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Introduction

Introduction

D’année en année, la diminution de la taille des transistors dans les procédés de
fabrication CMOS permet une intégration toujours plus grande des systémes numériques.
Certaines fonctions comme le filtrage ou le traitement du signal, jusqu’alors réalisées de
maniére analogique, sont maintenant traitées numériquement sur un seul circuit intégré.

Cette évolution requiert la présence d’une interface analogique-numérique en entrée
ainsi que d’une interface numérique-analogique en sortie pour communiquer avec le monde
extérieur. Afin d’étre compétitive par rapport au tout analogique, cette solution nécessite
I’intégration de ces deux types d’interface et de la partie de traitement numérique sur un seul
circuit.

La technique communément utilisée sur les applications commerciales pour réaliser les
interfaces analogique-numérique est celle des capacités commutées. Toutefois cette méthode
est difficilement compatible avec un procédé technologique CMOS digital puisqu’elle
nécessite des capacités linéaires flottantes. Ce type de capacités est réalisé essentiellement de
deux maniéres:

» avec deux couches de polysilicium, ce qui ajoute des étapes de fabrication
supplémentaires et donc un cofit du circuit plus élevé.

* en faisant un empilement poly-metall-metal2, ce qui procure une capacité
linéaire flottante dont la composante parasite vers la masse peut atteindre la moitié
de la valeur de la capacité. La faible valeur de la capacité par surface augmente
considérablement la taille du circuit.

N

Une alternative a cette technique est celle des courants commutés. Cette dernicre
présente I’avantage de ne pas nécessiter de capacités flottantes, elle est donc totalement
compatible avec un procédé de fabrication CMOS digital. Un autre avantage vient du fait que
la précision d’un intégrateur réalis€ en courant commuté ne repose sur aucun appareillement
de transistors ou de capacités. De plus, comme le signal est véhiculé sous forme de courant, sa
dynamique n’est pas limitée par la tension d’alimentation. La tendance actuelle de baisser les
tensions d’alimentation suite aux applications fonctionnant sur batterie et aux tensions de
claquage des transistors plus faibles rends cette nouvelle technique encore plus intéressante.

La réalisation d’interfaces analogique-numérique utilisant la technique de courants
commutés a fait I’objet de nombreux travaux de recherche récents. Les études de
convertisseurs analogiques-numériques entreprises se divisent essenticllement en deux
tendances, les convertisseurs algorithmiques cycliques ou pipelines et les convertisseurs
suréchantillonnés (essentiellement des modulateurs sigma-delta).

La réalisation d’un convertisseur cyclique d’une précision de 14 Bits pour une puissance
consommée de 3.5 mW et une surface de 1 p.m2 dans un procédé CMOS 3 pm [1], ou d’un
convertisseur cyclique RSD ayant une fréquence d’échantillonnage de 550 Khz dans un
procédé CMOS 2.4 um [2], sont des exemples réalistes qui confirment la possibilité de réaliser
des convertisseurs algorithmiques, précis ou rapides, en mode courant dans un procédé digital
classique.

Dans le domaine des convertisseurs suréchantillonnés, la réalisation de modulateurs
sigma-delta rapides semble possible, pour exemple un convertisseur sigma-delta du quatrieéme
ordre ayant une précision de 9 Bits pour une bande de base de 625 Khz, ce modulateur est
réalis€ dans un procédé CMOS 0.8 um [3]. Par contre I’étude de convertisseurs
analogique-numeérique suréchantillonnés de haute précision a base de cellules 2 mémoire de
courant n’a pas encore vraiment aboutie [3].
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Le but de mon travail de thése est la réalisation d’un convertisseur analogique-numérique
de forte précision en mode courant int€gré dans un procédé digital avancé. Ce mémoire décrit
toutes les €tapes qui nous ont permis d’atteindre ce but.

Dans un premier temps, je décris le principe de la cellule 2 mémoire de courant, élément
de base des circuits a courant commuté, par I'intermédiaire des publications existantes. Cela
m’a permis d’étudier la modélisation des mémoires de courant. Suite a cette étude, je propose
un macro modele du comportement temporel de la cellule & mémoire de courant [4]. Ce
modele a pu étre validé par la mise au point d’'une méthodologie de caractérisation des cellules

a mémoire de courant [5], un circuit de test a été réalisé.

Au sein du laboratoire de recherche de 'LE.M.N., P. N’Goran et A. Kaiser ont réalisé un
simulateur de circuits a courant commuté ainsi qu’une modélisation précise de la cellule a
mémoire de courant [6]. En utilisant ce simulateur nous avons mis en évidence que ’erreur de
recopie de la cellule, sa non-lin€arité inhérente ainsi que son rapport signal sur bruit sont les
principaux facteurs qui limitent la précision des convertisseurs sigma-delta.

Comme solution nous proposons une nouvelle structure de cellule 8 mémoire de courant
qui est caractérisé par une trés faible erreur de recopie ainsi qu’une bonne linéarité. Un
exemple de cellule 8 mémoire de courant de ce type a été€ étudié et dimensionné. Nous avons
pu réaliser un convertisseur sigma-delta cascadé du troisieéme ordre au moyen de cette cellule.
Ce modulateur est la cascade d’un convertisseur du second ordre avec un convertisseur du
premier ordre. Le modulateur est parfaitement fonctionnel, il atteint la précision de 14.5 Bits
pour une bande passante de 5 Khz.

Ce convertisseur illustre la possibilité d’intégrer des convertisseurs suréchantillonnés de

forte précision dans un procédé CMOS classique. La seule limitation & une utilisation
commerciale est sa trop forte consommation.

Ce mémoire est composé de six chapitres. Dans le premier chapitre nous présentons le
principe de la cellule 2 mémoire de courant. Les principaux effets qui limitent la précision de la
cellule, soit la charge injectée par I’interrupteur d’échantillonnage, la conductance de sortie de
la cellule ainsi que le temps nécessaire a la stabilisation du courant mémorisé, sont expliqués.

Nous avons fait une étude plus approfondie du régime transitoire de la cellule au cours de
I’acquisition du courant d’entrée. Cette étude & donné lieu a un macro-modele non-lin€aire
précis du comportement transitoire de la cellule 2 mémoire de courant de type cascodée. Nous
voyons dans ce chapitre que le modele prends en compte I'influence de la source en entrée de
la cellule ainsi que du chronogramme des signaux de commande. Enfin, une comparaison avec
des résultats de simulation SPICE valide le mod¢le.

La possibilité de mesurer les caractéristiques essentielles de la cellule est utile a son
développement. Ces mesures faciliteront aussi la réalisation du convertisseur de haute
précision. Le chapitre deux présente une méthodologie de test qui ne nécessite pas 1’ utilisation
de matériel spécialisé tel un testeur sous pointes. Les caractéristiques obtenues sont les
suivantes:

* La courbe d’évolution temporelle de la tension (ou du courant) de
mémorisation au cours de la phase d’acquisition de la cellule. Cette mesure est
faite pour plusieurs valeur du courant a ’entrée de la cellule.

* Le rapport entre la charge injectée par I’interrupteur d’échantillonnage en fin
d’acquisition et la charge totale qui €tait dans cet interrupteur.

* La conductance de sortie de la cellule. nous pouvons en déterminer la partie
statique, li€e a I’effet Early, ainsi que la partie dynamique qui provient du couplage
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capacitif entre la capacité de mémorisation et une capacité parasite.

» L’erreur de recopie de la cellule. Erreur qui prends en compte tous les effets
limitatifs de la cellule. Cette erreur est mesurée en fonction du courant appliqué a
I’entrée de la cellule.

Cette méthode de mesure a donn€ lieu a la réalisation d’un circuit de test. Nous avons
mesuré les caractéristiques d’une cellule 2 mémoire de courant de type cascodée. Le circuit de
test a été réalisé dans une technologie CMOS digital ES2 1.2 um. Ce circuit nous a permis
aussi de confronter la prédiction du modele présenté au premier chapitre avec les résultats de
mesure.

Le chapitre 3 détaille I’étude faite sur les convertisseurs analogique-numérique de type
sigma-delta réalis€s a base de mémoires de courant. En utilisant le simulateur de circuits a
courant commuté mis au point & I'LEIM.N. [6] nous avons évalué D’influence des
caractéristiques de la cellule 8 mémoire de courant sur la précision du convertisseur. En partant
d’une architecture spéciale de convertisseur sigma-delta du second ordre inventée par P.
N’Goran et A. Kaiser [6], nous avons ajouté un modulateur du premier ordre afin de réaliser un
convertisseur cascadé M.A.S.H. 2 + 1 plus apte a atteindre une forte précision. L’erreur de
recopie de la cellule de type cascodée, de ’ordre de 2%, est largement insuffisante pour la
précision requise, de plus cette cellule est fortement non-linéaire. Nous avons donc calculé au
moyen de simulations I’erreur de recopie de la cellule nécessaire pour atteindre une précision
de 16 Bits. La cellule doit surtout posséder une erreur de copie faiblement non-linéaire.

Nous voyons aussi dans ce chapitre que le bruit thermique des transistors de la cellule
dégrade fortement le rapport signal sur bruit du modulateur. Le courant de polarisation de la
cellule doit étre dimensionné pour respecter le rapport signal sur bruit voulu. Cela cause alors
une trop forte consommation du modulateur. nous proposons donc une modification de la
structure du modulateur, celui ci comporte une division de la dynamique du signal entre le
premier et le second intégrateur.

Dans le chapitre 4 nous détaillons la nouvelle structure de cellule 2 mémoire de courant
mise au point, elle possede une erreur de recopie faible et fortement linéaire. Cette cellule
utilise entre autre le principe des cellules double boucles [7]. Au cours de la premiére boucle
d’acquisition, nous avons inséré un convoyeur de courant pour asservir le noeud d’entrée de la
cellule a une tension fixe. Enfin une disposition particuliére de I’interrupteur d’entrée de la
cellule & permis de diminuer fortement I’erreur causée par ce dernier.

L’étude du principe de la cellule ainsi que de son dimensionnement sont détaillés dans ce
chapitre. Nous présentons les résultats des simulations SPICE faites au cours de 1’étude de la
cellule. Les modeles utilisés sont ceux du procédé CMOS digital 0.8 mm du fondeur AMS, en
effet nous avons réalisé le convertisseur sigma-delta dans cette technologie. L’erreur de recopie
de la cellule prédite par la simulation est de I’ordre de 1 pour 50000 ce qui est largement
suffisant pour la précision voulue.

Le chapitre 5 décrit la conception du modulateur sigma-delta cascadé M.A.S.H. 2 + 1
réalisé€ avec la cellule 2 mémoire de courant proposée. Le circuit contient deux modulateurs
sigma-delta identiques qui fonctionnent sur le méme signal d’entrée mais de signe opposé.
Cela a deux avantages:

* diminuer les perturbations de mode commun (notre cellule 2 mémoire de
courant n’est pas une structure différentielle).

» Utiliser en permanence le courant d’entrée, ce qui évite toute désaturation du
générateur de courant.
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Nous détaillons I’étude de toutes les parties du modulateur et I’ensemble des simulations
nécessaires au développement du circuit et a 1’évaluation des performances qui valident la
précision de 16 Bits voulue ainsi que la fonctionnalitée du circuit. Le schéma complet du
circuit est inclus a la fin de ce chapitre, il comprends les tailles de tous les transistors.

Le circuit a été réalisé chez le fondeur AMS. Nous avons développé une maquette et un
programme de test du circuit sur le logiciel “Lab View”. Le schéma de la maquette de test est
détaillé dans le chapitre 6. Nous y présentons aussi ’ensemble des manipulations et des
mesures entreprises.

Le circuit est parfaitement fonctionnel, il atteint la précision élevée de 14.5 Bits pour une
bande de base de 5 Khz. Ces performances sont moins bonnes que celles attendues (16 Bits, 10
Khz). A la fin de ce chapitre nous passons en revue les problémes rencontrés ainsi que les
écarts par rapport aux performances voulues. Nous tentons alors d’en expliquer la raison et de
donner des solutions pour y remédier.
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Chapitre 1

Chapitre 1

Etude et modélisation des principaux effets limitatifs des
cellules &8 mémoire de courant

.Les circuits a courant commuté sont composés d’éléments de base: les cellules a
mémoire de courant. Afin de concevoir de tels circuits, une étude de ces cellules
et de leurs principaux effets limitatifs tels la conductance de sortie de la cellule,
la charge injectée par Pinterrupteur d’échantillonnage... est présentée. Une
modélisation de ces effets et notamment du comportement transitoire de la
cellule est proposée. Le modele de la cellule ainsi obtenu permettra une
simulation rapide des circuits a courant commuté.
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Chapitre 1

1.1 La cellule a mémoire de courant

1.1.1 Principe de fonctionnement

La cellule 2 mémoire de courant [1] [2] est un des éléments de base des circuits & courant
commuté. Elle réalise trois opérations élémentaires: elle mémorise le courant, elle ’inverse
lors de la restitution et elle somme les divers courants a son entrée.

Il existe plusieurs types de cellules 3 mémoire de courant mais leur principe de
fonctionnement est dérivé de celui de la cellule élémentaire. La Fig 1.1 en illustre le principe.

Ms l b = Ms l b
Iinl . "
Minl Mini

— s S

] = =
“ Msw —” I sw

:I:t)eudou %’informaﬁon ~ | lldmm l

Cg A1 Cg

¥ ¥
Phase d’acquisition Phase de restitution

Toutm —(linl +1in2 + Iin3)
Fig 1.1 Cellule & mémoire de courant simple

La somme des courants en entrée de la cellule est convertie en une tension qui est
mémorisée sur la capacité de grille du transistor mémoire M1. La conversion courant tension
est réalisée par le transistor mémoire pendant la phase dite d’acquisition. Durant cette phase, le
transistor mémoire est connecté en diode, il existe donc une relation entre son courant de drain
et sa tension de grille. Pendant I’acquisition du courant les interrupteurs d’entrée Min et
d’échantillonnage Msw sont passants.

Une fois la tension de grille établie, la grille est isolée du drain par 1’ouverture du
transistor Msw et la tension de grille est mémorisée. Il suffit alors pendant la seconde phase
dite de restitution, que le transistor de mémorisation soit saturé pour qu’il restitue le courant de
drain ainsi mémorisé. Cette restitution vers une autre cellule nécessite donc d’ouvrir
I’interrupteur Min.

L’ajout d’une source de courant de polarisation Ib permet de mémoriser des courants
positifs et négatifs. Il est impératif que I’interrupteur d’échantillonnage Msw soit coupé avant
I’interrupteur d’entrée pour garantir une bonne mémorisation. L’ouverture de 1’interrupteur
d’entrée coupe I’arrivée du courant d’entrée, il y a un déséquilibre entre le courant de la source
PMOS et le courant du transistor NMOS. Dans le cas ou I'interrupteur d’échantillonnage est
encore passant, le transistor mémoire reste connecté en diode et il va changer son courant de
drain pour égaler le courant de polarisation de la source PMOS. La mémorisation du courant
d’entré sera détruite.

1.1.2 Principaux effets limitatifs et leur caractérisation

Ce paragraphe liste les principales limitations des cellules 8 mémoire de courant ainsi
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Etude et modélisation des principaux effets limitatifs des cellules 24 mémoire de courant

que la maniere dont elles ont été€ calculées lors de la validation des résultats expérimentaux. Un
sous chapitre entier est consacré a la modélisation temporelle de la cellule & mémoire de
courant, ce modele représente une partie importante de ce travail de thése.

1.1.2.1 L’injection de charge

A la fin de la phase d’acquisition, le blocage du transistor d’échantillonnage permet
d’isoler électriquement la grille du transistor mémoire. Au cours de ce blocage, la charge Q,
qui était stockée dans le canal de ’interrupteur est libérée (Fig 1.2).

Mmem

L

Fig 1.2 Mécanisme de ’injection de charge

Une partie de cette charge Q; est transférée vers la capacité de grille du transistor
mémoire Cg, ce qui modifie la tension mémorisée. Cette variation de tension AV, cause une
erreur A; sur le courant de drain suivant la relation:

Ai=gm-Av= gm-% (1.1)
8

K = (12)

3
) Qtot

ol gm est la transconductance du transistor mémoire

L’injection de charge se caractérise au moyen d’un coefficient de proportionnalité¢ K;
entre la charge injectée Q; sur la capacité mémoire et la charge totale stockée dans le canal du
transistor d’échantillonnage Q;; (1.2). Ce rapport donne 1’importance de la perturbation
apportée par la coupure de I’interrupteur, il permet donc de caractériser I’injection de charge. 1l
est principalement fonction de trois parameétres [3]:

* La valeur des deux capacités connectées & la source et au drain du transistor
d’échantillonnage.

» La pente du signal de commande lors de la coupure du transistor
d’échantillonnage.

* La tension de grille avant coupure ainsi que la tension de seuil du transistor
d’échantillonnage.

Une technique couramment utilisée pour réduire 1’injection de charge est I’utilisation
d’un transitor auxiliaire de taille moitié [4]. Cette technique permet de compenser parfaitement
P’injection de charge quand le coefficient de proportionnalité K; a pour valeur 0.5. La Fig 1.3
en explique brievement le principe.
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Chapitre 1

Une fois interrupteur d’échantillonnage coupé, la charge Q; a été injectée sur la
capacité mémoire. Le transistor auxiliaire My, est alors bloqué. Comme son drain est
connecté A sa source la totalité de la charge Qg,,, qu’il stockera dans son canal va provenir de
la capacité de mémorisation. Si la surface de ce transistor auxiliaire est la moiti€ de la surface
du transistor d’échantillonnage, la charge de son canal sera Q,y/2. On obtiendra donc une
compensation optimale quand K; sera égal 2 0.5.

De la mé&me facon on définit le ratio K;; qui est le rapport entre la charge restante sur la
capacité mémoire aprés compensation et la charge totale Q. (1.4). Ce ratio K, caractérise
Pefficacité de la compensation d’injection de charge.

Aic = gm-AV,= gm- —QLEQ—d—"-T (1.3)
g
Q"Qd
K, = Zi_Tdum 14
=", 19

On verra dans ce chapitre que le dispositif de compensation par demi transistor permet
expérimentalement de mesurer le rapport K;.

Msw Mdum
W/L | (W/2)/Ly Qdum Mmem *

n Yy =< |
Qi

~Q 1 |l T+Ai

Cg V+AVi

Qtot

Fig 1.3 Compensation de I’injection de charge

1.1.2.2 conductance de sortie

Durant la phase d’acquisition, le noeud d’entrée de la cellule 2 mémoire de courant se
stabilise vers une valeur qui dépend de la somme des courants entrants. Cette variation de
tension d’entrée se répercute sur les cellules en restitution dont le courant est modulé du fait de
la conductance de sortie g, (1.5).

AIout = go'AVour (15)

La précision de la copie de courant est fonction du rapport entre la valeur de la
conductance de sortie des cellules en restitution et la valeur de la transconductance vue a
I’entrée de 1a cellule en acquisition.

La conductance de sortie de la cellule 4 mémoire de courant est due a:

« P’effet Early des transistors composant la mémoire et la source de polarisation
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Etude et modélisation des principaux effets limitatifs des cellules 2 mémoire de courant

Ib. C’est la partie statique de la conductance de sortie (gg,)-

* Le couplage capacitif drain grille du transistor mémoire. Une variation de la
tension de drain induit une légere modification de la tension mémorisée par
Pintermédiaire du diviseur capacitif formé par Cgy et Cg. Il en résulte une
modulation du courant de drain (1.6), ce processus peut donc se modéliser comme
une conductance. C’est la partie dynamique de la conductance de sortie.

ng
C8+ng

(1.6)

8ayn = &M

La conductance de sortie de la cellule est donc la somme de ces deux conductances
(1.7).On montrera que la mesure de la conductance totale de sortie de la cellule ainsi que la
mesure de la partie dynamique seule sont possibles.

go = gstat+gdyn (17)

1.1.2.3 Erreur de stabilisation

Une des limitations de la cellule est 1’erreur de stabilisation durant la phase d’acquisition.
La valeur du courant d’entrée force un nouveau point de polarisation et donc une nouvelle
tension sur la capacité mémoire qu’il va falloir atteindre au cours du transitoire durant
I’acquisition. La précision de la cellule sera donc fonction de la vitesse de stabilisation de la
cellule, il convient donc d’étudier le transitoire d’établissement de la tension de mémorisation.

gn*Vg

4 L A

Fig 1.4 Modélisation petit signal de la cellule cascodée

Pour calculer la forme du transitoire une étude petit signal de la cellule soumise 4 un
échelon de courant 2 son entrée s’avere insuffisante. En effet on ne peut considérer la cellule en
fonctionnement petit signal puisque le courant d’entrée peut atteindre la moiti€ de la valeur du
courant de polarisation de la cellule. De plus, le fait d’appliquer un échelon de courant en
entrée ne tient pas compte du timing particulier des cellules 2 mémoire de courant qui a une
certaine influence sur la nature du transitoire. La partie suivante du chapitre expose une
approche nouvelle du calcul de ’erreur de stabilisation, un modele implémentable dans le
simulateur de circuits a courant commuté développé a I'LE.M.N. [5] y est décrit.
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1.2 Modélisation temporelle de la cellule 8 mémoire de courant

Une cellule 3 mémoire de courant de type cascodée [6] a ét€é modélisée. En effet ses
performances sont bien meilleures en terme de précision de copie de courant. Le modele
proposé [7] est facilement modifiable pour d’autres types de cellules.

1.2.1 Modéle petit signal classique

L’approche classique de 1la modélisation de la cellule 3 mémoire de courant pendant la
phase d’acquisition [8] consiste en une description petit signal de la cellule. Le signal d’entrée
est alors appliqué sous la forme d’un échelon de courant, le début de I’échelon marquant le
démarrage de I’acquisition. La Fig 1.4 donne le schéma petit signal de la cellule.

La conductance Gd modélise la conductance de la source de courant Ibias ainsi que la
conductance de 1’ensemble transistor mémoire et transistor d’acquisition vue par le noeud Vd.
La conductance de I’interrupteur d’échantillonnage est modélisé par g.,. On considere que le
transistor d’entrée Min est dimensionné de maniére 2 ce que sa conductance soit négligeable.
Gm est la transconductance du transistor mémoire.

Le modele décrit I’évolution de la tension de mémorisation Vg ainsi que celle du
courant de drain du transistor mémoire Idmem en fonction du temps, pour un courant d’entrée
donné. La tension de grille du transistor de mémorisation Vg se déduit des deux équations
suivantes:

- Cg-p)
Vd = Vg(1+ o (1.8)
lin=Cg-p-Vg+gm-Vg+gd-Vd+Cd-p-Vd (1.9)

A partir des deux équations (1.8) (1.9) on peut exprimer la tension Vg en fonction de Iin:

1

Vg =
Cd-Cg. » ( Cg'gd).
gon pé+| Cg+Cd+ gon p+gm+gd

-Iin (1.10)

La fonction de transfert est du second ordre, la stabilisation est donc similaire a celle
d’un circuit oscillant. On va donc modifier I’équation de fagon 2 utiliser la formulation
classique (1.11).

(1.11)

Vg = Iin/ (gm+ gd)

Cg+Cd+gd'Cg

avec w0 = ,gon'(gm+gd) - gon [ gon
Cd-Cg z 2-JCd-Cg gm+gd
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Etude et modélisation des principaux effets limitatifs des cellules 3 mémoire de courant

Le calcul des poles de cette fonction donne deux solutions possibles suivant la valeur du
parametre z:

« si z>1 on se trouve en régime sur amorti soit une stabilisation lente mais sans
aucune oscillation. On obtiendra ce régime pour une cellule possédant un
interrupteur d’échantillonnage ayant un fort W/L (g,, ~ gm) ainsi qu’une forte
capacité de mémorisation Cg (Cg >> Cd).

» Si z<1 on se trouve en régime sous amorti ce qui correspond i une
stabilisation rapide mais avec des oscillations de la tension Vg. Ce régime est le
régime idéal de stabilisation lorsque z est compris dans I’intervalle {0.6,0.7} [9].
Pour dessiner une cellule ayant une stabilisation en régime sous amorti, il faut un
interrupteur d’échantillonnage plutdt petit (g,, << gm) et il faut que la capacité de
sortie Cd ne soit pas trop petite comparée a celle de mémorisation (Cd ~ Cg). La
cellule utilisée pour la validation du modele proposé (cf 1.3) est de ce type, son
coefficient d’amortissement z varie entre 0.67 et 0.85 en fonction de la valeur du
courant d’entrée de la cellule.

Dans le cas du régime sous amorti, z<1, les deux poles sont des complexes conjugués
(1.12).

pl = —z-wh+i-w0-of1-27° 22 = -z-w0-i-w0-Nl-2° (1.12)

Pour le régime sur amorti, z>1, les deux poles sont réels (1.13).

pl = -z-w0+w0- 2.1 p2 = -z-w0-w0- -1 (1.13)

La modélisation temporelle de la cellule & mémoire de courant doit pouvoir prédire
I’évolution de Vg au cours de la phase d’acquisition. L’équation (1.11) donne une solution
temporelle générale de la forme suivante (1.14).

(1.14)
Ve () = Vgg+ (ng-Vgo) S(l+A-ePl' 14 B- P21
_ in
avec ng = gm+gd+ Vg,

La tension Vg est la valeur grand signal de la tension de mémorisation au début de la
phase d’acquisition, c’est & dire pour t=0. les constantes A et B sont calculées de mamere a
satisfaire les conditions initiales (1.15). La seconde condition initiale provient du fait que I’on
considére que la tension Vg est égale 2 la tension Vd au début de la phase d’acquisition.

Vg(0) = Vg,  ZVg(0) =0 (1.15)

Les valeurs de A et de B vérifiant la condition (1.15) permettent de calculer 1’évolution
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temporelle de la tension de mémorisation (1.16).

Vg (1) = Vgo+ (Vg;-Vsg) -(1 +pl”_2p2 . epl-rwuj-p-%T . eP2") (1.16)

Pour un circuit oscillant du second ordre, le temps d’établissement optimal est atteint
pour z=0,7 [9], ce qui correspond & un régime sous amorti. L'évolution temporelle de la
tension de mémorisation Vg(t) sera alors de type sinusoidal amorti (1.17).

(1.17)

Vg(z)=Vgo+(Vg,-Vgo)-(1-e“"”°“’-(cos( 1-22- w0 #) + ——2— - sin 1-22'w0-t)))

N1-22

La modélisation temporelle du courant Id ., est déduite de celle de la tension Vg. En
effet, le courant de drain Idy.,, du transistor mémoire est fonction de deux composantes, la
part essentielle provenant de la transconductance gm du transistor mémoire (1.18).

Idmem = gm-Vg+gd-Vd (1.18)

En utilisant 1’équation (1.8) on remplace la tension Vd par son expression en fonction du
potentiel Vg, le courant Id ., se déduit de la tension Vg de la maniére suivante:

Idmem = (gm +gd) -(1 +§#%'%~p)-Vg (1.19)

L’équation (1.19) devient dans le domaine temporel une équation différentielle du
premier ordre (1.20) qui permet de calculer I’évolution de Id ., & partir de la fonction Vg(t) et
de sa dérivée qui sont parfaitement connues.

_ _ 3 gd-Cg d
ldmem (1) = (gm+gd) - (Vg(1) - Vgo) +=20= 1

Vg (¢) +1dmem (0) (1.20)

Pour un facteur d’amortissement z<1, une simulation de la cellule au cours de la phase
d’acquisition en utilisant le modele petit signal simple donne un résultat semblable aux
courbes de la Fig 1.5. L’évolution typique de la tension de grille Vg pour plusieurs valeurs de
courant d’entrée Iin y est représentée. La figure suivante (Fig 1.6) donne le type de réponse
obtenue par simulation SPICE.

L’utilisation d’un tel modele suppose I’approximation petit signal valable, c’est 2 dire
que la valeur des parametres petit signal tels la transconductance gm ou la conductance g, est
considérée constante. La transconductance du transistor mémoire gm est proportionnelle a la
racine carrée du courant de drain du transistor mémoire Idy.,. Or le courant d’entrée de la
cellule peut atteindre la moiti€ du courant de polarisation, ce qui veut dire que la
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Etude et modélisation des principaux effets limitatifs des cellules 3 mémoire de courant

transconductance gm peut avoir de fortes variations au cours de la phase d’acquisition. Ceci est
totalement incompatible avec I’hypothése petit signal.

La prédiction d’un tel modele petit signal ne sera valable que pour de petits signaux
d’entrée. Une comparaison avec une simulation SPICE révele plusieurs problémes:

» L’amortissement au cours du transitoire est identique quelle que soit la valeur
du courant d’entrée, ce qui n’est pas le cas en réalité.

» La valeur des surtensions sur Vg est largement sous-estimée.

* Le comportement du modele est insensible au nombre de cellules a ’entrée, ce
qui n’est pas le cas en simulation.

lin > O

tin > O

Yoli-ve0
2]

—0.1 Iin <O

-0.2

L’amortissement z est indépendant de Iin 1

—0.3 lin <O

—0-4, 1.5 2 2.5 a
Time (s8) x 10~

Fig 1.5 Evolution typique de Vg(t) pour un modele petit signal

tim > O

lin > O

limn <O

L’amortissement z dépend de la valeur de Iin :

lin <O -

() 0.5 1 1.5 E 2.5 3
Time (=) x 10™°

Fig 1.6 Evolution typique de Vg(t) obtenue par simulation SPICE

Il convient donc de faire une étude plus approfondie de ’environnement de la cellule
ainsi que de la modélisation de la cellule elle-méme.

1.2.2 Modélisation approfondie de la cellule

Durant la phase d’acquisition, la cellule 2 mémoire de courant va passer d’un état initial
correspondant au dernier courant mémorisé, a un état final induit par le courant en entrée de la
cellule. Les parameétres tels que la tension de mémorisation Vg et le courant de drain du
transistor mémoire Id ., é€voluent d’une valeur initiale Vg; et Idmem; vers un valeur finale
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Vg¢ et Idmemg au cours du transitoire de 1’acquisition.

La transconductance gm du transistor mémoire est fonction du courant Idmem:

-K -Idmem

gmm ——-’%’"——— (1.21)

mem

4 . .
ou K, =p-Cox-T pour le transistor mémoire.

Comme le courant d’entrée Iin peut atteindre la moitié du courant de polarisation Ib, la
transconductance gm a de fortes variations au cours de 1’acquisition.

La conductance de I’interrupteur d’échantillonnage g, est fonction de la tension de
mémorisation Vg de la mani¢re suivante.

gonwK_ - (Vdd-Vi -7, -Vg) (1.22)

ou XK, = p-Cox-vL—V pour le transistor d’échantillonnage.

La tension de mémorisation varie au cours du transitoire, et donc la conductance g,
n’est pas constante. Une forte variation du courant Idmem n’est causée que par une assez faible
variation de la tension Vg du fait de la loi quadratique entre le courant de drain et la tension de
grille du transistor mémoire. De ce fait la variation de g, résultante sera négligeable puisque
la conductance n’est pas directement proportionnelle a la tension Vg mais a la différence entre
Vg et la tension d’alimentation Vdd. La conductance g,, de I’interrupteur pourra donc étre
considérée constante durant le transitoire de la phase d’acquisition de la cellule & mémoire de
courant.

La principale erreur faite dans I’approximation petit signal de la cellule est de considérer
la transconductance gm du transistor mémoire constante. La prédiction du modele petit signal
classique peut étre nettement améliorée en utilisant une modélisation “linéaire par segments”
de la caractéristique Idmem en fonction Vg du transistor mémoire.

1.2.2.1 Modélisation de la caractéristique du transistor mémoire

La caractéristique courant de drain en fonction de la tension de grille d’un transistor, s’il
est saturé, est de type quadratique. Au cours du transitoire de la phase d’acquisition, le courant
Idmem varie de sa valeur initiale Idmem, 2 sa valeur finale Idmemy. Il en est de méme pour la
transconductance qui part de la valeur gm; pour atteindre la valeur gmg. La Fig 1.7 illustre le
changement du point de polarisation du transistor mémoire du début 2 la fin de phase
d’acquisition.

D1,1dmem = gm, (Vg -Vg,) +1dmem, (1.23)

D2, 1dmem = gm,(Vg -Vg) +Idmem, (1.24)

Un moyen simple d’approximer cette caractéristique est de tracer deux droites D1 et D2
qui tangentent la caractéristique du transistor au point (Vg;Ildmem;) pour D1 et au point
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(VggIdmemyg) pour D2. Les deux droites se coupent pour une certaine tension Vg, on peut
donc approximer la caractéristique du transistor de la maniere suivante:

Si Vg appartient & [Vg;, Vg ] le courant Idmem est déterminé par 1’équation
de la droite D1 (1.23). La transconductance du transistor vaut gm;.

.Si Vg appartient & [Vg ., Vgsl le courant Idmem est déterminé par 1’équation
de la droite D2. La transconductance du transistor vaut gmy.

Idmem;

Idmem,

i ; —-Vg
Vg Vg:, Ves

atf---

Fig 1.7 approximation de la caractéristique du transistor mémoire

Cette approximation implique de pouvoir calculer le point de polarisation initial et le
point de polarisation final, ce qui est possible puisque le courant Iin ainsi que 1’état précédent
de la cellule sont connus. La tension Vg, est alors calculée simplement suivant 1’équation
suivante:

(Idmemf— Idmem)) + (gm;- Vg, - gmy ng)
gm; - gmf

Ve, = (1.25)

Cette approximation linéaire par segments de la caractéristique du transistor permet alors
d’utiliser le modele petit signal pour modéliser la cellule 3 mémoire de courant avec de forts
courants en entrée, il suffira de faire varier brutalement la valeur de la transconductance gm
lorsque la tension Vg sera égale a la valeur Vg ,,.

La modélisation se résumera 2 la résolution de deux équations du second ordre (1.11)
une pour chaque valeur de la transconductance gm.

1.2.2.2 Modélisation de la cellule a mémoire de courant

En utilisant I’approximation du paragraphe 1.2.2.1 la cellule est modélisée par un
schéma petit signal identique a celui de la Fig 1.4.

(1.26)

Alin (-z-w0-¢) 4 .
Ve =V, .+—-(l—e -(l-cos 1-22-w0-1) + - sin (J1 - 2-w0-t))
80) = Vg + (WI-22-w0-1) = (1-22-w0-1)
gd-Cg

L Cg+Cd+ zon [ gom o gon- (gm,+gd) (gm, +gd)
2-JCd-Cg gm;+gd Cd-Cg

page 11



Chapitre 1

On considere a t=0, pour le début de la phase d’acquisition, que le courant de drain du
transistor mémoire est Idmem,; et la tension de mémorisation est Vg;. La résolution du schéma
petit signal donne la fonction de transfert de ’équation (1.11), la valeur de gm est gm;. En
considérant le cas le plus utilisé qui est sous amorti (z<1), la résolution temporelle de
P’équation (1.11) avec les conditions initiales (1.15) permet de décrire 1’évolution de la tension
Vg(t) de la manitre décrite dans I’équation (1.26).

Cette équation de 1’évolution de la tension de mémorisation est valable tant que Vg
appartient a I’intervalle [Vg;,Vg.,]. On calcule le moment T, ol la tension Vg est égale a la
valeur Vg.,,,. Onrésoud donc I’équation:

Vg (Tcut) = Vgcut (1'27)

La résolution littérale de cet équation est quasiment impossible, alors que la résolution
numérique est simple par convergence. On considére donc que 1’évolution de la tension de
mémorisation de la cellule est décrite par 1’équation (1.26) dans I'intervalle de temps [0,Tcut].

Pour ne pas confondre la description de la tension Vg avant et aprés Tcut, Iévolution de la
tension Vg est donnée par la fonction Vg(t) pour t < Tcut, elle est donnée par la fonction Vgg(t)
pourt> Tecut.

Pour t > Tcut, la cellule est modélisée par un schéma petit signal identique a celui de la
Fig 1.4 avec la transconductance gm égale a gm¢. On résoud aussi dans le domaine temporel
I’équation (1.11) mais avec des conditions initiales différentes de celle du (1.15). Pour assurer
la continuité électrique de la tension de mémorisation a t = Tcut, on se fixe:

Veg (Tcur) = Vg (Teuty= Vg, %Vgg (Teur) = %Vg (Teur) (1.28)

On considere aussi que Vgg (=) = Vg, pour faire tendre la tension Vg vers sa valeur finale.
En tenant compte de ces conditions on obtient comme solution la fonction décrite en (1.29)
dans le cas sous amorti pour t > Tcut. Cette solution sera considérée comme valable dans
I’intervalle [Tcut,~] méme si, suite aux oscillations autour de Vg;, il est possible que la tension
Vg passe par la valeur Vgcut.

(1.29)

(~z-w0-12)

- (cos (W1-22-w0-T) +F-sin(J1-22-w0-T))

%Vg (Teut)
Z+
W0 (Ve -V2)

Ve() = Vegr+ (Vg ., -Vgp - e

T=t-Tcut F = 1 [

«/1-22
Cg+Cd+gd'Cg

gon gon w0 = go"'(gmf"‘gd)
2-JCd Cg gmf+gd A Cd-Cg
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La modélisation temporelle de la cellule & mémoire de courant de maniére globale se
déroulera de la maniére suivante:

. Calcul de tous les parametres de la cellule ce qui comprend les valeurs
statiques (Cg, Cd, ggp,...) les valeurs initiales (Vg;, Idmem;, gm;,.) les valeurs finales
correspondant au point de repos pour un temps d’acquisition infini (Vgg, Idmem;, gmy,...)ainsi
que la tension Vgg,.

* Résolution de I’équation différentielle avec la transconductance gm égale a

gm;. Ce qui donne I’évolution de la tension de mémorisation Vg (1.26) pour le
premier intervalle de temps [0, Tcut].

* Calcul du temps T, qui vérifie larelation v (7, )= Vg,,,-

* Résolution de 1’équation différentielle avec la transconductance du transistor
mémoire égale & gmg et les conditions initiales décrites par 1’équation (1.28). On
obtient 1’évolution de la tension de mémorisation Vg (1.29) pour le second
intervalle de temps [Tcut,~].

» Le modele est alors défini par la figure suivante (Fig 1.8).

ng ———————————————————————————————————
/ Vgg(t) résolu avec gm = gmg
Veeut |- -
i
l
| Vg(t) résolu avec gm = gm;
|
Vg : >
Tcut Time

Fig 1.8 Modélisation “Linéaire par segments” de la cellule

Afin de valider ce modele, des comparaisons ont ét€ faites entre la prédiction du modele
et une simulation SPICE pour une cellule cascodée. Les résultats de cette comparaison, donnés
au chapitre 1.3, montrent que le modele reste prédictif méme pour des amplitudes de courant
d’entrée élevées. Le fait de décomposer le temps d’acquisition en deux intervalles prend en
compte les deux étapes du transitoire de la cellule:

» La premiere est la plus courte, elle correspond 2 t < Tcut. C’est le moment
pendant lequel la tension de mémorisation Vg est loin de sa valeur finale. La
cellule charge ou décharge la capacité de mémorisation vers la tension Vgg.

* La seconde est la plus longue, elle correspond a t > Tcut. La tension de
mémorisation est proche de sa valeur finale, elle oscille ou se rapproche de celle ci
afin de I’atteindre de maniere précise.

Le courant de drain du transistor mémoire Idmem est calculé simplement & partir de la
tension de mémorisation. Pour t < Tcut, Idmem est calculé avec 1’équation de la droite D1
(1.23). Pour t > Tcut, Idmem est calcul€ avec 1’équation de la droite D2.

Lutilisation de ce modele pour prédire le transitoire de la cellule 2 mémoire de courant
reste valable si un générateur de courant idéal est & ’entrée de la cellule. Dans le cas réel, ou la
cellule regoit son courant d’une ou plusieurs autres cellules, le transitoire d’acquisition se
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révele fort dépendant des commandes d’horloge appliquées aux deux cellules ainsi que du
nombre de cellules a ’entrée. Ceci n’est pas encore pris en compte dans le modele. La section
suivante étudie ce probléme.

1.2.3 Influence du timing et de I’environnement de la cellule.

cellulel g_l Bias cellule2 1 Bias

| g B Cd
o1 'j va = 2
—, 11
gm>>
D1 @2 .
~—¢—I0 Mmeml Mmem2 l em
Cey ¥ — o
&1 \ /mtervalle b’
intervalle’a’ 3 ¥
o T~ e Tervalle S
: L
tnovl

Fig 1.9 Interconnexion de deux cellules

Pour étudier précisément I’influence du timing ainsi que de 1’environnement de la cellule
a mémoire de courant sur le transitoire d’acquisition, nous allons considérer un cas réaliste
d’interconnexion de deux cellules. Au cours de 1’acquisition, une cellule 8 mémoire de courant
recoit son courant d’entrée d’une ou plusieurs autres cellules en phase de restitution (Fig 1.1).
L’hypothése du générateur de courant idéal en entrée de la cellule n’est donc pas réaliste car
elle ne prend pas en compte la conductance et la capacité de sortie des cellules en entrée.

La Fig 1.9 donne un exemple de deux cellules interconnectées, la sortie de la cellulel est
connectée 4 1’entrée de la cellule2. Les interrupteurs Min et Msw des cellules sont commandés
par le méme signal d’horloge: @1 pour la cellulel et ®2 pour la cellule2. Le timing du début
de la phase d’acquisition est donné par le petit diagramme temporel de la Fig 1.9, il correspond
a la succession de trois intervalles distincts:

* L’intervalle’a’ correspond au laps de temps entre la fin de 1’acquisition de la
cellulel et le début de 1a phase d’acquisition de la cellule2. Ce temps est forcément
non nul car il est nécessaire au bon fonctionnement du circuit. Sans cet intervalle
de non recouvrement la cellule2 débuterait son acquisition juste a 1a fin de la phase
d’acquisition de la cellulel et donc I’information mémorisée par la cellulel
risquerait d’étre modifiée.

* L’intervalle’d’ est trés court, il correspond au temps de montée du signal
d’horloge @2, temps pendant lequel les interrupteurs Min et Msw de la cellule2
passent de 1’état ouvert & I’état fermé.

* L’intervalles’c’ correspond 2 la phase d’acquisition de la cellule2, c’est donc
durant cet intervalle que la cellule est décrite avec le modele précédent. La durée
de I’intervalle’a’ correspond au non-recouvrement Tnovl des horloges ®1 et ®2.

Les noms des noeuds de sortie des cellulel et cellule2 sont respectivement Vd1 et Vd2,
le nom du noeud de mémorisation de la cellule? est Vg2. Un exemple d’évolution des tensions

page 14



Etude et modélisation des principaux effets imitatifs des cellules & mémoire de courant

des différents noeuds au cours du timing est donné par la Fig 1.10. Les trois intervalles sont
clairement mis en évidence.

Vdby,

Zoear —“ro-<

680.40N
TINE (LINY

Fig 1.10 Simulation de 1’évolution des tensions au cours de la phase d’acquisition

Les valeurs initiales des tensions Vd1, Vd2 et Vg2 sont respectivement appelé€es Vdal,
Vda2 et Vga2. On considére que lors de ’acquisition précédente la cellule2 a mémorisé un
courant d’entrée nul. Une telle hypotheése est faite de maniére & pouvoir analyser plus
simplement le transitoire puisque la valeur initiale de la tension de mémorisation Vg2 est alors
connue et en milieu de dynamique.

Pendant V’intervalle’a’, la tension du noeud Vdl augmente trés rapidement alors que
celle du noeud Vd1 reste presque constante. En effet les deux signaux d’horloge sont a I’état
bas, les cellules sont donc déconnectées. La différence entre le courant de polarisation Ibias et
le courant de drain Idmem mémorisé de la cellulel crée une variation rapide de la tension du
noeud de sortie de la cellulel puisque cette différence de courant va charger la capacité Cd1
(Fig 1.11). Pour la cellule2 la tension Vd2 ne varie presque pas puisque le courant de drain du
transistor mémoire est égal a celui de la source de polarisation.

Fig 1.11 Evolution de la tension de sortie de la CMC pendant I’intervalle’a’.

La variation de la tension du noeud de sortie Vd1 dépend de la différence de courant, de
la capacité Cdl ainsi que du temps de non-recouvrement Tnovl. Pour des valeurs importantes
de Tnovl, la variation de Vd1 est telle qu’elle peut forcer 1'un des transistors cascodes a se
désaturer.

Les valeurs des tensions sur les noeuds Vdl, Vd2 et Vg2 2 la fin de I'intervalle ‘a’ sont
respectivement Vdb1l, Vdb2 et Vgb2. On voit au cours de I’intervalle’b’ que les tensions des
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noeuds Vd1 et Vd2 se rapprochent I’une de I’autre rapidement. En effet, suite & la fermeture du
transistor d’entrée de la cellule2, la différence entre ces deux tensions va donc créer une
redistribution de charge instantanée entre ces deux capacités. A la fin de ’intervalle b les
tensions des noeuds Vdl et Vd2 seront presque identiques (Fig 1.12). La différence de
potentiel résiduelle entre ces deux noeuds est due 2 la chute de potentiel dans I’interrupteur
d’entrée de la cellule2.

Min

N
Vout} _g_ 1 %—ﬂ-’{wua

Fermeture
de Min

Fig 1.12 Redistribution des charges instantanée lors de 1’intervalle’d’.

Au début de I’intervalle c les tensions des noeuds Vd2, Vg2 et Vd1 sont respectivement
VdoO, Vg0 et VdO,;. Ces tensions seront utilisées comme conditions initiales pour le modele
“linéaire par segments”.

Ces conditions initiales sont différentes de celles utilisées lors de la description du
modele, en effet la tension du noeud de sortie de la cellule2, Vd2, est différente de sa tension
de mémorisation Vg2 du fait de la redistribution de charge entre les capacités Cdl et Cd2.
Cette différence entre la tension Vg2 et la tension Vd2 aura pour conséquence sur le
fonctionnement de la cellule d’augmenter 1a perturbation initiale et donc augmentera la valeur
de 1’overshoot. '

Cette désaturation des cellules pendant le non-recouvrement des horloges doit &tre pris
en compte pour avoir une modélisation temporelle précise de la cellule 24 mémoire de courant.
La section suivante donne la description du modele complet proposé qui prend en compte tout
les problémes énoncés.

1.2.4 Modele complet

Le modéle temporel complet de la cellule & mémoire de courant est décomposé en trois
parties, décrivant le comportement de la cellule dans chacun des trois intervalles décrits
précédemment.

intervalle ‘a’. L’évolution de la tension des noeuds de sortie Vd1 et Vd2 lors du non-
recouvrement des horloges ®1 et 2 est modélis€. Pour cela, nous utilisons un modele petit
signal du premier ordre décrit dans la Fig 1.13. La conductance g1 modélise la conductance de
sortie de la cellule 8 mémoire de courant. Une équation différentielle du premier ordre décrit le
circuit.

Pendant ’intervalle “a’, une large variation de la tension du noeud de sortie Vd1 ou Vd2
peut désaturer 1’un des transistors cascode. Il en résultera une brusque variation de la
conductance g1, Une approximation “linéaire par segments” est alors utilisée pour modéliser
cette brusque transition. On calcule les deux valeurs (Vdsatp et Vdsatn) de la tension de sortie
qui limitent la région de fonctionnement saturé de la cellule. La conductance gl est alors
calculée dans cette région et en dehors.
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On obtient donc trois valeurs de la conductance. L’équation différentielle est résolue
pour les trois valeurs possibles de la conductance gl. La transition entre les trois solutions est
assurée par la continuité électrique de la tension du noeud de sortie Vd1 ou Vd2.

Le modele de la cellule permet de calculer la valeur de la tension du noeuds de sortie 4 1a
fin de ’intervalle ‘a’, soit Vdbl et Vdb2, en fonction du temps de non-recouvrement Tnovl et
des valeurs de tension initiales Vdal et Vda2.

vd,

g |G IIbias lldmem

4

Fig 1.13 Modélisation petit signal de la désaturation des cellules

intervalle ‘b’. Durant ce court laps de temps, 1a redistribution des charges entre les deux
capacités de sortie des cellules Cdl et Cd2 est modélisée. Cette redistribution des charges est
causée par la différences entres les deux tensions Vdb1 et Vdb2 de sortie des cellules a la fin de
I’intervalle ‘a’. Apres la redistribution des charges la tension de sortie des deux cellules est
presque égale, la seule différence est due a la différence de potentiel aux bornes de
Pinterrupteur d’entrée de la cellule2. La valeur de la tension du noeud de sortie de la cellule2
VdO 2 la fin de ’intervalle ‘b’ est calculée de la maniére suivante:

Cd_lin

1
Cd,Vab, + CayVas - — (1.30)

Vdo =
Cd1 + Cd2

gin est la conductance de I'interrupteur d’entrée de la cellule2.

intervalle ‘c’ A la fin de I’intervalle ‘b’ la tension du noeud Vd2 a pour valeur VdO, cette
valeur sera utilis€e pour calculer les conditions initiales nécessaires au modéle de la cellule
pendant la phase d’acquisition. En effet ’intervalle ‘c’ représente la phase d’acquisition
effective de la cellule2, I’évolution de la tension de mémorisation Vg ainsi que du courant de
drain du transistor mémoire y sont décrits. Pour cela on utilisera le modeéle développé au sous-
chapitre 1.2.2 avec trois modifications:

. La capacité de sortie Cd doit étre la somme des capacités de sortie de la
cellulel et de la cellule2. En effet la conductance de ’interrupteur d’entrée de la cellule? est
assez faible pour considérer ces deux capacités en parallele. on a donc:

Cd = Cdl+Cd2 (1.31)

. Le temps t=0 du modele correspond au début de 1’intervalle ‘c’.

. Les conditions initiales données par 1’équation (1.15) ne sont plus valables. La
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valeur initiale de 1a tension de mémorisation Vg2 est égale 2 la tension de ce noeud au début de
I’intervalle ‘a’ soit Vga2. La valeur initiale de la dérivée de la tension de mémorisation Vg2
par rapport au temps a t=0 n’est plus nulle mais est déduite de la valeur de la tension de sortie
Vd2 avec I’équation suivante:

Cg2 dy, (1.32)

Cette équation provient de la premiére partie de 1’équation (1.8) appliquée a la cellule2.
Elle permet donc de calculer la dérivée de la tension Vg2 & t=0 de la maniere suivante:

%ng © = %ﬁz~ (Vd0-Vg2(0))  V2(0) = Vga2 (1.33)

Les conditions initiales a t=0 pour le modele de la cellule 2 mémoire de courant durant la
phase d’acquisition sont donc données par 1’équation (1.33).

Le modele ainsi présenté permet de décrire de maniére précise le comportement
temporel de la cellule 3 mémoire de courant au cours de la phase d’acquisition. Ce modele est
facilement implémentable dans un simulateur de circuits & courant commuté.

Une validation de ce modele avec une simulation SPICE est présentée dans le sous-
chapitre suivant. Une méthodologie de test permettant de mesurer 1’évolution du courant de
drain du ftransistor mémoire durant la phase d’acquisition et donc de wvalider
expérimentalement le modele sera aussi présentée.
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1.3 Validation numérique du modéle

Pour valider le modtle une simulation €lectrique des deux cellules dans la configuration
de la Fig 1.9 a ét€ réalisée sur le simulateur HPSICE. La cellule 2 mémoire de courant est du
type cascodée. Le courant de bias est fixé & 4001LA, la dynamique d’entrée du courant est de
+2001A a 200LA. Les tailles des transistors employés sont données dans la Fig 1.14.

—{[= 80221 [ 4004A
&d
N J-LL —-Il'_'[ #0212 GUT
g 1) ob -—-—l:' 99.6/1.2
b
| 36721
2 g

Fig 1.14 Cellule 2 mémoire de courant implémentée

Cette cellule sera réalisée pour la confrontation expérimentale, la technologie utilisée est
la 1.2um ES2. Les paramétres petits signaux utilisés dans le modgle sont:

(1.34)

Cdy=03pF  Cd = 033pF  Cg, = L71pF

gon = 349uS
gmf = 611§ (-200pA) gmf = 978uS (200p4)
gin = 17mS§ gmi = 824uS8

La transconductance finale gmy¢ est donnée pour les valeurs extrémes du courant d’entrée.
Les capacité Cd; et Cd, sont parasites. La capacité Cg, est essentiellement due au fransistor
Mcapa. Le coefficient d’amortissement z varie entre 0.85 et 0.67 en fonction du courant
d’entrée. La cellule & mémoire de courant est bien en régime sous amorti.

La simulation du régime transitoire a ét€ faite sous matlab pour le modele présenté. Afin
de pouvoir comparer ultérieurement le modele avec les résultats expérimentaux, on
s’intéressera a 1’évolution du courant de drain du transistor mémoire et non 2 la tension de
mémorisation. Pour les résultats, on observe I’évolution de 1’erreur d’acquisition en courant en
fonction du temps de la phase d’acquisition. Cette erreur est calculée en faisant la différence
entre le courant qui serait mémoris€ si la phase d’acquisition était infinie et le courant
mémorisé pour une phase d’acquisition de durée t (1.35). Cette différence représente en fait
I’erreur de courant a I’instant t.

Ie (1) = Idmem () - Idmem (1) (1.35)
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Les Fig 1.15 et Fig 1.16 donnent une comparaison entre la simulation HSPICE, le
modele présenté (2nd. ord. pwl.) et le modele classique du second ordre (2nd. order). Cette
comparaison a ét€ faite pour deux valeurs du courant d’entrée +200lLA et -200LA. Le temps de
non-recouvrement Tnovl entre les horloges de commande des cellules est de 4ns. On voit sur
ces figures que le modele du second ordre classique n’est pas prédictif, alors que le modele
proposé est trés prés de la simulation obtenue avec HSPICE. Pour le cas ol Iin= +200UA, le
fort overshoot de 80UA (40% du step de courant en entrée) est essentiellement du au non-
recouvrement des horloges de 4ns. Le modele du second ordre ne prends pas en compte ce
temps de non-recouvrement ce qui explique la faible valeur de 1’overshoot obtenu avec ce
modele. Pour Iin =200LA le temps d’établissement normalisé€ 3 0.1% (Uerreur vaut 0.1% du
step de courant) est de 22ns. La prédiction de ce temps d’établissement obtenue avec le modele
proposé est identique.

Dans le chapitre 2, le modele sera validé expérimentalement. Ce modele proposé permet
donc de simuler le transitoire d’une cellule 8 mémoire de courant de maniere précise. Comparé
a HSPICE il est beaucoup moins gourmand en temps CPU. Une fois incorporé dans le
simulateur de circuits & mémoire de courant, ce modele permettra d’étudier 1’influence de la
fréquence d’horloge du circuit sur ses caractéristiques.

Current error during acquisition (iin=200uA) (IMEMTEST)

1 10_4 S [ BT RS
x
@ i Model (simple 2nd. order) |
~ - —- — — — Simulation (spice, 4ns non ovl.) H
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3 ] :
o 1 L
o e -
8 2xi07° " -
5 1w I
QE) — \\' — T ——— —— |
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Fig 1.15 Evolution de I’erreur d’acquisition pour Iin= +200UA
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Input current — memorized current (A)

Current error during acquisition (iin=-200uA) (IMEMTEST
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Fig 1.16 Evolution de I’erreur d’acquisition pour Iin=-200uA
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Chapitre 2

Caractérisation des principaux effets limitatifs des cellules
a mémoire de courant

L’étude et la modélisation des effets limitatifs de la cellule a mémoire de courant
nécessite un moyen de caractérisation expérimental. Une méthodologie de test
des cellules est proposée dans ce chapitre. Elle consiste en une topologie
particuliére reproduisant [Ienvironnement de fonctionnement normal des
cellules a mémoire de courant. Un circuit de caractérisation, la manipulation de
test ainsi que les résultats obtenus sont détaillés a la fin de ce chapitre.
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2.1 Méthodologie de caractérisation des Cellules 4 Mémoire de
Courant

Les performances des circuits & courant commuté tels les convertisseurs analogiques-
numériques ou les lignes a retard, sont essentiellement déterminées par les limitations de la
cellule 2 mémoire de courant. A ma connaissance, aucune méthode dédiée spécialement a la
caractérisation des cellules 3 mémoire de courant n’a été proposée 2 ce jour, mis & part des
approches d’analyse et de mesure de la charge injectée par 1’interrupteur d’échantillonnage

[1][2].

o CELL __, Out

Fig 2.1 Symbole de la cellule & mémoire de courant.

La mesure des caractéristiques d’une cellule &8 mémoire de courant permet de valider son
étude et son architecture ainsi que les performances obtenues par simulation avec SPICE ou le
macro-modele proposé. Une telle expérimentation nécessite a fabrication d’un circuit de test
qui doit reproduire autour de la cellule son “environnement” normal de fonctionnement.

Cette section présente une topologie de circuit de test [4] qui a ét€ utilisée pour
caractériser une cellule 3 mémoire de type cascode. La méthode de mesure ainsi que le
“timing” des horloges de commande sont présentés. Les caractéristiques €étudiées dans cette
section sont 1’injection de charge, la conductance de sortie, 1’erreur de copie ainsi que le
comportement transitoire de la cellule. Par soucis d’alléger les schémas, un symbole simple de
la cellule 8 mémoire de courant & €té créé. La Fig 2.1 décrit ce symbole, les noms des
différentes entrées et sorties correspondent a ceux de la Fig 1.14.

2.1.1 Topologie du circuit de caractérisation

La topologie peut s’appliquer & n’importe quel type de cellule 2 mémoire de courant. La
cellule doit seulement comporter un interrupteur auxiliaire de compensation de 1’injection de
charge dont le fonctionnement peut étre inhibé par une commande externe. Cet interrupteur
sera utile 2 la mesure du coefficient d’injection de charge K;.

La topologie de caractérisation est décrite dans la Fig 2.2. Elle consiste en un circuit
d’entrée suivi par deux cellules 8 mémoire de courant cascadées. Ce circuit d’entrée est dérivé
d’une cellule, mais il fonctionne de maniére statique. Chacune des cellules posséde un circuit
de génération de la commande des interrupteurs d’échantillonnage, d’entrée et de
compensation. Des interrupteurs permettent d’orienter la sortie des cellules vers trois plots de
mesure extérieure. Dans cette topologie, 1a CELL2 mémorise 1’inverse du courant de sortie de
la CELL1, le fait de lire directement 1a somme des sorties des deux cellules permet de mesurer
la différence entre ’entrée et la sortie de la CELL?2, soit son erreur de mémorisation. Cette
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astuce sera trés largement utilisée pour caractériser le comportement transitoire de la cellule,
Perreur de recopie ainsi que la charge injectée sur la capacité de mémorisation.

outputs SO ) S

INPUT CELL1
CELL

il

T 11 O

CLOCK CLOCK
GEN. GEN.
T T xe

Fig 2.2 Tolopogie de caractérisation des cellules 4 mémoire de courant.

Le composant de test doit comprendre au minimum deux circuits utilisant cette topologie
avec une valeur différente de la capacité de mémorisation Cg des cellules employées. Par
exemple Cg pour le premier circuit et Cg/2 pour le second. Ceci permet de déterminer la part
dynamique de la conductance de sortie de la cellule 2 mémoire de courant.

2.1.2 Caractéristiques mesurées

2.1.2.1 Comportement transitoire de la cellule

Une des caractéristiques importantes de la cellule est le temps de stabilisation en phase
d’acquisition. L’erreur d’établissement correspond 2 la différence entre le courant acquis par la
cellule en un temps d’acquisition infini et le courant acquis en un temps d’acquisition Tyeq
(1.35). L’évolution de cet erreur I, en fonction du temps d’acquisition T, permet d’obtenir
I’évolution du courant de drain du transistor mémoire au cours de la phase d’acquisition et
donc de connaitre la forme du transitoire. L’évolution de I’erreur d’acquisition en fonction du
temps ne peut pas étre mesurée au cours d’une seule acquisition. La méthode de mesure
consiste donc & mesurer I’erreur sur le courant acquis par la cellule pour différentes valeurs du
temps d’acquisition. On peut ensuite reconstituer I’évolution de I’erreur d’acquisition en
fonction du temps.

La mesure de I’erreur de courant Ie se fait en trois opérations (la Fig 2.3 montre les
signaux de commande correspondant & chaque opération):

*» Premierement, la CELL]1 fait 1’acquisition du courant d’entrée voulu pendant
un intervalle de temps fixe et assez élevé pour considérer I’erreur de stabilisation
de la CELLI1 négligeable.

* La CELL?2 fait I’acquisition du courant de sortie de la CELLI pendant un
temps d’acquisition donné T,

* On mesure la somme des courants de sortie des deux cellules sur le plot de
mesure S2. En raison du changement de signe introduit par la CELL?2, ce signal est
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égal a I’erreur d’acquisition que 1’on cherche a mesurer.

Ces trois étapes ont permis d’obtenir I’erreur d’établissement de la CELL2 pour une
valeur définie du temps d’acquisition T,q. Pour obtenir la forme et le type de transitoire il faut
répéter ces trois opérations pour plusieurs valeur du temps d’acquisition Toacq:

PHI3_2 |

CK1 | [

R Temps

o ' @ | ®

———e———Ppennnnan ) Mesure directe de
I’erreur sur la sortie S3

Fig 2.3 Chronogramme des horloges pour la mesure.

Pour que cette mesure soit valide, il faut s’assurer que le courant de fuite de
I’interrupteur d’échantillonnage crée une variation négligeable de la tension mémorisée par les
deux cellules durant la durée de la troisiéme opération.

On obtient ainsi une évolution de 1’erreur d’acquisition pour un courant d’entrée Iin
donné. Il faut recommencer la méme manipulation pour les autres valeurs du courant Iin
voulues.

2.1.2.2 Conductance de sortie

8dior = gdayn + 8dstar
= gm . (Cdg/Cgn) + gd

Cdg
:
PR S
2t .
gds ! Mmem I-—O Vgmem
’ .
L ]

Fig 2.4 Conductance de sortie statique et dynamique

La conductance de sortie de la cellule & mémoire de courant contribue fortement a la
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non-linéarité de I’erreur de recopie. il convient donc de pouvoir la mesurer pour plusieurs
valeurs de courant de sortie et aussi pour plusieurs valeurs de tension de sortie. L’origine de la
conductance de sortie est double, la partie statique provient de 1’effet Early des transistors, la
partie dynamique provient du couplage capacitif dd & la capacité grille-drain du transistor
mémoire (Fig 2.4). Il est intéressant de pouvoir déterminer la répartition de la conductance
entre ces deux contributions. La topologie de caractérisation proposée permet de mesurer la
conductance totale ainsi que la partie dynamique de cette conductance, la partie statique est
déduite de la différence des deux.

La caractéristique courant de sortie en fonction de la tension peut étre aisément mesurée
sur la sortie SO ou S1 en mesurant la variation du courant de sortie induite par une variation du
potentiel de sortie autour du potentiel moyen (1.7 V). La conductance de sortie & un potentiel
donné est alors obtenue en calculant la dérivée en ce point. En répétant ce calcul autour de
diverses valeurs de potentiel, on obtient 1’évolution de la conductance en fonction de la tension
de sortie.

La partie dynamique de la conductance de sortie est extrapolée de la conductance totale
mesurée pour deux valeurs de la capacité de mémorisation Cg et Cg/2. En effet, comme la
capacité parasite Cpq est négligeable devant la capacité de mémorisation Cg, I'équation (1.6)
peut étre approximée de la maniere suivante:

O
A,

8ayn = sm-c—gg 2.1)

La conductance dynamique est donc proportionnelle 4 1’inverse de la capacité mémoire.
En faisant la différence des deux conductances totales pour les deux valeurs de capacité
mémoire, on obtient la valeur de la conductance dynamique:

c C C
gtot(-f’;) —gtot (Cg) =gm: ng -Cid = gdyn (22)

(3 “

2.1.2.3 L’erreur de recopie

D’erreur de recopie caractérise la précision de la cellule & mémoire de courant, en effet
elle permet de quantifier I’erreur en fonction du courant d’entrée mais surtout elle permet de
visualiser la non-linéarité de la cellule. Cette derniere résulte de la caractéristique tension-
courant non-linéaire du transistor mémoire quand il est monté en diode. Cette variation de
tension non-linéaire influe le courant mémorisé par I’intermédiaire de la conductance de sortie
de la cellule en restitution. La valeur de la conductance de sortie joue donc un réle important
dans la précision de la cellule.

Pour obtenir 1’évolution de I’erreur de recopie en fonction du courant d’entrée, il faut
dérouler les trois étapes de la mesure de I’erreur d’établissement, mais pour une grande valeur
de temps d’acquisition T,oq, de sorte & négliger ’erreur d’établissement face & ’erreur de
recopie. 11 faut répéter cette manipulation pour plusieurs valeurs de courant d’entrée de sorte &
obtenir 1’évolution de 1’erreur de copie en fonction du courant d’entrée. Cette mesure est plus
difficile, I’erreur de recopie est plus petite que I’erreur d’établissement.
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2.1.2.4 la charge injectée par 1’interrupteur d’échantillonnage.

L’injection de charge peut étre une limitation si on nécessite une forte précision. Elle est
aussi une fonction non-linéaire du courant mémorisé. La mesure de l’injection de charge
consiste non pas en la mesure de I’erreur induite mais en la détermination du coefficient
d’injection de charge K;. 11 est calculé en divisant la charge injectée sur la capacité de
mémorisation par la charge totale qui était stockée dans l’interrupteur. La connaissance du
rapport Ki permet de déterminer le type de compensation nécessaire et de le dimensionner.

La présence d’un interrupteur auxiliaire de compensation qui est de taille moiti€ comparé
a I'interrupteur d’échantillonnage, permet de connaitre le coefficient de proportionnalité avant
compensation K et aprés compensation K.

Si on consideére que la charge Qg4 stockée par I’interrupteur auxiliaire est exactement la
moitié de la charge stockée par I’interrupteur d’échantillonnage Q;; les coefficients K; et K;.
se déduisent de la mesure de ’erreur de mémorisation sans compensation Ai et avec
compensation Aic de la maniére suivante:

2.3)
i Qi __0i _ _ A
T Qrot ~ 2-Qdum ~ 2- (Ai-Aic)
. Qic _ Aic
Kic = 0wt = 77 (6i- i)

ou Aic = ng_ngc et Al = &n(_:%

Pour mesurer 1’erreur de mémorisation sans compensation A; et avec compensation Ay,
il faut minimiser considérablement I’erreur due 2 la conductance de sortie de la cellule de sorte
a ce qu’elle soit négligeable face a 1’erreur provenant de ’injection de charge. Nous appliquons
donc un courant d’entrée de O LA a la CELL2 et nous suivons le timing de la Fig 2.3 en
prenant une valeur €levée pour le temps Ty, de sorte & mesurer sur la sortie S2 Ierreur de
courant Ai (ou Aic) due 2 I’injection de charge. Avec un courant d’entrée nul, les courants de
drain du transistor mémoire de la CELLI et de la CELL?2 auront pour valeur Ibias, donc la
tension de mémorisation Vg sera la méme pour ces deux cellules. Sous réserve de forcer cette
tension 2 la sortie S2 lors de la mesure, la CELL?2 aura donc le méme potentiel de sortie durant
’acquisition du courant nul de la CELL1 et durant la restitution vers S2. On voit donc que la
conductance de sortie des cellules ne modulera pas les courants, son effet est donc négligeable.
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2.2 Présentation de la manipulation et du circuit de test

Un circuit de caractérisation des cellules & mémoire de courant & €té€ réalis€ avec une
cellule de type cascodée identique a celle utilisée dans le modulateur sigma-delta développé a
PLS.E.N [3]. Il permet d’en mesurer les non-idéalités comme la conductance de sortie de la
cellule, ’erreur de recopie... Cette section montre une réalisation concrete de la topologie de
caractérisation des cellules & mémoire de courant suivie des résultats expérimentaux pour la
cellule cascodée décrite précédemment.

2.2.1 Circuit de caractérisation IMEMTEST

Le composant de test IMEMTEST comprends trois circuits similaires & la topologie
décrite précédemment. Un de ces circuits comporte deux cellules dont les parametres sont
donnés dans la Fig 1.14. Le second circuit est identique au premier excepté la CELL2 dont la
capacité de mémorisation est divisée par deux. Le troisieme circuit différe du premier par une
capacité ajoutée de 0.5pF sur le noeud de sortie de la CELLI.

VGATE 800pA
—4[C so221 —I: 160.4/2.1
IIN+400pA
-— M
§ | — [ w22 —[T 40212 OUT
—|; , 99.6/1.2 —I: 9.6/1.2
CCONV. M
_lE 36/2.1 —-—-lE 36/2.1 ldOOp.A
v v
Fig 2.5 Schéma de INPUT CELL.

La cellule 3 mémoire de courant ainsi que le circuit d’adaptation d’entrée Fig 2.5 utilisés
ont été dessinés pour la réalisation d’un convertisseur analogique-numérique au laboratoire de
ILSEN.

La cellule d’entrée (INPUT CELL) a pour but de reproduire la conductance de sortie
d’une cellule 2 mémoire de courant a 1’entrée de la CELL1 de sorte 2 ne pas perturber son
fonctionnement. Cette cellule d’entrée ne fait pas la conversion tension-courant qui sera faite
sur la maquette de test. Cette cellule est similaire & une cellule & mémoire de courant en
restitution dont la tension de mémorisation est fixe (générée par un circuit de polarisation), le
courant d’entrée est injecté entre la source P et le transistor cascode P (Fig 2.5). Le transistor
de source P est de taille double, son courant est donc de 800[LA, un courant d’entrée nul pour la
CELLI1 correspondra 2 un courant d’entrée de 400lLA pour la cellule INPUT CELL.

Le circuit générant les trois horloges de commande des interrupteurs de la cellule
CLOCK_GEN est décrit Fig 2.6. L’entrée CK commande la phase de fonctionnement, pour
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CK=1’ la cellule est en restitution, les interrupteurs d’entrée et d’échantillonnage sont bloqués
(® et &d valent’0’). Pour CK="0’ la cellule est en phase d’acquisition, 2 la fin de cette phase,
® va passer a 1’état bas, puis @b va passer a 1’état haut et enfin dd va passer a’1’. Ce timing est
important car il évite toute perte d’information et permet une bonne compensation de
I’injection de charge, il est garantit par les chaines d’inverseurs du circuit CLOCK GEN. Les
commandes des interrupteurs ®d et ®b doivent pouvoir étre désactivées séparément par une
commande extérieure.

Le fait de désactiver la commande ®d permet de faire une acquisition tout en gardant
Pinterrupteur d’entrée bloqué. On fait donc ’acquisition d’un courant nul. Cette possibilité
permet de fixer 1’état initial de la CELL?2 lors de la mesure du comportement transitoire. En
effet dans la topologie de caractérisation, on considére la CELL?2 dans 1’état initial suivant: le
courant du transistor mémoire est identique a celui de la source de polarisation Ibias, ce qui
équivaut 2 avoir fait I’acquisition d’un courant nul dans la période précédente. Le signal ENT
réalise cette inhibition. Chacune des deux cellules (CELL1 et CELL2) posséde son signal
extérieur d’inhibition ENT1 et ENT2.

La désactivation de la commande Pb sera utile lors de la mesure du coefficient de
proportionnalité d’injection de charge. Le signal réalisant cette désactivation s’appelle INJ, il
est commun aux deux cellules.

CK DC @

dd

] [>Q b

ENT="1" force la sortic $d="0"
INJ="0" force la sortie $b="0"

INJ

Fig 2.6 Schéma de CLOCK GEN.
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rincipaux
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Fig 2.7 Schéma global du composant IMEMTEST

page 31



Chapitre 2
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Fig 2.8 Layout du circuit de caractérisation des cellules 2 mémoire de courant
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Le schéma de la Fig 2.7 décrit le composant réalisé, les signaux dont le nom est répété
plusieurs fois sont connectés ensemble. La taille des interrupteurs vers les sorties S est de
15um/1.2um.

Le circuit IMEMTEST a été réalisé dans une technologie digitale (Simple poly, Double
métal) de la société ES2. La longueur minimale de grille est de 1.2um. Les transistors mémoire
ont une longueur de grille plus élevée que la largeur minimale de sorte & diminuer fortement
I’effet canal court.

La Fig 2.8 représente le layout du composant, on distingue trois structures identiques qui
sont les trois lignes de test. Le circuit a une dimension de 2300im par 3000um, contient 3 peu
prés 500 transistors et est alimenté en 5V. Des zones de dépassivation et des pads internes de
test ont ét€ spécialement aménagés sur la cellule 2 de chaque ligne de caractérisation. Cela
permet la lecture directe de la valeur du potentiel de mémorisation Vg au moyen de pointes de
test. La Fig 2.9 donne le brochage du composant IMEMTEST. Les alimentations numériques
sont DVDD et DGND, les alimentations analogiques sont AVDD et AGND. 1l y a une entrée
par ligne de caractérisation IIN1, IIN2 et IIN3. Les signaux SO, S1, S2 sont numérotés en
fonction de la ligne de test qui les concerne. Les signaux CK1, CK2, ENT1, ENT2, VGATE,
PHI3_0, PHI3_1, PHI3_2 et INJ sont communs aux trois lignes. Il faut forcer un courant
sortant de 100pA sur la broche IBIAS pour polariser les cellules.

Le composant comprenant des horloges digitales, une attention particuli¢re dans le
design et le brochage a été apportée afin d’éviter au maximum la perturbation des signaux
analogiques par les signaux digitaux. Sur la Fig 2.8, seuls les plots de gauche sont occupés par
les alimentations et les signaux numériques.

SO_1 - | CCONV1
me T R
ne eam—— O nc—

nc emomm— [ nc

nc nc
DoND — =~ — 54
PHI3 2 ——] 7p) o2
PHI3_1 E ggogvz
PHI3_O L IIN_.
ENT2 ____1 e _S1.2
CK2 e S22
ENT1 e IBIAS
CK1 e} e VGATE
INJ comm—— m . _____S0_3
DVDD ____] ___nC
DVDD .. e IC

nc U - I

ne em—— E———

nc —— T

AVDD ] . CCONV3
AVDD ____| b IIN3

s2 3 ecrmre] ____S13

Fig 2.9 Brochage du composant IMEMTEST
2.2.2 Manipulation de test

Une caractérisation de ce circuit afin de pouvoir mesurer les différentes limitations de la
cellule a été faite. La plaquette de test comprend le composant décrit précédemment ainsi que
trois convertisseurs tension-courant d’entrée (un par ligne de test), deux convertisseurs
courant-tension de sortie permettant de lire en méme temps le courant de sortie des deux
cellules ou bien le courant de sortie de la CELLI1 et ’erreur de mémorisation de 1a CELL2. La
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tension de référence VGATE est générée sur la maquette de test ainsi que le potentiel appliqué
aux sorties lors de la mesure du courant.

Le schéma détaillé de la maquette de test réalisée est donnée de 1a Fig 2.11 a la Fig 2.14.

Le convertisseur tension-courant est décrit dans la Fig 2.13, la conversion est réalisée par
une résistance de 1KOhms, le courant est recopié vers 1’entrée du composant de caractérisation
au moyen d’un convoyeur de courant (U4,U5,U6:AD844). Le principe du convoyeur de
courant est rappelé dans la Fig 2.10. La tension VREF2 (générée sur la maquette) est la
référence de tension utilisée pour la conversion:

Vin-VREF2 (24)

Icony =
Rconv

La conversion courant-tension (cf Fig 2.12, Fig 2.14) utilise aussi un convoyeur de
courant (U2,U10:AD844), en effet la mesure des courants de sortie sur les pads S0, S1, S2 se
fait 2 une tension fixe égale a 1.7V. La tension de 1.7V comrespond a la tension de
mémorisation de la cellule 3 mémoire de courant lors de I’acquisition d’un courant nul. Le
convoyeur de courant duplique le courant de sortie du composant tout en fixant son potentiel.
Le courant dupliqué est ensuite converti en tension au moyen d’une résistance de 1 KOhm
(R47, R25) et d’un amplificateur monté en suiveur (U3,U11:AD9617).

Ve # Tout Principe du convoyeur
+ Iout=1-
V+ = v-
I- — -
V. ,
¢ Iconv
Vref + | Nref2 +
] _
J Vout
SO v
I(S0)
duplication de courant Conversion tension-courant
Vout=-Rconv*I(S0) et V(S0)=vref Iconv=(Vin-Vref2)/Rconv

Fig 2.10 Convoyeur de courant: principe et utilisation.

Les tensions VREF et VREF2 sont produites & partir de références de tensions (U9,
U7:LM385Z), des résistances variables permettent d’affiner la valeur de ces deux tensions. Un
ampli opérationnel suiveur (U8, AD827) permet de diminuer fortement 1’impédance de sortie
de la génération des tensions VREF et VREF2.
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La génération du courant de polarisation IBIAS est externe et réalisée par un générateur
de courant programmable Keithley 220. La génération du signal d’entrée qui est une tension
continue est externe et est réalisée par une source de tension HP3226A. Les signaux d’horloges
qui peuvent étre au nombre de trois sont générés par un générateur d’impulsions Tektronix
HFS9030 qui permet une précision de 1’ordre de la centaine de picosecondes.

La caractérisation de 1’évolution de ’erreur de mémorisation en fonction du temps
d’acquisition est faite point par point. Chaque point est obtenu par mesure en suivant le timing
de la Fig 2.3. Cette caractérisation étant répétitive, une automatisation de la manipulation de
mesure a été faite sur PC. Le logiciel LabView permet de commander des appareils de
laboratoire via le bus HP-IB, les résultats de mesure sont recueillis au moyen d’une carte
d’acquisition de signaux analogiques installée sur le PC.

La Fig 2.15 donne une description de 1’automatisation de la mesure, la forme du
transitoire est directement visualisable sur le PC, les points de mesure sont alors stockés dans
un fichier, une confrontation directe avec la simulation est possible.

HP-IB
Vers carte d’acq.
analogique
-
" .. Source de tension
HESeA
cklek2.....
-

CK1.CK2.... ’ Générateur de CK.
Tektro. HFS9030

Fig 2.15 Automatisation de la caractérisation du comportement transitoire de la cellule
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2.3 Résultats de mesure et validation expérimentale

2.3.1 Mesure du comportement transitoire et validation du modele

La mesure du comportement transitoire de la cellule & mémoire de courant a été faite
dans le cas de la cellule standard (les capacités de mémorisation et de sorties ont des valeurs
nominales), pour un courant d’entrée de +200ULA et un courant d’entrée de -200UA. La
manipulation étant automatisée sur PC, une comparaison directe entre la mesure, la simulation
SPICE ainsi que la prédiction du modele du chapitrel est possible sur le méme graphe. Les Fig
2.16 et Fig 2.17, présentent les résultats.

Transient response of Memory Cell (IMEMTEST) during acquisition
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Fig 2.16 évolution de ’erreur d’acquisition pour un courant d’entrée de 200pLA

On voit que la courbe obtenue par mesure differe légerement des 2 courbes obtenues par
la macro modélisation et par SPICE. La réponse mesurée est plus rapide que celle prédite par
simulation, I’écart en haut de 1’overshoot est de 3 nanosecondes. Par contre la valeur de
P’overshoot est semblable pour la mesure et les simulations. On remarque que 1’overshoot
obtenu dans ce fonctionnement du circuit est plus faible que celui simulé au chapitrel lors de
la validation du modele. Cela vient du temps de non-recouvrement t,,; (cf. chap.1 paragraphe
1.2.3) qui est plus faible dans cette configuration de mesure.

La légere différence entre la mesure et les simulations est 2 mon avis due essentiellement
a la précision des parametres du modele SPICE extraits. En effet, les parametres permettant le
calcul des capacités parasites (capacité Cdb, Cgb....) vont influer fortement la valeur de la
capacité du noeud de sortie Cd. Ces parametres lors de 1’extraction dépendent énormément du
circuit utilisé pour la caractérisation et sont parfois optimisés voire augmentés pour prédire le
pire des cas.

Le fait que les 2 simulations ont une réponse quasi identique confirme la validation du
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modele. Pour utiliser le modele de maniére précise, une attention particuliére lors de
P’extraction des parameétres SPICE est recommandée.

Pour le cas ou Iin=-200pLA, La mesure differe aussi des simulations. La réponse extraite
de la mesure s’établit plus vite que celle des simulations. La raison de cette différence est la
méme que pour le cas ou Ilin=+200LA

Transient response of Memory Cell (IMEMTEST) during acquisition
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Fig 2.17 évolution de I’erreur d’acquisition pour un courant d’entrée de -200UA

2.3.2 Mesure de la conductance de sortie.

La Fig 2.18 représente 1’écart du courant de sortie de la cellule induit par une variation
de potentiel autour du potentiel moyen de sortie (1.7 V). Cette variation de courant est causée
par la conductance de sortie statique et dynamique. Cette caractéristique est tracée pour trois
valeurs du courant d’entrée.

Les courbes sont divisées en trois parties, chacune correspond 4 un état de
fonctionnement de la cellule. Pour un potentiel de sortie faible (inférieur & environ 1.2V) ou
élevé (supérieur 2 2.2V) ’'un des deux transistors cascode de la cellule est désaturé, ce qui
provoque ’augmentation de la pente donc une forte conductance de sortie. Pour un potentiel
de sortie autour de 1.7V, on a une pente plus faible qui correspond 2 une conductance faible.
C’est le régime de fonctionnement normal de la cellule, les deux transistors cascodes sont
saturés.

En différenciant les courbes de 1a Fig 2.18, on obtient la conductance de sortie de la
cellule en fonction du potentiel de sortie (cf. Fig 2.19). La conductance de sortie est trés faible
quand la cellule est en fonctionnement saturé, cela explique I’imprécision du calcul de la
conductance dans cette zone. Une méthode simple pour obtenir une bonne approximation de la
conductance de sortie est de tracer une tangente a la courbe de la Fig 2.18 en zone linéaire.
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Les valeurs obtenues pour la conductance de sortie sont:
* 2.8 UA/V pour Imémorisé=-200LA

* 4.1 HA/V pour Imémorisé=0LA.

* 6.5 HA/V pour Imémorisé=200UA.

Output current refered to the input O voltage (A)
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Fig 2.18 écarts de courant induits par une variation du potentiel de sortie.
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Fig 2.19 conductance de la cellule en fonction du potentiel de sortie
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Cette évolution de la conductance est normale, en effet la conductance de drain du
transistor mémoire est proportionnelle au courant de drain. Un courant de mémorisation de
200pLA correspond a un courant de drain du transistor mémoire de 600[A alors qu’un courant
de mémorisation de -200ULA correspond a 200lLA pour le transistor mémoire. Dans le premier
cas la conductance de drain du transistor mémoire est donc plus élevée que dans le second, la
conductance totale varie de méme.

La valeur de la conductance de sortie de la cellule est dépendante de la capacité de
mémorisation, en effet la conductance a une partie dynamique qui est proportionnelle 3 Cg
(2.2). La Fig 2.20 donne 1’écart de courant provoqué par une variation de la tension de sortie
pour un courant mémorisé de OLA et pour deux types de cellules. La premiere cellule possede
une capacité de mémorisation de 1.7 1pF la seconde cellule 0.91pF. On voit que la pente dans la
zone de fonctionnement saturé est différente. La valeur de cette pente est la conductance de
sortie de la cellule:

* 4. 1UA/V pour la cellule ayant Cg=1.71pF.
* 6.1LA/V pour la cellule ayant Cg=0.91pF.

Qutput current variations of the C.M.C.
(for two values of the memorisation capacitor)
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Fig 2.20 Mesure permettant le calcul de la partie dynamique de la conductance

Si on considére que la taille de la capacité de mémorisation de la seconde cellule est la
moitié de celle de la premiere cellule, 1’équation (2.2) permet d’obtenir la partie dynamique de
la conductance de sortie de la premiere cellule. On a donc g =4.1HA/V, g4, =2UA/V et
8stat=2.11LA/V pour la cellule possédant un capacité de mémorisation de 1.71pF.

2.3.3 Mesure de I’erreur de copie

Pour caractériser la précision de copie de la cellule, on trace ’erreur de copie de la
CELL2 en fonction du courant d’entrée. Cette courbe permet aussi de caractériser la linéarité
de la cellule. Une cellule de caractéristique trés linéaire aura une courbe droite dont la pente est
I’erreur de copie.
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La Fig 2.21 donne ’erreur de recopie de la cellule réalisée. Cet caractéristique prends en
compte toutes les limitations sauf 1’erreur de stabilisation qui est rendue négligeable suite & un
long temps d’acquisition. On voit que cette courbe est assez linéaire pour les courants d’entrée
supérieurs a - 100ULA, le gain dans cette zone de fonctionnement est de 1.02 ce qui correspond 2
une erreur linéaire de copie de 2%.

Pour Iin<-100ULA, on assiste & une augmentation trés forte de I’erreur, cela correspond a
la désaturation du cascode NMOS de la CELL2 en cours d’acquisition. Ce probléme est
normal et est une des principales limitations des cellules & mémoire de courant de type
cascodées

lout=lin vs lin

Dynamic Experimentation
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-4.0x10 | ;

-0.0004 -0.0002 0.0000 0.0002 0.0004
lin (A)

Fig 2.21 Erreur de recopie de la cellule

2.3.4 Caractérisation de ’injection de charge

L’injection de charge de ’interrupteur d’échantillonnage se caractérise au moyen du
coefficient de proportionnalité Ki qui est le rapport entre la charge injectée sur la capacité de
mémorisation et la charge totale stockée dans 1’interrupteur.

La méthode expérimentale proposée au 2.1.2.4 permet la mesure externe des coefficients
Ki et Kic. La Table 2.1 donne les résultats de mesure. Trois cas sont pris en compte dans ce
tableau (Un cas pour chaque ligne de test) suivant les valeurs de Cd et Cg. La mesure de
I’erreur de mémorisation avec compensation Aic et sans compensation Ai est donnée. Les
coefficients Ki et Kic correspondants sont calculés au moyen de I’équation (2.3).

L’article de G. Wegmann [1] montre que le coefficient Ki est dépendant de deux
parametres qui sont le rapport des capacités Cg/Cd et un coefficient B. L’abaque de la Fig 2.22
donne Ki en fonction de B (suivant le rapport Cg/Cd). Le coefficient B est calculé de la
maniere suivante:
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B =Vgst - ’astng (2.5)

Dans cette expression, “Vgst,” est la valeur de Vgsy,,-Vt pour 1’interrupteur
d’échantillonnage.”a” est la pente de la commande de coupure de cet interrupteur. Cette pente
n’est pas mesurable, on prend donc la valeur donnée par la simulation SPICE.

La pente de commutation de 3.2 10° V/s donne B égal 4 0.42 pour une capacité Cg de
1.71 pF. B vaut 0.57 pour un Cg de 0.91 pF. En utilisant 1’abaque de la Fig 2.22 on obtient le
coefficient Ki égal 4 0.51, 0.505 et 0.503 pour des valeurs respectives de Cg/Cd égales 2 2.71,
1.44 et 1.51. On voit que la mesure ne coincide pas avec la prédiction de I’abaque. En effet la
charge injectée sur la capacité de mémorisation est trop importante. Par contre le rapport Cg/
Cd influence le coefficient Ki de maniére identique, seules les proportions ne sont pas
respectées.

Cge Cd CgCd A Ay Ki Kigyp KiTheori.

1.71pF 0.63pF 2.71 102uA 4.1pA 0.84 034 0.51
091pf 0.63pF 144 17uA 6.1pA 078  0.28 0.505
171pF 1.13pF 151 94pA 32uA 076 026 0.503

Table 2.1 caractérisation de 1’injection de charge (mesure externe)

Coefficient de repartition Ki
0.75 T —

0.7

0.651

Ki

0.55¢

0.5
1072

Fig 2.22 abaque donnant le coefficient Ki en fonction de Cg/Cd et B
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Afin de comprendre la raison de cette différence, une seconde méthode de mesure a été
utilisée. Des pads de test en métal 2 de 100pm par 100um existent sur le circuit IMEMTEST.
Ils sont directement reliés au noeud de mémorisation Vg de la CELL2.

L’évolution de la tension de mémorisation est visualisée sur un oscilloscope numérique.
Pour mesurer la tension, une picoprobe est utilis€e. En effet elle est active et ajoute une
capacité parasite faible. Les chronogrammes de la Fig 2.23 et la Fig 2.24 représentent le
résultat pour la ligne de test 2 (Cg=0.91pF et Cd=0.61pF). Sur la Fig 2.23 on utilise pas la
compensation de I’injection de charge, sur la Fig 2.24 on I’ utilise. ’

La voiel (Chl) de I’oscilloscopeest connectée a la picoprobe et donc donne 1’évolution
de la tension d’acquisition, la voie4 est connectée au signal d’entrée de la carte CK2, signal qui
commande la fermeture de I’interrupteur d’échantillonnage (moment indiqué sur le graphe).
On mesure directement la différence de potentiel AV crée par I'injection de charge (cf Fig
2.23), ainsi que celle AVc quand la compensation est utilisée (cf Fig 2.24). Les coefficients Ki
et Kic en sont directement déduits (cf Table 2.2).

Tek Stopped: 501952 Acquisitions Averages: 2 0
H I T..-} H
L ¥ ¥ N
i [ Acquisition
: : : : . .no.c7..PthaQ. . . . Mode
SUUR USRI S, sample
e 1 T
N ‘ : : : T : : : : 1 Peak Detect
N . : . . 12.6lm V . : ]
L__A-___,‘_='_‘_
: : ; ' Hi Res
A PR A S P 1 Envelope

{gm 100mvw - T
4 ch4 2oo v:

lelt Test
Sources

epetTwe
Sngna

Limit Teqg
Template

R/S button setup

Stop After : | lelt Test

Fig 2.23 mesure de la tension Vg sous pointes (sans compensation)

On voit que les coefficients Ki et Kic sont presque similaires a ceux obtenus par mesure
externe. Le procédé de mesure externe est bon. La différence entre la théorie et 1a mesure du
circuit est due & mon avis a un probléme de propagation de 51gnaux parasites dans le substrat
ou les alimentations.

En effet la valeur haute et basse de I’horloge de commande CK2, ainsi que la temps de
montée influent beaucoup sur les coefficients Ki et Kic mesurés. Vu les temps de montée le
signal d’horloge extérieur oscille un peu aprés la commutation. Ces oscillations sont absorbées
par les diodes de protection qui créent un signal parasite qui se propage dans le substrat ou les
rails d’alimentation.

Une autre raison de cette différence provient du calcul du coefficient B qui repose
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totalement sur les parameétres du modele SPICE. Dans la mesure de la stabilisation en phase
d’acquisition, les temps de monté et les transitoires ont parus plus rapides que ce qui est prédit
par la simulation. Le calcul de B repose sur la valeur de la pente de coupure de I’interrupteur
d’échantillonnage qui n’est connu que par la simulation SPICE. Suite aux capacités parasites et
a de mauvais paramétres SPICE, I’erreur sur cette estimation de la pente de coupure peut étre
trés importante vu la valeur trés faible du temps de coupure. :

D’autre part, le delai entre entre la coupure de I’interrupteur d’échantillonnage et
I’activation de la compensation par le signal ®b n’est réalis€é que par une porte NAND. Le
délai a été validé par simulation SPICE, mais on peut envisager qu’en mesure ce delai est
moindre et ne garantit plus le non recouvrement entre les deux commandes. Dans ce cas la
compensation n’est plus efficace et ne capture plus la quasi totalité de la charge injectée.
L’hypothése que la charge stockée Qg,m dans I’interrupteur de compensation est égale a la
moitié€ de la charge totale de I’interrupteur d’échantillonnage Q,,, n’est plus vraie, ce qui remet
en cause les résultats de mesures. Pour s’assurer de la validité de I’hypothéese, une modification
du circuit de commande des horloges assurant un plus grand délai entre ces deux commandes

est nécessaire.

Cg Cd CgCd Av Ave Ki Kic

1.71pF 0.63pF 271 8.67mV3.26mV 08 0.3
091pf 0.63pF 144 12.6mV339mV 0.68  0.18
1.71pF 1.I3pF 151 7.53mV 197mV 0.68  0.18

Table 2.2 caractérisation de I’injection de charge (mesure sous pointes)

Tek Stopped: 63 Acquisitions Averages: 2 0
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Fig 2.24 mesure de la tension Vg sous pointes (avec compensation)
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Chapitre 3

Architectures de modulateurs Sigma-Delta de forte
précision en mode courant

Les modulateurs sigma-delta sont largement utilisés dans les circuits a capacité
commuté pour atteindre de fortes précisions. La réalisation de tels convertisseurs
en mode courant est étudiée dans ce chapitre. Nous proposons une nouvelle
structure M.A.S.H. a base de mémoire de courant permettant une précision de
16 Bits. Une étude de son dimensionnement, de sa consommation ainsi que du
type de cellule a mémoire de courant nécessaire pour atteindre les performances
voulues est présentée.
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La modulation sigma-delta est trés utilisée dans le domaine de la conversion analogique
numérique de moyenne et forte précision pour des bandes passantes moyennes [1][2][3]. C’est
la qualité des intégrateurs du modulateur qui lui permet d’atteindre une haute précision. La
technique des capacités commutées est parfaitement adaptée & ce genre de modulateur. De
nombreuses réalisations ayant une précision pouvant atteindre 16 a 18 Bits sont utilisées
commercialement.

Un des désavantages de ce genre de réalisation vient des capacités commutées qui
nécessitent un process analogique plus couteux ainsi que le design d’amplificateurs
opérationnels précis et rapides. Une alternative intéressante est d’utiliser des circuits en mode
courant qui peuvent réaliser les mémes fonctions mathématiques mais ont I’avantage d’étre
implémentables dans des technologies purements numériques. Les circuits a courant commuté
sont faits 2 base de cellules & mémoires de courant, ces cellules sont plus faciles a
dimensionner qu'un amplificateur opérationnel, elles se préteraient mieux a la synthese
automatique.

Toutefois les cellules 8 mémoires de courant ont d’autres limitations, notemment celle de
ne pouvoir étre lues que par une seule autre cellule a un instant donné ce qui demande des
modifications du schéma du modulateur sigma-delta en vue de sa réalisation en mode courant.

3.1 Introduction

Ce chapitre présentera, aprés une introduction sur les convertisseurs sigma-delta, une
implémentation en mode courant du modulateur du second ordre proposée par Ph. N’Goran et
A. Kaiser [4]. Dans le but d’atteindre une haute précision de l'ordre de 16 Bits, une
modification de cette structure & permis la mise au point d’un modulateur de type M.A.S.H.
cascadant un second ordre et un premier ordre. Une étude de 1'influence des caractéristiques de
la cellule 2 mémoire de courant sur les performances du modulateur permettra de cibler les
caractéristiques de la cellule permettant d’atteindre une forte précision. Enfin I’introduction
d’une division du signal dans la structure du modulateur autorisera une forte baisse de la
consommation €levée due a la précision de 16 Bits voulue.

3.1.1 Principes de la modulation sigma-delta

3.1.1.1 Fonctionnement du modulateur

Le modulateur sigma-delta est un convertisseur suréchantillonné, dont la sortie
numérique est codée sur un nombre de bits trés faible (généralement 1 Bit) ce qui entraine un
bruit de quantification €élevé. La forte précision de ce modulateur est obtenue grace a une
répartition non égale de ce bruit de quantification dans la bande des fréquences, la majeure
partie du bruit est repoussé vers les hautes fréquences ce qui permet d’avoir trés peu de bruit de
quantification dans la bande de base. L'utilisation d’un filtre numérique décimateur en sortie
du modulateur permet alors de faire disparaitre ce bruit hors bande (Fig 3.1).

Le modulateur sigma-delta a sortie sur un bit est composé d’un ou plusieurs intégrateurs
suivis d’un comparateur un bit délivrant le signal de sortie, celui ci est soustrait a I’entrée des
intégrateurs du modulateur (Fig 3.2). Pour cela la sortie est convertie en un signal analogique
au moyen d’un convertisseur digital analogique. On obtient donc un syst¢me contre réactionné
qui géneére un signal sur 1 bit dont la densité de «1» est proportionnelle a la valeur du signal
d’entrée ([5] pp118).
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Modulateur

—_— —7/——> Filtre Décimateur —7L>
Analog in sigma-delta N Bits

1 Bit

Fig 3.1 Le modulateur sigma-delta et son filtre décimateur

Lorsque le nombre le nombre d’intégrateurs du systeme est supérieur a deux le systtme
peut devenir instable suivant la valeur de I’entrée. Il est possible de faire des modulateurs
sigma-delta stable d’ordre 3 ou supérieur en utilisant la topologie de la Fig 3.2 avec des valeurs
particuliéres des coefficients al, a2, ... Le calculs de ces valeurs de coefficients se fait alors par

.simulation ([5] pp 152-171).

La structure cascadée de nom M.A.S.H. [6] autorise la stabilit¢ a des modulateurs
sigma-delta d’ordre supérieur a 2. Une implémentation d’un modulateur cascadé d’ordre 3 en
mode courant sera présentée dans ce chapitre.

1 2 n
Y
I S
r —T1—
.~
al a2 an -1 1b
—————— DAC |a—

Fig 3.2 Modulateur sigma-delta d’ordre «n»

3.1.1.2 Calcul approché de la fonction de transfert

La fonction de transfert d’un de modulateur sigma-delta ne peut &tre calculée
directement du fait du comportement non linéaire du comparateur. On utilise donc une

modélisation approchée du comparateur pour obtenir la fonction de transfert en «Z» du
modulateur.
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Y=S+E

AD E est équiprobable dans [-A/2,A/2]

Epcur E

Fig 3.3 Représentation en «Z» du comparateur

Le comparateur est modélisé de la maniére suivante. Le signal en sortie du comparateur
est ]a somme de I’entrée S et d’une erreur E. La valeur de I’erreur est de probabilité égale dans
I’intervalle [-A/2,A/2] ou «A/2» est la valeur de sortie du comparateur pour un signal d’entrée
pgsitif (Fig 3.3). On prendra comme hypothése que 1’erreur E est un bruit blanc de puissance
A“/12 [6].

*E
I z1 S 71 is2 Y
1-Z7T 1-71 >

VN

Fig 3.4 Modulateur sigma-delta du second ordre.

52 = —Z—_l (S1-1) 3.1)
1-Z
-1
s =2 . -y (3.2)
1-Z :
Y=S2+E (3.3)

Nous utiliserons un modulateur du second ordre pour le calcul approché de la fonction de
transfert. La Fig 3.4 donne la représentation du modulateur. Les coéfficients al et a2 ont pour
valeurs respectives 1 et 2. Ces valeurs permettent d’obtenir une répartition idéale du bruit de
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quantification vers les hautes fréquences. La fonction de transfert en «Z» du modulateur est
déduite des trois équations suivantes (3.1)-(3.3). La résolution de ces trois relations nous donne
la fonction de transfert du modulateur du second ordre:

v=172+£(1-2") | (3.4)

On voit que la sortie du modulateur est la somme du signal d’entrée retardé et d’un terme
fonction du bruit de quantification E du comparateur. Ce second terme est en fait le produit du
bruit blanc E avec I’expression (1-Z'1)2. Dans le domaine fréquentiel la sortie du modulateur
est la somme entre le spectre du signal d’entrée et le spectre du second terme de 1’addition. La
représentation fréquentielle de 1’expression (l-Z‘l)2 est (2.sin(m.t))2 ou T est la période de
suréchantillonnage (correspondante au retard Zh). Un exemple de spectre de la sortie du
modulateur dans le cas d’une entrée sinusoidale est donnée en Fig 3.5.

Y A
X 4. E.sin(nt.f)?
> f
fréq. du signal d’entrée fréq. de suréchantillonnage/2

Fig 3.5 Spectre de sortie du modulateur du second ordre

La bande de base étant trés faible par rapport a la fréquence de suréchantillonnage, la
majeure partie de 1a puissance du bruit est repoussée en dehors, le rapport signal sur bruit peut
étre €lévé. Pour les fréquences faibles ont peut approximer le sinus du bruit de quantification a
une parabole (nzf)2. En échelle logarithmique, le bruit de quantification aura donc une pente de
2*20dB par décade.

La fonction de transfert d’un modulateur d’ordre «n» est quasiment identique a celle de
celui du second ordre(3.4), seul le retard de I’entrée et la puissance du terme en (l-Z'l) sont
modifiés [6]:

Y=1-z‘"+E-(1-z“)" (3.5)

I’exposant du sinus qui modifie la distribution spectrale du bruit de quantification est de
«n». En échelle logarithmique la pente du bruit de quantification est égale a n*20dB par
décades. On voit que plus «n» est élevé plus le bruit de quantification en bande de base sera

faible et donc la résolution du convertisseur élevée.
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La section suivante détaillera le calcul du rapport S/B maximal d’un convertisseur
sigma-delta en fonction de I’ordre, du facteur de suréchantillonnage ainsi que de la fréquence
d’échantillonnage. ‘

3.1.2 Performances du modulateur

3.1.2.1 Calcul du rapport signal sur bruit

La puissance du bruit de quantification E introduit par le comparateur vaut A%/12. Nous
supposons que ce bruit est blanc et donc est réparti uniformément dans la bande de fréquence.
Comme ce bruit est échantillonné, il est donc replié dans la bande de fréquence comprise dans
I’intervalle [0,+fs/2] ou fs est la fréquence d’échantillonnage (1/7). La densité spectrale du
bruit dans cette bande de fréquence est égale a [6]:

EpD =2 (3.6)

La densité de bruit quantification du modulateur sigma-delta est la représentation
fréquentielle du produit E(1-Z'))* soit E(f)*(2.sin(nt.f))". La puissance du bruit de
quantification «n2» dans la bande de base {0,fb] est obtenue en intégrant le carré de la densité
de bruit de quantification entre 0 et fb (3.7). On approxime sin(x) par x dans cette zone car
fb<<fs/2. Le rapport entre fs/2 et fb est appellé rapport de suréchantillonnage OSR.

" E R (2n+1) - (OSR)2n+1 3.7

Le rapport signal sur bruit est calculé en prenant la racine carré du rapport entre la
puissance du signal et la puissance du bruit. Pour un signal sinusoidal d’amplitude «a» a
I’entrée le rapport signal sur bruit SNR vaut:

a . J3-2n+1- (OSR)n+035 . A
SNR = " SNR,,. = s i Gpe = (3.8)

L’amplitude maximale du sinus a.,, que le modulateur sigma-delta peut coder sans
devenir instable est A/2. Le rapport signal a bruit maximal correspondant est donné dans
I’équation (3.8). Il est fonction de deux variables: I’ordre du modulateur sigma-delta «n» et le
rapport de suréchantillonnage «OSR». Cette relation permet d’établir un compromis entre la
complexité du modulateur (proportionnelle a «n») et rapidité de ses constituants
(proportionnelle & I’OSR) pour une précision et une bande utile donnés. Pour les modulateurs
du second et troisi¢me ordre, la relation reliant le SNR,,, 4 I’OSR est la suivante:

Ordre2  SNR,- = 10-log(215

4) +50 - log (OSR)

Ordre3  SNR,__= lO-log(%)+70-log(OSR)
i1

3.1.2.2 choix du modulateur
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La Fig 3.6 représente le rapport signal a bruit maximal en fonction de 1’ordre et de I’OSR
du modulateur. La précision voulue est de 16 Bits soit un SNR de 98dB. Il nous faut un OSR
de 153 pour un modulateur du second ordre alors qu'un OSR de 48 suffit pour un modulateur
du troisiéme ordre et un OSR de 35 pour un quatrieme ordre. Si la bande de base est de 20Khz,
la fréquence de suréchantillonnage correspondante est de 1.4Mhz pour un quatrieme ordre,
1.9Mhz pour un troisi€éme ordre, pour le second ordre elle est de 6.1Mhz!
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Fig 3.6 SNR,,x d’'un modulateur sigma-delta en fonction de 1’ordre et de ’'OSR

On voit bien que la précision de 16 Bits justifie un modulateur d’ordre3, la plus faible
fréquence de suréchantillonnage du modulateur du quatrieme ordre ne justifie pas la
complexité de ce dernier. Un modulateur d’ordre 3 est donc retenu.

Ce choix peut poser probleme du fait de 1’instabilité de ce modulateur quand il est réalisé
de maniere classique. Des coefficients de rebouclage particuliers permettent de le rendre
stable, malheureusement ils ne sont pas entiers ([S]pp 152-171) et donc difficilement
réalisables avec des cellules 2 mémoire de courant. Une solution stable est d’utiliser une
structure cascadée de type M.A.S.H. Il existe deux types de modulateurs M.A.S.H. du
troisiéme ordre, soit on cascade trois modulateurs du premier ordre (structure M.A.S.H.111)
soit on cascade un modulateur du second ordre et un modulateur du premier ordre (structure
M.A.S.H.21). Ces deux structures ont le méme comportement idéal, mais le M.A.S.H.111 est
beaucoup plus sensible aux erreurs de gain sur le premier intégrateur comparé au M.A.S.H.21
[7]. Pour cette raison, nous avons choisi la structure M.A.S.H.21 pour notre modulateur.
L’implémentation en mode courant de ce modulateur est présentée dans ce chapitre. Elle est
dérivée du convertisseur du second ordre mis au point & I’LLS.E.N. par P. N’Goran [4]

Ce convertisseur utilise une cellule 2 mémoire de courant cascodée. Le choix de ce type
cellule avait été fait en raison de la précision de 12 bits voulue. Pour un convertisseur 16 bits,
la cellule cascodée ne suffit pas car son erreur de recopie est trop importante, la mise au point
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d’une cellule plus précise est nécessaire. Pour cela une étude de I’influence du gain de la
cellule sur les performances du modulateur M.A.S.H.21 fixera la précision de recopie voulue
pour cette cellule a mémoire de courant.

3.2 Modulateur sigma-delta d’ordre 2 en mode courant

La cellule a mémoire de courant est le constituant de base de ce modulateur, elle permet
trois opérations élémentaires: '

» I’addition
* L’inversion (le courant d’entrée est de signe opposé a la somme des courants
entrants).

e Le retard.

Ces opérations permettent de générer toutes les fonctions analogiques possibles. On peut
donc synthétiser un modulateur sigma-delta a base de cellules & mémoire de courant. Un
probleme cependant vient du fait que le courant de sortie d’une cellule ne peut étre lu que par
une seule autre cellule en méme temps. La Fig 3.7 représente un schéma d’un intégrateur a
courant commuté. Suite a cette limitation des cellules a mémoire de courant, 1’intégrateur
nécessite trois phases d’horloge par intégration. En effet, deux phases ®2 et ®3 sont
obligatoires pour mémoriser la somme actuelle et pour donner le courant de sortie. Deux
phases suffisent pour réaliser toute I’intégration dans un circuit a capacités commutées.

JTout(i) = - T (Tin)

CLK <——T—>
Y ©

Fig 3.7 Intégrateur inverseur a trois phases

Une structure d’intégrateur a deux phases a été présentée par P. N’Goran [4]. La cellule
Y2 dans I'intégrateur a trois phases ne sert qu’a stocker le résultat pour la prochaine
intégration. Dans I’intégrateur a deux phases, les deux cellules vont faire une sommation entre
I’entrée et la somme précédente. Pour cela on a deux entrées, ’'une positive, 1’autre négative
qui seront lues successivement. Le cycle comporte 4 phases mais durant ce cycle, on réalise
deux intégrations. Cette structure est donc un intégrateur a deux phases.
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mo ] ¥ | -—_ .

dla l | |
®2a [
®1b [ ]

Iout(i+1) @b | | ]
o

-,
d2b

-lin(i+1) Ce systéme fait deux intégrations

®1b en quatre phases

Fig 3.8 Intégrateur a deux phases

La Fig 3.9 présente I’architecture du modulateur sigma-delta du second ordre a deux
phases. Il comporte deux intégrateurs a deux phases dérivés de celui de la Fig 3.8. Les
interrupteurs de sortie commandés par ®P2a et P2b ont étés supprimés. Les interrupteurs
d’entrée des cellules Y2a et Y2b les remplacent. La décision en sortie est réalisée par deux
comparateurs, un a la sortie de la cellule Y2a et ’autre a la sortie de la cellule Y2b. Un
multiplexeur aiguille alternativement la sortie de chaque comparateur vers le signal ml. Ce
signal correspond a la sortie binaire du modulateur sigma-delta, il est utilisé pour le rebouclage
du courant de référence Iref.

Ce type de modulateur a une entrée similaire a une entrée différentielle, mais le signal est
échantillonné alternativement sur [’entrée positive et sur I’entrée négative. Le modulateur
posséde deux lignes de traitement, la premiére est réalisée par les cellules Yla et Y2a, la
seconde par les cellules Y1b et Y2b. Ces deux lignes de traitement sont utilisées
alternativement pendant les 4 phases, elles permettent de traiter les deux échantillonnages
sucessifs. Le chronogramme des horloges de commande est donné dans la Fig 3.9. Un cycle de
quatre phases correspond a deux échantillonnages soit a une durée de 2Te (Te est la période
d’échantillonnage). Une phase élémentaire a donc une durée de une demie période
d’échar(l)tisllonnage, la représentation en «Z» du modulateur comportera donc des retards de
type 2.

ml = El-(l—Z—l)2+Z_L5-I (3.9)

La représentation en «Z» de ce modulateur sigma-delta d’ordre 2 (Fig 3.10) differe
légerement de celle présentée en Fig 3.4. Cependant la fonction de transfert entre I’entrée et la
sortie (3.10) est identique a celle d’'un modulateur du second ordre classique, le bruit de
quantification de la comparaison sera repoussé vers les hautes fréquences de maniere
identique.
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2.ml.Iref

Y2a

m].Iref o1b -2.ml.Iref b

®dla | ] ]
P2a [_'[
®1b j__l

o2b I I I

Fig 3.9 Modulateur du second ordre a deux phases

I 0.5 -0.5
27 AN m!
L —~-0.5
127 121 Z
2
Z—0.5

Fig 3.10 Représentation en «Z» du modulateur d’ordre 2

Cette architecture permet de faire un échantillonnage toutes les deux phases
(échantillonnage de I’entrée positive sur ®@1a, entrée négative sur ®1b). Il en résulte donc une
augmentation de 50% de la fréquence d’échantillonnage par rapport a un modulateur 2 trois
phases. Son seul inconvénient vient du fait qu’il faut fournir le signal et son inverse en entrée.
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3.3 Modulateur sigma-delta d’ordre 3 en mode courant

Le modulateur du troisi¢me ordre proposé est un M.A.S.H.21 composé d’un modulateur
du second ordre cascadé avec un modulateur du premier ordre. Le modulateur du second ordre
est identique a celui décrit dans la section précédente. Les cellules Y2a et Y2b dans le
modulateur du second ordre sont utilisées pendant trois phases du cycle, elles sont inutilisées
durant la quatriéme. Dans le M.A.S.H.21 la quatritme phase inoccupée de ces cellules est
utilisée pour transmettre la valeur sur le second intégrateur a I’entrée du modulateur du premier
ordre.

2.m].Iref

@1b

-2.ml Iref Db

ml+m2).Iref

-(m1+m2).Iref dla

Fig 3.11 Modulateur d’ordre 3 a deux phases

L’architecture du M.A.S.H. est détaillée en Fig 3.9. Ce modulateur a un cycle de quatre
phases, le signal est échantillonné deux fois au cours de ce cycle (une fois sur I’entrée positive
phase ®la, une fois sur I’entrée négative phase @1b). Les deux sorties ml et m2 sont
recombinées numériquement de sorte a obtenir le signal de sortie d’un modulateur sigma-delta
du troisieme ordre classique.
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Fig 3.12 Représentation en «Z» du modulateur d’ordre 3

La représentation en «Z» de ce modulateur est donnée dans la Fig 3.10. Dans une
structure M.A.S.H. I’entrée du second modulateur est I’erreur du comparateur du premier
modulateur. Ceci est réalisé en faisant la soustraction entre la valeur de sortie du second
intégrateur et le résultat de la comparaison (m1.Iref). Si E1 est I’erreur faite par le premier
comparateur et E2 celle du second, la fonction de transfert du modulateur du premier ordre est
la suivante:

m2 = (1-2") -E2-Z-15.E1 ’ (3.10

En recombinant les sorties m1 et m2, on obtient la fonction de transfert du M.A.S.H.21.
Le terme contenant I’erreur E1 a disparu:

Y=2Z15ml+ (1-2)2.m2 = Ez~(1-z")3+z'3-1 . 31D

Cette structure est bien un modulateur du troisieme ordre. La réalisation de ce
modulateur necessite un dimensionnement des cellules 2 mémoire de courant le consttituant. Il
faut aussi calculer les caractéristiques de la cellule a mémoire de courant permettant
d’atteindre la précision des 16 Bits. Enfin nous devons estimer la taille et la consommation du
circuit final. Pour cela, la suite du chapitre va présenter I’ensemble des simulations qui ont été
faites avec cette architecture M.A.S.H.21 pour mettre en évidence le type de cellule nécessaire
a la précision voulue. Dans la suite, nous avons utilisé le simulateur de circuits 2 mémoires de
courant écrit en «c» et dont le fonctionnement est décrit dans la thése de P. N°GORAN {4].
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3.4 Influence des limitations de la cellule sur le M.A.S.H.21

3.4.1 Dimensionnement des intégrateurs

L architecture du modulateur sigma-delta M.A.S.H.21 en mode courant a été décrite
dans le simulateur de circuit 8 mémoire de courant en «c». Les cellules ont dans un premier
temps €té modélisées de maniere idéales sans limitation de dynamique.

La bande de base choisie est de 20 Khz, le rapport de suréchantillonnage de 64. La
fréquence d’échantillonnage correspondante est de 2.56 Mhz. La valeur du courant de
référence Iref est fixée a 200pA, le signal d’entrée a une fréquence de 5000 Hz et son
amplitude est de 80uA. La Fig 3.13 représente le spectre de sortie du modulateur. La pente du
bruit de quantification est bien de +60 dB/décade, ce qui vérifie que nous avons un modulateur
du troisieéme ordre.

SPECTRE IDEAL DU MODULATEUR MASHZ21
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Fig 3.13 Spectre idéal du modulateur M.A.S.H.21

Le SNR calculé est de 94 dB ce qui correspond a une résolution de 16 Bits vu
I’amplitude de 80pA a I’entrée. L' histogramme des amplitudes dans les différents intégrateurs
est donné dans la Fig 3.14, la valeur est normée par rapport au courant de référence Iref. Ony
voit que I’amplitude du signal du premier intégrateur est comprise entre +/- 2.2Iref, pour le
second intégrateur 1’amplitude est comprise entre +/-3.4Iref, enfin le troisi¢me intégrateur &
son amplitude comprise entre +/-6Iref! Cette valeur est importante, mais la majorité des
amplitudes sont entre +/-3Iref, seulement quelques valeurs sont en dehors.

Ces histogrammes ont été obtenus pour un signal d’amplitude 80ULA ce qui correspond 4
-8dB de la valeur maximale théorique. Les simulations montrent que pour un signal d’entrée
plus grand, les amplitudes du second et surtout du troisieéme intégrateur ont tendance a
augmenter considérablement.

Le dimensionnement des intégrateurs reléve donc d’un compromis, un
surdimensionnement du second et du troisiéme intégrateur causerait une consommation
importante du circuit pour gagner seulement quelques dB de dynamique. La dynamique
d’entrée théorique d’une cellule & mémoire de courant est de +/- Ibias (+/- 400 LA) ce qui
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correspond a +/- 2Iref, cependant il est préférable de ne pas utiliser toute cette dynamique de
sorte a faire fonctionner la cellule dans sa meilleure zone de gain. On prends donc comme
dynamique maximale pour une cellule +/- Iref. La solution retenue est de mettre 2 cellules en
paralléle pour Y1a et Y1b (premier intégrateur) et 4 cellules en paralléle pour les cellules
Y2a, Y2b, Y3a et Y3b (Intégrateurs 2 et 3). Cette solution permet d’atteindre un SNR
maximum de 95dB pour un signal d’entrée de -10dB quand on utilise des cellules modélisant
la limitation de dynamique a +/- Ibias.

H1ISTOGRAMME DES AMPLITUDES DES INTEGRATEURS
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Fig 3.14 Histogramme de amplitudes des intégrateurs

Le SNR maximal predit par le calcul de la Fig 3.6 est de 110dB, ce qui est largement
supérieur au SNR simulé de 95 dB. La raison vient du fait que 1’amplitude de signal maximale
utilisé dans ce calcul est de +/- Iref (3.8). En simulation I’amplitude donnant le SNR maximal
est de -10dB ce qui explique en partie cette différence.

3.4.2 Influence du gain de la cellule sur le comportement du modulateur

Afin d’évaluer la dépendance du rapport signal sur bruit du modulateur M.A.S.H.21 face
a la précision de copie de la cellule, nous allons simuler son fonctionnement avec deux types
de cellules non-idéales. La premiere a une erreur de gain linéaire c’est a dire proportionnelle a
la valeur du signal codé. La seconde a une erreur non-linéaire quadratique ce qui correspond
plus a la réalité vu que le courant de drain du transistor mémoire est fonction du carré de la
tension de grille.

On calcule ’erreur de copie de la cellule en utilisant la méthode mise au point avec le
circuit de test IMEMTEST.

3.4.2.1 Cellule ayant un gain de 1

Cette cellule est quasi idéale, sa seule limitation est due 2 la limite de dynamique du
courant mémoris€. Il est compris dans l’intervalle [-Ibias,Ibias]. L’erreur de copie de cette
cellule est nulle dans cet intervalle de courant d’entrée. Le spectre de sortie du modulateur
pour cette cellule est idéal, la limitation de dynamique causera une brusque chute du SNR pour
de forts signaux d’entrée.

Par la suite nous considéreront le SNR obtenu avec cette cellule comme idéal. Pour un
e
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signal d’entrée de 80pA, le SNR est de 94dB. La Fig 3.13 représente le spectre de sortie, on
voit que le bruit de quantification est une droite de pente 60dB/décade. Pour les fréquences trés
faibles le bruit de quantification est extrémement bas, il n’est pas limité par une valeur. Seule la
précision de la fenétre limite la plus faible valeur de la densité de bruit de quantification.

3.4.2.2 Cellule ayant une erreur linéaire (1%)

Cette cellule est identique a la cellule précédente a laquelle on a ajouté une erreur de
copie proportionnelle a la valeur du signal mémorisé. La Fig 3.15 représente I’erreur de copie
de la cellule en fonction du signal d’entrée, la pente de la droite est de 0.01 ce qui correspond a
une erreur de 1%.

ERREUR DE COPIE DE LA CELLULE

Zwr IDIDT

Fig 3.15 Erreur de copie linéaire de la cellule

SPECTRE DE SORTIE DU MASH21

PSD.MTO
PSD

XDXDTU

Zwr

120 . 0

= 180 ;0

=137 .90

T ool do e did ol I -
1.0 20K 100.0K 1 5106
00.0 FREGQUENCY C(LOG) 1.280X%

Fig 3.16 Spectre de sortie pour une cellule d’erreur linéaire 1%

Le modulateur M.A.S.H.21 est simulé avec cette cellule, le spectre est représenté en Fig
3.16. Le spectre est différent du précédent, la pente du bruit de quantification est égale a 60dB/
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décade pour une fréquence supérieure a 45Khz. Pour les fréquences inférieures, la pente n’est
plus que d’environ 20dB/décade. Ce changement de pente a un effet trés négatif sur le SNR du
modulateur, en effet le bruit de quantification ne descend plus aussi bas dans la bande de base.
Il en résulte une trés nette baisse du SNR qui n’est plus que de 74dB. C’est trés loin de la
précision de 16 bits voulue.

La cellule doit donc avoir un gain trés largement supérieur. La cellule cascodée décrite
dans les chapitres précédents, a été caractérisée avec une erreur de copie de 1’ordre de 2%. Ce
faible gain est du en partie a une faute de conception de la cellule, mais ce type de cellule ne
peut baisser ’erreur en dessous de 5 pour mille ce qui ne suffit pas encore. Il est donc
impossible d’utiliser cette cellule pour un modulateur de cette précision. Il faut modifier la
cellule afin d’augmenter sa précision de recopie.

3.4.2.3 Cellule ayant une erreur quadratique

Une meilleure modélisation de 1’erreur de copie est obtenue en utilisant le modéle de la
cellule cascodée qui prend en compte la conductance de sortie de la cellule ainsi que la
caractéristique quadratique du transistor mémoire [4]. Cette modélisation de la cellule est
fonction de nombreux parameétres électriques tels la tension Early des transistors (permettant le
calcul de la conductance de sortie) ou la tension de seuil, la mobilité ainsi que la capacité
d’oxide ( permettant le calcul de la caractéristique quadratique). En utilisant les parametres de
la technologie pour la cellule cascodée I’erreur de copie est trés forte et ’'influence de la
non-linéarité¢ de la cellule risque d’étre masquée par celle de la forte erreur linéaire. En
multipliant par 4 la tension Early des transistors de la cellule, I’erreur de copie linéaire devient
faible (de l'ordre de 4 pour 10000)(Fig 3.17) et la caractéristique de la cellule est
essentiellement non-linéaire.

ERREUR DE COPIE DE LA CELLULE
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-100.
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-140.

~180.

-330.0V

Fig 3.17 Erreur de copie non-linéaire

La simulation du modulateur M.A.S.H.21 avec cette cellule donne le spectre de la Fig
3.18. Le bruit de quantification du modulateur est non-idéal mais la limitation est différente.
En effet la pente est toujours de 60dB/décade, par contre il existe un plancher de bruit blanc a
-120dB qui limite le bruit de quantification qui augmente le bruit pour les basses fréquences.
Le rapport signal a bruit est plus €élevé que précédemment, il est de 86 dB pour cette amplitude
de signal. Toutefois il est plus faible que le SNR idéal (94 dB).
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SPECTRE DE SORTIE DU MASH=21
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Fig 3.18 Spectre de sortie pour une cellule d’erreur non-linéaire

On voit ici que I’erreur de linéarité et la non-linéarité de la cellule agissent de mani¢re
différente sur le modulateur sigma-delta. L'erreur de linéarité aurait tendance a diminuer
Pordre du modulateur aux basses fréquences en rendant inéfficace les deux demniers
intégrateurs du modulateur. L’erreur non-linéaire de la cellule introduirait une imprécision
dans les intégrateurs du modulateur qui n’est pas proportionnelle a la valeur du signal dans
I’intégrateur, une telle imprécision serait vue comme un bruit blanc. Il convient donc d’utiliser
une cellule ayant un gain de copie élevé. Cette cellule doit aussi «asservir» la tension de son
noeud d’entrée durant la phase d’acquisition. Ceci permet d’eviter un défaut de la cellule
cascodée dont la tension du noeud d’entrée varie de manitre quadratique en fonction du
courant mémorisé ce qui crée une forte non-linéarité.

3.4.3 Sensibilité aux forts signaux

Nous avons vu lors du dimensionnement de la structure, que pour des signaux
d’amplitude €levés le SNR du modulateur chutait. La Fig 3.19 nous montre le spectre de sortie
du modulateur pour deux signaux d’amplitudes élevées, SOLA et 150pA sachant que le signal
de référence vaut 200pA. La valeur de ces amplitudes en dB est fort proche, -8dB et -2.5dB et
pourtant le comportement du modulateur est totalement différent. Dans le premier cas la pente
du bruit de quantification est de 60 dB/décade, dans le second cas elle est de 40 dB/décade ce
qui correspond a un modulateur du second ordre. Ceci vient du fait que pour des signaux
d’entrée trés élevées, I'amplitude du signal dans le troisitme intégrateur est telle que la
limitation en dynamique des cellules écréte trop le signal. Le modulateur du premier ordre
cascadé ne quantifie plus I’erreur du premier modulateur, le M.A.S.H.21 se comporte donc
comme un modulateur simple du second ordre.

Suite a I'impossibilité de travailler a trés fort signal, pour un OSR de 64 et des cellules
idéales on obtient un SNR maximum de 95 dB pour un signal d’entrée de I’ordre de -10 dB. En
ajoutant les imperfections des cellules nous aurons un SNR maximum plus faible ce qui rendra
difficile la précision de 16 Bits. Le rapport de suréchantillonnage est donc fixé a 128 ce qui
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réduit la bande de base & 10 Khz.
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Fig 3.19 Spectre de sortie pour deux amplitudes élevées de signal.

3.4.4 Evaluation du T.S.N.R.

L e TSNR (Total Signal to Noise Ratio) est en fait une caractéristique du modulateur qui
donne le SNR en fontion de I’amplitude du signal sinusoidal a I’entrée du convertisseur.

TSNR DU MODULATEUR MASH21

TSNR21 _VEY4 !
d SNR

- Aa—
TSNR21 .MTO

SNR
! B—— — ——

Z~r Xp2IDT

Fig 3.20 TSNR du M.A.S.H.21 pour deux modélisations de la cellule
La Fig 3.20 représente le TSNR du modulateur sigma-delta de type M.A.S.H.21. Il est
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représenté pour la cellule idéale (comportant la limitation de dynamique) et pour la cellule qui
a un comportement non-linéaire. Les simulations ont été faites avec un OSR de 128, une
fréquence de suréchantillonnage de 2.56Mhz soit une bande de base de 10Khz, une fréquence
du signal de 2.5Khz et un courant de référence de 200pA.

On voit nettement que la caractéristique est lin€aire dans le cas idéal. Le SNR maximal
obtenu pour un OSR de 128 est plus important (115dB), la précision de 16 Bits est possible. En
utilisant des cellules modélisant la non-linéarité il y a des cassures dans le TSNR. La précision
de 16 Bits est tout juste atteinte. Cette simulation met en évidence la nécessité d’une cellule a
mémoire de courant possédant une trés faible erreur de copie et une caractéristique plus
linéaire.

Les cassures interviennent a une valeur d’amplitude aux environs de -40 dB a - 50 dB. Si
on regarde le spectre de sortie du modulateur dans ce cas pour un signal d’amplitude 1uA (-46
dB), on observe une trés forte distorsion harmonique. La présence d’un telle distorsion peut
expliquer la chute du SNR a I’endroit de la cassure.

SPECTRE DE SORTIE DU MAsSHZ21
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Fig 3.21 Spectre de sortie pour un signal d’amplitude -46 dB dans le cas de cellules
non-linéaires

Une explication plosible de ce probléme de distorsion harmonique peut étre li€ & une
intéraction entre un offset inhérent au modulateur (causé par les non-idéalitées des cellules) et
les erreurs de gain des cellules. En effet une erreur de gain de la cellule 2 mémoire de courant
donne un gain «DC» non infini aux intégrateurs, ce qui crée un intervalle non codé autour de
I’entrée nulle pour le modulateur ([5] pp 178-179). Si le signal d’entrée est dans cette plage
non codée, la sortie du modulateur est nulle, ce mécanisme est appellé «distorsion de bas
niveau». La présence d’un offset crée un décallage du signal d’entrée, le signal de sortie sera
donc distordu si I’amplitude du signal est supérieure a I’ offset (Fig 3.22). Ceci explique donc la
forte augmentation du TSNR si I’amplitude du signal est inférieure a 1’ offset (-45dB).

Le TSNR de la Fig 3.23 a été simulé dans des conditions identiques a celui obtenu pour
des cellules a caractéristiques non-linéaires, un offset égal & I’opposé de I’ offset systématique
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du modulateur (-45 dB) est ajouté au signal d’entrée. On voit bien que les cassures ont
disparues, ce résultat confirme I’explication précédente.

Amplitude > offset

~
~

Output
A

Offset _|

OmA _]

) codification

Amplitude < offset

Fig 3.22 Explication de la forte distorsion pour un signal de I’ordre de I’ offset.
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Fig 3.23 TSNR pour un signal d’entrée auquel on soustrait I’ offset inhérent au modulateur
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3.5 Modification de la structure du modulateur dans le but
d’abaisser la consommation

3.5.1 Forte consommation lié¢ au bruit thermique des transistors

La consommation globale du circuit est directement liée a la valeur du courant de
polarisation Ibias de la cellule 8 mémoire de courant. La structure du modulateur M.A.S.H.21
proposée en Fig 3.9 a été¢ dimensionnée dans le paragraphe précédent en fonction de la
dynamique nécessaire dans chaque intégrateur. Le convertisseur ainsi obtenu contient 20
cellules 2 mémoire de courant, sa consommation statique est donc de 20.Ibias si on ne prends
en compte que les cellules.

Le calcul qui va suivre détermine la valeur du courant de polarisation Ibias nécessaire
pour atteindre la précision de 16 Bits requise. Ce calcul prendra comme seule limitation le
bruit thermique des transistors, on verra que le courant Ibias nécessaire est élevé et cause une
forte consommation statique du circuit.

Le bruit thermique des transistors est échantillonné avec le signal en fin de la phase
d’acquisition. La Fig 3.24 représente le shéma petit signal d’un intégrateur en phase
d’acquisition; seule la contribution du bruit est modélisée. Les cascodes ont étés omis parce
qu’ils ont une influence négligeable.

In? = n (8/3) kT gm
P PN P On considere le gm des sources
A PMOS égal au gm des transis-
Vg tors mémoires.
Cg —~
T n.gm
In® In?
n.(Celllules en restitution) n.(Cellules en acquisition)

Fig 3.24 Bruit échantillonné en fin d’acquisition dans un intégrateur

La somme des courants arrivant sur la capacité Cg est:

Tin? = %g~iz-kT-gm ’ (3.12)

La puissance totale du bruit échantillonné sur le capacité Cg est donc:

1
n?. gm?

Pn(Vg) = ZIn?. -BW o'u BW, =L _n.gm__ gm 3.13
g N NT 2

2-m-nCg ~ 4-Cg
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8-k

Ce qui donne Pn(Vg) = o Zg . Cette puissance de bruit en tension correspond & un bruit

en courant:

2
Pn (lour) = 8_% (3.14)

Ce bruit est échantillonné, chaque cellule fait une acquisition tout les 1/fs. Ce bruit sera
donc repli€ en fréquence, la puissance du bruit blanc dans I’intervalle [0,fs/2] est donc égale a
Pn(Iout). La partie de cette puissance qui compte dans le SNR est le bruit de la bande de base
(intervalle [0,fb]). La puissance de bruit en bande de base est égale a:

Pny, (lout) = Pn(lout) f{% = Pno(gf;;”) (3.15)

L’amplitude de signal maximale admissible par le convertisseur sans distorsion est Iref/2
soit Ibias/4. La puissance correspondante est Iref/32. Le SNR maximal est €gal a:

2 Psig 3 Ibias’- Cg-OSR (3.16)

SNR” = =
Pry, (Iout) — 256-n-kT- gm?

Le SNR maximal est donc fonction du courant de polarisation Ibias, de la capacité de
mémorisation Cg et de la transconductance gm. Cette derniere est en fait fonction du courant
de polarisation et de la tension de garde (Vgs - Vt) du transistor mémoire par la relation
gm = (2-Ibias)/ (Vgs-V1) .

La bande passante de la cellule BW s’exprime de la maniere suivante (T. est la
constante de temps du circuit RC formé par la capacité Cg et la transconductance gm):

BW 1 gm (3.17)

21, 2-7-Cg

On peut donc exprimer le produit SNR2.BW (3.19), on s’intéresse a ce produit parce que
la précision d’un convertisseur résulte d’un compromis entre rapport signal a bruit et bande de
base. La BW de la cellule est directement fonction de la bande de base.

3 Ibias- OSR- (Vgs-V1) (3.18)

2
SNR™- BW = 1024 -n-m kT

Cette expression est fonction de Ibias seulement, en effet I’OSR est connu, le terme
(Vgs-Vt) dépend de la cellule. On voit dans cette expression que plus ce terme est €levé
meilleure sera la performance du modulateur. Nous verrons dans le chapitre suivant que sous
une alimentation de 5V on peut obtenir un (Vgs-Vt) d’environ 1V pour le transistor mémoire.
Le facteur «n» est de 2 pour le premier intégrateur du modulateur M.A.S.H.21.

Pour un OSR de 128 on peut donc approximer le courant de polarisation nécessaire au
produit SNRZBW de la maniére suivante:

2

Ibias =
ias 3
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Le modulateur que nous voulons réaliser a une précision de 16 Bits ce qui correspond a
un SNR? de 232, La bande passante de la cellule se calcule de la maniere suivante:

1

m soit BW = w (3.20)

1/fs = =2-(20-7,,,) —

On considére qu’une phase d’acquisition dure 20 fois la constante de temps de la cellule
pour permettre une stabilisation précise. Comme il y a deux phases par période
d’échantillonnage, ceci nous permet de deduire cette relation.

Pour un OSR de 128, et une bande passante de 10 Khz, BW vaut 16.3 Mhz. Le produit
SNR2.BW est donc égal 2 7.0 10'®. La valeur du courant de polarisation nécessaire est 4.9 mA.
La consommation du circuit pour ce courant est de 20.Ibias soit 97mA ce qui est inconcevable
pour ce circuit. La capacité de mémorisation Cg Nécessaire peut étre déduite de la relation
(3.18) vu que I’on connait la valeur de Ibias et donc celle de gm. La capacité Cg doit étre de
I’ordre de 100 pF.

Il faut donc réduire la consommation. un moyen simple est de diviser le signal entre le
premier et le second intégrateur. En effet le convertisseur sigma-delta est moins sensible au
bruit sur le second et sur le troisi¢me intégrateur. Pour réduire 1’amplitude du signal, il faut
ajouter des miroirs de courant. Dans le paragraphe suivant nous allons évaluer par simulation
I’impact des miroirs de courant sur les performances du modulateur.

3.5.2 Limitation de la consommation par la division du signal dans la
structure

'3.5.2.1 Utilisation de 2 miroirs de courant

al a2 K SNR Conditions de mesure:
0.1 0.1 0.1 114.5dB
Cellules idéales
0.0952 0.1014 0.1 83.9dB OSR=128
0.1017 0.099 0.1 84.8dB Bande de Base=10Khz
fx=2.5Khz
0.1008 0.0969 0.1 88dB fs=2.56Mhz
0.0981 0.0994 0.1 94.7dB Iref=200pA
Tin=80pA
0.09515 0.1045 0.1 80.3dB
0.1 0.1 0.1026 113.1dB
0.1 0.1 0.0954 106.9dB
0.1 0.1 0.0978 113.3dB

Table 3.1 Effet du mismatch entre al et a2 ainsi que de I’imprécision de K

Afin d’abaisser la consommation globale du circuit, Il faut diviser I’amplitude du signal
dans les cellules 2 mémoire de courant. Cela n’est possible que dans les intégrateurs 2 et 3
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puisque le calcul du paragraphe précédent s’applique essentiellement a I’intégrateur 1 qui est
sensible directement au bruit blanc des sources de courant. La solution la plus simple est
d’introduire un miroir de courant entre les cellules Y1a et Y2a et entre les cellules Y1b et Y2b,
la structure du modulateur M.A.S.H.21 (Fig 3.25) est donc inchangée en terme de timing, il
faut seulement appliquer le méme rapport de division lors du rebouclage de la sortie sur les
intégrateurs 2 et 3.

(i:!2b ®la l | |

i m2| o1 ]

<I>'2a

-K(m1+m?2).Ire Pdla

Fig 3.25 Modulateur M.A.S.H.21 comportant deux miroirs de courant.

Dans la Fig 3.25 on voit que trois rapports sont introduits, le rapport al est le rapport de
division entre les cellules Y1a et Y2a, le rapport a2 entre les cellules Y1b et Y2b, le rapport K
est le rapport de division appliqué sur les rebouclages. On doit différentier les deux rapports de
division du signal al et a2 parce qu’il sont réalisés par deux miroirs de courant différents et
donc leur égalité repose sur un matching des transistors des deux miroirs. Par contre il est
possible de réaliser une division du signal, dans les rebouclages, identique pour les deux
intégrateurs. En effet bien que le rebouclage est appliqué sur quatre cellules Y2a, Y2b, Y3a et
Y3b ce n’est jamais fait simultanément. Un seul générateur de courant de référence peut servir
pour ces quatre rebouclages, on peut donc utiliser un rapport de division identique K.
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Afin de valider cette modification de la structure, des simulations du fonctionnement du
M.A.S.H.21 ont été faites avec des cellules idéales et les trois rapports al, a2 et K fixés 2 0.1.
Nous avons d’abord appliqué un mismatch aléatoire de 1’ordre de 5% entre al et a2, puis nous
avons fixé al et a2 égaux a 0.1 et nous avons fait varier K de 5% autour de sa valeur nominale.

La Table 3.1 donne le SNR mesuré pour plusieurs tirages aléatoires de al, a2 ou K. Les
résultats de simulation montrent que I’imprécision du rapport K a peu d’influence sur le SNR
et est donc envisageable dans la limite de 5%. Par contre il apparait clairement qu’un mismatch
entre les rapports al et a2 provoque une forte perte de précision. La chute du SNR peut
atteindre jusqu’a 35dB dans le cas ot al et a2 sont différents de la valeur idéale mais aussi fort
différents I’'un de I’autre. Si al et a2 ont une variation quasiment identique par rapport a la
norme, la perte de précision est moindre.

Le modulateur M.A.S.H.21 possede deux «lignes de traitement» du signal qui sont
alternativement utilisées, le fait d’introduire un mismatch entre ces deux lignes par les
coefficients al et a2, rends ces «deux lignes de traitement» différentes. On ne peut plus
approximer cette architecture par une seule ligne de traitement fonctionnant a la fréquence
d’échantillonnage fs. Il apparait donc que le mismatch entre al et a2 agit comme une
démodulation en bande de base d’une partie des signaux présents autour de fs/2. Ces signaux
ajoutés en bande de base dégradent fortement le SNR en sortie du modulateur.

3.5.2.2 Utilisation d’un seul miroir

Les simulations de la structure a deux miroirs ont montré qu’un mismatch entre les deux
rapports cause une forte dégradation du SNR. La solution serait donc d’utiliser un seul miroir
de courant pour les deux lignes. Dans ce cas il est possibl d’avoir un rapport de division
identique dans les deux lignes de traitement. La structure actuelle du M.A.S.H.21 ne permet
pas d’utiliser un seul miroir, il faut donc la modifier.

Une modification simple de la structure est donnée en Fig 3.26. Une cellule Y4 a été
ajoutée, ce qui a décalé les commandes d’horloges pour les intégrateurs 2 et 3. Le fait d’ajouter
une cellule identique qui transmet le signal entre Yla et Y2a et entre Y1b et Y2b, permet
d’insérer un seul miroir de courant pour les deux lignes de traitement. Le désavantage de cette
solution est de faire une copie supplémentaire. Comme les cellules auront une trés forte
précision de copie et comme la copie supplémentaire intervient aprés le premier intégrateur qui
est le plus critique en terme de précision, nous pouvons considérer que I’impact sur le SNR du
modulateur sera négligeable.

Conditions de mesure:

a0 SNR ,

0. 1 114. 5 dB Cellules idéales
OSR=128

0.1036 109.6dB Bande de Base=10Khz
fx=2.5Khz

0.1003 113.2dB fs=2. S6Mhz

0.09559 109.3dB Iref=200pA

0.0984 112.2dB lin=80pA

Table 3.2 Effet de I'imprécision sur a0
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Fig 3.26 Modulateur M.A.S.H.21 comportant un seul miroir de courant

Comme les horloges de commande des cellules ont été modifiées, la Fig 3.27 donne la
nouvelle représentation en «Z» de cette structure. La fonction de- transfert globale du
modulateur est inchangée et correspond a celle d’un convertisseur sigma-delta d’ordre 3. Les
comparateurs ne comportent plus de retard, en effet nous verrons dans le chapitre 5 que le
comparateur que nous avons réalisé commence la comparaison lors de la phase d’acquisition
de la cellule. Ce type de comparateur donne sa décision a la fin de la phase d’acquisition de la
cellule qui est testée. Du fait il n’introduit plus de retard.

Cette structure a été simulée avec des cellules idéales en faisant varier de 5% autour de
sa valeur idéale le rapport du miroir. Les résultats de simulation sont donnés dans la Table 3.2.
La perte maximale du SNR occasionné par les variations de a0 n’est plus que de quelques dB,
ce qui est largement admissible.

L’histogramme des amplitudes pour les intégrateurs 2 et 3 est donné en Fig 3.28 pour le
modulateur M.A.S.H.21 sans miroir et pour le modulateur M.A.S.H.21 comportant un miroir
de courant. On voit bien que la valeur des amplitudes de signal est divisée par 10. Pour un
rapport de division a0 égal 4 0.1 le dimensionnement du modulateur est le suivant:

* Les cellules Yla, Y1b et Y4 ont un courant de polarisation égal a 2Ibias.

* Les cellules Y2a, Y2b, Y3a et Y3b ont un couant de polarisation égal a
0.4Ibias.
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Fig 3.27 Schéma en «Z» du modulateur M.A.S.H.21 a un seul miroir

La consommation du modulateur M.A.S.H.21 comportant un seul miroir de courant est
de 7.6.Ibias si on fixe le rapport division a0 égal a 0.1. La consommation a été divisée par trois
par rapport a la structure ne comportant pas de miroir, tandis que la complexité du circuit est
quasiment identique. Cette structure semble donc particulicrement intéressante, nous 1’avons
retenue et implémentée en utilisant une nouvelle cellule 28 mémoire de courant de trés grande
précision de copie.

Le chapitre suivant explique le principe de cette cellule. I1 donne aussi la méthode suivie
pour la réalisation de cette cellule.

HISTOGRAMME oES INTEGRATEURS 2 ET = AVEC ET SANS REDUCTION DE DYNAMIQ
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Fig 3.28 Histogramme des intégrateurs 2 et 3 pour un modulateur avec et sans miroir.
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Chapitre 4

Cellule 2 mémoire de courant double boucle régulée a
faible erreur de recopie

La conception d’une cellule a mémoire de courant trés précise est nécessaire a la
réalisation du modulateur sigma-deita M.A.S.H.21. Nous proposons dans ce
chapitre une nouvelle cellule qui est basée sur ’asservissement du noeud
d’entrée et la structure double boucle. La méthode suivie pour le
dimensionnement de la cellule ainsi que les principaux résultats de simulation
des caractéristiques sont présentés dans ce chapitre.

page 77



Chapitre 4

La réalisation d’un modulateur sigma-delta en mode courant & partir de la structure
M.A.S.H.21 nécessite une cellule 3 mémoire de courant 2 trés faible erreur de recopie.
L’utilisation d’étages cascodes ne permet pas d’atteindre une précision suffisamment élevée
pour notre application. Nous proposons dans ce chapitre une nouvelle cellule 2 mémoire de
courant permettant d’atteindre une erreur de recopie trés faible (de 1’ordre de 1 pour 30000).
Ce type de cellule est inspirée de la cellule double boucle [1] proposée par J. B. Hughes &
laquelle est ajoutée un dispositif d’asservissement de la tension d’entrée [2] lors de la premiére
boucle.

Aprés une introduction sur le principe des cellules double boucle ainsi que sur
I’asservissement du noeud d’entrée, la nouvelle cellule sera présentée. Nous comparerons le
gain statique de cette cellule a celui des autres types de cellules.

Dans la seconde partie du chapitre, la méthode de mise en oeuvre ainsi que le
dimensionnement de la cellule utilisé dans notre modulateur 16 bits est présentée. Nous
donnerons aussi une partie des résultats de simulation des caractéristiques de la cellule
réalisée.

4.1 Principe de la cellule

4.1.1 Cellule double boucle

La cellule double boucle proposée par J. B. Hughes [1] est dérivée de la cellule simple
non-cascodée a laquelle une autre capacité de mémorisation ainsi que deux interrupteurs sont
ajoutés. La Fig 4.1 en donne le schéma. Le timing de la phase d’acquisition est modifié, il faut
deux périodes au lieu d’une seule.

vdd

LT

s
ol

_Ii.l and L2
- ® —F L -
Out L1 In
——Cgn
Vss r_m

[12 1

< >
Phase d’acquisition

Fig 4.1 Cellule simple double boucle
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La premiere période correspond & 1’acquisition classique de la cellule & mémoire de
courant. Le transistor Mmn est le transistor mémoire, sa grille est reliée & son drain et on
mémorisera la tension sur la capacité Cgn. Le transistor Mmp a sa grille connectée a la tension
de bias VB1, il fonctionne donc comme une source de courant Ibias. Cette premiére période de
I’acquisition est appelée premiere boucle L1.

Lors de la seconde période le noeud Vg est laissé en haute impédance, sa tension est
fixée par la valeur mémorisée par la capacité Cgn. Le transistor Mmn agit alors comme une
source de courant de valeur (Ibias+lin+Ig) ou Ie est 1’erreur de mémorisation au cours de la
premiere boucle. La grille du transistor Mmp n’est plus connectée au noeud VB1 mais 2 son
drain, le transistor Mmp agit donc comme un transistor mémoire. Son courant de drain vaut
alors (-Ibias+Ie), il mémorise I’erreur d’acquisition de la premiére boucle sur la capacité Cgp.
Cette seconde période est appelée seconde boucle L2. Elle a pour but de corriger I’erreur
d’acquisition de la premiére boucle.

L’erreur de recopie de cette cellule sera bien plus faible que celle de la cellule simple &
une seule boucle. Si on linéarise les €léments de la cellule 2 mémoire de courant, 1’erreur faite
par la cellule simple boucle vaut (gd/gm).Iin alors que I’erreur de la cellule double boucle est

(gd/gm)? Tin,

L’interet de cette cellule double boucle est qu’elle “asservit” précisément son noeud
d’entrée autour d’une tension fixe. En effet si on considére que Ie<<Ibias, la tension
mémorisée sur la capacité Cgp est donc €gale a2 VB1 2 quelques dixiémes de millivolts prés. La
tension du noeud d’entrée en fin de seconde boucle est donc quasiment fixe quel que soit la
valeur du courant d’entrée Iin.

L’injection de charge causée par le transistor d’échantillonnage MswP devient alors
indépendante du courant d’entrée puisque la charge injecté, étant constante, causera un offset
au lieu d’une non-linéarité.

Le principal désavantage de cette cellule double boucle est qu’elle est deux fois plus
lente qu’une cellule classique. Comme son erreur de recopie est égal au carré de ’erreur de la
cellule simple cela justifie largement un temps d’acquisition plus long.

4.1.2 Régulation lors de la premiére boucle

La cellule simple boucle cascodée, qui est utilisée dans le circuit IMEMTEST, a un
défaut important qui la rends trés difficile & dimensionner. Lors de ’acquisition, la grille du
transistor mémoire est reliée au noeud d’entrée, ce qui fait que pour une amplitude de signal
d’entrée trés négative, la grille du transistor mémoire est proche de la tension de seuil. Ce qui
peut causer une désaturation du transistor cascode NMOS de la cellule fournissant le courant
d’entrée et donc une forte erreur de recopie.

D’autre part une variation du courant d’entrée de la cellule va causer une variation
quadratique importante de la tension du noeud d’entrée et donc une forte erreur non-linéaire.

Une solution qui évite ces deux problemes est d’asservir le noeud d’entrée de la cellule &
une tension fixe au moyen d’un circuit de régulation [2] (Fig 4.2). Le circuit de régulation que
nous proposons est un convoyeur de courant, son fonctionnement est explique dans le chapitre
2 en Fig 2.10.

Lors de la phase d’acquisition (®1="1"), la grille du transistor Mmn va varier en fonction
du courant d’entrée. Suite 2 la présence du convoyeur, le noeud d’entrée de la cellule est
maintenu au potentiel VB1 alors que la différence entre le courant d’entrée et le courant
mémorisé par la cellule est injectée sur la capacité de mémorisation. Quand le courant d’entrée

page 79



Chapitre 4

sera égal au courant mémorisé, le courant entrant dans le convoyeur sera nul, la tension sur la
capacité mémoire deviendra fixe.

Cette méthode empéche donc les fortes variations du noeud d’entrée, en revanche elle
introduit les défauts suivants:

* L’offset en courant du convoyeur est directement ajouté a 1’erreur de recopie
de la cellule.

» le convoyeur introduit des poles supplémentaires et donc rends plus difficile 1a
stabilisation de la tension de grille au cours de 1’acquisition.

Vdd

Msp :”-— VB1
Ibias
Mcpj l— VB2

- ¢ L -« Jin
Out
Mcn:l l— VB3 l =
i
an:l '—

Vss
Fig 4.2 Cellule cascodée dont le noeud d’entrée est régulé a la tension VB1

IdMmn

—Cgn

I2~I1=lin-(IdMmn-Ibias)

Pour toutes ces raisons 1’asservissement du noeud d’entrée par un convoyeur de courant
semble peu intéressant et ne doit pas étre utilis€ seul. Dans le cas d’une cellule double boucle
P’asservissement semble une bonne solution pour la premiére boucle d’acquisition seule. En
effet le principal défaut de 1’asservissement, 1’offset du convoyeur, n’a alors plus d’importance
puisqu’il sera corrigé au cours de la seconde boucle.

4.1.3 Cellule proposée

La cellule proposée comporte ces deux techniques d’augmentation du gain. Elle est du
type double boucle cascodée et comporte un asservissement du noeud d’entrée i la tension de
bias VB1 au cours de la premiére boucle seulement.

Cette solution apporte une trés forte précision de recopie pour une augmentation de la
complexité de la cellule minime. Le convoyeur de courant est réalisé€ par un transistor PMOS
monté en ’grille commune’, il permet de diminuer fortement les variations de la tension
d’entrée au cours de la premiére boucle. Le noeud d’entrée de la cellule est asservi a la valeur
de la tension de polarisation VB1 du transistor Mmp. Cette astuce permet de stabiliser
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constamment le noeud d’entrée de la cellule 4 VB1 au cours des deux boucles.

Le schéma de 1’interconnection de deux cellules est donné en Fig 4.3.

Men ] I—- VB3 Mreg !—\713 g
g
Moo ;Hj__J_LJ Msn |—VB4

Mcn] —— VB3

vdd vad ' vad
InL1 -1 :
/
' o
e C
T
Mmp : Mmp _”—
f
f
1
'
Mep : Mep :I VB2
: ®Out
1 I
Ibias ' Ibias
* | Ly
(A) i |
f
!
|
f
f
'
f
f
'
'
f
f
'
!
!
'
'

Mmn j'—
—Cgn | ——Cgn
Vss Vss Vss
I: Cellule en convoyeur I: Cellule en
Acquisition de courant Restitution

Le noeud (a) est asservi autour de VB1 l L2 |
"®@In’ et ’®Out’ sont actifs pendant la copie < >

Phase d’acquisition

Fig 4.3 Cellule double boucle cascodée régulée lors de 1’acquisition grossiére.

Lors de la premitre boucle d’acquisition L1, le convoyeur est connecté a 1’entrée de la
cellule, tandis que sa sortie fixe la tension de grille du transistor mémoire Mmn. Le transistor
Mreg est 1’élément amplificateur du convoyeur, il a sa grille fixé & une tension de polarisation
fixe VBreg. La génération de tension VBreg est réalisée de maniere a obtenir VBreg égal 2
VB1-(Vgs-Vt)ppreq- Cela force donc la source du transistor Mreg au potentiel VB1.

Le convoyeur est déconnecté durant la seconde boucle L2, 1a grille du transistor mémoire
Mmp est ensuite connectée a ’entrée de la cellule. Cette deuxiéme acquisition a pour role de
corriger les erreurs faites au cours de I’acquisition grossiére:

* Offset et bruit ramenés par le convoyeur.
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* Erreur li€e a I’injection de charge de la premiere boucle.
* Erreur liée 2 la conductance de sortie de la cellule.

Seul le bruit échantillonné lors de la seconde boucle créera une erreur, il convient donc
de dimensionner seulement la capacité Cgp en rapport avec la précision voulue. L’injection de
charge sur la capacité mémoire Cgp lors de la seconde boucle causera une erreur d’offset de
recopie. En effet la variation de la tension mémorisée sur la capacité Cgp en fonction du
courant d’entrée est extrémement faible vu le gain de copie de la premitre boucle. La charge
injectée est donc constante.

Le AV crée une variation
du noeud de sortie et donc
une erreur

12
_’—,
Noeud d’entrée

AV _, / asservia VBI1
In -
>
g

L1

VBI1 —I

Position classique des interrupteurs

i I

La tension de ce noeud est
identique 2 celle que la cellule
avait en fin d’acquisition

Le AV crée une variation
du noeud par rapport 2 VB1.

__l Ce noeud aura la méme valeur
au cours de la future
restitution de la cellule
n In
- =Tf
........ Noeud
.._| L1 __’ """ asservia VB1
—I VB1

Position des interrupteurs proposée

Fig 4.4 Disposition des interrupteurs d’entrée

La conductance des interrupteurs d’entrée de la cellule, lorsqu’ils sont positionnés de
maniére classique, représente une limitation de la précision de recopie de la cellule. En effet,
comme la conductance de 1’interrupteur est non nulle, il existe une différence de potentiel & ses
bornes, elle est dépendante de la valeur du signal. Bien que la cellule ait un asservissement de
la tension d’entrée (le noeud d’entrée est le noeud commun au drain des deux transistors

page 82



Cellule 2 mémoire de courant double boucle régulée a faible erreur de copie

cascodes de la cellule), la présence de I’interrupteur va faire varier le noeud de sortie de la
cellule qui est en restitution et donc créer une erreur (cf Fig 4.4).

La solution que nous avons retenue pour régler ce probléme est d’insérer 1’interrupteur
d’entrée dans la boucle d’acquisition (cf Fig 4.4), et d’ajouter un interrupteur de sortie a la
cellule. Le courant traverse donc deux interrupteurs pour aller de la cellule en restition vers la
cellule en acquisition. Ainsi c’est le noeud entre les deux interrupteurs qui est asservi a la
tension VB1. En considérant que l’interrupteur de sortie est identique a celui d’entrée, la
tension du noeud du noeud d’entrée de la cellule est la méme en fin d’acquisition et au cours de
la restitution vers une autre cellule. I1 n’y a plus d’erreur induite par la conductance de
Pinterrupteur d’entrée vu qu’elle est prise en compte au cours de I’acquisition.

Une linéarisation de cette cellule autour de son point de repos permet d’avoir une
estimation du gain de copie de la cellule. Lors de la premiere boucle I’erreur de copie vaut:

= gd'gdcasc’gdreg (4 1)

gm : ngaSC ’ gmreg

€

La conductance des transistors cascodes est gd .., celle du transisotr Mreg, 8Mye, et
celle des transistors mémoire est gd. Cette erreur est propornonelle a (gd/gm) alors que pour
une cellule cascodée simple elle est proportionelle a (gd/gm) Lors de la seconde boucle la
cellule est de type cascodée simple. L’erreur finale est le produit des deux erreurs soit:

2
gd‘ gdcasc : gdreg . gdCﬂSC ’ gd = gdreg : (gdcasc ) gd) (4'2)

8 " 8Mease” gm’eg 8Mcasc™ 8 gmreg : (gmcasc . gm)2

E=¢)° €y =

Cette erreur est proportionnelle a (gd/gm)5 . En considérant la précision d’une cellule
cascodée simple 4 1%, cette cellule par comparaison permet d’atteindre une précision de copie
de ’ordre de 1/20000.

Cette valeur est qualitative et non quantitative. Nous allons estimer plus précisément les
caractéristiques de la cellule qui a ét€ utilisée dans le convertisseur sigma-delta MASH21.

4.2 Mise en oeuvre de la cellule

Cette section a pour but de décrire les différentes étapes et simulations nécessaires 2 la
réalisation de la nouvelle mémoire de courant. Avant cela il faut rappeler le cahier des charges
de la cellule:

* La polarisation de la cellule doit tenir compte des variations des parametres de
la technologie utilisée afin de garantir un bon fonctionnement de la cellule dans le
pire des cas.

* La cellule doit avoir un grand gain afin de réaliser un intégrateur de bonne
qualité. Nous avons vu dans le chapitre précédent qu'une précision de 4/10000
permettait tout juste d’atteindre un SNR maximal de 98 dB. Un gain plus élevé de
P’ordre de 1/20000 semble plus appropri€ a la précision de 16 bits voulue.

* La cellule doit avoir un temps d’acquisition Tacq de 190 ns pour les deux
boucles dans le cas d’un OSR de 128 et d’une bande utile égale 3 10 Khz. L’erreur
de stabilisation doit &tre inférieure 3 1’erreur de gain.

» Pour ce qui est du bruit thermique, le rapport signal & bruit lors de la fin
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d’acquisition, pendant la seconde boucle, doit é&tre de I’ordre de 98 dB pour 2
cellules en parallele en acquisition de la somme d’un courant provenant de 2 autres
cellules en parallele et d’un courant d’entrée extérieur. La valeur maximale de ce
courant d’entrée est égal a Iref/2 soit Ibias/4.

La tension d’alimentation du modulateur M.A.S.H.21 est de 5V. Le procédé utilisé pour
le convertisseur M.A.S.H.21 est une technologie CMOS 0.8um du fondeur AMS. Nous
possédons les modeles du fondeur en «typic», «worstpower», «worstspeed», «worstZero», et
«worstOne» utilisables par le simulateur ELDO (MOS Levell5 [3]). Ce type de modele
modélise mal la zone de début de saturation du transistor MOS.

Pour éviter de sous-évaluer la conductance de sortie du transistor MOS dans cette zone,
nous avons réalis€ une extraction ainsi qu’une optimisation des parameétres du modéle MOS
Level28 [4] (BSIM 1 [5] modifié pour le simulateur HSPICE) a partir d’échantillons de test du
procédé. Ce modele prends en compte une saturation graduelle du transistor et est bien plus
précis [6]. Comme nous ne possédons pas de données statistiques pour le modele MOS
Level28, les simulations des caractéristiques de la cellule seront réalisées avec les 5 modéles
MOS Levell5 (Levl5typ, LevlSws, LeviSwp, Levli5Sw0 et Levl5wl) avec le simulateur
ELDO ainsi que avec le modele MOS Level28 (Lev28typ) avec le simulateur HSPICE.

4.2.1 Polarisation de la cellule

4.2.1.1 Dimensionnement de la cellule

L’étude de I’impact du bruit thermique des transistors de la cellule sur le rapport signal a
bruit du premier intégrateur (cf chapitre 3) nous donne la valeur du courant de polarisation
Ibias de la cellule ainsi que la valeur de la capacité Cgp de mémorisation de la seconde boucle:

Ibias = 5mA Cgp = 108pF 45<Vdd<55 4.3)

(Valeurs obtenues dans le calcul du paragraphe 3.5.1 du chapitre 3)

Comme le courant de polarisation est connu, la valeur de la tension d’alimentation
5V-10% ainsi que les parametres technologiques des transistors NMOS et PMOS permettent le
calcul de la polarisation de la cellule. La polarisation de la cellule est une étape importante car
elle permet d’obtenir une cellule optimale. Il faut:

* Obtenir une transconductance gm minimale pour les transistors mémoire afin
de minimiser le bruit thermique des transistors.

» Avoir une tension de garde (Vds-Vdsat) supérieure & 250mV pour les
transistors de la cellule. Ceci permet de garantir une faible conductance de sortie et
d’éviter tout risque de désaturation de la cellule.

Nous utilisons un modele simplifié€ du transistor MOS pour faire le dimensionnement des
transistors, la simulation de la cellule permettra d’affiner et de valider ce point de polarisation
avec les 6 modeles.

Les parametres des transistors NMOS et PMOS sont les suivants:

By = 102804/V2  ny =12  Vi0, = 093V

4.4
Bp = 356RA/V2  np=113  Vi0, = -08V (44)
P P P
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Pour le dimensionnement, nous fixons la garde (Vds-Vdsat) du transistor mémoire Mmn
égale 4 465 mV (ce qui correspond a VtOn/2), celle de Mmp égale 2 400 mV (-VTO0p/2 ) et
nous voulons la somme des gardes des deux transistors cascode égale & 865 mV ( [VtOp-VtON1/
2 ). Ce calcul sera fait dans le cas le plus défavorable du fonctionnement de la cellule soit pour
un courant d’entrée de Ibias. Dans ce cas le courant de drain de Mmp et de Mcp est de Ibias,
pour Mmn et Mcn il est de 2Ibias. Nous fixons aussi la transconductance gm des deux
transistors mémoire identique ( pour un courant d’entrée nul) et est deux fois plus faible que
celle des transistors cascodes.

En suivant ces directives nous calculons les rapport W/L des transistors de la cellule qui
permettent d’obtenir un (Vgs-Vt) maximal pour les deux transistors mémoire et donc une
transconductance minimale. La Fig 4.5 donne le diagramme de Memelinck correspondant au
point de polarisation obtenu.

(VIOG+VIOp)2

Pour Mmn et Mcn
VB3=3.42 .

; 7 :aire occupée pour un
courant d’entrée de 0 mA

& g
o e |/ :aire occupée pour un

10mA .
Vioy/2 i gy st s courant d’entrée de SmA

ov-
Fig 4.5 Diagramme de Memelinck représentant le point de polarisation de la cellule

Les rapports W/L des transistors obtenus par le calcul sont les suivants:

) @)
- = 1699 — =4247 .
(L Mcp ’ L Mmp

(%,)Mcn N 554 (%,)an = 1385

Sur le diagramme de Memelinck, on obtient la valeur des trois tensions de Polarisation
VB1, VB2, VB3. Le noeud d’entrée de la cellule est asservi autour de VB1, cela nous permet
de connaitre la marge (Vds-Vdsat) de chaque transistor cascode, on voit que la tension de
polarisation VB2 doit étre 1égerement augmentée de sorte & augmenter la marge de Mcp qui est
trop faible. Cela sera fait ultérieurement lors de la simulation de la cellule et du
dimensionnement du circuit de génération de VB1, VB2 et VB3. Vu la valeur de VB1 tous les
interrupteurs, excepté celui d’échantillonnage du noeud Vgn, seront des PMOS, en effet des
interrupteurs NMOS auraient une résistance passante trop élevée.

4.5)
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Le rapport W/L des transistors est connu, il faut choisir la longueur L pour dimensionner
la cellule. Le critere du choix de L pour les transistors mémoire est de minimiser la
conductance de sortie de la cellule. Pour une longueur élevée 1’effet Early (Conductance
statique) est négligeable, par contre le couplage capacitif entre la capacité parasite Cdg et la
capacité de mémorisation (Conductance dynamique) ainsi que la surface du transistor sont
importants. Pour une faible valeur de L 1’effet inverse se passe. Il y a donc un compromis.

La Fig 4.6 donne I’évolution de la conductance dynamique, statique et totale en fonction
de la longueur du transistor mémoire Mmp. Les conditions de polarisation du transistor Mmp
sont identiques a celles de 1a Fig 4.5. La simulation a ét€ faite avec le simulateur HSPICE et le
modele Lev 28 typ. Ce résultat de simulation confirme I’influence de L sur la conductance de
sortie. Pour L entre 3 et 10lim la part des deux types de conductances est sensiblement égale.
Nous avons choisi L €gal 2 3um pour des raisons d’encombrement des transistors mémoire.

I——— 900 Evolution de gd en fonction de L
Gd 800 ed dyn%tlg;létuaz —
W/L =
' - 700
\\\' /'I 600
Tl
Cgd - 4' 500
= 400
B
Nous fixons W/L égal 300
a 4247 et nous calculons R
. . 200 S
par simulation la I
conductance totale et la 100 /><\
conductance statique. Ce 0 T

calcul est répété pour i La1e6) 16
plusieurs valeurs de L.

Fig 4.6 Influence de 1a longueur du transistor mémoire sur les conductances de sortie

Pour les transistors cascodes, on choisit L=1.2um de sorte & minimiser leur taille tout en
gardant de bonnes caractéristiques pour le transistor. Lors de l’extraction du modele
LEV28typ, nous avons observé que le transistor minimal, L=0.8um, a une trop mauvaise
conductance de sortie.

La dimension des transistors de la cellule doit prendre en compte les deux types de
cellules 2 réaliser. Une premiere cellule identique 2 celle calculée pour I’instant et une autre
consommant 10 fois moins qui sera utilisée pour les intégrateurs 2 et 3. Comme le pas de grille
du procédé AMS est de 0.1um, il faut des largeurs de transistor multiples de 1Um de sorte a
pouvoir créer une cellule de courant de polarisation 10 fois plus faible. Les tailles des
transistors retenues sont donc:
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4.2.1.2 Circuit de polarisation de la cellule

Le circuit de polarisation a pour but de générer les tensions VB1, VB2, VB3 et nous
verrons par la suite qu’il génére aussi la tension VB4 qui sera utile au convoyeur de courant. Le
schéma électrique du circuit BIAS est donné en Fig 4.7. Il nécessite une source de courant
extérieure de 500 ULA.

vdd
<! > [ZE0E1> L ETRL
VBl<—0—' LM7 MG_.I Ms_l M3 (I Ml M
|—~
l» —Q-
M8 ™ M4 M2
h [203.9/1.51 2ozom 2]l
VB2 * é
'—‘POO“A ¢SOOuA ¢1ooouA PoouA
T O l
.5/1.
Mlzl *—
SO0pLA
[sLeA] (41631
M1§| -l Mla'l M12:| ‘—J Mi1 H
VB4t—
Vss ‘

Fig 4.7 Schéma du circuit de polarisation (BIAS) de la cellule

La génération des tensions VB2 et VB3 polarisant les cascodes repose sur la taille du
transistor M6 pour VB2 et M12 pour VB3. Le rapport W/L de ces deux transistors est d’abord
calculé au moyen du diagramme de Memelinck puis optimisé par simulation.

Modele VB1 VB2 VB3 VB4
Lev15typ 2.89V 2.18Vv 3.35v 1.77V
Lev28typ 2.83v 2.1V 3.19v 1.74V
: La marge de saturation (Vds-Vdsat) minimale est ~220mV. Elle est
: atteinte par le transistor Mcp pour les modeles Lev15wp et Lev15wO.
: Sinon les marges des autres transistors de la cellule sont supérieures a
Y 250mYV pour tous les modeles.

Table 4.1 Valeur des tensions de polarisation de la cellule
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Une simulation de la cellule polarisée par le circuit BIAS a été faite pour les 6 modeles
disponibles. Les valeurs de VB1, VB2, VB3 et VB4 obtenues par simulation, ainsi que les
gardes minimales (Vds-Vdsat) des transistors sont donnés en Table 4.1. La taille finale du
transistor M6 est 42.511/314, celle de M12 est 1411/3L.

4.2.1.3 Dimensionnement du convoyeur de courant

Le dimensionnement du convoyeur consiste 2 fixer la taille des différents transistors,
ainsi que la valeur de son courant de polarisation Ibreg. Le temps d’acquisition lors de la
premiére boucle est fortement influencé par les caractéristiques du convoyeur, c’est lui qui
charge la capacité Cgn en fonction du courant d’entrée. Le dimensionnement du convoyeur
passe donc par I’étude de 1’établissement de la cellule lors de la premiére boucle.

*)Taille des transistors

Les transistors Msp et Mscp (cf Fig 4.3) forment la source de courant PMOS du
convoyeur. Comme le noeud d’entrée du convoyeur aura un potentiel asservi autour de VBI,
les transistors Msp et Mscp ont un réle identique aux transistors Mmp et Mcp de la cellule au
cours de la premilre boucle. Leur tension de grille est alors respectivement fixée 2 VBI1 et
VB2. Leur taille est fonction des transistors de la cellule et du courant Ibreg par la relation
suivante:

(‘l’) _ lbreg (W (‘X) - lbreg (W (4.7)
L Msp = Ibias \L Mmp L Msep Ibias \L Mcp )

De méme par simplicité on considere la polarisation de la source de courant Msn
identique a celle du transistor mémoire Mmn de la cellule (quand celle ci est en acquisition
d’un courant nul). La tension de grille de Msn est fixée 4 VB4 puisque cette tension de
polarisation correspond & la tension Vgn mémorisée par une cellule en acquisition d’un
courant nul. La taille de Msn est calculée de la maniére suivante:

_ lbreg (W
(VTV)M,,, = Ibias \L Mmn (4'8)

Le transistor PMOS Mreg réalisant le gain du convoyeur occupera la place du transistor
cascode Mcn de la cellule. Nous devons nous assurer que ce transistor est saturé quelquesoit la
valeur du courant échantillonné par la cellule. Pour cela on se place dans le cas d’une cellule en
acquisition d’un courant de valeur Ibias de sorte & obtenir une tension d’acquisition Vgn
maximale. Dans ce cas la différence de potentiel entre le drain et la source de Mreg est
minimale et égale & (VB1-Vgny,.) soit 740mV. En se fixant une garde de 300mV pour Mreg
on obtient donc la valeur maximale du «Vdsat» de Mreg pour garantir la saturation: 440mV.
Cette valeur donne la plus petite transconductance tout en garantissant la marge de saturation
de Mreg supérieure 2 300mV. Pour obtenir une faible erreur de recopie il faut maximiser la
transconductance de Mreg, toutefois cette augmentation de la transconductance s’accompagne
aussi d’une augmentation du bruit. Bien que le bruit échantillonné en fin de premiere boucle
soit en partie corrigé par la seconde, le trés fort gain théorique de la cellule ne nous oblige pas
a augmenter gmreg. Nous avons donc choisi la valeur maximale de “vdsat” pour Mreg soit
440mV.

La taille du transistor Mreg est calculée & partir de sa tension «Vdsat» de la maniere
suivante:
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- Vdsat®
Ibreg = Bp- (_l_‘” ’ Me 4 soit (ZW) _ Ibreg __2____2 (4.9)
Mreg Mreg Br Np - Vdsat

*)Choix de Ibreg: slew-rate

Le convoyeur charge ou décharge la capacité Cgn en fonction du courant d’entrée de la
cellule. Le courant maximal de sortie du convoyeur est Ibreg, une erreur de slew-rate peut donc
provenir de cette limitation de courant.

Nous avons relevé, dans nos simulations du modulateur M.A.S.H.21, la dynamique du
courant mémorisé par une des cellules du premier intégrateur, elle est égale a +/- Ibias pour
deux cellules en parallele. Par contre la variation de courant maximale d’une acquisition a
P’autre est seulement de Ibias pour les 2 cellules en paralléle. Cela correspond 2 un saut de
tension maximal sur la capacité Cgn de -270 mV dans le cas ou le courant de drain du
transistor Mmn passe de Ibias 2 Ibias/2. Le saut positif de la tension n’est pas considéré
parceque la limitation par slew-rate du convoyeur n’intervient que dans le cas d’un courant
rentrant (cas ou Mreg est totalement bloqué).

La premiere boucle dure environ 80ns, si I’on veut garantir un fort non-recouvrement des
horloges. En considérant 1’établissement de la tension Vgn du premier ordre, nous avons fixé la
constante de temps T (Fig 4.8) de cette variation égale 4 10ns pour éviter une forte erreur de
stabilisation. Cela nous impose la valeur minimale du slew-rate qui est de 27V/US donc nous
pouvons en déduire une valeur minimale de Ibreg en fonction de Cgn:

Ibreg = 27V/ps- Cgn (4.10)
Vgn(t)
Pente al
d§"1a variation de °27V
"""""" T
80ns t

Fig 4.8 Constante de temps associée a la variation de Vgn

*)Choix de Ibreg: stabilisation

Une forte valeur du courant Ibreg va permettre un temps d’acquisition faible mais aura
pour désavantage une forte consommation ainsi qu’un offset important du convoyeur nuisant
fortement a la précision. Une faible valeur de Ibreg n’apportera pas d’offset mais pénalisera le
temps d’acquisition de la cellule.

Nous allons estimer approximativement le transitoire d’établissement de la tension Vgn.
En linéarisant la cellule et le convoyeur, en négligeant la résistance passante des interrupteurs,
la modélisation petit signal de la cellule en acquisition au cours de la premiere boucle nous
donne la relation suivante:

Vgn = — Lin-gmreg (4.11)
p - (Cd-Cgn)+p-(Cgn-gmreg)+gmn-gmreg
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Cd est la capacité du noeud d’entrée de la cellule (commun au noeud d’entrée du
convoyeur), gmreg est la transconductance du transistor Mreg et Iin est le courant d’entrée de
la cellule. L’établissement de Vgn tel que nous 1’avons approximé est du second ordre.

La solution classique de I’équation (4.11) donne deux poles complexes exprimés en
fonction des variables z et ©0:

(4.12)
z- 00 = 8718
Pl=-zw0+i-@0-y1-2 2-Cd
P2 =-72-00-i ©0-A1-22 ®0- /1_z2=ngreg-(gmreg-ggn—4~gmn-Cd)
4-Cd* Cgn

Nous allons polariser le convoyeur de maniére & avoir une constante de temps de
I’enveloppe égale 2 10ns (cf Fig 4.9). L’amortissement z sera optimal soit compris entre 0.6 et
0.7.

: Veo o(t/z.00)
1/z.00 = 10ns - /
zentre 0.6 et 0.7 B e T

Fig 4.9 réponse d’un systéme du second ordre

Nous devons donc satisfaire trois équations (la premiere égalité provient de la contrainte
de slew-rate):

(4.13)

Ibreg _ 57,6 2:Cd _ g,
Cgn gmreg

2
lgmreg - (gmreg - Cgn-4-gmn-Cd) _ w0- [1 P Nl-Z° € [101MAz132Mhz]
4~Cd2-an z-10n

La valeur de la transconductance du transistor mémoire est connue, la transconductance
gmreg du transistor Mreg est fonction du courant de polarisation Ibreg. Les capacités Cgn et
Cd sont fonction de Ibreg. On calcule donc la valeur de Ibreg qui satisfait la troisiéme égalité
de (4.13). 1l faut Ibreg compris entre 2mA et 3mA. Cet intervalle force Ibreg égal a environ
Ibias/2, I’ offset d’entrée du convoyeur risque d’étre trop élevé.

Nous avons fixé Ibreg 2 1mA ce qui donne Cgn égal & 37pF et la capacité du noeud
d’entrée de la cellule (au cours de la premiére boucle) égale & 22pF. Comme nous négligeons la
capacité parasite du noeud d’entrée de la cellule, il faut ajouter une capacité de 22pF sur ce
noeud. Il est préférable d’ajouter cette capacité sur le noeud d’entrée du convoyeur et non celui
de la cellule, comme cela la capacité n’est «visible» par la cellule que durant la premiere
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boucle.

L’amortissement z de la réponse de la cellule n’est plus optimal, il est égal 4 0.42, il reste
toutefois tolérable. Qui plus est ce calcul de la réponse transitoire de la cellule est trés
approximatif et donc sert essentiellement 2 fixer le courant Ibreg et les capacités Cgn et Cd de
maniére grossieére. Lors de la simulation de la réponse en transitoire de la cellule (cf 4.2.3)
nous allons dabord fixer Ibreg €gal 8 1mA et utiliser les tailles calculées avec 1’équation (4.14)
pour les transistors du convoyeur. En fonction du temps d’établissement de la cellule obtenu
par simulation nous serons amenés a modifier la valeur du courant Ibreg. Les tailles des
transistors de la cellule seront alors changées en suivant la méme équation.

WY v (1275 2039\  [Taill
mM'P 2N( 5) (W)M“P 2N( ) cour:tslt Igl?:; églgi (4.14)

B, 8 [0, [N

Il reste encore 2 générer la tension de polarisation VBreg nécessaire 2 1’asservissement
de I’entrée du convoyeur autour de la tension VB1.

4.2.1.4 Polarisation du convoyeur de courant

Vdd

Msc:pI ’J
FOOuA + 500pA POOuA

W, VBreg
m@@ 'lB?) Mreg P

I Couper ici pour

VBl

VB2

1’étude en Boucl
Ouverte
Msn
Cd == Cg =—— VB4
: Vs, :
& ks { Branche générant la tension!
H . { Réplique du convoyeur Vbreg
i Branche maintenant la sortie du convoyeur i
au potentiel VB4

Fig 4.10 Schéma du circuit BIASR générant la tension de polarisation VBreg.

Pour son fonctionnement, le convoyeur nécessite quatre tensions de polarisation VB1,
VB2, VBreg et VB4. Le circuit de polarisation BIAS les génere toutes excepté la tension
VBreg. Elle est plus difficile a réaliser car sa valeur détermine la précision de 1’asservissement
de la tension d’entrée de la cellule 2 la tension VB1. On ne peut pas reposer sur un rapport
entre tailles de transistors comme pour les tension VB2 et VB3.

page 91



Chapitre 4

La solution utilisée pour réaliser précisément VBreg est d’utiliser un circuit de
polarisation comportant une contre réaction dont le point de repos est la tension VBreg voulue.
Pour cela on reproduit une cellule en acquisition d’un courant nul dont le convoyeur de courant
a une polarisation active qui force le noeud d’entrée de la cellule 2 VB1(cf Fig 4.10).

Les tailles des transistors sont toutes dérivées des tailles des transistors de la cellule et du
convoyeur. Les courants de polarisation ont tous €té fixés 4 Ibias/10 de sorte & réduire la
consommation du circuit. Les tailles sont indiquées sur la Fig 4.10.

Cette méthode de polarisation a pour avantage de fournir parfaitement la tension VBreg
désirée. L’inconvénient majeur provient de la nécessité de stabiliser correctement ce circuit
pour éviter toute oscillation. Pour cela une étude de ce circuit en boucle ouverte a été faite. La
marge de phase du systtme a été fixée & 90° en jouant sur les valeurs des capacités
additionnelles Cd et Cg. La valeur de Cd est de 2pF, celle de Cg est de 1pF. Ces capacités sont
réalisés avec des transistors MOS dont la source et le drain sont reliés ensemble.

Afin de vérifier les marges de saturation du convoyeur ainsi que I’asservissement de la
premiére boucle, nous avons simulé en «DC» ’interconnection de deux cellules dont I’une est
en acquisition du courant de sortie de 1’autre. Cette simulation a été faite pour les 6 modeles
disponibles. En faisant varier le courant de sortie de la cellule en restitution de -4.5mA a
4.5mA, nous avons relevé la variation du noeud d’entrée de la cellule et avons relevé la garde
de tous les transistors. Le résultat est donné dans la Table 4.2.

Courant Modele de | VBreg Tension du Marge de Marge de
d’entrée tr. MOS noeud d’entrée | Mreg Msn

-4.5 mA Lev28typ 1384V 2825V >600mV 400mV
+4.5mA Lev28typ 1384V 2837V 334mV >600mV
-4.5mA Lev15typ 1458 V 2880V >600mV 562mV
+4.5mA Levi5typ 1458 V 2898V 361mV >600mV

Table 4.2 Variation du noeud d’entrée de la cellule au cours de la premiére boucle.

La tension d’entrée de la cellule est effectivement asservie & VB1 & une dizaine de
millivolts prés. Toutes les gardes sont supérieures & 250mV, mis & part une désaturation légere
du transistor Mreg du convoyeur dans le cas du modele LeviSworstspeed. La désaturation de
ce transistor n’entrainera pas de modification du convoyeur, en effet elle survient pour un
courant d’entrée extrémement élevé. De plus dans le cas ou la tension d’alimentation est
nominale 5V (au lieu de la valeur minimale 4.5V) le transistor Mreg ne désature pas et sa
marge de saturation est toujours supérieure 2 250mV quel que soit le modele utilisé et le
courant d’entrée.

4.2.2 Etude statique du gain

11 est possible d’évaluer par une simulation SPICE ’erreur de recopie de la cellule due
uniquement aux conductances de sortie ainsi qu’a la caractéristique quadratique du transistor
mémoire. Dans cette étude statique de la précision de recopie de la cellule, NE SONT PAS
PRIS EN COMPTE:

* erreur li€e 2 la partie dynamique de la conductance de sortie.
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* I’erreur liée & I’injection de charge des interrupteurs d’échantilionnages.
* le bruit échantillonné.
* ’erreur de stabilisation.

VB1 > Vep VB1 | Vep
Icell 1 +Ibias In Out »| In Out - In
—
Ielll §
>
Mmn I—?——D Vgn - Vgn Out g
]
(%]
J_ CELL1 CELL2
¢ Vgn en fin de
bouclel
VB-Lb Vgp = V2p
Toutes les cellules CELL1
v P sont identiques entre elles.
InOut [VR2CL[Ndeq gl 1y Out
oucie Toutes les cellules CELL2
Icellf sont identiques entre elles.
¢ > Ven > Vem Le noeud Vg est la grille
du transistor Mmn
CELL1 CELL2
| Lenoeud Vgp est la grille
du transistor Mmp
On obtient en un «.OP»
N A
VBI1 > Vep Vep Perreur It en fonction
» Icelll
In Out 9— In Out
Teelll Y2 .
———(Vgn ——— Vgn f—
+
CELL1 CELL2 VB1

Fig 4.11 Principe de 1’étude statique du gain de recopie

La Fig 4.11 explique le principe de mesure du gain statique. Il consiste a calculer en un
seul point de polarisation:

* la tension mémorisée sur la capacité Cgn de la CELL?2 2 la fin de la premiere
boucle.

* la tension mémorisée sur la capacité Cgp a la fin de la seconde boucle tout en
utilisant le résultat de la premiere boucle pour fixer le courant du transistor Mmn.
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» Enfin en connaissant les deux tensions mémorisées, évaluer le courant de
sortie de la CELL?2, Icell2, en restitution vers une source de tension de valeur VB1.

La différence entre le courant de sortie de la CELL]1, Icelll, et le courant de sortie de la
CELL2, Icell2 est I’erreur de recopie faite par la CELL2. En forgant les trois CELL2 et les
trois CELL1 identiques on peut obtenir 1’erreur de mémorisation de la CELL2 en un seul point
«.OP» SPICE. Pour avoir 1’évolution de cette erreur en fonction du courant d’entrée, il suffit de
recommencer ce point de polarisation pour plusieurs valeurs du courant Icelll. Ce qui
correspond 2 une analyse DC du circuit en faisant varier le courant Icelll.

La cellule que nous venons de dimensionner a été caractérisée de cette maniére. Le
résultat de simulation pour les modeles Lev28typ, Lev15typ LevlSwp et Lev1Sws est donné en
Fig 4.12 et Fig 4.13. Une seule courbe est représentée pour les modeles Lev15, la différence
entre le “worstcase” et le “best case” est trés faible (de 1’ordre du nano Ampeére!!). Sur ces
deux graphes I’erreur est trés faible pour les modeles Lev15, inférieure a 1 pour 240000! Elle
est encore plus faible pour le modele Lev28typ, elle est de 1’ordre de 1 pour 800000!!! Ces
chiffres paraissent incroyablement faibles, en fait ils représentent la limite ultime du gain pour
cette cellule, il faut encore prendre en compte de nombreuses imperfections.

Mais cette simulation mets en évidence la forte amélioration de la précision de recopie
que P'on peut attendre par rapport 2 la cellule cascodée simple boucle. Cette simulation
confirme le choix de cette cellule pour le modulateur sigma-delta M.A.S.H.21.

Erreur de recopie (A) Erreur de recopie en fonction du courant d’entrée
1.5e-08 —

T

Lev28typ —
Lev15typ, LevlSws, Lev15swp ...

1le-08 }

5e-09

-5e-09 t

-1e-08 ¢

-1.5¢-08 }

-2¢-08

-2.5e-08
-0.004 -0.003 -0.002 -0.001 0 0.001 0.002 0.003 0.004
Courant d’entrée (A)

Fig 4.12 Erreur de recopie statique de la cellule
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Evolution de la tension du noeud d’entrée de 1a ce
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Fig 4.13 Variation du noeud asservi & VB1 en fonction du courant d’entrée (Lev28typ)

4.2.3 Etude de la cellule en transito

ire

La simulation du fonctionnement en transitoire de la cellule permet de valider le choix
des tailles des capacités et des transistors ainsi que la valeur des courants. La simulation de la
cellule doit reproduire le fonctionnement normal de la cellule. Pour cela le schéma de
simulation est identique a la topologie de test mise au point dans le chapitre 2 pour la

caractérisation du circuit IMEMTEST.

La cellule sous test, CELL2, est précédée d’une autre cellule identique CELLI. Le
chronogramme de commande des cellules est composé de trois parties:

» premiérement la CELL1 fait I’acquisition d’un courant fixe Iin. Seule la
premiere boucle est réalisée car le courant mémorisé par la CELL1 ne doit par étre
précisément Iin. A la fin de cette phase les noeuds de mémorisation de la CELL1

sont en haute impédance.

* deuxiémement la CELL?2 fait I’acquisition du courant de sortie de la CELL1.
Cette acquisition est faite de maniere normale en deux boucles, la durée de la
premiere boucle est Tacql, celle de la seconde est Tacq2. Nous allons analyser le
comportement transitoire de la CELL2 au cours de ces deux boucles.

* troisiémement les deux cellules sont en restitution vers une seule source de
tension de valeur VB1. Le courant entrant dans la source de tension est le courant

d’erreur de recopie de la CELL2.

Ce courant d’erreur tient compte de toutes les imperfections de la CELL2 excepté le
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bruit échantillonné qui n’est pas pris en compte. L’injection de charge des interrupteurs
d’échantillonnage, la conductance totale de sortie de la cellule, I’erreur d’établissement, les
courants de fuite des interrupteurs.... toutes ces limitations sont modélisées.
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Fig 4.14 Evolution de la tension de mémorisation Vgn au cours de la premiére boucle

La simulation en transitoire de la cellule nécessite les deux circuits de polarisation pour
générer les 5 tensions VB1, VB2, VB3, VB4 et VBreg. Ces tensions sont stabilisées par des
capacités de 30pF.

Une premilre simulation est faite en fixant Tacql et Tacq2 trés grand en utilisant le
modele Lev28typ. L’évolution de la tension du noeud de mémorisation Vgn au cours de la
premiere boucle est donné en Fig 4.14. Nous remarquons que la réponse est bien plus lente que
ce qui est voulu, la constante de temps de I’enveloppe de la réponse est supérieure 2 10ns
puisqu’elle est de 27ns! Cette différence est essentiellement due a:

* La valeur de la capacité du noeud d’entrée de la cellule au cours de la premigre
boucle qui est de 38.5pF au lieu de 22pF. Il ne fallait pas négliger la capacité
parasite qui est élevée.

» La différence de potentiel aux bornes de I'interrupteur d’échantillonnage
quoique faible est non négligeable. Son influence est de ralentir légérement
I’établissement de la cellule.

On remarque aussi que le début de la réponse est limité par le slew-rate pour un courant
d’entrée de -3.5mA. Ce résultat était prévisible puisque le courant Ibreg a été fixé pour éviter le
slew rate dans le cas d’un courant d’entrée maximal de +/- Ibias/2 soit 2.5mA.

L’évolution de la tension de mémorisation Vgp est représentée en Fig 4.15. On remarque
que I’amortissement de la tension Vgp est quasiment indépendant de la valeur du signal
mémorisé par la cellule ce qui n’est pas le cas de la tension Vgn. En effet la seconde boucle
sert A corriger I’erreur de la premiére qui est principalement due a 1’offset du convoyeur et a
Perreur d’injection de charge.
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La tension Vgp subit un pic d’a peu prés 10mV pour se stabiliser rapidement, 2 80 ns du
début de la boucle I’oscillation a une amplitude de 1’ordre de 0.1mV par rapport 2 sa valeur
finale. Nous pourrions augmenter la taille de ’interrupteur d’échantillonnage PMOS et ainsi
accélérer la stabilisation de Vgp. Mais cela aurait pour conséquence d’augmenter la charge
injectée 2 I’échantillonnage.

La méme simulation a été réalisée avec les modeles ELDO Levl$5, elle donne
sensiblement des résultats identiques.
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Fig 4.15 Evolution de la tension de mémorisation Vgp au cours de la seconde boucle

Afin de diminuer la constante de temps de la réponse au cours de la premiere boucle,
nous avons baissé la valeur de la capacité additionnelle Cd sur le noeud d’entrée du convoyeur.
Une capacité de SpF en s’additionnant avec la capacité parasite donne une valeur totale de
22pF, valeur choisie lors du calcul du courant Ibreg. La taille de I’interrupteur NMOS
d’échantillonnage a été légérement augmentée afin de rendre son influence sur 1’établissement
de Vgn plus négligeable.

D’autre part la limitation de la réponse de la cellule suite au slew-rate pour un courant
d’entrée de -3.5mA 2 été évitée en augmentant sensiblement la valeur du courant Ibreg de
polarisation du convoyeur. Nous avons fixé Ibreg 2 1.5 mA et donc redimensionné en
conséquence les tailles des transistors du convoyeur. Les rapports W/L de 1’équation (4.14) ont
été gardés mais nous avons mis 3 transistors identiques en parali¢le au lieu de 2.

La Fig 4.16 donne I’erreur de recopie de la CELL2 obtenue pour une durée des deux
boucles (Tacql et Tacq2) trés grande soit 160ns et pour une durée de 80ns. Cette simulation a
été faite avec le modele Lev28typ.

Pour un temps d’acquisition de 160ns par boucle, ’erreur de recopie est assez faible,
puisqu’elle est encore de 1 pour 200000, on dénote aussi un offset de -150nA du 2 P’injection
de charge de I’interrupteur de la seconde boucle. Dans le cas ou Tacql et Tacq2 sont fixés a
80ns, D’erreur est plus élevée, 1 pour 50000! La cellule a tout juste le temps de s’établir.
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L’ offset est quasiment nul dans ce cas. Cette variation de 1’offset provient du fait que la
stabilisation lors de la seconde boucle est indépendante de la valeur du courant d’entrée, donc
une diminution de la durée de la seconde boucle va introduire une erreur constante qui est vue
comme un offset.

En utilisant les modeles ELDO nous avons été génés par des probleémes de précision sur
les valeurs des courants, 1’erreur de recopie a un tracé erratique qui n’est pas relié a la valeur du
courant d’entrée mais qui ressemble plus a un bruit de calcul numérique. L'erreur de recopie,
quand le courant d’entrée varie, est comprise dans un intervalle large de 700nA, ce qui
donnerait une erreur de 1 pour 10000. L’erreur obtenue avec ces modeles est en fait inférieure
puisqu’elle est cachée derriére un bruit numérique.

o simulation en transitoire de lerreurderecopiedelacellule’
le~ T T

T T 4

Taficql+Tacq2=—§320ns —_

5e-08

-5e-08

Erreur de recopie (A)

-1e-07

-1.5e-07

0.0001 0.0002 0.0003 0.0004 0.0005 0.0006 0.0007 0.0008 0.000¢
Courant dentree(A)’

-2e-07 ;

Fig 4.16 Erreur de recopie de la cellule pour un temps d’acquisition de 160ns et 320ns.

En conclusion, la cellule double boucle cascodée peut fonctionner avec un temps
d’acquisition Tacq1+Tacq2 de 160ns. Le précision de recopie pour le modele Lev28typ est de
P’ordre de 1/50000. Cette simulation valide la potentialité de la cellule en terme de précision.

4.2.4 Bruit de la cellule

Le courant de polarisation et la valeur de la capacité Cgp ont été fixés & permettre un
rapport puissance du signal sur puissance du bruit blanc échantillonné de 98dB. Nous avons
simulé avec HSPICE la densité spectrale de bruit sur la capacité Cgp lors de la seconde boucle
avant 1’échantillonnage. Pour cela nous avons simulé le premier intégrateur du modulateur
M.A.S.H.21 en fin de seconde boucle, ce qui consiste en ’interconnection de 2 cellules en
acquisition du courant de sortie de 2 autres cellules.

La densité spectrale de bruit en tension sur le noeud Vgp est représenté en Fig 4.17. La
bande passante du bruit BWy; est de 8Mhz. La puissance du bruit échantillonné Pyn[Vgn] est
donc de 3.4 10°11v2 Ce bruit est échantillonné, la puissance de bruit dans la bande de base est
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obtenue en divisant la puissance totale par le rapport de suréchantillonnage (cf Chapitre 3). Le
rapport signal a bruit est donc égal a:

(S/By? = Bsig _ ____(ref/2)%/2 _ __Ibias?- OSR
PN (PN[Vgn] . gmpz)/OSR 8- gmp2 . PN[Vgﬂ]

(4.15)

Le rapport de suréchantillonnage OSR est de 128, Ibias vaut 5 mA et la transconductance
du transistor Mmp est égale a 20 103 A/V. Nous obtenons donc un rapport signal & bruit en
bande utile de 86000 ce qui correspond 2 une précision de 16 bits.

Densité de bruit en tension sur le noeud Vgp

st
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Fig 4.17 Bruit en tension sur le noeud Vgp

4.2.5 Conversion tension-courant

Cette cellule semble idéale pour la forte précision, en effet elle permet une précision de
recopie et un rapport signal a bruit €levés. Cependant il reste un probléme non-résolu qui est la
conversion tension-courant a I’entrée du modulateur. En tirant profit d’une caractéristique de la
cellule il est possible de réaliser facilement une conversion précise. Nous avons vu que la
tension d’entrée de la cellule est asservi autour de la tension de polarisation VB1. Le noeud
d’entrée & une variation de I’ordre de 15mV sur toute la dynamique d’entrée en fin de premiére
boucle. La variation est encore plus faible en fin de seconde boucle puisqu’elle est inférieure
au millivolt. La maniere la plus simple de faire une conversion tension-courant est d’utiliser
une résistance externe au circuit dont I’un des terminaux est connecté 2 la tension Vin d’entrée
du convertisseur, 1’autre terminal est alors connecté au noeud d’entrée commun aux deux
cellules formant le premier intégrateur (cf Fig 4.18). Comme ce noeud est trés précisément
asservi 2 la tension VB1 en fin de seconde boucle, c’est & dire au moment ou 1’on échantillonne
le signal, le courant d’entrée est déterminé par la relation suivante:

. Vin-VB1
lin = *mv—- (4.16)
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L’erreur de recopie d’une cellule recevant son courant d’entrée par ce type de conversion
tension-courant, a été simulé en transitoire. La simulation est divisée en deux étapes:

* en premier, la cellule fait I’acquisition du courant d’entrée obtenu par
conversion tension-courant.

* en second, la cellule restitue ce courant mémorisé sur une source de tension
fixée 2 VB1.

L’erreur de recopie est ensuite obtenue en faisant la différence entre le courant lu en
sortie et le courant théorique d’entrée obtenu par la relation (4.16). L’erreur de recopie mesurée
est de 1 pour 6000 pour une résistance de conversion de 1.5 Kohm et 1/12000 pour une
résistance de 3 Kohm. Cette simulation a été réalisée avec le modele Lev28typ et les modeles
Lev15 dans le cas d’une résistance de 1.5 Kohm, le modele Lev28typ seul a été utilis€ avec la
résistance de 3 Kohm vu les problémes de précision du simulateur ELDO pour une erreur plus
faible.

]
\
Ll
Lin : Premier intégrateur
—_—
\
| Reonv— Out —§ = In
: Icelll

Vin-VB1 :
t
\

VBI N YY1b YYla
\
t

' | Noend asservi a VB1 -

Fig 4.18 Conversion tension-courant 3 ’entrée du convertisseur M.A.S.H.21

La précision de la conversion tension-courant est plus faible que celle de la cellule seule,
par contre elle augmente avec la valeur de la résistance de conversion. La valeur maximale
possible de la résistance de conversion est limitée par la dynamique d’entrée du signal en
tension Vin. Pour une résistance de 1.5 Kohm, le courant d’entrée maximal de la cellule est de
1.2mA soit & peu prés Iref/2, pour une résistance de 3 Kohm le courant maximal est de 0.6 mA,
Iref/4. Le courant maximal admissible par le modulateur avant saturation est de Iref/2 (cf
chapitre3), la résistance de 1.5 Kohm permet un tel courant d’entrée. La précision de
conversion est cependant trop faible avec cette résistance. Nous verrons dans le chapitre
suivant que I’implémentation du modulateur M.A.S.H.21 permet I’utilisation d’une résistance
de conversion de 3 Kohm sans perdre 6 dB de rapport signal a bruit.

Les caractéristiques de la cellule décrite dans ce chapitre sont donc toutes en
concordance avec les besoins en terme de précision du modulateur sigma-delta M.A.S.H.21.
Le chapitre suivant présente la réalisation du modulateur, la validation de sa précision a I’aide
du simulateur de circuits & courant commuté. Le test de ce circuit fera 1’objet du dernier
chapitre de la these.
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Chapitre 5

Chapitre 5

Réalisation d’un modulateur sigma-delta cascadé de type
M.A.S.H.21

Un exemple de convertisseur sigma-delta a base de cellules a mémoire de
courant est prsenté dans ce chapitre. Ce convertisseur est de type M.A.S.H.21, il
a été étudié dans le but d’atteindre une précision de 16 bits. Nous expliquons la
synthese des différents blocs qui le composent ainsi que les simulations qui ont

été faite. Un schéma complet du convertisseur est donné en annexe.
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La réalisation concrete d’un convertisseur sigma-delta de haute précision est présentée
dans ce chapitre. Le modulateur est composé d’un convertisseur sigma-delta du second ordre
cascadé avec un convertisseur du premier ordre. L’élément de base est la cellule 8 mémoire de
courant proposée dans le chapitre 4, la structure du convertisseur est adapté au mode courant,
soit un modulateur cascadé de type M.A.S.H.21 identique a celui présenté dans le Chapitre 3.

Apres une présentation du schéma du convertisseur et de la solution retenue pour la
comparaison ainsi que les références de courant, nous commenterons les principales
simulations qui ont €té réalisées. Enfin I'implémentation physique du circuit et le layout du
composant seront présentés a la fin de ce chapitre. Le circuit a été réalisé, le Chapitre 6
présente les résultats de mesures qui ont été faits a ce jour sur le circuit.

5.1 Modulateur réalisé

Nous avons réalis€ un circuit comportant deux modulateurs identiques a celui présenté
dans le chapitre 3 mais dimensionnés de moiti€. L'un recoit le signal d’entrée tandis que 1’autre
modulateur recoit I’inverse de ce signal (Fig 5.1). Les modulateurs MOD1 et MOD2
fonctionnent de maniere synchrone. De ce fait les deux entrées inverses du circuit seront lues
simultanément par I’'un des deux convertisseurs. Pour obtenir la précision voulue, il faut
soustraire la sortie de ces deux modulateurs, le circuit est alors vu de I’extérieur comme un
modulateur unique.

Le diagramme du convertisseur M.A.S.H.21 comprends 2 entrées de signe inverse qui
sont successivement échantillonnées. Cette structure malgré les apparences est non
différentielle puisque la mémoire de courant ne possede qu'une seule entrée. De ce fait le
modulateur risque d’étre plus sensible au bruit sur les alimentations ainsi qu’a toutes les
perturbations dans le circuit.

Entrée positive (ech. pair)
Outl
MOD1
Entrée négative (ech. impair) “
In+ | L $
A A Out
Polarisation Gen. Iref -
A | Y
Tn- Entrée positive (ech. pair)  —
MOD2 Out2
Entrée négative (ech. impair)
Controle digital < Horloge

Fig 5.1 Diagramme du circuit réalisé

page 104



Réalisation d’un modulateur sigma-delta cascadé de type M.A.S.H.21

Dans le circuit réalisé, une perturbation commune aux deux modulateurs causera une
erreur identique qui sera éliminée dans la soustraction faite en sortie du circuit.

5.1.1 Schéma du modulateur

Le schéma fonctionnel d’un des deux modulateurs est présenté en Fig 5.2. Il est
directement dérivé du modulateur présenté au Chapitre 3 (cf Fig3.26). Le courant de
polarisation des cellules est indiqué, la valeur de ce courant a été diminuée par deux puisqu’il y
a deux modulateurs fonctionnant en paralléle dans le circuit. La valeur du courant de référence
a aussi été divisée par deux ce qui donne Iref égal a 1.25 mA. Le facteur de division a0 interne
au modulateur est fixé a 0.1, cette valeur sera validée par la simulation du modulateur. Les
deux bits m1 et m2 sont les sorties du modulateur, la recombinaison numérique des sorties sera
fait a I’extérieur du circuit.

-m1l.Iref 0.2.m1.Iref

1a, 920 (Tin)

¢1b (YY3a output)
¢la (YY3b output)

1G)

b2 d1p
Y4 \
“Ki+1) G4 |¢1a
02a + O2p ‘
mlIref @b, 92a (lin) Oomimer 1mPOuA my

-0.1 (ml + mz).II'Ef
Ts $2a, 012 (0uA)

I | Y3a

Y3a

¢laJ—| | I - ! | 622
¢2a r—l |—_

Y3b : ﬁb
o[ | | 1 %

$2b, D16 (OpA)
J—] 920 I——I 0.1(m; + my,).Iref

Valeur du courant de
polarisation de la cellule (mA) | >

Fig 5.2 Schéma fonctionnel d’un des deux modulateurs composant le circuit

Toutes les phases d’acquisition de chaque cellule sont indiquées. En effet le schéma du
chapitre 3 précisait seulement les phases d’acquisition utiles au fonctionnement du modulateur.
Dans ce schéma les phases d’acquisitions factices sont indiquées, elles correspondent a des
acquisition faites par les cellules mais qui sont inutiles au fonctionnement du modulateur. Lors
de cette acquisition le courant d’entrée importe peu car a la phase suivante, la cellule refera
I’acquisition d’un autre courant utile au fonctionnement du modulateur. En faisant une
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acquisition factice, on évite une désaturation de la cellule qui arriverait dans le cas ou la cellule
n’est ni en acquisition ni en restitution. Dans le schéma, une parenthése suivant une phase
indique que D’acquisition est factice, la valeur du courant d’entrée est indiqué dans la
parenthése. Par exemple la cellule YY3a fait une acquisition factice d’un courant nul au cours
de la phase ®la, elle fera une acquisition normale au cours de la phase suivante ®2a. Ces

acquisition factices permettent a toutes les cellules d’étre occupées a chacune des quatre
phases.

Le modulateur contient plusieurs amplificateurs de régulation (cf schéma complet du
modulateur en Annexe). Vu le timing de fonctionnement du modulateur, un amplificateur de
nom «Regl» est affecté aux cellules YY1a et YY1b, un amplificateur «Reg2» est affecté a la
cellule YY4, un amplificateur «regl» est affecté aux deux cellules YY2 et I’amplificateur
«reg2» sert les cellules YY3. Le courant de polarisation des deux premiers est de 1.5mA, celui
des deux autres est fixé a 0.5mA.

Le générateur de courant de référence doit fournir deux valeurs de courant, 1.25mA et
0.25mA. La premiere valeur est rebouclée positivement ou négativement sur le premier
intégrateur. La seconde valeur est rebouclée de méme sur le second et le troisieéme intégrateur.

La division par 10 du courant de sortie de la cellule YY4 est obtenu de la maniere
suivante: la cellule YY4 est en fait la mise en parallele de 10 cellules identiques de courant de
polarisation 0.5mA. Lors de la phase d’acquisition les dix cellules sont actives, tandis que
seulement une cellule fait la restitution du courant mémorisé. On a donc une division du
courant d’un facteur 10 mais qui est dépendante du matching entre les cellules. Lors des
simulations de la structure M.A.S.H.21 nous avons vu que ce facteur de division devait étre
précis a quelque centiemes prés. Ceci est réalisable si I’on fait un effort de placement des 10
cellules au cours du layout de la cellule YY4.

L1 51 S I I O
L2
O1a d1a
2 22 / F——
1 / I_Owb_/ |
025 j]—l 2
Tems

Fig 5.3 Chronogramme des horloges dirigeant le circuit

Le fonctionnement du modulateur sera cadencé par six signaux d’horloge (cf Fig 5.3):

* Les signaux L1 et L2 sont deux horloges fortement non-recouvrantes
indiquant la durée de la premiére boucle et de la seconde boucle de 1’acquisition.
Le moment ou leur transition arrive est trés important car ils vont commander le
début et la fin de la premiére et de la seconde acquisition. La transition descendante
du signal L2 est prise comme référence car elle indique le moment ou le signal est
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échantillonné. Ces deux signaux vont commander les interrupteurs
d’échantillonnages des cellules, en fonction de la phase de fonctionnement dans
laquelle se trouve le circuit (cf Fig 5.4). Il est important que le chemin logique
entre le signal et I’interrupteur soit minimal pour éviter tout jitter.

L1 ™ Vers I'interrupteur
d’échantillonnage de
la premiére boucle

(NMOS)
Vers 1'interrupteur
2> DO - > d’échantillonnage de
la seconde boucle
(PMOS)
‘ . Versundes

Fait pour chaque interrupteur \ interrupteurs d’entrée

d’entrée ou de dortie de la  ; 7 '

cellule /L—»/' ".‘ —OG I ™ '," ou de sortie
® .~ (PMOS)

oo

AAdAdA

dla d2a P1b P2b

Fig 5.4 Commande des interrupteurs de la cellule

* Les signaux ®la,®2a,®1b,d2b indiquent la phase de fonctionnement dans
laquelle se trouve le circuit. Ils sont utilisés pour la commande des interrupteurs
d’entrée et de sortie des cellules, des références et des amplificateurs. Le moment
ou leur transition arrive est moins important. Il faut garantir qu’ils sont valides
quand L1 ou L2 sont actifs.

Le schéma détaillé du circuit complet est donné en Annexe de ce chapitre. 1l correspond
a la réalisation cablée du schéma fonctionnel de la Fig 5.2. La cellule utilisée dans ce circuit est
celle dont I’étude est décrite dans le chapitre 4, il en est de méme pour I’amplificateur
d’asservissement et les deux circuits de polarisation BIAS et BIASR. Le principe du
comparateur utilisé ainsi que le principe de génération des courants de référence sont présentés
dans les paragraphes suivants.

5.1.2 Fonctionnement du comparateur

Entre chaque échantillonnage, le modulateur doit réaliser deux comparaisons pour fixer
la valeur des deux sorties m1 et m2. Le signal ml provient de la comparaison du courant de
sortie des cellules YY2, le signal m2 est la comparaison de la sortie des cellules YY3. Suivant
la parit¢ de [’échantillonnage (phases ®xa ou Pxb), 'une des deux cellule YY2
(respectivement 1’une des deux cellules YY3) est comparée. Sur le schéma de la Fig 5.2ily a
quatre comparateurs, nous en avons implémenté deux seulement, un a la sortie des cellules
YY?2 et un a la sortie des cellules YY3. Suivant la parité de I’échantillonnage nous inversons ou
non la décision de la comparaison (par exemple la décision du comparateur a la sortie des
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cellules YY2 sera inversé en phase @1b).

Comme on peut le voir sur ce schéma, la comparaison de la cellule est réalisé en méme
temps que I’acquisition du courant a comparer, la cellule YY2a a son acquisition et sa
comparaison au cours de la phase ®2a. L'utilisation d’'un comparateur de tension a rendu
possible ces deux actions simultanées. En effet, nous avons vu par simulation que la précision
de la comparaison avait trés peu d’impact sur les performances du modulateur, nous avons
donc décidé d’utiliser la tension de mémorisation Vgn de la cellule en fin de premiere boucle
pour faire la comparaison. Cette tension de mémorisation est dépendante de la valeur du
courant d’entrée de la cellule au cours de la phase d’acquisition. En la comparant a la tension
de mémorisation correspondante a un courant d’entrée nul, on peut donc savoir si le courant
d’entrée de la cellule est positif ou négatif et donc faire la comparaison voulue. La
comparaison peut donc se dérouler au cours de la seconde boucle de 1’acquisition et le résultat
est disponible au début de la phase suivant la phase d’acquisition de la cellule.

La Fig 5.5 explique le principe de la comparaison. Pour prendre la décision, il faut
connaitre la valeur de la tension de mémorisation correspondante a un courant d’entrée nul.
Cette valeur est disponible & la fin de la premiere boucle de la phase précédente puisque
chacune des quatre cellules fait une acquisition factice d’un courant nul.

In

®2a: Courant d’entrée
®la:OuAenentrée — ™| YY3a regl
(acquisition factice)

Ven g Out
Ampli
Pla+DP2a .
L1
L1.®2a
‘ ] Inp
< Outp
1
Li.®la
Outm

On mémorise la tension Vgn L In
correspondante a un courant I
d’entrée nul. " T

Fig 5.5 Principe de la comparaison (Exemple de la cellule YY3a).

Le comparateur utilisé est un bistable qui est forcé dans 1’état métastable quand L1 vaut
«1» et ensuite bascule vers I’'un des deux états stables en fonction de la différence de potentiel
entre les deux entrées Inp et Inm. Le schéma électrique du comparateur est donné en Fig 5.6.
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{416}
IUP—‘ erI Md2 ] .— Inm
L

Vss

Fig 5.6 Schéma électrique du comparateur utilisé

Comme les entrées du comparateurs seront centrées autour de la tension de
mémorisation Vgn correspondante a un courant d’acquisition nul, les tailles des transistors
Md1 et Md2 sont calculé€es a partir de la taille du transistor mémoire NMOS de la cellule a
mémoire de courant. Les tailles des transistors Msl et Ms2 sont dérivées de la taille du
transistor mémoire PMOS de la cellule.

5.1.3 Génération des courants de référence

Le courant de référence utilisée pour les cellules a fort courant de polarisation (premier
intégrateur) est égal a Iref soit 1.25mA. La référence pour les cellules du second et du
troisieéme intégrateur est de (2 x Iref)/10 soit 0.25mA. En fonction de la décision prise par les
comparateurs, on doit générer ces valeurs en courant positif ou négatif.

On désire pouvoir faire fonctionner le circuit avec 2 autres valeurs de courant de
référence:

* Iref/2 soit 0.625mA pour le premier intégrateur et Iref/10 (0.125mA) pour le
second et le troisieéme intégrateur.

* 3Iref/2 soit 1.875mA pour le premier intégrateur et (3 x Iref)/10 (0.375mA)
pour le second et le troisi¢me intégrateur.

Le générateur de courant de référence doit fournir les courants de rebouclage pour les
deux modulateurs du circuit. Il doit fournir tous ces courants & partir d’une seule source de
courant externe.

La Fig 5.7 explique la structure du générateur de référence. Nous avons crée 3 sous
circuits:

* «dump» est un sous-circuit qui a pour rdle d’absorber le courant Iref quand
«Refl» et «Ref2» ne se calibrent pas. Ce circuit contient un transistor cascodé
monté en diode.

* «Refl» et «Ref2» génerent les courants de référence pour les deux
modulateurs du second ordre, ils «lisent» le courant Iref pour se calibrer.
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o «refl» et «ref2» génerent les courants de référence pour les deux modulateurs
du premier ordre, ils utilisent la tension de grille du circuit «dump» pour faire leur

calibration.
¢ Iref
®2a 2
(> ®la+®lb
vers Intg] <a— Jt—jbq —p» vers Intgl
vers Intg2 -a—] Refl um Ref) > VIS Intg2
vers Intg3 a—— l —— vers Intg3
refl e

Fig 5.7 Structure du générateur de référence

Le principe de la génération du courant de rebouclage Iref consiste a mémoriser le
courant externe sur une mémoire de courant NMOS ne possédant pas de source de polarisation
(cf Fig 5.8). Ceci est fait au cours de la premiere boucle («L1») quand la référence est en
calibration. Au cours de la seconde boucle de calibration une mémoire PMOS ne possédant pas
de source de polarisation lit le courant de sortie de la mémoire NMOS. De ce fait on a crée
deux courants de signe contraire et de valeur absolue égale. Au moyen de deux interrupteurs
on peut donc choisir de reboucler +Iref ou -Iref vers le premier intégrateur.

Pour générer le courant de rebouclage du second intégrateur, on utilise les courants
mémorisés par la mémoire NMOS et la mémoire PMOS (cf Fig 5.8 et schéma en annexe). Au
moyen d’un miroir de courant dans chacune des deux mémoires, nous créons deux courants de
signe contraire et de valeur (2 x Iref)/10.

Le courant de rebouclage du troisicme intégrateur ne peut étre généré de mani¢re
identique a celui du second intégrateur, en effet il doit étre disponible au moment ou les
sous-circuits Refl ou Ref2 sont en phase de calibration. En formant un miroir de courant
dynamique avec le circuit «dump» nous générons et mémorisons le courant de rebouclage
négatif de valeur 2Iref/10 (cf Fig 5.9). Ceci est réalisé durant la premicre boucle de calibration
des sous-circuits refl et ref2. Le courant de rebouclage positif est mémorisé sur une mémoire
PMOS au cours de la seconde boucle de la phase de calibration.

Pour pouvoir changer la valeur du courant de référence Iref a Iref/ 2 ou 3lref/2 sans
modifier le point de polarisation des mémoires NMOS et PMOS des sous-circuits Refl, Ref2,
refl et ref2, nous avons utilisé trois transistors cascodés en parall¢le dans les mémoires et les
miroirs (cf Fig 5.8). Ceci permet de moduler la taille des transistors mémoire en coupant un ou
deux des trois transistors cascodes. On obtient donc trois modes de fonctionnement du circuit
générateur de courant de rebouclage:

e Mode 1, les trois transistors cascodes sont actifs et permettent aux trois
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Courant Extérieur Iref

transistors en paralléle de conduire. Ce mode est utilisé pour Iref €gal a 1.875mA.

» Mode 2, deux des trois transistors cascodes sont actifs, le courant de référence
Iref est égal a 1.25mA.

* Mode 3, un des trois transistors cascodes est actif, le courant de référence Iref
est égal 2 0.625mA.

vdd
Vers le miroir de courant
Msp3 I Msp2 J Mspl pour générer +2Iref/10
pour Uintégrateur 2
-
Msw

Vb2s3 — Vb2s2 —
Mcsp3_l Mcsp2
l Vers I'intégrateur!
Cal.Ll Vb3S
l s
o Vers le miroir de courant
Y] pour générer -2Iref/10
T T e
b pour l’intégrateur 2
Cech Ms3 Ms2 Ms1
Vss
IModel | Mode2 l Mode3 IModel l Mode2 JMc'de3
Vb3s3[Gnd Gnd Vb3 Vb2s3 | Gnd Gnd Vb2
Vb3s2{Gnd Vb3 Vb3 Vb2s2 | Gnd Vb2 Vb2
Vb3sl| Vb3 Vb3 Vb3 Vb2s1 | Vb2 Vb2 Vb2

Vb3 (Vb2) est la tension de bias permettant la bonne polarisation du cascode NMOS (PMOS).

Fig 5.8 Principe de la génération des courants de rebouclage de Ref1 et Ref2.

L’utilisation de ce générateur de courant de référence est synchrone avec celle du circuit,

nous avons mis au point un cycle de calibration des quatre sous-circuits garantissant une
calibration toutes les quatre phases. La Table 5.1 explique [’état de fonctionnement du
générateur pour chacune des phases, lorsque une des sorties n’est pas utilisée par le
convertisseur, nous connectons la source de courant positif a la source de courant négatif pour
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éviter toute désaturation des transistors.

Phase | Refl (modul. no 1) Ref2 (modul. no 2) refl et ref2
®dla vers YYlaetYY2b | vers YYlaet YY2b | inutilisée

d2a Calibration inutilisée vers YY3a
d1b vers YYlbet YY2a | vers YY1bet YY2a | Calibration
®2b inutilisée Calibration vers YY3b

Table 5.1 Occupation des sous-circuits «Ref» et «ref»

St

: <

S

2 Vb2s3 ] Vb2s2 —

Q

5 Mcsp3 | Mcsp2

=

<

5

3 N
Cal.L2 —j

Vers ’intégrateur3

}—>

———————————— ;&I,I-H_II;»_ T T ': Cal.L2 —
|
I
: Mcs3 Mcs?2 Mecsl
Vb3sl Vb3s2 Vi3s3 calLil

V! 4 —— : Vb3s3 — [ Vb3s2 —] Vb3sl —

I
’_T : Msw ' 1 l_
' —l—
(o) ; Cech T~ (0-200
! Ms3 Ms2 Msl
Vss : Vss

|
I
I

(x 1) (x 0.2)

~¢———— Miroir de courant dynamique ——————

Fig 5.9 Principe de la génération du courant de rebouclage de refl et ref2
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5.2 Simulation des performances du modulateur

5.2.1 Modélisation de la cellule

Afin de pouvoir valider la résolution de 16 bits attendue, la cellule double boucle
cascodée a été modélisé€ dans le simulateur de circuits 3 courant commuté. Nous avons simulé
le fonctionnement du convertisseur M.A.S.H.21 sur un grand nombre de périodes afin de
pouvoir faire une transformée de fourier de la sortie du modulateur et déterminer son rapport
signal sur bruit. La modélisation de la cellule inclue de nombreuses non-idéalités:

* Conductance de sortie de la cellule et caractéristique quadratique des
transistors mémoire. Au cours de la premiere boucle I’amplificateur de régulation
est modélisé.

* La conductance dynamique de la cellule.

* L’injection de charge de I'interrupteur d’échantillonnage 2 la fin de chaque
boucle.

* Le bruit échantillonné sur les deux boucles.

oM -2.0M -1.0M 0. 1.0M 2.0M 3.0M
ITIN_INIT C(LIN) 3.480M

Fig 5.10 Erreur de copie prédite par le modele de la cellule

Les valeurs nécessaires 3 la modélisation de la cellule proviennent des modeles des
transistors ainsi que des différentes tailles des transistors de la cellule. Afin de pouvoir &tre sur
de la simulation du modulateur, nous avons comparé I’erreur de conversion de la cellule prédite
par le modele A I’erreur obtenue par la simulation transitoire HSPICE avec le modele
«Lev28typ» (cf Chapitre 4).
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Le courant de polarisation de la cellule est de SmA, nous avons simulé ’erreur de la
cellule pour un courant d’entrée de -3.5mA 3 3.5mA. Le fichier de simulation de la cellule
utilise le principe de mesure de I’erreur de copie du circuit IMEMTEST (cf chapitre 2).

Les Fig 5.10 et Fig 5.11 montrent I’erreur d’acquisition obtenue avec le modele et
HSPICE. On distingue nettement que 1’erreur prédite par le modele est plus importante (2 peu
prés trois fois) et fortement non-linéaire comparée a celle obtenue par la simulation HSPICE.
Cette sur-estimation de I’erreur de copie est une marge que nous prenons sur la performance du
modulateur.

ON g_«. ....................................
ON ;_ ....................................................................................................
ON (RN e evernns T S T heveennn Leeene de beeenn. Leeeenn Toeeeno. L....
-3.0M -2.0M -1.0M 0. 1.0M 2.0M
-3.50M IIN_INIT CLIN)

Fig 5.11 Erreur de copie obtenue en simulation transitoire de la cellule (HSPICE)

5.2.2 Validation des performances du circuit

Le circuit a ét€ simulé au moyen du simulateur de circuits 2 mémoire de courant. La
fréquence d’échantillonnage est fixée a 2.56 Mhz, le rapport d’échantillonnage étant de 128,
nous avons une bande passante de 10 Khz. La conversion tension courant 4 ’entrée du circuit a
été modé€lisée, c’est & dire que ’asservissement du noeud d’entrée de la cellule influe sur la
précision de la conversion. La valeur des résistances de conversion est 3 KOhm. Le courant de
référence est de 1.25mA.

La Fig 5.12 donne le spectre idéal du modulateur M.A.S.H.21, 1a fréquence du signal est
fixée 2 2.5 Khz et son amplitude 2 -8dB. Il a été obtenu en ne prenant pas en compte le bruit de
quantification, en augmentant considérablement la valeur de la tension Early des transistors, en
forcant la conductance dynamique 2 zéro et en annulant la charge injectée par les interrupteurs
d’échantillonnages. Le rapport signal 2 bruit est de 115 dB ce qui est fortement supérieur aux
98 dB voulus.
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Fig 5.12 Spectre idéal de la sortie du convertisseur

Le fait d’ajouter l’erreur causée par la charge injectée par les interrupteurs
d’échantillonnage ne diminue pas le SNR du modulateur. Seule 1a charge injectée 4 la finde la
seconde boucle par I’interrupteur PMOS crée une erreur de copie de la cellule. Or le trés fort
gain de la cellule fait que la tension de mémorisation en fin de seconde boucle est égale 3 VB1
a quelques millivolts prés. La charge injectée est donc constante ce qui crée un offset de copie
de la cellule. La structure méme de 1’intégrateur 8 deux phases réjecte cet offset de copie. Cela
explique donc I’insensibilité du modulateur 2 I’injection de charge.
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Fig 5.13 Spectre de la sortie du convertisseur (en ne modélisant que la conductance statique)

En fixant les tensions Early des transistors 2 la valeur normale, on cause une erreur de
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copie non linéaire due 2 la conductance de sortie. Ceci cause une augmentation du plancher de
bruit blanc du convertisseur. Le SNR calculé passe a 108 dB ce qui est trés élevé (cf Fig 5.13).
Comme !’erreur de copie de la cellule modélisée est plus pessimiste comparé 3 la valeur
prédite par HSPICE, nous considérons que le gain de copie de la cellule est assez élevé pour la

précision voulue.
Enfin en ajoutant I’influence de la conductance dynamique et du bruit échantillonné nous

obtenons les performances du modulateur. Le SNR est de 92.53 dB pour un signal d’entrée de
-7.95 dB (cf Fig 5.14). La précision de 16 bits est tout juste vérifiée.

-10.0 E T T PP T O N e .
20, 0 - g.;\;.p._..az.sa@,ﬁ.... : ‘

-30. .
-40.
-50.
-60. '
-70.0 %
-80.0 %
-80.0%
-100.0 2
-118.0 %

-120.0 3
-130.0 S
-140.0 3

-150.0 £

-180.0 £
-170.0 %
-180.0 2

-180. : :
E oo l . . E
-200.0 L1 et el atel
100 100.0" 1.0k 10.0K LL“TOO.&KJ ll"“lll.go
. FREBGUENCY (LOG) 1.280

Fig 5.14 Spectre de la sortie du convertisseur (en modélisant toutes les erreurs de la cellule)

Une erreur d’offset de comparaison de 12.5 HA, une imprécision de 5% sur la division du
signal par la cellule YY4 ainsi qu’une erreur de 5% sur la valeur des courant rebouclés ont été
ajouté comme imprécision du convertisseur. Le SNR calculé reste inchangé, ce qui prouve
I’indépendance du modulateur face a ces limitations.

Afin de caractériser la linéarité du modulateur nous avons simulé I’évolution du SNR en
fonction de I’amplitude du signal d’entrée. Cette simulation a aussi été faite en ajoutant le
maximum d’erreurs 2 la cellule et au convertisseur. La Fig 5.15 présente le résultat de
simulation, la courbe en pointill€ est la caractéristique idéale d’un modulateur 16 Bits. Nous
remarquons que la simulation montre une précision supérieure 2 16 Bits pour un signal

d’entrée de -100 dB 4 -8 dB.
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Fig 5.15 Simulation de la linéarité du modulateur

5.3 Simulation électrique

Ces simulations avec un macromodele de la cellule ont permis de valider les
performances du modulateur. Une étape indispensable avant la réalisation du layout du circuit
est de simuler électriquement les différentes parties du circuit ainsi que la totalité du circuit.
Ces simulations électriques permettent de dépister des probléme de connectique dans la
database schéma du circuit. Elles constituent la preuve de la bonne fonctionnalité du circuit.

5.3.1 Génération des courants de référence

Une simulation en transitoire a été faite de la partie générant les courants de référence du
circuit. La topologie de simulation de cette partie du circuit comprends le sous circuit générant
les six horloges, la partie sous test ainsi que des sources de tension fixe de valeur VB1. Nous
simulons successivement les quatre phases de fonctionnement du générateur, au cours
desquelles les courants de sortie des références sont appliqués aux sources de tension.

11 faut vérifier deux points:
« La bonne stabilisation de la tension de mémorisation des mémoires NMOS et
PMOS au cours des phases de calibration.

» La valeur du courant de sortie positif et négatif pour les deux types de
sous-circuits «Ref» et «ref».

La stabilisation des tensions de mémorisation n’est pas finie au cours de la premiére
calibration. En effet au début de la simulation la tension stockée sur les capacités mémoire est
nulle, il faut deux temps d’acquisition pour atteindre précisément la valeur finale. Aprés ces
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deux calibrations, nous obtenons les courants de référence voulus. Le matching entre le
courant positif et le courant négatif est parfait a moins de 1 pour mille ce qui bien plus faible
que les 5% d’erreur utilisés lors de la simulation des performances du modulateur.

5.3.2 Test du comparateur

Une comparaison pour différentes valeurs de temsion d’entrée a été€ simulée en
transitoire. Le modele SPICE utilisé est le «lev28typ». Le parfait fonctionnement du
comparateur a pu étre vérifié, nous avons aussi estimé de maniére qualitative la plage
d’indécision du comparateur. Elle est trés faible puisqu’elle est largement inférieure a 1/10 de
millivolts. La zone d’indécision correspond au cas ou les entrées sont tellement proches que le
comparateur a du mal a basculer vers un des €tats stables. Cela se traduit par un temps de
basculement beaucoup plus long, qui peut parfois atteindre la durée totale de la seconde boucle
au cours de laquelle la décision est prise.

En fonctionnement réel, il faut prendre en compte le bruit électrique des alimentations et
du substrat qui diminuera considérablement la zone d’indécision. Les simulations du
modulateur montrent que la précision de la comparaison influe trés peu sur les performances
du modulateur. Nous pouvons donc considérer que le comparateur est largement suffisant.

5.3.3 Simulation du comportement transitoire sur 100 périodes

Une étape importante de la mise au point du modulateur est la simulation électrique en
transitoire de tout le circuit. Elle est la preuve de la parfaite fonctionnalité du circuit,
malheureusement, la puissance actuelle des stations de travail ainsi que la complexité du
modulateur ne permet pas de simuler le fonctionnement du modulateur sur un grand nombre de
périodes.

Vu le nombre de transistors du circuit nous avons été forcé de «démarrer» le circuit avec
précaution en adoptant le chronogramme de commande des alimentations, des courants de
référence et des horloges suivant:

. /
Tensions 3 / /

d’alim. 0

Courant b / ///

de bias.
0 /

Iref| / /
Courants
de ref. 0 ‘_/
Horloge / Active / /

U] EEREPRS T LERTT SRR T E LT REEE RN

Etablissement Etablissement Fonctionnement normal du modulateur sigma-delta
des tensions de du modulateur

.OP de SPICE  polarisation

Fig 5.16 chronogramme de «démarrage» du circuit permettant 2 SPICE de converger.

Nous avons donc réalisé deux simulations du modulateur:
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* Un fonctionnement en transitoire d’une dizaines de périodes en enregistrant
dans le fichier de sortie 1’évolution de tous les signaux du circuits. Le but de cette
simulation est de visualiser I’évolution des principaux signaux du circuits et de
vérifier manuellement que toutes les fonctions se déroulent parfaitement. Cette
vérification quoique indispensable a le désavantage de reposer sur une vérification
humaine qui n’est pas sure a 100%. Toutefois elle permet de «voir vivre» le circuit.

* Une simulation d’une centaines de periodes de conversions du modulateur
avec un signal continu puis un signal sinusoidal en entrée. Cette simulation ne
permet pas de regarder 1’évolution de tous les signaux du modulateur, cela créerait
un fichier de sortie de trop grande taille. Une simulation de 100 périodes de
fonctionnement du circuit dure environ deux jours sur une station de travail de type
SUN Sparc 10. Cette simulation permet de déceler certaines erreurs graves comme
une inversion du rebouclage des courants de référence.

Ces deux simulations ont été réalisées. Le modulateur MLA.S.H.21 dont le schéma est
décrit dans I’annexe a satisfait toutes les vérifications faites sur le résultat de la simulation.

Le schéma du modulateur a ensuite été pris comme base de donnée de référence pour la
réalisation du layout du circuit. Ce dernier a été fait manuellement en respectant les regles du
dessin analogique. Il est expliqué dans le paragraphe suivant.
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5.4 Layout du circuit

L’'intégration d’un convertisseur analogique digital est difficile dans le sens qu’elle est
I’interface entre le monde des signaux analogiques et numériques. Sur le méme substrat vont
transiter des signaux numériques aux transitions rapides et bruyantes, ainsi que des signaux
analogiques forts sensibles aux perturbations. La précision requise de 16 Bits rends la tache
encore plus difficile vu le rapport signal a bruit demandé dans la partie analogique.

+
Refl YYla& YY1b Regl YY4 & Reg2
L“L‘L\\\\\\\\‘\“‘\\\‘\\‘\‘\‘\\\\\\\\\\\“L“i
Inp , f1 E =R
e YY2a& YY2b regl § YY3a& YY3breg2 § | |
— O o |
Inm /
y/j;é‘*" C: .
Ibias e al 0| Ckin
BHvP »  BIASR BIAS vy
Iref 8
= =R
ref2 YY2a& YY2b regl g YY3a & YY3b reg2 g :
| @) @) /
’I"Il’l’l’l’II’I’I’I’I”I’I’I”Illl””””4"
Ref2 YYla& YY1b Regl YY4 & Reg2
+

ro sy, Ll, L2, CIDIa, ¢2a, q)lb, q)2b, ml, m2
=emmmesnss VB 1, VB2, VB3, VB4, VBreg, signaux de routage analogiques

Fig 5.18 plan du layout du circuit.

Nous avons porté attention a la répartition des différentes parties du modulateur dans le
layout du circuit. Nous avons respecté les régles suivantes:

* une séparation nette des parties numériques et analogiques.

* trois tensions d’alimentation séparées. L’alimentation de la partie analogique
(vdda, gnda), celle de la partie digitale (vdd, gnd) ainsi qu’une alimentation
particulicre pour les buffers commandant les interrupteurs dans la partie

analogique (vplusd, gnd).
* Le routage des signaux analogiques ne croise pas le routage des signaux
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numériques.

Le schéma de la Fig 5.18 donne le plan de répartition des différentes parties du circuit.
Les circuits BIAS et BIASR générant les tensions de polarisation sont placées au centre du
circuit entre les deux modulateurs. La partie numérique de génération des signaux d’horloge
est a ’extréme droite du circuit. Le routage des signaux d’horloge est fait au moyen de deux
bus entrant dans chaque modulateur. Le bus ne traverse pas les parties analogiques, ces
derniéres entourent par la gauche le bus en se connectant sur le signal d’horloge voulu. Les
signaux de routage analogique transitent par le coté gauche du circuit et donc ne croisent pas le
bus des horloges. Le circuit de génération des courants de référence est a I’extréme gauche du
circuit. Il est composé d’un générateur de courants de référence par modulateur, un a chaque
extrémitée. Au centre il y a une partie commune aux deux générateurs, le circuit DUMP.

Les signaux m! et m2 provenant de la décision des comparateurs font partie du bus de
signaux numériques. Ils sont lus par les générateurs de courant de références pour reboucler les
décisions des comparateurs. Des buffers se situant dans la partie numérique, lisent ces signaux
et les transmettent vers les plots de sortie.

Le brochage du circuit est présenté dans la Fig 5.19. Le circuit comporte 51 signaux
d’entrée sortie, en effet le nombre de plots d’alimentation analogique est élevé (12 x GNDA,
12 x VDDA) il est justifié par la forte consommation statique du circuit (environ 68mA). Nous
avons utilisé un boitier de type CLCC68 comportant 68 plots, ce circuit posseéde un capot non
scellé, il permettra donc des mesures sous pointes.

-
153§ 1333 Iy
onoom‘@%'}'}‘.&:lr‘i>>>.‘>on
vdda —
vdda ——
vdda - vdd
gnda ———ml
gnda —— m2
viplus—- ckin
gnda gnd
—1 — gnd
gnda——{] 68 sync
VImos— F—m2m
gnda— —— mlm
gnda— lect
vdda— vdd
vdda—-
vdda——-_
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Fig 5.19 Brochage du circuit réalisé.

Les 5 tensions de polarisation VB1, VB2, VB3, VB4, VBreg sont connectées chacune a
un plot de sortie. Cela permettra de mesurer ces tensions lors de la phase de test, nous pourrons
aussi ajouter des capacités de stabilisation pour ces tensions si nécessaire. Toutefois cela
représente un danger, ces plots sont un chemin direct pour le bruit extérieur au circuit vers la
partie analogique du modulateur. Nous avons donc dépassivé une petite partie du circuit qui est
traversée par le routage des ces signaux vers les plots. Au moyen d’une pointe il sera toujours
possible de sectionner ce routage et donc de déconnecter les 5 plots.

Des plots de test sous pointes ont €té aménagés sur les noeuds de mémorisation des
cellules du premier intégrateur. Ils permettront de visualiser 1’évolution des tensions de
mémorisation Vgn et Vgp des cellules YY1 lors du test du circuit.

Le layout complet du circuit est présenté en Fig 5.20. La taille du circuit est de 4mm par
3.238mm. Il est composé de 5516 transistors. Sur cette vue globale du circuit, il est possible de
distinguer les différentes parties du circuits comme elles sont indiquées dans le plan de la Fig
5.18.

Ce circuit a été envoyé en fabrication, nous en avons recu 10 exemplaires encapsulés.
Afin de permettre leur test, un circuit imprimé ainsi qu’une manipulation pilotée par un PC ont
été mis au point. Le dernier chapitre présente le circuit imprimé ainsi que la méthode de test du
circuit. Nous donnerons ensuite les principaux résultats de test et leur interprétation.
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5.5 Annexe: schéma électrique du circuit
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Réalisation d’un modulateur sigma-delta cascadé de type M.A.S.H21
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Fig 5.30 schéma de “imem5
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Réalisation d’un modulateur sigma-delta cascad¢ de type M.A.S H21

Fig 5.32 schéma de “imem5_2_2"
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Réalisation d’un modulateur sigma-delta cascadé de type M.A.S.H.21

Fig 5.36 schéma de “Comp5_2”
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Fig 5.39 schéma de “Ref5_2_2”"
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Chapitre 6

Chapitre 6

Test du modulateur sigma-delta du troisiéme ordre de type
M.A.S.H.21

Ce chapitre présente la manipulation de test, le circuit imprimé ainsi que la
méthodologie employés pour évaluer les performances du modulateur
sigma-delta M.A.S.H.21. Le test du circuit a été réalisé. les principaux résultats
de mesures sont exposés et commentés. Nous proposons a la fin de ce chapitre
des explications et des solutions pour remédier aux différences entre les
performances voulues et mesurées.
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Chapitre 6

6.1 Manipulation de test

Une manipulation de test a été spécialement développée pour le test du convertisseur. Le
circuit imprimé de test comprend le convertisseur, la génération des références de tension et de
courant nécessaires ainsi qu’un connecteur 20 broches (Jout2) permettant l'acquisition des
sorties numériques par un systtme HP16500B. Il contient aussi un montage a deux amplis
opérationnels permettant de générer deux signaux symétriques avec une précision et un niveau
de bruit de I'ordre de 16 bits. Le systeéme d'acquisition et le générateur de signal sont pilotés par
un PC au moyen du logiciel d'instrumentation LabView. Les données numériques sont
récupérées par le PC, la recombinaison de sorties numériques ainsi que la FFT et le calcul du
TSNR sont faites par LabView. Les spectres ainsi obtenus peuvent étre sauvegardés dans un
fichier.

Le schéma détaillé de la maquette de mesure réalisée est donn€ Fig 6.2.

Le circuit est alimenté sous 5V, il nécessite pour fonctionner une source de courant de
polarisation de 500uA. Les courants de polarisation et de référence sont dérivés de deux
sources de courant Burr-Brown Ref200 (références fixes de 100 pA faible bruit). Le courant
Iref utilis€ par le circuit comme référence pour la conversion analogique numérique doit
prendre deux valeurs suivant le mode de fonctionnement de la référence de courant du circuit.
Le mode de fonctionnement est réglé au moyen des cavaliers S1 et S2. Le courant Iref
correspondant a chacun des modes est le suivant:

* Model, 600mA pour (S1, S2) = (0,1)
* Mode2, 1200mA pour (S1, S2) =(1,1)

K L
{ 2K}

tr
T
N
é
+
O
g
[ ]
@
2K
{4k}

' + Vem

Sp ~ Vem + (Ep-Em)

Sm ~ Vem - (Ep-Em) —

Fig 6.1 Montage générant le signal différentiel
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Chapitre 6

La conversion tension-courant a I’entrée du circuit est réalisée par 1’intermédiaire de
deux résistances de 3 KOhm précises a 0.1%. On utilise deux résistances (RconvP, RconvN)
puisque I’entrée est différentielle. Les noeuds d’entrée du circuit étant asservis a la tension de
polarisation VB1, il suffit d’appliquer le signal en tension additionné a un potentiel (identique
a VB1) sur la résistance pour faire la conversion. Un montage a deux amplificateurs
opérationnels réalise la génération des deux signaux d’entrée différentiels (centrés autour de
VB1) a partir du signal provenant du générateur de fréquence basse distorsion Khron-Hite. La
Fig 6.1 explique le fonctionnement de ce montage, les amplificateurs OP 213 (U2) permettent
d’obtenir un rapport signal sur distorsion de 1’ordre de 16bits. Il y a peu de contraintes sur la
précision et le matching des résistances utilisées.

La maquette de test comprends un systéme qui injecte sous forme de courant a ’entrée
du modulateur une fraction du signal d’entrée. Il permet de régler trés précisément la valeur de
I’ offset au moyen d’une résistance variable.

HP-IB

Single ended to Vin
Differential
3KOhm 3KOhm -
N - Source de tension
iin- +
2 Khron-Hite
s-d-AMS
Ckin // 5b .

! " lect,ml,m2,mim,m2m Syst‘eme d acq.
PT HP16500B

Clock gen.
HFS9030
/7777

Fig 6.3 Automatisation de la caractérisation du convertisseur

Une série d’optocoupleurs HP7101 isole la masse de la plaquette de la masse du systéme
d’acquisition de données HP16500B.
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Test du modulateur sigma-delta du troisieme ordre de type M.A.S.H.21

Le montage générant le signal différentiel a besoin du potentiel VB1 comme entrée
mode commun (entrée vem). La maquette de test peut générer ce signal de mode commun de
deux manieres:

* En recopiant la tension de polarisation VB1 disponible en sortie du circuit.

* En divisant, avec un pont résistif, la tension de référence de 5V disponible sur
la plaquette.

* Dans ces deux cas, on utilise un amplificateur opérationnel monté en suiveur
(Ucm1l) pour augmenter I'impédance vu par la tension de bias VB1 du circuit ou
par la référence de tension de la plaquette.

Le signal d’horloge est généré par un Tektronix HFS9030. Un buffer (Ubl), avec des
filtres RC aux sorties, permet de filtrer directement les sorties ml et mlm des deux
modulateurs du second ordre, ceci afin de pouvoir visualiser directement la sortie du
convertisseur sur un oscilloscope. Bien qu’inutile pour la mesure des performances du
modulateur, cette possibilit€é permet, au démarrage des tests, de s’assurer du bon
fonctionnement du circuit.

Le schéma de la Fig 6.3 explique 1’automatisation de la caractérisation du convertisseur.
Les signaux numériques entrant dans le systeme d’acquisition sont le signal de synchronisation
lect qui indique que les données sont valides (sur front montant) ainsi que les quatre sorties
(deux par modulateur du troisi¢me ordre) ml, m2, mlm, m2m qui devront étre recombinées
numériquement pour obtenir deux modulateurs du troisitme ordre. Comme les deux
modulateurs ont un courant d’entrée de signe contraire, en soustrayant la sortie du second
modulateur a celle du premier, on a un gain de 3dB sur le TSNR. On peut aussi éliminer les
signaux parasites de mode commun.

VB1 VB2 VB3 VB4 V(Ibias) V(Iref) (A%
Mesure 32 2.46 3.44 1.85 1.91 32
Chip no3
Simu 3.32 2.6 3.19 1.74 228 2.54 0.68
Lev 28
Simu 3.39 2.68 3.36 1.78 2.33 2.68 0.54
lev 15 typ
Simu 3.22 2.44 37 1.96 2.02 295 0.16
lev 15 ws
Simu 3.54 291 3.02 1.6 2.63 24 1.71
lev 15 wp

V(bias) et V(Iref) correspondent a la tension mesurée sur le noeud d’entrée pour les courants Ibias et Iref
‘ws’ signifie Worstspeed

‘wp’ signifie Worstpower

(A% représente la somme des carrés de 1’écart par rapport a la mesure

Fig 6.4 Tensions de polarisation mesurées et simulées.

6.2 Mesure de la polarisation du circuit

Pour la mesure statique le circuit est testé avec l’alimentation a 5V, la source de
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polarisation a 500pA et le courant de référence Iref a 1200mA (mode 2 soit [S1,S2] = [0,1]).
Le signal d’horloge Ckin est laissé a 1’état bas, le circuit est donc dans 1’état L1="1" (on se
place en phase Phi2a). Cet état correspond a la phase de calibration du circuit de génération de
référence Refl (cf chapitre 5).

La mesure des tensions de bias ainsi que la tension des noeuds d’entrée pour les courants
Iref et Ibias est donnée Fig 6.4.

La mesure est comparée a quatre modeles. Le ‘Lev 28’ est un modele développé par
HSPICE et qui prends en compte la saturation de maniere graduelle. Nous I’avons extrait et
optimisé 2 partir d’un seul échantillon. Le ‘Lev 15 est un modele du simulateur ELDO, le
fondeur nous I’a livré pour les simulations analogiques, il existe donc en version typique, forte
consommation (worstpower) et faible vitesse (worstspeed).

Par comparaison, il apparait que le modele le plus proche pour le point de polarisation
est le ‘Lev 15 ws’, en effet c’est lui qui présente le moins d’écart par rapport a la simulation.
On remarque que les tensions VB1, VB2, V(Ibias) sont les plus proches. Ces trois tensions
sont générées a partir de transistors PMOS alors que les autres tensions sont générées par des
NMOS. Le modele ‘Lev 15 ws’ a donc de meilleurs parametres pour les transistors PMOS.

La polarisation mesurée est conforme a la simulation, le circuit est considéré comme
bien polarisé.

6.3 Caractérisation du circuit en fonctionnement

Afin de pouvoir utiliser facilement les résultats de test, les conditions expérimentales
suivantes sont précisées pour chacune des mesures:

* Tension d’alimentation (Volts) -> VDD

* Fréquence d’échantillonnage (Mhz) -> Fe

* Rapport cyclique du signal Ckin (%) -> Rcyc

* Rapport de suréchantillonnage -> OSR

* Fréquence du signal (Khz) -> Fx

* Amplitude d’entrée du signal (dB relatif au signal d’entrée maximal) -> Vin
» Courant de bias (mA) -> Ibias

* Courant de référence (mA) -> Iref

* Configuration du générateur de référence du modulateur -> Mod

» Type de modulateur test (2nd ordre, 3me ordre, 2 second ordre en paralléle, 2
troisieme ordre en paralléle)

» Nombre de points utilisés pour la FFT (Samples) -> N
REMARQUES:

* Le rapport cyclique de I’horloge Ckin permet de fixer la répartition entre la

premiere boucle (L1="1" correspond a Ckin=’0’), et la seconde (L2='1" a
Ckin="1") durant la phase d’acquisition de la cellule & mémoire de courant.

* La sélection du type de modulateur correspond a la méthode de recombinaison
des sorties du modulateur. La sortie vaut ml pour un second ordre (T?lg 1),
(m1-mlm) pour les deux seconds ordres en paralicle (Typ 2), (m1+(1-Z7")"m2)
pour le MASH21 (Typ 3) et (ml-m1m+(1-Z'1)2(m2—m2m)) pour les deux
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MASH21 en parallele (Typ 4).

Le Circuit a été€ dessiné pour fonctionner dans la configuration suivante:

VDD

Fe Rcyc | OSR | Fx

Vin Ibias | Iref Mod

Typ

256 | 50% | 128 <10

<0 4 0.5 1.25 |2

Amplitude {dB]

* Chaque TSNR ou figure est suivi d’un numéro entre parenthéses, il correspond
a la référence en annexe A des conditions expérimentales dans lesquelles le TSNR

a été mesuré.

6.3.1 Influence de Poffset d’entrée

Au cours des mesures nous avons observé la présence de raies parasites. La fréquence et
I’amplitude de ces raies sont dépendantes de la valeur du courant d’offset en entrée du
modulateur. Un dispositif spécial permettant de régler trés précisément la valeur de I’offset a
été implémenté sur la carte de test. Les spectres des Fig 6.5 et Fig 6.6 ont été mesurés pour une
valeur élevée d’offset (-50 dB) et une valeur quasi nulle de I’offset. Dans le second cas les raies
parasites ont quasiment disparues, dans le premier elles existent et sont élevées.

influence de 1 offset

40
-50 k
-60 F Signal
-70
-80 ]
-90

-100

e
:iiZW

-140 }

-150

chip4_ladat" —

100 200 300

400

500 600 700 800 900
Frequency [Hz]

1000

Fig 6.5 Spectre du modulateur du troisieéme ordre (offset -50dB)(cond11)

Ces raies ressemblent a des oscillations liées aux cycles limites dans les convertisseurs
sigma-delta. En effet, ces cycles limites peuvent créer des fréquences parasites (sans rapport
avec la fréquence du signal d’entrée) qui sont fonction essenticllement de la composante
continue ainsi que de ’amplitude du signal d’entrée [1].

Pierre Carbou et al. attribuent ces raies a I’influence du second intégrateur sur le premier
intégrateur du modulateur [2]. Une des raisons de cette influence est la communication par les
tensions de polarisation communes aux deux intégrateurs.

Une influence identique est possible dans notre circuit puisque les tensions de
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polarisations sont communes a tous les intégrateurs. Cette communication par les polarisations
est simulable sur SPICE, malheureusement ce simulateur est trop lent pour pouvoir obtenir un
spectre de sortie. La simulation en ’c’ du modulateur sur un grand nombre de périodes a été
faite avec un modele simplifié de la cellule qui ne prends pas en compte pour l’instant ces
influences. Ceci expliquerait la raison pour laquelle ces raies parasites n’ont pas été vues en

simulation. :
influence de 1 offset

° o signal
R L e

Frequency [Hz]

Fig 6.6 Spectre du modulateur du troisiéme ordre (offset nul)

Pour chaque exemplaire de circuit de circuit testé, nous avons cherché a annuler au
maximum I’ offset d’entrée avant de commencer les mesures.

6.3.2 Modulateur du second ordre seul

6.3.2.1 Probleme d’établissement

En fixant la fréquence du signal a 2 KHz et son amplitude a -10 dB, on obtient un rapport
Signal sur Bruit plus Distorsion de 54.25dB(cond1) pour un modulateur du second ordre seul.
Le TSNR devient 51.68dB(cond2) pour un rapport OSR de 64.

Il est inutile de faire la comparaison avec un résultat de simulation pour voir qu’il y a un
manque de précision, le TSNR est beaucoup trop faible. La Fig 6.7 représente le spectre en
échelle logarithmique. La pente du bruit de quantification, théoriquement égale a 40 dB par
décade, a une valeur bien plus faible entre 1000 2 5000 Hz. Le plancher de bruit est beaucoup
trop haut. Ce genre de TSNR a été observé sur la simulation d’un modulateur comportant des
cellules 2 mémoire de courant ayant une forte non-linéarité.

En diminuant la fréquence d’échantillonnage de moitié soit 1.2 Mhz on a une nette
augmentation du TSNR qui passe a 60.57 dB(cond3) pour un OSR de 64 soit un gain de 9dB.
Si on échantillonne 2 600 Khz, avec un rapport cyclique de 25%, le TSNR devient égal a 69.02
dB(cond4) pour un OSR de 64. Le circuit & donc un probléme li€ & 1’établissement lors de la
phase d’acquisition. Le fait de diminuer encore la fréquence d’échantillonnage n’apporte
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presque plus rien, en effet pour Fe=300 Khz le TSNR est de 70.52 dB(condS).

Modulateur du second ordre seul

"chap6.al" ——

-40 t+

Amplitude [dB]

S

-100 }

-120 }

-140 —

1 10 100 1000 10000 100000 1e+06 le+07
Frequency [Hz]

Fig 6.7 Spectre de la sortie d’un modulateur du second ordre pour Fe=2.56Mhz(cond1)

Modulateur du second ordre seul
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"chap6.a4" —
=20
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Fig 6.8 Spectre d’un modulateur du second ordre pour Fe=600 Khz(cond4)
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La Fig 6.8 représente le Spectre du modulateur pour Fe=600 Khz. On voit que la pente
du bruit de quantification est de 40dB par décade. Le TSNR obtenu a Fe=600Khz correspond a
celui d’un modulateur du second ordre.

Le fait de réduire la fréquence d’échantillonnage de 2.56 Mhz a 0.6 Mhz réduit
considérablement la bande de base. En fixant le rapport de suréchantillonnage a 64, on garde
une bande de base de 4680 Hz tout en maintenant une bonne précision.

6.3.2.2 Mesure de la linéarité du modulateur du second ordre

La Fig 6.9 représente la mesure de la linéarit€ du modulateur du second ordre seul. le
TSNR maximal mesuré est de 70.26dB(cond6) pour un signal d’entrée a -7dB par rapport a la
référence ce qui correspond & un nombre de bits effectifs égal a 12.5. La linéarit¢ du
modulateur est identique, en effet le tracé de la Fig 6.9 est toujours supérieur a la droite des
12.5bits.

Ce résultat pour un modulateur Sigma-Delta du second ordre est normal, toutefois la
courbe de linéarité du modulateur a une brusque chute pour un signal d’amplitude supérieure a
-7db. Cela est du a la désaturation du second intégrateur, la simulation avait prédit un tel
phénomene.

La mesure des caractéristiques du modulateur du second ordre seul a mis en évidence un
probléme important de stabilisation en phase d’acquisition qui diminue fortement la fréquence
d’échantillonnage maximale.

S/(N+D) (dB) Linéarité du modulateur du second ordre seul
80

"ordre2.dat" ~—<"]
70 } "sd12pS.dat” —— |

60
50
40
30
20

10

Amplitude (dB)

Fig 6.9 Linéarité du modulateur du second ordre. La pente droite correspond 2 un modulateur
12.5 Bits idéal (cond7)
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6.3.3 Modulateur du troisiéme ordre

Modulateur du troisi€me ordre

r

"sd1_15.dat" —

40t

Amplitude (dB)

o
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-140

1 10 100 1000 10000 100000 le+06
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Fig 6.10 Spectre d’un modulateur du troisieme ordre pour lin a -15 dB(condg)

Modulateur du troisieme ordre
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Fig 6.11 Spectre d’un modulateur du troisi¢me ordre pour Iin a -45 dB (cond9)
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Le modulateur du troisitme ordre caractérisé est en fait la mise en paralleéle de deux
modulateurs MASH 2+1, I’un fonctionnant sur un signal d’entrée positif, I’ autre fonctionnant
sur I’opposé de ce signal (cf Chapitre 5 partie 5.1). L’intérét réside dans le gain de 3dB sur le
rapport signal a bruit ainsi que sur 1’élimination de certains signaux de mode commun. Si les
sorties du premier MASH 2+1 sont ml et m2, et celles du second sont mlm et m2m, la
recombmalson permettant de calculer la sortie finale est (m! - mlm + m?2(1 Z'l)2 -
m2m(1-Z’1)?).

En fixant ’amplitude du signal d’entrée a -15 dB, le modulateur du troisi¢me ordre
donne un TSNR de 76.67 dB(cond8) en fonctionnant en mode2 pour une fréquence
d’échantillonnage de 0.6 Mhz et un OSR de 64. Ce résultat correspond & un nombre de bits
effectifs de 14.9 bits. La Fig 6.10 représente le spectre mesuré dans ces conditions (cond8). On
remarque que le bruit de quantification posséde bien la pente de 60dB par décade
correspondant a un modulateur du troisiéme ordre.

Les Fig 6.11 et Fig 6.12 donnent le spectre du modulateur pour une amplitude
respectivement de -45 dB et -90 dB. Le TSNR correspondant est de 45.27 dB (cond9) et 1.61
dB (cond10).

Sur le spectre mesuré a une amplitude de -45 dB, des raies parasites situées autour des
fréquences harmoniques du signal sont visibles. Ces raies parasites provoquent une légére
baisse du rapport signal a bruit pour une amplitude d’entrée comprise entre -40 dB et -50 dB
(cf Fig 6.13).

L’origine de ces raies est due a des cycles limites dans le convertisseur. Dans le spectre
de la Fig 6.11 elles sont trés faibles suite a 1’annulation de I’offset en entrée.

Modulateur du troisiéme ordre

"sd1_90.d4t" —-
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Fig 6.12 Spectre d’'un modulateur du troisi¢me ordre pour Iin a -90 dB (cond10)
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Fig 6.13 Linéarit€ du modulateur du troisitme ordre (cond11)

La mesure de la linéarité du modulateur est donné Fig 6.13. La courbe obtenue est
presque linéaire, le TSNR commence a chuter pour une amplitude de signal supérieure a -8 dB.
La droite sur le graphique est la caractéristique théorique d’un modulateur 14.5 Bits. La
linéarité du convertisseur réalisé est toujours supérieure ou égale a cette droite ce qui signifie
que ce modulateur Sigma-Delta a une linéarité de 14.5 Bits.

La consommation du circuit est de 68 mA ce qui représente une dissipation de 340 mW.
Une telle puissance dissipée est €élevée mais était prévue. En effet, dans le chapitre 4 nous
montrons que pour atteindre un rapport SNR de 16 Bits, il faut un courant de polarisation par
cellule égal a SmA.

Nous avons testé le circuit pour des valeurs de courant de polarisation plus faibles
(cond12). La valeur minimale, sans que la précision du circuit soit affectée (excepté la
fréquence d’échantillonnage plus faible de 400 Khz), est 200 pA. Dans ce cas la puissance
consommeée par le circuit est de 136 mW.

La linéarit¢ du modulateur que nous avions obtenue par simulation est celle d’un
modulateur 16 Bits. La linéarité obtenue par mesure est supérieure a celle d’un convertisseur
14.5 Bits. L’écart entre la simulation et la mesure est de 1’ordre de 9 dB. En diminuant le
courant de polarisation, la linéarit€¢ mesurée ne diminue pas, cela signifie que ce n’est pas le
bruit thermique qui limite la linéarité de notre convertisseur, ce qui est le cas en simulation.
Cette différence peut étre due a d’autres limitations qui ne sont pas prises en compte dans le
simulateur de circuit 2 mémoires de courant:

- Chemin parasite entre les différents intégrateurs provenant des tensions de polarisation
VB1, VB2, VB3, VB4 et VBreg qui sont communes a tout le circuit.

- une différence entre les deux lignes de traitement du signal dans le modulateur qui crée
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un sous échantillonnage a fe/2 laissant passer en bande de base un peu de bruit de

quantification.

Les caractéristiques principales mesurées sont rappelées dans le tableau suivant.

Caractéristique Conditions] Condition2 Remarque
Tension d’alimentation 5V 5v Le circuit fonctionne pour
VDD >4.25V
Courant de Polarisation 500 nA 200 pA valeur nominale 500 pA
Fréquence d’échantillonnage 0.6 Mhz 0.4 MHz Le circuit a été dessiné pour Fe valant
2.56Mhz
Consommation 340mW 136 mW Le circuit a ét€ dessiné pour une préci-
sion élevée de 16bits
OSR 64 64
Courant de référence 1200 A 600 nA 1200 pA: Mod2, 600 nA: Modl
Dynamique d’entrée 91dB 88 dB
Linéarité 14.5b 14.5b
SNR Maximum 81.88 dB 80.12dB
Dépendance a la Température +0dB/°C La perte de performances est d’environ
(T<40°C) 1dB/10°C pour une température supé-
-0.1 dB/oC rieure 2 40°C
(T>40°C)

Dans le prochain paragraphe nous proposerons une explication face au probleme de
temps d’établissement de la cellule. Des solutions permettant de résoudre le probléme seront

exposées.
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6.4 Analyse des problémes d’établissement

Afin de comprendre le trop long temps d’établissement, des mesures supplémentaires ont
été faites. Cette partie détaillera les mesures entreprises ainsi que les conclusions.
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Fig 6.14 Mesure sous pointes de I’évolution de la tension de mémorisation Vgp

6.4.1 Mesures sous pointes

Le layout du circuit contient des plots de test sous pointes raccordés aux noeuds de
mémorisation Vgn et Vgp des cellules 2 mémoire de courant du premier intégrateur. Le circuit
de test a été€ installé sur le bati de test sous pointes afin de pouvoir poser la pointe de mesure.
La pointe employée est une picoprobe, elle a pour particularité d’étre active et ne possede
qu’une capacité d’entrée de 0.05 pF.

Le fait de poser la plaquette de test sur le bati de mesure nous oblige 2 allonger les fils d’
alimentation de la maquette de caractérisation ainsi que les autres connexions. Lors de la mise
en fonctionnement du circuit, nous avons observé une nette augmentation du bruit de sortie.
Cette observation a été faite a I’oscilloscope. En effet, sans signal a I’entrée du modulateur, la
fréquence de la principale raie parasite (avant réglage de I’offset) €tait visible a 1’oscilloscope
en sortie du filtre R-C de la maquette. Par contre elle n’est plus visible lorsque la plaquette de
test est sur le bati, un bruit important la masque. Suite a cette remarque, on peut penser que les
alimentations ont une contribution importante dans le bruit de sortie.

La Fig 6.14 représente la visualisation de la tension de mémorisation Vgp d’une des
cellules 2 mémoire de courant du premier intégrateur. On distingue bien sur la figure les deux
boucles de I’acquisition. Pour obtenir cette figure, une limitation de la bande passante de la
voie2 ainsi qu’une moyenne ont été utiles. En effet, la sortie de la pointe visualisée directement
est extrémement bruitée. Une des causes pourrait étre le fait que le potentiel mesuré par la
pointe est référencé a la masse du circuit alors que la tension de mémorisation Vgp est
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référencée par rapport au Vdd du circuit. Le bruit apporté par I’alimentation sera donc
additionné au signal & mesurer.

La picoprobe agit comme une sonde classique elle divise par dix le signal, la résolution
est donc de 10mV par carreau. pour la voie2. La valeur de la tension de mémorisation en fin de
seconde boucle reste quasiment identique, a quelques millivolts prés, d’une phase 2 la suivante.
On peut en déduire que la tension d’entrée lors de la seconde boucle est bien régulée, mais pas
autant que la simulation le prédit. En effet la simulation donne une variation inférieure 8 ImV
de la tension de mémorisation Vgp de la cellule sur toute la dynamique d’entrée.

Durant la seconde boucle de I’acquisition, on distingue nettement I’établissement de la
tension Vgp, les oscillations du settling mettent & peu pres 100ns pour étre totalement amorties
ce qui correspond aux simulations SPICE. Par contre, de petites oscillations persistent durant
le reste de la boucle bien que la mesure soit moyennée. Ces oscillations ne sont pas prédites par
SPICE, elle pourraient expliquer en partie un manque de précision de la cellule.

Tek Stopped: 46 Acquisitions
; r T

19

Fig 6.15 Mesure sous pointes de 1’évolution de la tension de mémorisation Vgn

L’évolution de la tension de mémorisation Vgn est donnée en Fig 6.15. Les variations de
la tension de mémorisation Vgn lors de la premi¢re boucle sont bien plus importantes, la
résolution est de 50mV par carreaux, le step d’acquisition mesuré est de 40mV. Le transitoire
d’établissement est plus difficile a visualiser dans cette mesure, il est caché par un bruit
important et la résolution est moins élevée. La mesure n’est plus moyennée. En effet, la valeur
de la tension de mémorisation Vgn pendant la premi€re boucle n’est pas asservie autour de
VB1 mais varie en fonction de I’entrée de la cellule, la moyenne n’est plus possible.

La mesure devrait &tre moins bruitée puisque la tension Vgn tout comme la pointe de
mesure sont référencées a la masse. On distingue quand méme sur la mesure un bruit
important, il peut venir du fait que la référence de masse de la pointe est prise sur la plaquette
de test alors que la tension Vgn est référencée a la masse du circuit intégré.
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En ralentissant la base de temps, on obtient la mesure de la Fig 6.16. La cellule visualisée
est la YYla. Elle est en acquisition d’un courant nul pendant la phase Phi2b, elle fait
I’acquisition d’un courant provenant du modulateur pendant la phase Phila et elle est en
restitution de ce courant pendant les phases Phi2a et Philb.

Sur la figure, la tension Vg prend périodiquement la méme valeur pendant 1/4 de la
période et prend une autre valeur le reste du temps, cette autre valeur est différente d’une
période a l’autre. Cette observation est normale, la phase Phi2b correspond a la valeur
identique prise pendant 1/4 de la période, cette valeur est en fait la valeur de Vgn
correspondante a une courant d’entrée nul (cf chapitre 5). La valeur qui suit est la valeur
acquise en phase Phila. Elle varie d’une période a I’autre car elle représente le courant
d’entrée provenant du modulateur. Cette valeur est maintenue pendant 3/4 de la période
puisque la phase Phila est suivie par deux phases de restitution pendant lesquelles la tension
Vgn reste inchangée sur la capacité mémoire Cgn.
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Fig 6.16 Mesure sous pointes de 1’évolution de la tension de mémorisation Vgn

En diminuant encore la base de temps, on obtient la Fig 6.17. On voit I’évolution du
courant mémorisé par le premier intégrateur du modulateur au cours du temps, cette évolution
est typique des modulateurs Sigma Delta. La dynamique maximum du courant mémorisé sur le
premier intégrateur peut &tre déduite de cette figure. La variation maximale de la tension Vgn
lors du passage de la phase Phi2b a la phase Phila est de 125mV. Comme la conductance du
transistor mémoire Mmemn est de 10mS, le courant maximal mémorisé par I’intégrateur est de
1.25mA soit a peu pres deux fois Iref (les mesures ont été faites en model, Iref = 600pLA). Lors
des simulations, la dynamique du signal du premier intégrateur était effectivement de +/- 2Iref.

6.4.2 Influence de la durée de chaque boucle durant I’acquisition
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Le rapport cyclique de I'horloge d’entrée du circuit influe directement sur la repartition
entre la premiére boucle d’acquisition L1 et la seconde boucle L2 au cours de la phase
d’acquisition. Ceci nous a permis de faire varier séparément la durée de chaque boucle afin
d’en évaluer I'impact sur la précision du circuit.

Lorsque la premiére boucle L1 a une durée inférieure & 600 ns, les performances du
modulateur se dégradent de maniére trés progressives.

Pour une durée de la seconde boucle L2 inférieure a 30 ns les performances se dégradent
trés rapidement. Au dessus de 30 ns et jusqu’a 200 ns I’amélioration des performances est trés
faible (1 a 2 dB). Pour une durée supérieure a 200 ns on ne dénote aucune amélioration.

Le SNR du modulateur sera maximal du point de vue établissement de la cellule pour
une premicre boucle de durée 600ns et une seconde boucle de durée 200ns ce qui correspond &
une fréquence d’échantillonnage de 1’ordre de 600 Khz avec un rapport cyclique égal a 25%
(La seconde boucle correspond a 1’état haut de 1’horloge d’entrée).

La mémoire de courant a été dessinée pour fonctionner a fe = 2.56MHz ce qui
correspond a une durée de la boucle L1 et de la boucle L2 d’a environ 97ns. Les simulations
montraient que la cellule était parfaitement stabilisée a la fin de la premiére boucle, et que par
contre lors de la seconde boucle, la cellule €tait juste en fin de stabilisation. Ces mesures nous
montrent que le probleme d’établissement provient essentiellement de la premiére boucle
d’acquisition.
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Fig 6.17 Mesure sous pointes de 1’évolution de la tension de mémorisation Vgn

6.4.3 Probléme d’oscillations parasites dues aux fils de «bonding»

Des oscillations, apres moyenne, ont ét€ observées dans la Fig 6.14 sur la mesure de la
tension Vgp. Des oscillations parasites semblables avaient été mesurées avec le circuit
IMEMTEST. Ces oscillations ne sont pas corrélées avec le signal ou le transitoire
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d’établissement de la cellule.

Leur origine est difficile a cerner, en effet la simulation SPICE ne les prédit pas. La
modélisation de SPICE ne prends pas en compte la structure du substrat. La résistance et la
capacité distribuée des alimentations ainsi que les inductances parasites des fils de «bounding»
du circuit ne sont pas comprises dans le schéma. Le circuit oscillant parasite ainsi que la
“pollution” de la partie analogique du circuit sont dus & ce qui n’est pas pris en compte par
SPICE.

D.W.J. Groeneveld et H.J. Schouwenaars [3] ou W. Sansen [4] attribuent ces oscillations
a un circuit R-L-C parasite lié a la présence des fils de «bounding». En effet le réseau R-L-C
est formé par la résistance d’acces Rdd & 1’alimentation numérique et la résistance Rss d’acces
a la masse commune, par les inductances Ldd et Lss des fils de «bonding» ainsi que par la
capacité interne Csuply du circuit entre le DVdd numérique et la masse commune (Fig 6.18).
Le facteur de qualité Qs du circuit est fonction de ces parametres, il détermine I’importance
des oscillations parasites causées par les transitions dans la partie numérique.

+ External DVdd
Ldd

Rdd

Os = 1 ) /de + Lss
Dvdd Rdd + Rss N Csupply

=~ Csupply
| g DVss (Substrate)
Qs doit étre < 1 pour éviter les
Rss oscillations parasites
Lss

External Gnd

Fig 6.18 Circuit R-L-C parasite

Si le facteur de qualité du circuit résonnant est supérieur a 1, les alimentations internes
DVdd et surtout DVss (qui est connecté au substrat) vont osciller a la fréquence de résonance.

Une solution proposée pour éviter les oscillations parasites est d’augmenter la résistance
Rdd d’acces a I’alimentation numérique DVdd et d’augmenter la capacité interne Csupply de
ce noeud. Cette modification permet de diminuer les oscillations tout en gardant une bonne
alimentation numérique interne DVdd.

Les manques de performances du circuit ne sont pas entierement dus a ce probleme, il
existe un chemin plus direct entre les alimentations et le signal que la pollution par le substrat.
11 résulte d’une erreur dans le schéma.
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Avdd

LY

capacité additionnelle
pour I’établissement Cadd_1_
de la premiere boucle =]
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Fig 6.19 Schéma de I’amplificateur utilisé durant la premiére boucle d’acquisition

6.4.4 Probleme de dessin dans la génération de tension de référence VBREG

Le schéma de la Fig 6.19 représente I’amplificateur de gain positif utilisé pour réguler
I’entrée de la cellule 2 mémoire de courant durant la premiere boucle d’acquisition. On voit sur
cette figure que le gain positif est réalisé par un transistor monté en grille commune Mreg. La
tension de polarisation VBreg de la grille de ce transistor Mreg est référencée a la masse au
moyen de la forte capacité de découplage CBreg. Une capacité additionnelle Cadd est placée
entre I’entrée de I’amplificateur et 1’alimentation positive AVdd, elle est nécessaire a la
stabilisation de la premicre boucle d’acquisition. Cette capacité Cadd est connectée a AVdd
parce que I'entrée de la cellule est asservie 2 la tension de polarisation VB1 (tension qui est
référencée a AvVdd).

On voit bien que la grille et la source de ce transistor d’amplification ne sont pas
référencées a la méme alimentation. Un bruit sur I’alimentation AVdd ou sur le substrat sera
directement vu par ce transistor qui est 1’élément de gain de I’amplificateur. Ceci représente un
chemin direct du bruit de I’alimentation vers le signal.

Ce probleme n’arrive que durant la premiere boucle puisque !’amplificateur est
déconnecté durant la seconde boucle. Cela pourrait expliquer le probléme d’acquisition trop
lente au cours de la premicre boucle vu au paragraphe 6.4.2. De plus le probleme d’oscillation
parasite des alimentations peut directement influer sur le signal durant la premiére boucle.
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AVdd
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Fig 6.20 Schéma du bloc BIASR générant la tension de polarisation VBreg

Le seconde boucle d’acquisition a pour rdle de corriger 1’erreur faite durant la premiére
boucle, elle apparait en simulation quasi indépendante de la valeur du courant d’entrée de la
cellule. Toutefois une non linéarité introduite au cours de la premiere boucle par ce chemin
parasite pourrait rendre la seconde boucle moins efficace du fait de ’erreur importante a

corriger. Une solution pour éviter ces problémes est de référencer la tension VBreg a
I’ alimentation positive AVdd.

Un autre chemin parasite pour le bruit des alimentations provient du circuit de génération
de la tension VBreg (bloc de polarisation BIASR). Il est indépendant du bloc de polarisation
principal BIAS. En effet la tension VBreg n’est pas générée d’une maniere classique. Une
contre réaction est utilisée pour fixer VBreg & une valeur optimale permettant un parfait
asservissement de I’entrée de la cellule a la tension VB1 durant la premiére boucle. Le fait
d’utiliser une contre réaction dans la génération d’une tension de polarisation nous oblige a
prendre beaucoup de précautions afin d’éviter des oscillations dans le bloc. Des capacités
additionnelles dans le circuit de polarisation ont permis une contre réaction tres stable.

Malheureusement, une erreur a été faite pour la connexion de la capacité Cl1. Elle est
branchée entre la masse analogique AGnd et un signal référencé a AVdd. Cela représente un
chemin direct vers VBreg pour le bruit ramené par les alimentations. La tension de polarisation
VBreg risque d’étre plus sensible aux bruit provenant des alimentations. La Fig 6.20 représente
le bloc de génération de la tension de polarisation VBreg.

Lerreur faite dans le dessin du découplage de la tension de polarisation VBREG ainsi
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que celle faite dans le circuit de génération de VBreg peuvent expliquer 1’augmentation du
temps d’acquisition durant la premi€re boucle.

6.5 Conclusion

Le test du modulateur Sigma Delta s-d-AMS a permis de valider la parfaite
fonctionnalité du circuit. La mesure de tension de polarisation est conforme aux simulations du
circuit utilisant les modeles du cas «worstspeed» de la technologie.

Les performances mesurées du circuit sont récapitulées en fin de paragraphe 6.3. On y
voit que le circuit a une linéarité identique a celle d’un modulateur 14.5bits idéal (pour une
bande de base de 5Khz). En fait, le circuit a été dessiné pour une précision de 16bits et une
bande de base de 10Khz ce qui justifie la forte consommation du circuit 340mW.

Les raisons de ce manque de performances sont essentiellement dues a:

* un trop long temps d’établissement en premiére boucle d’acquisition de la
cellule. En effet il semblerait que le bruit des alimentations, et notamment celui dit
aux oscillations causées par les transitions numériques, passe directement vers le
signal. Une erreur de référencement de certaines capacités de découplage explique
ce probléme. Le fait d’augmenter fortement la durée de la premiére boucle permet
a ces oscillations de s’atténuer et donc de ne plus perturber la premiere boucle
d’acquisition.

* des raies parasites dues a des oscillations liées aux cycles limites du
convertisseur. Ces raies n’avaient pas €t observées lors des simulations du
convertisseur. Leur origine pourrait venir de la présence de chemins de
communication parasites entre les différents intégrateurs du modulateur.

« une différence entre les deux lignes de traitement du signal dans le modulateur
qui crée un sous échantillonnage a fe/2 laissant passer en bande de base un peu de
bruit de quantification.

* la désaturation du second intégrateur a fort niveau de signal d’entrée.(-8 dB
d’ amplitude relative)
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6.6 Annexe A

Conditions expérimentales des différents TSNR et spectres présentés pour le modulateur

du second ordre seul. “No.” correspond a la référence de la mesure:

No Fe Rcyc | OSR | Fx Vin Typ Ibias | Iref Mod | TSNR
Hz Hz dB mA mA dB

condl | 2.56 | 50% 128 2000 -10 1 0.5 1.2 2 54.25
cond2 | 2.56 | 50% 64 2000 -10 1 0.5 1.2 2 51.68
cond3 | 1.2 25% 64 1000 -10 1 0.5 1.2 2 60.57
condd4 | 0.6 25% 64 500 -10 1 0.5 1.2 2 69.02
cond5 | 0.3 25% 64 250 -10 1 0.5 1.2 2 70.52
cond6 | 0.6 25% 64 500 -7 1 0.5 1.2 2 70.26
cond7 | 0.6 25% 64 500 varie 1 0.5 1.2 2

Conditions expérimentales des différents TSNR et spectres présentés pour le modulateur
du troisieme ordre:

No Fe Reye | OSR | Fx Vin Typ Ibias Iref Mod TSNR
MH:z Hz dB mA mA dB

cond8 | 0.6 25% 64 500 -15 4 0.5 1.2 2 76.67

condd | 0.6 25% 64 500 -45 4 0.5 1.2 2 45.27

oondl0 | 0.6 25% 64 500 -90 4 0.5 1.2 2 1.61

condll | 0.6 25% 64 500 varie 4 0.5 1.2 2

condl2 | 0.6 25% 64 500 varie 4 0.2 0.6 1
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6.7 Annexe B

Lexique des termes employés dans ce rapport et leur signification.

TSNR. “Total Signal over Noise Ratio”. Il correspond a la puissance du signal divisée
par la puissance totale du bruit et des harmoniques du signal dans la bande de base. Il est
exprimé en dB de puissance.

Linéarité du Modulateur. C’est la courbe qui exprime le TSNR du modulateur en
fonction de I’amplitude du signal en entrée (en dB relatifs a la référence). On dira qu’un
modulateur a une linéarité de ‘n’ Bits si cette courbe est supérieure a la droite d’équation:

(Y=1.76+6*’n’ - X) ou X est le signal d’entrée en dB.

Nombres de bits effectifs. Il est reli€¢ au TSNR maximum atteint par le modulateur. Le
nombre de bits effectifs est calculé de la maniére suivante:

N bit = ( TSNR - 1.76) / 6

Coefficient de suréchantillonnage (OSR). Il correspond au rapport entre la fréquence
d’échantillonnage et la fréquence de Nyquist.
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Introduction

Conclusion

Ce mémoire décrit 1’étude d’une nouvelle architecture de mémoire de courant ayant pour
principale caractéristique une erreur de recopie trés faible et non-linéaire. La structure de la
cellule résulte de la combinaison des quatre techniques suivantes:

* L’utilisation de deux boucles d’acquisitions, une “grossiére” et ’autre “fine”.
La tension du noeud d’entrée de la cellule est de ce fait asservie a une valeur
constante au cours de 1’acquisition “fine”.

» Lutilisation d’un convoyeur de courant au cours de I’acquisition “grossiére”
afin de diminuer la forte excursion du noeud d’entrée de la cellule.

* ’utilisation de transistors cascodes pour abaisser la conductance de sortie de la
cellule.

* I’insertion de I’interrupteur d’entrée de la cellule dans la boucle d’acquisition.
Cela évite ’erreur crée par la chute de potentiel dans 1’interrupteur.

L’ utilisation de cette cellule dans des convertisseurs analogiques permet d’atteindre une
précision élevée. Nous présentons un exemple de réalisation, un convertisseur sigma-delta du
troisiéme ordre cascadé de type M.A.S.H. 2 + 1 en mode courant. Il est composé de cellule a
mémoire de courant 3 faible erreur de recopie. La structure du modulateur a été modifiée et
optimisée pour 1’utilisation en mode courant.

Ce modulateur a été fabriqué dans un procédé numérique CMOS 0.8 um. Les test ont
révélé une précision de 14.5 Bits (en terme de linéarit€) pour une bande passante de 5 Khz. Cet
exemple de réalisation montre qu’il est possible d’atteindre de forte précision en utilisant une
approche courant commuté.

Toutefois 1’intérét d’une telle approche est encore limité essentiellement par la
consommation du circuit. Le convertisseur que nous avons réalisé a une consommation de
340mW. Elle est due essentiellement au fort courant de polarisation de la cellule (SmA). En
effet pour atteindre une précision de 1’ordre de 16 Bits, il faut un rapport signal sur bruit de
I’ordre de 98 dB. Dans un modulateur de type sigma-delta le bruit provient essentiellement de
deux origines:

* le bruit li€ a la structure du modulateur et de la cellule.
» le bruit thermique des transistors.

La nouvelle cellule que nous utilisons permet de limiter fortement la premiére cause de
bruit en la faisant tendre vers le bruit de quantification idéal d’un modulateur sigma-delta. La
seconde source de bruit ne peut étre éliminée qu’en augmentant la dynamique du signal dans le
modulateur.

En doublant le courant de polarisation, on multiplie par deux la dynamique du signal et
donc on quadruple sa puissance, par contre on ne fait que doubler le bruit thermique des
transistors. Le gain en terme de rapport signal sur bruit est donc de 3 dB. Pour une précision
élevée, il faut donc un fort courant de polarisation dans la cellule ce qui explique la forte
consommation du circuit.

L’étude d’une nouvelle architecture de convertisseur sigma-delta faible consommation
spécialement dédiée a I’utilisation de cellule & mémoires de courant semble donc nécessalr 2
pour rendre 1’approche courant commercialement exploitable.




