisation lorsqu’il n’existe pas de solutions directes pour passer d’une étape
a lautre. Le tableau 8.3 présente une classification des principaux algorithmes qui
sont généralement envisagés pour 'optimisation dans la conception de circuits. La dis-
tinction essentielle tient au caractére local ou global de ’optimisation. Il existe, pour
les méthodes locales, des algorithmes efficaces qui convergent rapidement. Malheureu-
sement, selon le point de départ de 'optimisation, ils peuvent fournir un minimum
local de la fonction de cott trés éloigné de 'optimum global. Les méthodes globales
permettent de palier & cet inconvénient en explorant plus efficacement 1’espace des
variables. Ceci est généralement obtenu au prix d’un temps de convergence plus im-
portant. Parmi les problémes d’optimisation numérique, le cas convexe est particulier.
Celui-ci n’apparait pas dans le tableau 8.3 car c’est 4 la fois une technique locale et glo-
bale. Cette technique s’avére trés intéressante pour sa capacité a résoudre efficacement
des systémes de grande taille [12]. Son inconvénient est de nécessiter une formulation
particuliére du probléme qui peut demander un effort important. Nous donnons un
bref apercu de cette formulation & ’annexe D.
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Méthodes d’optimisation

Techniques globales

Recuit simulé

Algorithmes génétiques

Neilder-Mead

Hooke-Jeeves

Fic. 8.3 — Classification des méthodes d’optimisation.

8.3 Sélection d’une architecture de CAN

Comme il a été précisé dans 'introduction, le choix d’une architecture est souvent
basé sur ’experience. Une représentation fréquente pour les CAN consiste en une par-
tition du plan (résolution, bande-passante) comme indiqué & la figure 8.4. Nous avons
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F1G. 8.4 — espace résolution - bande passante pour les différents convertisseurs

reporté sur la figure les réalisations des convertisseurs qui ont été présentés dans la par-
tie 2 (tableaux 4.1, 5.4 et 6.8). Celles-ci couvrent des régions assez distinctes du plan
ce qui permet, & partir des spécifications de résolution et de bande passante, de faire
un choix particulier d’architecture. Ce mode de sélection présente plusieurs inconvé-
nients. Il est assujetti au choix d’un nombre limité de réalisations propres & un domaine
d’application. Certaines région du plan sont ainsi moins explorées que d’autres et le
choix & la frontiére de deux domaines est délicat. D’autre part, cette représentation
ne donne aucune indication sur 1’évolution de ces frontiéres avec la technologie, ce
qui peut compromettre la pérennité du choix. Un critére de sélection plus quantitatif
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est nécessaire pour réduire la part d’arbitraire dans le choix d’un convertisseur. La
référence [129] donne un exemple de facteur de mérite pour la consommation que ’on
peut introduire & cette fin. Celui-ci combine les spécifications et les données techno-
logiques pour les CAN flash, pipeline et XA. L’erreur sur 'estimation de ce facteur
pour un nombre réduit de réalisations peut cependant étre importante. La figure 8.5
donne un exemple d’ajustement de ’energie de conversion en fonction de la longueur
du canal pour les CAN CMOS présentés dans la partie 2. Nous avons également fait
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F1G. 8.5 — Energie de conversion en fonction de Ly,ip

apparaitre les données d’ajustement pour le modulateur A pour mettre en évidence
la dispersion importante des points (elle est du méme ordre pour les autres convertis-
seurs). L’estimation de I’énergie de conversion faite a partir de cet ajustement est donc
trés grossiére et le prolongement de celui-ci pour des longueurs plus faibles est délicat.
Nous verrons dans le chapitre 10 une méthode pour estimer ce paramétre directement
4 partir de la simulation. La suite de ce chapitre est consacrée i la description de cette
derniére & partir de classes C+-+.

8.4 Classes C++ pour la simulation de CAN

Pour décrire un systéme constitué de composants discrets, il existe différents for-
malismes qui sont liés & nature des variables internes et des instants d’observation.
Le tableau 8.2 donne une classification des possibilités rencontrées en fonction de la
nature continue ou discréte de ces grandeurs.

Variables descriptives
Continues Discrétes
Continu | Equations différentielles FEvenements discrets
Discret | Equations auz différences | Machine a états

Temps

TAB. 8.2 — Classification des formalismes de modélisation

Pour un systéme logique ce formalisme est directement lié & son niveau d’abs-
traction. Une description de type Machine 4 états peut ainsi étre utilisée pour une



120 CHAPITRE 8. SIMULATION COMPORTEMENTALE

structure & base de registres et de logique combinatoire (description dite Transfert de
Registre ou RTL). Si’on considére le temps de propagation des signaux dans les portes
qui vont constituer cette derniére on devra alors faire appel & la notion d’Evenement
discret pour décrire les changements d’états. Des langages tel que VHDL ou Verilog
peuvent étre utilisés pour la description et la simulation & ce niveau d’abstraction
(Event-driven simulation). Enfin si ces portes sont décrites au niveau transistor, on
sera amené 3 considérer ’aspect continu des signaux & partir des Equations différen-
tielles algébriques déduites des modeles et des lois de conservations physiques (lois de
Kirchoff). A ce niveau la simulation est effectuée par un simulateur de circuit de type
SPICE. Cette simulation, qui nécessite 'intégration des équations différentielles, est
bien sir la plus codteuse en temps de calcul.

La simulation d’un systéme mixte analogique-numérique nécessite généralement
tous les niveaux de représentation précédemment décrits. Afin de combiner efficace-
ment ces différents formalismes des langages de description matérielle tels que VHDL-
AMS ou Verilog-A ont été développés. La méthode de simulation la plus appropriée
a chaque niveau d’abstraction est utilisée (type SPICE pour le temps continu, évé-
nementielle pour les états discrets,...). Dans le cas particulier des CAN, les circuits
échantillonnés constitués d’interrupteurs controlés par une horloge tels que les circuits
A capacités commutées ou les circuits & courants commutés sont trés fréquemment
utilisés. Un tel systéme est décrit par des Fquations aux différences ou seuls les va-
riables aux instants n T avec n entier sont & considérer. Ainsi si x(t) représente 1’état
du composant & Pinstant ¢t € [nT, (n + 1)T) et que celui-ci est décrit par I’équation

différentielle : y
%x =g(x,uy,) (8.2)

ol u, est lentrée échantillonnée sur U'intervalle ¢ € [nT, (n + 1)T), ’état futur est
donné par :

(n+1)T
x((n+ 1)T) =x(nT) + / o(1,u,)dr = f(x(nT),u,) (8.3)
nT
ol ¢(t,u,) est la solution de 8.2 telle que ¢(t,u,,) = x(nT') pour t = nT.

Dans un simulateur mixte, 'intégration numérique de 8.2 conduit & un temps de
calcul important. En effet, pour des raisons de stabilité, les méthodes d’intégration
sont généralement d’ordre réduit et le seul moyen pour augmenter la précision est
de réduire le pas d’intégration. Pour un circuit échantillonné, un nombre de points
de calcul important est ainsi dédié aux régimes transitoires [135]. Nous proposons
d’utiliser les spécificités de ce type de circuits pour réduire au maximum le temps de
calcul, & savoir :

e Tous les composants sont “actifs” & des instants réguliers de ’horloge.

e Si la solution de 8.2 peut étre préalablement établie, la sortie d’'un composant
peut étre déterminée directement & partir de 8.3.

La suite de ce chapitre est consacrée & la description structurelle des composants &
partir de classes C+-+ pour la simulation de ce type de circuits. Le choix de ce langage
est lié d’une part aux impératifs de rapidité et d’autre part & la possibilité de décrire
les composants de maniére intuitive et hiérarchique. Les classes de base utilisées pour
la description structurelle des convertisseurs sont inspirées de [25] et sont représentées
graphiquement sur la figure 8.6. La classe Component définit le corps du composant.
Elle contient la liste des ports (Input et Output). Les connexions entre ports sont
effectuées par la classe Wire. Toutes ces classes (Input,Output,Wire) dérivent d’une
méme classe Connector.
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Connector

Component

Component ()

Wire
o Wi ;

DataConnector< T >

H
Port / ‘ Port< T > ‘ ‘ Wire<T >

——

Input< T > ‘ ‘ Output< T > ‘

Component ‘

F1G. 8.6 — Classes de base.

La simulation de cette structure est simplement effectuée par une activation simul-
tanée des différents composants & partir d’une horloge. Tous les composants ont une
entrée d’horloge (H) et une méthode update () qui définit 'action du composant lors
de P’activation. Cette méthode calcule la ou les sorties & partir des signaux présents
sur les ports d’entrée. Afin d’illustrer le fonctionnement de ces classes, nous utiliserons
comme exemple un modulateur YA du premier ordre représenté a la figure 8.7. Cet

Intégrateur

O—=—=0 Quantificateur ()

0g

% O Port
2 ﬂ ﬂ O Wie

Fi1G. 8.7 — XA du premier ordre.

exemple utilise trois composants et cinq connecteurs (Wire). Le générateur fournit le
signal d’entrée du modulateur et les deux phases de ’horloge qui sont également re-
présentées sur la figure 8.7. Ces deux phases sont représentées par un entier qui est
transmis sur le connecteur d’horloge. Voici le code C++ correspondant 4 la description

et & la simulation du modulateur :

Wire<Analog> E,X,SQ;
Wire<Binary> Q;
Wire<Clock> H;

INT_BHV Int(E,SQ,X,H);
QTZ_BHV Qtz(X,SQ,Q,H);
Generator G(E,H);
G.set_sin(0.5,1);
G.update();
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Les types définis pour ces connecteurs (Analog, Binary, Clock) sont ici équivalent
aux types flottants, booléens et entiers du langage. Un type quelconque peut
cependant étre attribué & un connecteur. Le graphe d’héritage des composants corres-
pondant 3 cet exemple, en supposant deux types de description pour l'intégrateur !,
est donné 3 la figure 8.8. L’intérét de cet héritage est de pouvoir réutiliser la descrip-
tion structurelle et de ne redéfinir que les méthodes spécifiques au comportement du
composant. Ceci est similaire & la distinction entité-architecture pour la partie structu-
relle des langages de simulation et de description matérielle tels que Verilog ou VHDL.
Dans ces langages, la simulation gére une liste d’événements discrets pour décider de

Component

| |
Generator Integrator Quantizer

— |

INT BHV | | INT.CC | | QTZBHV

F1G. 8.8 — Hiérarchie des composants pour le modulateur

P’activation des processus qui définissent ’état futur du composant. Ici, I’activation du
composant est systématique sur tout changement d’état de ’horloge. Nous donnons &
titre d’exemple la méthode d’activation de I'intégrateur INT_BHV défini avec les ports
Ip, In, Out, Clk:

void INT_BHV::update()
{
switch(Clk.get()) {
case 0: {
En=In.get();
State+=Ep-En;
Out.put(State);
}; break;
case 1: {
Ep=Ip.get();
}; break;

}

Comme nous le voyons sur cet exemple, chaque connecteur dispose de deux méthodes
put () et get() pour écrire et lire des données sur les ports. La description avec un
modéle plus complexe tel que celui décrit & 'annexe E est tout 4 fait similaire. Dans ce
cas, I’état de l'intégrateur est définit par le vecteur de charges. La méthode update ()
calcule alors ce vecteur de charge & partir de son état antérieur & chaque période
d’horloge.

La hiérarchie simplifiée des classes pour les CAN pipeline et XA est représentée 3 la
figure 8.9. Elles dérivent toutes les deux de la classe Component et toutes les méthodes
définies dans cette classe sont applicables aux deux architectures. En particulier, la

IBHV : Modéle comportemantal simple, CC : Modéle pour les capacités commutées
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Composant Composant

Intégrateur Modulateur Quantificateur Flash PE MDAC
Modulateur Modulateur ol
simple cascade Fipeline

PE: Etage d’un CAN pipeline

Fi1G. 8.9 — Hiérarchie simplifiée des classes pipeline et 2 A.

classe Component définit une méthode virtuelle sample() implantée dans toute les
classes dérivées et qui permet I’échantillonnage statistique. Cette méthode effectue un
tirage aléatoire de tous les paramétres définis par une loi statistique donnée.

Un intérét du language C++ est également de pouvoir intégrer facilement ’envi-
ronnement de test et le composant dans une méme entité. La génération du signal de
test et les méthodes d’analyses décrites au chapitre 3 sont ainsi regroupées dans une
classe générique (TestBench).

L’application de cette description matérielle & la simulation dépend du niveau de
modélisation utilisé pour chaque composant. Les deux prochains chapitres présentent
différents niveaux de modélisation. Le premier est particulier au modulateur YA. Tl
permet une évalution rapide de ces performances pour la synthése des coefficients. Le
dernier chapitre est consacré & la modélisation spécifique des circuits & capacités com-
mutées. Nous y décrirons en particulier une méthode d’exploration des performances
dynamiques pour les convertisseurs pipeline et 3 A.
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Chapitre 9

Application a la modélisation
linéaire du modulateur XA

9.1 Introduction

Du fait de leur caractére non linéaire, certains circuits sont trés difficiles & décrire
analytiquement. C’est par exemple le cas du modulateur XA ou, & I’heure actuelle,
le recours & la simulation est trés fréquent pour déterminer ces performances. Pour
en simplifier ’analyse, ce circuit est trés souvent linéarisé en utilisant le modéle de
quantificateur étudié en 1.3.2. L’approximation consiste & remplacer cet élément non
linéaire par un gain K et un bruit additif uniforme et blanc de variance P. Un pro-
bléme délicat est de déterminer analytiquement ces paramétres qui dépendent de la
distribution statistique du signal & I’entrée du quantificateur. Ardalan et Paulos [3] ont
déterminé ces paramétres dans le cas d’'un modulateur du second ordre sous ’hypo-
thése d’un signal gaussien & ’entrée du quantificateur. Cette hypothése étant difficile
4 vérifier dans le cas général, nous proposons de déterminer K et P par une simulation
du modulateur sur une courte séquence de N échantillons [100]. A partir des para-
métres linéaires du quantificateur, un modéle linéaire complet pour le modulateur est
alors déterminé. Celui-ci peut étre utilisé pour évaluer rapidement le rapport signal
sur bruit ou pour déterminer le degré de stabilité par la localisation des poles. Nous
exploiterons cette possibilité pour déterminer les coefficients d’un modulateur sous des
contraintes d’excursion réduites des états d’intégrateurs. Cette possibilité de réduire
I’amplitude des états tout en conservant des caractéristiques dynamiques acceptables
est particuliérement intéressante pour une réalisation du modulateur avec une faible
tension d’alimentation. Un autre intérét de ce modéle est de permettre une analyse
précise et rapide de tous les effets qui conservent le caractére linéaire du filtrage. Il
peut ainsi étre utilisé pour "analyse de la sensibilité & la variation des coefficients du
filtre ou & tout défaut de 'intégrateur qui admet une modélisation linéaire.

125
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9.2 Estimation des paramétres du quantificateur

Le gain moyen K du quantificateur est donné par 1.26 et sera estimé & partir d’une
simulation du modulateur sur N échantillons :

N
Zen'sn

k:zfl

2
€n

(9.1)

o8

Il
N

3

Dans cette expression, e,, et s,, sont respectivement les séquences d’entrée et de sortie
du quantificateur (figure 9.1). Ces signaux sont assimilés & des variables aléatoires
centrées de sorte que I’expression précédente représente une estimation du coefficient
de régression linéaire :
Cou(e, s)
~ Var(e)

Cette expression du gain minimise la variance P = Var(b) du bruit de quantification

en j_Hi Sn

FiG. 9.1 — Modéle linéaire du quantificateur

9.2)

bn = s, — K - e, qui sera estimée par :

P= %2(571 — K -e,)? (9.3)

Le signal d’entrée et le bruit de quantification sont tels que (d’aprés 9.2) :
Cov(e,b) = Cov(e,s — K -e) = Cov(e,s) — K -Var(e) =0 (9.4)

Le signal et le bruit sont ainsi décorrélés, ce qui justifie le traitement séparé de ces
deux signaux.

Le nombre d’échantillons nécessaire au calcul du bruit par 9.3 peut étre évalué &
partir de la variance de Perreur €2, = E{(P — P)?} sur cet estimateur. Celle-ci est
donnée par I’expression suivante [18] :

9 In|
b= N ( - W) R3,(n) (9.5)
n=—(N-1)

ou Ry est la fonction d’autocorrélation du bruit de quantification b,,. Sous I’hypothése
d’un bruit de quantification blanc (cf 1.3.2) de variance o2, ’'expression précédente se

. N 4 . . . . P N
réduit & €%, = 22~ soit une erreur relative de I'estimation égale 4 :

€Ep o 3
= =\Vw (9.6)
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Le tableau 9.1 donne un exemple de valeurs pour les paramétres {&’, P} obtenus a
partir de 9.1 et 9.3 pour un modulateur monobit du second ordre en fonction de la
longueur de la séquence. Les coefficients du modulateur sont ceux du tableau 6.1 et le
signal d’excitation est une sinusoide d’amplitude égale & 0,6V,..r avec V,.r = % =1V.
La dispersion sur les valeurs de la puissance de bruit est conforme & celle donnée par
9.6.

| N| K [PV ]|ep (V)]
256 | 2.486 | 0.2785 | 0.025
512 | 2.449 | 0.2873 | 0.018
1024 | 2.510 | 0.3041 | 0.013
2048 | 2.729 | 0.2689 | 0.008
4096 | 2.618 | 0.2835 | 0.006
8102 | 2.492 | 0.2812 | 0.004

TAB. 9.1 — Paramétres K et P en fonction de la longueur de la séquence

9.3 Calcul de la puissance du bruit de quantification

La connaissance du gain K associé au quantificateur permet de déterminer com-
plétement les fonctions de transfert du signal et du bruit pour un modulateur donné.
Ainsi, en reprenant ’exemple du modulateur du second ordre précédent, les fonctions
de transfert pour le signal et pour le bruit peuvent étre calculées a partir des expres-
sions de ’annexe C :

NTF = 1=%) STF = %259 (9.7)

D=1-0,7412 271 + 0, 2806 22

Celles-ci sont représentées sur la figure 9.2. Nous avons également fait apparaitre ces
fonctions pour une amplitude du signal égale & 0,1V,..; et la limite de bande pour un
rapport de suréchantillonnage R de 16. Nous remarquons la sensibilité de ces fonctions

A=(0.1 ---

STF (dB)
)

o L R=16

NTF (dB)

80 I I I I I I I I I 5 I I I I I I I I I
0 005 01 015 02 025 03 035 04 045 05 0 005 01 015 02 025 03 035 04 045 05

F/Fg F/Fg

F1G. 9.2 — Fonctions de transfert d’'un modulateur du second ordre

4 la valeur du gain K du quantificateur qui est égal & 3 pour cette seconde amplitude.
Le choix d’une fonction de filtrage particuliére est important de ce point de vue et la
forme 6.5 est bien adaptée si le rapport de suréchantillonnage est suffisant.

Pour un modulateur avec un seul quantificateur la puissance du bruit de quantifi-
cation dans une bande B est obtenue & partir de sa fonction de transfert de bruit. En
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effet, avec I’hypothése d’un bruit de quantification blanc de densité spectrale S, = F%,
cette puissance est égale & :
P B
Pp = —/ INTF|df (9.8)
Fs | g

Pour une cascade de modulateurs, chaque quantificateur va contribuer au bruit total
par l'intermédiaire de son bruit de quantification propre P; et de la fonction de transfert
NTF; associée & ce bruit. En supposant toutes ces sources indépendantes (elles sont
au moins décorrélées d’aprés 9.4), on a la puissance totale de bruit :

M P B
Py = Z 7 /B INTF;|df (9.9)
i=1 -

Le rapport signal sur bruit est alors calculé & partir de ’intégration numérique de de
ces fonctions de transfert dans la bande du signal. Nous avons vu 4 la section 9.2 que
I’estimation de ce rapport necessite un nombre réduit d’échantillons liés au calcul des
paramétres K et P. Ceci permet de réduire considérablement le temps de simulation
par rapport a ce que nécessiterait une transformée de Fourier, en particulier lorsque le
rapport de suréchantillonnage est important. Le calcul du bruit par la FFT n’utilise
en effet que N/R points pour une séquence de longueur N. Ceci est mis en évidence
sur la figure 9.3 qui montre le rapport signal sur bruit obtenu par les deux méthodes
pour la structure cascade de la figure 6.20 et une séquence de 4096 points. On notera

75
70

777777 Modéle linéaire

65+ — FFT
—~ 60 L
55
50 -
45 -
40 -

4096 pts
R=16

SINAD (dB

./ d N N N N N | N N N N N L
38.01 0.1 ]
amplitude / Vy.ep

F1G. 9.3 — Rapport signal sur bruit en fonction de I’amplitude

que le modeéle linéaire prend bien en compte la saturation du quantificateur [3], celle-ci
étant due & une chute rapide du gain K qui entraine & son tour une modification de
la fonction de transfert de bruit. Ceci permet de déterminer rapidement le maximum
du SNR par une méthode itérative.

Un autre intérét du modéle linéaire est de pouvoir juger du degré de stabilité
du modulateur par la localisation des poles. La section suivante décrit une méthode
d’optimisation des coefficients du filtre exploitant les avantages de cette modélisation.
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9.4 Optimisation des coefficients d’'un modulateur

Comme nous ’avons vu dans le chapitre 7, une excursion réduite des états d’in-
tégrateurs est imposée par la diminution de la tension d’alimentation. Le controle de
I’amplitude des états est cependant délicat lorsque la résolution du quantificateur est
faible et en particulier pour le cas monobit. Nous proposons d’utiliser le modéle linéaire
précédent pour optimiser les coefficients du modulateur répondant & cette contrainte
tout en garantissant la stabilité du modulateur. Pour cela, & chaque simulation du
modulateur, le modéle linéaire est calculé ainsi que les péles. La stabilité est alors
imposée par une borne maximale (3 sur le module des poles. D’autre part, la fonction
de transfert ST F pour le signal doit garantir un écart maximal « en limite de bande
passante B par rapport au gain unité. Enfin, nous imposons une valeur minimum aux
coefficients gj du filtre pour garantir une meilleur précision (cf 5.13). En notant z; et
x; respectivement les poles et les sorties d’intégrateurs, nous pouvons donc formaliser
le probléme de la maniére suivante :

Minimiser la variance P du bruit de quantification sur I’ensemble des coefficients
sous les contraintes :

max(|]1 — STF(B)|) < «
max(|]z;]) < S
9.10
max(a) < - Vies (9.10)
min('.gk') > Gmin

Toutes ces contraintes sont formulées & ’aide d’une fonction objectif :
f=10g(P)-T] £ (9-11)

ou l’indice i se référe aux contraintes 9.10. Chaque fonction f; est définie par deux
coefficients. Un des coefficients fixe une limite stricte et 'autre attribue un poids
spécifique & la contrainte. En considérant par exemple la stabilité, si le pole |z;]
de plus grand module est supérieur & la borne (3, la fonction associée aura la forme
fj = exp[—wj - (|zj] — B)] ot w, est le poids associé & cette contrainte. Dans le cas
ol tous les poles sont en module inférieur & 3, on imposera f; = 1. Avec cette formu-
lation, le probléme se résume & minimiser (sans contrainte) la fonction f précédente
sur le vecteur des coefficients du modulateur. L’algorithme de recherche directe de
Hooke et Jeeves [54] a été utilisé pour effectuer cette optimisation. Celui-ci s’avére
robuste pour les problémes utilisant la simulation ou I’estimation, liée au nombre li-
mité d’échantillons, introduit nécessairement une certaine incertitude. Le point initial
doit cependant étre correctement choisi pour garantir la convergence de I’algorithme.
Une solution simple pour fixer les coefficients initiaux est de choisir un prototype de
filtrage particulier pour la fonction de transfert de bruit. Si I’on choisit par exemple un
prototype de Butterworth passe-haut pour cette fonction il ne reste qu’une inconnue
qui est la fréquence de coupure F, de ce filtre. Pour le choix de cette fréquence, nous
pouvons utiliser la relation 6.10 qui devient :

1
2
/ INT Fprotol*df = P, € [1,5 : 3] (9.12)
1
2
ot NTFjrot0 est dans ce cas la fonction Butterworth passe-haut. La valeur de P, en

fonction de F. est représentée sur la figure 9.4 pour un modulateur du second ordre,
ainsi que les limites données par 9.12. La valeur de F. peut alors étre choisie dans la
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Py a5t 4

I B

F1G. 9.4 — Valeur de P, en fonction de F, pour un modulateur du second ordre

plage des valeurs autorisées par cette relation. Nous avons, par exemple, la fonction
prototype suivante, obtenue pour F, = 0,125 :

1-z71)?
1-10.942821+0.33332—2

NTF 10 = (9.13)
En choisissant les coefficients o et § identiques, la fonction de transfert de bruit d’un
modulateur du second ordre devient (cf annexe C) :

(1—271)2

NTE = 14+ (KB —2)z7t + (KB (b1 — 1)+ 1)272

(9.14)

L’identification de 9.13 avec 9.14 pour déterminer les coefficients 31 et O nécessite en-
core un choix particulier du gain K. Celui-ci n’intervient qu’au travers du terme K [3a,
produit du gain du quantificateur et du gain du dernier intégrateur (bien que la sé-
quence de sortie du modulateur soit indépendante de ce dernier pour un quantificateur
monobit [42], "amplitude du dernier état dépend de sa valeur). Un gain intermédiaire
K = 2 a été utilisé pour déterminer la valeur initiale des coefficients. La recherche de
I’optimum du rapport signal sur bruit pour ce point initial permet également de fixer
I’amplitude du signal pour la phase d’optimisation. Celle-ci nécessite alors les étapes
suivantes pour ’évaluation de la fonction objectif :

1. Simulation du modulateur

2. Calcul des paramétres K et P (formules 9.1 et 9.3)

3. Calcul des fonctions de transfert (cf annexe C)

4. Calcul de la puissance de bruit dans la bande du signal (équation 9.8)
5. Calcul du gain sur le signal en limite de bande

6. Calcul des poles

7. Test de dépassement des états d’intégrateurs

8. Calcul de la fonction objectif (formule 9.11)

Les coefficients des modulateurs 1 bit d’ordre 2 et 3 qui ont été présentés au chapitre 6
ont été optimisés & partir de cette méthode avec une contrainte forte sur I’amplitude
des états d’intégrateurs (v = 0,8). Pour ces modulateurs, la perte en rapport signal
sur bruit introduite par le controle des états d’intégrateurs est réduite. La stabilité
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représente cependant une limite & cette contrainte. Considérons par exemple & nouveau
un modulateur du troisiéme ordre avec deux bornes différentes v = 0,6 et v = 0, 8 sur
I’amplitude de ces états. La figure 9.5 montre I’histogramme obtenu & 'optimum du
SNR (R=16).

Les valeurs de SNR obtenues sont trés voisines ainsi que les amplitudes correspon-
dantes. La valeur des coefficients pour ces deux cas est reportée dans le tableau 9.2.
1 La stabilité de ces deux solutions n’est cependant pas équivalente. Les poles & l'is-

0025 T T T 0025 T T T
Xl — Xl —

8 — 02—
0@F SNR=418dB J 0@l SNR—42dB ]
Amp=0.57 V. Amp=0.53 Vs

probabilité
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I
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F1G. 9.5 — Excursion des états pour un modulateur d’ordre 3

| Y | a1 | B | Q2 | B2 | as | B3 |
06 [1/6[1/61/3]2/9[3/4]3/8
08 1/5|1/51/3]1/3]2/3]4/9

TAB. 9.2 — Coefficients des intégrateurs

sue de 'optimisation sont représentés sur la figure 9.6. La restriction sur leur module
est représentée par le cercle de rayon r=0,75. On remarque que cette contrainte n’est
plus respectée pour v = 0,6. Méme si le module reste & l'intérieur du cercle unité
(Pmaz = 0, 85) la stabilité du modulateur sur une longue séquence n’est pas garantie.
Les valeurs obtenues pour les coefficients des modulateurs d’ordre 2 et 3 du chapitre 6
résultent de ce compromis entre stabilité et amplitude des états. Comme il a été signalé
au chapitre 6 le maintien de la stabilité pour les modulateurs d’ordre supérieur & trois
est délicat et impose une réduction importante de la tension d’entrée. L’application de
la procédure précédente & ’ordre 4 conduit ainsi & une solution trés proche du point
initial qui, bien que fonctionnel, ne satisfait pas aux contraintes précédentes sur la sta-
bilité et 'amplitude des états (celle-ci étant prés de deux fois supérieure a la tension
d’entrée). Il semble donc préférable de limiter 'ordre & trois pour une réalisation du
modulateur avec une contrainte de faible tension d’alimentation.

1On se reportera 4 I’annexe C pour la définition des coefficients
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F1G. 9.6 — Lieu des poles pour (a) v =0,8 et (b) v =10,6

9.5 Prise en compte des effets linéaires

9.5.1 Effet du gain fini dans un intégrateur

Tout effet qui conserve le caractére linéaire du filtrage dans le modulateur peut
étre efficacement déterminé & partir du modéle précédent. C’est le cas, par exemple,
si 'on considére l'effet d’un gain fini constant A pour un amplificateur dans le bloc
intégrateur de la figure 9.7. La conservation des charges lors du transfert (fermeture

77
FiG. 9.7 — Intégrateur & capacités commutées
de ®5) s’écrit :
Cy (1+ A7) [Vi(n) = Vs(n— )]+ C1 [A7 Vi(n) — Ve(n—1)] =0
Ceci conduit & une nouvelle relation de récurrence linéaire :
Vi(n) =b Va(n—1) +a Va(n — 1)

avec b= L+47 et a= K
VT I AT+ k) T I AT (L K)

et la fonction de transfert devient :

(9.15)
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La figure 9.8 montre l’effet du gain fini de ’amplificateur pour un modulateur du
second ordre (tableau 6.1) et la structure cascade étudiée a la section 6.6.2. Dans
le cas idéal, le SNR est sensiblement identique pour ces deux architectures avec res-
pectivement R=64 et R=16. La structure cascade s’avére beaucoup plus sensible &
leffet du gain fini. Celui-ci modifie les fonctions de transfert de bruit, ce qui conduit
4 une recombinaison inefficace des différentes sorties de quantificateurs. Le modéle li-

75
70 + _— - ‘ rj"; B e I
65 - ’,,/'/ i

60 i

% second ordre: R=64 ——

g st cascade 2-1-1: R=16  ~--- 4

w /,/
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10 100 1000 10000
Gain statique A

F1G. 9.8 — Effet du gain fini de "amplificateur.

néaire permet d’effectuer rapidement ce type d’analyse étant donné le faible nombre
de points nécessaires & la simulation 2. Il ne pose aucune restriction sur le rapport
de suréchantillonnage qui est souvent supposé suffisamment grand dans les formules
approximatives qui prennent en compte cet effet [78].

9.5.2 Analyse statistique

Le modéle linéaire associé au modulateur est également bien adapté pour effectuer
une analyse statistique sur les coefficients du filtre. Il évite en particulier le recours a la
transformée de Fourier qui est particuliérement cotteuse en raison du suréchantillon-
nage. La figure 9.9 représente les histogrammes du SNR pour le modulateur du second
ordre (R = 64) et la structure cascade 2-1-1 (R = 16) de la section 9.5. Ceux-ci sont
obtenus aprés 200 simulations de chaque architecture et un tirage aléatoire de tous les
coefficients suivant une loi normale d’écart type c=1% autour de la valeur nominale.

On note la grande robustesse du modulateur du second ordre vis-a-vis de la va-
riation des coefficients [11]. La dispersion plus importante du SNR pour la structure
cascade est quant & elle toujours liée & la recombinaison imparfaite des sources de bruit
issues des différents quantificateurs.

9.6 Classes C+-+ associées

Le modé¢le linéaire est décrit par un ensemble de classes (fonction objet) qui sont
associées aux architectures simples et cascade de la figure 9.10. A chaque modulateurs
simples d’ordre 1 & 4 (SL1 & SL4) est associée une fonction de transfert pour le bruit et
le signal. Les étages, autres que le premier sont constitués par les modulateurs SL1A
et SL2A d’ordre 1 et 2 et comportant une entrée supplémentaire pour la connexion
en cascade qui peut elle méme comporter deux (CXY) ou trois (CXYZ) étages. Un

2Chaque point de la figure 9.8 est obtenu avec une séquence de 4096 échantillons
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F1G. 9.10 — Classes de modulateurs

ensemble de classes spécifiques pour la cascade permet le calcul des fonctions de trans-
fert en prenant en compte les relations de couplages décrites a la section 6.6.2. Ces
fonctions sont mises a jour & l'issue de chaque simulation aprés le calcul des paramétres
K et P associés a chaque quantificateur.

Afin de faciliter 'utilisation interactive du modéle, une interface écrite en Tcl/Tk
(figure 9.11) permet d’effectuer les opérations suivantes :

1. Choix d’une architecture de modulateur
. Configuration (Paramétres de simulation, du modulateur...)

. Simulation (SNR maximum, Dynamique, Statistique,...)

=W N

. Analyse des résultats (Histogramme des états, Fonctions de transfert,FFT,...)

9.7 Conclusions

Nous avons présenté dans ce chapitre une modélisation linéaire pour ’analyse des
performances du modulateur XA & partir de la simulation. L’utilisation d’un modéle
linéaire pour le quantificateur n’est pas nouvelle mais le choix de son gain est souvent
fait de maniére arbitraire, ce qui conduit & des écarts importants entre les performances
théoriques et pratiques. La simulation du modulateur sur une courte séquence du si-
gnal permet de déterminer efficacement les paramétres de ce modéle. Celui-ci fournit
par ailleurs les fonctions de transfert associées au signal et au bruit de quantification.
Il renseigne également sur le degré de stabilité du modulateur par la localisation des
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poles. Nous avons exploité cette propriété pour optimiser les coefficients afin d’avoir
une excursion contrdlée des sorties d’intégrateurs. Enfin, ce modéle permet une analyse
rapide de l'effet des perturbations qui conservent le caractére linéaire du filtrage telles
que la modification de la fonction de transfert d’un intégrateur ou la variation des co-
efficients du filtre. Il n’est cependant d’aucun secours pour mettre en évidence des non
linéarités dans le filtrage ou dans la caractéristique d’un quantificateur multibit. Pour
I’étude de tels phénomeénes, le recours & ’analyse spectrale de la sortie du modulateur
est inévitable.



Chapitre 10

Application aux circuits a
capacités commutées

10.1 Introduction

Ce chapitre est consacré & ’application de la modélisation comportementale aux
convertisseurs utilisant la technique des capacités commutées. Cette technique est lar-
gement utilisée aujourd’hui pour ces composants du fait de sa compatibilité avec la
technologie CMOS. Nous y mettrons en évidence les effets non linéaires de ces cir-
cuits qui fixent des limites importantes aux performances. Ceci est particuliérement
vrai pour les effets dynamiques tel que le transfert incomplet des charges qui impose
une limite basse & la consommation du convertisseur. Celle-ci sera analysée pour dif-
férentes configurations de convertisseurs XA et pipeline & partir d’un modéle simplifié
d’amplificateur associé & une technologie.

10.2 Blocs de base des CAN a capacités commutées

Dans les convertisseurs & capacités commutées, les deux blocs essentiels autres
que le CAN flash pour les conversions analogique-numérique intermédiaires sont le
MDAC pour la structure pipeline et 'intégrateur pour le modulateur Y A. La conver-
sion numérique-analogique nécessaire aux quantifications intermédiaires est avantageu-
sement réalisée par un réseau de capacités élémentaires & l'intérieur de ces blocs, ce
qui permet une intégration avec un cotit réduit. Un exemple de réalisation du MDAC
utilisant cette technique est donné par la figure 5.6 du chapitre 5. Pour ces circuits une
structure différentielle est généralement employée. Celle-ci procure le double avantage
de réduire leffet des perturbations présentes sur la tension d’alimentation et d’augmen-
ter ’excursion des signaux (théoriquement dans un facteur 2). Un exemple de structure
différentielle pour l'intégrateur est donné & la figure 10.1. Une des deux entrées (phase
¢2) réalise la conversion numérique-analogique associée & une quantification 1 bit. Ce
circuit réalise idéalement la fonction (en supposant que les signaux V,, Vs et b changent
sur la phase ¢9) :

Vs(n) =Vi(n—1)+ a(Ve(n —1) — g Viey) (10.1)

avec

Gy 1 sib=41
’ q= 71 Si b — “05’

137
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Fi1G. 10.1 — Intégrateur différentiel.

Les phases de commande des interrupteurs sont également représentées sur la fi-
gure 10.1. Elles font intervenir deux signaux décalés pour les interrupteurs d’entrée
qui ont pour but de réduire l'effet de I’injection de charges parasites lors de la com-
mutation de I’horloge. L’utilisation de phases retardées, sans supprimer cette erreur,
la rend indépendante du signal ce qui améliore nettement la linéarité du circuit [66].
Comme pour le MDAC I'utilisation d’une quantification sur n bit est aisément réalisée
par le partage de la capacité d’entrée C; en m = 2" capacités C,, comme indiqué & la
figure 10.2.

| | b |
! $24
_ Cu
S
=g i
bl -~
¢2d C
5 }¥ u
W BT

F1G. 10.2 — Entrée d’un intégrateur multibit

10.2.1 Sources d’erreur

Différentes sources d’erreurs, autres que I'injection de charge précédemment men-
tionnée, vont altérer le comportement des blocs & capacités commutées. On peut classer
ces erreurs de la fagon suivante :

1. Erreurs conservant le caractére linéaire du circuit
— Gain fini (constant) de Pamplificateur
— Dispersions sur les valeurs des capacités

2. Erreurs introduisant un comportement non linéaire
— Comportement dynamique de "amplificateur
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— Non linéarité du gain statique
— Non linéarités des capacités

— Injection de charges d’horloge
— Incertitude d’échantillonnage

3. Erreurs pouvant étre représentées par une source de bruit additif
— Le bruit thermique lié aux commutateurs
— Le bruit de I’amplificateur

La modélisation de toutes ces erreurs est complexe et généralement, seule une
simulation électrique compléte peut rendre compte de tous ces phénomeénes. Celle-ci
exige cependant un temps de calcul important et ne peut étre appliquée que pour une
vérification finale ou des tests partiels lors de la conception. Nous présentons dans la
suite quelques exemples d’utilisation de la simulation comportementale pour analyser
les performances des CAN en présence des défauts précédents. Parmi ceux-ci, les effets
non linéaires sont les plus délicats & évaluer. Ils seront mis en évidence dans deux cas
particuliers :

les non linéarités statiques liées & la charge de capacités imparfaites.

les non linéarités dynamiques liées aux transferts incomplets des charges.

10.3 Charge non linéaire des capacités

Dans les circuits & transfert de charge, les performances ultimes sont limitées par
la qualité des capacités. Leur valeur est généralement dépendante de la fréquence
d’utilisation, de la tension appliquée et de la température. Nous ne considérons ici
que la variation de la capacité en fonction de la tension appliquée. Celle-ci peut étre
modélisée par 1’équation suivante [130] :

C(V)-V=[CA+BV+aV)] - V=C-Ff(V) (10.2)

Les coefficients « et 3 sont trés dépendant de la technologie utilisée et plus précisément,
de la nature de l'oxyde qui constitue le diélectrique. Un exemple de valeurs est donné
dans le tableau 10.1 pour Poxyde de silicium (SiO3) et pour le nitrure de silicium
(SigNyg) [136].

a(V?) | BV
Si0s | —9,4107% | —2,2 1076
SizNy | 35107% | —130 10~

TaB. 10.1 — Coefficients « et 3 en fonction de 'oxyde

Nous considérons successivement 1’effet de cette non linéarité dans les convertisseurs
pipeline et ZA.

convertisseur pipeline : La relation donnant le résidu d’un étage pipeline est idéa-
lement :
Vig1 =0V —q Ve (10.3)

ou b est la base associée & I’étage et g est le code issu du CAN flash. Dans le MDAC a
capacités commutées, cette opération est effectuée par un échantillonnage de la tension
V, sur b capacités C, puis un échantillonnage de {+V;cs}, {0} ou {—Vyep} sur b—1
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capacités en fonction du code numérique. Autrement dit, la relation 10.3 se traduit en

pratique par :
b

CVig1=bCV, - C qu' Vies (10.4)
=0

A partir de 10.2 et 10.4 on a :

M=

fC(VV‘-'rl) - bfc(‘/r) - fc(qj . VYTef) (105)

Jj=0

Le membre de droite peut étre aisément calculé. Le résidu V., est alors la racine
réelle de ’équation polynomiale du troisiéme ordre résultante. La figure 10.3 donne le
résultat de simulation de la non linéarité d'un CAN pipeline utilisant ’équation 10.5
pour le calcul du résidu et les coefficients o et (3 correspondant & 'oxyde SisNy du
tableau 10.1. Le CAN simulé a une résolution théorique de 14 bit et est constitué de 4
étages avec redondance de résolution respective 4, 3, 3 et 4 bit. La non linéarité intégrale

T
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F1G. 10.3 — Effet de la non linéarité des capacités

est pratiquement une fonction paire. Ceci se traduit par la présence de I’harmonique
2 qui est 84 dB en dessous du fondamental. Dans le cas de 'oxyde de silicium, les
coefficients « et 3 sont beaucoup plus faibles et conduisent & une erreur imperceptible
pour cet exemple.

modulateur YA : La relation de conservation de charge pour un intégrateur & M
entrées est idéalement :

M
CrVi(n) = CrVi(n—1)+ > _m; Cs; Ve, (10.6)
=0

ot1 Cf est la capacité d’intégration et C's; est la capacité d’échantillonnage pour ’entrée
j. Le coeflicient m; = 1 détermine le signe de I’entrée et V.; est la tension appliquée
sur cette entrée. La prise en compte de la charge non linéaire (équation 10.2) conduit
4 I’équation fonctionnelle :

F(Va(n) = fu(Valn — 1)) +ij %8 ) (10.7)

Cette équation peut étre résolue de la méme maniére que pour le pipeline en calculant
la racine réelle de ’équation polynomiale obtenue en remplagant f.(e) par 'expres-
sion 10.2. La figure 10.4 donne le résultat d’une simulation comportementale pour une
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Fic. 10.4 — Effet de la non linéarité des capacités dans le modulateur XA

architecture cascade 2-1-1 monobit en calculant la sortie des intégrateurs a partir de
I’équation 10.7. La distorsion introduite est légérement inférieure & celle qui est ob-
servée dans le convertisseur pipeline pour ’oxyde Siz V4. Elle se traduit toujours par
une harmonique 2 prépondérante qui est dans ce cas 87,5 dB en dessous du fonda-
mental (I’amplitude du signal est égale & 0,65 V.. f). Le résultat de la simulation avec
des coeflicients de tension correspondant a I'oxyde SiOs est également reporté sur la
figure 10.4. Les harmoniques deux et trois sont 120 dB en dessous du fondamental.

Ces exemples illustrent la limitation en résolution liée a la qualité des éléments
passifs dans ce type de circuits. Le choix de ces composants est crucial lorsque la ré-
solution attendue est importante. La simulation comportementale est un outil efficace
pour analyser ce type d’erreur. Il est en effet généralement difficile d’obtenir une for-
mulation analytique de la distorsion pour de tels circuits. La situation est encore plus
complexe lorsque les non linéarités sont associées 4 un comportement dynamique *.
C’est le cas du transfert de charge et du comportement dynamique de ’amplificateur
que nous examinons dans la section suivante.

10.4 Exploration des performances dynamiques

Parmi les erreurs précédentes, le transfert incomplet des charges constitue une li-
mite importante. Il conditionne directement la fréquence maximale d’échantillonnage
et la consommation du circuit. Nous décrivons dans cette partie une méthode d’analyse
pour le comportement dynamique des CAN & capacités commutées. Celle-ci nécessite
un modéle simple pour la prise en compte du comportement dynamique de ’amplifi-
cateur. Celui-ci est développé pour le circuit intégrateur et sa présentation détaillée
est reportée & ’annexe E. Nous en donnons ici uniquement le principe.

10.4.1 Modéle dynamique pour le transfert de charge

Le principe de cette modélisation est de résoudre préalablement le systéme d’équa-
tions différentielles décrivant le circuit. L’amplificateur est modélisé par un systéme
du premier ordre avec une source linéaire par partie (figure 10.5). La conservation de
la charge est garantie & toutes les étapes du calcul. Ce point est trés important ici, car
quel que soit le comportement de ’amplificateur, la conservation de la charge est une
caractéristique du circuit de la figure 10.1 (et des circuits & capacités commutées en
général). Seuls quatre points sont effectivement calculés par période du signal (3 points

LC’est également le cas si 1’on considére le phénoméne de relaxation pour la capacité [136]
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pendant ¢2 et un point pendant ¢1). La figure 10.6 montre la tension de sortie lors du
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F1G. 10.6 — Tension de sortie de I'intégrateur et points de calcul (O)

transfert de charge (phase ¢5 du circuit de la figure 10.1). La courbe correspond & une
intégration numérique et les points (A,B,C) sont déterminés par le modéle simplifié
de annexe E. L’écart entre le point calculé (A) et la sortie est important car celui-
ci suppose une redistribution instantanée des charges. Les points (B) et le point (C)
correspondent respectivement au début et a la fin du régime linéaire. Dans la mesure
ol ce régime représente une part importante du transfert, le point (C) constitue une
bonne approximation de la valeur finale.

Nous proposons d’utiliser ce modéle pour analyser les performances dynamiques des
CAN utilisant les capacités commutées. Ce modéle pour le transfert de charge peut en
effet étre appliqué également 4 I’amplification dans un étage pipeline qui est similaire au
probléme précédent si 'on néglige l'effet de la résistance du commutateur en série avec
la capacité de contre-réaction (capacité Cy de la figure 5.6 du chapitre 5). Celle-ci est la
capacité unitaire du MDAC et la constante de temps associée est généralement faible.
Dans ce cas, seule la phase nommeée “phase de transfert” de 'annexe E est considérée.
On doit cependant prendre en compte le couplage entre étages pour déterminer les
caractéristiques de 'amplificateur. Ce probléme est traité a ’annexe F.

10.4.2 Principe de la méthode

La modélisation de 'amplificateur nécessite la connaissance des différents para-
métres du circuit de la figure 10.5. Ceux-ci sont déterminés & partir du point de repos
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d’un seul transistor NMOS et de ces paramétres linéaires et statiques :
Io =2x Ids = dm ‘/sat GJo = X Jds Ce = Cgs Cs = ﬂde (108)

Si l'on considére un amplificateur du type de la figure 7.4 (a) du chapitre 7, ces pa-
ramétres sont ceux d’un transistor de la paire différentielle d’entrée et le courant I,
est son courant de polarisation. Les coefficients « et 3 sont introduits pour prendre en
compte la diminution de la conductance de sortie par I’étage cascode et ’accroissement
de la capacité de jonction qui résulte de cette association de transistors. Bien que ce
modéle puisse sembler trés simple, il donne de bons résultats lorsque ces paramétres
sont directement déduits du point de repos de ’amplificateur [101]. Afin d’explorer les
limites de performances de différentes architectures de CAN nous fixerons arbitraire-
ment o = 0,01 et B = 5 sachant que ces coeflicients sont dépendants de la topologie
et du dimensionnement exact de I’amplificateur. La connaissance du courant de po-
larisation I et de la géométrie (W, L) du transistor NMOS fournit ainsi tous les
paramétres du modéle. Afin de garantir un gain en tension suffisant de ’amplificateur
nous imposerons de plus une longueur L du transistor 5 fois plus grande que le mini-
mum technologique 2. Nous pouvons ainsi déterminer les paramétres du modéle sous
la forme d’une table obtenue par simulation électrique d’un seul transistor. Les entrées
de cette table étant la largeur W et le courant de polarisation I;s. Une exploration
des performances dynamiques est alors effectuée & partir du modéle comportemental
du CAN comme indiqué & la figure 10.7. Pour chaque point de la table, la simulation

L

Simulation électrique statique

Technologie —>

[TABLE ]
l 1
! Analyse de : SINAD
‘ @ CAN | THD
! performances | SFDR
i : o

F1G. 10.7 — Exploration des performances dynamiques.

comportementale du CAN est effectuée et le SINAD est calculé & partir de la FFT
de sa sortie. Un exemple de domaine pour la variation des paramétres [ = I;5 et W
est donné sur la figure 10.8 ainsi que quelques caractéristiques du transistor pour une
technologie CMOS L,,;, = 0,13um. Les caractéristiques du modéle d’amplificateur
étant connues, il nous reste & faire le choix de la capacité minimum utilisée pour le
CAN. Celui-ci conditionne la consommation, le bruit thermique et la dispersion sur les
rapports de capacités (équation 5.13). Nous supposerons dans les exemples suivants
qu’une capacité minimum C, = 0, 1pF est suffisante pour garantir la précision du
convertisseur ou qu’un calibrage est effectué. Pour garantir un niveau de bruit ther-
mique et de quantification comparable pour ’ensemble du CAN, on pourra cependant
étre amené & choisir localement une valeur de capacité supérieure. La tension de ré-
férence conditionne également I’amplitude du bruit thermique. Une valeur de 1 V a

2[59] : Analog and Mized-signal Devices Technology Requirements-Near—term
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Fi1G. 10.8 — Caractéristiques technologiques CMOS L,,,;, = 0,13um

été retenue pour les simulations envisagées dans la suite de ce chapitre. Par ailleurs,
la résistance des commutateurs est choisie suffisamment faible pour que son influence
soit négligeable dans toutes ces simulations.

La figure 10.9 montre les contours & SINAD constant obtenus pour un modula-
teur du second ordre avec une quantification sur 4 bit. Les paramétres (I,W) sont
identiques pour les deux intégrateurs. Le domaine de la figure 10.8 est couvert par
une table de 20x20=400 points et le temps de simulation est de 'ordre d’une heure
pour un ordinateur Intel Pentium IIT 750 MHz et 8192 échantillons par point pour
le calcul du SINAD. Cette figure montre qu’il existe un couple (I,W) qui minimise
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F16G. 10.9 — Contours & SINAD (dB) constant pour un modulateur du second ordre 4
bit

la consommation des amplificateurs pour un SINAD donné. Cette consommation est
en effet proportionnelle & la somme des courants I,y = > .| Iqs;. Les paramétres [
et W peuvent étre obtenus par une optimisation du SINAD sous la contrainte d’une
consommation minimum. La solution envisagée consiste & minimiser (sans contraintes)



10.4. EXPLORATION DES PERFORMANCES DYNAMIQUES 145

la fonction objectif :

forj =AY _Ii = SINAD (10.9)

Le paramétre A est choisi pour que les deux termes de la fonction objectif soient
d’amplitudes comparables. Dans ’exemple précédent, on obtient ainsi le point O de
la figurel0.9.

Les sections suivantes sont consacrées & 1’application de cette méthode pour des
architectures de CAN YA et pipeline afin de déterminer les configurations les plus
intéressantes du point de vue de la consommation.

10.4.3 Application au CAN YA

Nous avons regroupé dans le tableau 10.2 les structures les plus performantes des
modulateurs considérés au chapitre 6 avec, pour chacun d’eux, le nombre de bit effectifs
et le niveau maximum de lentrée. L’exploration sera limitée & I’étude des configura-

R
ENOB s 16 53 o1 138 C
ordre 2 (1 bit) 39| 66 88 | 115 14 | 07
cascade 2-1 (1 bit) | 5,5 9 125 (d) | 15,8 | 18,9 || 0,75
cascade 2-1-1 (L bit) | 7 | 11,6 (a) | 152 | 17,7 | 20,1 | 0,7
ordre 2 (4 bit) | 8,4 | 10,0 (b) | 13,4 (e) | 15,0 | 18,4 || 0,08
ordre 3 (4 bit) | 9,5 | 13 (c) | 16,56 | 20 | 23,5 || 0,02

TAB. 10.2 — Performances des modulateurs XA

tions notées (a),(b),(c),(d) et (e) du tableau 10.2 qui correspondent a des résolutions
intermédiaires de 10-13 bit avec un faible rapport de suréchantillonnage. Nous choi-
sissons une fréquence d’échantillonnage Fx;=100 MHz pour les configurations (a) a
(c) et Fs=200 MHz pour (d) et (e). Ce choix permet de comparer ces solutions avec
une bande passante identique B = 2F % ~ 3,1 MHz. Pour chaque configuration les
parameétres (I,W) associés au modéle de l'intégrateur sont déterminés afin de minimi-
ser 10.9. Le courant total I;,; = >, I; pour 'ensemble des intégrateurs est reporté dans
le tableau 10.3 pour deux technologies. Le nombre effectif de bit obtenu & I'optimum est
également indiqué entre parenthéses. Celui-ci est proche de la valeur théorique pour les

. Technologie
Configuration gy~ =573 /im [ () Lnm=0,25 pim
(a) F,—100 MHz | 0,3 (1L,3) 04 (11,3)
(b) F,—100 MHz | 0,28 (10,8) 0,5 (10,8)
(¢) F,—100 MHz | 0,24 (12,1) 0,37 (12)
(d) F,—200 MHz | 0,38 (12,4) 0,6 (12,2)
(e) F,=200 MHz | 0,3 (12,9) 05 (12,9

TAB. 10.3 — I;»: (mA) et ENOB pour les modulateurs retenus

configurations (a),(b),(d) et (e). L’écart est cependant important pour la configuration
(¢) correspondant au modulateur du troisiéme ordre. Pour celui-ci, 'erreur introduite
par le transfert incomplet des charges peut d’ailleurs conduire & une instabilité pour
certains couples de paramétres (I,W). L’augmentation des performances dynamiques,
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liées & la diminution de la longueur du transistor ® conduit & une consommation plus
faible pour la technologie (1). La réduction du courant total est de 'ordre de 40% par
rapport & la technologie (2). La puissance consommeée par les amplificateurs se déduit
de ce courant total par :

Pamp =1 Vg - Tt (10.10)

ol 7 est un facteur qui dépend de I’architecture choisie pour "amplificateur. Ce facteur
est par exemple au minimum égal & quatre pour une structure telle que celle de la
figure 7.4 (b). Avec cette valeur de 7, une tension d’alimentation de 1 V et la technologie
(1), on obtient la puissance donnée dans le tableau 10.4 pour les amplificateurs.

(@ | () | (¢) | ()| (e
1210 1 |15]1,2

Y

TAB. 10.4 — Puissance (mW) consommeée par les amplificateurs

Dans les structures & capacités commutées, la puissance consommeée par les quan-
tificateurs est essentiellement liée & celle du CAN flash. Pour les modulateurs monobit
le CAN flash se résume & un simple comparateur dynamique dont la consommation
peut étre négligée par rapport & celle des amplificateurs. Ce n’est pas le cas des archi-
tectures (b),(c) et (e) qui emploient une quantification de 4 bit. On a vu au chapitre 4
que I’énergie de conversion pour ces convertisseurs est actuellement de ’ordre de 1 pJ.
Pour une fréquence d’échantillonnage de 100 MHz et une résolution de 4 bit, on a ainsi
(équation 4.15) :

Pjiash = E.-2PNOB . F = 1,6mW (10.11)

En incluant la puissance liée au CAN flash dans le tableau 10.4, on obtient, pour
le modulateur, la puissance totale Pi,: = Pamp + Priash €t ’énergie de conversion du
tableau 10.5. Cette valeur de I’énergie de conversion est optimiste. D’autres sources de

(@ | () | (© | (d) | (e)
Dot (mW) | 1,2 | 2,7 | 26 | 1,5 | 44
E, (pJ) | 0.08 | 0.24 [ 0.09 | 0.04 | 0.09

TAB. 10.5 — Puissance totale (mW) et énergie de conversion

consommation doivent en effet étre considérées, telles que la consommation dynamique
lite & la commande des interrupteurs ou la consommation statique nécessaire i la
polarisation des amplificateurs. Les structures monobit apparaissent particuliérement
intéressantes du point de vue de la consommation. Ce fait est essentiellement lié¢ a la
présence du CAN flash dont la fréquence d’horloge est imposée par celle du modulateur.
L’efficacité de ce dernier, pour un ordre faible, est d’autant plus grande que R est
élevé. On retrouve cette caractéristique avec la solution (d) qui conduit & I’énergie de
conversion la plus faible.

Nous n’avons précédemment considéré que la puissance relative au modulateur.
Une partie de la consommation est également associée au filtrage numérique en sortie
du modulateur. Celle-ci peut étre exprimée de la maniére suivante [8] :

Pdec:Kt'Fd

Fsi
;nci E lwil (10.12)

30n rappelle que celle-ci est prise égale 4 5 Liin
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Dans cette expression K; est un paramétre technologique et Fy est la cadence des don-
nées en sortie du filtre. La somme entre crochets est étendue a tous les étages du filtre
et dépend de la fréquence d’échantillonnage de ’étage F's;, du nombre de coefficients
(n¢;) et de la longueur du mot de sortie (lw;). Cette somme caractérise la complexité
du filtre. Celle-ci dépend beaucoup du traitement qui est généralement effectué simul-
tanément avec la décimation tel que le filtrage canal dans un récepteur radio [8]. Bien
que la consommation liée au filtrage numérique soit actuellement comparable & celle
du modulateur, I’évolution technologique conduit & une réduction croissante de cette
derniére par l'intermédiaire du paramétre K; qui est lié & ’énergie de transition d’un
état logique.

10.4.4 Application au CAN pipeline

1l existe plusieurs topologies candidates pour une résolution donnée du pipeline.
En effet, pour un convertisseur de n bit on doit simplement avoir n = Y., n; pour
un convertisseur de m étages avec une résolution par étage n,. Pour réduire le nombre
de configurations possibles nous envisageons le cas ol tous les étages ont la méme
résolution. On impose de plus que celle-ci soit inférieure ou égale & 4 pour limiter la
complexité de 1’étage.

Nous considérons successivement des convertisseurs pipelines de 10, 12 et 14 bit *
de résolution avec des fréquences d’échantillonnage respectives de 100, 50 et 20 MHz.
Ces caractéristiques sont choisies pour garder des paramétres (I,W) des transistors
dans le domaine définit par la figure 10.8. Le calcul de la capacité de charge pour
la construction du modéle est effectué comme indiqué & I'annexe F. Pour réduire le
nombre de variables & optimiser, lorsque le nombre d’étages du pipeline est supérieur
4 6, le courant de polarisation n’est plus distribué arbitrairement entre les étages mais
est pondéré par le vecteur k. utilisé pour les capacités (voir la section F.3).

Résolution de 10 bit : Pour cette résolution une valeur de capacité unitaire de
0,1pF peut étre retenue pour tous les étages sans pondération. Dans la configuration
la plus défavorable d’une résolution de 1 bit par étage, le bruit thermique donné par
F.7 et F.8 est en effet inférieur d’environ 10 dB au bruit de quantification. Le cou-
rant total I;,; = ), I; est reporté dans le tableau 10.6 pour deux technologies. Le
nombre de bit effectifs obtenu & I'optimum est également indiqué entre parenthéses.
Pour cette résolution, la configuration de 1 bit par étage est la plus performante en

Configuration Technologie
(1) Linin=0,13 pm | (2) L1nin=0,25 pm
1x10 0,9 (9,8 3,6 (9,9
2x5 1,2 (9,9) 38 (9.8)
2x3+4 3,6 (9,8) -

TAB. 10.6 — I;o+ (mA) et SINAD (dB) pour un pipeline 10 bit & F;=100 MHz

terme de consommation des amplificateurs. On note une réduction d’un facteur 4 de
la consommation avec la technologie pour cette architecture.

Reésolution de 12 bit : Lorsque la résolution par étage est faible, la capacité uni-
taire C,, = 0,1 pF utilisée conduit & un bruit thermique important. En effet d’aprés

4Pour toutes ces configuration, nous utiliserons la redondance dans le codage
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la formule F.8, I'utilisation de la capacité minimum pour tous les étages conduit aux
rapports donnés dans la ligne (a) du tableau 10.7 entre le bruit thermique et le bruit
de quantification. Pour réduire I'influence du bruit thermique pour les configurations

bit/étage | 1 | 2 | 3 | 4
(a) 1,39 [ 0,55 [ 0,26 | 0,13
(b) 0,35 | 0,29 | 0,26 | 0,13

TAB. 10.7 — Influence du bruit thermique en fonction de la résolution

a 1 et 2 bit par étage, deux vecteurs de pondération kc (formule F.8) égaux respec-
tivement & kc; = 8,4,2,1,1,..,1 et kco = 2,1,1,..,1 sont utilisés. Le bruit thermique
correspondant (normalisé par rapport au bruit de quantification) est donné & la ligne
(b) du tableau 10.7. Le courant total ainsi que le ENOB obtenus aprés optimisation

sont donnés dans le tableau 10.8. On remarque que c’est la configuration & deux bit

Configuration Technologie
(1) Lnin=0,13 pm | (2) Lynin=0,25 pm
1x12 1,3 (11,9 3 (118)
2x6 1 (11,8 24 (11,6
3x4 2 (11,7 55 (11,5)
ix3 71 (11,5) -

TAB. 10.8 — Courant total (mA) pour un pipeline 12 bit & F;=50 MHz

par étage qui conduit cette foi & la consommation la plus faible pour les amplificateurs.
Etant donné la faible résolution du CAN flash associé & chaque étage du pipeline, on
peut considérer que la consommation des amplificateurs est prépondérante devant celle
des CAN flash.

Résolution de 14 bit : Pour les mémes raisons qu’avec la résolution précédente,
la réduction du bruit thermique nécessite ’application d’une pondération sur les ca-
pacités. Les vecteurs utilisés pour les configurations & 1, 2 et 3 bit par étage sont les
suivants :

4,2,1

key ={64,32,16,8,4,2,1,..,1}, kes = {8,4,2}
Le courant total pour ces configurations est reporté dans le tableau 10.9. La derniére
architecture fait exception au choix d’une résolution identique par étage qui n’est pas

applicable dans ce cas particulier. Pour cette résolution c’est encore la configuration

key = {16,8,4,2,1,1} ,

Configuration Technologie
(1) Lnin=0,13 ppn | (2) Lyin—0,25 pm
1x14 3 (13,5) 7,3 (13,5)
2x7 1,6 (13,5) 3,3 (13,6)
4-3-3-4 3 (13,6) 9,8 (13,6)

TaB. 10.9 — Courant total (mA) pour un pipeline 14 bit & F;=20 MHz

4 deux bit par étage qui conduit & la consommation la plus faible. La réduction de la
consommation avec la technologie n’est plus que d’un facteur 2. Ceci est justifié par
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l'utilisation de capacités plus importantes pour réduire le bruit thermique. Celles-ci
masquent en partie ’amélioration des performances liées 4 la réduction des dimensions.

Si nous regroupons les configurations qui conduisent a la consommation minimale,
nous obtenons pour la technologie (1) et Vgu=1 V le tableau 10.10. La puissance

n | Fs (MHz) | n,. | ENOB | P (mW) | E. (pJ)

p
10 100 1 9,8 3,6 0,04
12 50 2 | 11,8 4 0,02
14 20 2 | 13,5 6,4 0,03

TAB. 10.10 — Caractéristiques des configurations pipeline

consommeée par les amplificateurs a été déterminée & partir de la formule 10.10 avec
1n=4. n,. est le nombre de bit par étage qui conduit & la consommation minimale.

Nous obtenons une énergie de conversion trés faible en regard des réalisations ac-
tuelles. Nous avons cependant négligé la consommation liée aux CAN flash et & la
logique nécessaire pour la constitution du code de sortie & partir des codes intermé-
diaires. Celle-ci pénalise légérement les solutions dont la résolution est plus élevée.
L’évolution technologique entraine par ailleurs une réduction croissante de la consom-
mation des circuits logiques et des CAN flash de faible résolution (figure 4.15). Le
tableau 10.6 montre également une réduction importante de la consommation avec
la technologie pour les CAN pipeline de faible résolution. Cette réduction est bien
moindre pour le modulateur XA avec une résolution équivalente. Elle fait du CAN pi-
peline un excellent candidat pour les applications de résolution moyenne et qui exigent
une bande passante importante.

QOutre l'exploration des performances dynamiques de différentes architectures, la
méthode précédente fournit un premier dimensionnement de ’amplificateur. Certes,
celui-ci est trés sommaire puisqu’il se résume a une estimation des dimensions des
transitors de I’étage d’entrée et & leur courant de polarisation. Il faut en effet prendre
en compte le fait que le modéle utilisé pour 'amplificateur est simplifié. Ainsi, une
simulation électrique pour le pipeline 10 bit précédent ou seule 1’étage d’entrée de
Pamplificateur est modélisé au niveau transistor conduit & un SINAD de 59,6 dB et
une distorsion de 67,3 dB. La simulation comportementale conduit quant & elle aux
valeurs respectives de 61 dB et 71 dB. Cet écart est le prix & payer pour un temps de
simulation raisonnable. Ce dernier est en effet de quelques secondes pour la simulation
comportementale. Il est plus de 100 fois supérieur pour la simulation électrique, ce qui
la rend inutilisable pour l'optimisation précédente. Elle devient exploitable & partir de
ce premier dimensionnement de I’amplificateur pour en préciser les spécifications et
permettre sa synthése.
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Conclusions et perspectives

Conclusions

La place des CAN dans les circuits mixtes est particuliérement importante car elle
fixe la frontiére entre le traitement analogique et le traitement numérique. L’efficacité
toujours plus grande de ce mode de traitement, liée & la réduction des dimensions,
tend & repousser cette frontiére le plus possible en placant des contraintes trés fortes
sur les CAN en termes de vitesse, de résolution et de consommation. La réduction de
la tension d’alimentation et la perte de précision occasionnées par la réduction des
dimensions ne sont pas sans conséquences sur la conception des blocs analogiques.
Dans ce contexte, les architectures de CAN étudiés dans la seconde partie de cette
thése se sont avérées robustes. Le filtrage spatial pour le flash, la redondance dans le
codage pour le pipeline et la modulation du bruit pour le XA sont des exemples de
techniques trés efficaces pour obtenir de bonnes performances dans cet environnement.

Ces derniéres années, de nombreuses recherches ont été menées pour la synthése
analogique au niveau des blocs. Dans le domaine des CAN, des outils de synthése dédiés
a une architecture particuliére de convertisseur ont également été développés®. Le choix
d’une architecture reste cependant guidé par une partition de ’espace résolution-vitesse
dont les frontiéres évoluent trés rapidement avec la technologie. L’exemple le plus
marquant de cette évolution est sans doute le convertisseur YA qui couvre un domaine
de plus en plus grand de cet espace. Il est bien sir possible de guider son choix & partir
de P’expérience acquise, en nous appuyant par exemple sur les réalisations récentes de
CAN CMOS présentés dans la seconde partie. Ce choix risque néanmoins d’étre trés
conservatif dans un environnement technologique qui évolue rapidement. L’exploration
de P’espace de conception au niveau transistor, qui est efficace au niveau d’une cellule
(amplificateur, comparateur,. ..) n’est pas envisageable au niveau d’un bloc tel qu’un
CAN étant donné le temps de simulation trés important qu’il nécessiterait. Nous avons
pour cela introduit une méthode de simulation comportementale & partir de classes
C++ pour les CAN échantillonnés. Celle-ci utilise différents niveaux d’abstraction.

Le premier niveau de modélisation introduit, spécifique du modulateur XA, est lié
au quantificateur. Nous avons montré que ’on peut extraire efficacement, par simula-
tion, un modéle linéaire de cet élément. Celui-ci a été utilisé pour ’optimisation des
coeflicients du modulateur sous des contraintes d’excursion réduite des états d’intégra-
teur. L’utilisation de tensions d’alimentation toujours plus faibles impose en effet de
limiter au maximum cette excursion. Ce modéle fournit également un moyen d’analyse
rapide pour les effets linéaires et 1’étude statistique. Cette derniére étant particuliére-
ment importante pour le choix d’une architecture.

Les autres niveaux de modélisation introduits sont propres aux circuits i capacités
commutées. Il sont particuliérement intéressants pour ’étude des effets non linéaires

50n trouvera un tableau récapitulatif de ces outils dans [78]
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qui n’admettent pas de modélisation analytique simple. Les effets non linéaires dyna-
miques sont les plus délicats & évaluer étant donné leur lien étroit avec la technologie.
Ils conditionnent pourtant des paramétres fondamentaux tel que la fréquence d’échan-
tillonnage ou la consommation. un modéle simple basé sur la conservation de la charge
a été introduit. Il permet un gain trés important dans le temps de simulation. Il a
été appliqué a différentes configurations de convertisseurs XA et pipeline pour mettre
en évidence les configurations les plus intéressantes du point de vue de la consomma-
tion. Pour le modulateur XA, les structures monobit s’avérent plus intéressantes de ce
point de vue. Ceci est 1ié a 'utilisation du CAN flash dont la fréquence d’horloge est
imposée par celle du modulateur. Pour le CAN pipeline, les solutions utilisant une réso-
lution réduite par étage (1 & 2 bit) combinent une grande bande passante et une faible
consommation. Cette structure bénéficie beaucoup de la réduction de la longueur de
canal du transistor MOS. L’estimation de la consommation laisse espérer une énergie
de conversion E. inférieure & 1 pJ avec les technologies actuelles. De tels niveaux de
consommation sont déja accessibles pour de faibles fréquences d’échantillonnage [112].
Il reste & montrer la possibilité d’obtenir ce niveau de consommation dans le domaine
des applications de la figure 1.

Perspectives

Un prolongement naturel de ce travail est de définir une méthode de synthése
compléte d’une architecture de CAN & partir du modéle comportemental obtenu. La
spécification des sous blocs nécessite d’introduire des niveaux de modélisation sup-
plémentaires pour prendre en compte des effets secondaires ignorés par la simulation
comportementale, dont le but initial est de fournir une méthode d’évaluation rapide des
performances qui permettre ’optimisation de paramétres. Dans cette voie, des outils
tels que VHDL-AMS ou Verilog-AMS sont mieux adaptés et plus généraux. La pro-
duction automatique d’une description structurelle dans ces langages avec un premier
niveau de modélisation est préférable. Cette description pouvant ensuite étre affinée
pour permettre la vérification, lors des différentes étapes de la synthése.

La technique de simulation proposée est propre aux circuits échantillonnés. Elle a
été exploitée pour les circuits a capacités commutées qui constituent la grande majorité
des réalisations actuelles. Elle peut étre étendue & d’autres techniques de traitement
échantillonné tel que celle des courants commutés par l'utilisation d’'une modélisation
comportementale spécifique. Ce type de traitement est bien adapté aux technologies
CMOS VLSI puisqu’il n’utilise que des transistors et tolére une plus faible tension
d’alimentation.
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Annexe A

Couplage dans le convertisseur
flash

Les capacités d’entrée des amplificateurs introduisent un couplage capacitif entre
le signal d’entrée et le réseau de référence. Ces capacités étant dépendantes des po-
tentiels d’entrée des amplificateurs, le circuit résultant est en fait non-linéaire. Afin
d’estimer leffet du couplage nous supposerons néanmoins le circuit linéaire constitué
des capacités nominales d’entrée des amplificateurs et du réseau de résistances. On
peut ainsi étudier seul 'effet de ce couplage et ensuite ajouter ces perturbations aux
potentiels de référence (figure A.1).

F1a. A.1 — Couplage capacitif dans le flash.

A partir du schéma de la figure A.1 et en notant v; une perturbation particuliére
en un point de I’échelle résistive on a :

d(v; —ve)  vi_1 — Vi Vg1 — Vi
C = A1l
P dt R * R (A1)

En normalisant le temps avec t = RCjt on a :

dv; dv
d—t,z = Vi—1 + Vi+1 — 2’[)1' + d—; (AQ)
L’équation d’état du systéme s’écrit :
dvy dve
dat’ vl dt’
: =A + : (A.3)
dvy, dve.
at Un at
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avec

2 1 0 0
1 -2 1 0
A: - - ‘- - -
0 - 1 -2 1
0 -~ 0 1 =2

La figure A.2 montre ’évolution des perturbations sur les potentiels de référence
lorsque l’entrée est un échelon de 1 V pour un convertisseur de 4 bit.
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F1G. A.2 — Perturbations sur les tensions de référence.

En notant {\;} 'ensemble des valeurs propres de la matrice A, la réponse libre du
réseau précédent s’écrit :

o(t) = ka.exp()\k.t/) = ka.eacp(j—k) (A.4)
k=1 k=1

m étant I’ordre de la matrice.

La constante de temps maximum du circuit est obtenue & partir de la valeur absolue
minimale |\, | des valeurs propres. Celle-ci donne une indication sur le temps néces-
saire pour que les perturbations sur les potentiels de référence puissent étre considérées
comme négligeables.

Les valeurs propres de la matrice A sont données par [70] :

A = —4 sinQL avec k=1,...,m (A.5)

2(m+1)
d’ou la valeur A\, = —4 sin22(++1). On peut exprimer cette valeur en fonction du
nombre de bit n du convertisseur sachant que dans ce cas on a m = 2" — 1 potentiels
de référence on a A\, = —4 sin22n%. A partir de n=4 bit cette valeur peut étre

approchée par Apin =~ 2’;—2” La constante de temps maximum (normalisée par rapport
a RC)) correspondante est alors :

22n
Tmax = ? (AG)

Cette valeur est reportée dans le tableau A.1 pour des résolutions entre 4 et 8 bit.
Pour qu’une perturbation égale & ’amplitude pleine échelle du convertisseur (A =
%) donne une erreur inférieure au quantum on doit avoir :

e F <2 (A7)
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[ o [ 4] 5 [6]7 |8 |
| Tmae | 25,9 | 103,8 | 415 | 1660 | 6640 |

TAB. A.1 — Constante de temps dominante

D’oti la contrainte sur la constante de temps RC), par rapport & la période T de
conversion :
RC, < w2
T, n22nin(2)

(A.8)
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Annexe B

Codage redondant des nombres

B.1 Ecriture des nombres avec chiffres signés

Ce systéme de représentation des nombres a été introduit par Avizienis [4] pour
accélérer les opérations arithmétiques dans les calculateurs. La redondance introduite
par cette notation permet par exemple de limiter la propagation de la retenue lors de
I’addition de deux nombres, le temps nécessaire a cette opération étant ainsi indépen-
dant de la longueur des mots. Nous introduisons ici cette représentation qui constitue
une extension de la numération simple de position.

B.1.1 Numération simple de position

C’est la maniére habituelle de représenter un nombre avec une suite de symboles
étant donné une base. Si b > 2 et n > 1 (n entier) alors tout nombre entier z € [0, 0" —1]
peut s’écrire de fagon unique sous la forme :

n—1
r=Y_db' (B.1)
1=0

(do,d1,...,dn—1) est la décomposition de = en base b.
Elle est notée : dnfldnfg...dldo.

B.1.2 Extension & des chiffres signés

On considére le systéme de nombres S{b, o, 3,n} de base b constitués de n chiffres
pris dans l'ensemble [a, a4+ 1, ..., + (]. « est un entier relatif quelconque alors que 3
est strictement positif. L’écriture précédente (B.1) est un cas particulier avec o = 0 et
B=0b-1.

Soit N{b, a, 3,n} I'ensemble des nombres que I’on peut écrire dans ce systéme. On
peut distinguer trois cas selon la valeur de 3 :

On a des "trous" dans le systéme de numération : entre deux éléments de
N, on peut trouver un entier qui n’appartient pas & N. En effet

Nela®" =1)/(b=1),(a+ )" = 1)/(b-1)]
et contient au plus (5 + 1) éléments. Or entre ces deux bornes on a

B —1)/(b—1) +1
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éléments, nombre strictement supérieur & (6 + 1)" pour S < b — 1.
Ce systéme de numération est donc peu satisfaisant.

N est égal & ’ensemble des entiers appartenant &
[a(®” =1)/(b—1),(a+b—1)(b" = 1)/(b—1)]

et Décriture de chacun de ces entiers est unique. On a dans ce cas une bijection
entre un nombre x dans S{b,a,b — 1,n} et un nombre

x—ad"—-1)/(b-1)
écrit dans S{b,0,b — 1,n}.

N est égal & ’'ensemble des entiers appartenant &
[a(" = 1)/(b—1),(ar+ B)(0" —1)/(b—1)]

mais l'écriture de ces entiers n’est plus unique : le systéme est dit redondant.

Ceci nous montre que pour écrire un nombre en base b il faut utiliser au moins b
chiffres consécutifs. Une écriture unique des nombres nécessite exactement b chiffres
consécutifs.

symétrie : Pour coder les nombres négatifs on doit avoir « < 0. Pour obtenir
facilement ’opposé d’un nombre on peut prendre 'opposé de chaque chiffre ce qui
nécessite une symétrie de ’ensemble des chiffres :

-m,—m+1,-m+2,...0,1,..m—1m

Comparaison : On doit pouvoir facilement décider du signe d’un entier dans le
systéme S{b, —m, 2m,n}. Soit un entier x = (d,,—1,dp—2, ...do) avec dj, premier chiffre
non nul en partant de la gauche. Pour que le signe de x soit celui de dj, on doit avoir :

k—1
|k b* > ds b’
=0

Ceci est vrai quels que soient les d; pour :

k—1
& i bk —1
bt > g mb' =m
; b—1
1=0
Une condition nécessaire et suffisante de comparaison en utilisant le premier chiffre
non nul est obtenue pour :
m<b-—1
En conclusion, les exigences de symétrie et de comparaison imposent les restrictions
suivantes sur ’écriture des nombres avec des chiffres signés :

di e {—-m,—m+1,—-m+2,...0,1,....m—1,m} (B.2)

Le rapport p = ;™ est appelé facteur de redondance. Avec les restrictions précédentes,
on a:

m
<p=-—<1 :
Sp=3—7< (B.3)

N |

Sip= % le systéme est, dit non redondant. Pour p = 1, la redondance est maximale.
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B.2 Algorithme de division et chiffres signés

La relation générale de récurrence pour obtenir les différents éléments d’un quotient
de m chiffres est donnée par :

Tj+1 = b- Ty — 4541 d (B4)

7 indice de la récurrence : j =0,1,....m — 1
r;  reste partiel ou résidu au cycle j

ro  dividende

r, reste

q; j°™e chiffre du quotient : ¢ = ¢0.q1G2.--qm
d  diviseur

b base

Dans le cas pratique de représentation binaire, on a b = 2" et le diviseur est donné
sous forme normalisée : % < d < 1. Aprés m itérations on obtient la valeur approchée
du quotient :

q= Z qj b7 (B.5)
j=1

Nous nous intéressons ici au cas ol les chiffres du quotient sont signés et aux
conditions qui font que cette récurrence converge, c’est a dire que le reste partiel reste
borné indépendamment de l’indice j de l'itération.

B.2.1 Sélection d’un élément du quotient
On suppose qu’un élément de quotient g; est dans I’ensemble D,,, défini par :
Dy, ={-m,—-m+1,..,-1,0,1,....,m—1,m}
La sélection de ¢;11 en fonction du résidu r; et du diviseur d doit satisfaire aux
deux propriétés [33] :
— Le résidu doit rester borné indépendamment de j :

R<r;<R

— Pour chaque valeur de b - 7; on doit pouvoir sélectionner un élément de quotient
dans D,, qui respecte la borne précédente.

Bornes sur le résidu et intervalle de sélection
On note [Ly, Ug] V'intervalle de b - r; tel que gj+1 = k avec un résidu borné :
Ly<b-r;<Uy = R<rjp1=brj—k-d<R (B.6)
Cette relation est satisfaite avec :
R=U,—k-d R=Ly—k-d (B.7)
D’autre part, les bornes extrémes du domaine D,,, imposent :

Un=b-R et Ln=b-R (B.8)
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Les relations B.7 et B.8 conduisent aux bornes suivantes pour le résidu :

— m —m
R - 1d p-d R=3— p (B.9)
En résumé, l'intervalle de sélection pour ¢;4+; = k qui donne un résidu borné est

tel que :
Ly=(—p+k)-d<b-r; < (p+k)-d=Uy (B.10)

La représentation graphique de la fonction de sélection d’un élément de quotient est
donnée 3 la figure B.1. Cette représentation porte le nom de diagramme de Robertson.
Elle permet de déterminer & chaque itération de la division la valeur du résidu a ’étape
suivante. On a également fait apparaitre sur ce diagramme les bornes de sélection
[Li, Uk qui correspondent au choix de 1’élément de quotient ;41 = k.

pd

qj+1

Fic. B.1 — Diagramme de Robertson.

Existence d’un élément de quotient et facteur de redondance

Il est évident, d’aprés cette figure, que pour garantir P’existence d’un élément de
quotient pour toute valeur de b - r; on doit avoir :

Up_1 > Ly (B.11)

D’aprés la relation B.10, cette condition est satisfaite pour p > % qui correspond &
la limite d’un systéme de numération avec redondance. On obtient également la zone
de recouvrement qui autorise le choix de deux valeurs possibles pour un élément du
quotient :

Upy — Ly = (k= 1+ p)d — (k— p)d = (2p — 1)d (B.12)

L’importance de cette zone est directement liée au facteur de redondance. Elle est nulle
pour un systéme non redondant et égale & d lorsque la redondance est maximale.



Annexe C

Fonctions de transfert des
modulateurs >XA

C.1 Fonctions de transfert des modulateurs a un seul
quantificateur

C.1.1 Fonctions de transfert complétes

Le schéma général est donné & la figure C.1 :

Intégrateur |

Intégrateur |

Quantificateur

Fi1g. C.1 — Modulateur simple d’ordre n.

Fonction de transfert de 1’intégrateur

aiz_l

X;= —%
1— bi271

[iet — Bie7]
Fonction de transfert du quantificateur (modéle linéaire)
y=Ku+n

Forme générale des fonction de transfert pour le signal et pour le bruit

STF:% NTF:&
D D
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Pour tous les modulateurs :

L
NS =K H a; 0
i=1
ou L est le nombre d’intégrateurs
Modulateur du premier ordre
N,=1-blz"! D=1+ (Kai —by)z"" (C.1)

Modulateur du second ordre

N, =1- (E?:l bi)z~' + (H§:1 bi)z"?
D=1+ [Kasfs— Y7 bz~ + (KagW + [[-_ b;)z 2
W = ai109061 — b1 52 (C.2)

Modulateur du troisiéme ordre

No=1— (30 bi)z~t + 0272 = ([, bi)z 3
0 = byby + bybs + bybs
D=1+ [Kasfs — Yp_, bilz™! + (KagR + )22
+(KasU — Hle b;)z~3
R =aza3fs — (b1 +b2)B3 U = agazW + b1ba2f33 (C.3)

Modulateur du quatriéme ordre

Npy=1— (0 b)z yz2 = 8273+ (T, bi)2
v =(by +ba+b3)bg+0 5 =040+ b1babs
D=1+4[Kasfs — 2?21 bzt + (KasT + )z 72
+[Kas(B40 + azaysR) — 6]z73
+(KagV + [y bi)z~*
V =as3ayU — bibabsfBy T = azoufls — Ba(by + by + b3) (C.4)

C.1.2 Fonctions de transfert simplifiées
Les expressions suivantes donnent les fonctions de transfert précédentes lorsque les

intégrateurs sont considérés comme parfaits (a; = b; = 1).

Modulateur du premier ordre

1-=""

NTF =
1+ (KB —1)z-1
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Modulateur du second ordre

(1—2z712

NTF = C.6
T (KB~ 221 1 (K (B — o) + 1)22 (C.6)
Modulateur du troisiéme ordre
(1—2z713
NTF = .
1+ (KB3—3)z"t+ (Kr+3)z724+ (Ks—1)z=3 (C.7)
r=o3f2—20s s=az(af — )+ O3
Modulateur du quatriéme ordre
_—1\4
NTF = (1—27) (C.8)

1+ (KBy—4)z"'+ (Kt+6)2 2+ (Ku—4)2734+ (Kv+1)z4

t=aufB3—301 u=30s+ as(azfs—20s)
v =y (a3 (021 — B2) + B3) — Pa
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Annexe D

Optimisation convexe

Un grand nombre de mesures de performances peuvent s’exprimer sous la forme de
fonctions particuliéres des variables de conception dites posyndmiales [29]. Si x est un
vecteur positifs de dimension n (z € R;}), une telle fonction s’exprime de la maniére

suivante :
flx)= Z (c;C Hw%"’“) (D.1)
k n

oit ¢, € R et an, € R. Ces fonctions sont fermées pour ’addition et la multipliction.
Le probléme d’optimisation peut alors s’exprimer par la minimisation de la fonction
objectif fo(x) sous les contraintes :

filz) = Z (cik Hzfﬁ’“) <1 g;i(x) = ¢ H:EZ{’”' =1 (D.2)

k

ou la fonction objectif et les contraintes sont sous forme posynoémiale. La contrainte
égalité est particuliére : elle ne posséde qu'un seul terme de la somme D.1. Ce cas
particulier de fonction est également fermé pour la division.

Le probléme ainsi définit n’est pas de type convexe mais on peut facilement s’y
ramener par le changement de variable y; = log x; et b, = log ¢;r qui conduit & :

minimiser po(y) = log Y exp(al, v + box) (D.3)
k
sous les contraintes p;(y) = log > exp(aly +bi) <0
k
a?y +b; =0

Comme le logarithme d’une somme d’exponentielles est une fonction convexe, la fonc-
tion objectif et les contraintes le sont également, ainsi que I’ensemble des points qui
satisfont D.3.

Une propriété essentielle de ce type de probléme et que lorsqu’un point x* constitue
un minimim local, il est également un minimum global. Ceci a comme conséquences
que la résolution du systéme fournit le point optimum s’il existe et ceci indépendam-
ment du point de départ. Il existe de plus des méthodes récentes trés performantes
pour sa résolution sous la forme D.2 qui permettent de traiter plusieurs centaines de
variables [29].
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Annexe E

Modéle dynamique de
I'intégrateur a capacités
commutées

Bien qu’une structure différentielle soit généralement adoptée, la modélisation sera
basée sur le schéma de principe non différentiel de la figure E.1. Les conséquences
de cette simplification sont que les grandeurs relatives & 'amplificateur différentiel
qui interviendront dans ce modéle doivent étre considérées sur le demi circuit associé
4 P'amplificateur. Durant la phase ¢1, la capacité d’échantillonnage C; est chargée

o

Vl J C1 q)z

e }{ VS
VZ

o, o

77

FiG. E.1 — Intégrateur a capacités commutées

4 la tension V7 et I'amplificateur maintient & sa sortie ’échantillon précédent. Nous
appellerons cette phase la phase de maintien. Durant la phase ¢2, que nous appellerons
phase de transfert, la charge C1(V7 — V2) est transférée dans la capacité Co ce qui
conduit, dans le cas idéal et en supposant que les tensions V; et V5 ne changent que
sur ¢s, a la fonction de transfert :

271 C4

———[Vi(z) = Va(z)] avec K = o

Vs(z) = K- 1—=2

(E.1)

E.1 Intégrateur en phase de transfert

L’analyse de l'intégrateur dans la phase de transfert peut étre effectuée a partir du
schéma, de la figure E.2. L’amplificateur est modélisé par une capacité d’entrée Cp,
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v, 0
NES

i I
THEYYY

JW (o " T

1
Q vi/=c, f(v) %90 C.— |v,
7777 7777 7777

F1G. E.2 — Schéma équivalent de l'intégrateur en phase de transfert

une conductance de sortie g,, une capacité de sortie C, et un générateur de courant
contrdlé dont la caractéristique non linéaire par parties est donnée 3 la figure E.3.

fv)

el [

F1G6. E.3 — modéle de la source de courant

E.1.1 Equations de conservations des charges

Les équations du circuit de la figure E.2 sont établies & partir des charges 1, Q2
et Q3 qui décrivent entiérement 1’état de ce systéme du troisiéme ordre :

@ Q@ @
7o Cp °T Cy " Op
dr _ @1 Qs dQs _ d@1 | dQ>
dt RewCi  RawCp dt dt dt

dv, | dQ>

f(v) + govo + Cr, =0 (E.2)

+
dt dt
A partir de ces relations de base on peut déterminer ’évolution du vecteur d’état

Q=1[Q1,Q2,Q3]" :

d Ql Ql Q3 0
Q3 Q3 Pl
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avec

1 0 1
RswCh RswCp
M = CLCo _ 9.Cp —C2(goRswCpP—CL)
- stCIH II stCpH
—Cp(C24CL)  goCp _ Co+CrL+goRswCo
RswCi 11 II Rl
et o
2Up
H:CQCP+CLCP+CLCQ o = T

E.1.2 Influence des paramétres R,, et [,

Afin de déterminer I'influence de ces paramétres, la figure E.4 représente 1’évolution
de la tension de sortie pour une tension initiale de 1V et un gain fonctionnel K de 0,5
pour différentes valeurs de Ry, et avec les valeurs nominales données dans le tableau
E.1.

| st | Cl | CQ | CP | CVL | Isat | V;‘at | Yo |
[1kQ]0,3pF | 0,6pF [0,3pF |0,3pF [100pA |02V |2uS ]

TAB. E.1 — Paramétres du circuit.

On note qu’une variation importante de la résistance du commutateur a peu d’effet
sur la partie finale de la réponse. A g, constant, la valeur finale est, par contre,
fortement dépendante du courant de saturation (ou de la tension de saturation) comme
on peut le voir sur la figure E.5.

0.5

0.4

0.3

0.2

0.1

Vs (V)

1 1 1 1 1 1
0 2 4 6 8 10 12 14 1¢
t (ns)

Fi1G. E.4 — Effet de la résistance du commutateur sur la réponse temporelle

E.1.3 Analyse simplifiée

Cette analyse va chercher & approcher le comportement non linéaire d’ensemble du
transfert de charge en une succession de régimes élémentaires plus simples & modéliser.
Le point central de cette analyse est la conservation de la charge dans la surface isolée
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Vs (V)

02 7 I I I I I I
0 2 4 6 8 10 12 14 1t

t (ns)

FiG. E.5 — Effet du courant de polarisation sur la réponse temporelle

qui englobe l’entrée de ’amplificateur de fagon & garantir que le régime asymptotique
(lorsque t tend vers l’infini) soit conservé.

On remarque que la résistance du commutateur a une influence prépondérante
dans le début du transfert mais que ’ensemble des réponses tend asymptotiquement
vers une méme limite lorsque la résistance du commutateur tend vers zéro. On peut
simplifier I’analyse en supposant celle-ci négligeable et considérer que le transfert des
charges est effectué de maniére instantanée. La configuration du circuit juste aprés le
transfert est alors celle de la figure E.6.

Q’l\ll

7777 7777

FiG. E.6 — Schéma équivalent simplifié au début du transfert de charge

La conservation de la charge dans la surface isolée permet d’écrire :

(C1+ Cp)v, + Cg(v, — v;) =—-Cr.v1 +Cp.v+ Ca(v —v,)
(v, —v) + Cpv, = Ca (v, — v) + CL.v, (E.4)

ce qui nous donne pour les tensions d’entrée et de sortie juste apreés le transfert :
v =v+ Av v; = v, + Av, (E.5)
avec

Cl(’U +’Ul) CQA'U

_ Ay, = =227
Ci+Cp+ CC;LJFCCQ,Q Cp+Cy

Av =
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A partir de ces relations on peut connaitre le nouvel état des charges au début de la
phase de transfert. Deux situations sont alors possibles selon la valeur obtenue pour la
tension d’entrée de ’amplificateur. Celle-ci peut en effet appartenir au domaine linéaire
de Pamplificateur ou bien correspondre au régime de saturation & courant constant.
Dans le second cas, nous devons déterminer la réponse correspondante jusqu’a ce que
la tension d’entrée soit inférieure & la tension de saturation. Pour ce faire, nous ferons
I’hypothése que la tension d’entrée de amplificateur varie linéairement avec le temps.
Nous avons alors pour les charges ()1 et (V3 les équations suivantes :

dQs Q1 1dQ, S
_ Ld@r 5 _ E.
dt s dt2 T1 dt + T3 0 ( 6)
avec
1 = stcl T3 = stCP

L’intégration de la seconde équation nous donne la charge Q)5 :

Qi) = Qi) + LS~ Q)1 - F) =5 (B

Pour évaluer la pente .S, nous négligeons la résistance du commutateur et celle de
sortie de I’amplificateur. Le courant de sortie I, charge alors une capacité équivalente
Cr donnée par :

02(01 + Cp)
Cr=CrL+ ————-~ E.8
r Er o +Co+ Cp (E-8)
La pente du signal de sortie est alors égale & SR = CI—"T et celle du signal d’entrée

s’obtient & partir du diviseur capacitif :
d CpC I,
S=cp P2
dd Ci+Cy+CpCr

A partir de la pente S, on peut déterminer le temps de saturation ts,; de 'ampli-
ficateur :

(E.9)

tsat = CP(U g ‘/Sat) (E].O)

1l est alors facile de déterminer les charges & I'issue du régime de saturation. La
charge Qs croit ou décroit linéairement (selon le signe de la pente S) : Qs(tsat) =
Q3(0) + S.tsqt et la charge Q1 est obtenue a partir de I’équation E.7. La conservation
de la charge totale Qr = Q3 — Q1 — (2 permet alors de déterminer Q5.

L’état des charges a la fin de la saturation peut ensuite étre utilisé pour le calcul
du régime linéaire qui va s’établir durant le temps t;;,, = tint — tsat OU tint €st le temps
total de la phase de transfert. Ce calcul est simple puisque ’équation E.3 devient une
équation linéaire homogéne :

4| @ o g | 000
7| @2 | =4 @ avec A=M— C—"‘ 001 (E.11)
Qs Q3 Plo o1
L’intégration sur le temps f;;, donne alors simplement Q(tin;) = Q(tsqt).e? i

et la seule difficulté réside alors dans 1’évaluation de ’exponentiel d’une matrice. La
figure E.7 montre I’évolution de la tension de sortie ainsi que les points effectivement
calculés a partir de Panalyse simplifiée précédente.
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Vs (V)

03 1 1 1 1 1 1 1
0 2 4 6 8 10 12 14 1t

t (ns)
Fi1G. E.7 — Tension de sortie de Iintégrateur et points de calcul (O)
Dans le cas ol deux capacités C1, et Cqp sont connectées a I’entrée de ’intégrateur

on peut reconduire l'analyse simplifiée précédente en supposant une redistribution
quasi instantanée des charges sur les deux capacités :

Cr.C
Cra[v + Av — (—v14)] + Crp[v + Av — (—v1p)] + CpAv + L2 Ay =0
Cr + Cy
Ay = Galv T o) T Oulv o)y, Colv (E.12)
Cia+Cu +Cp + 55& Cr+Cy

On peut étendre ce résultat & n capacités C; avec une tension initiale V7;. L’analyse
précédente reste valable en considérant une charge (), initiale et une capacité C; telle
que :

Q1= Z Cri Vi C = Z Chi (E.13)
i=1

i=1

Prise en compte du bruit thermique échantillonné Le bruit thermique peut
étre considéré en introduisant une perturbation sur la charge initiale ;. Cette per-
turbation est simulée par l’ajout d’une variable aléatoire gaussienne d’écart type
o9 = Vkp - T, - C1 préalablement au transfert décrit ci-dessus.

E.2 Intégrateur dans la phase de maintien

Le schéma correspondant & 'intégrateur dans la phase de maintien est représenté a
la figure E.8. Dans cette configuration ot la tension de sortie est exploitée, la capacité
C1 est déconnectée et une capacité CU (capacité d’échantillonnage de ’étage suivant)
est connectée sur la sortie via un commutateur de résistance Rs;w. Durant cette phase,
c’est la charge QQ, = Q3 — Q2 qui est conservée. D’autre part, dans cette phase, seul le
régime linéaire de l’amplificateur est exploité. L’état du circuit est entiérement décrit
par les charges Q2 et @ :
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—_— 2
=
e
Rqw Q
—1 o, AN /
Vi=/— ¢ f(v) %go - |V - |V
P CL Cu
7777 7777 7777 7777
FiG. E.8 — Intégrateur dans la phase de maintien
d{ Q| _, | Q .
%[QI}M {Qz}ﬂa Qo (E.14)
avec

1 1 L

_ 31 (gm+tge | go 1 1 B!
M — l 6 ( Cp + Cs + RswCp + stcz) RswCu ‘|
RowCr | Rowlh

RsyCu

et

B =

-1 1 m+Jo
76 (stcP+chg) , ﬁ:1+ﬁ+ﬁ
R 1CU CP 02

Ce systéme linéaire peut facilement étre intégré pour obtenir la valeur des charges
Q2 et QQ, ala fin de la phase de maintient. Sachant que la charge initial Q, = Q3 — Q2
au début de cette phase a été conservée, on en déduit la valeur de la charge Js.

E.3 Réponse de l’'intégrateur sur une période com-
pléte

La figure E.9 représente la tension de sortie de l'intégrateur sur une période com-
pléte de 'horloge avec Ts = 10 ns et une tension initiale de 1 V sur la capacité C;. Les
phases de transfert et de maintien sont égales & %

Les paramétres du circuit sont reportés dans le tableau E.2. Le gain théorique de
I’intégrateur est 0,5 = % et la valeur finale de la tension de sortie dans le cas idéal
est égale 4 0,5 V.

Les courbes RK (a) et (b) correspondent & une intégration numériques des équations

E.3 et E.14 pour le calcul des charges '. Dans le cas (a) la source controlée est linéaire

1Méthode de Runge-Kutta d’ordre 2 & pas fixe (5 ps)
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~02 I I I I
0 2e-09 4e-09 6e-09 8e-09 1e-08

t(s)

Fi1Gc. E.9 — Tension de sortie de 'intégrateur

| Rsw | Ch | Co | Cp | Cr | Cuy | Tsar | Visat | Jdo |
[1kQ[0,1pF [0,2pF | 0,1pF [ 0,2pF [ 0,1 pF [ 100 pA [ 0.1V | 1S ]

TAB. E.2 — Paramétres du modéle.

par parties comme indiqué sur la figure E.3. Dans le cas (b), un modéle quadratique
avec la méme pente a ’origine est utilé :

2
i=f(v)= Sat~x~\/1—% avec —\/§<:E:Vv <2
sat

Celui-ci est proche du comportement d’un amplificateur avec une paire différentielle
MOS et montre un trés faible écart avec le modéle linéaire par parties.

Les 4 points correspondent aux valeurs calculées par le modéle simplifié. L’écart
initial est important du fait des hypothéses de transfert instantané des charges. La
précision obtenue sur la valeur finale est cependant trés bonne comme I’indique le
tableau E.3.

| RK(a) | RK (b) | modéle |
[70,498766 | 0,498755 | 0,498773 |

TaB. E.3 — Valeur de la tension de sortie (V) en fin de période.



Annexe F

Caractéristiques d’un étage
amplificateur pipeline

En pratique, I’activation des étages d’un CAN pipeline s’effectue a partir de deux
phases complémentaires ¢, et ¢ comme indiqué sur la figure F.1.

1 P2 2 1 b2 1 1 P2

I
T L e Ty T

| b |
4 ) ot Uy i> Cole

Bloc de calcul du mot de sortie

Fi1G. F.1 — structure du convertisseur pipeline

En une période 7" de I’horloge, un échantillon du signal traverse ainsi deux étages et
le temps de latence pour la génération du code de sortie est de % - T pour un pipeline
de m étages. Durant une phase un étage réalise 'une des deux opérations suivantes :

1. Echantillonnage du résidu de l’étage précédent et génération du code intermé-
diaire
2. Génération du résidu par le MDAC & partir du code intermédiaire
Ces opérations sont alternées comme le montre la figure F.2 ou I'étage k — 1 réalise
lopération 2 et 1’étage k ’'opération 1. Nous nous intéressons ici aux performances
de Pamplificateur dans la configuration de ’étage k — 1. Sa capacité de charge est

constituée de celle du MDAC de ’étage k en paralléle avec celle du CAN flash. La
capacité de charge totale est donc :

CL = bk Cu + Cflash = 2"k Cu + Cflash (F]-)

ol ny est le nombre de bit de I'étage k et C, est la capacité élémentaire du MDAC.
Pour déterminer les performances de 'amplificateur, il nous faut donc au préalable
évaluer la capacité d’entrée du CAN flash.
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Cy
| |
C, 1
Cy T
étage k-1 ‘ ‘ étage k

Fic. F.2 — Couplage entre deux étages d'un CAN pipeline

F.1 Calcul de la capacité d’entrée du flash

L’erreur maximale autorisée par la redondance sur un seuil de comparateur est (cf
5.11) :

_ ‘/ref

2nk +1

(F.2)

Pour satisfaire cette contrainte, prenons un rapport n entre I’écart type de la tension
de seuil des transistors d’entrée du comparateur et cette erreur :
_Ayr Vier

oyT = \/Z = - okt (F3)

On peut alors facilement en déduire la capacité d’entrée du flash & partir de celle du

transistor (Co, = €24) et du nombre de comparateurs constituant le flash (n, =

tox
2ty

Exemple :
n=4 n=6 Vi =1V ton =5nm Ayr=5mV.um Cjsn =0,2pF

F.2 Bande passante

La bande passante d’un étage amplificateur du pipeline peut étre obtenue & partir
du schéma de la figure F.2 et un modéle simple d’amplificateur. Nous supposerons que
celui-ci est caractérisé par une transconductance g,, et une capacité d’entrée C,. Le
coefficient de contre-réaction 3 de 1’étage k — 1 est donné par :

_ Cy _ Cy _ 1
G+ Cp+Cf b1 Cu+Cy b1+

B

ou C,, est la capacité unitaire du MDAC et v = %

La capacité totale & la sortie de l’ampliﬁcateuruest égale 3 :

Cy (Cs+Cp)

Co=Cr+
Freryoota,

— O+ Cu(1-P) (F.5)

ou C, est la capacité de charge donnée par I’équation F.1.
On déduit facilement la fréquence de coupure de I’amplificateur :

_ a9m B gm
chﬂco - CL+Cu (1_6) (F6)
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En supposant ~ suffisamment faible, le coefficient § est complétement déterminé
par le choix de la base. Il est égale & % en base 2 et tend vers 0 lorsque la base
augmente. On voit ainsi, d’aprés la formule F.6, que la bande passante est d’autant
plus réduite que la base est élevée. Ceci résulte de leffet combiné de la réduction du
facteur § et de 'augmentation de la capacité de charge Cp (formule F.1). Ceci est
illustré par la figure F.3 qui donne la fréquence de coupure d’un étage pipeline pour
une technologie CMOS avec L,,;;, = 0,13 wm et pour deux résolutions différentes de 1
bit et 4 bit. L’amplificateur est supposé constitué d’un seul transistor avec un courant
de polarisation I et une largeur W, la longueur de grille L étant prise égale & 5 L,
pour garantir un gain suffisant de "amplificateur '. La capacité minimum utilisée pour
le MDAC est C, = 0.1pF. Le choix de la capacité est important car il conditionne
la consommation de ’étage pour une bande passante donnée (équation F.6), le bruit
thermique et la dispersion sur les rapport de capacités (équation 5.13). La figure F.3
montre également qu’il existe un optimum de consommation pour une bande passante
donnée de ’étage.

| F.(MHz)

\ s
" \ 1 bit/ étage /

/

S~ s0—

logyo (1 [1A])
logy(1 [11A])

19 F.(MHz)

4 bit/ étage
13 \:n\ 13

1.0 1.0
00 03 06 09 12 15 18 21 2427 30 00 03 06 09 12 15 18 21 24 27 30

logo (W [m]) log1o(W [pem])

Fic. F.3 — Bande passante d’un étage pipeline

F.3 Bruit thermique échantillonné

Le bruit thermique échantillonné & ’entrée de ’amplificateur correspond & 1’échan-
tillonnage d’une capacité Cs = b C,, ou C, est la capacité élémentaire du MDAC et b
est la base de I’étage considéré (figure F.2). La variance de cette tension de bruit est
donnée par (formule 2.27) :

o2 kp-T

pep-Cy

On remarque que le bruit thermique est inversement proportionnel & la base. Ce fait

est encore accru par la structure pipeline ot le bruit ramené & ’entrée d’un étage par-

ticulier est inversement proportionnel au carré du gain total lié aux étages précédents.

On a ainsi, pour un convertisseur de m étages de base b, le bruit total a ’entrée (le
gain étant égal a la base b) :

(F.7)

m—1

1
2 2
=00 ) o (F-8)
i=0 "

1[59] : Analog and Mized-signal Devices Technology Requirements-Near—term
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On a introduit un coefficient k¢; = C,,/C,, pour prendre en compte une pondération
éventuelle des capacités dans la structure pipeline (cf section 5.4). L’expression com-
pléte du bruit d’un étage doit également inclure les bruit liées a la phase de transfert
(configuration de I’étage k — 1 de la figure F.2). Dans cette phase, le bruit de ’ampli-
ficateur doit également étre considéré. On trouvera une expression compléte du bruit
lié au MDAC dans [5].



Bibliographie

[1] A. M. Abo et P. R. Gray : A 1.5-V, 10-bit, 14.3-MS/s CMOS Pipeline Analog-
to-Digital Converter. IEEE Journal of Solid-State Circuits, 1999.

[2] H. Aboushady et M.-M. Louerat : Systematic approach for discrete-time to
continuous-time transformation of Sigma Delta modulators. Dans Circuits and
Systems, 2002. ISCAS 2002. IEEE International Symposium on, volume 4, pages
229-232, 2002. TY - CONF.

[3] S.H. Ardalan et J.J. Paulos : An analysis of nonlinear behavior in delta-sigma
modulators. IEEFE Transactions on Circuits and Systems, juin 1987.

[4] A. Avizienis : Signed-digit number representation for fast parallel arithmetic.
IRE Transactions on Electronic Computers, pages 389-400, 1961.

[5] M. Y. Azizi, A Saeedfar, H. Z. Hoseini et O. Shoaei : Thermal noise analysis
of multi-bit SC gain-stages for low-voltage high-resolution pipeline ADC design.
International Symposium on Signals, Circuits and Systems, juillet 2003.

[6] R.T. Baird et T.S. Fiez : Stability analysis of high-order delta-sigma modulator
for ADC’s. IEEE Transactions on Circuits and Systems-II : Analog and Digital
Signal Processing, 1994.

[7] R.T. Baird et T.S. Fiez : Linearity enhancement of multibit YA A/D and D/A
converters using Data Weighted Averaging. IEEE Transactions on Circuits and
Systems-II : Analog and Digital Signal Processing, décembre 1995.

[8] C.Barrett : Low-Power Decimation Filter Design for Multi-Standard Transceiver
Applications. Thése de doctorat, université de Californie, Berkeley, 1997.

[9] W.R. Bennet : Spectra of quantized signals. Bell Systems Technical Journal, 27,
juillet 1948.

[10] A.S. Blum, B.H. Engl, H.P. Bichfield, R. Hagelauer et A.A. Abidi : A 1.2V
10-b 100-MSamples/s A/D Converter in 0.12 ym CMOS. Symposium on VLSI
circuits, 2002.

[11] B.E. Boser et B.A. Wooley : The design of sigma-delta modulation analog-to-
digital converters. IEEE Journal of Solid-State Circuits, décembre 1988.

[12] S. Boyd : . http ://www.stanford.edu/~boyd, .

[13] W. Bright : 8b 75MSample/s 70mW Parallel Pipelined ADC Incorporating
Double Sampling. IEEFE International Solid-State Circuits Conference, 1998.

[14] K. Bult : Analog Design in Deep Submicron CMOS. Proceedings of European
Solid State Circuits Conference, septembre 2000.

[15] T. Burger et Q. Huang : A 13.5-mW 185-Msample/s A Modulator for
UMTS/GSM Dual-Standard IF Reception. IEEE Journal of Solid-State Cir-
cuits, décembre 2001.

181



182

[16] P. Carbone : Effect of additive Dither on the Resolution of Ideal Quantizers.
IEEE Transactions on Instrumentation and Measurement, juin 1994.

[17] L.P. Carloni, F. De Bernardinis, A. Sangiovanni-Vincentelli et M. Sgroi : The
Art and Science of Integrated Systems Design. Proceedings of European Solid
State Circuits Conference, 2002.

[18] M. Charbit : Eléments de théorie du signal : Les signaux aléatoires. Ellipses,
collection pédagogique de Télécommunications, 1990.

[19] H-S Chen, K. Bacrania et B-S Song : A 14b 20Msample/s CMOS pipelined
ADC. IEEE International Solid-State Circuits Conference, 2000.

[20] J.A. Cherry et W.M. Snelgrove : Continuous-time delta-sigma modulator for
high-speed A/D conversion. Kluwer Academic Publishers, 2000.

[21] M-J Choe, B-S Song et K Bacrania : A 13b 40Msample/s CMOS pipelined
folding ADC with background offset timming. IEEE International Solid-State
Clircuits Conference, 2000.

[22] H.C. Choi, H-J Park, S-K Bae, J-W Kim et P. Chung : A 1.4V 10-bit 20Msps pi-
pelined A /D converter. IEEE International Symposium on Circuits and Systems,
2000.

[23] M. Choi et A.A. Abidi: A 6b 1.3 GSample/s A/D Converter in 0.35 ym CMOS.
IEEE Journal of Solid-State Circuits, décembre 2001.

[24] F.A. Collins et C.J. Sicking : Properties of Low Precision Analog-to-Digital
Converters. IEEE Transactions on Aerospace and Electronic Systems, septembre
1976.

[25] D.C. Craig : Extensible Hierachical Object-Oriented Logic Simulation with an
Adaptable Graphical User Interface. Mémoire de D.E.A., Memorial University
of Newfoundland, 1996.

[26] N. Da Dalt, M. Harteneck, C. Sander et A. Wiesbauer : On jitter Requirement
of the sampling Clock for Analog-to-Digital Converters. IEEE Transactions on
Clircuits and Systems-I : Fundamental Theory and Applications, septembre 2002.

[27] N. Da Dalt et C. Sandner : A Subpicosecond Jitter PLL for Clock Generation
in 0.12- pwm Digital CMOS. IEEE Journal of Solid-State Circuits, juillet 2003.

[28] D. Dalton et al : A 200-MSPS 6 bit flash ADC in 0.6-um CMOS. IEEE Trans.
on circuits and Systems, 45(11):1433-1444, novembre 1998.

[29] M. del Mar Hershenson : Design of pipeline analog-to-digital converters via
geometric programming. International Conference on Computer Aided Design,
2002.

[30] R. del Rio, F. Medeiro, J.M. de la Rosa, B. Perez-Verdu et A. Rodriguez-
Vazquez : A 2.5-V YA modulator in 0.25-um CMOS for ADSL. IEEFE In-
ternational Symposium on Circuits and Systems, 2002.

[31] M. Dessouky : Conception en vue de la réutilisation de circuits analogiques.
Application : Modulateur Delta-Sigma a trés faible tension. Thése de doctorat,
Université Paris VI, 2001.

[32] C. Donovan et M.P. Flynn : A "digital" 6-bit ADC in 0.25 um CMOS. IEEE
Journal of Solid-State Circuits, mars 2002.

[33] M.D. Ercegovac : Division and square root : digit-recurrence algorithms and
implementations. Kluwer Academic Publishers, 1994.



183

[34] A.R. Feldman, B.E. Boser et P.R. Gray : A 13-Bit, 1.4-MS/s sigma-delta modula-
tor for RF baseband channel applications. IEEE Journal of Solid-State Circuits,
octobre 1998.

[35] M. Flynn et B. Sheahan : A 400-MSample/s 6-b CMOS Folding and Interpolating
ADC. IEEE J. of Solid-State Circuits, 33(12):1932-1938, décembre 1998.

[36] I. Fujimori, L. Longo, A. Hairapetian, K. Seiyama, S. Kosic, J. Cao et S-L Chan :
A 90-dB SNR 2.5-MHz Output-Rate ADC Using Cascaded Multibit Delta-Sigma
Modulation at 8 Oversampling Ratio. IFEE Journal of Solid-State Circuits,
décembre 2000.

[37] R. Gaggl, A. Wiesbauer, C. Schranz et P. Pessl : A 14-bit Delta-Sigma Modulator
for ADSL-CO Applications in 0.18 um CMOS. Proceedings of Furopean Solid State
Circuits Conference, 2002.

[38] G. Geelen : A 6b 1.1 Gsample/s CMOS A/D converter. Int. Solid-State Circ.
Conf., Digest of Technical Papers, pages 128-129, février 2001.

[39] Y. Geerts, A. Marques, M. Steyaert et W. Sansen : A 3.3-V, 15-bit, delta-sigma
ADC with a signal bandwidth of 1.1 MHz for ADSL applications. IEEE Journal
of Solid-State Circuits, juillet 1999.

[40] Y. Geerts, M. Steyaert et W. Sansen : A 2.5 Msample/s multi-bit delta-sigma
CMOS ADC with 95 dB SNR. IEEFE International Solid-State Circuits Confe-
rence, 2000.

[41] Y. Geerts, M. Steyaert et W. Sansen : A High-Performance Multibit XA CMOS
ADC. IEEE Journal of Solid-State Circuits, décembre 2000.

[42] Y. Geerts, M. Steyaert et W. Sansen : Design of multi-bit delta-sigma A/D
converters. Kluwer Academic Publishers, 2002.

[43] B. Ginetti et P. Gespers : Reliability of code density test for high resolution
ADCs. Electronic letter, novembre 1991.

[44] J. Goes, J. C. Vital et J. Franca : Systematic design for optimisation of pipelined
ADCs. Kluwer Academic Publishers, 2001.

[45] G. Gomez et B. Haroun : A 1.5 V 2.4/2.9 mW 79/50 dB DR XA modulator
for GSM/WCDMA in a 0.13 pm digital process. IEEE International Solid-State
Circuits Conference, 2002.

[46] R.M. Gray : Oversampled Sigma-Delta Modulation. IEEE Trans. Commun.,
mai 1987.

[47] R.M. Gray : Quantization noise spectra. IEEE Trans. on Information Theory.,
36, novembre 1990.

[48] J. Guilherme, P. Figueiredo, P. Azevedo, G. Minderico, A. Leal, J. Vital et
J. Franca : A pipeline 15-b 10-Msample/s Analog-to-digital converter for ADSL
applications. IEEFE International Symposium on Circuits and Systems, 2001.

[49] S.K. Gupta, T.L. Brooks et V. Fong : A 64 MHz XA ADC with 105 dB IM3
distortion using a linearized replica sampling network. IEEFE International Solid-
State Circuits Conference, 2002.

[50] S.K. Gupta, T.L. Brooks et V. Fong : A 64 MHz YA ADC with 105 dB IM3
distortion using a linearized replica sampling network. IEEFE International Solid-
State Clircuits Conference, 2002.

[61] C.S. Giintiirk, J.C. Lagarias et V.A. Vaishampayan : On the robustness of
Single-Loop Sigma-Delta Modulation. IEEE Trans. on Information Theory.,
juillet 2001.



184

[52] S. Hamedi-Hagh et C.A.T. Salama : A 10 bit, 50Msample/s, low power pipelined
A /D converter for cable modem application. IEEE International Symposium on
Clircuits and Systems, 2001.

[53] S. Hein et A. Zakhor : Sigma Delta Modulators : Nonlinear Decoding Algorithms
and Stability Analysis. Kluwer Academic Publishers, 1993.

[54] R. Hooke et T.A. Jeeves : Direct search solution of numerical and statistical
problems. J. Ass. Comput. Mach., 1961.

[55] HYPRES, http ://www.hypres.com. .

[56] IEEE-STD-1241 : Standard for Terminology and Test Methods for Analog-to-
Digital Converters. , décembre 2000.

[57] J.M. Ingino et B.A. Wooley : A Continuously Calibrated 12-b, 10-MS/s, 3.3-V
A/D Converter. IEEE Journal of Solid-State Circuits, 1998.

[58] H. Inose, Y. Yasuda et J. Murakami : A telemetering system by code modulation-
YA modulation. IRFE trans. Space Electron. Telemetry, 1962.

[59] ITRS, http ://public.itrs.net. .

[60] F. Jager : Delta Modulation - a method of PCM transmission using the one unit
code. Philips Res. Rep., 1952.

[61] S.M. Jamal, Fu Daihong, P.J. Hurst et S.H. Lewis : A 10b 120MSample/s time-
interleaved analog-to-digital converter with digital background calibration. IEEE
International Solid-State Circuits Conference, 2002.

[62] Y. Jenq : Digital spectra of nonuniformly sampled signal : fundamentals and
high-speed waveform digitizers. IEEE Transactions on Instrumentation and
Measurement, juin 1988.

[63] Y-D Jeon, B-L Jeon, S-C Lee, S-M Yoo et S-H Lee : A 12b 50MHz 3.3V CMOS
acquisition time minimized A/D converter. Asia and South Pacific Design Au-
tomation Conference, 2000.

[64] R. Jiang et T. Fiez : A 1.8V 14b Sigma-Delta A /D Converter with 4AMSample/s
Conversion. IEEFE International Solid-State Circuits Conference, février 2002.

[65] White J.L. et Abidi A.A. : Active resistor network as 2D sampled data filters.
IEEE Trans. Circuits and Systems I : Fondamental Theory and Application,
39:724-733, septembre 1992.

[66] D. Johns et K. Martin : Analog Integrated Circuit Design. Wiley, 1997.

[67] A.N. Karanicolas, H-S Lee et K.L. Bacrania : A 15-b 1-Msample/s Digitally
Self-Calibrated Pipeline ADC. IEEFE Journal of Solid-State Circuits, 1993.

[68] K. Kattmann et J. Barrow : A Technique for reducing differential non-linearity
errors in flash A/D converters. Int. Solid-State Circ. Conf., Digest of Technical
Papers, pages 170-171, février 1991.

[69] D. Kelly, W. Yang, I. Mehr, M. Sayuk et L. Singer : A 3 V 340 mW 14 b 75
MSPS CMOS ADC with 85 dB SFDR at Nyquist. IFEEE International Solid-
State Circuits Conference, 2001.

[70] R. Kress : Numerical Analysis. Springer, 1998.

[71] S. Kuboki, K. Kato, N. Miyakawa et K. Matsubara : Nonlinearity analysis of
resistor string A/D converter. IEEE Trans. on Circuits and Systems, 29(6), juin
1982.

[72] S. Kulhali, V. Penkota et R. Asv: A 30mW 12b 21MSample/s pipelined CMOS
ADC. IEEE International Solid-State Circuits Conference, 2002.



185

[73] T.H. Lee : The Design of CMOS Radio-Frequency Integrated Circuits, chapitre 3.
cambrige, 1998.

[74] T.C. Leslie et B. Singh : Sigma-delta modulators with multibit quantising ele-
ments and single-bit feedback. Circuits, Devices and Systems, IEE Proceedings
G, 1992.

[75] J.H-C Lin et B. Haroun : An Embedded 0.8V /480 W 6b/22 MHz Flash ADC in
0.13um Digital CMOS Process using Nonlinear Double-Interpolation Technique.
IEEE Journal of Solid-State Circuits, décembre 2002.

[76] A. Marques, V. Peluso, M. Steyaert et W. Sansen : A 15-b Resolution 2-MHz
Nyquist Rate Sigma Delta ADC in a 1 yum CMOS Technology. IEEE Journal of
Solid-State Circuits, juillet 1998.

[77] S. Mathur, M. Das, P. Tadeparthy, S. Ray, S. Mukherjee et B. L. Dinakaran :
A 115mW 12-bit 50 MSPS pipelined ADC. IEEE International Symposium on
Clircuits and Systems, 2002.

[78] F. Medeiro, A. Rodriguez-Vazquez et B. Perez-Verdu : Top-Down Design of
High-Performance Sigma-Delta Modulators. Kluwer Academic Publishers, 1999.

[79] I. Mehr et D. Dalton : A 500-Msample/s, 6-Bit Nyquist-Rate ADC for Disk-
Drive Read-Channel Applications. IEEE J. of Solid-State Circ., 34(7):912-920,
juillet 1999.

[80] I. Mehr et L. Singer : A 55-mW, 10-bit, 40-Msample /s Nyquist-rate CMOS ADC.
IEEE Journal of Solid-State Circuits, 2000.

[81] D.G. Messerschmitt : Quantizing for maximum output entropy. IEEE Trans. on
Information Theory., septembre 1971.

[82] M.R. Miller et C.S. Petrie : A Multibit Sigma-Delta ADC for Multimode Re-
ceivers for Multimode Receivers. IEEFE Journal of Solid-State Circuits, mars
2003.

[83] J. Ming : An 8-bit 80-Msample/s Pipelined Analog-to-Digital Converter With
Background Calibration. IEEE Journal of Solid-State Circuits, 2001.

[84] D. Miyazaki, M. Furuta et S. Kawahito : A 16 mW 30 MSample/s 10 b pipeli-
ned A/D converter using a pseudo-differential architecture. IEEE International
Solid-State Circuits Conference, 2002.

[85] N. Moreau : Techniques de compression des signauz. Masson, 1995.

[86] J.C. Morizio et al : 14-bit 2.2-MS/s Sigma-Delta ADC’s. IEEE Journal of
Solid-State Circuits, juillet 2000.

[87] K. Nagaraj et al : Efficient 6-Bit A/D Converter Using a 1-Bit Folding Front
End. IEEE Journal of Solid-State Circuits, 34(8):1056-1062, aotut 1999.

[88] K. Nagarajet al : A dual-mode 700-Msamples/s 6-bit 200-Msamples/s 7-bit A/D
converter in a 0.25-um digital CMOS. IEEE Journal of Solid-State Circuits,
2000.

[89] D.G. Nairn : A 10-bit, 3V, 100MS/s pipelined ADC. IEEE Custom Integrated
Clircuits Conference, 2000.

[90] O.J.P. Nys et R.K. Henderson : An analysis of dynamic element matching tech-
niques in sigma-delta modulation. IEEE International Symposium on Clircuits
and Systems, 1996.

[91] O. Oliaei, P. Clement et P. Gorisse : A 5-mW sigma-delta modulator with 84-dB
dynamic range for GSM/EDGE. IEEE Journal of Solid-State Circuits, 2002.



186

[92] K. Ono, H. Shimizu, J. Ogawa, M. Takeda et M. Yano : A 6bit 400Msps 70mW
ADC using interpolated parallel scheme. Symposium on VLSI circuits, 2002.

[93] P.E. Pace, D. Styer et I.A. Akin : A Folding ADC Preprocessing Architecture
Employing a Robust Symmetrical Number System With Gray-Code Properties.
IEEFE Transactions on Circuits and Systems-1I : Analog and Digital Signal Pro-
cessing, 47(5), mai 2000.

[94] H. Pan : A 3.3-V 12-b 50-MS/s A/D converter in 0.6-um CMOS with 80-dB
SFDR. Thése de doctorat, University of California, Los Angeles, 1999.

[95] H. Pan, M. Segami, M. Choi, J. Cao et F. Iatori : A 3.3V, 12b, 50Msample/s
A/D converter in 0.6 um CMOS with over 80dB SFDR. IEEE International
Solid-State Circuits Conference, 2000.

[96] Y-I Park, S. Karthikeyan, F. Tsay et E. Bartolome : A 10 b 100 MSample/s
CMOS pipelined ADC with 1.8 V power supply. IEEE International Solid-State
Circuits Conference, 2001.

[97] M. J. M. Pelgrom, A. C. J. Duinmaijer et A. P. G. Welbers : Matching properties
of MOS transistors. IEEE Solid-State Circuits, 1989.

[98] M.J.M Pelgrom, A.C.J Rens, M. Vertregt et M.B. Dijkstra : A 25-Ms/s 8-bit
CMOS A/D converter for embedded application. IEEE Journal of Solid-State
Circuits, 29(8):879-886, aotit 1994.

[99] M.J.M. Pelgrom, H.P. Tuinhout et M. Vertregt : Transistor matching in analog
CMOS applications. International Electron Devices Meeting, 1998.

[100] H. Petit et J-F. Naviner : Modéle linéaire de quantificateur pour la synthése de
modulateur sigma-delta cascade. Conférence TAISA, Bordeaux, 2001.

[101] H. Petit et J-F. Naviner : Modéle non linéaire d’intégrateur & capacités com-
mutées pour la simulation de convertisseurs sigma-delta. Conférence TAISA,
Louvain La Neuve, 2003.

[102] A. Petraglia et K. Mitra : Analysis of mismatch effects among A/D Converters
in a time-interleaved waveform digitizer. IEEE Transactions on Instrumentation
and Measurement, octobre 1991.

[103] C.L. Portmann et T.H.Y. Meng : Power-efficient metastability error reduction
in CMOS Flash A/D converters. IEEE Journal of Solid-State Circuits, 31:1132—
1140, 1996.

[104] K. Poulton et al : A 20Gs/s 8b ADC with a 1Mb memory in 0.18 pm CMOS.
IEEE International Solid-State Circuits Conference, 2003.
[105] K. Poulton, R. Nett, A. Muto, W Liu, A. Burstein et M. Heshami : A 4

GSample/s 8b ADC in 0.35 pm CMOS. IEEE International Solid-State Clir-
cuits Conference, 2002.

[106] R. Reutemann, P. Balmelli et Q. Huang : A 33mW 14b 2.50M Sample/s A A/D
converter in 0.25 um digital CMOS. IEEE International Solid-State Circuits
Conference, 2002.

[107] R.A. Rutenbar, G.G.E. Gielen et B.A. Antao : Computer-Aided Design of Analog
Integrated Circuits and Systems. Wiley-IEEE Press, 2002.

[108] P. Scholtens : A 2.5 Volt 6 bit 600Msps Flash ADC in 0.25 um CMOS. Procee-
dings of Furopean Solid State Circuits Conference, 2000.

[109] P. Scholtens et M. Vertregt : A 6b 1.6GSample/s Flash ADC in 0.18um CMOS
using Averaging Termination. IEEE Journal of Solid-State Circuits, décembre
2002.



187

[110] R. Schreier : An empirical study of high-order single-bit delta~sigma modula-
tors. IEEE Transactions on Circuits and Systems-II : Analog and Digital Signal
Processing, aott 1993.

[111] R. Schreier, M.V. Goodson et Bo Zhang : An algorithm for computing convex
positively invariant sets for delta-sigma modulators. IEEE Transactions on Cir-
cuits and Systems I : Fundamental Theory and Applications., janvier 1997.

[112] M.D. Scott, B.E. Boser et K.S.J. Pister : An ultralow-energy ADC for Smart
Dust. IEEE Journal of Solid-State Circuits, juillet 2003.

[113] C. Shi, J. Wilson et M. Ismail : Design techniques for improving intrinsic accu-
racy of resistor string DAC’s. IEEE International Symposium on Circuits and
Systems, 2001.

[114] L. Singer, S. Ho, M. Timko et D. Kelly : A 12b 65Msample/s CMOS ADC with
82dB SFDR at 120MHz. IEEFE International Solid-State Circuits Conference,
2000.

[115] O.M. Solomon : The use of DFT windows in signal-to-noise ratio and harmonic
distorsion computations. IEEE Transactions on Instrumentation and Measure-
ment, avril 1994.

[116] H.A. Spang et P.M. Schultheiss : Reduction of Quantization Noise by use of
Feedback. IRE Trans. Commun, 1962.

[117] L. Sumanen, M. Waltari et K. Halonen : A pipeline A/D converter for WCDMA
applications. IEEE International Conference on Electronics, Circuits and Sys-
tems, 1999.

[118] L. Sumanen, M. Waltari et K. A. I. Halonen : A 10-bit 200-MS/s CMOS Parallel
Pipeline A/D Converter. IEEE Journal of Solid-State Circuits, juillet 2001.

[119] K. Sushihara et al : A 6b 800 MSample/s CMOS A/D Converter. IEEE Int.
Solid-State Circ. Conf., Dig. Tech. Papers, pages 428—429, février 2000.

[120] J. Talebzadeh, M.R. Hasanzadeh, M. Yavari et O. Shoaei : A 10-bit 150-MS/s,
Parallel Pipeline A/D Converter in 0.6 ym CMOS. IEEE International Sympo-
sium on Circuits and Systems, 2002.

[121] Y. Tamba et K. Yamakido : A CMOS 6b 500MSample/s ADC for a Hard Disk
Drive Read Channel. IEEE Int. Solid-State Circ. Conf., Dig. Tech. Papers, pages
324-325, février 1999.

[122] S.K. Tewksbury et R.W. Hallok : Oversampling, Linear Predictive and Noise-
Shaping Coders of Order N > 1. IEEE trans. on Circuits and Systems, 1978.

[123] S. Tsukamoto : A CMOS 6-b, 400-MSamples/s ADC with error correction. IEEE
J. of Solid-State Circuits, 33(12):1939-1947, décembre 1998.

[124] K. Uyttenhove, A. Marques et M. Steyaert : A 6-bit 1 GHz acquisition speed
CMOS flash ADC with digital error correction. Proceedings of the Custom Inte-
grated Circuits Conference, 2000.

[125] K. Uyttenhove et M.S.J. Steyaert : Speed-Power-Accuracy Tradeoff in High-
Speed CMOS ADCs. IEEFE Transactions on Circuits and Systems-II : Analog
and Digital Signal Processing, avril 2002.

[126] P. van Zeijl et al : A Bluetooth radio in 0.18 pm CMOS. IEEE International
Solid-State Circuits Conference, février 2002.

[127] R.G. Vaughan, N.L. Scott et D.R. White : The theory of Bandpass Sampling.
IEEE Trans. on Signal Processing., septembre 1991.



188

[128]

[129]
[130]
[131]
[132]

[133]

[134]

[135]

[136]

[137]

K. Vleugels, S. Rabii et B.A. Wooley : A 2.5-V Sigma-Delta Modulator for
Broadband Communications Applications. IEEE Journal of Solid-State Circuits,
décembre 2001.

M. Vogels et G. Gielen : Figure of merit selection of A/D converters. DATE
Conference, 2003.

R.H. Walden : Analog-to-Digital converter survey and analysis. IEEE Journal
on Selected Areas in Communications, avril 1999.

M. Waltari et K. Halonen : 1-V 9-Bit Pipelined Switched-Opamp ADC. IEEE
Journal of Solid-State Circuits, 2001.

B. Widrow, I. Kollar et M-C Liu : Statistical Theory of Quantization. IEEFE
Transactions on Instrumentation and Measurement, avril 1996.

K. Yoon et al : A 6b 500MSample/s CMOS Flash ADC with a Background
Interpolated Auto-Zero Technique. IEEFE Int. Solid-State Circ. Conf., Dig. Tech.
Papers, pages 326-327, février 1999.

S-B You, K-W Lee, H. C. Choi, H-J Park, J-W Kim et P. Chung : A 3.3V 14-bit
10Msps calibration-free CMOS pipelined A/D converter. IEEE International
Symposium on Circuits and Systems, 2000.

F. Yuan et A. Opal : Computer methods for switched circuits. IEEE Transactions
on Circuits and Systems-I : Fundamental Theory and Applications, aout 2003.

A. Zanchi, F. Tsay et I. Papantonopoulos : Impact of Capacitor Dielectric Re-
laxation on a 14-bit 70-Ms/s Pipeline ADC in 3-V BiCMOS. IEEE Journal of
Solid-State Circuits, décembre 2003.

Y. Zhang, E. Hayahara, S. Hirano et N. Sakakibara : An optimal design conside-
ration for higher-order delta-sigma A/D converter. Asia-Pacific Conference on
Circuits and Systems, 2000. IEEE APCCAS, 2000.



	Introduction
	I Caractérisation et test des CAN
	Echantillonnage et quantification
	Introduction
	Echantillonnage
	Suréchantillonnage
	Echantillonnage des signaux à bande étroite

	Quantification
	Erreur quadratique moyenne et condition d'optimalité
	Quantification uniforme


	Caractérisation et limites des CAN
	Introduction
	Caractérisation des CAN
	Caractéristiques statiques
	Caractéristiques dynamiques

	Limites fondamentales
	Dynamique libre de raies parasites
	Incertitude d'échantillonnage
	Métastabilité
	Bruit thermique


	Test dynamique des CAN
	Introduction
	Le choix du signal de test
	Echantillonnage synchrone
	Echantillonnage aléatoire

	Analyse spectrale
	Test statistique
	Calcul des seuils de transitions
	Limitations

	Conclusions


	II CAN CMOS rapides
	Convertisseur flash
	Introduction
	Limitations
	Limitations
	Codage et métastabilité
	Filtrage spatial
	Facteur de mérite
	Conditions aux limites

	Techniques de comparaison et résolution
	Interpolation
	Pré-traitement analogique
	Interpolation entre les blocs de repliement

	Convertisseurs flash 6 bit

	Convertisseur pipeline
	Introduction
	Codage redondant
	Sources d'erreurs dans le pipeline
	Dispersion sur les gains
	Erreurs liées aux CNA
	Calibrage

	Dimensionnement des étages
	Résolution par étage
	Utilisation du parallélisme
	Erreurs liées au traitement parallèle

	Réalisations récentes

	Convertisseurs 
	Introduction
	Codeur prédictif et modulation  
	Modulateur   du premier ordre
	Entrée constante et décodeur de type moyenne
	Réalisation à base d'un intégrateur

	Architecture générale d'un modulateur   
	Erreurs liées au CNA
	Critères de performance des modulateurs

	Architecture à un seul quantificateur
	Modèle linéaire et stabilité
	Modulateur du premier ordre
	Modulateur d'ordre supérieur ou égal à deux

	Architecture cascade
	Principe
	Relations de couplage dans la cascade
	Structures cascades du troisième et quatrième ordre 
	Utilisation de plusieurs niveaux de quantification

	Choix des paramètres d'un modulateur
	Convertisseurs  CMOS récents

	Contraintes technologiques
	Introduction
	Réduction de la tension d'alimentation
	Circuits à capacités commutées
	Commutateur CMOS

	Conclusions


	III Simulation comportementale des CAN
	Simulation comportementale
	Introduction
	Généralités sur la synthèse
	Sélection d'une architecture de CAN
	Classes C++ pour la simulation de CAN

	Modèle linéaire et 
	Introduction
	Estimation des paramètres du quantificateur
	bruit de quantification
	Optimisation des coefficients d'un modulateur
	Prise en compte des effets linéaires
	Effet du gain fini dans un intégrateur
	Analyse statistique

	Classes C++ associées
	Conclusions

	Application aux capacités commutées
	Introduction
	Blocs de base des CAN à capacités commutées
	Sources d'erreur

	Charge non linéaire des capacités
	Exploration des performances dynamiques
	Modèle dynamique pour le transfert de charge
	Principe de la méthode
	Application au CAN 
	Application au CAN pipeline


	Conclusions et perspectives
	Annexes
	Couplage dans le convertisseur flash
	Codage redondant des nombres
	Ecriture des nombres avec chiffres signés
	Numération simple de position
	Extension à des chiffres signés

	Algorithme de division et chiffres signés
	Sélection d'un élément du quotient


	Fonctions de transfert des modulateurs 
	Fonctions de transfert des modulateurs à un seul quantificateur
	Fonctions de transfert complètes
	Fonctions de transfert simplifiées


	Optimisation convexe
	Modèle dynamique de l'intégrateur à capacités commutées
	Intégrateur en phase de transfert
	Equations de conservations des charges
	Influence des paramètres Rsw et Isat
	Analyse simplifiée

	Intégrateur dans la phase de maintien
	Réponse de l'intégrateur sur une période complète

	Caractéristiques d'un étage amplificateur pipeline
	Calcul de la capacité d'entrée du flash
	Bande passante
	Bruit thermique échantillonné

	Bibliographie


