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Contribution a la conception de circuits intégrés analogiques
en technologie CMOS basse tension
pour application aux instruments d’observation de la Terre

Mots Clefs
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e Commutateur analogique

e Chaine vidéo

° Echantillonneur—Bloqueur

e Rail-to-Rail

e Environnement Spatial

e Durcissement aux radiations
Résumé

Le présent mémoire de these s’inscrit dans la problématique d’intégration de chaines pour
traitement du signal vidéo issu d’un capteur CCD dédiées aux instruments d’observation de la
Terre. La solution présentée a travers cette étude consiste a concevoir des circuits intégrés
spécifiques (ASIC) analogiques avec des technologies CMOS sub-microniques basse-tension,
principalement développées pour les circuits numériques complexes.

Dans une premiere partie, nous présentons le contexte de I’étude en abordant
I'environnement spatial et ses rayonnements inhérents. Nous précisons ensuite I'architecture des
chaines vidéo des instruments d’observation de la Terre mis en ceuvre dans les différents satellites
issus de la famille SPOT développés par le CNES.

Une étude approfondie est ensuite consacrée au circuit échantillonneur-bloqueur (E/B) car
cette fonction est limitante des performances des chaines de traitement analogique du signal
vidéo CCD. La réponse transitoire du commutateur analogique dans les circuits d’échantillonnage
est a Porigine d’une erreur prédominante qui introduit une non-linéarité dans la caractéristique de
transfert de la chaine vidéo en raison des phénomeénes d’injection de charges lors des
commutations. Nous démontrons que cette erreur est minimisée par le choix de certaines

architectures d’E/B rapides et symétriques utilisant I'effet Miller.



Nous mettons en évidence la limitation dynamique des structures en boucle fermée (marge
de phase réduite) et nous proposons une structure intéressante en termes de performances et
pouvant répondre aux besoins d’une instrumentation rapide et précise.

Les résolutions visées pour notre instrumentation (12-bits, 10-20Mechs/s) nous aménent
alors a maximiser la dynamique des sighaux utiles, ce qui nous conduit a la conception de circuits
rail-to-rail en entrée et sortie. Pour concevoir ces circuits, nous analysons les cellules élémentaires
CMOS basse-tension (3.3V), telles que les miroirs de courants a grande excursion, les circuits
cascodes améliorés, les sources communes classe AB ainsi que les dispositifs de controle de mode
commun. A partir des caractéristiques de ces cellules, nous proposons une méthodologie pour le
calcul analytique des transferts en boucle ouverte d’amplificateurs opérationnels large bande et de

circuits transconductance.

De ces études, nous démontrerons la faisabilité de la chaine vidéo 2 travers la réalisation de
deux ASICs analogiques. Un premier démonstrateur en technologie CMOS 0.6um intégre un
amplificateur opérationnel symétrique large-bande rail-to-rail ainsi qu’un circuit E/B asymétrique.
Une contribution aux besoins d’une instrumentation spatiale rapide, précise et totalement
différentielle est développée dans une technologie BICMOS 0.35um 2 travers un circuit E/B
symétrique et son étage d’entrée en prenant en compte les méthodes de durcissement aux

radiations par layout.



Contribution to low-voltage CMOS analogue integrated circuit conception
dedicated to next generation of Earth observation spatial instruments
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Abstract

Thesis report describes interesting solution from integration issue of CCD signal processor
dedicated to next Earth observatory instrumentation. This one uses specific analogue integrated
circuits (ASICs) implemented on standard technology. Challenge will be so to use technologies
easily available that can be seen currently low-voltage CMOS technology, first developed to
complex digital circuit integrations.

Study context is firstly described by focusing on spatial environment and its radiations.
Structure of CCD signal processor dedicated to Earth observation is clarified and supported by
SPOT CNES program and its different satellites characteristics.

Next, the track-and-hold amplifier (THA) is studied due to its limiting characteristics on the
requirements of CCD signal processor circuit. Transient behaviour of analog switches is seen to
be the origin of dominant error on sample circuits. Due to charge injection during transition
mode, a non-linearity is introduced on the video chain transfer function. How to minimize this
error is demonstrated by choosing interesting fast and accurate THA structures using Miller
effect.

Dynamic limitation introduced by closed-loop THA architecture (with reduced phase
margin) is focused on. To meet fast and accurate instrumentation needs, a very interesting THA

structure is developed.



Regards to expected instrumentation tresolution (12bits, 10-20 Msamples/s), signals
dynamic range has to be maximised. Large excursion current mirrors, high-swing cascode circuits,
class AB common sources and common-mode feedback circuits are then necessary.

Finally, analogue circuit’s feasibility will be demonstrated by two ASIC realizations. A
wideband rail-to-rail operational amplifier and an asymmetric THA are implemented on a CMOS
0.6um technology. Our contribution to fast and precise spatial instrumentation needs is to
integrate a full-differential THA with its input stage using BiCMOS 0.35um technology and

radiations hardening techniques by layout.
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Glossaire

Echantillonneur/Bloqueur

Suiveur/Bloqueur

Période du signal de commande d’échantillonnage.

Durée de temps en mode de maintien.

Durée de temps en mode d’acquisition.

Temps d’intégration pour un pixel.

Capacité de stockage du circuit E/B.

Capacité de charge du circuit E/B

Constante de temps dominante du circuit E/B en mode échantillonnage.

Temps d’acquisition en mode échantillonnage pour obtenir la précision relative au
codeur N bits.

Temps d’acquisition minimal nécessaire en mode échantillonnage pour étre dans la
bande précision allouée relative au codeur N bits.

Temps de basculement de ’hotloge de commande.

Temps d’ouverture du commutateur analogique

Temps d’établissement en mode de maintien.

Temps de maintien effectif (apres établissement).

Nombre de bits de résolution du codeur Analogique/Numérique.

Coefficient d’erreur de précision en mode échantillonnage exprimé en LSB.

Erreur allouée au circuit E/B en mode échantillonnage exprimée en Volts.

Potentiel haut de ’horloge de commande.

Potentiel bas de 'horloge de commande.

Valeur de 'amplitude du signal d’entrée.

Valeur maximale admissible de 'amplitude du signal d’entrée.

Valeur de 'amplitude du signal de sortie.

Résistance équivalente du commutateur analogique dans son régime de conduction.
Rapport de charges accumulées dans le canal injectées sur 'armature haute de la capacité
de stockage.

Quantité de charges accumulées dans le canal injectée sur I’'armature haute de la capacité
de stockage.

Erreur de gain générée par I'injection des charges accumulées dans le canal.

Erreur de gain totale générée lors du basculement de ’hotloge de commande.

Tension de décalage totale introduite lors du basculement de ’horloge de commande.
Tension de décalage introduite par 'injection des charges accumulées dans le canal.
Erreur de tension générée par I'injection des charges accumulées dans le canal.

Erreur de tension générée par le pont capacitif parasite lors du basculement de ’horloge
de commande.

Erreur de tension totale générée lors du basculement de ’horloge de commande.

Erreur de tension générée par le temps d’ouverture fini de ’horloge de commande.
Fonction temporelle représentant 'erreur de tension générée par les courants de fuite
aux bornes de la capacité de stockage en mode de maintien.

Somme des courants de fuite en mode de maintien.

Transistor MOS

Parameétre transconductance K=uCx.
K K : Pour les transistors canal N.
Kp : Pour les transistors canal P.
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Mobilité nominale des porteurs.

Mobilité des porteurs.

Pente de la caractéristique Ip (Vgs) en régime de faible inversion.
Charge de I’électron.

Potentiel de surface.

Densité d’états de surface.

Tension de bande-plate (« flat-band »).

Température du composant.

Tension thermique ur=kgT/q.

Constante de Boltzmann.

Rapport de la largeur W et de la longueur L du canal du transistor MOS.
Largeur du canal du transistor MOS.

Largeur du canal du transistor MOS tenant compte de la largeur Wig.
Longueur du canal du transistor MOS.

Longueur du canal du transistor MOS tenant compte de la longueur Lp.
Longueur latérale sous la grille des ilots de diffusions source et drain Lp=Lix.
Longueur de recouvrement entre grille et ilots de diffusion.

Résistance a l'état passant en zone ohmique du transistor MOS.
Transconductance petit signal de la grille du transistor MOS.
Conductance petit signal drain-source du transistor MOS.
Transconductance petit signal du substrat du transistor MOS.

Tension de seuil du transistor MOS.

Tension de seuil du transistor MOS sans effet substrat.

Tension statique grille-source.

Tension dynamique petit signal grille-source.

Tension statique drain-source.

Tension dynamique petit signal drain-soutce.

Tension statique bulk-source.

Tension dynamique petit signal bulk-source.

Tension de saturation statique au dela de laquelle le MOS est en zone saturée.
Parametre représentatif de la modulation de la longueur du canal.

Tension du MOS Va=1/A.

Courant drain quasi-statique du transistor MOS.

Courant drain dynamique petit signal du transistor MOS.
Courant de grille quasi-statique du transistor MOS.
Quantité de charges accumulées dans le canal en régime de conduction.
Capacité de recouvrement grille/drain(ou source)
Capacité de recouvrement grille/soutce

Capacité de recouvrement grille/drain

Capacité grille/canal

Capacité de l'oxyde de grille par unité de sutface.
Capacité de l'oxyde de recouvrement pat unité de surface.
Capacité grille-drain du transistor MOS.

Capacité grille-source du transistor MOS.

Capacité grille-substrat du transistor MOS.

Capacité drain-substrat du transistor MOS.

Capacité source-substrat du transistor MOS.

Capacité drain-source du transistor MOS.

Fonctions analogiques

Vbp
Vss
Vop

Vs 5 Ve

Tension d'alimentation la plus positive.
Tension d'alimentation la plus négative.
Amplitude du signal créte a créte.
Tensions dynamiques petit signal.
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Tensions alternatives [VC (t) =V, +tv, sin(Zch t+ (p)]

Fréquence de commutation des phases dans un circuit numérique.
Fréquence de coupure haute d’une filtre passe-bas du 1¢ ordre.
Densité spectrale quadratique du signal X.

Tension de bruit d’origine thermique.

Constante de temps localisée T = RC.

Conductance de sortie.

Produit gain bande passante au lier ordre en boucle ouverte.
Dynamique maximale du signal utile alternatif disponible en sortie.
Gain en tension intrinséque.

Gain en tension intrinseque de plateau.

Gain en tension intrinséque en boucle ouverte.

Gain en tension intrinseque de plateau en boucle ouverte.

Gain en tension différentiel.

Gain en tension différentiel de plateau.

Tension de mode commun statique d'un amplificateur différentiel.
Tension différentielle dynamique petit signal d'un amplificateur différentiel.






Table des Matiéres

Table des Matiéres

INTRODUCTION GENERALE . ......cuuiittiieiiiieeteeeiteerenieessesesssseessesessssesssssesssssssssssessssssses 1
L’ENVIRONNEMENT SPATIAL ET LES CHAINES VIDEO ....ucuurveeuummreeesesssnneee 5
1. L’ENVIRONNEMENT SPATIALL...ccccttttuuueeeeeerererrnunsecesssesesssssssssssssssssssssssssssssssnsssssssssssssssssssssssssssssnsssssssssssans
1.1 Les Sources et Types de Radiations .........cccceueeviviciiicniiccinicininnn.
1.2 Effets des radiations sut les électroniques embarquées
2. LESINSTRUMENTS D’OBSERVATION DE LA TERRE ET LE PROGRAMME SPOT.....cccceeiiiiiiiiiiiiiiieeniennnens 16
2.1 Les instruments d’oObServation de 12 TEITE ..ciiiiiviiieriirictieeee ettt ettt ettt ere v ese et enseneereereerenes 16
2.2 Le programme SPOT ... s 17
3. PRINCIPE D’UNE CHAINE VIDEO FONCTIONNELLE DE TRAITEMENT VIDEO CCD......cccceeeevvierrierrennnnns 21
3.1 COMNEEXEC.ctietiirererretreteetieteet et esseseete s esteseeseese et essessessesses e s essesseseeseasessessesses e et easeaseaeesees e e et ensereeseebeasensersere b ensentereereerenne 21
3.2 ALCRIEECTULC .vvveviititeteteeteete et et et et ete et et et e s essetsebeese st esseseeseese s e s essessesses et essessesees e s e s et ensessese b essensessesensensenseneesesenne 22
3.3 Les Détecteurs CCD (Charge Coupled DevViICE) ....cuvuiiiiiiiiiiiiiiiiicisicciicc s 23
3.4 Le Traitement ANAlOZIQUE. .....c.oviiiiiiiiiiiiiic s 29
3.5 Considérations sur les performances des chaines vidEoS......ccviriiiiiiiciiiiiiiicicccc e 31
3.6 Les Chaines Vidéos Monolithiques COMMETCIALES.........couiuiiiuciiiiiiiiiciiciecercce e 32
CONCLUSION ..eiiiiuuueteeereiisisssseesssessssssseesssssssssssssessssssssssssssessssssssssssesssssssssssssessssssssssssssesssssssssssessssesssssssssnns 34
LA CONCEPTION DE CIRCUITS INTEGRES ANALOGIQUES EN
TECHNOLOGIE CMOS BASSE TENSION ....couiiittiiiitiiiieeeieereeeesneeerscersseessssessssesssnnes 35
1. L’EVOLUTION TECHNOLOGIQUE ...ccuteueierueereeeeseeeseeessecesssessseesssessssessssssssssssessssssssessssssssssssssssssssssssnsesses
S BT oY Yo s NSOt
1.2 I’évolution de la technologie CMOS
1.3 CONTIAINLES 1rieviirrireereete ettt ettt ettt et e ete et eeaeeteeseeteeseeseesseeseesseseessenseessenseeseensens
2. LA CONCEPTION DE CIRCUITS INTEGRES ANALOGIQUES BASSE-TENSION ...cccceveerrrerreenssessassssssssssssssanes 39
2.1 Justification de la conception bassE-teNSION ......ccviuiiiiiiiieiiiiiii s
2.2 Impact de la réduction de la tension d’alimentation
3. CARACTERISTIQUES ELECTRIQUES DU TRANSISTOR MOIS......ciiiiiiiiiiiiiiiiiiiiieieceieesseesssesseessesssesssssssssnnnns 44
3.1 Structure du transistor MOS
3.2 Le régIMe STAtGUE....cucuuiiiiiiiieieieieieccicecist e
3.3 Le régime dynamique
3.4 Caractéristiques du transistor MOS et comparaison avec le transistor bipolaire..........ccovccenicniccnicinnnne
4. LE CHOIX TECHNOLOGIQUE ...ccetettieerreerreesssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssss 52
(010101 51 517 (). [N 54
LA CELLULE ECHANTILLONNEUR/BLOQUEUR : PRINCIPES ET
LIMITATIONS ..ot etttieetieeeteeeereeeetneeersssesssssessssesssssessssesssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssnenes 55
1. PARAMETRES CARACTERISTIQUES ET LIMITANTS DES CIRCUITS ECHANTILLONNEUR/BLOQUEUR 55
1.1 Principe de fONCHONMEMEN . u.uuiuiieiiiiiciiiicie et 55
1.2 Parametres caractéristiques et limitants des circuits E/B oo 56

2. LE COMMUTATEUR ANALOGIQUE ET LA COMPENSATION DU PHENOMENE D’IN]ECTIONS DE CHARGE

68
2.1 Compensation par Porte de TransmiSSION......cociiiiiiiiiiiiiise s
2.2 Compensation par Transistors « Fantomes »......ccccoevvvvcriivnnnns
2.3 Compensation par Structure Différentielle.......ccviiviiinnnninnnnes
2.4 Le commutateur analogique a basculement constant....................

3. DYNAMIQUE MAXIMALE DU CIRCUIT S/B DE PRINCIPE
3.1 Plage de dynamique Maximale ........cccoiiiiiiiiiiiiiiiiii s
3.2 Plage de dynamique maximale en considérant la participation du circuit S/B de principe....ccevveerienennece. 77

4. ETUDE DYNAMIQUE DU CIRCUIT S/B DE PRINCIPE EN MODE ECHANTILLONNAGE ....ccceeeeeeerrnreeeeeennns 79
4.1 Circuit de PrinCIPE S/B ..
4.2 Contribution des buffers d’entrée et de sortie
4.3 TemPS d?ACGUISIEION w.ueeveiiieiiecicieieciei ettt ettt eeeeees




Table des Matiéres

4.4 Courant de ChATGE ... s 86
4.5 PreCISION €T TESOIUTION weuvivieiriiiieietetcttieitrtet ettt ettt ettt ettt b b b s et s s bbb aa et b b bea ettt et ea et ebebebeaeas 86
(07013110 3181 (0 ) OO OS 90
ETUDE DE DIFFERENTES ARCHITECTURES D’E/BS POUR CHAINE VIDEO93
1. ANALYSE QUALITATIVE DES ARCHITECTURES DE CIRCUITS D’ECHANTILLONNAGE .....ccooeeevinnnnnnnnnnns 94
1.1 Méthodes d’Echantillonnage ...
1.2 Architectures Suiveur-Bloqueur (S/B)
1.3 Architectures Echantillonneutr-Bloqueut (E/B)...c.cviniiiniiniiniieeininineneesesissiseisessesseseesesssessisessensens
1.4 Tableau récapitulatif des architeCtUres.......ooiiiiiiiiiii e
2. ANALYSE DE CIRCUITS S/B REBOUCLES......cccveteterunrennsnsrennssesesnesenens

2.1 Circuit S/B en boucle fermée a Intégrateur de Miller (Structure 3)

2.2 Citcuit S/B Inverseur en boucle fermée a Intégrateur de Miller (Structute 4)
3. ETUDE DU CIRCUIT S/B A DOUBLE CAPACITE COMPENSE PAR EFFET MILLER (STRUCTURE 5) 122

B AVANTAZES wovueiieiiciiciiiiic bR

3.2 Comportement du circuit en mode d’échantillonnage
4. COMPARATIF PERFORMANCES/ARCHITECTURES.....cccertereruerssuessrsessssessssesssssssssesssssssssssssssssssssssasasssesss
CONCLUSION ..uuiiutitintistessesintetististeseststastsstsssessesstsst st astassessessssstsstastessassessssstastastessessesssassaste sosessssssassans

CELLULES ANALOGIQUES EN TECHNOLOGIE CMOS BASSE TENSION....... 133

1. LES MIROIRS DE COURANT EN BASSE TENSION
1.1 Le miroir de courant SIMPIE.......ccoiiiiiiiiiiiiciiiiiiii s
1.2 Le miroir de courant WilSON .....cccoeiiviviiieciciececeeeeeeeeeee s
1.3 Les miroirs de courant cascode ......oovvviveevieivrevreereeeeeeeieeieianean
1.4 COMPATAISON 1o.iitiiiiiii e a bbbt
2. LES AMPLIFICATEURS OPERATIONNELS ASYMETRIQUES CMOS BASSE TENSION RAIL-TO-RAIL 146
2.1 LS GtagES ATENEIEC ... vt 146
2.2 1LeS EAZES dE SOTTIC. .uuvuiuiiuiiiiiictice e 152
3. LES CIRCUITS DE CONTROLE DE MODE COMMUN (CMFB) DANS LES AOP SYMETRIQUES CMOS BASSE-
TENSION ..uuuceeeeterennneeeeeeeeeersnsssseseesesssssssssssssssssnssssssssssssssnssssssssssssssnsssssssssssssssssssssssssssssssssssssesnsssssssssssnnnnnnsses 156
3.1 PrINCIPE oo
CONCLUSION .euueiteuneeeeenneeeeessceesssssesesssseesssssessssssssssssssssssssesssssssssssssssssns

CONCEPTION ET VALIDATION D’UN E/B
EN TECHNOLOGIE CMOS 0.61M.....ccccoitiiiimmnnreeeiiniiiiinieeeeeesnisssnnmeeeeeesssssmmmsseeeesss

1. DIMENSIONNEMENT SYSTEME DU CIRCUIT S/B INVERSEUR EN BOUCLE FERMEE A INTEGRATEUR DE
MILLER (STRUCTURE 4) c.uueiiiiuiiiiiuneiiiineeiiiineiisuneesssuesessunessssseessssesssssssesssssessssssnsssssssessssssnssssssnssssssnne s 164
1.1 Dimensionnement au premier ordre des éléments passifs .........ccocvceviiciicininnne 165
1.2 Dimensionnement des caractéristiques au premier ordre de Pamplificateur Az
2. CONCEPTION D’UN AMPLIFICATEUR OPERATIONNEL ASYMETRIQUE RAIL-TO-RAIL BASSE-TENSION 166
2.1 Etude du Premier GtAGE.....commiiiiiiiiiiicici et
2.2 Etude de Pétage de SOTHE ..vuiuiiiiiiiiciiiicic s
2.3 Etude de 'amplificateur complet
2.4 ImPlEmMEntation €t TESUITALS. .......cuvuiuriiiciicieecie et
3. INTEGRATION DU CIRCUIT S/B INVERSEUR EN BOUCLE FERMEE A INTEGRATEUR DE MILLER
L L0 0 3 N
3.1 Implémentation
3.2 RESUILALS c.veviieverieieeiieieeeiett ettt ettt seseesenens
3.3 Caractéristiques dU dEMONSIALEUL ......c.uiucuieieiiieieiecieeeeete ettt eae et sae et enaes 189
(01020003 51 517 1) N 190

DEMONSTRATEUR DURCI EN TECHNOLOGIE ST BICMOS 0.35uM...
2.1 T architecture du circuit S/B (SETUCTULE 5) ciururiuiuriiriueirrieeriseiseieessseessise s sss st sseess st s sssessesaeeseesens 199
2.2 Dimensionnement au premier ordre du circuit différenticl S/Bu..iniinininieeninneeeecncneeeenne 200
2.3 Le buffer d’entrée symétrique rail-to-rail large bande .........ccccoviiiiiiiiiii 201




Table des Matiéres

2.4 L’amplificateur opérationnel symétrique du citrcuit S/B ..o 216
2.5 Les commutateurs analOZIQUES........uoviuiuiuiiiiiiiiiiiicicieieiscii ettt 219
2.6 Le circuit de contréle des phases de COMMANE ... 220

3. IMPLEMENTATION ET CARACTERISTIQUES DU CIRCUIT S/B 221
3.1 IMPIEMENTAtION «..viiiiiiiiiiiic e 221
3.2 RESULLALS 1o 222

4. INTEGRATION DE L’ASIC....corriiuicrrrirecssrssesassnssnssesnssnssesassnssessssnssnssesassnssesassnssnssssnssnssesnssnssasassnssnssasasss 229
4.1 Synoptique des fONCHONS INTEGIEES ....viuiuiiiiiiiiiiiiiiieicci s 229
4.2 Caractéristiques de PASIC .......coiiiiiiiiii s 230
CONCLUSION ..cuiuiiutitinreesesstntetatessessestetstsstsssessesse st st st essessesstsst st sssessessessssstsstssessessessssstsssssesessessessnens 232
CONCLUSION GENERALLE ...ttt 233

REFERENCES ....oooveeteeteeeeseeeteesseessessasssesssesssessasssssssessssssssssssssessssssssssessssssssssssssesssesnes 235







Table des Figures

Table des Figures

L’environnement spatial et les chaines vidéos

Fig. 1.1 : Processus de création des gerbes de particules secondaires par le rayonnement cosmique.............. 6
Fig. 1.2 : Contours isoflux des protons piégés (coordonnées L, [1) [Nasa,2005] ......ccoeevererrernicrreerrercuennenenn. 8
Fig. 1.3 : Contours isoflux des électrons piégés (coordonnées L, [1) [Nasa,2005] .....ccccocovevievicnicrrcrnncnnn. 9
Fig. 1.4 : Origines du vent solaire [McComas,1990] .......ccccccviiiiniiiiiiiiiiiiice s 9
Fig. 1.5 : Configuration du champ magnétique du SOleil.........cooviuviiiniiiiiiiicicicccccneeee e 10
Fig. 1.6: Eruption solaire observée au coronographe LASCO C2 du satellite SOHO (mars 2000)
[LASCO,2000] e tnenieiriririrsssss sttt etttk enene 11
Fig. 1.7 : Variation de l'intensité du rayonnement cosmique galactique observé au sol de 1959 a 2000,
comparée a celle de I'indice des taches solaires (en pointillés) [ObsParis,2000].......cccceuniveunieemniernicrnieineennns 12
Fig. 1.8 : Représentation graphique de I’énergie moyenne communiquée AE dans un matériau.................. 14
Fig. 1.9 : Interactions des particules et des photons avec la MAatiere.......c.ou e 16
Fig. 1.10 : Satellites de la famille SPOT (1980-2002)......ccccuviuiiiicuniiriniriciniiiieiecsiissieeseessesssie s 18
Fig. 1.11 : Orientation des miroirs d’entrée depuis le SOL....c.oiviiriiiiniiinieicecceec s 18
Fig. 1.12 : Bandes spectrales d’observation de la famille SPOT ........cccoiviiiiiiiiiciiiiiicccceccnciees 19
Fig. 1.13 : Acquisition du Centre Ville de Toulouse avec SPOTS5 (pleine résolution) ........ceeeeeecereeerecunenee 20
Fig. 1.14 : Schéma synoptique représentatif d’une chaine vidéo CCD typique.......coucuviecuricuricrnirciniienenens 23
Fig. 1.15 : Premiére démonstration du détecteur CCD par Boyle et Smith en 1969......cccvvivvicnicinicnnaces 23
Fig. 1.16 : Structure Interne d'un détecteur CCD [CCID,2005]...ccummmiinriereriiiieeierereieiesierenesseeseeessereeenees 24
Fig. 1.17 : Représentation schématique du transfert des photocharges ligne a lighe .......ccceevvviviiiciricnnnace 25
Fig. 1.18 : Transfert des photocharges dans le registre hotizontal.........coccvcnicnicniiiincecccceenes 25
Fig. 1.19 : Etage de sortie du détecteur CCD et forme équivalente du signal de softie........ooevererrieniennnnn. 26
Fig. 1.20 : Définition des parametres d’un signal CCD ......cciiiiiiiniiiniciccrcececeeeeeeese e 28
Fig. 1.21 : Définition des parametres relatifs aux paliers d'un signal CCD ...vviievicieiniinieiceneneeee 28
Fig. 1.22 : Principe du Double Echantillonnage Corrélé (DEC) ... 30

La conception de circuits intégrés analogiques en technologie CMOS basse tension

Fig. 2.1 : Graphique original de G.Moore sur le nombre de transistors intégrés pour une méme fonction

au cours du temps (1959-T905) ..o e 38
Fig. 2.2: Evolution actuelle de la loi de Moore (longueur de grille minimale comme référent) .........c........ 38
Fig. 2.3: Evolution de la puissance dissipée au sein des microprocesseurs au cours du temps.......c.ceeeeeee. 38
Fig. 2.4: Evolution de la fréquence d’horloge des microprocesseurs au cours du temps.......cccvevvvevrccnnane 38
Fig. 2.5: Evolution de I’épaisseur grille-oxyde en fonction de la longueur de grille minimale des
technologies CMOS existantes [Krishnamoorthy,1996] ... 40
Fig. 2.6: Evolution de la tension d’alimentation applicable en fonction de la longueur de grille minimale
des technologies CMOS existantes [Krishnamoorthy,1996] .........ccccviiiiniiiiniiicicecceceeeenaes 40
Fig. 2.7: Schéma de principe de charge d’une capacité pour évaluer la consommation moyenne sur
PAlIMENEATION 1.ttt bR 41
Fig. 2.8 : Vue en trois dimensions d’un transistor MOSFET a enrichissement a canal N (représentation des
PALAMELIES ZEOMELIIGUES) wuvvuveiuieiaitiiiietet ettt 45
Fig. 2.9 : Vue en trois dimensions d’un transistor MOSFET a enrichissement a canal P (représentation des
PALAMELIES ZEOMELIIGUES) wuvvuruiuiaiiiiiiaiiet ettt bbbt 45
Fig. 2.10: Mode¢le petit signal moyenne fréquence du transistor MOS en régime de forte inversion et en
ZONE A€ SATULATION vueevrreieietiscttsete ettt ettt ettt ettt b et eh et ta ettt ettt st snaees 48
Fig. 2.11: Mode¢le petit signal haute fréquence du transistor MOS en régime de forte inversion et en zone
A SATULATION ..ttt es 49

Fig. 2.12 : Gain en tension intrinseque quasi statique ayo du transistor MOS source commune en fonction
du courant drain Ip pour différentes longueurs de canal avec un rapport W/L = 10 en technologie
AMSO0.351m. [JOSSE,2003] w.ecvuieiriiiiiciieiiiiietiete ettt 51




Table des Figures

La Cellule Echantillonneur/Bloqueur : Principes et Limitations

Fig. 3.1 : Circuit de principe E/B en technologiec CMOS........ccouiuuieiniiniineierinsineineieresissiseesessesissssesessaees 56
Fig. 3.2 : Représentation graphique des signaux d’entrée et de sortie des circuits E/B ..o 57
Fig. 3.3 : Modélisation du circuit équivalent simplifié de I'E/B en mode échantillonnage.........ccocovcecvuneeee 58
Fig. 3.4 : Temps d’acquisition en mode échantilloNnage .........ccccviriiriiiniieiiieiceecsee s 59
Fig. 3.5 : Constantes de temps Tech pire cas en fonction du temps d’acquisition disponible pour différentes
résolutions de codeur (erreur allouée=1/2 T.SB) ..c.cierieiriiiriiirieireee et 60
Fig. 3.6 : Modélisation du temps fini de basculement de ’horloge sur la grille du commutateur analogique
....................................................................................................................................................................................... 61
Fig. 3.7 : Schéma en coupe du transistor de coOMmMAande........ccceuiueerieiniciniciniciiceeece e seaees 63
Fig. 3.8 : Modele capacitif a deux distributions du transistor MOS .........cccoiiiiiiiiiiiceenees 64
Fig. 3.9 : Implantation des transistors de commande pat une porte de tranSmisSiOnN ......cvveereeeeeieeereeerreeees 68
Fig. 3.10 : Utilisation d’un transistor « fantome » COMPIEMENTAILE ......cuvuievieiuieiuriiieiieeceieeeeeeecieseeseenes 70
Fig. 3.11 : Circuit alternatif d’utilisation d’un transistor « fantobme » complémentaire.........ccvveevercerereeeneeen 71
Fig. 3.12 : Symétrisation du citcuit E/B de DaSE....vcucreriiiiieiciiiiricieerieiseiee e seeneees 72
Fig. 3.13: Conductance équivalente d’une porte de transmission en fonctionnement pour différentes
valeurs de tension d’alIMENTAtION. .....cc.ouiueiiieiiieiiciree et 74
Fig. 3.14: Architecture du circuit de commande a vy constant [Abo,1999] ..., 74
Fig. 3.15 : Dynamique maximale d’un circuit analogique de signal sinusoide en entrée en fonction de la
PESOIUTION AU COACUL ouviiiiiiiii et 76
Fig. 3.16 : SNR du circuit S/B de principe échantillonné a la fréquence de Nyquist en fonction de la
capacité de stockage Cy pour différentes résolutions de codeur N ......ccoociiiiiiiiiiiniciiciciceces 78
Fig. 3.17 : Résolution N en nombre de bits effectif d’une chaine vidéo en fonction de la capacité de
stockage Cyy du circuit S/B pour différentes résolutions de codeur Nu......cuceeceerieeucecreriniineenerernriseenenenns 79
Fig. 3.18 : Schéma petits signaux du circuit de principe S/B en mode échantillonnage..........ccocecuvcucuennnnee 79
Fig. 3.19 : Schéma de principe du circuit S/B simple Bufferisé.......covvininiineiernrnieneiererseneseeveriseseseeees 80
Fig. 3.20 : Schéma petit signal de 'amplificateur opérationnel en boucle ouverte ..........ccccvvvvviviviciiicnnnnen. 81
Fig. 3.21 : Schéma petit signal de 'amplificateur opérationnel rebouclé au gain unitaire.......ooceevveeereeennnee 81
Fig. 3.22 : Schéma petits signaux du circuit de principe S/B bufférisé en mode échantillonnage................ 81
Fig. 3.23 : Résistance ron équivalente maximale par pF en fonction du temps d’acquisition pour différentes
résolutions de codeur (erreur allouée 1/21.SB) ..ttt 84
Fig. 3.24 : Résistance ron équivalente en fonction de la largeur de grille W pour un transistor NMOS en
technologie AMS0.35um et une longueur de grille L=0.350M ..o 84
Fig. 3.25 : Variation du temps d’acquisition en fonction du slew-rate imposé pour une constante de temps
Tech de 1ns, une résolution de codeur de 12bits et une erreur allouée de 1/2LSB (AVIN=1Veic) covvcvvcveiennen. 85

Fig. 3.26 : Intensité créte de courant minimum a fournir par I’étage suiveur par pI et slew-rate équivalent
pour une constante de temps Tech de 1n1s en fonction du temps d’acquisition désiré pour différentes

résolutions de codeur et une erreur allouée de 1/2LSB (AVINTTVeic) cevvevceeienieniieicieiieiicie e 86
Fig. 3.27 : Gain en tension différentiel en boucle ouverte Agy d’un amplificateur monté en suiveur
nécessaire en fonction de la résolution du codeur pour différentes erreurs allouées en LSB..........cccceuceee. 87
Fig. 3.28 : Surface Wesd.cgr (um?/pF )maximale du commutateur analogique en fonction de la résolution N
du codeur pour un coefficient d’injection Ginj_cti de "2, une erreur de 2 LSB et pour 3 technologies ...... 88
Fig. 3.29 : Résistance ron équivalente en fonction de la surface effective Weglegr (wm?/pF ) pour un
transistor NMOS en technologie AMS0.35um et une longueur de grille L=0.35um ......ccccovviviriiiciiicnnnann. 89

Etude de différentes Architectures d’E/Bs pour Chaine Vidéo

Fig. 4.1 : Principe de la technique d'échantillonnage parallele ... 95
Fig. 4.2 : Principe de la technique d'échantillonnage SEie........ciueuicunieuricuriirieieeie e eaeeeaees 95
Fig. 4.3 : Schéma de principe du circuit S/B 2 injection de charges compensée .......c..ocrerciveinrincieiennes 96

Fig. 4.4 : Schéma de principe du circuit S/B asymétrique en boucle fefmeée ....oveenininieiernenenceeenenn. 97




Table des Figures

Fig. 4.5 : Schéma de principe du circuit S/B a amplificateur commutable ... 98
Fig. 4.6 : Schéma de principe du circuit S/B asymétrique en boucle fermée a Intégrateur de Miller........... 99
Fig. 4.7 : Schéma de principe du circuit S/B inverseur asymétrique en boucle fermée a Intégrateur de
IMILCE o 100
Fig. 4.8 : Schéma de principe du circuit S/B a double capacité compensé par effet Miller ........ccccuenenee. 100
Fig. 4.9 : Fonctionnement en mode échantillonnage.......c.cceeceecinicinicineeniceeeeieeeieeiesseesseeseesseeeseene 101
Fig. 4.10 : Fonctionnement en mode de MAINtEN ......c.cucueiieeiiiciiiciiciecieicieceec e cscsenes 101
Fig. 4.11 : Schéma de principe du circuit E/B a capacité cOMMULEE ....c.cveiviucvcieniiiicicieieiieiseieceeenenne 102
Fig. 4.12 : Schéma de principe du circuit E/B a capacité commutée et sortie intégratrice ....ovwueueuerennn. 103
Fig. 4.13 : Schéma petits signaux du circuit S/B asymétrique en boucle fermée en mode échantillonnage
..................................................................................................................................................................................... 107
Fig. 4.14 : Fonction de transfert en boucle ouverte et fermée du CifrCuit.....cuvvucvicrriciricirccicccccees 108
Fig. 4.15 : Participation des constantes de temps dominantes dans la fonction de transfert du circuit en
BOUCIE FEIMEE ..ot 110
Fig. 4.16 : Schéma petits signaux du circuit S/B Inverseur en boucle fermée a Intégrateur de Miller en
MOde EChaNtillONNAZE ......cuvuiviiiiiieec et 111

Fig. 4.17 : Diagramme asymptotique de Bode | Gi| du circuit a partir d’une simulation comportementale
Spice pour laquelle Ri=R,=1kQ, Ci=1pF, ron=0 et ou I'amplificateur est supposé idéal (gain infini et sans

lmitation frEGUENTIEIIE). ....cuiiiiiiiiiiicicii s 112
Fig. 4.18 : Diagramme asymptotique de Bode | Gi| du circuit a partir d’une simulation comportementale
Spice pour laquelle R1=R2=1kQ, CH=1pF, tON=1kQ et ou 'amplificateur est supposé idéal............... 114
Fig. 4.19 : Diagramme asymptotique de Bode | Gi| du circuit a partir d’une simulation comportementale
Spice pour laquelle Ri=R>=1kQ, C=1pF, ton=1kQ , Ago=00dB......eviviiiiiiiiiiiiccciiiccc 115
Fig. 4.20 : Diagramme asymptotique de Bode | Gi| du circuit a partir d’une simulation comportementale
Spice pour laquelle R1:R2:1kQ, CHzlpF, rON:1kQ 5 Ado:66dB, TGBWA:O.S},LS ......................................... 116
Fig. 4.21 : Participation des constantes de temps de 'amplificateur opérationnel dans la fonction de
transfert du circuit en boucle fErmEe .......coiiiiiiiiiiii s 118
Fig. 4.22 : Fréquence propre minimale f, du filtre I'> en fonction de la fréquence de coupure f; du circuit
S/B et pour différentes valeurs du facteur d’amortissement & du filtre F2 pour | Gio| =1 ccvvverevcvcrerennn. 119
Fig. 4.23 : Fréquence propre minimale f, du filtre F2 en fonction du facteur d’amortissement & du filtre F,
pour | Gi()| TL E F1T52IMHZ. etttk b bbbttt 120
Fig. 4.24 : Injection de charges dans la capacité Cy au moment du basculement en mode de maintien... 120
Fig. 4.25 : Schéma du circuit S/B a double capacité compensé par effet Miller.......covveureecrcrreneeneererennn. 122

Fig. 4.26 : Schéma du circuit S/B a double capacité compensé par effet Miller en mode échantillonnage123
Fig. 4.27 : Schéma petits signaux du circuit S/B a double capacité compensé par effet Miller en mode

EChantIIONNAZE ...oviiiiiiiii s 124
Fig. 4.28 : Schéma petits signaux du circuit S/B a double capacité compensé par effet Miller en mode
¢échantillonnage précédé de SON Etage SUIVEUL .....c.iuiiuciiiciiiiciiiciiciic e 125
Fig. 4.29 : Injection de charges du commutateur analogique Sz dans la capacité de stockage Chi ............. 126
Fig. 4.30 : Injection de charges du commutateur analogique S dans la capacité de stockage Cpy au
moment du basculement en mode de MAINEN. ......coviiiiiiiii s 127
Fig. 4.31 : Caractéristiques Précision/Vitesse des circuits d’échantillonnage implémentés a travers la
IIEEELATULE ..o 129

Fonctions analogiques en technologie CMOS basse tension

Fig. 5.1 : Miroir de courant SIMPLE.......ccoiiiiiiiiiiiiiiiciicicee e 134
Fig. 5.2 : Tension "d'Early" Va représentant la conductance gps en fonction de la tension Vps pour 3

longueurs de canal avec un rapport W/L constant de 10 en technologie AMS0.35um. [Josse,2003]........ 135
Fig. 5.3 : Schéma petit signal du miroir de courant SIMPle.........ccociviiiiiiiiiiiiii s 135
Fig. 5.4 : Miroir de courant WilSOM ..o s 136
Fig. 5.5 : Miroir de courant Wilson ameélioré ..........coeuiiiiiiiiiiiiiiiniiiicececeeceeiessieeseee s 136
Fig. 5.6 : Miroir de courant cascode SIMPLE ......ccuiueiieeiriieinieiiieiicirecieeceeeeee et seeae 138
Fig. 5.7 : Schéma équivalent pour la détermination de la conductance de sortie du miroir cascode.......... 139

Fig. 5.8 : Schéma de principe du miroir de courant cascode a 1arge eXCULSION c.ucvveveeceeerieernieernienricieeennn. 139




Table des Figures

Fig. 5.9 : Miroir de courant cascode a large excursion (1) ... 140
Fig. 5.10 : Miroir de courant cascode a large excursion (I1) ..o 140
Fig. 5.11 : Miroir de courant cascode amélioré a large eXcursion........coeieiiciiiiiiiiinineinecessece s 140
Fig. 5.12 : Miroir de courant cascode amélioré a large excursion a courant ijeCté......eenmerrereuereuenneenn. 140
Fig. 5.13 : Caractéristiques de sortie des miroirs de courant (1)(2)(3)(4)(8) en technologie CMOS 0.35um.

Courant de référence=100uA, Vgs=787mV pour (W/L)=10 et L=0.35um, Vio=600mV. .c.cccocrveerercnnee 145

Fig. 5.14 : Conductance de sortie des miroirs de courant (1)(2)(3)(4)(8) dans leur plage de tension de
fonctionnement en technologie CMOS 0.35um. Courant de référence=100uA, Vs=787mV pour

(W/L)=10 et L=0.35um, Vo= 000V, w...couiierieririiriererieriniieiciessesiseeseaessessesessesessesessesassssessessessssntssessessessesans 145
Fig. 5.15 : Paire différentielle canal N .......ccccooiiiiiiiiiiiiiiiiiic s 147
Fig. 5.16 : Paire différentielle canal P ........ccoiciiiiiiiiiiiiiiiiccccc e 147
Fig. 5.17 : Translation d’'un Vgs de la plage admissible de mode commun par valeur positive.........c........ 148
Fig. 5.18 : Translation d’un Vs de la plage admissible de mode commun par valeur négative.................. 148
Fig. 5.19 : Double Paires différentielles canal N /P ......c.ocviuciciriiniineineieinineineienenesisesesesiesiesiseessessesseseeeans 149
Fig. 5.20 : Somme des courants constante [Huijsing,1985] ......ccccovueuiieinieinieinieinececceeeeneeseeseneeenene 150
Fig. 5.21 : Somme constante [Hovergorst,1992] ... 150
Fig. 5.22 : Avec commutateurs analogiques [Hovergorst,1994a].........ccccovivvnininniniciciccicee, 151
Fig. 5.23 : Avec Diode Zener [HOZErVOISt 1990].....ocuiiiiiiiiiieiiciriciriciricrieeeeeesceeee e 151
Fig. 5.24 : Etage de sortie push-pull utilisant deux transistors complémentaires configurés en sources
COMMUIIUIICS ..ttt b bbb bbb bbb es 152
Fig. 5.25 : Principe de polarisation des grilles du circuit classe AB du type source commune.................... 153
Fig. 5.26 : Exemple de circuit classe AB du type source commune avec controle de la d.d.p. Voe qui
donne le courant de polariSation Par TESISTANCE. .....c.viuruiuruiiiiieiiieiiieieiie e 153
Fig. 5.27 : Schéma de principe du circuit de prépolarisation de Mai-Ma» fonctionnant en source commune
classe AB avec sources de courant id€ales..... ..o 154
Fig. 5.28 : Etage de sortie classe AB avec circuit de controle réactif composé de transistors couplés. ..... 155
Fig. 5.29 : a) b) ¢) Schémas équivalents pour la détermination de la résistance dynamique « vue » entre les
grilles de Ma1-Maz . d) Représentation sous forme Thévenin des transistors Mi7-Mig....ooercrrceniericinnnc 156
Fig. 5.30 : Schéma de principe des circuits CMEDB........cociiiiiiiiiiiieccceeeeeeecee e 158
Fig. 5.31 : Schéma de principe du circuit RA-CMEB ..o 159
Fig. 5.32 : Schéma équivalent du circuit RA-CMEB .......cccooiiiiiiiiiicrcececeeeeeeeeeesee e 159
Fig. 5.33 : Schéma de principe du circuit DDA-CMEB ......cccccocoiiiiiiiiiccececeeeeeeeeeseeee 159
Fig. 5.34 : Schéma équivalent du circuit DDA-CMEB........ccccooiiiiiiiiiiiiiccccccs 159
Fig. 5.35 : Circuit DDA-CMFB et interface avec Pamplificateutr Hi c.c.oocuiciiciiiciiiiiciccnccen, 160
Fig. 5.36 : Amplificateur folded cascode et son circuit DDA-CMFEB.........cccccooviiiiniicicc, 160

Conception et Validation d’un E/B en technologie CMOS 0.6pm

Fig. 6.1 : Schéma synoptique du circuit asymétrique S/B inverseur en boucle fermée a Intégrateur de

IMILEE o 164
Fig. 6.2 : Schéma de 'amplificateur asymétrique rail-to-rail large bande avec sources de courant idéales 167
Fig. 6.3: a) Circuit différentiel a paire différentielle PMOS et charge active b) Variante utilisée ................ 167
Fig. 6.4: a) Circuit différentiel a paire différentielle NMOS et charge active b) Variante utilisée................ 168
Fig. 6.5: Principe du circuit différentiel symétrique rail-to-rail en entrée et €n SOLte ....covvevvveirveirriiieinnenn. 168
Fig. 6.6: L’augmentation du gain différentiel en boucle ouverte est obtenu par deux circuits cascodes en
L0 OO 169
Fig. 6.7 : Représentation du circuit cascode amélioré a large excursion transmettant le signal de la paire
d’entrée CANAl P s 170
Fig. 6.8: a) Couple M11-Mis et sa contre-réaction paralléle b) Schéma équivalent petit signal..................... 170
Fig. 6.9 : Schéma du premier étage de 'amplificateur asymétrique rail-to-rail large bande avec sources de
COUTANT IAEALES ...t 171
Fig. 6.10 : Etage de sortie classe AB avec circuit de controle réactif composé de transistors couplés. ..... 172
Fig. 6.11 : Schéma équivalent de I’étage de sortie avec ses sources de courant équivalentes en entrée ..... 172
Fig. 6.12 : Schéma électrique de Pamplificateur opérationnel rail-to-rail large-bande......cccovvvivivinininninns 175

Fig. 6.13 : Layout de 'amplificateur asymétrique rail-to-rail. .......cccooveuiiiiiiiiiiiinicicicececececeene 176




Table des Figures

Fig. 6.14 : Valeur absolue de la non-linéarité différentielle de 'amplificateur en mode suiveur en fonction

de la tension de mode commun en entrée (Rp.=00[X], RLZ2KO[[]]) coecvieerrieinieineciricrececeeeeeneeneieneeenne 177
Fig. 6.15 : Réponse de 'amplificateur opérationnel en mode suiveur a un signal triangulaire 0-3.3V en
CIUELCEC. ovvivttite sttt ettt bR AR 178
Fig. 6.16 : Diagramme de Bode de 'amplificateur opérationnel rail-to-rail large-bande en boucle ouverte
..................................................................................................................................................................................... 178
Fig. 6.17 : Schéma de du circuit S/B inverseur en boucle fermée a Intégrateur de Millet. .........c.ccccuueeeeen. 180
Fig. 6.18 : Schémas équivalent et électrique des commutateurs analogiques.........cvvcuveecuevcieeniieenicunienneeenn. 180
Fig. 6.19 : Compensation de 'injection de charge résultante du commutateur S par ajout d’un
commutateur Sz €t d’UNe CAPACITE CH2 vvvuvuiuriuiiiciiiciiciriicieee et 181
Fig. 6.20 : Layout du circuit S/B inverseur en boucle fermée a Intégrateur de Millef.......cccveveriurcurceenennen. 182
Fig. 6.21 : Caractéristique de sortie statique du circuit S/B en fonction de la tension de mode commun en
CIUELEE 1ottt ettt 183
Fig. 6.22 : Non-linéarité différentielle du circuit S/B en mode échantillonnage, dans les conditions
typiques, T=27°C, Vpp=3.3V en fonction de la tension appliquée en entrée .....cvreerereurieererrerneennennns 184
Fig. 6.23 : Diagramme de Bode post-layout (Module et Phase) du circuit S/B en mode échantillonnage
sans et avec capacité de compensation Cc=2pF. La capacité de charge Cy. est de valeur 1pF.................... 184
Fig. 6.24 : Réponse spectrale du circuit S/B en mode échantillonnage pout un signal sinusoidal d’entrée
d’amplitude 1Vpp et de fréquence TMHZ. ... 185
Fig. 6.25 : Réponse temporelle du circuit S/B a un signal triangulaire en entrée .......covvwvvvrivniieiieinnianns 185

Fig. 6.26 : Réponse temporelle du circuit S/B en mode échantillonnage 2 un front montant d’amplitude
1Vpp, de tension de mode commun 1.65V, de temps de montée 1ns en entrée (la courbe du signal
d’entrée est volontairement inversée) sur charge capacitive en sortie de 1pF (Cc=2pF) 186
Fig. 6.27 : Réponse temporelle du circuit S/B en mode échantillonnage 2 un front descendant d’amplitude
1Vpp, de tension de mode commun 1.65V, de temps de montée 1ns en entrée (la courbe du signal
d’entrée est volontairement inversée) sur charge capacitive en sortie de 1pF (Cc=2pF) ...covcuviiviiivnnnne. 186
Fig. 6.28 : Réponse temporelle typique du circuit S/B lors du basculement en mode de maintien (ex :
signal échantillonné d’amplitude +500mV superposé a la tension de mode commun Vi=1.65V , temps de

basculement de la phase de commande de T08) ..o 187
Fig. 6.29 : Temps d’établissement minimum nécessaire en mode de maintien pour une résolution effective
du circuit de 10bits en fonction de 'amplitude du signal €n entrée.....orieniericiriciricircrceceeeaes 188

Fig. 6.30 : Erreur en tension générée par les phénomenes d’injection de charges apres basculement en
mode de maintien en fonction de 'amplitude du signal en entrée (temps de basculement de la phase de
CcOMMANAE dE T1IS) w.uviiiiiiiiiiic s 189
Fig. 6.31 : Photographie du démonstrateur en technologie AMS CMOS 0.0 .....oveveuieernieemneernecienennn. 189

Application aux futurs instruments d’observation de la Terre

Fig. 7.1 : Dessin du transistor MOS a grille fermée utilisé [ANelli,1999]....ccccevivnrnercnicncrceens 197
Fig. 7.2 : Exemples de dessin de fonctions analogiques nécessitant un bon appariement des transistors en
technologie ST BICMOSG6G 0.35um a) Paire différentielle PMOS b) Miroir de courant NMOS............. 198

Fig. 7.3 : Schéma de principe du circuit S/B a double capacité compensé par effet Miller (structure 5) .. 199
Fig. 7.4 : Schéma de principe du circuit S/B symétrique a double capacité compensé par effet Miller avec

son buffer d’entrée SYMETIIGUE......cuiiueiiieiieeicci ettt naes 200
Fig. 7.5 : Schéma représentatif petits signaux d’un amplificateur opérationnel symétrique..........ccocrvvuuneee. 202
Fig. 7.6 : Schéma de I’étage d’entrée de 'amplificateur opérationnel SyMELHIQUE ....vvevevieerrieerreereencieneen. 202
Fig. 7.7 : Schéma de I’étage de sortie source commune classe AB cascodé appliqué sur chaque sortie
SYMELHIQUE de PAMPITICATEUL c..vuvietieieiieeiieie ettt et 203
Fig. 7.8 : Configuration de 'amplificateur symétrique en mode suiveur avec éléments résistifs................ 204
Fig. 7.9 : Schéma d’étude de 'amplificateur opérationnel symétrique a quatre entrées : a) en boucle ouverte
D) €01 MIIOAE SUIVEUL t..vtiaiiieiiecicietst ettt bbbttt bbbttt bbbttt etees 205
Fig. 7.10 : I’étage d’entrée de Pamplificateur opérationnel différentiel symétrique comporte 4 entrées
constituées de deux paires différentielles rail-to-1ail. .......ccviciriciricirciiccccece e 205

Fig. 7.11 : Schéma de principe de 'amplificateur opérationnel symétrique a quatre entrées avec son circuit
de controle du MOAE COMITIULL....c.vuiiiiieiiecirieeireireec ettt et 208




Table des Figures

Fig. 7.12 : Schéma complet de Pamplificateur opérationnel différentiel d’entrée........occvvirvvnviiicinncnnnnnn. 210
Fig. 7.13 : Layout de 'amplificateur opérationnel symétrique a quatre entrées de la figure (Fig. 7.12) ..... 211
Fig. 7.14 : Variation de la tension de mode commun en sortie de 'amplificateur pour une tension désirée

de 1.65V en fonction de la tension de mode commun en entrée (0-3.3V). .c.oocuvicunicinicvcenccneceenn, 212
Fig. 7.15 : Non-linéarité de la tension de sortie différentielle du buffer symétrique en fonction de
I'amplitude du signal différentiel en entrée (centré sur la tension de mode commun) .......coeeeevveceevrieencnen. 212

Fig. 7.16 : Diagramme de Bode (module et phase) en simulations post-layout de 'amplificateur
opérationnel symétrique a quatre entrées en boucle ouverte et en configuration suiveur, en conditions
typiques, sur charge capacitive de 3P . ..o 213
Fig. 7.17 : Variation du Produit Gain Bande et du gain en tension différentiel quasi-statique: a) en fonction
de la tension d’alimentation Vpp (3.3V£10%) b) en fonction de la température (-55°C/125°C) c) en
fonction de la tension de mode commun (1.05VELOY0) ..cuviiuiieurininiiiiiiiiceeceerecereeeeiene s 213
Fig. 7.18 : Variation de la fréquence de coupure haute a2 —3dB de 'amplificateur en configuration suiveur :
a) en fonction de la tension d’alimentation Vpp (3.3V£10%) b) en fonction de la température (-
55°C/125°C) ¢) en fonction de la tension de mode commun (1.65VEL0%0) c..ouvcvuieiuiincicininiiciscieien. 214
Fig. 7.19 : Réponse temporelle de 'amplificateur opérationnel en configuration suiveur a un front montant
différentiel d’amplitude 2Vpp, de tension de mode commun 1.65V, de temps de montée 0.1ns en entrée
sur charges capacitives en SOTte de FPH ..o 215
Fig. 7.20 : Réponse temporelle de 'amplificateur opérationnel en configuration suiveur a un front
descendant différentiel d’amplitude 2Vpp, de tension de mode commun 1.65V, de temps de descente

0.1ns en entrée sur charges capacitives en sortie de 3pE ..o 215
Fig. 7.21 : Schéma de 'amplificateur opérationnel a sorties symétriques du circuit S/B avec CMFB....... 216
Fig. 7.22 : Layout de 'amplificateur opérationnel symétrique du circuit S/B (Fig. 7.21) ocvvevverrercvienncnnee 218
Fig. 7.23 : Réponse temporelle du circuit de contréle des phases de commande. Ordre d’apparition

temporelle : Hotloge externe — Phase ¢1, — Phase Qip — Phase Qe ceeveereeciereeiinincieieiencceeeceseenens 221
Fig. 7.24 : Layout du citcuit S/B SYMELIIQUE .....cuuiuieiiiiiicicieiicicicieieeiee st 221

Fig. 7.25 : Variation de la tension de mode commun en sortie du circuit S/B en fonction de 'amplitude
des signaux différentiels appliqués en entrée pour une tension de mode commun en entrée de 1.65V.... 223
Fig. 7.26 : Non-linéarité différentielle du circuit S/B symétrique en mode échantillonnage en fonction de
Pamplitude créte a créte des signaux différentiels en entrée du circuit pour une tension de mode commun
de 1.65V, dans les conditions typiques T=27°C et VDDT3.3V .o 223
Fig. 7.27 : Diagramme de Bode post-layout (module et phase) en mode échantillonnage du circuit S/B
dans les conditions typiques T=27°C et Vpp=3.3V. Le circuit est chargé par un buffer de sortie statique

(utilisé pour la mesure expérimentale du circuit), cad qu’il voit des grilles de transistors MOS.................. 224
Fig. 7.28 : Réponses temporelles du circuit S/B a un échelon en entrée d’amplitude 2V (front montant et
front descendant) pour une tension de mode commun de 1.65V et dans les conditions typiques............. 225

Fig. 7.29 : Zoom temporel sur la réaction du circuit S/B aux phénomenes d’injections de charges (signal
différentiel en sortie du circuit S/B) dans les conditions de la figure Fig. 7.34. La phase de commande en
mode de maintien bascule a 2.1ps pour un temps de basculement de 10S. .....cccoveeiviciiiciiiccineincnceens 226
Fig. 7.30 : Erreur de tension différentielle résultante en mode de maintien en fonction du type de
commutateur analogique utilisé et de 'amplitude des signaux différentiels en entrée du circuit : a)

commutateur classique b) commutateur 2 VGs CONSTANT......c.cuiiiiiiiiiiiiiiieiiicieiciisiesiesessessse e 227
Fig. 7.31 : Vue synoptique des circuits intégrés dans PASIC ST BiCMOS 0.35um avec ses entrées/sorties

..................................................................................................................................................................................... 229
Fig. 7.32 : Photographie du démonstrateur en technologie ST BICMOS6G 0.35pum 3.3V ....coccuvieciniannee. 231
Fig. 7.33 : Layout du circuit S/B symétrique, de son buffer d’entrée et du circuit de controle des phases de
COIMUTIANAE 11ttt ettt bbbttt sttt sttt bbbt s b e bt sea e bt et es bbb s ettt bbb eat bbb et ts bbb atntsebeteen 231

Fig. 7.34 : Réponse temporelle en mode échantillonnage du circuit d’échantillonnage a un échelon de
tension +/-500mV sur les entrées différentielles pour une tension de mode commun 1.65V. Ordre
d’appatition temporelle : Entrée différentielle Asic — Sortie Buffer d’entrée — Sortie S/B — Sortie
Dynamique — SOTHE STAUGUE ....c..vuiuiiiiiiiiieii i 232




Introduction Générale

Introduction Générale

Les programmes spatiaux sont devenus indispensables pour les scientifiques, les secteurs
de l'industrie ou de la protection militaire. Ils le sont d’autant plus pour chacun d’entre nous,
nous apportant ainsi de cruciales informations tant au niveau du climat, de I'urbanisation, de la
végétation ou de la recherche de nouvelles ressources naturelles.

Un instrument d’observation de la Terre requiert de longues années de développement et
de caractérisations. Les contraintes spatiales imposent une validation tres stricte de "ensemble des
fonctions implémentées. D’un simple point de vue environnemental, les systémes électroniques
embarqués a bord des missions spatiales sont soumis a des radiations ayant des impacts de
disfonctionnement ou destructeurs sur les fonctions requises de I'instrumentation. Ainsi, dans le
cadre d’une intégration sur silicium des électroniques, les technologies utilisées ne doivent plus
étre seulement considérées au point de vue des performances offertes mais aussi de leur « tenue
aux radiations », et ce, des le début du développement.

Parallélement, la conception des électroniques embarquées se complexifie d’autant plus
que les instrumentations requierent des niveaux d’intégration de plus en plus denses. En regard
de I’évolution technologique du semiconducteur, les concepteurs cherchent a concevoir des
systemes de plus en plus compacts (sur un méme « morceau » de silicium), de performances
accrues, tout en diminuant la consommation.

D’un point de vue prospectif, les principales technologies accessibles et utilisées
aujourd’hui sont majoritairement CMOS submicroniques basse-tension, initialement dédiées pour
la réalisation de circuits numériques complexes. Ces technologies ne sont directement accessibles
qu’aux industriels produisant des circuits intégrés en grande quantité. Quid du secteur spatial ?
Quid des demandeurs de petits volumes ? Ce probleme soulevé n’est pas le seul. Quand bien
méme I’accessibilité a une technologie auprés d’un fondeur soit directement assurée pour, par
exemple, un projet spatial comprenant une centaine d’unités dédiées a la caractérisation, a la
validation et a I'approvisionnement de modcles de vol, une question se pose alors quant a la
pérennité de la technologie. Le fondeur sera-t-il ainsi prét a assurer l'acces a sa technologie

pendant la durée de développement d’un projet spatial ?
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Mais alors lintégration d’une chaine vidéo complete de traitement du signal CCD,
majoritairement analogique, peut-elle tirer bénéfice cette évolution technologique ? Le point
majeur conséquent a la réduction géométrique des transistors dans le domaine submicronique est
incontestablement la baisse de la tension d’alimentation maximale et que 'on peut appliquer au
circuit. D’importantes modifications conceptuelles sont alors nécessaires dans la topologie méme
des circuits, qui utilisaient jusqu’a maintenant des tensions d’alimentations suffisantes (5V voire
12V).

Au travers de ce mémoire nous allons ainsi apporter notre contribution a la conception de
circuits intégrés analogiques CMOS basse-tension dédiés aux instruments d’observation de la
Terre. Nous devrons ainsi répondre aux questions sous-jacentes au probléme posé : Peut-on tirer
profit des technologies CMOS submicroniques dans la conception d’une instrumentation de type
« chaine vidéo » ? Les performances atteintes pourront-elles étre meilleures ? La contrainte basse-
tension nécessite-t-elle de nouvelles topologies de circuits ?

Dans le chapitre 1 du présent mémoire, nous présenterons le contexte systeme de Iétude
a travers I'environnement spatial des satellites et les instruments d’observation de la Terre. Nous
y décrirons les radiations primaires et secondaires ainsi que leurs effets sur les électroniques
embarquées. Nous reviendrons bricvement sur les caractéristiques des instruments d’observation
de la Terre au travers des satellites du programme SPOT puis nous décrirons l'architecture
interne d’une chaine vidéo réalisant le traitement analogique du signal vidéo issu des détecteurs
CCD. Nous terminerons le chapitre en réalisant un rapide état de lart des chaines vidéo
monolithiques du commerce.

Dans le chapitre 2, nous aborderons le contexte technologique de I’étude. Nous nous
intéresserons a I’évolution des technologies accessibles pour la conception de circuits intégrés
analogiques, aujourd’hui majoritairement CMOS basse-tension. Nous justifierons la notion méme
de « basse-tension » en précisant bien la différence avec la notion de « basse-consommation ». La
réduction de la tension d’alimentation en regard des caractéristiques des circuits en terme de
précision nous amenera a démontrer l'utilité de signaux «rail-to-rail». Les équations
caractéristiques du transistor MOS seront résumées puisqu’elles seront réutilisées abondamment a
travers le mémoire. Enfin, le choix des technologies utilisées au cours de cette thése sera
présenté.

Dans le chapitre 3, une fonction analogique représentative des chaines vidéo, le circuit
échantillonneur-bloqueur (E/B) sera étudié de facon approfondie. A partir du circuit E/B de
principe, nous définirons les principaux paramétres caractéristiques et limitants de la structure.

Nous verrons alors que la notion de « commutateur analogique» est primordiale dans la
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conception d’une instrumentation précise en raison des phénomenes d’injection de charges lors
des commutations des phases de commande. Nous démontrerons les limitations intrinséques de
la structure E/B de principe tout en introduisant des abaques de dimensionnement en fonction
du nombre de bits et de la fréquence d’échantillonnage que I'on souhaite atteindre.

Dans le chapitre 4, nous serons amené a réaliser une analyse qualitative d’architectures de
circuits d’échantillonnage afin de viser les spécifications d’une instrumentation rapide et précise.
Nous donnerons ainsi un éventail de circuits d’échantillonnage couramment utilisés. Nous
démontrerons les limitations fréquentielles introduites par les structures en boucle fermée puis
nous étudierons une structure intéressante pour notre instrumentation. Nous mettrons enfin en
¢évidence les avantages et inconvénients de chaque architecture et réaliserons un comparatif
architectures/performances des circuits présentés dans la littérature.

Dans le chapitre 5, nous décrirons quelques cellules analogiques primordiales dans la
réalisation de Iélectronique pour notre instrumentation. L’utilisation de technologie CMOS
submicronique basse-tension nécessitera d’étudier des circuits de polarisation tels que les miroirs
de courant a large excursion, les circuits cascodes améliorés, les circuits transconductance, les
¢tages de sortie source commune classe AB. Afin de maximiser la dynamique des signaux, les
structures d’étages d’entrée et de sortie de type « rail-to-rail » seront étudiées. La symétrisation des
circuits fonctionnant en monotension nous amenera a présenter les circuits de controle du mode
commun (CMFB).

Le chapitre 6 utilisera 'ensemble des chapitres précédents appliqué a la conception et
intégration d’un circuit S/B asymétrique rail-to-rail large-bande en technologie CMOS 0.6um
alimenté en 3.3V. Nous y verrons la nécessité de concevoir un amplificateur opérationnel
asymétrique large-bande rail-to-rail. Nous montrerons au travers de son étude théorique
I'imbrication des méthodes définies au chapitre 5. Nous présenterons enfin les résultats de
simulations et expérimentaux du démonstrateur ainsi congu.

Enfin, le chapitre 7 concrétisera 'ensemble de cette étude. A partir d’une technologie
cible BICMOS 0.35um en cours de validation pour I'utilisation en environnement spatial, et dans
loptique d’une chaine de traitement vidéo totalement différentielle, nous présenterons la
conception d’un circuit S/B symétrique rail-to-rail large-bande dont la structure optimale résulte
de I'analyse théorique décrite au chapitre 4. Ce circuit nécessitera la conception d’un amplificateur
d’instrumentation large-bande rail-to-rail a sorties symétriques. Les résultats de simulations et
expérimentaux valideront la faisabilité d’une chaine vidéo pour l'instrumentation spatiale sur une

technologie dite « commerciale ».
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Chapitre 1

L’environnement spatial
et les chaines vidéo

Les systemes électroniques embarqués a bord des missions spatiales sont soumis a
différents types de radiations. L’environnement spatial, considéré, au début, comme un milieu
inerte est, en fait, soumis a d’incessants flux de particules de basse et haute énergie. Longtemps
négligées, ces radiations sont désormais prises en compte dés les premicres phases de conception
puisque leur incidence fonctionnelle ou destructive I’est aussi bien sur les matériaux des satellites
que sur les électroniques des charges utiles. Cet environnement est alors une contrainte
supplémentaire dans la conception de chaines vidéos spatiales. L’évolution technologique des
circuits intégrés ne doit pas alors étre simplement considérée du point de vue « conception
classique » mais aussi du point de vue « tenue aux radiations ». Dans ce premier chapitre, nous
présenterons, dans un premier temps, l'environnement spatial des satellites en nous limitant au
cas des orbites basses (satellites d’observation de la Terre); les radiations primaires et secondaires
y seront considérées ainsi que leurs effets sur les électroniques embarquées. Dans un second
temps, nous décrirons de maniere générale les instruments d’observation de la Terre, dans la
lignée des satellites du programme SPOT, puis nous nous bornerons a y décrire le traitement du
signal vidéo issu des détecteurs CCD. Nous présenterons enfin un rapide état de I’art des chaines

vidéos monolithiques du commerce.

1. D’environnement Spatial

Il a fallu attendre la fin des années 1950, avec le début de la conquéte spatiale et des
premicres missions spatiales (Explorer, 1958) pour découvrir la présence autour de particules

piégées par le champ magnétique de la Terre.

En effet, la Terre dispose d’une double protection constituée du champ magnétique
terrestre et de latmosphere terrestre. Par conséquent, les seules manifestations visibles de la
présence de ces radiations n’étaient jusqu’alors que tres restreintes. Principalement, ces

manifestations étaient :
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e la déformation de la queue ionisée des comeétes par le vent solaire,

e les aurores boréales associées a des précipitations de particules guidées par le

champ magnétique dans les hautes couches de 'atmospheére,

e lionisation de lair, les gerbes de particules secondaires de flux tres faible au
sol (1 particule.an .km?sr' 4 10" eV) et les isotopes (par exemple C'*) produits

par le rayonnement cosmique (Fig. 1.1).
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Fig. 1.1: Processus de création des gerbes de particules secondaires par le rayonnement cosmique
En dehors de toute protection atmosphérique terrestre, nous rencontrons différents types
de rayonnements possédant chacun des origines, des caractéristiques (que ce soit au niveau de
leur énergie ou de leur nature) ainsi que des répartitions dans Iespace tres variables. Leur

fluctuation est souvent liée a Iactivité solaire, et constatée a plus ou moins long terme.

Nous distinguerons deux types de rayonnement :
o un rayonnement primaire : particule de haute énergie dans 'espace,
e un rayonnement secondaire : particule créée par interaction du rayonnement primaire
avec un matériau.
Néanmoins, nous devons remarquer que la prise en compte de ces radiations et leur
influence sur les véhicules spatiaux sont longtemps demeurées ignorées. Pourtant, les effets de
ces radiations sur les instruments peuvent entrainer des disfonctionnements, voire des pertes

totales de fonctionnement des équipements électroniques et optiques.

A Tlintérieur d’un véhicule spatial, Patténuation des flux primaires et la génération de
secondaires induits dépendent de la nature et des épaisseurs de matériaux traversés, ainsi que du

type et de 'énergie des radiations.
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Le rayonnement ultraviolet et les particules chargées (de faible énergie) du vent solaire,
rapidement absorbés, ne peuvent perturber quiindirectement les systemes électroniques
embarqués (par lintermédiaire d’impulsions électromagnétiques associées aux claquages de
diélectriques et de matériaux isolés des structures a la surface des satellites) ; ils peuvent, par
contre, dégrader de facon importante les caractéristiques optiques des matériaux directement

exposés (revetements de controle thermique par exemple).

Dans les matériaux et composants sensibles, les radiations pénétrantes peuvent induire

essentiellement trois types de dégradations :

e des bruits de fond proportionnels aux flux, en particulier dans les détecteurs des

expériences scientifiques,

o des dérives de caractéristigues pouvant, a long terme, entralner une perte de

fonctionnalité (effets de dose cummulée),

o des problemes de charge interne dans les diélectriques et des effets singuliers associés aux

ions lourds (Single Event Efffect) dans les circuits intégrés.

Ces derniers, observés en vol depuis une quinzaine d’années, deviennent de plus en plus
contraignants avec 'augmentation des traitements de bord et I'utilisation de technologies dont le

niveau d’intégration croit.
Enfin, la présence de plus en plus fréquente de "THomme dans I’espace ainsi que des projets
de missions lointaines et de longue durée (base lunaire, vol vers Mars...) posent le probleme des

effets biologiques induits, essentiellement a long terme, par les radiations de haute énergie.

1.1 Les Sources et Types de Radiations

1.1.1 Les radiations primaires
Les contraintes de lenvironnement spatial peuvent étre classées selon quatre types
[Boudenot] : les ceintures de 1Van Allen (ou ceintures de radiations), le vent solaire, les éruptions solaires

et le rayonnement cosmique.

a) Les ceintures de Van Allen

Les ceintures de Van Allen, encore appelées ceintures de radiations, sont des régions de la
magnétosphere dans lesquelles sont piégées des particules de haute énergie, principalement des

protons et des électrons. Elles furent découvertes lors des premicres missions spatiales.
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Le piégeage de ces particules est du au champ magnétique terrestre qui, sans ralentir les
particules, les force a décrire des boucles autour de la Terre. Les particules, qui mettraient une
fraction de seconde a traverser l'environnement terrestre si elles allaient en ligne droite, peuvent

ainsi rester emprisonnées dans le champ magnétique terrestre pendant plusieurs semaines.

L'énergie de ces particules dépasse couramment le MeV, ce qui correspond a I’énergie

qu'aurait un électron accéléré par un champ électrique d'un million de Volts.m™ .

Les particules des ceintures de radiations sont essentiellement des rayons cosmigues qui ont
été capturés (il y a plusieurs processus de capture). Certaines particules de moindre énergie

proviennent du vent solaire.

La répartition de flux de protons et d’électrons dépend du paramétre I.' de Mcllwain

(exprimés en rayons terrestres) (Fig. 1.2-Fig. 1.3).
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Fig. 1.2 : Contourts isoflux des protons piégés (coordonnées L, 0) [Nasa,2005]
Pour les protons (Fig. 1.2), on observe un maximum entre 1.6<I.<2, avec un flux de 10°

cm?s’ et une énergie de 'ordre de quelques centaines de MeV.

Pour les électrons (Fig. 1.3), on observe deux zones de maximum :

e la premiére entre 1.4<L1.<2.8, avec un flux de 10° cm”s" et une énergie de ordre

de 5 MeV,

2 — 6 2 -1 2 .
e la seconde centrée vers L=5, avec un flux de 3.10" cm™.s” et une énergie de Pordre

de 7 MeV.

UL est définit par la distance du centre de la Terre au point d’intersection de la ligne de force du champ magnétique
avec le plan équatorial.
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Fig. 1.3 : Contours isoflux des électrons piégés (coordonnées L, 0) [Nasa,2005]
I1 faut noter que cette derni¢re zone est proche de la Terre dans les cornes polaires. Le
dipdle terrestre étant incliné de 500 km vers le Pacifique ouest, la ceinture de radiations descend a

plus faible altitude au-dessus de ’Atlantique sud (SAA : Anomalie de ’Atlantique Sud).

Les ceintures de radiations sont donc des régions néfastes pour les instruments spatiaux :
les particules rapides détériorent les composants électroniques (effets de doses et des ions lourds)
et sont dangereuses pour 'homme (effets de dose). Les missions habitées en orbite autour de la
Terre minimisent ces effets en adoptant des orbites basses (moins de 800km) et équatoriales, de

manicre a traverser le moins possible les ceintures de radiations.

b) Le vent solaire
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Fig. 1.4 : Origines du vent solaite [McComas,1996]
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Le vent solaire est un flot de particules chargées s'échappant en permanence de la haute
atmosphere du Soleil (Fig. 1.4). 11 est principalement formé de protons et d'électrons dont les
énergies sont inférieures a quelques keV. On y retrouve aussi, en proportion moindre (7 a 8%),
des noyaux d'hélium ainsi que des traces infimes d’ions d’éléments plus lourds tels que 'oxygene
ou le carbone. Le processus de formation du vent solaire fut expliqué pour la premicre fois par
Eugene Newman Parker en 1958. La haute atmosphere du Soleil (appelée couronne) est
composée d’un plasma trées chaud (température supérieure au million de degrés) animant les
¢lectrons d’une vitesse d’agitation thermique suffisante et donc d’une énergie cinétique suffisante
pour dépasser Iénergie de liaison gravitationnelle avec le Soleil. Les électrons s’échappent alors,
attirant avec eux des protons et quelques ions chargés positivement dans I'espace interplanétaire.
Dans le modele de Parker, la vitesse d’extraction du vent solaire décroit en raison du gradient de
pression entre la couronne et 'espace interstellaire pour demeurer constante a partir de orbite
terrestre 2 une vitesse voisine de 400km.s . Ce plasma héliosphérique est donc éjecté radialement
du Soleil, mais en raison de la rotation du Soleil sur lui-méme (27 jours), il semble s’enrouler en

une spirale conformément aux lignes de champ magnétique (sondes Pioneer 10 et Mariner 2).

Vent polaire
Lignes de champ \

Protubérance

Soleil / \

Trou coronal

Fig. 1.5 : Configuration du champ magnétique du Soleil

En I'absence de vent solaire, le Soleil disposerait d’'une configuration de champ magnétique
approximativement dipolaire (Fig. 1.5). Néanmoins, la pression du plasma héliosphérique en
mouvement emporte sur la pression magnétique, imposant ainsi sa structure aux lignes de force
du champ. Ceci laisserait donc a supposer qu’au voisinage de I’écliptique, se situe une fine lame
de plasma (appelée lame neutre) le long de laquelle courent parallelement des lignes de force de
polarités magnétiques opposées entralnant une inversion de polarité magnétique du champ a la
traversée de cette lame. Les mesures des sondes spatiales dans la gamme des rayons X ont permis
de revoir ce modéle et de démontrer qu’il existe des zones ou les lignes de force sont radiales,

ouvertes sur I'espace interplanétaire et n’offrant pas de résistance a ’écoulement du vent solaire.

~10 -
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Ces zones, appelées trous coronaux, sont en général situées dans les régions proches des
poles du Soleil bien que les observations ont montré que ces zones évoluent dans le temps,
pouvant atteindre des latitudes solaires tres variables dans les deux hémispheres. Déplacant les
lignes de champ fermées, elles sont a l'origine de 'ondulation de la lame neutre. Il faut noter que
ces vents solaires associés, possédant des vitesses voisines de 1000 km.s"', n’affectent que trés peu
Ienvironnement terrestre et exclusivement lors de 'extension de ces zones aux faibles latitudes

solaires.

c) Les éruptions solaires

Les éruptions solaires sont des phénomenes violents secouant I'atmosphere solaire dont les
effets se font sentir jusque sur Terre. L’éruption solaire est caractérisée par une augmentation tres
forte de la brillance sur des régions tres vastes de ’étoile pouvant atteindre plus de 5 milliards de
kilometres carrés. I’observation au spectrometre du profil de la raie H, montre que celle-ci est du
type émission, et donc, signe que le région émissive est trés chaude et dense. Ces éruptions sont
trés visibles sur le limbe du Soleil (Fig. 1.6) ou se forment des ponts de matiéres (ou boucles) reliant
deux régions de polarités opposées. L’éruption en elle-méme est en général localisée a la frontiere

entre ces deux régions et est caractérisée déruption a double filet.

Fig. 1.6 : Eruption solaire observée au coronographe LASCO C2 du satellite SOHO (mars 2000)
[Lasco,2000]

Ces éruptions pourraient étre liées au champ magnétique de I’étoile. En effet, de la matiere
vient se bousculer avec des vitesses opposées a cette fronticre entre les deux régions. Le champ
magnétique se « détortille » alors, libérant une énergie colossale (~10” Joules) en quelques
minutes. Les particules du plasma (majoritairement des électrons et des ions) bénéficient de cette
énergie libérée. Le freinage des ions sur les électrons provoquent I’émission de rayons X durs
(>50keV). La vitesse de propagation des électrons libérés dépasse dans ce cas les 100 000km.s™.

On a récemment observé avec le satellite S.M.M. I’émission conjointe de raies y a 2.2MeV. Leurs
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origines proviendraient des chocs de protons accélérés avec des noyaux d’hélium dans la basse
atmosphere solaire : les protons produisent des neutrons en perdant de I’énergie et sont capturés
par I’hydrogene, d’ou I’émission de ses raies. On peut aussi noter la présence de transitoires
coronanx, éjections de nuages de plasma se déplagant a des vitesses de I'ordre de 1000km.s”

jusqu’a une dizaine d’unités astronomiques.

d) Le rayonnement cosmique

Le rayonnement cosmique est constitué de deux composantes, 'une permanente, d’origine

cosmique, 'autre plus sporadigue, liée a I'activité du Soleil.

Le rayonnement cosmique permanent est d origine galactigue et constitué de particules tres
énergétiques (de 100MeV a 10°GeV) , privées de leurs électrons, éjectées par les explosions de
supernovae, mais de débit faible (10" a4 1 p.cm®s’) . Ce sont essentiellement des noyaux
d’hydrogenes (protons) et d’hélium (particules alpha) mais aussi des noyaux plus lourds tels ceux
du fer ou du nickel, dont leur vitesse est proche de celle de la lumiere. La Terre y est exposée en
permanence en raison de son isotropie. Néanmoins une partie du rayonnement cosmique
galactique est dévié par le vent solaire (et plus précisément par son champ magnétique) émis par
le Soleil. Plus lactivité du Soleil est forte, moins la Terre est soumise a linfluence du
rayonnement cosmique galactique. Les mesures démontrent la coincidence entre les maxima
d’activité solaire tous les onze ans et les minima d’interaction du rayonnement cosmique

galactique sur la surface de la Terre (Fig. 1.7).

2000 2200

,' y’

1800

1600

Rayonnement cosmique (complage/400)

Kerguelen (49 S, 70 E)

1400

1960 1970 1980 1990 2000
Années

Fig. 1.7 : Variation de l'intensité du rayonnement cosmique galactique observé au sol de 1959 a 2000,
comparée a celle de l'indice des taches solaires (en pointillés) [ObsParis,2000]

Paradoxalement, I'autre composante du rayonnement cosmique est liée a... Dactivité
solaire. Néanmoins, sa participation est négligeable en moyenne. Pourtant, lors de grandes et
intenses éruptions solaires, aujourd’hui encore imprévisibles, des particules plus énergétiques sont

libérées pendant plusieurs heures et atteignent la Terre en plus grand nombre. La différence
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majeure avec le rayonnement cosmique galactique provient de la non-uniformité de ce

rayonnement.

1.1.2 Les radiations secondaires
Les interactions des radiations primaires, électrons, protons et autres ions lourds avec les
matériaux des véhicules spatiaux entrainent la production immédiate ou retardée de rayonnements

secondaires divers, plus ou moins pénétrants et nocifs suivant le systeme et la fonction.

Ainsi, le rayonnement Cerenkov (photons UV et visibles) induit un bruit de fond génant dans
les systemes optiques exposés a des flux élevés d’électrons rapides (ce phénomene s’est produit

sur Hyparcos).

De méme, la production de rayons y de freinage par les électrons rapides (phénomene de
Bremsstrablung) est principalement a craindre dans les matériaux dont le numéro atomique est

élevé. Leur utilisation est donc a proscrire dans les blindages extérieurs des satellites.

Au niveau des effets de dose cumulée, les neutrons et les protons secondaires générés par
réactions nucléaires ne constituent pas, en général, un probleme crucial, pas plus que les
activations qui en résultent. Néanmoins, ces dernieres pourraient devenir génantes a trés long

terme sur les stations orbitales.

Par contre, et comme nous les verrons dans le paragraphe suivant, les réactions nucléaires
induites par les protons rapides directement dans les semiconducteurs des composants
électroniques peuvent y produire des noyaux de recul rapides. Ces ions lourds sont alors
susceptibles de provoquer des anomalies de type événements singuliers dans les électroniques des

instruments exposées a des flux élevés de protons de haute énergie (piégés ou d’éruption).

1.2 Effets des radiations sur les électroniques
embarquées

Les effets des radiations spatiales sur les électroniques embarquées peuvent étre classés

suivant deux types : ¢ffers cumulatifs et effets singuliers (SEE).

Les effets cumulatifs sont des effets graduels opérant durant la totalité du temps de la
mission spatiale. On distingue généralement deux origines aux effets cumulatifs : dose fotale
entrainant des effets ionisants sur I’électronique ; déplacement entrainant des effets non-ionisants
sur I’électronique.

Les effets singuliers sont des effets ponctuels dont l'origine est 'interaction d’une simple

particule énergétique sur la surface donnée du composant. Les conséquences de ces effets
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singuliers peuvent étre de deux types : destructif, c’est-a-dire entrainant un dysfonctionnement
irréparable de Télectronique ; non-destructif, entrainant un dysfonctionnement temporaire de

I’électronique.

1.2.1 Notions de dose absorbée et équivalente

La dose absorbée est définie comme le quotient de I’énergie moyenne communiquée a un
petit volume de maticre par des rayonnements ionisants primaires et secondaires, sur la masse de
ce volume. Elle dépend donc de la nature du matériau considéré. L’unité de la dose absorbée
dans le systeme international est le Gray (Gy) et correspond a une énergie absorbée d’un joule par

kilogramme de matiére (1 Gy=100 rd=1 J.kg'=10"erg.g™).

Dabs = (1'1)
pV

L’énergie moyenne communiquée AE est la fraction transférée au matériau sous forme
ionisante, toutes les modifications dues a un transfert d’énergie des radiations en énergie de masse

étant exclues du bilan énergétique, soit (Fig. 1.8):

AE = Z (Ein + 8in) - z (Eout + 8out) - AM (1'2)
ou E,, et g, représentent respectivement les énergie des radiations primaires et secondaires

entrantes ; E. et €

n

représentent respectivement les énergie des radiations primaires et

in

secondaires sortantes ; et AM représente accroissement de I’énergie de masse de volume.

AM

Ein A Eout

&
d

EEER / HEB

€in Eout

Fig. 1.8 : Représentation graphique de ’énergie moyenne communiquée AE dans un matériau
La notion de dose absorbée ne s’utilise que pour des fluences assez élevées afin que les
diameétres des traces ionisées se recouvrent. Cela dépend donc de la nature des radiations

impliquées (Tab. 1-1).

De maniére plus qualitative, nous pouvons donner des valeurs typiques de doses totales

regues par an, en fonction de altitude ainsi que de l'inclinaison (Tab. 1-2).
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Radiation  Energie = Diameétre de trace Fluence limite Dose limite
[MeV] [nm] [cm™] [Gy]
e 0.01 3 10’ 10°
photon 0.01 3 10’ 10°
p 10 0.3 10° 10
ion lourd 30 0.03 10" 10°

Tab. 1-1: Ordre de grandeurs des doses absorbées en fonction des radiations secondaires générées

TYPED'ORBITE ~ GEO GPS LEO \ DMS
Apogée (kms) | 35796 | 20 189 1600 846
Périgée (kms) 35795 | 20172 1600 824
Inclinaison (°) 0 55 60 99

Dose (rads(Sh/an) | 6600 | 59000 | 17300 | 1260

Tab. 1-2: Valeurs typiques de doses totales regues par an en fonction de Porbite

1.2.2 Types d’interaction avec la mati¢re
Les particules élémentaires définies précédemment peuvent interagir avec le silicium des
circuits, et sont a origine de plusieurs types d’interactions en fonction de leur nature et de leur

énergie.

Dans le cas des électrons, on distingue ceux dont I'énergie d’interaction est inférieure a
1eV, cas ou le phénomene d’exvitation est mis en jeu ; ceux dont ’énergie est inférieure a 1IMeV,
cas ou le phénomene d’zonisation est mis en jeu ; et pour les énergies supérieures au MeV, cas ou
le rayonnement de freinage combiné aux collisions avec les noyaux n’occasionnent que de rares

déplacements qui sont négligeables dans le cas du silicium.

Le phénomene d’interaction électromagnétique via les photons est nettement plus

dépendant des énergies mises en jeu :

e Energie de quelques électrons-volts : excitation

e Energie inférieure a 100keV : effet photoélectrique

e Energie proche de 1 Mev : effet Compton

e Energie supérieure a 1.022MeV : matérialisation des paires électron-positron
e Energie de 6MeV a 25MeV : réaction photonucléaire

e Energie supérieure a 1GeV : production de méson (u)

Nous retiendrons de manicre visuelle ces différentes interactions a I'aide du diagramme

sutvant (Fig. 1.9):
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Déplacements x

Effets Permanents Effets Permanents Effcts Transitoires

e Défauts cristallins e Picges ® Photo-courants
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e Centres de couleur e Centres de couleur o« Pré-Latch-up »
¢ Concentrations e Réactions... ¢ Centres de Couleur
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® Mobilité des porteurs

e Gonflement, stress

Fig. 1.9 : Interactions des particules et des photons avec la matiere

Nous reviendrons sur les problémes inhérents a ces interactions avec le silicium des circuits
intégrés dans le chapitre 7, a travers lequel nous reviendrons sur les méthodes de durcissement

aux radiations mis en jeu.

2. Les Instruments d’Observation de 1a Terre et
le programme SPOT

2.1 Les instruments d’observation de la Terre

Le début de la conquéte spatiale a marqué I'aboutissement d’un réve ancestral pour
I’homme, celui de contempler sa Terre originelle, d’embrasser d’un seul regard un hémisphere
entier. Si aujourd’hui les programmes spatiaux nous semblent devenus indispensables, autant
pour les scientifiques, 'industrie ou la protection militaire, ils sont devenus, plus généralement,
indispensables a tout homme afin de mieux comprendre environnement dans lequel il évolue.
Des spectres étendus du visible a linfrarouge en passant par le millimétrique, les bandes
spectrales d’observation ciblent des besoins précis dont tout a chacun bénéficie tres souvent
indirectement. Les satellites d’observation de la Terre ont ainsi capturé, en quelques dizaines
d’années seulement, des scenes toujours plus précises répondant a des besoins eux aussi toujours
plus précis. La grande quantité d’images recueillies de I'ensemble du sol terrestre depuis les
balbutiements de 'observation terrestre est aujourd’hui une mine de renseignements pour toute la
communauté scientifique. Regroupées de maniere thématique, elles fournissent de cruciales
informations aussi bien sur 'urbanisation, la végétation, I'impact de I'agriculture intensive, la

recherche de ressources naturelles, la composition du sol géologique, le climat... Prenons

_16 -



I’environnement spatial et les chaines vidéo

I'exemple de l'agriculture. L’observation de la Terre depuis I'espace a ainsi permis de favoriser
une nouvelle agriculture plus consciente de 'impact de exploitation des sols par Thomme. Dans
les pays en développement, elle permet d’identifier la composition des sols, d’évaluer les
ressources en eau, de prévenir les zones a risque soumises aux aléas du climat. Combinée a la
répartition humaine sur le sol, elle permet de mieux évaluer les besoins en fonction des régions,
d’optimiser les lieux de stockage des ressources céréali¢res (silos)... Les images issues de ces
satellites permettent aussi une réaction plus rapide face a des catastrophes de grande ampleur,
qu’elles soient géologiques, météorologiques ou humaines. Les exemples en sont nombreux :
impact des marées noires sur l’écosystéeme (malheureusement toujours aussi répétitives),
réchauffement de la plancte, déforestation intensive... Trés récemment, les observations satellites
ont pu déterminer trés rapidement 'impact du tsunami ayant ravagé les cotes d’Asie du Sud-Est
en décembre 2004 : les conséquences de cette catastrophe ont révélé, grace a observation depuis
I'espace, des impacts non seulement du point de vue humain (sur les cotes mais aussi sur des
ensembles d’iles isolées a I’écart de toute civilisation dont la population a totalement disparu) ,
¢écologique (disparition pure et simple des bancs de coraux cotiers; pollution des nappes
phréatiques, seules ressources d’eau potable pour toute une population), géologique
(Paffaissement de la plaque du Pacifique ayant entrainé la disparition de nombreuses iles, le
déplacement de plusieurs metres de toute une partie du continent, 'affaissement de plusieurs
metres des cOtes océaniques), touristique (les cotes concentrant la majeure partie de lactivité
touristique de nombreux pays) et économique (lente et difficile reconstruction). La prise de
conscience récente de I'impact humain sur Penvironnement est aussi 'une des conséquences de
I'observation de la Terre depuis I'espace, et il est aujourd’hui primordial de multiplier les missions

spatiales d’observation de la Terre afin de préserver notre plancte.

2.2 Le programme SPOT

2.2.1 Obijectifs

Depuis le lancement du premier satellite de la famille SPOT le 22 février 1986, le CNES n’a
cessé de développer et d’améliorer son systeme d’observation de la Terre, permettant ainsi a la
France de disposer, incontestablement, d’un des syst¢emes d’observation de la Terre les plus
complets et les plus performants actuellement. L’évolution des satellites de la famille SPOT de
SPOT1 a SPOT5 (Fig. 1.10) répond aux besoins croissants de leurs utilisateurs tout en faisant

face a une concurrence internationale toujours plus rude.
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Spot 1,2, 3 Spot 4 Spot 5

Fig. 1.10 : Satellites de la famille SPOT (1986-2002)

Des sa définition, le programme SPOT était fondé sur une continuité des services aux
utilisateurs du monde entier, afin d’éviter toute rupture des services proposés tout en améliorant
leur qualité ainsi que celles des images en réponse aux attentes des clients. Les utilisateurs
proviennent aujourd’hui de domaines tres diverses : le suivi de la végétation, 'agriculture, la forét,
les sols, la géologie, I’érosion, I'exploration pétrolicre et minéralogique, les ressources en eau,

I'aménagement du territoire urbain et rural, le génie civil ou la surveillance de Penvironnement.

2.2.2 La famille SPOT1-SPOT3

Chaque satellite de la gamme SPOT jusqu’a SPOT4 comporte deux instruments imageurs
identiques HRV (High Resolution Visible), chacun étant capable d’acquérir de maniere

indépendante des scenes aux sols couvrant une zone géographique de 60*60km.

Steerohle
mimr

CCD sensor

Oblique ~ Verfical Ohiligue
viewing  viewing vigwing
Fig. 1.11 : Orientation des miroirs d’entrée depuis le sol
La position des miroirs d’entrée des deux instruments est controlée a partir du sol

permettant une obsetvation du sol non nécessairement vertical ('angle de vue est variable a +/-

27degrés par rapport a la verticale) (Fig. 1.11).
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Deux modes de vue sont utilisés sur chaque instrument (Fig. 1.12):

e le mode panchromatique (P): I'image est acquise dans une seule bande spectrale

correspondant a la bande spectrale visible exempte du bleu. Les images sont ainsi
acquises en noir et blanc et utilisées principalement pour des applications

requerrant une finesse du détail.

e le mode multispectral (XS) : 'image est acquise dans trois bandes spectrales (vert,

rouge et proche infrarouge). I.a combinaison de ces trois images donnent ainsi une
image en couleur composite de la scéne observée.
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Fig. 1.12 : Bandes spectrales d’observation de la famille SPOT
Ces deux modes peuvent étre utilisés séparément, simultanément ou indépendamment sur
chacun des 2 instruments. Il est ainsi possible, grace a Iutilisation simultanée des deux
instruments avec des angles de vue différents de générer des couples stéréoscopiques pour la

perception du relief et la création de modele numérique de terrain.

2.2.3 Le satellite SPOT4

Le satellite SPOT4 s’inscrit dans la continuité du programme SPOT en offrant des
caractéristiques géométriques de prise de vue semblable aux satellites précédents de la gamme
(fauchée de 60km par instrument et capacité de visée latérale a +/- 27° par rapport a la verticale)
tout en introduisant une nouvelle bande spectrale dans le moyen infrarouge (1.5um a 1.75um).
Cette nouvelle bande spectrale a notamment nécessité la définition d’un nouveau boitier de
définition (détecteurs...) et la gestion d’une température plus basse et stabilisée au centi¢me de
degré pres. La durée de vie du satellite a aussi été améliorée conférant une exploitation sur 5
années. Les deux instruments embarqués de type HRVIR (Haute Résolution Visible et

InfraRouge) dérivent des instruments des satellites SPOT1-3.
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2.2.4 Le satellite SPOT5

La capacité de traitement des images sur SPOT5 (5 images) est largement améliorée en
comparaison avec le dernier satellite de la famille SPOT4 (2 images). Les enregistreurs a bande
magnétique ont été abandonnés au profit de mémoires électroniques permettant une meilleure
gestion des ressources. SPOT5 est pourvu de 2 instruments HRG, ayant chacun un champ de
vue de 4° (soit comme pour tous les autres satellites de la famille, une fauchée au sol de 60km).
Ils peuvent fonctionner de fagcon autonome (prise de vue double) ou alors conjointement afin

d’augmenter la bande observée au sol (120 kms) ou pour utiliser le supermode.

La satellite SPOTS5 utilise les mémes bandes visibles dans le domaine visible et moyen
infra-rouge que celles de SPOT4. Néanmoins, une bande panchromatique est ajoutée [0.49-
0.69um]. SPOTS5 profite notamment de I'introduction du supermode. Ce processus d’acquisition

particulier permet ainsi, a partir de deux images panchromatiques acquises simultanément au pas

d’échantillonnage de 5 métres, de produire une image échantillonnée a 2,5 metres (Fig. 1.13).
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2.2.5 Spécifications techniques des instruments du programme
SPOT

Le tableau 1-3 montre I’évolution des spécifications techniques et des performances en vol
de la famille de satellites du programme SPOT. Nous remarquerons principalement ’évolution

des détecteurs embarqués ainsi que le taux de transfert de données sur la derniere génération

SPOTS5.

PARAMETER SPOT-1,-2,-3 SPOT-4 SPOT-5
PRIME SENSOR 2x HRV 2 x HRVIR 2 x HRG
SPECTRAL BANDS PAN PAN (0.51-0.73 pm) at 10 m PAN (0.61-0.68 um) 10 m, PA-1 (0.49-0.69 um),5 m
resolution co-registered with B2 PA-2 (0.49-0.69 um),5 m
SPECTRAL BANDS MS B1 (50-0.59 pum) B1 (0.50-0.59 pm), 20 m By (0.49-0.61 um), 10 m
B3 (0.61-0.68 pm) B2 (0.61-0.68 pm), 10 m B3 (0.61-0.68 um), 10 m
B3 (0.79-0.89 um) B; (0.79-0.89 um), 20 m B3 (0.78-0.89 um), 10 m
all at 20 m resolution SWIR (1.58-1.7um), 20 m SWIR(1.58-1.7um), 20 m
FOV (SWATH) PER SENSOR 4.13° (60 km) 4.13° (60 km) 4.13° (60 km)
LOCATION ACCURACY approx. 350 m approx. 350 m approx. 50 m
S/C MASS (AT LAUNCH) 1907 kg 2755 kg 3000 kg
SIC sIZE (MAIN STRUCTURE) 2mx2mx45m 2mx2mx56m 34mx31mx6m
SOLAR PANEL SPAN, POWER 8.14 m, 1 kW (EOL) 8.032 m, 2.1 kW (EOL) 2.40 kW (EOL)
DETECTOR LINE ARRAY
(S1) 6000 PAN, 6000 PAN, 12000 PAN (2 lines)
(S1) 3000 MS 3000 MS (2 lines) 6000 MS (3 lines)
(INGAAS/INP) 3000 SWIR (1 line) 3000 SWIR (1 line)
ONBOARD DATA STORAGE 2 x 60 Gbit 2 x 120 Gbit + 9 Gbit solid- 90 Gbit solid state memory
state memory
RECORDING CAPABILITY 2 x 22 min 2 x 40 min 2 x 40 min
DATA COMPRESSION DPCM (3/4) for PAN data only| DPCM (3/4) MS and PAN DCT
IMAGE PROCESSING Two images can be processed at once, then sent directly or stored| Up to five images. Two sent in real
using a compression factor of 1.3 or deferred time. Three stored,
compression factor: 2.6-3.0
DATA RATE (X-BAND) 2 x 25 Mbit/s 50 Mbit/s 2 x 50 Mbit/s
X-BAND FREQUENCY 8.253 GHz 8.253 GHz 8.253 GHz (QPSK)
DESIGN LIFE 3 yeats 5 yeats 5-7 years
ORBIT DETERMINATION DORIS Real-time DORIS, 5 m rms Real-time DORIS, 5 m rms

Tab. 1-3 : Spécifications techniques des instruments du programme SPOT

3. Principe d’une chaine vidéo fonctionnelle de
traitement vidéo CCD

Comme nous avons pu le voir précédemment les instruments d’observation de la Terre
utilisent jusqu’a aujourd’hui des détecteurs CCD. Le signal de sortie d’un détecteur CCD requiert

alors une chaine de traitement vidéo spécifique majoritairement analogique.

3.1 Contexte

Les chaines de traitement vidéo intégrées dans les instruments des satellites de la famille
SPOT ¢étaient jusqu’a SPOTS5, exclusivement constituées de composants analogiques standards
(qualifiés spatial) : amplificateurs opérationnels, convertisseurs analogique/numérique et

numérique/analogique, multiplexeurs, commutateurs analogiques... Récemment, les avancées
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technologiques en conception de circuits intégrés ont permis de rendre possible I'intégration d’un
plus grand nombre de fonctions au sein d’'un méme composant. Les avantages sont bien entendu
considérables puisque lintégration permet de réduire l'encombrement des électroniques

embarquées, la consommation mais aussi d’améliorer parallélement les performances.

Il devient alors aujourd’hui possible d’intégrer 'ensemble du traitement analogique du
signal CCD ainsi que la conversion analogique/numérique a l'intérieur d’'un méme boitier. Des
solutions commerciales sont désormais nombreuses notamment auprés de constructeurs tel

Analog Devices proposant une large gamme de produits pour différents types d’applications.

Néanmoins, le paragraphe précédent a montré les contraintes de 'environnement spatial et
ses effets sur les circuits électroniques. Des efforts ont été menés afin de durcir aux radiations les
composants commerciaux, ce qui permet un développement beaucoup plus simple des circuits
électroniques embarqués tout en assurant un bon approvisionnement des composants.
Parallélement, des voies tendent a s’ouvrir afin d’assurer des partenariats commerciaux aupres de
fondeurs dans le but de qualifier « spatial » des circuits intégrés dits « commerciaux ». Mais la
quantité infime de composants demandés, le respect strict d'un cahier des charges ne semblent
gucre intéresser les fondeurs aujourd’hui. Il faut ajouter a cela que lutilisation d’une solution
commerciale tout-en-un comprenant ensemble du traitement du signal vidéo CCD ne permet

pas une maitrise de la conception des électroniques embarquées.

La voie de recherche d’une solution ASIC (Application-Specific Integrated Circuit) est
aujourd’hui la plus envisageable a court terme puisqu’elle permet pleinement de profiter de
I’évolution technologique tout en assurant des regles précises de durcissement aux radiations.
Bien entendu, les contraintes relatives aux détecteurs CCD demeurent les mémes comme les
faibles niveaux du signal vidéo ou bien encore les sources de bruit intrinseques. Nous pouvons
noter, de plus, que 'augmentation de la résolution de la chaine requiert une augmentation de la

vitesse de lecture en sortie du détecteur, ce qui en général constitue une difficulté supplémentaire.

3.2 Architecture

L’information contenue dans le signal CCD correspondant a la différence de potentiel
entre le palier de référence et le palier vidéo requiert par conséquent plusieurs opérations incluant
(si Pon considere une architecture « classique ») une capacité de bloquage de la polarisation
statique du nceud de sortie du détecteur, un étage de pré-amplification généralement combiné a
un étage de clamp (permettant la restitution du palier de référence a un niveau souhaité), un

Double Echantillonnage Corrélé (DEC) utilisé comme réducteur de bruit, un étage
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d’amplification a gain variable (PGA : Programmable-Gain Amplifier), une compensation d’offset

et tres souvent un étage buffer dédié a l'attaque du circuit de Conversion Analogique-Numérique

(CAN) (Fig. 1.14).

photon incident (hv)

X

DSP
+b Post-Traitement
N-bits Numérique

Détecteur
Buffer ,»_~~~ -
CCD ? de i%)ljtrgie

1

I

I

| /I

1 “lam -

| \'PI Interface Numérique

Chaine Vidéo

Fig. 1.14 : Schéma synoptique représentatif d’une chaine vidéo CCD typique

3.3 Les Détecteurs CCD (Charge Coupled Device)

Fig. 1.15 : Premi¢re démonstration du détecteur CCD par Boyle et Smith en 1969

Le concept de détecteur CCD fut proposé en octobre 1969 par Willard S.Boyle et George
E.Smith au Bell Telephone Laboratories (Fig. 1.15). Jack Morton, alors vice-président au Bell
Labs Electronics Technology avait encouragé Boyle et Smith a étudier si le CCD pouvait étre
utilisé pour réaliser des mémoires de courants similaires aux mémoires a bulles magnétiques.
Parallélement des recherches étaient effectuées afin de développer un téléphone vidéo en utilisant
ce principe associé¢ a des détecteurs a photodiodes. C’est dans ce but que le concept de détecteur
CCD était né. Pour la petite histoire, on raconte aujourd’hui qu’il n’aura fallu qu'une demi-heure a

Boyle et Smith pour poser le concept du détecteur CCD sur un simple tableau noir.
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Son principe de fonctionnement consiste a collecter les porteurs photogénérés par le
détecteur puis a les convertir en charges électriques. Ces charges électriques sont ensuite
transférées vers un registre de lecture et transformées en tension, définissant ainsi un signal vidéo

CCD utilisable par I’électronique.

3.3.1 Principe de fonctionnement du détecteur CCD

Le détecteur CCD est fondamentalement constitué d’une surface photosensible plane
positionnée au foyer d’un imageur optique. Pour une réponse spectrale dans le visible ou le
proche infrarouge, le matériau de base de cette surface photosensible est généralement le Silicium
(Si) dopé a l'aide d’impuretés afin d’acquérir des propriétés photoélectriques. Ainsi, les photons

incidents sont susceptibles de créer des paires électron-trou dans le semi-conducteur.

Drain Incoming
Voltage e Photons

Con!trol Gite

Buried
Channel

Lateral

Overflow  photodiode

integrated b tential

Potential Well  Barrier

Potential
Well

p-Silicon

Fig. 1.16 : Structure Interne d'un détecteur CCD [CCD,2005]

La surface photosensible du détecteur CCD est décomposée en un ensemble de cellules
électriquement indépendantes, les photosites (ou pixels) dont la taille est variable, de 'ordre de
quelques micrometres a plusieurs dizaines de micrometres (Fig. 1.16). Ces photosites,
correctement polarisés, permettent d’accumuler un grand nombre d’électrons sous Ieffet du
rayon incident. Le nombre d’électrons accumulés dépend du nombre de photons incidents sur la
surface photosensible, et donc principalement de la luminance de I'objet observé et du temps
d’intégration T, La caractéristique principale d’un détecteur CCD est déterminée par son
rendement quantique par pixel qui définit le rapport de conversion photons-électrons. Ce
rendement quantique dépend de la longueur d’onde du rayon incident, notamment dans le
domaine du visible : le rendement quantique est ainsi plus important dans le rouge que dans le

bleu et peut atteindre 90% pour des détecteurs CCDs optimisés.
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La résolution du détecteur CCD dépend de la taille minimale de la surface photosensible.
Ainsi, plus les pixels sont de faibles dimensions, plus la résolution angulaire sera meilleure pour
une optique donnée. La technologie actuelle présente pourtant des limitations technologiques
dans la réalisation de détecteurs CCDs trés précis : plus la taille des photosites diminue, plus la

quantité de charges accumulées dans le semi-conducteur diminue et dégrade alors la dynamique

du détecteur.

Une fois les photocharges collectées, un transfert doit étre réalisé afin de récupérer
I'information utile. En considérant une matrice CCD composée de plusieurs lignes de photosites,
les charges accumulées dans une ligne de photosites sont transférées dans la ligne adjacente par

polarisation séquentielle des cellules au moyen de phases (Fig. 1.17).

Matnee CCD AMatnee CCD

P31|Psa |Pas [Psy |Pas Py1|Pss |Pys |Pay [Pys
P1.1 Pz_z PZJ Pz‘_‘ P1_5 + PJ.] PJ.Z P.SJ P3.4 PJ.S
P].l PIZ Plj Pl--‘ PIS PZ.] PZ‘Z PZ_‘ PZH PZ.S

| L [ 1 |

[ [ 1 1
P11|Pi2|P1s | P14 |Prs

Registre Honzontal Regstre Horizontal

Fig. 1.17 : Représentation schématique du transfert des photocharges ligne a ligne

La derniere ligne de la matrice CCD est alors transférée dans un registre de lecture ou les
pixels vont aussi étre transférés séquentiellement par des phases plus rapides d’un pixel adjacent a
un autre vers I’étage de sortie final (Fig. 1.18). Les photocharges accumulées dans le pixel

précédent I’étage de sortie sont alors converties en une tension électrique.

Matgee CCD Marnice CCD
Py1|Ps2|Pas [Pya |Pas Py |Pss [Pas |Pag |Pas
P31[P32|P3s (P34 |Pss + P31[P3:2|P33|P34|Pas
P21|P22|P23|P2a|Pys P21| P22 (P23 | P2a|Pas
Pi1| P12 |P13 | P14 |Prs Pri\Pr2|\Pr3|Pry -)E
Registre Homzontal

Registre Harizontal
Fig. 1.18 : Transfert des photocharges dans le registre horizontal

Nous pouvons décomposer le fonctionnement du dispositif en trois étapes (Fig. 1.19):

e Un condensateur est chargé a un niveau dit de précharge par la fermeture d’un

interrupteur qui applique une tension fixe de référence (tension de reset),

e D’interrupteur est ensuite ouvert. Au cours de cette transition, il apparait une

variation de potentiel aux bornes de la capacité dont la valeur finale définit le palier

de référence en 'absence de photocharges,
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e Les photocharges sont ensuite injectées dans la capacité. La décharge de celle-ci est
donc proportionnellement au nombre d’électrons contenu dans un photosite, c’est

le palier vidéo.

Vrer
RESET RESET
PULSE SWITCH
PIXEL
CHARGE
Cs

y

REFERENCE
LEVEL

RESET
FEEDTHROUGH
GLITCH

CCD OUTPUT
WAVEFORM

|#—— PIXEL PERIOD ——|

Fig. 1.19 : Etage de sortie du détecteur CCD et forme équivalente du signal de sortie

L’information utile correspond donc a la différence de potentiel entre le palier vidéo et le
palier de référence. Cest cette information qui devra étre traitée par I’électronique pour
reconstituer I'image. Cette électronique externe permet de mettre en forme le signal (pré-
traitement analogique), de numériser 'information utile (le convertisseur analogique/numérique)

puis de transférer 'information vers sa destination.

3.3.2 Le signal vidéo CCD

a) Principe
Les trois phases précédentes de détection permettent de définir trois parties distinctes du

signal vidéo CCD dans le cas des dispositifs rapides :

e Un pic de reset qui correspond a la tension de polarisation du condensateur de
mémorisation. Cette tension effectue une remise a zéro par rapport au pixel

précédent.

e Un palier de référence : ce palier correspond a la tension de référence aux bornes

du condensateur d’intégration.

e Un palier vidéo : ce palier correspond a la tension vidéo disponible aux bornes du

condensateur apres le transfert de photocharges.

L’information utile relative a un pixel correspond donc a la différence de potentiel mesurée
entre les paliers de référence et vidéo, a laquelle on soustrait le potentiel de décalage du registre

en obscurité (c’est-a-dire du niveau des pixels en prélecture).
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b) Grandeurs caractéristiques

Nous pouvons étudier de maniére plus approfondie la forme d’un signal CCD pour
laquelle on peut définir plusieurs grandeurs caractéristiques permettant de qualifier précisément le
comportement des différents paliers de référence et vidéo. Dans les définitions suivantes, nous
traiterons le palier vidéo et le palier de référence de maniére équivalente, seul lindice des
grandeurs caractéristiques les différenciant. L’indice  renvoie au palier de référence tandis que

Iindice |, renvoie au palier vidéo.
Pour chaque palier (Fig. 1.20 et Fig. 1.21), un gabarit ou plage de tension acceptable est

définit, d’amplitude AA; qui permet de maximiser la durée du signal vidéo. Une zone Zj;

comprise dans cette plage de tension permet de définir les grandeurs suivantes :
e Une pente moyenne AV,/At du signal vidéo,

e des ondulations résiduelles par rapport a cette pente moyenne caractérisées par

une amplitude créte a créte AVy et une pente instantanée dVy/dt.

Le début du palier de référence est définit a partir de I'instant duquel le signal vidéo entre
dans le gabarit de référence. La fin du palier de référence est de la méme facon définit a partir de
I'instant duquel le signal vidéo sort du gabarit de référence. Cet instant de fin de palier est relié au
front montant de la phase détecteur ¢, par la définition du temps T,z +AT,;. La durée du palier

de référence est par définition I’écart entre la fin de palier et le début de palier.

Les incertitudes liées a la définition du temps T, tiennent compte de trois phénomenes :

e Un biais initial BI qui correspond a une incertitude sur le réglage, sur la précision

de mesute,

e Une dérive a court terme CT provoquée par une gigue, les alimentations, les

modifications thermiques,

e Une dérive a long terme LT provoquée par le vieillissement du composant, les

effets provoqués par les radiations.

Pour tous les signaux vidéo, I’hotloge de référence sera ’horloge détecteur ¢ Le réglage

initial de la fin de clamp sera situé a T,z apres son front montant.

Nous pouvons ainsi déterminer un certain nombre de caractéristiques fondamentales d’un

signal CCD (Tab. 1-4).
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Fig. 1.20 : Définition des paramétres d’un

1

Fig. 1.21 : Définition des paramétres relatifs aux paliers d'un

signal CCD signal CCD

PARAMETRES Pente moyenne de référence | AVR /At |
Cad.e.nce Point 1/ TP Pente moyenne vidéo | AVU /At |
Position de Zg T,x Ondulation résiduelle sur le palier | dVR /dt |
Position de Zy TZU de référence
Incertitude sur Zg AT7R Ondulation résiduelle sur le palier | dVU /dt |

. . vidéo

Incertitude sur Z AT, Signal Vidéo utile Ve
Durée du pal%er d.e référence Py Signal Vidéo a la saturation V..
Durée du palier vidéo PU Offset Registre A
Durée du pic de reset TrCSCt Tension de Reset V...
Amplitude du tunnel de référence AAR Niveau de la composante continue Vo
Amplitude du tunnel vidéo AA,

Tab. 1-4 : Caractéristiques fondamentales d’un signal CCD

Dans le cadre de cette thése, les besoins souhaités en termes de chalne vidéo d’instruments
d’obsetvation de la Terre sont quantifiés pour des applications fonctionnant a 10-30Mechs/s et
pour une précision fixée par le convertisseur analogique-numérique de résolution 12-14 bits. Si
I'utilisation de nouvelles technologies a faible longueur de grille minimale permet des gains
importants en terme de rapidité, il est plus difficile d’évaluer a priori I'impact de leur faible
tension d’alimentation pour assurer un pré-traitement analogique dont la précision est fixée par le
codeur en sortie. La prise en compte du bruit maximal admissible en sortie est primordiale pour
le dimensionnement des fonctions analogiques. Nous nous devrons donc d’analyser le

compromis entre dynamique et vitesse qu’offre ces nouvelles technologies.
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3.4 Le Traitement Analogique

3.4.1 Le Pré-Amplificateur

Les chaines vidéo utilisent généralement un étage pré-amplificateur d’entrée. Le role de cet
étage est de réaliser I'interface de bufferisation entre le détecteur CCD et la chaine de traitement
vidéo. I doit aussi adapter la dynamique des signaux afin d’obtenir une plage d’utilisation
maximale. I.’avantage qui en découle repose principalement sur obtention d’un rapport signal a

bruit optimum de la chaine de traitement.

3.4.2 Le Double Echantillonnage Corrélé

Le bruit est le facteur limitant dans la résolution d’une chaine de traitement vidéo d’un
signal CCD. Afin de minimiser ce bruit, les chaines utilisent, dans la majorité des cas, le principe
du double échantillonnage corrélé. Ce nom provient de la technique de double échantillonnage
du signal CCD pour I'information d’un pixel (Fig. 1.22). Le signal issu du détecteur CCD est
appliqué a 'entrée de deux circuits échantillonneur-bloqueur SHA1 et SHA2. Un signal d’horloge
de référence impose la valeur du palier de référence sur entrée d’un circuit comparateur alors

qu’un signal d’horloge décalé dans le temps controle la valeur du palier vidéo. Un amplificateur

différentiel détermine alors la différence de potentiel utile d’un pixel AVy,. Il existe principalement

deux architectures concourantes de Double Echantillonnage Corrélé :

e La méthode clamp [White 1974], qui utilise une capacité en série avec le chemin
emprunté par le signal. Lorsque le signal d’entrée est a son palier de référence, la
capacité est chargée a une valeur de référence (Vpapr-Vrer). Au passage au palier
vidéo, la sortie de I'étage clamp présente alors un potentiel Vyipro-(Vparer-Veer)
(en raison de la non-discontinuité des tensions aux bornes de la capacité) qui est
appliqué en entrée d’un circuit échantillonneur-bloqueur. Ce denier bascule alors en
mode de maintien et mémorise ainsi la tension utile du pixel a laquelle est ajoutée

une tension de référence fixe Vyyy (tension de mode commun).

e La méthode différentielle [Burr Brown], échantillonne parallélement les deux paliers
de référence et vidéo a I'aide de deux circuits échantillonneur-bloqueurs (Fig. 1.22).
Un amplificateur différentiel réalise la différence sur les potentiels mémorisés, ce
qui constitue la tension utile du pixel. Un circuit échantillonneur-bloqueur

supplémentaire mémorise cette valeur en sortie.
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Fig. 1.22 : Principe du Double Echantillonnage Corrélé (DEC)

3.4.3 L’étage de sortie

Situé en fin de chaine de pré-traitement vidéo, cet étage réalise linterface avec le
convertisseur analogique-numérique. Son role est ainsi d’adapter la dynamique de sortie du signal
a la dynamique d’entrée du circuit de conversion. Dans certaines applications, cet étage
implémente un gain programmable qui permet au circuit de s’ajuster en fonction des conditions

d’utilisation.

Il est important de remarquer que la fréquence a laquelle le gain est changé varie
beaucoup d’une application a une autre. Dans le cas des appareils photos, il change pour chaque
photo. En ce qui concerne l'observation de la terre, les conditions d’utilisation varient
relativement peu. Le gain n’est donc changé que lors de calibrages et il demeure fixe pendant

I’observation.

3.4.4 La correction d’offset
La chaine de traitement possede plusieurs sources possibles de tension de décalage
résultante. Tout d’abord, une premicre composante continue provient directement du capteur.
En effet, méme si aucune lumicre n’atteint le capteur, la génération thermique a I'intérieur crée un
‘courant d’obscurité’ dont le niveau dépend de la température du capteur. Il peut donc étre
diminué en refroidissant le capteur, mais le plus simple est généralement de directement
soustraire la tension de décalage correspondante du signal. Pour cela, les barrettes de capteurs
CCD possedent généralement une série de pixels blindés ne pouvant pas recevoir de lumiere et
qui servent de référence de décalage.
Ensuite, a chaque fonction de la chaine vidéo ajoute potentiellement une tension de

décalage, en particulier lorsqu’elle vieillit. Pour corriger ces erreurs, un algorithme de filtrage
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numérique est généralement implémenté, par exemple dans un cceur de DSP. Le signal de
correction obtenu est alors réinjecté dans la chalne au travers d’un convertisseur numérique-
analogique. Le niveau de correction étant relativement faible par rapport a la dynamique du
signal, ce convertisseur nécessite une moins grande précision que le convertisseur analogique-

numérique.

3.5 Considérations sur les performances des chaines

vidéos

A fréquence d’échantillonnage fixée, les trois caractéristiques importantes pour qualifier
une chaine de traitement vidéo sont la dynamique, le rapport signal a bruit et la non-linéarité.
Néanmoins, dans le cas d’une application vidéo CCD, la non-linéarité intégrale est d’'importance
moindre car les signaux traités ne sont pas sinusoidaux et donc I’échantillonnage dans le
convertisseur analogique-numérique s’effectue durant une période pendant laquelle le signal vidéo
ne varie que trés peu. Ainsi, pour qualifier une chaine vidéo, on considere la participation de
I'ensemble du bruit amené par le traitement analogique, le bruit de quantification et la non-

linéarité différentielle.

3.5.1 Bruit

La participation du bruit du circuit de traitement analogique du signal vidéo limite la plage
dynamique de fonctionnement du circuit (plage déterminée par 'amplitude minimale pouvant
étre détectée par le circuit et 'amplitude maximale pouvant étre traitée par le circuit). Les

composantes de bruit a qualifier sont donc les suivantes :

e le bruit aléatoire du CCD, généralement spécifié par le constructeur du CCD et

référencé en tant que bruit de plancher ou «noise floor» et exprimé en mV ou
électrons rms. Le bruit thermique en kyT/C et le bruit dont la densité spectrale
quadratique varie en 1/f sont minimisés a laide de la technique de double

¢chantillonnage corrélé.

e le bruit provoqué par la variation du courant d’obscurité de chaque pixel est en

général réduit par une méthode de calibration. Néanmoins, si ce n’est pas le cas,
celui-ci doit étre considéré dans sa participation sur le bruit total du traitement

analogique.

o le bruit du buffer en sortie du détecteur CCD,

e le bruit amené par chaque sous-circuit du traitement analogique,
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e le bruit de quantification du convertisseur analogique-numérique.

En considérant que tous ces bruits sont indépendants, nous pouvons considérer que leur
contribution dans toute la chaine analogique s’ajoute quadratiquement, ce qui est, exprimé en

terme de variances :

2 2 2 2
Mol = \/nCCD * Mepn t Mare T Mabc (1-3)

3.5.2 Linéarité

La linéarité de la chaine vidéo doit aussi étre considérée avec attention. La non-linéarité
effective d’un convertisseur analogique-numérique ameéne de possibles artefacts dans I'image
numérisée. La non-linéarité différentielle (DNL) est la plus importante car le systeme de vision
humaine détecte tres facilement les discontinuités d’une image. Ainsi, par exemple, pour une
chaine vidéo de résolution effective 10-bits, la non-linéarité différentielle doit étre meilleure que
1LSB (0.5LSB en général) afin d’éviter une dégradation de I'image échantillonnée. La non-
linéarité intégrale (INL) est elle aussi importante mais il faut noter que 'ceil humain est moins
adapté a distinguer une non-linéarité graduelle qui réside sur I'ensemble de I’échelle des niveaux
de gris. Néanmoins, une non-linéarité intégrale contribue a introduire des erreurs dans
'algorithme de codage des couleurs de I'image résultant en des artefacts dans la couleur de

I'image.

3.6 Les Chaines Vidéos Monolithiques
Commerciales

Avant de nous intéresser en détail a I'intégration de fonctions analogiques du traitement
vidéo au sein d'un ASIC a laide de technologies CMOS submicroniques, il est important
d’évaluer les performances intrinseques des composants commerciaux, disponibles en 2005.
Nous remarquons ainsi que les avancées technologiques dans le domaine des capteurs CCD ont
amélioré de manicre significative 'offre commerciale de chaines vidéo monolithiques. Si les
informations techniques concernant les architectures internes de ces chaines sont difficilement
exploitables, nous pouvons remarquer que chaque constructeur propose généralement des
descriptions générales au travers de notes techniques [Burr Brown|[Philips,2001][Texas

Instruments,1993].
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Composant | Date Vitesse | Précision Linéarité Tension Consommation
P MS/s bits bits effectif) | d’alimentation
Analog Devices
AD9814 1999 7 14 13.2 5V 333mw
AD9822 1999 125 14 134 5V 385mwW
AD9824 2002 30 14 135 3V 153mwW
AD9826 2001 125 16 155 5V 400mwW
AD9840A 2000 40 10 95 3V 155mwW
AD9841(2) 2001 20 10(2) 11.6 3V 78mwW
AD9845B 2003 30 12 115 3V 153mwW
AD9847 2003 40 10 9.6 3V 450mwW
AD9849 2003 30 12 11.6 3V 450mwW
AD9944 2004 25 12 11.7 3V 79mwW
AD9945 2003 40 12 115 3V 140mw
AD9949 2004 36 12 115 3V 320mwW
Tl - Burr Brown
VSP3010 2000 12 12 11.7 5V 500mwW
TLV990-13 2000 13 10 9.5 3V 150mw
VSP2267 2002 12 12 115 3.3V 138mw
VSP3210 2000 8 16 145 5V 350mwW
TLV990-40 2004 40 10 95 3V 200mwW
VSP1221 2004 21 12 115 3V 90mwW
VSP2272 2001 28 12 115 3V 96mwW
VSP2254 2002 36 14 12 3V 210mwW
Holtek
82V26V150 | 2004 25 16 15 5V 400mwW
82V36V130 | 2004 6 16 145 3.3V 56mwW
82V842V10 | 2004 20 10 9.4 3V 70mW
Philips
TDA8783 2002 40 10 9.8 5V 483mwW
TDA8784 2002 18 10 9.8 5V 483mwW
TDA8787A 2002 18 10 95 3V 190mwW
TDA9952 2002 25 10 95 3V 135mwW
TDA9962 2002 30 12 115 3V 130mw
TDA9965A 2004 40 12 115 5V 425mW
Exar
XRD98L56 2001 27 10 9.25 3V 150mwW
XRD98L63 2003 30 12 115 3V 120mw
XRD9836 2003 15 16 14.7 3.3V 280mwW

Tab. 1-5 : Principales Caractéristiques des chaines vidéos monolithiques du commerce

Nous pouvons ainsi dresser un état de I'art des chaines vidéo monolithiques du commerce
en fonction de leur vitesse de fonctionnement, de leur précision mais aussi de leur consommation
qui comme nous pouvons le voir est intrinsequement liée a leur tension d’alimentation (Tab. 1-5).
La linéarité des chailnes vidéo en nombre de bits effectifs doit bien entendu étre considérée avec
prudence. Sur le marché du semiconducteur, ces nombres sont avant tout a considérer d’un point
de vue commercial, car donnés a titre indicatif dans des conditions de polarisation tres précises, et
rarement a hautes fréquences. La qualification des composants doit alors étre réalisée pour

chaque famille afin de déterminer les caractéristiques électriques réelles des chaines.
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Conclusion

A travers ce premier chapitre, nous avons présenté le cadre de notre présente étude au
niveau de Penvironnement spatial et de I'architecture principale des chaines de traitement du

signal vidéo issu des détecteurs CCDs.

Cette présentation de lenvironnement spatial montre que la conception de circuits
demande des contraintes beaucoup plus exigeantes que dans le cas de circuits dédiés a des
applications au sol. Les effets des radiations, particules ou électrons, induisent des interactions
avec la maticre et plus particulicrement sur le silicium des circuits intégrés. Nous répondrons au
chapitre 7 a la notion de durcissement des circuits intégrés aux radiations, et nous verrons que

I’évolution actuelle des technologies est prometteuse pour une tenue intrinseque.

Par la description des satellites issus du programme SPOT, nous avons pu évaluer I'intérét
spécifique des satellites d’observation de la Terre, dont le bénéfice n’est pas en terme commercial,
tel un satellite de télécommunications, mais plutot un bénéfice humain et environnemental. De
ces satellites d’observation, nous avons alors décrit les chaines vidéos, composantes essentielles,
puisque réalisant le traitement du signal vidéo issu du détecteur CCD, de maniére analogique, et

ce jusqu’a l'interface de conversion analogique/numérique.

Dans le chapitre suivant, nous présenterons ’aspect technologique de la réalisation de ces
) glq

chaines vidéo par I’étude des technologies aujourd’hui disponibles et accessibles.
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Chapitre 2

La conception de circuits intégrés
analogiques en technologie CMOS basse
tension

Le besoin d’intégration de plus en plus dense au sein des systémes électroniques embarqués
a bord des satellites doit tenir compte des technologies accessibles sur le marché. L’évolution
rapide des technologies CMOS peut étre principalement quantifiée a ’aide de deux parametres : la
longueur de grille minimale et la tension d’alimentation maximale applicable. Bien entendu, la
motivation est alors importante dans le domaine spatial par laquelle cette évolution laisse
envisager, par exemple, l'intégration d’une chaine vidéo complete dans un méme ASIC, tout en
présumant une rapidité et une précision accrue de la chaine de traitement, mais aussi une

diminution de la consommation.

D’un point de vue prospectif, les principales technologies utilisées aujourd’hui pour la
conception de circuits intégrés CMOS submicroniques sont principalement dédiées pour la
réalisation de circuits numériques complexes. Dans le cas des circuits intégrés analogiques, la
réduction de la tension d’alimentation des circuits impose d’importantes modifications
conceptuelles dans la topologie des circuits: des grandeurs caractéristiques telles que la
dynamique de sortie, la linéarité, le gain et méme la rapidité sont intrinsequement liées et souvent
limitées par la réduction de la tension d’alimentation. De plus, ces technologies ne sont
généralement accessibles qu’aux industriels produisant des circuits intégrés en grande quantité.
Dans le cadre de linstrumentation spatiale, le volume de circuits intégrés requis pour la
conception d’un nouvel instrument est tres faible, puisqu’il se limite a un certains nombre
d’unités dédiées a la caractérisation et validation, puis a Papprovisionnement de quelques dizaines
de modeles de vol. Quant bien méme laccessibilité a ces technologies pourrait étre assurée
directement aupres de ces fondeurs, il faut noter que le temps de développement d’un projet
spatial étant de plusieurs années, il devient difficile de s’assurer le soutien direct de ces fondeurs

tout comme la pérennité de la technologie usitée.
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La réutilisation des études de conception précédentes pour une conception sur une
technologie plus récente (« transportabilité ») est alors cruciale mais impose une méthodologie
d’étude et de design trés stricte afin de fournir toutes les «briques élémentaires » de la

conception.

A travers ce chapitre, nous présenterons tout d’abord I’évolution des technologies
accessibles aujourd’hui pour la conception de circuits intégrés analogiques puis nous justifierons
Iutilisation d’une technologie basse tension. Nous verrons alors que I'impact de la tension
d’alimentation maximale applicable impose des structures particulieres aux circuits congus. Nous
en profiterons alors pour rappeler bricvement les équations caractéristiques du transistor MOS
que nous réutiliserons par la suite. Enfin, nous terminerons ce chapitre en présentant le choix des

technologies retenues au cours de cette these.

1. L’évolution technologique

Le domaine de la microélectronique a connu un essor considérable ces trente derniéres
années. On peut ainsi désormais concevoir lintégration, dans une seule puce, de systemes
électroniques treés complexes et tres denses, remplagant, par la-méme, un nombre important de

cartes électroniques.

1.1 Le besoin

Cette tendance a lintégration et a la miniaturisation est sans conteste portée par le
développement a croissance exponentielle des systemes embarqués pour I'automobile, pour les
télécommunications mais aussi pour le multimédia. Il est ainsi dorénavant possible d’intégrer des
systemes ¢électroniques comprenant plusieurs modules appartenant a des domaines bien
différents. Des modules numériques, tres denses, tels que microprocesseurs, micro-controleurs,
DSPs (Digital Signal Processing, chaine de traitement du signal), et mémoires numériques,
cotoient désormais des modules analogiques, moins denses, tels que des fonctions amplificatrices

ou de filtrage. Cette intégration est qualifiée d’intégration « mixte ».

Cette volonté d’associer de plus en plus de fonctions au sein d’une méme puce est alors

conjointe a une évolution nécessaire des technologies utilisées.

1.2 L’évolution de la technologie CMOS

Le développement de la microélectronique n’aurait pas pu étre si spectaculaire sans la

maitrise de I’élément de base des circuits intégrés : le silicium (Si). Nous pouvons ainsi considérer
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aujourd’hui que le transistor MOS est I’élément principal des évolutions technologiques majeures.
Son imbrication est omniprésente : dans les applications industrielles, militaires, civiles, dans la
recherche, applicative ou fondamentale, dans nos vies quotidiennes, chez soi ou dans la rue... Le
systeme mondial est lui-méme dépendant de cet élément fondamental, car il suffit de concevoir le
nombre d’ordinateurs nécessaires au controle des flux financiers a travers le monde. Sans le
transistor MOS, je ne serais pas en train d’écrire ces quelques lignes (grace a 'ordinateur) sur un
sujet qui n’existerait pas (la conception analogique) pour une application qui n’existerait pas

(Pobservation terrestre).

Le transistor MOS est donc a la fois acteur mais aussi vecteur de I’évolution car il est a
Porigine de la conception des circuits intégrés a tres large et ultra large échelle (VLSI, ULSI) et a
permis de mener la technologie CMOS au rang incontesté de technologie dominante dans
Iindustrie du semi-conducteur. Son évolution peut alors étre vue a double sens. En réduisant
constamment les dimensions géométriques des composants élémentaires, une course a la
performance s’est dessinée partout ou son utilisation était effective. Mais en désirant des circuits
toujours plus performants, 'industrie a elle-méme motivé son évolution. C’est la raison pour
laquelle la veille technologique est aujourd’hui primordiale afin de se projeter dans la conception

des futurs équipements.

C’est en 1965, que l'un des co-fondateurs d’Intel, Gordon Moore prédit, a partir d’une
simple observation, que le nombre de transistors intégrés sur une puce de méme surface double
tous les 18 mois (Fig. 2.1). A partir de cette observation, il en avait déduit que cette évolution
continuerait tant que les limites physiques ne seraient pas atteintes. Cette « Loi de Moore » est
toujours considérée comme une référence, bien que depuis une vingtaine d’années, nous pouvons
considérer que le nombre de transistors intégrés sur une méme puce ne double « que » tous les
vingt-six mois (Fig. 2.2). La diminution de la longueur de grille est, en terme de conception,

bénéfique pour deux raisons :

e Elle permet de réduire la surface d’intégration, a puissance égale' (Fig. 2.3). Le gain

est alors en terme de colt.

e Elle permet d’augmenter la fréquence de fonctionnement des circuits, celle-ci étant
inversement proportionnelle a la longueur de grille (Fig. 2.4). Le gain est alors en

terme de performances.

! Lors du colloque ISSCC 2001, P.Gelsinger, président d’Intel en avait déduit de manicre ironique : “If scaling continues at
present pace, by 2005, high speed processors would have power density of nuclear reactor, by 2010, a rocket nozzle, and by 2015,
surface of sun.”
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1.3 Contraintes

L’évolution technologique garde en point de mire cette fameuse «loi de Moore », loi qui
pour étre respectée implique de résoudre de plus en plus de problémes au fur et a mesure que la
longueur de grille diminue. A une nouvelle génération de transistors est associée un véritable
compromis entre physique, technologie et rentabilité. Car I'intérét de cette évolution repose tout
de méme essentiellement dans I'augmentation des performances tout en assurant une diminution

ou tout du moins une stagnation de la puissance dissipée a I'intérieur des circuits !

I1 a souvent été question de limitations a moyen terme de la technologie CMOS, tant au
niveau des performances des transistors que de leur fabrication. Pourtant, Intel s’accorde, en
2005, sur une continuité de la loi de Moore pour les dix prochaines années, ce qui représente

environ trois générations de microprocesseurs.
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2. La conception de circuits intégrés
analogiques basse-tension

Pendant longtemps, les contraintes majeures dans la conception des circuits intégrés sont
demeurées des contraintes de performances telles que vitesse de fonctionnement ou dynamique
de sortie. Avec le développement majeur des équipements embarqués et portables, une nouvelle
contrainte s’est ajoutée a précédente : la faible consommation. Une faible consommation est
notamment nécessaire dans tous les équipements fonctionnant sous accumulateurs tels que les
téléphones portables, les équipements pour l'automobile, mais aussi dans notre cas les
instruments spatiaux pour lesquels I’énergie disponible est fixée a partir de la taille des panneaux

solaires disponibles.

On associe généralement (et a tort) faible consommation a faible tension. C’est la raison
pour laquelle cette réduction de la consommation a souvent été acquise grace a la réduction des
tensions d’alimentation [Vittoz,1990]. Nous allons pourtant voir qu’il est néanmoins faux de
concevoir une réduction effective de la consommation des lors que la tension d’alimentation est
réduite, notamment dans la conception des circuits intégrés analogiques. En effet, dans les
circuits analogiques utilisant des circuits large bande, la bande passante est directement reliée aux
courants de polarisation. La réduction de consommation est alors liée a la réduction d’échelle qui
peut induire une réduction de la valeur des capacités intervenant en haute fréquence. D’autre
part, une fonction analogique possede des parameétres caractéristiques telles que la dynamique de
sortie, la linéarité, le gain, ou la vitesse de fonctionnement qui sont fortement influencés par la
diminution de la tension d’alimentation. De nouvelles topologies de circuits doivent alors étre

utilisées.

2.1 Justification de la conception basse-tension

La figure 2.5 représente I'épaisseur de l'oxyde de grille en fonction de I’évolution
technologique. Puisque la longueur de grille est réduite dans le domaine sous-micronique et que
I’épaisseur d’oxyde est alors voisine de quelques nanometres, la tension d’alimentation doit aussi
étre réduite pour ne pas atteindre le champ électrique critique et ainsi assurer le bon

fonctionnement des composants (Fig. 2.0).

-39



ILa conception de circuits intégrés analogiques en technologie CMOS basse tension

<
=] o~
= z
8 b
@
= =1
c 2
- ]
a >
o
c £
N o
«®
: £
s e '
© ]
]U"‘ I I I L T T i i M 0 4 b i | T 1 1 L 1 ML
S 7 8 =% w8 o = o © = ® =m 3w @ o= o
(=2 =] < = = = = = = = = (=1 (=} (=] =] =3 = =
Gate Length (um) Gate Length (um)
Fig. 2.5: Evolution de ’épaisseur grille-oxyde en fonction Fig. 2.6: Evolution de la tension d’alimentation applicable
de la longueur de grille minimale des technologies CMOS en fonction de la longueur de grille minimale des
existantes [Krishnamoorthy,1996] technologies CMOS existantes [Krishnamoorthy,1996]

Typiquement, pour des processus CMOS standards de 0.8um ou 0.6um, la tension
d’alimentation demeure a 5V. Par contre des lors que les processus de fabrication passe sous la
limite des 0.5um, la tension d’alimentation doit étre inférieure ou égale a 3.5V. Pour les processus
a longueur de grille inférieure ou égale a 0.25um, la tension d’alimentation ne doit alors pas

dépasser 1.8V. A longueur de grille égale a 0.13um, le budget en tension est réduit jusqu’a 1.2V.

Au dela de la nécessité de réduire la tension d’alimentation, cette réduction semble
profitable pour assurer une diminution de la consommation. Considérons le cas des circuits
intégrés numériques. Leur puissance dissipée est essentiellement une puissance dynamique en
raison des fréquences horloge élevées : elle correspond a la puissance consommée pendant la

charge et décharge des capacités a I'intérieur du circuit.

L’expression de la puissance dynamique dissipée peut s’écrire sous la forme :

P = p.fS .C.AV?2 (2-1)
ou p représente le facteur d’activité (qui dépend de du traitement du signal appliqué), f,

représente la fréquence de commutation des phases de commande, et AV 'amplitude des signaux

de commande.

En général, la valeur de 'amplitude des signaux de commande AV dans les circuits intégrés
numériques est égale a la valeur de la tension d’alimentation Vp,;, car 'excursion des phases de
commande se situe entre la masse et la tension d’alimentation V. Nous concevons alors
facilement qu’une réduction de la valeur de la tension d’alimentation Vy, réduit d’autant la

puissance dynamique dissipée.
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Ce résultat est un principe général : dans les circuits intégrés numériques, la réduction de la

tension d’alimentation améliore la dissipation de la puissance dynamique totale.

Pourtant, cette relation (2-1) est une relation du premier ordre, car d’autres parametres
doivent étre pris en compte. La réduction de la tension d’alimentation peut avoir un effet négatif
sur les délais des cellules numériques et réduire ainsi la vitesse d’exécution. Le contraire ne sera
effectif que si les tensions de seuil V, des transistors sont réduites d’un facteur semblable.
D’autres méthodes peuvent alors étre mises en ceuvre pour réduire efficacement la puissance
dynamique consommée : réduire le facteur d’activit¢é p en simplifiant les algorithmes de
traitement (mais au détriment du nombre de cycles), ou bien encore en réduisant les capacités

parasites.

2.2 Impact de la réduction de la tension
d’alimentation

La baisse de la tension d’alimentation est directement liée a la réduction d’échelle qui est le
moyen le plus efficace de réduire la puissance totale consommeée. Ceci a pour conséquence que

de nouvelles architectures et méthodes de conception doivent étre développées.

2.2.1 Limites fondamentale et technologique
Dans les circuits de traitement du signal, la puissance électrique est consommée afin
d’assurer une énergie de signal supérieure a 'énergie thermique, afin d’obtenir un rapport signal a

bruit SNR acceptable.

Fig. 2.7: Schéma de principe de charge d’une capacité pour évaluer la consommation moyenne sur
Palimentation

Pour évaluer I’évolution de cette puissance électrique consommée dans les circuits de
traitement vidéo, considérons le schéma (Fig. 2.7) [Vittoz,1994]. Nous pouvons évaluer la

puissance consommée moyenne P_ = sur lalimentation d’amplitude V,, pour obtenir une

v

sinusoide vy, de fréquence f et d’amplitude créte a créte V,, aux bornes de la capacité C,;. Pour
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cela, nous considérons quun courant i, est fourni par 'alimentation d’amplitude V,;, pendant la
charge de la capacité tandis qu’un courant i, est absorbé par la masse pendant la décharge de la

capacité. La puissance moyenne P, = consommée sur 'alimentation d’amplitude V,, pendant une

moy

période 1/f est alors :

*f*CH*V (2-2)

pp

1/€ ,
P =t jo Vi 0dt = Vi

moy
en posant Vey(t) =V, + (V,,/2)*cos2nft+m).
En considérant que le circuit n’est pas parfait et que des éléments résistifs sont sources de
bruit thermique, nous pouvons exprimer le rapport signal a bruit maximal correspondant du

circuit (chapitre 3):

Vlfp /8
SNR = —— 2-3)
kT / Cy

Considérons deux circuits équivalents, possédant la méme tension d’alimentation Vi, a la

méme température T, mais d’amplitude de signal V ,=kV_,. Pour obtenir le méme rapport

pp2*
signal a bruit SNR, il est donc nécessaire que :
2
SNR, = SNR, —» C, = k"C, (2-4)
Dans ce cas :
Pyobz = kPypps (2-5)

Nous venons ainsi de montrer qu’a tension d’alimentation fixée et rapport signal a bruit
constant, le circuit est d’autant plus efficace en terme de consommation que la dynamique de

sortie du circuit est maximale :

VDD

Pop = 8kpT * £ * SNR * 2:6)

-
PP
[efficacité sera maximale pour une dynamique maximale V =V, que nous nommerons

dynamique « rail-to-rail » [Castello,1985] . Dans ce cas, la puissance consommée moyenne sera
d’autant plus élevée que la fréquence des signaux est élevée et/ou que le rapport signal a bruit est

élevé :

PyDDmin = 8kgT * £ * SNR 27

Ce circuit d’étude ne doit pourtant étre vu que comme une justification de 'utilisation des
signaux rail-to-rail, car, en pratique, les circuits réalisés sont éloignés de cette limite théorique. Par
exemple, le « meilleur » filtre actif présente une consommation moyenne 100 fois supérieure a la

consommation moyenne exprimée ici.
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Au dela cette limitation fondamentale, nous devons considérer un certain nombre
d’obstacles  supplémentaires dans la réalisation de circuits basse tension faible

consommation [Vittoz,1994] :

e [laugmentation de la valeur d’une capacité dans un circuit ne doit étre réalisée que
lorsque celle-ci permet de diminuer de manicre équivalente la puissance de bruit,
Cest-a-dire pour améliorer la précision du circuit. Par exemple, dans le cas du
circuit E/B, cette augmentation des valeurs des capacités sera sinon synonyme

d’augmentation du courant consommé afin d’atteindre la bande passante nécessaire.

e [a puissance consommée par les états de polarisation nécessaires est considérée
comme une perte de puissance. Leur dimensionnement doit donc étre analysé de
maniere rigoureuse afin de minimiser leur contribution a la puissance consommée

totale.

e Pour des valeurs fixées de capacité de charge afin d’obtenir la précision requise, il
est souvent nécessaire d’augmenter la transconductance équivalente du circuit, d’ou
une augmentation du courant de polarisation des composants actifs. Pour prendre
en compte des valeurs alors trop importantes des tensions de polarisation Vg , le
rapport géométrique (W/L) des transistors est alors augmenté d’ou une
augmentation des capacités parasites et donc, par conséquent, une augmentation de

la puissance consommée.

Aucune méthode unique ne pouvant étre appliquée pour réduire la consommation d’un
circuit tout en satisfaisant les performances requises, c’est a chaque niveau de la conception que
ces points doivent étre considérés avec minutie. Nous noterons, de plus, que les spécifications en
terme de rapport de réjection d’alimentation sont souvent surdimensionnés devant le bruit généré

par interfacage de I'asic dans son environnement (pads, diaphonie sur le circuit imprimé, etc).

2.2.2 La classification des circuits

La notion de « basse tension » est une notion tres relative. Si nous nous basons sur les
produits disponibles sur le marché ou sur les publications scientifiques, nous pouvons estimer
que le terme de basse tension est généralement utilisé des lors que la tension d’alimentation est

inférieure 2 3.5V.

Mais cette notion est relative car la tension d’alimentation ne fixe pas en soi les conditions

d’utilisation des composants actifs du circuit. En fonction des technologies utilisées, la tension de
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seuil peut varier et ainsi limiter le nombre maximal d’empilement de transistors. A méme tension

d’alimentation, des technologies peuvent ainsi exiger des topologies différentes de circuit.

Nous considérons désormais que les topologies de circuits peuvent étre classées selon deux

catégories :

e Les circuits travaillant a basse tension: il sera utilisé pour des circuits pouvant
fonctionner avec une tension d’alimentation égale ou supérieure a deux tensions

grille-source plus deux tensions de saturation : 3.5V < V5 < 2(V 4+ Ve,

e Les circuits travaillant a wltra basse tension : il sera utilisé pour des circuits pouvant
fonctionner avec une tension d’alimentation égale ou supérieure a une tension

Ssat

grille-source plus une tension de saturation : 2(V;s+Vipsa) < Vpp < Vs tVp

Nous nous sommes ainsi placé, dans cette étude, dans la cadre de la conception basse
tension. Les circuits mis en ceuvre dans les instruments d’observation de la Terre utilisaient
. N o . . . . .
jusqu’a aujourd’hui des technologies non sous microniques qui permettaient de cascader
facilement les transistors. Le passage a 'environnement basse tension est donc déja synonyme de

« saut technologique ».

3. Caractéristiques électriques du transistor
MOS

Sile transistor MOS est le composant le plus utilisé de nos jours, son ancétre est tres
ancien, puisque son origine vient de la premicre description du transistor IGFET (Insulated Gate
Field Effect Transistor) proposée par Lilienfield en 1926. Sa premicre fabrication date de 1960
(Kaghn et Attala). Bien que la réduction des longueurs géométriques dans le domaine sous
microniques impose des mod¢les devant prendre en compte de nouveaux phénomeénes physiques
qui interviennent dans le comportement réel du transistor, il est nécessaire de se baser sur un
mode¢le analytique relativement simple (dit du 1 ordre) afin d’appréhender les performances des
fonctions analogiques congues. Souvent, dans la pratique, on effectue un premier
dimensionnement avec les fichiers technologiques correspondant a la technologie retenue dont
les modeles complexes sont tres proches de la « réalité ». Ensuite, les calculs analytiques dont le
raisonnement repose sur le modéle simple du 1 ordre, permet de converger vers les

caractéristiques souhaitées.

_44 -



ILa conception de circuits intégrés analogiques en technologie CMOS basse tension

3.1 Structure du transistor MOS

Le transistor MOSFET (Transistor a effet de champ Métal-Oxyde-Semiconducteur), est un
composant a quatre électrodes : grille (G), source (S), drain (D) et « bulk » (B) qui contrélent le
nombre de porteurs présents dans le canal. Les deux types fondamentaux de transistor MOSFET
sont les MOSFET a appauvrissement (D-MOSFET, D pour Dépletion) et les MOSFET a
enrichissement (E-MOSFET, E pour Enhancement). Pour chaque type de MOSFET, on peut
alors distinguer le MOSFET a canal N (le courant provient du déplacement d’électrons)(Fig. 2.8)
et le MOSFET a canal P (le courant provient du déplacement de trous)(Fig. 2.9). Lorsque nous
parlerons par la suite de transistor MOSFET ou MOS, nous nous référerons au transistor

MOSFET a enrichissement car le plus représentatif des technologies actuelles.

Le transistor MOS a canal N présente deux ilots de diffusion source et drain dopés n+
reliés par un court canal du méme type (Fig. 2.8). La grille est généralement réalisée en silicium
polycristallin fortement dopé n. Elle est isolée du canal par une faible couche de dioxyde de
silicium (SiO,, « oxyde de grille »). Le substrat du transistor est alors de type silicium dopé p-. Le
transistor MOS a canal P présente ces deux ilots de diffusion source et drain dopés p+ reliés par

un court canal du méme type (Fig. 2.9). Le bulk est alors de type dopé n-.

grille

source substrat

-

Polysilicium

L - Substrat p-
]-IIM

Fig. 2.8 : Vue en trois dimensions d’un transistor MOSFET a enrichissement a canal N (représentation des
paramétres géométriques)

grille
drain
source substrat
8
T
“’Inl

Oxyde de grille
+—>

| P

+——>
L -b~i—4— nwell
i
Substrat p-

Fig. 2.9 : Vue en trois dimensions d’un transistor MOSFET a enrichissement a canal P (représentation des
paramétres géométriques)
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3.2 Le régime statique

Le régime statique du transistor MOS permet de définir son mode d’opération (point de
fonctionnement) ainsi que son équation d’état qui donne lintensité du courant drain I, en
fonction des parametres géométriques (W, L) et des tensions appliquées a ses bornes
(Vis, Vs, Vis)- Nous définissons ainsi deux types de régime de fonctionnement en fonction de

la tension grille-source Vg appliquée aux bornes du transistor :

e Le régime de fazble inversion : des lors que la tension grille-source V4 est inférieure

ou voisine a la tension de seuil V,, du transistor : Vo <V,,.

e Le régime de forte inversion : dés lors que la tension grille-source V4 est supérieure a

la tension de seuil V,;, du transistor : Vo>V,

Pour chaque régime de fonctionnement (faible inversion ou forte inversion), nous
définissons deux types de zone de fonctionnement en fonction de la tension drain-source Vg

appliquée aux bornes du transistor :

e La zone de conduction ou zone ohmigue : des lors que la tension drain-source V¢ est

inférieure a la tension de saturation du canal avec Vg, =Ve-Vy, -

e La zone de saturation ou zone « source de courant» : des lors que la tension drain-

source Vg est supérieure a la tension de saturation du canal V,

Ssat *

3.2.1 Régime de faible inversion
L’expression du courant drain I, en régime de faible inversion en zone de saturation est

donnée par 'expression [Geiger,1990] :

\% Y
GS
I, =1, — | exp| —— (2-8)

L n.u.

ou n=1+(qN./C )+(Cy/C,, treprésente la pente de la courbe I,(Vs) en régime de faible

inversion (avec Cpy, la capacité surfacique d’oxyde de grille ; N, la densité d’états de surface ; q,

la charge de I’électron ; et C;=0Q,/0Vyy) et uy représente la tension thermodynamique.

3.2.2 Régime de forte inversion

a) Zone de Conduction (ou Ohmique)

L’expression du courant drain I, en régime de forte inversion en zone de conduction est

donnée par :
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v
off DS
I, = K Vaos™Va Vs 29
L eff 2
. K=p,C., (avec p,, la mobilité nominale des porteurs)

. W =W-2W,, représente la largeur de grille effective (avec W, largeur de

recouvrement entre grille et ilots de diffusion)
. L.~=L-2L,, représente la longueur de grille effective (avec L., longueur de

recouvrement entre grille et ilots de diffusion).

b) Zone de Saturation (ou Source de Courant)

L’expression du courant drain I, en régime de forte inversion en zone de saturation est

donnée par :

K chf )
Iy = — (VGS_Vth) (1 + XVDS) (2-10)
2 L
eff

A est un parametre représentatif de la modulation de la longueur du canal.

3.3 Le régime dynamique

Par la suite, nous ne modéliserons le transistor MOS qu’en régime de forte inversion, en

zone de conduction et en zone de saturation.

3.3.1 Modg¢le petit signal en zone de conduction

Le transistor MOS en régime de forte inversion et en zone de conduction peut étre
modélisé par une simple conductance gy entre drain et source, raison pour laquelle on nomme
parfois cette zone « zone linéaire ». En utilisant I’équation (2-9) donnant le courant drain I, en
zone de conduction, nous pouvons exprimer la conductance équivalente du transistor dans ce

mode de fonctionnement :

1 dl W

gps T = =K (V s Ve ~ Vs ) 2-11)

Ips dVps Lo

Pour des tensions drain-source Vg <<(V5-V) =V » lexpression précédente se simplifie :

gps = =K (V s Vi ) (2-12)

3.3.2 Modz¢le petit signal en zone de saturation
En régime de forte inversion et en zone de saturation, le transistor MOS peut étre modélisé
en fonction de la gamme de fréquences dans laquelle il est utilisé. Nous distinguerons pour cette

raison deux gammes de fréquences : les « moyennes » fréquences et les hautes fréquences. Dans
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le domaine des moyennes fréquences, nous négligerons les capacités parasites du transistor MOS

et les résistances d’acces série.

a) Modg¢le petit signal moyenne fréquence

Grille (G) ip
9 9<«—O Drain (D)
O Substrat (B)
o EmVes £mbVBS 8Ds  |Vps
VBS
(L Source (S)

Fig. 2.10: Modé¢le petit signal moyenne fréquence du transistor MOS en régime de forte inversion et en
zone de saturation

Le mode¢le petit signal dans la gamme des moyennes fréquences est représenté par la figure
2.10. Ce modele est simplement composé de deux sources de courants liées proportionnellement
aux transconductances de grille g et de substrat g, et d’'une conductance g4 entre les ilots de

source et de drain.

L’expression du courant drain petit signal i, est donnée par :

o o, o
Ip = Ves T Vps T VBs (2-13)
oV ov. oV,
GS VDS,VBS=cste Ds VGS,VBS=cste BS VsV = cste
encore notée :
Ip = 8,Vcs T 8psVps + &b Vs (2-14)
avec,
eff
gn - K (2-15)
L eff
- A = o
gps ~ Mp T (2-16)
Va

ou V, représente le tension d’Early équivalente.

La comparaison des relations (2-12) et (2-15) montre que pour la méme tension (Vs-Vy),
la transconductance g, en zone de saturation correspond a la conductance gp=1/1y en zone de

conduction au voisinage de l'origine de la caractéristique I,(Vpg) a Vg=cte.

La transconductance de substrat est exprimée en prenant en compte la modulation de la

tension de seuil V, par la variation de la tension Vi [Baker,1998] :
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Bumb = = 8m (2-17)
BS

. L —cs S| e
Vs> Vps —oste Vs Vg = Cste

En prenant pour expression de la tension de seuil V; :

Vo = Vi 0, + K o= Vo - 1<2(¢p - VBS) (2-18)
a. Vg représente la tension de bande plate « flat-band » ,
b. ¢, est le potentiel de surface,
c. K, et K, sont respectivement, les 1 et 2°™ paramétre du dopage non-uniforme.

Nous pouvons alors réécrire 'équation (2-17) sous la forme simplifiée :

thh K,

=8| T ————— ~ Ky =g, (2-19)

2 | -V
BS v .,V __ =cste ¢P BS

GS DS

b) Modc¢le petit signal haute fréquence

| Cap ip
Grille (G) O }l L ® p—-O Drain (D)

Vs [ Cos = ZmVaGs ZmbVBs Cps [Vps

=~Cpgs

V -
Source (S) —T— Css l =
PPN -0 Substrat (B)

Fig. 2.11: Mode¢le petit signal haute fréquence du transistor MOS en régime de forte inversion et en zone de
saturation

Dans la gamme des hautes fréquences, il est nécessaire de prendre en compte les capacités
parasites du transistor. Le modele petit signal en régime de forte inversion est représenté par la

figure 2.11.

Nous pouvons distinguer, les capacités inter-électrodes Cgp, Cs, Cps et les capacités liées

au substrat Cg, Cpp et Cgp.

e Capacités inter-électrodes : elles dépendent au 1% ordre de la capacité d’oxyde de

grille par unité de surface C__, de la longueur effective du canal sous la grille L, et

OX >

de la longueur latérale des ilots de diffusion source et drain sous la grille L, .

Dans la zone de conduction,

cC L W C
ox eff " eff canal
C.. =C = — + C L. Weff =

“oxint

+C oV (2_20)
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Dans la zone de saturation,
Cop = Coxline Ve = Cov (2-21)

2 2
c Gs ~ c ox L eff Weff +C ox L int \veff =-C canal +C ov (2'22)
3 3

e Capacités liées au substrat : au 1% ordre, les capacités Cpy et Cgy sont exprimées a
partir de épaisseur de la zone de charge d’espace d’une jonction pn et de la surface

latérale [Antognetti,1993] :

1
Cpp = Corelp Ve + sz(I‘D + Weff)

[1 ) [VBD/%DMJ (1 ) [VBD/%DMJSW 2-23)

1 1
CSB =C. LW i + ClatZ(LS + \X/eff)

airels Wefe (1 i [VBS/%D (1 ] [VBS/¢PDMJSW (2-29)

ou Lg et L, représente respectivement les longueurs de diffusion des ilots drain et

1

source ; MJ et MJSW, respectivement les coefficients de gradient surfacique et

latérale ; C,. et C,, respectivement les capacités surfaciques et latérales. La capacité

aire lat>

Cgp est, elle, indépendante des conditions de polarisation :

Cep = Capoleer (2-25)

3.4 Caractéristiques du  transistor MOS et
comparaison avec le transistor bipolaire

3.4.1 Transconductance et conductance de sortie

En régime de faible inversion et en zone de saturation, la transconductance est
proportionnelle au courant I, . Le gain en tension intrinseque d’une source commune avec
charge active est alors quasi-indépendant de la valeur de I, , comme le montre la figure 2.12 . De
plus, ce gain est maximal. Nous retrouvons des caractéristiques analogues a celles du transistor
bipolaire. Cependant, dans ce régime de fonctionnement, les impédances « vues » des drains sont
tres élevées et le circuit présente un faible produit gain bande passante. Ainsi, l'utilisation du
transistor MOS dans cette région ne sera pas considérée dans la suite de ce mémoire. Par
conséquent, dans le cadre de cette étude, nous nous intéresserons principalement a son
fonctionnement en régime de saturation sous forte inversion (seul le commutateur analogique

sera considéré en régime de conduction).

Les parametres de conception de premier ordre seront alors le rapport géométrique (W/L)

du transistor, la tension grille-source appliquée V¢ (fixant lintensité du courant drain I,) ou
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lintensité du courant I, (fixant la tension grille-source V). La conductance de sortie sera
caractérisée par le terme conductif g,q de parametre A. La transconductance g, sera considérée
comme étant directement proportionnelle a la racine carrée du rapport géométrique du transistor
multiplié par le courant de polarisation du composant. Le gain maximal en tension a,, d’un simple

transistor MOS sera alors logiquement donné par :

2K |W/L

=— (2-26)
o1

gps D
Nous pouvons donc remarquer que ce gain a,, augmente en V (W/L) pourt un courant de
polarisation donné et varie en 1/ \/ID en régime de forte inversion comme le montre la figure 2.12

[Josse,2003].

gain ay
1,E403 - i BT —
T :
& - | [ ~—~
- e
L
™
= Y
: - 1
STt~ | |
T N
1E+02 - —— I 1 B I fad
| e | = Sped—t ] |
[ L
"“'v'-\‘__\ S |
PN
B
k|
1,E+01 L L
1 10 100 1000
L=0,35pm — — —-L=045pm ....... L=0.7pm —.—..L=1.4
o pin g HM lrer (WA)

Fig. 2.12 : Gain en tension intrinséque quasi statique a9 du transistor MOS source commune en
fonction du courant drain Ip pour différentes longueutrs de canal avec un rapport W/L = 10 en
technologie AMS0.35pum. [Josse,2003]

3.4.2 Bruit ramené a Pentrée
Le courant de bruit de grenaille est attribué au courant de grille I; . Du fait du tres faible
courant de polarisation de grille, la densité spectrale quadratique en courant S,;=2ql; est quasi

négligeable.

Les porteurs majoritaires traversent le canal ; I'effet conductif associé est le sicge de la
génération d’un bruit thermique, dont la densité spectrale quadratique en courant comprend deux
composantes : 'une constante (bruit blanc) et une en 1/f [Gray,2001]. Cette derniere prend son
origine dans les irrégularités de linterface grille/canal tandis que le bruit blanc est lié a la
conductance équivalente du canal du transistor. La densité spectrale quadratique en tension

ramenée a Pentrée (C’est-a-dire « vue » de la grille d’'une source commune) est de la forme :
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S 2 1 K I% 2 I
S, = — = 4k, T — — + — — avec Sy = 4k,T + K —

2 2
g 3¢ g f 3g.

(2-27)

La composante en 1/f est inversement proportionnelle a la surface W.L du transistor tandis

que le bruit blanc est inversement proportionnelle a la transconductance g, .

3.4.3 Comparaison MOS et BJT

Comparé au transistor bipolaire, le transistor MOS présente plusieurs inconvénients en

régime de forte inversion:
e [a transconductance g, varie en \/ID .
e Le gain en tension décroit selon une loi en 1/ VI, .

e On obtient plus facilement une transconductance élevée pour un transistor
bipolaire que dans le cas du MOS. De ce fait, la densité spectrale quadratique en
tension de bruit du MOS est plus élevée que celle d’un bipolaire. En revanche, le
courant de bruit en entrée du bipolaire peut ne pas étre négligeable lorsque la

résistance équivalente du générateur n’est pas tres faible.

0S | BJT
IMPEDANCE D’ENTREE ELEVEE X
MEILLEURE REPONSE FREQUENTIELLE
FAIBLE BRUIT EN 1/F

FAIBLE COURANT DE BRUIT X

FAIBLE TENSION DE BRUIT

GAIN EN TENSION ELEVE
BONNE REFERENCE DE TENSION
COMMUTATEUR ANALOGIQUE A FAIBLE DECALAGE X
FAIBLE TENSION DE SATURATION X

Slke

Slialke

Tab. 2-1: Paramétres caractéristiques des transistors MOSFETSs et B]T's
Le tableau 2.1 effectue une comparaison simplifiée des propriétés intrinseques des
transistors MOS (a enrichissement) et des transistors bipolaires. Il montre de fagon simple les
avantages a choisir une technologie BICMOS pour la conception des ASICs d’une chaine vidéo.
Cependant, dans le cadre de cette étude, nous cherchons a démontrer la faisabilité de 'intégration

d’une chaine vidéo en technologie « tout CMOS » basse tension.

4. Le choix technologique

Le choix technologique dans le cadre de I'instrumentation spatiale doit satisfaire un certain

nombre de contraintes, en général tres limitant.
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L’accessibilité de la technologie : il doit étre possible de s’assurer les services d’'un fondeur

pour un nombre tres restreint de circuits (en général quelques centaines maximum,
mode¢les de vol compris), ce qui est dérisoire devant le besoin de certains secteurs de
Iindustrie tels que 'automobile, la téléphonie ou I'informatique, se chiffrant généralement

a plusieurs millions d’unités.

La tenue aux radiations : les circuits doivent supporter 'environnement radiatif spatial

(chapitre 1). II doit donc étre possible de réaliser un « durcissement », a la fois en terme de
tenue a la dose cumulée (qui est a lorigine d’une dérive des performances pouvant aller
jusqu’a la perte de fonctionnalité), ainsi qu’aux ions lourds (afin d’annihiler le phénomene
de « LatchUp » destructif et des « Upsets »). Comme nous le verrons au chapitre 7, ce
durcissement peut étre réalisé par le choix de la technologie mais aussi au niveau du

layout.

En raison des points définis ci-dessus, nous ne pouvons accéder aux fonderies disponibles

sur le marché que via un Centre Multi-Projets par lequel plusieurs clients se regroupent afin de

partager un méme wafer durant le process de fabrication. A partir d’'une étude prospective du

marché technologique disponible en 2002 et des criteres définis ci-dessus, le choix s’est porté sur

'intégration successive dans deux technologies.

Longueur ‘ Technologie Processus ‘
0.8um CMOS DLP/DLM CYE from AustriaMicrosystems
0.8um BiCMOS DLP/DLM BYQ from AustriaMicrosystems
0.8um SiGe BiCMOS BYR from AustriaMicrosystems

[ 0O6um CMOS DLP/TLM CUP from AustriaMicrosystems \

0.5um SOS CMOS DLP/TLM | UTSi CMOS from Peregrine Semiconductor
0.35um CMOS DLP/4LM C35B4C3 from AustriaMicrosystems
0.35um CMOS-Opto DLP/4LM C35B301 from AustriaMicrosystems
0.35um CMOS DLP/4ALM C35B4M3 from AustriaMicrosystems
0.35um SiGe BICMOS DLP/4ALM S35D4 from AustriaMicrosystems

0.35um SiGe BiCMOS BiCMOS6G from STMicroelectronics
0.2um GaAs HEMT EDO2AH from Philips
0.18um CMOS 6LM HCMOSS8 from STMicroelectronics
0.12um CMOS 6LM HCMOS9 from STMicroelectronics
90nm CMOS 8LM CMOS090 from STMicroelectronics

Tab.2-2 : Technologies accessibles via le CMP en 2004

Le premier ASIC, démonstrateur interne de la faisabilité¢ de fonctions analogiques dédiées

au traitement vidéo, est réalisé en technologie AMS CMOS 0.6um, par laquelle les méthodes de

conception CMOS basse-tension peuvent étre appliquées, tout en assurant une continuité de

Iexpérience de conception a partir de réalisations précédentes (MIETEC 0.7um, AMS 0.8um,

DMILL 0.8um). Un second ASIC profite quant a lui d’une expertise technologique conjointe aux
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industriels CNES et ALCATEL SPACE sur une technologie qualifiable spatiale ST BiCMOS

SiGe 0.35um 3.3V, expertise par laquelle la tenue aux radiations des circuits a été vérifiée.

Conclusion

A travers ce présent chapitre, nous avons présenté les contraintes de Ienvironnement
CMOS basse tension. A partir d’un rappel technologique, nous avons justifié I'utilisation des
technologies CMOS en tant que technologies dominantes sur le marché du semiconducteur. La
réduction d’échelle nous a montré que la tension d’alimentation maximale était amenée a baisser

afin d’éviter des phénomenes de claquage d’oxyde (et des jonctions).

A partir d’'un exemple représentatif de notre instrumentation, nous avons montré qu’il
existait une différence entre conception « basse tension » et conception « basse consommation »,
notamment lorsque les performances en termes de précision doivent étre conservées. De la
notion de conception « basse tension », nous avons donné une définition applicable dans des

technologies dont la tension d’alimentation est inférieure a 3.5V.

Le cadre technologique étant fixée, nous avons fait un rappel des caractéristiques du
transistor MOS, ce qui nous a notamment permis de définir le régime de fonctionnement en forte
inversion du transistor MOS ainsi que la présentation des symboles que nous retrouverons dans

les chapitres suivants.

Enfin, nous avons dressé un bref panorama des technologies qui nous étaient accessibles
au cours de cette étude, via un centre multi-fonderies. A partir de spécifications, nous avons
retenu deux technologies cibles qui ont servi de support pour 'intégration de deux ASICs dans

cette étude, la technologie AMS CMOS 0.6um et la technologie ST BiCMOS6G 0.35um.
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Chapitre 3

La Cellule Echantillonneur/Bloqueur :
Principes et Limitations

Le circuit échantillonneur-bloqueur est un élément essentiel dans une chaine de traitement
vidéo puisqu’il permet de fournir au convertisseur analogique-numérique un signal dont les
valeurs de potentiels a coder numériquement sont stabilisées pendant une certaine durée de
temps notée Ty, . Dans le cadre de 'application visée, ce circuit échantillonneur-bloqueur doit

étre rapide et précis pour répondre aux besoins du convertisseur analogique-numérique.

Nous présenterons tout d’abord le principe général de fonctionnement d’un circuit
échantillonneur-bloqueur ainsi que ses principaux parametres. L’extraction des parameétres
limitants en terme de performances nous permettra d’en déduire les équations caractéristiques des
circuits échantillonneur-bloqueurs que nous nous appliquerons, par la suite, a une étude

qualitative de la structure de base.

1. Parameétres caractéristiques et limitants des
circuits Echantillonneur/Bloqueur

1.1 Principe de fonctionnement

Les circuits échantillonneur-bloqueur permettent I’échantillonnage d’un signal analogique,
C’est-a-dire qu’ils permettent de mémoriser la valeur de 'amplitude du signal en entrée du circuit a
un instant /4 et de conserver cette valeur pendant une certaine durée de temps Ty, p. La
réalisation la plus simple en technologie CMOS (Fig. 3.1) consiste a utiliser un #ransistor MOS
fonctionnant en commutateur analogique (réalisant ainsi la fonction de commande de I’'E/B)

commandant la mémorisation de la valeur d’une tension aux bornes dune capacité de stockage.
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Vin ==Cn | Vour

Fig. 3.1: Circuit de principe E/B en technologie CMOS

On peut ainsi représenter la sortie du circuit E/B dans le domaine temporel comme le
résultat d’une impulsion rectangulaire (en entrée du circuit) convoluée a I’échantillonnage
ponctuel issu du transistor de commande (de période d’échantillonnage T, ypp). Alnsi, par
transformée de Fourier, nous pouvons considérer idéalement que le spectre du signal de sortie
dans le domaine fréquentiel est simplement exprimé par le produit du spectre des échantillons
ponctuels par une fonction sinc(x)=sin(x)/x. Néanmoins, le comportement réel du circuit E/B
présente plusieurs limitations modifiant ce comportement idéal. Nous devons surtout noter que
C’est le signal analogique continu de sortie du circuit E/B qui « voit » son spectre de fréquence
altéré par la fonction d’échantillonnage (fonction sinc). En effet, dans le cadre ou le circuit E/B
est situé en amont d’un convertisseur analogique-numérique (CAN), la valeur du signal numérisé
par le codeur correspondra a la valeur du signal en entrée du circuit (idéalement) a linstant

d’échantillonnage.

Nous proposons de définir 'ensemble des parametres représentatifs (et limitants) du circuit

E/B afin de permettre extraction de ses équations caractéristiques.

1.2 Parametres caractéristiques et limitants des
circuits E/B

1.2.1  Représentation graphique des non-idéalités du circuit E/B

Nous pouvons représenter graphiquement 'ensemble des non-idéalités d’un circuit E/B en
présentant I’évolution temporelle des signaux d’entrée et de sortie sur un cycle d’échantillonnage-
blocage (Fig. 3.2). Cette représentation graphique présente le comportement des circuits E/B

ayant un gain en tension unitaire.

Initialement, le circuit est en mode de maintien. Lorsque I’horloge de commande bascule a
’état haut (¢=1), le circuit E/B bascule en mode d’échantillonnage. Un temps fini 7, (temps
d’acquisition) est nécessaire pour que le signal de sortie recouvre le signal d’entrée avec la

précision attendue (résolution du circuit).
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L’hotloge de commande bascule alors a I’état bas (¢=0) ; le circuit E/B est en mode de
transition. Le temps de basculement de I'horloge de commande n’étant pas nul, un délai fini t,,
(temps d’ouverture, aperture time) , en général non constant car dépendant de la valeur de
Iamplitude du signal d’entrée, doit étre pris en compte avant de qualifier le circuit E/B comme
¢tant en mode de maintien. Ce délai fini est a Porigine d’une erreur d’échantillonnage (erreur de
temps d’établissement, aperture error), la valeur du signal en mode de maintien pouvant alors
étre sensiblement différente de la valeur de amplitude du signal au début du basculement de
I'horloge de commande. Néanmoins, nous remarquerons qu’appliqué a un signal CCD, cette
erreur est souvent réduite de par la discrétisation du signal (ce sont des paliers qui doivent étre
échantillonnés donc des valeurs présentant une faible variation au cours du temps). La
détermination de ce délai peut permettre de réduire ces effets en avancant temporellement le

basculement de ’horloge de commande.

Echantilonnage Maintien

v

A A

T SAMPLE

v
A
v v

Tecu Thoro

-IAV (trans)

erreur d’ouverture

AV ap I

e

droop rate
input feedthrough

v
-+

. ac B +t_+ st

ap
Fig. 3.2 : Reptésentation graphique des signaux d’entrée et de sortie des circuits E/B

Le circuit entrant en mode de maintien, un temps d’établissement fini t, est nécessaire

pour stabiliser le signal de sortie. Ce n’est qu’a partir de ce délai écoulé que le circuit E/B peut-

étre considéré comme étant en mode de maintien effectif.
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Durant cette période de maintien, des courants de fuite inévitables circulent a travers la
capacité de stockage et tendent a la charger ou a la décharger. Le résultat en est une erreur
d’échantillonnage nommée droop error (les fuites ayant un comportement linéaire au cours du
temps, nous définirons le coefficient directeur de la droite de décharge durant ce mode de

maintien, droop rate).

Enfin, nous devons noter qu’en mode de maintien, le signal de sortie ne peut pas étre
entierement décorréllé du signal d’entrée. Des couplages capacitifs entre les nceuds d’entrée et de
sortie tendent a modifier 'équilibre des charges au niveau de la capacité de stockage. Nous
définirons donc le terme d’input feedthrough comme référant au couplage capacitif de I'entrée

sur la sortie en mode de maintien, et sera exprimé en dB.

Nous nous proposons d’étudier en détail I'analyse du mode de transition, car nous verrons
qu’en fonction de la réalisation du commutateur analogique du circuit E/B, des charges peuvent
étre injectées (linéairement ou non-linéairement en fonction de 'amplitude du signal d’entrée V)
dans la capacité de stockage, ce qui constitue généralement la limitation majeure du circuit en
terme de précision. Nous distinguerons clairement le phénoméne de clock feedthrough du
phénomene d’injection de charges , qui correspond au couplage capacitif parasite du signal de

commande de grille du commutateur analogique sur le nceud de maintien.

1.2.2  Grandeurs Temporelles

a) Temps d’acquisition en mode d’échantillonnage (Acquisition Time)

Afin d’évaluer le temps d’acquisition en mode échantillonnage du circuit E/B, nous
considérerons une modélisation au premier ordre du transistor MOS en tant que commutateur
analogique. Le transistor est remplacé par une résistance équivalente r,y correspondant a son
comportement dans la zone ohmique du régime de forte inversion. Le générateur qui fournit le

signal est représenté sous forme Thévenin (e,,rg,) (Fig. 3.3) :

I'sin

Vi Vour—T—

Fig. 3.3 : Modélisation du circuit équivalent simplifié de ’E/B en mode échantillonnage
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Le temps d’acquisition du circuit E/B cotrespond au temps nécessaire pour acquérir la
valeur de I'amplitude du signal d’entrée a la précision attendue a partir du déclenchement du
sighal de commande du mode échantillonnage. Ce temps est exprimé dans le pire cas, qui

correspond a la variation maximale de 'amplitude du signal en entrée Vi ... pour obtenir la

max
résolution souhaitée du circuit (fixée en nombre de bits N du codeur). On définit donc le temps
d’acquisition minimal t,. ... pour lequel 'amplitude du signal de sortie est dans la bande de

précision allouée. La figure 3.4 illustre ces propos :

Orvershoont éventuel

Entrée

"

Valeur finale T

Bande d'erreur

allouée

Sortie
Temps
d*Acquisiti

Phase de Commande " Echantllonnage

_________ Maintien

Fig. 3.4 : Temps d’acquisition en mode échantillonnage

Selon le schéma simplifié « petits signaux » de la figure 3.3, en mode échantillonnage, le

comportement du circuit E/B est donc celui d’un filtre passe-bas du premier ordre de constante

de temps T, :

Tech = (rON + Lsin )(CH + CL) ¢-H

L’expression de la variation temporelle V, du signal de sortie est exprimée par :

out

-(t-t -
VOUT (t) = Vpalier (to) 1 - expu + VOUT (to) (3 2)

ech

Le temps d’acquisition équivalent est déterminé en fonction de la résolution du codeur N et

du coefficient d’erreur M, (0<n.,<1) alloué a ce mode échantillonnage. La précision désirée sur
la valeur du signal a échantillonner est alors donnée par e, = mn_, / 2N Le temps
c€C (S

d’acquisition t est donc exprimé a partir de I'expression suivante :

ac_mini

1 1
tn(2) = [N+ -3)

= |N+ (rON * Tsin )(CH + CL)ln(Z)

ac_mini

Nech Nech
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Le temps d’acquisition étant calculé dans le pire cas, c’est-a-dire tel que le signal de sortie

soit initialement a la valeur minimale V

palier_min

avec un passage a la valeur maximale V,

palier_max>

nous

en déduisons lexpression pire cas de la constante de temps 7., nécessaire en mode
échantillonnage (voir chapitre 1):
-7

U

lrl[gech + |:Vpalier _ min / Vpalier _ max :D

En estimant une erreur d’1/2 LSB en mode échantillonnage, nous pouvons calculer la

3-4)

T ech

constante de temps maximale du filtre passe-bas du 1¢ ordre en fonction de la résolution du

codeur et du temps d’acquisition disponible (Fig. 3.5).

trr!\ (q)
A
1.E-07

1,E-08

1,E-08

1E-10 ==
—0— 10 bits
—a— 12 bits
—»— 14 bits
=— 16 bils
1.E-11 ; ril.' (c'}
1.E-09 1.E-08 1.E07

Fig. 3.5 : Constantes de temps T pire cas en fonction du temps d’acquisition disponible pour différentes
résolutions de codeur (erreur allouée=1/2 LSB)

Dans le cadre d’'un instrument d’observation de la Terre dont les spécifications tendent
vers 20Mechs/s a 30Mechs/s et une précision de 10 a 14bits, en extrapolant des temps

d’acquisition relatif au palier voisins de 10ns, nous pouvons en déduire que la constante de temps

T, doit étre proche de 1ns.

Ces calculs montrent que l'on aurait avantage a choisir une valeur de la capacité de
mémorisation C,; la plus petite possible (equ. 3-1). Il est néanmoins nécessaire de prendre en
compte I’évolution temporelle des paliers (vidéo ou référence) en mode de maintien sur une

période pixel. A partir de la valeur initiale du palier et de la pente moyenne:

AV

_ U 3-5

Vpalier ©® = Vpalier (t()) * (t ) ) -5
At
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b) Temps de retard entre mode d’échantillonnage et mode de maintien

Lors de I'application du signal de commande, le circuit E/B entre en mode de transition.
En raison du temps fini de basculement des horloges, cette phase de maintien est caractérisée par
le retard d’ouverture t,. Nous considérerons en premiere approche que le commutateur
analogique est constitué d’un simple transistor MOS. Dans ce cas, celui-ci demeure passant (c’est-
a-dire que le circuit E/B est en mode échantillonnage) tant que la différence de potentiel entre la
grille et la source du transistor est supérieure a la tension de seuil du transistor (nous négligeons la

conduction en faible inversion), ce que nous pouvons représenter par la figure suivante (Fig. 3.6) :

A
A 4

o

A

VitV

b

l
|

KT supie
Fig. 3.6 : Modélisation du temps fini de basculement de I’horloge sur la grille du commutateur analogique

Entre Iinstant d’échantillonnage théorique et le temps d’échantillonnage effectif, nous
pouvons donc définir le délai d’ouverture t,, en fonction du potentiel appliqué sur la source du
transistor (correspondant au potentiel d’entrée du circuit V), de la tension de seuil du transistor

V. des tensions de commande I’horloge et du temps de basculement de ’horloge t;:

b, —\V., +V
¢ . H ( IN th) (3-6)
ap f
Oy — 0y
En tenant compte des effets substrats (V,>V,), le délai d’ouverture maximal est alors
borné par :
o, -V
0 < < ¢ 4 h0 (3-7)
ap f
Oy — O

Le probleme majeur lié a ce délai d’ouverture n’est pas tant le délai supplémentaire

introduit mais I'erreur d’échantillonnage inhérente sur laquelle nous reviendrons par la suite.

c) Temps d’établissement en mode de maintien

Comme nous l'avons présenté, lors du passage en mode de maintien, un temps

d’établissement est en général nécessaire avant que la donnée ne soit disponible en sortie du
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circuit. Nous pouvons néanmoins remarquer que dans le cas de la structure la plus simple du
circuit E/B, ce temps d’établissement peut-étre négligé puisqu’il ne correspond qu’au temps
nécessaire pour que les charges résultantes du phénomene d’injection de charges s’équilibrent sur

les armatures de la capacité de stockage.

D’une maniere plus générale, nous traiterons de ce point plus en détail lorsque nous nous
attarderons sur les différentes architectures de circuits E/B en fonction de leur principe de
fonctionnement. L’utilisation d’amplificateurs opérationnels rebouclés devra particulierement étre

¢tudiée en raison d’une nécessaire stabilité fréquentielle sous-jacente.

1.2.3  Sources d’erreurs en mode échantillonnage et pendant la
transition

a) Injection de charges

La limitation majeure dans les performances d’un circuit E/B en termes de précision est
souvent liée au phénomene d’injection de charges. Cette erreur est attribuée a I'injection des
charges accumulées dans le canal du ou des commutateurs analogiques lorsque ceux-ci basculent
a I’état OFF. A Pétat ON, le transistor opere dans la zone de conduction et présente une petite

différence de potentiel entre le drain et la source. Une quantité de charge Q.. est alors

canal

emmagasinée dans le canal. Lorsque le commutateur bascule a I’état OFF, avec un temps fini t;,

deux mécanismes d’injections de charges interviennent :

e Les charges accumulées dans le canal sont injectées dans le circuit via les plots de
diffusions source et drain du transistor (les termes source et drain ayant ici que peu de
sens). Pour un transistor MOS ayant une différence de potentiel nulle entre drain et

source (Vg=0V), la charge accumulée dans le canal est donnée par :

_ _ - _ _ (3-8)
Q canal Ccanal (VGS Vth ) - Weff L effcox (VGS Vth )

e Les capacités de recouvrement Cg, entre la grille et les diffusions source et drain du
transistor (Fig. 3.7) forment avec la capacité de stockage C;; un pont diviseur capacitif
parasite. L’échelon de tension de commande du transistor se retrouve donc
proportionnellement sur armature haute de la capacité. Clest le phénomene de clock

feedthrough.
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du
L
<€ Qe >

Fig. 3.7 : Schéma en coupe du transistor de commande

En d’autres termes, la précision du circuit E/B risque d’étre largement altérée par
Iinjection de ces charges. Le déplacement des porteurs mobiles stockés dans le canal via source,

drain et substrat superpose une erreur a la tension échantillonnée.

Pour analyser le probleme, nous supposerons que toutes les charges du canal se déplacent a
travers les diffusions source et drain du transistor. Des modéles analytiques assez complexes
[Ding,2000] [Eichenberger,2000] du phénoméne d’injection de charges sont présentés dans la
littérature. Néanmoins, les modeles, bien que plus représentatifs du comportement réel du

transistor, ne proposent que des solutions numériques.

Ainsi, en accord avec la démarche utilisée jusqu’ici, nous nous bornerons a expliquer le
phénomeéne de maniere plus « physique » plutot que « mathématique » . De plus, dans le cadre de
la conception de chaines vidéos faible tension en technologie CMOS, les temps de basculement
des horloges étant tres petits (de I'ordre de la centaine de picosecondes dans les technologies
CMOS 0.35um), nous nous limiterons a Iétude du phénomeéne dans le cas d’une horloge de
commande rapide. Nous préciserons simplement que cette hypothése permet de supposer la
disparition rapide du canal de conduction du transistor MOS. Contrairement au cas d’une horloge
de commande lente, les charges accumulées de part et d’autre du canal n’ont pas le temps de
communiquer et la proportion de charges injectées dans le nceud de sortie avoisine les 50% (ce
qui n’est pas tout a fait vrai mais bien différent du cas de ’horloge de commande lente pour

laquelle la majorité des charges fuient vers le nceud de plus forte capacité).

Afin de modéliser I'isolation des charges dans le canal, un modele distribué (multiple lumps)
du transistor doit étre utilisé. Nous utiliserons ici le modele le plus simple des modéles distribués,

a savoir un modele a deux distributions comme présenté sur la figure 3.8.
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TV(.;
1l .1 1

canal (‘( -
d

Vs

Cs};I I Cos I Cy

Fig. 3.8 : Mode¢le capacitif a deux distributions du transistor MOS

Les capacités Cqy, et Cyyq sont les capacités de recouvrement (overlap) et sont dues aux
surfaces conductrices de la source et du drain sous la grille de polysilicium. La longueur de

recouvrement sera notée L. L’expression de ces capacités, en premicre approche, est :

_ ~ (3-9)
c = C ~ Lp W Covov

La capacité C_,, représente la capacité grille-canal du transistor :

canal

_ _ 3-10
- Weff (L - ZLD)COX - WeffL c ( )

canal eff ~ox

Soit &, ¢y le rapport de charges accumulées dans le canal et injectées sur I'armature haute
de la capacité de stockage C,; . Dans ce cas, la quantité de charges injectées Q,,; oy sur Parmature

haute de la capacité est exprimée par (avec V=V, :

3-1)

Qin_cn = ~%ij_ cuCena (¢H -~ Vin T~ Vth)

canal

La différence de potentiel AV, qui correspond a une erreur provoquée par cette injection de

charges est alors :

Q. C
(canal) _ inj CH - canal ( _ _ ) 3-12
AVey = R by ~ Vin ~ Va (3-12)

Cy +Chp C

que nous pouvons réécrire sous la forme :

(canal)
AVCH canalvin + Voffcanal
WL .C W L _C 49
(canal) eff “eff “ox _ eff “eff “ox ( _ )
AVCH = OLinj_CH VIN 0“inj_CH (I)H VthO
CH CH

L’erreur liée a l'injection de charges du canal peut ainsi étre vue comme étant a 'origine

d’une erreur de gain en mode échantillonnage a laquelle s’ajoute une tension de décalage.

b) Clock Feedthrough
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Nous avons traité précédemment du phénomene d’injection des charges accumulées dans
le canal pendant le mode de transition. Considérons désormais la participation des capacités de
recouvrement Cey, et Cyyy lors du basculement de ’horloge a I’état bas, c’est-a-dire lorsque le

commutateur analogique passe de I’état ON a I’état OFF.

La capacité de recouvrement Cy, forme avec la capacité de stockage (C,;+Cpp) un pont

capacitif parasite. Ainsi, lors du basculement de ’hotloge de commande de I’état haut ¢;; a état

(clock)

bas ¢, , Perreur résultante AV, générée sur 'armature haute de la capacité de stockage est

exprimée par :

-C
lock ovd
AVERS) = (6, - 0,) (3-14)

Cova ¥ Cu +Cpp

erreur indépendante de V.

Par conséquent, lerreur totale générée par les injections de charges du canal et le couplage
capacitif parasite du commutateur analogique en mode de transition peut s’exprimer en

combinant les équations (3-13) et (3-14) :

(transition) _ (canal) (clock) _ (3-15)
AV = AVey © FAVeH T = Eangtion YIN T Vofftransition
C C C
(transition) ~ canal _ ~canal ( B ) “Ovd ( _ ) (3-16)
AVen ~ 1% _cH Vin %inj _cH O = Vo + Oy — 0y
Ch Ch Cova + Cu + Cpp

Cette expression démontre ainsi que les erreurs générées durant le mode de transition par
les phénomenes d’injection de charges de canal et de clock feedthrough peuvent étre représentées
par un terme d’erreur de gain (introduisant une non-linéarité) et par une tension de décalage
constante. Nous verrons ainsi par la suite que si l'utilisation de structures différentielles compense
la tension de décalage, la distorsion introduite par la dépendance des charges de canal injectées

dans le circuit ne peut, sans modification du circuit de commande, étre compensée.

c) Gigue d’échantillonnage

Nous avons vu que le temps fini de basculement de I’horloge devait étre pris en compte
dans le calcul du temps d’acquisition total du circuit E/B. La réalisation de la fonction
échantillonnage montre ainsi que les instants d’échantillonnage varient de manicre déterministe
autour de leur valeur théorique. Cette déviation pseudo-aléatoire des instants d’échantillonnage

par rapport a leur valeur théorique n’implique pas uniquement une variation du temps
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d’acquisition global du circuit E/B. En effet, dans le cas d’un signal vatiant continuellement en
entrée du circuit, la variation temporelle des instants d’échantillonnage est a origine d’une erreur
d’échantillonnage. Pour appuyer nos propos, considérons le cas d’un signal CCD en entrée, pour

lequel les paliers de référence et vidéo doivent étre échantillonnés.

Nous avons montré que la variation temporelle des paliers (vidéo et référence) du signal

CCD s’exprimait au premier ordre par I’équation (chapitre 1):

At

Vpalier (1) = Vpalier (t()) +

La gigue d’échantillonnage étant définie par I’équation :

¢H - (VIN + Vth) (3-18)
oy — 9

Evaluons la valeur du potentiel réellement échantillonnée :

tp = tf

_ _ (3-19)
Ven(ty) = V() ® S(to — 0 Tg0pre ~ tap) = Vpalier(to + 0Tgnpe * tapj

AV

U 3-20

Ver (00) = Viater (to + 0Tgpre ) + (tap) -20)
At

(ouverture)

L’erreur d’échantillonnage AV, introduite par le temps douverture du

commutateur analogique est donc :

- V_. ( + T ) + V
Ay (ouverture) ) = AVU . ¢H ( palier o DL SAMPLE th j (3-21)
CH n’/ = f

At Oy — 0y

Cette expression générale montre que le temps d’ouverture intrinséque du commutateur
analogique provoque une erreur d’échantillonnage dépendante de 'amplitude du signal en entrée.
Cette erreur peut étre décomposée en deux termes (3-22): un terme de gigue et une tension de

décalage.

AV t AV o, -V
AV ouverture) ( ) = U f VIN (tn ) " U ¢ H th (3-22)

At (I)H - ¢L At (I)H N (I)L

avec

Vi (tﬂ) - Vpalier (tO + nTSAMPLE) (3-23)
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1.2.4 Sources d’erreurs en mode de maintien

a) Droop Rate

Lorsque le circuit E/B est en mode de maintien, le commutateur analogique est OFF.

Néanmoins, la jonction formée par la diffusion n+ du drain et le substrat p- crée une diode
>, 1a ] p p

polarisée en inverse (dans le cas d’un transistor NMOS). En phase de maintien, un courant de

fuite est généré par cette jonction, ce qui va provoquer la décharge de la capacité de maintien C,,.

Au premier ordre, erreur de tension générée par ce courant de fuite I, s’exprime alors

fuite

temporellement a partir de ’équation suivante :

. I .
AV (¢) = B 624

Ch

En posant t, .., le temps total effectif du mode de maintien, nous pouvons exprimer la

valeur finale, en fin de mode de maintien, de I'erreur générée par le courant de fuite :

I..
(fuite) _ fuite 3.25
AVey ~ = Choldeff (3-25)
C

H

Le courant de fuite dépend principalement de I'aire de la jonction pn, de la tension inverse
appliquée et de la température, a parametres technologiques donnés. Considérons, comme cas
d’exemple réaliste, un circuit E/B de principe avec une valeur de capacité de stockage C;=1pF, et

dont les courants de fuite, a la température ambiante, soient I, =1pA. Dans ce cas :

fuite

Ay (fuite)
CH _ 1MV+lS_1 (3-26)

At

Par conséquent, et dans le cadre de notre application dont le temps de maintien est
inférieur a 50ns, le phénomene de décharge de la capacité de stockage par courants de fuite sera

un phénomeéne que nous pourrons négliger (erreur inférieure a 100nV).

b) Input Feedthrough

L’« input feedthrough » caractérise le couplage de signaux dynamiques en entrée du circuit
E/B sur la sortie en mode de maintien. Comme le clock feedthrough, ce couplage est
principalement lié aux capacités parasites du commutateur analogique. Néanmoins, d’autres
parameétres, comme I'implantation, la géométrie du layout a l'intérieur du circuit intégré peuvent

participer a augmenter le couplage non désirable du signal d’entrée sur la sortie.

c) Perturbation de ’horloge en mode de maintien
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En mode de maintien, le signal de sortie peut étre perturbé par le ou les signaux horloge de
commande. En raison d’un couplage capacitif éventuel entre le signal de commande et le signal
de sortie, un signal perturbateur cohérent avec le signal de commande, est alors superposé au
signal utile. Des précautions doivent alors étre prises lors de I'implantation, notamment en

vérifiant la géométrie du layout aux points critiques de maintien du signal.

2. Le commutateur analogique et la
compensation du phénomeéne d’injections de
charge

Le circuit E/B le plus simple, constitué d’un simple interrupteur et d’une capacité de
stockage, présente des limites certaines. Notamment, la précision du circuit E/B ne poutra pas
étre atteinte sans assurer une limitation des erreurs générées par I'injection de charges durant le
mode de transition. Deux méthodes classiques permettent de compenser I'injection de charges :
soit en améliorant 'interrupteur de commande par utilisation d’une porte de transmission ou de
transistors « fantomes », soit en utilisant une structure différentielle. Une nouvelle méthode alternative,

reposant sur le basculement a V¢ constant sera présentée en fin de paragraphe.

2.1 Compensation par Porte de Transmission

L’utilisation d’une porte de transmission, c’est-a-dire d’un commutateur analogique
composé de deux transistors NMOS et PMOS en paralléle, est une méthode classique de
compensation d’injection de charges (Fig. 3.9). Le principe en est le suivant : en dimensionnant
de manicre équivalente les deux transistors MOS, c’est-a-dire avec le méme rapport géométrique
W/L et méme L, 'effet d’injection de charges s’annihilera globalement par la compensation

mutuelle des injections de charges des deux transistors dans le circuit.

I

Fig. 3.9 : Implantation des transistors de commande par une porte de transmission

@ O

W

=G | Vour

ﬂ
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Nous avons montré §1.2 que la quantité de charges accumulées dans le canal dun
transistor MOS et injectée sur I'armature haute de la capacité de stockage C,; s’exprimait par

I’équation :

3-27
_ainj_CHCcanal( H VIN - Vth) ( )

Qinj_CH
Dans le cas de la porte de transmission, les charges accumulées dans le canal de chaque

transistor peuvent ainsi s’exprimer a partir des deux équations :

(NMOS) _ _(NMOS) .(NMOS) ( _ _ ) (3-28)
Q; inj_CH a inj _ CH c canal ¢ H VIN VthN

(PMOS)  _ _ | (PMOS) ~(PMOS) ( B B ) (3-29)
Q inj_CH ~ inj _ CH canal ¢I VIN VthP

La différence de potentiel générée par ces injections de charges sur 'armature haute de la

capacité est alors :

Q(NMOS) Q(PMOS)

my _ my _

(capnal) _
AVCH B

Ch (3-30)

(NMOS)( 3 3 ) (PMOS) ( 3 3 )
Ay (canal) Ui cn @~ Vi = Van )t % cn @~ Vin — Vi
CH

canal

Ch

En supposant que les coefficients d’injection sont équivalents pour les deux transistors

MOS, ainsi que leur tension de seuil, nous pouvons approximer 'expression précédente :

(N\IOS) (PMOS)
Ay (canal)  _ Qm] le B ¢H + ¢L -2V (3-31)
CH - canal * inj _ CH

Ch Ch

Cette expression démontre que la compensation rigoureuse des charges de canal injectées

sur 'armature haute de la capacité n’a lieu que dans un cas précis, correspondant a un potentiel
d’entrée situé en milieu de bande Vi =(¢,;+¢,)/2. L’hypothese précédente sur I’égalité des
coefficients d’injection o, ¢ impose de plus I'utilisation de fronts d’horloges tres rapides pour

faire coincider les deux fronts d’hotloge (=1/2 comme expliqué §1.2).

En pratique, le résultat n’est pas des plus convaincants. Premi¢rement, les horloges ont un
temps fini de basculement. Les temps de basculement de chaque transistor dépendront donc des
signaux d’horloge, et, en général, le temps de basculement du transistor NMOS sera sensiblement
différent de celui du transistor PMOS (en raison dun rapport des mobilités de porteurs

majoritaires voisin d’un facteur 3). Physiquement, le résultat de ’équation (3-31) s’explique par
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une valeur différente de charges accumulées dans le canal des transistors des lors que le signal
d’entrée possede une amplitude se rapprochant d’une des deux extrémités de la bande de tension
d’alimentation. Par exemple, si le signal d’entrée se rapproche de la borne supérieure de la tension
d’alimentation Vpp,, la différence de potentiel grille-source du transistor PMOS sera largement
inférieure a celle du transistor NMOS, ou il en découlera des charges accumulées dans le canal du

transistor PMOS beaucoup moins nombreuses.

2.2 Compensation par Transistors « Fantémes »

Une méthode originale consiste a ajouter un transistor « fantéme » sur le nceud de sortie du

circuit E/B [McCreary,1975] (Fig. 3.10).

é ¢
M M4
O Y . . O
Qini_cHi ;Q,u,_f:u:
Y|Y
VIN ey CH VOL'T

Fig. 3.10 : Utilisation d’un transistor « fantéme » complémentaire

2.2.1  Principe

Si M, est le commutateur analogique canal N, le transistor additionnel M, canal P est
qualifié de « fantome » car ses diffusions source et drain sont reliées. Ce transistor n’a donc aucun
impact sur I'impédance série du nceud de sortie si on ne prend pas en compte les capacités
supplémentaires par rapport au bulk. I’idée conceptuelle est similaire a I'utilisation de la porte de
transmission puisqu’elle repose sur linjection simultanée et complémentaire des charges
accumulées dans le canal des deux transistors. L'utilisation d’un transistor complémentaire en tant
que transistor « fantdbme» impose le controle de sa tension de grille par une horloge
complémentaire a ’horloge de commande. Une condition nécessaire étant d’assurer que ’horloge
complémentaire bascule tres légerement apres horloge de commande afin que les charges
injectées du transistor « fantdbme » ne solent pas réinjectées en entrée du circuit via le transistor de

commande M,.

Considérons les quantités de charges accumulées dans le canal de chaque

transistor injectées sur 'armature haute de la capacité de stockage :

_ (3-32)
Qinj_CHl _ainj_Cchcanall(d)H -~ Vin T~ VthN)
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_ (3-33)
Qinj_CHZ - _CcanaIZ( L~ VN~ VthP)

L’erreur de potentiel équivalente générée sur 'armature haute de la capacité est alors :
Ay (eanal) _ Qinj_CHl + Qinj_CHZ

Ven =

C
H (3-34)

Ay (canal)  _ ainj_Cchcanall(q)H N VIN - VthN ) + CcanalZ(d)L - VIN N VthP)

VCH -

C

H
Avec Thypothese que les tensions de seuil sont équivalentes pour les transistors

complémentaires, 'expression précédente peut se réécrire sous la forme :

Av(canal) _ - C()X (WL eff )N{l v _v + (WL eff )NIZ

CH %inj _ cH1 ((I)H - VN N ) ((I) A ) (3-35)
( eff )Ml

CH

En dautres termes, 'annulation des quantités de charges injectées ne sera donc que
relative, car 'annulation de Pexpression précédente n’est vraie que dans le cas ou la superficie
active du transistor « fantome » est deux fois supérieure a celle du commutateur analogique avec
I’hypothése que le coefficient d’injection est égal 2 1/2 et pour un signal d’entrée situé en milieu

de bande.

2.2.2 Amélioration

I'sin M M:
. @ O
{Quni_Cint Qinictr ! | i Qupcr2
+ v v|v
—— Cin —— C‘ll VO[,‘T

Fig. 3.11 : Circuit alternatif d’utilisation d’un transistor « fantéme » complémentaire

Une amélioration de ce circuit est proposé par Bienstman & De Man [Bienstman,1980]
(Fig. 3.11). L’ajout d’une capacité supplémentaire C,, en entrée du circuit de valeur égale a la
capacité de stockage (C, =C,,) permet de redistribuer de maniere égale I'injection des charges du
canal du transistor M, de part et d’autre des diffusions source et drain. Le coefficient d’injection
Oy e sera donc égal a 1/2 (avec T'hypothese d’une résistance dynamique égale de part et

d’autre), condition que nous avons vu nécessaire précédemment. Si cette méthode permet
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d’annuler les erreurs liées au phénomene d’injection de charges (ce qui sera, a priori, amélioré en
remplagant le simple commutateur par une porte de transmission), elle limite néanmoins la bande
passante du circuit, et par conséquent le temps d’acquisition, en raison de l'introduction de rg; et

du doublement de la valeur de la charge capacitive.

2.3 Compensation par Structure Différentielle

@

=

CJ\ Tr i O

Ving Cup Vourp
Ve o E

Vinm Cris Vourm

I

=

¢
Fig. 3.12 : Symétrisation du circuit E/B de base

Bien que nous aborderons l'aspect symétrisation des circuits par la suite, nous pouvons des

maintenant analyser son avantage sur la compensation du phénomeéne d’injection de charges.

La symétrisation du circuit E/B est obtenue par la duplication du circuit asymétrique sur
lequel la masse est remplacée par un potentiel de référence, égal a la tension de mode commun
V.. d’entrée du circuit (Fig. 3.12). Les signaux appliqués sur chaque entrée du circuit sont
déphasés de 7 et centrés sur la tension de mode commun. Les charges accumulées dans le canal
des deux transistors sont ainsi :

_ (3-36)
Qinj,CHp - _O‘inj,CHpCcanan) (¢H - Ve VINp - Vthj

Ly (3-37)

QinijHm inijHchanalM (¢H “Vae 7 Vim T Vth)

ien entendu, Petrreur de potentiel générée sur chaque armature haute des capacités e
Bi tendu, Perreur d tentiel t r ch rmature haute d ités Cyy, et

Cy., est équivalente a celle générée sur le circuit asymétrique de base :

Q.. C
(canal) _ inj_ CHx _ canalX ( _ _ _ )
AVipe = = "% _cHx O = Vae = Vine ~ Van

CHX CHX

(3-38)

Néanmoins, I'erreur sur la tension différentielle générée est alors réduite a :
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(canal) Av(canal) _ AV(canal) _ Qinj_CHp _ Qinj_CHm (3-39)

AVour - = CHp CHm

CHp CHm

Avec Phypothese que les valeurs des capacités sont égales et puisque les amplitudes Vi, =V, :

canal

(3-40)

(canal) _ | ( _ _ _ )
AViw = { %inj _cnp T ainj_CHm} Oy = Ve = Vin ~ Va

Ch

Par conséquent, dans le cas d’'une symétrisation parfaite du circuit (notamment au niveau
du routage des pistes), les coefficients d’injection seront égaux (méme impédance vue de part et

d’autre), et Perreur de potentiel générée est nulle.

2.4 Le commutateur analogique 2a basculement
constant

L’implémentation des commutateurs analogiques en technologie CMOS dans un
environnement basse tension est, comme nous venons de le voir, un point crucial de la
conception. Par exemple, dans 'application d’un circuit S/B classique, le signal d’entrée Vi, est
échantillonné a travers un simple transistor MOS ou une porte de transmission (Fig. 3.9). Le
comportement idéal du commutateur analogique consiste donc a présenter une résistance roy

constante, quelle que soit la valeur du signal d’entrée V .

Nous venons de signaler l'intérét de I'utilisation d’une porte de transmission comme
commutateur analogique dans un circuit S/B. Pour des valeurs de tension d’alimentation
suffisamment élevées (Vpp>(VyptVan)), il est ainsi possible d’obtenir des faibles valeurs de la
résistance sur la quasi-totalité de la dynamique du signal a transmettre (Fig. 3.13). Lorsque la
tension d’alimentation devient sensiblement équivalente a la somme des deux tensions de seuil
des transistors MOS complémentaires (Vpp=(Vnt V), la variation de la conductance du canal
devient importante pour une amplitude de la tension d’entrée égale a la moitié de la tension
d’alimentation. Mais surtout, pour des valeurs de tension d’alimentation de plus en plus faibles
Vop<(VupTVan), la porte de transmission n’est plus en état de conduire sur une bande médiane

d’amplitude de le tension d’entrée.
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o m— —— = > Vv

> Vin

Fig. 3.13: Conductance équivalente d’une porte de transmission en fonctionnement pour différentes valeurs
g
de tension d’alimentation.

Une solution intéressante a ce probléme consiste a maintenir une différence de potentiel
grille-source constante aux bornes du ou des transistors MOS constituant le commutateur
[Cho,1995][Wu,1996][Abo,1999]. 1l doit néanmoins étre pris en considération que les différences
de potentiel relatives (Vs,Vp) aux bornes du transistor ne doivent pas excéder la valeur de la

tension d’alimentation Vp, afin d’éviter tout phénoméne de claquage de T'oxyde de grille

[Abo,1999].

Contrairement a Darchitecture développée dans [Cho,1995][Wu,1996], présentant des
problemes de fiabilité en raison de différences de potentiel trop importantes appliquées aux

bornes du transistors, architecture (Fig. 3.14) assure le respect des conditions définies ci-dessus

[Abo,1999].

n Ty A |3

M3 —] !
el M7 I\DO__I_
Vaa Mg = boosted clock ~
v

O ma G 5 Vdd

Ci—— ce C3— M13
| P s SR Vdd L-==F~-
*- L h :‘ 0 ~
M5 o I ! Vi, A "
_ Mg ] ] N ra \\‘
0 =T1 2 {I g M1 1 E \"' \\
= S input sign "

Fig. 3.14: Architecture du circuit de commande a v, constant [Abo,1999]

Le circuit (Fig. 3.14) n’utlise qu’une seule phase de commande ¢ controlant le

commutateur analogique M,,. Lorsque la phase de commande ¢ est a I’état bas, la grille de
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commande est a OV (M;-M,) et le commutateur M,; est ouvert. Les transistors M; et M,,
appliquent quant a eux une différence de potentiel Vi, aux bornes de la capacité C;, capacité qui
jouera le role de pile entre la grille et la source du transistor de commande M, lorsque la phase de
commande sera a I’état haut. Les transistors Mg et M, isolent quant a eux la capacité C; du circuit
de commande durant toute sa charge. Lorsque la phase de commande bascule a I’état haut,
linverseur M,-M; ferme le transistor Mg, permettant la charge de la grille de commande de M,; a
partir de la capacité C;, et fermant ainsi les transistors M, et M;;. Le drain de M, suit alors le

potentiel d’entrée appliqué en entrée du circuit.

Afin d’éviter tout claquage d’oxyde de grille, le transistor M,; assure que la différence de
potentiel Vg du transistor My n’excede pas la tension d’alimentation V. Les transistors M, et
M, ainsi que les capacités C, et C, forment quant a eux (Fig. 3.14) un doubleur de tension
(=2Vpp) [Nakagome,1991] afin d’assurer un potentiel de charge nécessaire a la capacité C; lorsque

la phase de commande est a I’état bas.

Au-dela de lintérét du circuit en environnement basse-tension, cette architecture permet
notamment d’assurer un basculement du transistor de commande a potentiel constant quelle que
soit la valeur du signal en entrée et ainsi assurer une injection de charges constante. Nous verrons

son application au chapitre 7, conjointe a l'utilisation d’une structure différentielle.

3. Dynamique maximale du circuit S/B de
principe

3.1 Plage de dynamique maximale

Dans un environnement basse-tension, pour obtenir des circuits analogiques de précision, il
est nécessaire de s’intéresser a la plage de dynamique DR du circuit. Ce terme est aussi appelé

SNDR (Signal to Noise and Distorsion Ratio).

Considérons le cas d’une chailne vidéo. Le convertisseur analogique numérique (CAN) de
sortie réalise ’échantillonnage dans le domaine temporel des amplitudes du signal a traiter a
différentes fréquences. En vertu du théoréme de Shanon, pour des fréquences supérieures a la
fréquence de Nyquist, 'échantillonnage n’introduit pas de distorsion supplémentaire dans la
chaine. Quelque soient les valeurs du signal 2 codet, une erreur maximale de +(1/2)LSB est
générée sur la valeur codée du signal. En d’autres termes, la résolution atteignable est, dans tous
les cas, limitée par cette erreur de quantification du signal. Si la valeur du signal a traiter varie de

facon aléatoire entre chaque instant d’échantillonnage, il peut ¢tre montrer que Perreur générée a
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une probabilité uniforme de se situer n’importe ou dans la plage [(1/2)LSB;+(1/2)LSB]. Les
propriétés de cette erreur de quantification permettent de la modéliser comme une source de

bruit équivalente dont la valeur rms est calculée a partir de :

1 472 A
el = — J'ezde - (3-41)
nrms
A A2 12

ou A représente la valeur du pas de quantification A=V, ../2"

Avec I'hypothése d’une distorsion nulle, Pamplitude maximale des signaux en sortie est limitée
par la butée haute de la tension d’alimentation tandis que 'amplitude minimale est imposée par la
puissance de bruit de quantification du circuit imposé par le CAN. Si nous considérons un signal
d’entrée V) sinusoidal tel que Viy(t) = V. + (V,,/2)*cos@nft+n) , la dynamique maximale

DR, du circuit (Fig. 3.15) est ainsi définie par :

VIN(rms)maX Vpp /2 V2 (3_42)
DR = SNDR = 20log ——— | = 20log —— | = 6.02N + 1.76dB
max max 10 10
A/12 A/V12

En pratique, la plage de dynamique de la chaine vidéo sera limitée par la participation de
sources de bruit supplémentaires. Nous nous proposons de quantifier cette plage en considérant

la participation du bruit équivalent en kT/C généré par le circuit suiveur/bloqueut.

DR (dB)
A

a5

DR=6,02N+1,76dB

I

75
65

55

45 PN (bits)

Fig. 3.15 : Dynamique maximale d’un circuit analogique de signal sinusoide en entrée en fonction de la
résolution du codeur
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3.2 Plage de dynamique maximale en considérant la
participation du circuit S/B de principe

Intéressons-nous au cas du circuit S/B de principe. La densité spectrale quadratique du

courant de bruit dans le canal du commutateur analogique est :

Sip=4kgTron (3-43)
ou 1,y représente la résistance équivalente du commutateur en zone de conduction. Le
circuit S/B de principe est un filtre passe-bas de fréquence de coupure f;;;=1/2nrC;; avec Cyy,
la capacité de stockage. La valeur quadratique moyenne e,” correspondante prend en compte la
bande passante équivalente de bruit. Avec ’hypothese d’un simple filtre passe-bas du 17 ordre, on

détermine :

© 1 T k,T
2 _ B 2 3-44
Cr = JSiD . df = —f 1 pSp = (Vege ) -44)
0 Y1+ /) 2 Cy

La tension de bruit d’origine thermique e, du commutateur (dénommé bruit en kT/C) se

superpose a la valeur utile du signal.

Le rapport signal a bruit SNR de la chaine vidéo est donc dégradé en raison de la
participation de cette tension de bruit :
v2 /8
pp

SNR = 10log (3-45)

A* 12 + Kk, T/Cy,

La figure 3.16 illustre le SNR que l'on peut atteindre en sortie de la chaine vidéo en
fonction de la valeur C;; de la capacité de stockage du circuit S/B. Chaque coutbe, représentante

d’une valeur de résolution de codeur différente, présente deux comportements :

e Pour les faibles valeurs de capacit¢é C,; , le bruit thermique généré par le
commutateur analogique du citcuit S/B est dominant devant le bruit de

quantification du codeur. La résolution effective de la chaine vidéo est dégradée.

e Pour les fortes valeurs de capacité C,, , le bruit de quantification du codeur est
dominant et le bruit thermique généré par le commutateur a peu d’influence sur la

résolution effective de la chaine vidéo.
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Fig. 3.16 : SNR du circuit S/B de ptincipe échantillonné 2 la fréquence de Nyquist en fonction de la
capacité de stockage Cyq pour différentes résolutions de codeur N

Nous qualifions alors la résolution de la chaine vidéo en nombre effectif de bits N4 a partir

de I’équation suivante (Fig. 3.17):

SNR ;, — 176 (3-46)
eff

6.02

Par exemple, pour une chaine vidéo utilisant un CAN de résolution 12 bits, afin de ne pas
trop dégrader la résolution effective de la chaine, il est nécessaire d’utiliser un circuit S/B dont la
valeur de la capacité de stockage C,;; est voisine de 1pF. Dans ce cas, le SNR est dégradé de
seulement 3dB, soit une résolution de 11.6 bits effectifs. Par contre, en utilisant une valeur
semblable de capacité pour le circuit S/B dans une chaine vidéo de résolution de CAN 14bits,
nous pouvons remarquer que le SNR équivalent de la chaine est dégradé de 11dB, ce qui

correspond a la perte de 2 bits, soit une résolution de 12 bits effectifs.

Remarque : La valeur quadratique moyenne e,” donnée par (3-41) correspondrait 2 une mesure
« mono-coup », ou d’un pixel d’une image, ce qui donne la relation (3-42). On peut imaginer, que
dans certaines configurations de l'imageur, on effectue la moyenne sur un certain nombre

d’images quasi identiques, ce qui minimiserait la contribution relative de e’ .
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Fig. 3.17 : Résolution N.¢ en nombre de bits effectif d’une chaine vidéo en fonction de la capacité de
stockage Cy du circuit S/B pour différentes résolutions de codeur N

4. Etude dynamique du circuit S/B de principe
en mode échantillonnage

Afin d’évaluer les limitations du circuit S/B de principe en termes de précision et de
rapidité, nous nous intéressons a son analyse fréquentielle en régime petits sighaux en mode
échantillonnage. Cette étude sur la structure S/B simple permet notamment de donner un gabatit
intrinseque en terme de rapidité sur 'intégration des circuits d’échantillonnage car cette simple

structure présente, a priori, le temps d’acquisition atteignable le plus court.

4.1 Circuit de principe S/B
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Fig. 3.18 : Schéma petits sighaux du circuit de principe S/B e .- -

en mode échantillonnage

La figure 3.18 présente le schéma petits sighaux en mode échantillonnage du circuit S/B de

principe subissant une attaque en tension en entrée, de force électromotrice e et de résistance
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interne R, chargé en sortie par une admittance Y, =1/R; +pC;. Le gain en tension composite est

alors donné par :

v R 1 G
G = S - L __ % e

V. Ry + R, 4y [T+ p|:(Rg + rON) // RL}(CH + CL) 1+ prgy,

4.2 Contribution des buffers d’entrée et de sortie

b1
Vino—i+ ~

Fig. 3.19 : Schéma de principe du citcuit S/B simple bufferisé

L’intégration du circuit de principe S/B doit étre considérée par 'ajout de deux buffers en
entrée et en sortie du circuit (Fig. 3.19). En effet, selon le principe décrit par la figure 3.18, pour
obtenir un tres faible temps d’établissement, il est nécessaire que le circuit soit soumis a une
attaque en tension : c’est le role de I'amplificateur A;. De méme, en mode de maintien, il est
nécessaire que le circuit de lecture de la tension mémorisée ne « décharge » pas la capacité C; :
c’est le role du suiveur A,. L’introduction des deux buffers (Fig. 3.19), en entrée et en sortie,
introduit une nouvelle erreur en raison des tensions de décalage ramenées en entrée de chaque
buffer. La tension de décalage résultante du circuit ramenée en entrée est alors la somme

algébrique de ces deux tensions.

Le dispositif comporte deux suiveurs de tension qui présentent leurs propres limitations. La
figure 3.20 représente le schéma petit signal de I'amplificateur opérationnel dont la sortie en
boucle ouverte est représentée sous forme Thévenin ( Ayvy, 1, ). Nous faisons ’hypothese que
Iamplificateur opérationnel ne présente qu’un pole. Le gain en tension différentiel en boucle
ouverte est donné par :

A
do
Ad P =

1+ Tao1P

La constante de temps T,,, donne la fréquence de coupure haute f,,,=1/2nT,,, et le

produit gain/bande passante au premier ordre GBW . =A ,f10,=1/2MT5pwa0 -
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Rebouclé au gain unitaire, le schéma équivalent du suiveur de tension est alors donné par la

tigure 3.21 avec :

kA

es - Ve

1+ kA

r30

g = ——— avec le facteur de report k=1.

1+ kAd
e 1
Ve 1+ TeewP

Le schéma petit signal équivalent du circuit (Fig. 3.19) est présenté (Fig. 3.22) en

utilisant le schéma petit signal du suiveur de tension.

Fig. 3.21 : Schéma petit signal de ’'amplificateur
opérationnel rebouclé au gain unitaire

P i

Fig. 3.20 : Schéma petit signal de Pamplificateur
opérationnel en boucle ouverte

Fig. 3.22 : Schéma petits signaux du circuit de principe S/B bufférisé en mode échantillonnage

Dans ce cas, le transfert en tension composite du circuit S/B (Fig. 3.22) est modifié par la
participation des limitations fréquentielles des deux amplificateurs rebouclés au gain unitaire (A,
et A,) et de leur erreur de gain respective. Exprimons, dans un premier temps, le gain en tension

intrinseque du circuit :
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v A c A\ ¢
_ s s s2 CH “sl 348
G; (P) - T (3-48)
Ve €2 Ve a1 Ve
Vs Ry 1 52 Adoz !
aveCc — = 5 = )
) Ry +rp |14 p(rSZ//RL)CL Ven Agy + 1|1+ Pigpwe
Vcu 1 . . . . ..
~ , transfert en tension composite du circuit S/B de principe ;

s1 1+ P(rs1 * fon )(CH +Cy

€1 A o1 1

Q

Ve Agor + 1|1+ Pigpw

Nous pouvons alors réécrire le gain en tension intrinséque du circuit sous la forme :

G.
G,(p) = = = o (3-49)

A gor A g0z R (3-50)

Un équivalent au premier ordre du gain en tension intrinseque statique s’exprime alors sous

la forme :

1 1 1 (3-51)

A do1 A do2

1+ RL/ / )

Il apparait une erreur de gain en tension intrinséque en raison du rebouclage au gain
unitaire des deux amplificateurs. Dynamiquement, le circuit est approximé a quatre poles. Il est
donc nécessaire de fixer une hiérarchie des constantes de temps associées. On peut définir une

constante de temps équivalente au dispositif qui est de la forme [Cherry,1978] :

C 2 2 2 ' 2 (3-52)
Ve ® 1’1\/Tech T Teew1 T Teewa T l(rs /1Ry, )CLJ

La fonction limitatrice du circuit étant la fonction d’échantillonnage réalisée par le
commutateur analogique et la capacité de stockage. La constante de temps dominante sera
supposée étre alors la constante T, c’est-a-dire la constante de temps du circuit S/B de principe,

définie a ’équation (3-1). En rejetant les poles supplémentaires au-dela de ce pdle, nous pourrons
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alors assimiler le comportement du circuit S/B ainsi défini a celui d’un filtre passe-bas du premier

ordre de gain Gy, et de fréquence de coupure haute f,, (=1/2n7,,) avec T4, ® (tonT1a)(CtCy).

4.3 Temps d’acquisition

A partir de ces différentes équations nous pouvons évaluer le gabarit intrinseque de la
structure S/B a temps d’acquisition le plus rapide. L’utilisation d’un circuit suiveur de tension en
entrée pour réaliser une attaque en tension ainsi qu’en sortie afin de ne pas décharger la capacité
de stockage C,;, sous-tend que les deux amplificateurs A, et A, ne doivent pas étre les sous-blocs
limitants du circuit. Dans ce cas, la limite en rapidité du temps d’acquisition du circuit est fixée

par la constante de temps T, définie par 'équation :

I (3-53)

v 1+ pt

e ech

Le temps d’acquisition est déterminé en fonction du codeur N et du coefficient d’erreur
Neenw (0<N,<1), coefficient déterminé en fonction de la répartition des erreurs allouées pour
chaque sous bloc. Le dimensionnement du circuit peut alors s’exprimer en incorporant la capacité

parasite d’entrée C,, a la capacité totale de stockage du circuit S/B :

1 1
ac Techln(z) = | N+ — (rsl T Ion )(CH +Cy )ln(z)

1 ech 1 ech

(3-54)

La structure est donc déterminée a partir de cinq parametres : la résolution du codeur N
(connue), Perreur allouée n,, (connue), la résistance de sortie de A r; (fixée par la structure de

A)), la résistance ry du commutateur analogique (fixée par son rapport géométrique W /L), ainsi

que par la valeur équivalente de la capacité de stockage C;+C,,.

Dans le cadre de linstrumentation spatiale considérée, nous accordons une marge
d’erreur M., =(1/2)LSB. Nous pouvons ainsi tracer des abaques de la résistance équivalente
maximale (rotr,,) par pF (c’est-a-dire pour une valeur de la capacité de stockage de 1pF) pour

différentes résolutions de codeur (Fig. 3.23).
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tox (C2/pF)
A
1,E+05

1,E+04

1.E+03

— —o—8 bits
1E+02 == —o—10 bits
—&— 12 bits
—»—14 bits
»— 16 bits |
1,E+01 :
1,E-09 1,E-08 1,E-07

Fig. 3.23 : Résistance ron équivalente maximale par pF en fonction du temps d’acquisition pour différentes
résolutions de codeur (etreur allouée 1/2LSB)

Typiquement, les temps d’acquisition ayant été fixés par gabarit a 10ns (Fig. 3.5), la
constante de temps T, évaluée a 1ns, la résistance ry équivalente devra étre comprise dans une
plage de 800Q2/pF a 1.2kQ)/pF. Ainsi, dans une technologie 0.35um, si on admet une tension
Vis=Vpp/3=1V du commutateur analogique canal N, on en déduit que la valeur moyenne de la

résistance r,=1kQ implique un rapport géométrique (W/L)=(10um/0.35um)=28.5.

fox (€Y
A
100000
10000 S —
1000
100 {
10 |
1 > W ()
0.1 1 10 100 1000

Fig. 3.24 : Résistance ron équivalente en fonction de la largeur de grille W pour un transistor NMOS en
technologie AMS0.35pum et une longueur de grille L=0.35pm

Ce gabarit est donné en supposant le régime petit signaux du circuit S/B, c’est-a-dire

indépendant de 'amplitude de V. Le circuit S/B réel est, quant a lui, limité par :
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e En régime des forts signaux, c’est-a-dire lorsque le buffer d’entrée A, est en régime de
saturation, par le slew-rate propre a la charge de la capacité de stockage. En premicre
approximation, cette limitation est fixée par I'intensité maximale de courant de charge I
délivrable par le buffer A;:

d I
SR = Ve __max (3-55)

dt C

e Le fonctionnement intermédiaire, c’est-a-dire lorsque le buffer d’entrée A, est limité par

son slew-rate interne SR,;.

Le circuit demeure dans un régime limité par le slew-rate interne du buffer A, tant que
celui-ci reste inférieur au slew-rate équivalent du circuit S/B de principe, c’est-a-dire jusqu’a

I'instant t,,, tel que :

dv V.
CH in
SR Al < = 6Xp(— tfort /Tech ) (3-56)

dt

Tech
Examinons par exemple 'impact de la limitation du courant maximum délivrable, et ainsi
du slew-rate équivalent sur le temps d’acquisition total du circuit pout un circuit S/B ayant une

constante de temps T, de 1ns, utilisé pour une résolution de codeur de 12bits et d’erreur allouée

de 1/2LSB (Fig. 3.25) dont la variation en amplitude du signal en entrée est de AV =1V,

cac *

t,. (ns)

A

{ | |

| ; ] | I '—o—avech'i
11 % : it I i 0 —a—sans SR|

-

10E+08 3.0E+08 50E+08 70E+08 S0E+08 11E+08 13E+09 15E+09 17E+09 1.9E+09

Fig. 3.25 : Variation du temps d’acquisition en fonction du slew-rate imposé pour une constante de temps
Tech de 1ns, une résolution de codeur de 12bits et une erreur allouée de 1/2LSB (AViN=1V.ac)

D’exemple d’illustration (Fig. 3.25), représentative des spécifications d’une future chaine
vidéo, nous montre qu’afin que le buffer d’entrée ne soit pas un bloc limitant dans la rapidité du

circuit, il est nécessaire d’assurer un slew-rate équivalent de 1 V/ns. Néanmoins, afin de rester
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dans la plage admissible de la dizaine de nanosecondes pour le temps d’acquisition, nous

pourrons nous limiter sans une dégradation importante a un slew-rate proche de 0.2 V/ns.

4.4 Courant de charge

Si Iimpact de la limitation en courant ne fait perdre qu’une faible partie du temps
d’acquisition, il faut néanmoins obtenir une valeur minimale de cette intensité pour obtenir les
performances attendues en terme de rapidité (Fig. 3.20). Car il faut notamment noter que le
rebouclage au gain unitaire d’un amplificateur dédié pour une application rapide impose

généralement lutilisation de capacité de compensation interne, limitant le slew-rate de I’étage.

SR— (\"ll,r'ns} I-.':)-_r. (‘-\/Pl—}
A A
100 = = e 1E-01 [ o8
—o—10
4— 12
w— 14
10 = 1E-02 | =16
1 1,E-03
0.1 = 1,E-04
0,01 1,E-08
1,E-08 1,E-08 1E-07 t,_(s)

Fig. 3.26 : Intensité créte de courant minimum a fournir par ’étage suiveur par pF et slew-rate équivalent
pour une constante de temps Tech de Ins en fonction du temps d’acquisition désiré pour différentes
résolutions de codeur et une erreur allouée de 1/2LSB (AVin=1V ()

4.5 Précision et résolution

Les parametres limitants du circuit de principe S/B en termes de précision sont de trois
types. 1l s’agit, lors du mode d’échantillonnage, de 'erreur de gain des amplificateurs rebouclés au
gain unitaire, que nous appellerons erreur d’acquisition. Pendant la transition en mode de
maintien, le phénomene d’injection de charges couplé au phénomene de clock feedthrough crée,
quant a eux, une erreur de transition. Enfin, durant le mode de maintien, la décharge de la

capacité de stockage par des courants de fuite crée une erreur de maintien.

4.5.1  Précision Statique
En ne prenant pas en compte les tensions de décalage (et de leurs dérives) des deux

amplificateurs opérationnels, en mode échantillonnage, I'erreur d’acquisition est donc la somme
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des  erreurs  introduites  par les  trois  étages du  circuit  (Fig.  3.22):
1 1 1
&g = + + . En fonction de Ierreur allouée pour chaque étage, il est
i0
Adn  Aawz 1+ R

alors nécessaire d’avoir une valeur minimale des gains en tension différentiel en boucle ouverte

(Fig. 3.27).

Ay, (dB) Ago
120 A 1 E+06
110 Smas

,f/”“‘““‘w<’///},//”
100 — —1 1 E+05

20 / /% /

) .7;/ = 1,E+04

70 J0/8 LS8 4 //

/4 LSB ﬁ(’/ /
60 F(t/2rLsB 1,E+03
/ S
50 11LSB
/
40 3 1,E+02
8 9 10 1 12 13 14 15 16 N (bits)

Fig. 3.27 : Gain en tension différentiel en boucle ouverte Ago d’un amplificateur monté en suiveur
nécessaire en fonction de la résolution du codeur pour différentes erreurs allouées en LSB

Par exemple, pour des résolutions de codeur de 12 a 14bits, en allouant une erreur de
1/4LSB a 'amplificateur monté en suiveur, les gains en tension différentielle en boucle ouverte
doivent étre compris respectivement entre 84dB et 96dB. Ce facteur n’est donc pas un point

limitant dans Iutilisation du circuit S/B de principe.

4.5.2  Limitation liée au commutateur analogique
Considérons la transition entre le mode échantillonnage et le mode de maintien. Nous
avons montré que lerreur de transition aprés le basculement de horloge de commande pouvait

s’exprimer par expression :

(3-57)

(6, -0, )

AV(transition) - Ccanal \% _ Ccana] ( _ v ) "
CH ¥ 1% _cH IN i _cH U th0

Cy Cy

o Ie 2" terme de cette relation est indépendant de I'amplitude du signal V. Ce terme
constant correspond donc a une tension de décalage dans le circuit qui peut donc étre

compensée.
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e Le 17 terme de cette relation, est, quant a lui, proportionnel a 'amplitude du signal V, et

correspond a une erreur de gain qui introduit une non-linéarité dans le circuit.

Intéressons-nous a I'erreur de gain introduite par cette injection de charge :

C C

_ canal . ox 3-58

€ tansiion  — %inj _ CH = 0 o Ve Logr (3-58)
Ch Ch

Elle est proportionnelle a la surface effective W L du commutateur analogique, et
inversement proportionnelle a la capacité de stockage C,;. Cette erreur de gain doit étre répartie
sur I'erreur de gain totale admissible pour le circuit, précision statique comprise. L’injection de
charges étant un facteur limitant dans la résolution des circuits d’échantillonnage, nous
partagerons Perreur en deux composantes égales : /2 LSB pour la précision statique, /2 LSB pour
I'injection de charges. Nous pouvons alors évaluer la surface effective maximale W . du

commutateur analogique pour une capacité de stockage C;; de 1pF en fonction de la résolution N

du codeur pour un coefficient d’injection o, ¢;; de V2 et pour différentes technologies (Fig. 3.28).

WL (um*/pF)

A
10 - T T

AR R |
—— AMS0.35um i
| | | —m— AMS0 Epm

%—a—AMSO.Sum

0.01

0,001 - » N (bats)
8 9 10 1 12 13 14 15 16

Fig. 3.28 : Sutface WegLeg (um?/pF )maximale du commutateur analogique en fonction de la résolution N
du codeur pour un coefficient d’injection Qs ca de 2, une erreur de 2 LSB et pour 3 technologies

Ce graphique exprime claitement la limitation majeure de la structure S/B de principe.
Prenons 'exemple de la technologie 0.35um. Pour obtenir les résolutions visées (respectivement
de 10 a 14 bits), il est nécessaire que la surface effective W.L. du commutateur analogique soit
respectivement comprise entre 0.0lum?/pF et 0.2um?/pF (Fig. 3.28). Cette surface effective
minimale est a mettre en regard du ry équivalent du commutateur analogique. Pour obtenir la

plus petite surface effective, il est nécessaire d’utiliser un commutateur de longueur de grille
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minimale. La figure 3.29 donne le ryy équivalent d'un commutateur analogique de longueur de

grille minimale dans la technologie AMS 0.35um en fonction de sa surface effective pour un

V=1V

100000

Ton (€2)
A

10000

1000

100

WL (um?/pF)
>

1
01

1 10 100 1000

Fig. 3.29 : Résistance ron équivalente en fonction de la surface effective WegLesr (nm?/pF ) pour un

transistor NMOS en technologie AMS0.35um et une longueur de grille L=0.35um

Nous pouvons en déduire que dans les spécifications visées, il n’est pas possible d’utiliser
bl

un circuit S/B composé d’un simple commutateur analogique et d’une capacité de stockage. En

terme de précision, en utilisant un commutateur de surface effective minimale (0.12 um?), la

résolution visée ne peut étre qu’inférieur a 11 bits (Fig. 3.28), mais au détriment de la réponse

fréquentielle (r,y~20k€2). En terme de vitesse, le 1o du commutateur devant étre compris entre

800Q/pF et 1.2kQ/pF, la sutrface effective du transistor du transistor d’environ 3um? (dans le

cadre des surfaces effectives définies (Fig. 3.28) ), soit une résolution équivalente inférieure a 8

bits.

Ces calculs ont été menés pour une capacité de stockage de 1pF.

Nous pouvons alors envisager deux cas :

Pour une capacité de stockage de valeur plus faible : le commutateur analogique
peut alors étre de surface effective plus faible et donc d’augmenter son rqy
équivalent. Il devient envisageable d’obtenir la rapidité escomptée. Néanmoins en
terme de précision, le taux de charges injectées étant proportionnel au rapport

géométrique (W/L) du commutateur, et ce dernier étant lui-méme proportionnel a
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la valeur inverse de la capacité de stockage pour rester dans la rapidité requise
(tonx1/Cyy), la précision demeurera la méme. Par contre, le rapport signal a bruit

SNR sera dégradé en raison de I'augmentation du bruit thermique généré par le

commutateur analogique.

e DPour une capacité de stockage de valeur plus élevé : le commutateur analogique doit
étre de surface effective plus élevée afin de réduire son r, . Comme nous venons
de lexpliquer, Perreur générée par injection de charges demeure la méme. Par

contre, le rapport signal a bruit SNR est amélioré.

Il y a donc tout intérét a utiliser des capacités de stockage de valeur plus élevé. La cellule
E/B profite alors d’un rapport signal 2 bruit SNR de valeur plus élevée, mais a précision
équivalente. Néanmoins, une limitation sera introduite par le nécessaire courant de charge de la
capacité. Il faudra ainsi tenir compte de la possibilité de conception d’un étage capable de fournir

ce courant dans le régime des forts signaux tout en ayant la rapidité et la précision requises.

Enfin, cette tendance ne sera pas inversé par I'utilisation de technologies de longueur de
grille plus petite. A process donné, tel que celui de la technologie AMS utilisé pour nos propos, la
permittivité de 'oxyde de grille €, étant constante, la capacité d’oxyde de grille surfacique ne
diminue que proportionnellement a I’épaisseur d’oxyde t, . Cette épaisseur diminuant moins
rapidement que la longueur de grille minimale, les surfaces effectives W.L. maximales nécessaires
augmentent de maniere plus faible comparé a la longueur de grille. En d’autres termes, le rapport
géométrique (W/L) du commutateur analogique devra étre de plus en plus faible au détriment de

la résistance rq,y équivalente.

Conclusion

Dans un premier temps, nous avons analysé la structure S/B de principe constituée d’un
simple transistor MOS de commande et d’'une capacité de stockage. Cette étude permet de
décrire le comportement réel des circuits d’échantillonnage et de mettre en évidence les
limitations intrinseques. Nous avons particuliecrement insisté sur le phénoméne d’injections de
charge, qui actuellement est le parametre limitant dans les chalnes de traitement vidéo au niveau
de leur précision. Nous avons vu que leur compensation pouvait s’effectuer par l'utilisation de

o . . . T ,
porte de transmission, de transistors « fantomes», ou partiellement par lutilisation d’une

structure différentielle.
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A partir de cette description complete, nous nous sommes intéressés au gabarit intrinséque
du circuit S/B de principe. Nous avons ainsi montré que son implantation requiert ’ajout de
deux buffers. Ces circuits additionnels, dont la réponse fréquentielle doit étre meilleure que le
circuit S/B en lui-méme, dégradent la précision du circuit complet. Nous avons donné des
gabarits sur les caractéristiques géométriques et électriques des différents éléments du circuit en
fonction du temps d’acquisition disponible et de la précision fixée par la résolution du codeur de
la chaine vidéo. La rapidité du circuit n’est pas apparue comme un facteur limitant a 'utilisation
de la structure S/B de principe. Par contre, I’évaluation du phénomeéne d’injection de charges
entre le mode échantillonnage et le mode de maintien a montré que cette structure ne pouvait
répondre au besoin de notre application en raison de la non-linéarité importante introduite par ce

phénomene.

Nous avons montré que dans une technologie CMOS 0.35um, et en négligeant le bruit, il
n’était pas possible de viser des résolutions supérieures a 10bits dans la gamme de fréquences
visées (10 a 30 Mechs/s). Des lors que le circuit d’échantillonnage doit étre utilisé dans des
chaines tres rapides et tres précises, il est alors nécessaire de recourir a des architectures de circuit
plus complexes. Nous en décrirons plusieurs dans le chapitre suivant en présentant les avantages
et inconvénients pour chacune. Nous analyserons plus en détail trois types d’architecture pouvant
répondre a notre besoin et évaluerons leur implémentation dans une technologie CMOS basse-

tension.

Nous pourrons ainsi présenter notre voie de recherche quant au choix optimal d’une
architecture pour notre instrumentation. Le choix peut se porter sur des architectures en boucle
fermée, par lesquelles la précision est nettement améliorée mais généralement avec une perte de
rapidité en raison de la stabilité en fréquence nécessaire en boucle fermée. Les structures a
« capacités commutées » semblent trés intéressantes pour notre besoin, mais nous devons
répondre a la nécessaire maitrise des phases de commande, ainsi qu’a I'éventuel comportement
échantillonnenr-bloguenr des structures. Cependant, afin d’obtenir la structure la plus rapide, c’est-a-
dire semblable a la structure S/B de principe, peut-étre ne faut-il que s’attarder sur la
compensation des sources d’erreurs dans les circuits, notamment celles introduites par les

phénomenes d’injections de charges.

Autant de questions que nous nous proposons de répondre dans le chapitre suivant.
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Chapitre 4

Etude de différentes Architectures d’E/Bs
pour Chaine Vidéo

A travers le chapitre précédent, nous avons analysé les limitations inhérentes a la cellule de
base d’un circuit d’échantillonnage. Nous allons montrer, dans ce chapitre, que I’évolution des
performances attendues de ces circuits est a 'origine de la conception d’architectures nombreuses
et variées. Accordée au cadre de cette theése, nous ne pouvons bien entendu pas répondre aux
limitations réelles de chaque architecture possible car le nombre de parameétres en jeu est
beaucoup trop important: précision et rapidité attendues, technologie utilisée, tension
d’alimentation, dynamique d’entrée, non-linéaritées tolérables, symétrie, insensibilité aux
radiations... Quand bien méme l'aspect systeme aurait été traité de maniere la plus complete qu’il
soit, il nous faudrait alors traiter de 'aspect conception des sous-fonctions requises. En effet, au
cours de notre étude, nous avons confirmation que les limitations des architectures apparaissent
majoritairement de maniere technologique. Un point illustrant ce propos concerne la stabilité
fréquentielle des dispositifs en boucle fermée, que nous présentons dans ce chapitre. Comme
nous le verrons, I’étude théorique détaillée du comportement fréquentiel de ces architectures fixe
des conditions souvent drastiques sur les performances fréquentielles des amplificateurs
opérationnels ou des circuits transconductance utilisés. Malheureusement, la précision spécifiée
pour ces architectures implique, par exemple, la mise en oeuvre d’amplificateurs opérationnels a
fort gain quasi statique en boucle ouverte (>90dB), et donc, a plusieurs étages de gain en tension.
Cette contrainte impose une augmentation du nombre de poles en boucle ouverte ne permettant
pas toujours de vérifier les conditions de stabilité fréquentielle en boucle fermée dans la gamme
de fréquences spécifiée (>150MHz). Nous verrons ainsi que l'intérét d’une telle étude permet
malgré tout de fixer des gabarits intrinseques aux architectures. Nous profiterons alors de I'intérét
certain des architectures en boucle ouverte en présentant en détail trois architectures utilisant le
principe de « bottom-plate sampling ». Nous fixerons ensuite les caractéristiques dominantes des
architectures symétriques, généralement utilisées dans un désir d’augmentation de la dynamique

d’entrée. Enfin, nous conclurons ce chapitre en réalisant un état de lart des circuits
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d’échantillonnage, en mettant en évidence les avantages et inconvénients de chaque architecture,

ainsi qu’en analysant l'adéquation architectures/performances des circuits présentés dans la

littérature.

1. Analyse Qualitative des Architectures de
circuits d’échantillonnage

L’architecture du circuit d’échantillonnage est un choix primordial dans la réalisation d’un

systeme de traitement analogique d’un signal vidéo. Néanmoins, il parait difficile de répondre par

une solution unique a partir de simples spécifications d’une chaine vidéo globale et des

contraintes technologiques.

1.1 Mcéthodes d’Echantillonnage

Nous avons utilisé, jusqu’a maintenant, le terme d’ « échantillonneur-bloqueur » pour tout

circuit réalisant la fonction d’échantillonnage dans un systeme de traitement de signal vidéo.

Néanmoins, nous pouvons profiter d’une richesse de langage afin de préciser le fonctionnement

du circuit pendant le mode échantillonnage. En effet, il existe aujourd’hui deux techniques

concurrentes d’échantillonnage :

La technique originelle, simple et classique (ayant servi de circuit de référence dans
le paragraphe précédent), consiste a placer la capacité de stockage C,; en « paralléle »
avec le chemin emprunté par le signal (Fig. 4.1). Cette technique peut-étre qualifiée
d’échantillonnage paralléle et présente un comportement caractéristique de
circuit suivenr en mode échantillonnage. Les circuits utilisant cette technique seront

dorénavant qualifiés de circuit Swiveur-Bloguenr' (que nous abrégerons S/B).

La deuxi¢cme technique d’échantillonnage consiste a placer la capacité
d’échantillonnage en série du chemin emprunté par le signal (Fig. 4.2). Cette
technique est alors qualifiée d’échantillonnage série. Le principe consiste a isoler

les tensions de mode-commun en entrée et en sortie du circuit.

-En mode échantillonnage, la tension d’entrée Vi est appliquée sur 'armature

ref

« haute » de la capacité de stockage et une tension de référence V ; est appliquée

sur Parmature basse, c’est-a-dire sur le nceud de sortie dans cette configuration

! Le terme Suivenr-Bloguenr S/B est une traduction francaise du terme anglophone Track-and-Hold Amplifier (THA).
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S, et S; fermés, S, ouvert). La capacité de stockage est chargée alors sous une

différence de potentiel V.~V .

ref

-En mode de maintien, 'armature « basse » de la capacité est déconnectée du

otentiel de référence V, endant que l'armature haute de la capacité est
p p q p

ref

connectée a la masse (S, et S; ouverts, S, fermé). Le potentiel du nceud de sortie,
c’est-a-dire de Parmature basse de la capacité, varie donc du potentiel V,; au

potentiel Vi -V, soit une variation de potentiel —V . Les circuits utilisant cette

ref>

technique seront donc, quant a eux, qualifiés de circuit Echantillonnenr-

Blognenr’ (que nous abrégerons E/B).

Vlul'
S,
S S
O O’"'G '®) 3 |
C[[

| Vin I Cu Vour Vin S Vour

Fig. 4.1 : Principe de la technique Fig. 4.2 : Principe de la technique
d'échantillonnage paralléle d'échantillonnage série

A partir de ces deux techniques d’échantillonnage, nous pouvons nous intéresser aux
différentes architectures utilisant chacune de ces techniques. Chaque architecture ayant ses
avantages et inconvénients, peut-on en déduire un choix spécifique de telle ou telle architecture,
et ce, a partir des spécifications souhaitées sur la chaine vidéo compléte ? Cela est d’autant plus
vrai pour une application critique comme les instruments d’observation de la Terre pour lesquels
la contrainte de durcissement des circuits aux radiations s’ajoute a celle de la basse-tension. Nous
verrons par la suite, que lutilisation de certaines architectures peut étre remise en cause en

fonction des technologies utilisées.

Quelle décision pour le concepteur analogique ? Profiter de son expérience et cibler des
une premicre étude larchitecture semblant correspondre le mieux a son besoin ? Etudier
précisément chaque architecture en fonction de la technologie retenue ? Nous nous proposons ici
d’apporter notre contribution par ’évaluation d’un certain nombre d’architectures que nous
avons regroupées selon leurs schémas de principe. Ces analyses se veulent assez exhaustives des

architectures  actuellement utilisées couramment. Nous nous proposons d’analyser

2 Le terme Echantillonnenr-Bloguenr E/B se justifie par le comportement du nceud de sortie du circuit durant le mode
d’échantillonnage. Un potentiel de référence y est appliqué ce qui donne au signal de sortie une représentation
temporelle par « escalier ».
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progressivement les structures par ordre de complexité, mais aussi par évolution dans le temps, ce

qui nous permettra de mieux apprécier I’évolution des architectures ainsi que leurs limitations.

1.2 Architectures Suiveur-Bloqueur (S/B)

Nous avons montré au chapitre précédent que la simple cellule S/B de principe ne pouvait
pas répondre a notre application, I'erreur introduite par le phénomene d’injection de charges via

le commutateur analogique étant trés importante.

1.2.1 Circuit S/B a injection de charges compensée par suiveur de
sortie

La cellule S/B de principe peut néanmoins étre intégrée dans un souci de bande passante
élevée et de faible encombrement sur le silicium. L’erreur liée a la tension de décalage résultante
de linjection de charges peut étre compensée par utilisation d’une structure différentielle.
Cependant, nous avons vu que le terme non-linéaire attribué a I'injection de charges était un frein

majeur dans la précision atteignable de I'architecture.

Vin Cu

’—_|—_C7 Vout

Fig. 4.3 : Schéma de principe du circuit S/B a injection de charges compensée

Une solution alternative a la compensation du phénomene d’injection de charges afin de
réduire le terme non linéaire consiste a utiliser le suiveur de sortie en y ajoutant une capacité
supplémentaire C,;, controlée par le commutateur analogique S, . Ceux-ci sont placés entre
Ientrée inverseuse et la sortie (Fig. 4.3) [Sone,1993]. Lorsque le circuit de compensation n’est pas
appliqué, Perreur générée sur la tension mémorisée dans la capacité de stockage C,; se retrouve
directement en sortie (via le suiveur A,). Le réle du circuit de compensation ajouté consiste donc
a injecter dans Cy, une charge équivalente a celle injectée par le commutateur analogique S; dans
Cy.

Les commutateurs analogiques S, et S, sont commandés par la méme phase ¢ non retardée.
Avant le basculement de I'horloge de commande, la capacité Cy, est déchargée. L’ouverture du
commutateur analogique S, injecte des charges sur lentrée inverseuse et sur la sortie de

Pamplificateur A, . En supposant que la sortie A, soit une « vraie » source de tension, les charges
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injectées sur cette sortie ne modifient pas son potentiel. Une variation de la tension aux bornes de
la capacité générée par l'injection de charges du commutateur S, n’est donc appliquée que sur
Ientrée inverseuse de 'amplificateur. Ainsi, afin que I'injection de charges de S, sur 'entrée non
inverseuse soit compensée par I'injection de charges de S, sur Pentrée inverseuse, il est nécessaire
que les commutateurs analogiques aient mémes dimensions géométriques, que les capacités C, et
C,;, solent de méme valeur et que les rapports de charges injectées par les commutateurs sur les
deux entrées solent équivalentes. Ce dernier point doit étre considéré avec prudence bien que les

deux commutateurs « voient » chacun une source de tension sur 'une de leurs bornes.

1.2.2 Circuit S/B en boucle fermée

Lutilisation d’une structure en boucle ouverte sur le principe de I'échantillonnage paralléle
ne permet pas de limiter la contribution de la tension de décalage résultante du circuit amenée par
les deux amplificateurs. Lorsque l'interrupteur de commande est fermé (¢,=1), lintroduction
d’une boucle de contre réaction globale (Fig. 4.4) minimise la contribution de la tension de
décalage de lamplificateur de sortie A,. La tension de décalage de A, est divisée par le gain
différentiel A, en boucle ouverte de A,. La contre-réaction globale permet aussi de limiter
Perreur de gain sur la valeur de la tension stockée dans la capacité C,;. Puisque A, est configuré en

suiveur de tension, cette erreur est donnée par l'inverse du gain différentiel en boucle ouverte de

A,

S

Ay : :I: Ci - :I: Cr.

Fig. 4.4 : Schéma de principe du circuit S/B asymétrique en boucle fermée

Vin

Néanmoins cette structure n’apporte pas que des avantages :

e Un inconvénient majeur réside notamment dans la vitesse maximale d’opération du
circuit. En effet, I'introduction d’une boucle de contre-réaction impose des conditions de

stabilité en fréquence sur le dispositif complet en mode suiveur (en raison du rebouclage).

e Un autre inconvénient est perceptible lors de la transition du mode de maintien au mode
d’échantillonnage. En effet, en mode de maintien, le circuit A, étant en boucle ouverte, la
tension de décalage et/ou la moindre variation de P'entrée risque de saturer la sortie de

Pamplificateur A,. Lorsque le commutateur analogique se referme, le circuit retrouve sa
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configuration de boucle fermée. I’amplificateur A, quitte alors son régime de butée haute
ou basse afin de recouvrir la sortie, ce qui implique un régime de slew-rate. Ce slew-rate

sera alors tres limitant en termes de rapidité.

e De plus, le potentiel de commande de I'interrupteur doit étre assez élevé pour permettre
de garder celui-ci fermé, quelle que soit 'amplitude du signal d’entrée V| . Celle-ci étant
variable, le temps de commutation de l'interrupteur variera non-linéairement et introduit
une non-linéarité sur la caractéristique de sortie en tension du circuit.

e Enfin, injection de charges lors du basculement en mode de maintien est dépendante de
la valeur de 'amplitude du signal a échantillonner (car les charges injectées dépendent de
la différence de potentiels grille-source appliquée aux bornes du commutateur
analogique), ce qui est source d’une erreur de gain supplémentaire et complexifie sa

compensation.

1.2.3 Circuit S/B a amplificateur commutable

ijm‘-'r
G, :I: Gy :|: Co

Fig. 4.5 : Schéma de principe du circuit S/B a amplificateur commutable

VIN

Afin de compenser les injections de charges, nous pouvons brievement remarquer une
idée intéressante basée sur I'utilisation d’un amplificateur commutable (SOP, Switched OpAmp)
[Dai,2000] (Fig. 4.5).

Le probléeme majeur lors du basculement du circuit S/B en mode de maintien repose sut
le fonctionnement du commutateur analogique en mode de conduction. En effet, les conditions
de polarisation du transistor impose un canal de conduction non pincé. I.’échange des charges
accumulées dans le canal lors de la commutation se font alors de part et d’autre du composant au
niveau des plots de diffusion ; des charges sont alors injectées sur le nceud de maintien, d’ou une
erreur d’échantillonnage. L’utilisation d’un amplificateur commutable peut réduire cette erreur en
bloquant I’étage de sortie de 'amplificateur transconductance G;. Le phénomene de clock
feedthrough n’est en aucun cas supprimé par cette architecture, mais son erreur résultante est de

valeur constante ; une structure différentielle permet alors de la compenser.
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1.2.4 Circuit S/B en boucle fermée a Intégrateur de Miller

Les phénomenes d’injection de charges produits a la transition entre le mode
d’échantillonnage et celui de maintien doivent primordialement étre réduits et constants afin
d’obtenir la précision souhaitée du circuit d’échantillonnage. Une solution repose sur le maintien
d’une injection de charges réduite et constante, quelque soit la valeur de 'amplitude du signal a
¢chantillonner. La structure a Intégrateur de Miller présentée (Fig. 4.6), exploite cette idée en

utilisant une configuration intégrateur pour 'amplificateur A, [Stafford,1974].

b1
Vin ~ C)\i\]c \

Fig. 4.6 : Schéma de principe du circuit S/B asymétrique en boucle fermée a Intégrateur de Miller

L’entrée inverseuse de A, commune a la capacité de stockage et a linterrupteur de
commande est vue comme une masse dynamique, amenant ainsi une injection de charges
constante qu’elle que soit 'amplitude du signal en entrée. Lorsque le commutateur est fermé
(¢,=1), la tension de sortie du circuit transconductance G, demeure faible. Cependant, G, doit
pouvoir fournir une forte intensité de courant afin de charger rapidement C,. La stabilité
fréquentielle doit néanmoins étre étudiée avec rigueur, notamment pour une application rapide,
en raison de la boucle de contre-réaction globale, ce qui implique la participation des nombreux

poles du dispositif.

1.2.5 Circuit S/B Inverseur en boucle fermée a Intégrateur de
Miller

Le méme principe est aussi utilisé a travers le circuit (Fig. 4.7), par lequel 'amplificateur est
utilisé en configuration intégrateur [Ishikawa,1989]. L’avantage repose sur 'utilisation en boucle
fermée d’un seul amplificateur, qui, comparé a la structure précédente, limite le nombre de poles
dans la réponse fréquentielle du circuit. La stabilité fréquentielle dans la gamme de fréquences

visée en est ainsi, a priori, plus « facilement atteignable ».
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Fig. 4.7 : Schéma de principe du circuit S/B inverseur asymétrique en boucle fermée a Intégrateur de
Miller

Néanmoins, I’étage amont fonctionnant en source de tension doit avoir la possibilité de
fournir une forte intensité du courant de charge de la capacité avec une grande excursion de la
tension de sortie. De plus, l'utilisation d’éléments passifs pour la contre réaction impose un
appariement strict afin de minimiser erreur sur le gain du circuit, et ainsi la précision du circuit
d’échantillonnage. Ces résistances de faibles valeurs pour satisfaire les conditions sur la bande
passante sont a 'origine d’une forte consommation. Un couplage direct entre 'entrée et la sortie
du circuit, par le pont résistif entre la résistance (R,+R,) et la résistance de sortie rg de
I'amplificateur opérationnel en boucle fermée, dégrade le comportement du circuit en mode de

maintien.

1.2.6 Circuit S/B a double capacité compensé par effet Miller

Dans le cas d’une application rapide, les architectures utilisant des boucles de contre-
réaction globales imposent des conditions de stabilité en fréquence souvent limitantes, en dépit
de T'utilisation de technologies submicroniques. Le rejet de I'utilisation d’une architecture
rebouclée globalement (pour ces conditions de stabilité en fréquence) nous amene a la résolution
du probleme de précision. Nous pouvons dans ce cas profiter de 'avantage de l'utilisation de la
technique de « bottom-plate sampling ». Une architecture intéressante utilisant ce principe est
présentée (Fig. 4.8). Cette figure représente le schéma de principe du circuit S/B a double

capacité compensé par effet Miller. Ce circuit exploite quelques améliorations [Lim,1991].
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Fig. 4.8 : Schéma de principe du circuit S/B a double capacité compensé par effet Miller
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Fig. 4.9 : Fonctionnement en mode échantillonnage Fig. 4.10 : Fonctionnement en mode de maintien

Afin d’améliorer la précision du circuit, I'idée principale repose sur I'injection des charges
dans une capacité de valeur augmentée par effet Miller. A partir de cette simple remarque,
Iarchitecture est enticrement définie: en mode échantillonnage (Fig. 4.9), le circuit est vue
comme larchitecture de base du circuit S/B (en considérant la mise en paralléle des deux
capacités Cyy, et C,p,) , Pamplificateur étant en mode suiveur. En mode de transition, le rebouclage
au gain unitaire de 'amplificateur est tout d’abord supprimé afin d’introduire I'effet Miller sur la
capacité Cp, (Fig. 4.10) avant 'ouverture du commutateur analogique principal du circuit
commandé par la phase ¢, ; les charges du canal de linterrupteur de commande sont alors
injectées majoritairement sur 'armature haute de la capacité C,;, en raison de la valeur dominante

de la capacité équivalente A,,.Cy;, vue par effet Miller.

1.3 Architectures Echantillonneur-Bloqueur (E/B)

Nous avons insisté en introduction sur la réponse temporelle des circuits d’échantillonnage.
Selon T’application, il peut étre important d’assurer un fonctionnement de type Echantillonnenr-
Bloguenr. Cela est notamment vrai des lors que la donnée en sortie du circuit doit étre disponible
pendant une durée la plus longue possible. Nous proposons a cet effet de décrire trois

architectures de circuit échantillonneur-bloqueur utilisant le principe de capacités commutées.

1.3.1 Circuit E/B a capacité commutée

Utilisant une méthode d’échantillonnage « série », Dl'armature « haute » de la capacité de
stockage C,; est commune avec le nceud d’entrée du circuit E/B (Fig. 4.11). Lots du basculement
en mode de maintien, afin que la donnée soit disponible en sortie du circuit E/B, il peut-étre
utilisé le principe de « capacité commutée », par lequel cette armature est alors déconnectée du
neud d’entrée du circuit et transférée au nceud de sortie du circuit. Une méthode
d’implémentation  d’'une  telle architecture est proposée par [Yotsuyanagi,1993]

[Yotsuyanagi,1995].
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S %

Fig. 4.11 : Schéma de principe du circuit E/B a capacité commutée

e Le circuit est alors en mode échantillonnage lorsque la phase ¢, (et ¢,,) est a I’état haut (S,
et S, fermés, S, ouvert) , la capacité de stockage Cj; est connectée entre entrée du circuit
et Pentrée inverseuse de l'amplificateur A. L’amplificateur est dans la configuration
suiveur : la différence de potentiel aux bornes de la capacité est donc égale a la tension
Vi« appliquée en entrée du circuit (diminuée de la tension de décalage V ¢, de A).

e En basculant en mode de maintien, les phases ¢, (et ¢,,) et ¢,, complémentaires, basculent
(S, et S, ouverts, S, fermé), et 'armature « haute » de la capacité de stockage C,; est alors
appliquée en sortie du circuit.

En mode échantillonnage, le fonctionnement de ce circuit est semblable au circuit présenté
(Fig. 4.8). Néanmoins, la sortie n’est pas connectée sur I'armature haute de la capacité¢ C,
diminuant ainsi le couplage entre les deux nceuds d’entrée et de sortie du circuit. Par contre, le
passage en mode de maintien demande a A une réponse rapide en régime de forts signaux, la
sortie de 'amplificateur devant recouvrir a chaque période point la valeur du signal échantillonné
depuis la tension de décalage ramenée en entrée de A.

L’utilisation d’une seule phase de commande (¢,= ¢,,= /¢,) n’est pas optimale pour la
compensation des phénomenes d’injections de charges des interrupteurs de commande du circuit
[Yotsuyanagi,1993]. 1l est intéressant d’utiliser trois phases distinctes (¢, , ¢,, , ¢,) afin de
minimiser leur impact [Sill,2002][Hsu,2202]. En ouvrant le commutateur S, (¢,,=1—0),
Iarmature basse de la capacité Cj; se retrouve en haute impédance, annihilant partiellement
Iinjection de charges de I'interrupteur de commande principal. L’injection effective sera réduite
deés lors que la phase ¢, sera toujours a I’état bas. La stabilité temporelle du circuit étant acquise
(S, ouvert), la phase ¢, peut alors basculer (S, fermé) pour rendre la donnée disponible en sortie

du circuit. L’erreur restante étant une erreur constante, une architecture différentielle permet de la

supprimer partiellement [Séll,2002][Hsu,2202].
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1.3.2 Circuit E/B a capacité commutée et sortie intégratrice

Dans la structure précédente, la donnée en sortie du circuit n’est plus valide lorsque le
circuit rebascule en mode échantillonnage. Pourtant, le principe méme de la structure, isolant les
nceuds d’entrée et de sortie du circuit, laisse envisager une amélioration par laquelle la donnée
serait toujours disponible méme lorsque le circuit rebascule en mode échantillonnage. On peut, a

cet effet, utiliser un étage de sortie constitué d’un circuit intégrateur (Fig. 4.12) [Gatti,1992].

Fig. 4.12 : Schéma de principe du circuit E/B a capacité commutée et sortie intégratrice

Durant le mode échantillonnage, la tension de décalage ramenée en entrée de G, est
stockée dans la capacité Cp. La tension de référence du circuit est appliquée sur armature
« basse » de la capacité Cy (sur le schéma ci-dessus, cette tension est représentée dynamiquement,
soit, par un symbole de masse). La différence de potentiel aux bornes de la capacité C; est ainsi la
valeur de la tension Vi appliquée en entrée du circuit. En basculant en mode de maintien,
Parmature haute de la capacité Cj; est connectée en sortie du circuit. Dans le méme temps, la
capacité Cy, est chargée a la tension échantillonnée aux bornes de C;; . En rebasculant en mode
échantillonnage, la sortie du circuit demeure au potentiel échantillonné au pixel précédent tandis

que la nouvelle valeur pixel du signal d’entrée est stockée aux bornes de la capacité Cy, .

1.4 Tableau récapitulatif des architectures

Nous avons décrit un certain nombre d’architectures de circuits d’échantillonnage que nous
pouvons regrouper dans un tableau récapitulatif (Tab. 4-1). Ces architectures sont organisées par
principe de fonctionnement, et par ordre croissant de complexité. Leur premicre présentation, a
travers des publications, répond en effet a des caractéristiques en termes de précision et de
rapidité toujours plus contraignantes. Conjuguées a I’évolution des technologies, on assiste ainsi a
une complexification des architectures afin de réduire les erreurs résiduelles amenées par des
phénomenes telles que les injections de charges, ou les tensions de décalage des amplificateurs

utilisés.
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Nous pouvons en déduire une premicre conclusion quant a leur utilisation pour notre

instrumentation :

e Structures 1b et 1c: ces structures sont une vatriante de la structure S/B de principe

(structure 1). Bien que tres rapides, ces architectures ne peuvent pas étre retenues pour

une instrumentation précise en raison de lerreur générée par les injections de charges du

commutateur (chapitre 3). Ces erreurs sont dépendantes de la valeur de 'amplitude du

signal en entrée et introduisent une non-linéarité. De plus, dans un environnement basse

tension, 'excursion en tension du commutateur est tres élevée, ce qui pose le probléme

de la possibilité en courant de charge.
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Tab. 4-1: Tableau récapitulatif des architectures de circuits d’échantillonnage

e Structure 2 : bien que cette architecture profite d’'une boucle de contre-réaction globale,

et ainsi présente une précision accrue, il se pose tout d’abord le probléme de la stabilité en
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tréquence de la structure (point que nous aborderons a travers la structure 3). Les erreurs
liées aux injections de charges demeurent dépendantes de 'amplitude du signal en entrée

et Pexcursion en tension du commutateur est identique a celle des structures 1b) et 1c).

e Structures 3 et 4 : ces deux architectures bien que tres différentes reposent elles aussi sur
le principe de contre-réaction globale. Nous soulignons leur intérét en raison de la
position de la capacité de stockage qui permet de s’affranchir de la dépendance de I'erreur
générée par injection de charges vis-a-vis de I'amplitude du signal en entrée. Relié a
Ientrée inverseuse, le commutateur analogique fonctionne en «voyant» une masse
dynamique. La précision atteignable peut, a priori, répondre a notre instrumentation, sous
réserve de confirmer la vitesse d’échantillonnage de ces structures en raison de la
nécessaire stabilité en fréquence (nombreux poles). Ce point sera analysé dans le

paragraphe suivant.

e Structure 5: cette structure est séduisante pour notre application car elle combine de
nombreux avantages. En mode échantillonnage, nous retrouvons le comportement de la
structure S/B de principe, ce qui permet d’obtenir une fréquence élevée de
fonctionnement. L’amplificateur ne sert qua réduire lerreur générée par injection de
charges en raison de 'effet Miller sur la capacité de stockage. Nous préciserons ainsi le
fonctionnement de cette architecture dans le paragraphe suivant qui semble optimale
pour une instrumentation précise et rapide. Le seul inconvénient de la structure repose

sur le couplage entre entrée et sortie du circuit.

e Structures 6 et 7: ces architectures ont un fonctionnement de type « échantillonneur-
bloqueur ». Dans le cas d’une instrumentation rapide, ces structures peuvent s’avérer
intéressantes puisqu’elles permettent de conserver la donnée en sortie du circuit lorsque
I’échantillonnage de la nouvelle donnée est en cours. Malheureusement, il est a remarquer
que la participation du ou des amplificateurs nécessite une stabilisation lors du passage en
mode maintien. LLa donnée effective en sortie du circuit doit donc tenir compte du temps
d’échantillonnage classique auquel il est nécessaire d’ajouter le temps de stabilisation

nécessaire en mode de maintien.

A partir de cette étude comparative des architectures des circuits d’échantillonnage, nous
nous sommes intéressés a 'étude plus approfondie de structures pouvant répondre au besoin de

notre instrumentation.
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Nous avons, dans un premier temps, analysé les structures en boucle fermée car celles-ci
sont précises. Cependant, leurs limitations dynamiques introduites par la nécessaire stabilité
fréquentielle peuvent réduire la vitesse de fonctionnement du circuit. Ce point est abordé dans le
paragraphe suivant a travers ’étude dynamique de deux architectures : le circuit S/B en boucle
fermée a intégrateur de Miller (Structure 3, Fig. 4.6) et le circuit S/B inverseur en boucle fermée a
intégrateur de Miller (Structure 4, Fig. 4.7).

L’architecture la plus séduisante pour notre instrumentation, le circuit S/B a double
capacité compensé par effet Miller, Fig. 4.8, fera 'objet du paragraphe suivant, par lequel nous

présenterons les avantages certains de ce type d’architecture.

2. Analyse de circuits S/B rebouclés

Afin d’analyser les limitations dynamiques des circuits S/B rebouclés, nous allons qualifier
le comportement dynamique de deux circuits durant le mode d’échantillonnage. Ces architectures
utilisant, dans leur principe, des sources de tension et de courant, il est nécessaire de prendre en
compte les caractéristiques des amplificateurs et des circuits transconductance dans I’étude
dynamique, notamment afin d’étudier la stabilité en fréquence en mode échantillonnage.

Par conséquent, nous analyserons les différentes architectures en mode échantillonnage a
I'aide de leur fonction de transfert en régime petit signal (fonction de Laplace), en prenant en
compte la stabilité fréquentielle sur les temps de réponse mis en jeu dans le circuit.

Nous en profiterons ensuite, et lorsque cela s’avérera nécessaire, pour qualifier les

injections de charges durant le mode de transition.

2.1 Circuit S/B en boucle fermée a Intégrateur de
Miller (Structure 3)

L’étude dynamique des circuits S/B en boucle fermée doit étre considérée avec rigueur. La
figure 4.13 présente le schéma petits signaux en mode échantillonnage du circuit S/B en boucle
fermée subissant une attaque en tension en entrée, de force électromotrice ¢ et de résistance

interne R, chargé en sortie par une impédance Z;.
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Fig. 4.13 : Schéma petits signaux du circuit S/B asymétrique en boucle fermée en mode échantillonnage

La présence de la contre-réaction donne un gain unitaire dans ce circuit. Nous proposons
une analyse dynamique précise afin d’identifier la participation et la limitation introduite par
chacune des constantes de temps du circuit. En considérant deux constantes de temps pour
chacun des blocs analogiques élémentaires (circuit transconductance d’entrée G, et amplificateur
opérationnel A, ), la fonction de transfert v,/v, du circuit donne un polynéme d’ordre 5, et ne

permet donc pas directement de déduire une hiérarchie des constantes de temps.

2.1.1 Conditions idéales

Afin d’identifier les facteurs dimensionnant du circuit, nous allons tout d’abord considérer
que les blocs analogiques G, et A, n’ont pas de limitation fréquentielle. Nous considérerons la
seule participation de la résistance de sortie r, non infinie du circuit transconductance G, ainsi
que la capacité de stockage C,;. La résistance ry est alors négligée dans un premier temps.

Le gain en tension différentiel intrinseque du circuit en boucle ouverte peut, dans ses
conditions, s’écrire sous la forme d’un passe-bas du 1* ordre :

Vs A 4026 mottso1 Vs Gioso
= de la forme = — 4-1)

dt 1+ p[rSOlCH(AdOZ + 1)] Vi L+ pTtyy

v

Le pdle du circuit en boucle ouverte, et ainsi, la constante de temps Ty, dimensionnante du
circuit s’exprime en fonction de la résistance de sortie r,, du circuit transconductance G, en
boucle ouverte, de la capacité de stockage C,; et du gain statique A, de 'amplificateur A, en

boucle ouverte 1., .. = r01Cu (AdOZ + l) ~ A

BO1 a02%01C 1 -

L’expression du gain en tension intrinseque G; en boucle fermée du circuit s’en déduit alors :

G. (p) — Vs (p) — Gm01AdOZr501 1 — GiOBO 1 _ GiO
1 Ve 1+ G oA gton 1+ pw 1+ Gjpo 1+ P-Tror 1+pr 4-2)
1+ G oA guaton 1+ Gypo
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Le gain différentiel Ay, de Pamplificateur A, étant tres grand devant l'unité (A,,>>1) et

par la-méme le gain différentiel global du circuit en boucle ouverte étant tres grand devant 'unité

G At >>1), Pexpression du gain en tension intrinseque G. en boucle fermée du circuit peut
m01£ 34025501 > P g q i p

s’exprimer simplement sous la forme (Fig. 4.14) :

1
G ~ (4-3)
L+ p(CH/Gm()l)

La constante de temps dominante T,=C;/G,, du circuit en boucle fermée est donc

déterminée a partir du transfert du circuit transconductance d’entrée et de la capacité de stockage
C,;. Nous pouvons alors remarquer que les contraintes de conception semblent faciles a satisfaire.

En effet, pour T,=1ns et C;=1pF, il suffit que la transconductance soit G,,,,=1mA/V.

(-;: N \'-.-"\'-'.;
A
(-'n:-ﬁl'i
20dB/décade
A
(&3 >
Facy : Fréquence
Bers £1=Go1/ 20CH

Fig. 4.14 : Fonction de transfert en boucle ouverte et fermée du circuit

2.1.2 Contribution du commutateur analogique

En introduisant la participation de la résistance r,y du commutateur analogique,

Iexpression de la constante de temps dominante Ty, du circuit en boucle ouverte est tres

. s rsOlCH(AdOZ + 1) Agt01Cn
légerement modifiée : 1, = ~

1+ 1+

fon /ot fox / o1
Néanmoins, puisque le circuit d’entrée est un circuit transconductance, r,,>>1.,, €t ainsi sa
~ A

valeur demeure inchangée. Le gain en tension intrinseque G; du circuit en

BO1 d02"s01C H

boucle fermée présente alors la méme modification sur sa constante de temps dominante T,

(produit gain-bande du circuit en boucle ouverte) :

1

Cy
(1 +ton / o1 )Gmm

G~ (4-4)

1+p
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La résistance r,y n’a donc que peu d’influence sur la fréquence de coupure haute f

(=1/2mt)) du circuit en boucle fermée.

2.1.3 Contribution des limitations fréquentielles de ’amplificateur
et du circuit transconductance

Considérons désormais I'influence de la limitation fréquentielle au premier ordre de

I'amplificateur opérationnel A, de sortie, de gain en tension quasi-statique A, , caractérisé par la

constante de temps dominante T,,.
En boucle ouverte, le circuit S/B présente deux poles réels :

Vs A 402G moi Lo Gigpo

M [l T PTso1 1[1 TPTaon ] (4-5)
(l + fon / Lim )

Le rebouclage au gain unitaire du circuit donne un filtre passe-bas du second ordre, de

Va

[1 +PTaoi ] I+p

fonction de transfert :

(p) _ GiOBO ) 1 — 1
v, 1+G o 1+p Tgor T Taoi +p2 18017 A01 14 2£p + ﬁ (4-6)
l+Gi0B() 1+Gi()BO &) (DZ

n n

Vs

Gi(p)=

Introduisons la fréquence de coupure G,,/2nC,;; du circuit idéal et le produit gain-bande
au premier ordre GBW,=A {10, (avec £,,=1/27T,, ) de Pamplificateur opérationnel A,. La
fréquence propre f, et le facteur d’amortissement & sont alors :

£, =20 — Jf GBW,,, et gxt [SBVao
27 2 f,

Nous pouvons remarquer que le terme f, est directement lié a la bande-passante ou temps
de réponse du dispositif. De plus, le deuxiéme terme & donnera le critere de stabilité en
tréquence.

Dans le cas ou G,3,>>1, nous montrons alors que pour une marge de phase souhaitée,
c’est-a-dire pour une valeur donnée minimale & ;, du facteur d’amortissement, les constantes de

temps doivent vérifier la condition :

GBW,o

>4E,.° @7
fl

Avec les hypotheses précédentes, le circuit sera inconditionnellement stable (§,;,,>1/ \/2)

des lors que le produit gain-bande GBW,, de lamplificateur opérationnel sera deux fois
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supérieur a f, . La fréquence propre du circuit est déterminée comme étant la moyenne
géométrique de ces deux fréquences. Ce critere permet ainsi de fixer simplement une premicre

hiérarchie de design (Fig. 4.15).

Cependant, si nous prenons &, =1 afin d’augmenter la marge de phase et ainsi prendre en
compte les autres poles non dominants du circuit, nous pouvons en déduire une condition plus

sévere mais plus proche de la réalité : GBW,, >4 f,.

émin 1/ \/2 1
GBW,, >0 f, > 4. f,
Tab. 4-2 : Dimensionnement du produit GBW de Pamplificateur A;

‘-';a""-d] ) Gl :
‘ \\\ {:()[]1[)()r1(‘1f](‘[]1 b()ilt’l(' ouverte |
. - [
Comportement AQ S
Giso : P |
o boucle cuverte i LO(;E:;II::l:‘(LI'II‘dES

! dominants

Adm . |
B i Taoz:Ta11:Ta
.
S 422 E
. “min [
R o o
N i
Gmottaon E
i GBW 0
&
0dB 5 s -
/ : / ‘\‘ Fréquence
’ faon e,
tgon -
GBW .
- \\

fn i = \‘.
(
|

Fig. 4.15 : Participation des constantes de temps dominantes dans la fonction de transfert du circuit en
boucle fermée

Une condition nécessaire étant fixée sur le produit gain-bande GBW,, de 'amplificateur
opérationnel, nous devons alors considérer la participation du pole non-dominant de constante
de temps T,,. Or, en mode de maintien, Pamplificateur fonctionnant en intégrateur, il peut-étre
vu comme rebouclé avec un gain unitaire par la capacité de stockage C,;. Ainsi, le produit non-
dominant Ay,T,., doit assurer une stabilité inconditionnelle de 'amplificateur rebouclé au gain

unitaire, ce que nous pouvons exprimer sous la forme de condition nécessaire suivante :

. fro2 -4 5 £ =1/2
€A0 ~ €AOmin » SOI € AOmin | AVeC Ty =1/21T )

GBW (-8)

AO
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Si nous considérons, de plus, la limitation fréquentielle introduite par le circuit
transconductance d’entrée G, dans le circuit S/B en boucle ouverte, c’est-a-dire le pole
supplémentaire de constante de temps T, associé a sa sortie, la fonction de transfert en boucle

ouverte du circuit s’exprime alors sous la forme :

Vs Gpo

o (“4-9)

Va1 [1 * Ppor ][1 * PTro1 ][1 + pTGll]
Chaque pole supplémentaire dégradant la marge de phase du circuit, ceux-ci doivent étre
rejetés a tres hautes fréquences afin d’obtenir une marge de phase suffisante du circuit en boucle

ouverte.

Cette condition limite de fagon drastique l'utilisation de cette structure pour des

applications a hautes fréquences.

2.2 Circuit S/B Inverseur en boucle fermée 2
Intégrateur de Miller (Structure 4)

Les architectures de circuit suiveur-bloqueur en boucle fermée démontrent des limitations
importantes a hautes fréquences en raison de la participation des différentes constantes de temps
mises en jeu dans les sous-circuits. Afin de garder l'intérét d’une structure rebouclée en terme de
précision, une structure intéressante tire profit d’un rebouclage réalisé a I'aide de composants

passifs [Ishikawa,1989] (Fig. 4.10).

Fig. 4.16 : Schéma petits signaux du citcuit S/B Inverseur en boucle fermée a Intégrateur de Miller en
mode échantillonnage

Afin de comprendre les parameétres fréquentiels limitants de cet architecture, nous nous
proposons dans un premier temps d’analyser le comportement du circuit en ne considérant que

les éléments passifs du circuit R,,C,) ainsi que les paramétres quasi-statiques de 'amplificateur
p 15532 q p q q p
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A afin de déterminer les propriétés intrinseques de Iarchitecture. L’introduction des éléments
parasites et des limitations fréquentielles de l'amplificateur introduit une dégradation du
comportement fréquentiel tout en complexifiant 'obtention de sa stabilité fréquentielle. Ces

limitations vont nous permettre de définir un gabarit.

2.2.1 Conditions idéales

Considérons Tarchitecture (Fig. 4.16), en supposant un gain différentiel infini pour
Pamplificateur et en négligeant la résistance r, de linterrupteur de commande en mode
¢chantillonnage. En mode échantillonnage, le gain en tension intrinséque du circuit peut alors se
mettre sous la forme :

v S

G = — = —— (4-10)

4 1+ pty

d

Le comportement fréquentiel du circuit est alors celui d’un filtre passe-bas du premier
ordre dont le gain quasi-statique G,;=(-R,/R,) et dont la fréquence de coupure haute est donnée
par la constante de temps 7,=R,C,; .

Typiquement, pour notre application, la constante de temps T, du circuit devant étre
voisine de 1ns (chapitre 3), et la capacité de stockage Cj; supérieure ou égale a 1pF, la valeur de la
résistance R, doit étre prise égale a 1kQ. Pour obtenir un circuit S/B inverseur de gain unitaire, la
valeur de la résistance R, doit égale a celle de R, . La figure 4.17 représente le diagramme
asymptotique de Bode |G;| sous ces conditions a partir d’une simulation comportementale Spice.

La fréquence de coupure haute a —3dB est alors de 160MHz.

G| (dB)
A
o T T T
3B Jecmemmema - et ] et Bt T
T = Ins

fi = 160MHz
10 {
-1§
-20
25 pente ~20dB /decade
.25 |
-30
35
-0 » f(Hz)

1E+04 1E+05 1LE+06 1LE+0T 1.E+08 1.E+09 1LE+10
Fig. 4.17 : Diagramme asymptotique de Bode | Gi| du circuit a partir d’une simulation comportementale
Spice pour laquelle Ri=R,=1k(), Cy=1pF, ron=0 et ou ’amplificateur est supposé idéal (gain infini et sans
limitation fréquentielle).
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2.2.2 Contribution du commutateur analogique

Intéressons-nous a la participation de la résistance ry dans le comportement dynamique
du circuit. En effet, la valeur de ry est du méme ordre de grandeur que celles de R; et R, . La

constante de temps associée au pole dominant est dégradée :

G _ G
P = (4-11)
1+ p(l + rON/Req jr1

ou R, représente la résistance résultante de la mise en parallele des deux résistances R, et R,.

Afin de ne pas alourdir ces équations représentatives, et afin de garder une corrélation des
grandeurs sous-jacentes au comportement dynamique, nous nous proposons de réécrire

I'équation (4-11) sous la forme :

i0
G, (p) = @“12)
1+ p[l * MNi1Rron ]Tl
r
OU N _jpon = S—’: (1 + ‘Gio D représente le facteur correctif de la constante de temps dominante

introduit par la résistance 1.y

Ce facteur correctif ne doit pas étre négligé car comme nous I'avons montré dans le
chapitre 3, la résistance 1,y équivalente du commutateur analogique est de l'ordre de 1kQ2 en
raison des dimensions géométriques nécessaires du commutateur afin de pouvoir fournir le
courant de charge.

Si nous appliquons ce terme correctif au circuit comportemental défini précédemment
(ton=1kQ), la fréquence de coupure haute f; du circuit est dégradée d’un facteur (14+Mgy,,)=3.
Par conséquent, la fréquence de coupure haute du circuit n’est plus que de 52MHz, ce qui

dégrade d’un facteur 3 la réponse temporelle du circuit en mode échantillonnage.
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G| (dB)

f; = 532MHz

20 ! | 1 |
25 | | ! ! /
pente —20dB /décade
30 .

-35

-40

13 R

N £ LT
-50 » f(Hz)
1,E+04 1.E+05 1,E+06 1,E+07 1,E+08 1,E+08 1E+10

Fig. 4.18 : Diagramme asymptotique de Bode | Gi| du circuit a partir d’une simulation comportementale
Spice pour laquelle R1=R2=1kQ), CH=1pF, rON=1kQ et ou Pamplificateur est supposé idéal.

2.2.3 Contribution du gain différentiel en boucle ouverte de
Pamplificateur

a) Gain de plateau Ad0

L’introduction du gain différentiel fini A, de l'amplificateur A dans les équations
précédentes va bien entendu modifier le gain en tension intrinséque quasi-statique G, de

Parchitecture ainsi que la constante de temps dominante de l'architecture :

Cio [1 - nGi_AdO}

G;(p) = (4-13)
1+ p[l * Mi1Ron ] * [1 - ntlAdO] T
ou:

G| + Go| 1

NGi_Ado = = * ’
‘Gio‘ 1+ A Ap Awp

Go] |G

N1Ado = ~

‘Gio‘ +14+4 Ay Ago '

En considérant une précision quasi-statique du circuit de 0.1%, et en reprenant le circuit
comportemental utilisé précédemment, nous en déduisons que le gain quasi-statique Ay, de
Iamplificateur doit étre de 66dB. Le circuit comportemental prenant en compte ce gain quasi-
statique A =66dB donne un gain quasi-statique G;, du circuit S/B égal a —8.68mdB, soit une

précision équivalente de 0.1%, comme estimé théoriquement.
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Gi| (dB)

Ty = 3ns
45 | | f1 = 532MHz

| | 7

perjte - 20dB /décade

45

N
0 > [ (Hz)
1,E+04 1E+05 1,E+08 1.E+07 1E+08 1E+08 1E+10

Fig. 4.19 : Diagramme asymptotique de Bode | Gi| du circuit a partir d’une simulation
comportementale Spice pour laquelle Ri=R,=1kQ), Cy=1pF, rton=1kQ , A40=66dB.

A partir de ces équations, nous pouvons donc en déduire le premier gabarit intrinséque de
larchitecture qui ne prend pas en compte les limitations fréquentielles introduites par
Iamplificateur.

Nous en déduisons donc, qu’au premier ordre, le gain en tension intrinséque quasi-statique
G,, de I'architecture est qualifié par le rapport des résistances implantées (R, et R,). Puisque nous
nous placons dans le cadre d’une architecture a gain unitaire, nous en déduisons bien entendu que
les valeurs des deux résistances doivent étre rigoureusement égales (R;=R,).

Le comportement dynamique de I'architecture est, au premier ordre, celui d’un filtre passe-
bas du premier ordre dont la constante de temps dominante associée a la fréquence de coupure
basse est déterminée par le couple (R,, C,y). 1l faut néanmoins tenir compte de la participation de
la résistance équivalente r, du switch en conduction et de I'impact du gain différentiel quasi-

statique Ay, de 'amplificateur.

b) Produit Gain Bande Passante GBW au ler ordre

Prenons en compte la limitation fréquentielle au premier ordre de I'amplificateur, soit sa
constante de temps dominante T,,,. Le gain en tension intrinseque G, de l'architecture présente

alors un ordre deux a son dénominateur :

Gy ll ~ "Gi_Ado J

Gi(p) =

2 TAo1 (4-14)

2
b+ p{ﬂ(l * MiRon )(1 - ”ﬂAdo) + TAOlnGi_AdO} tp ‘Gio‘ Tl(l + YlﬂRon)

AdO

L’étude du dénominateur de la fonction de transfert fait alors apparaitre deux racines

réelles, soit la simplification suivante :
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Goll = 7 auol
G o) - 0 Gi_AdO _
1 (l + Py (1 T MiRon )(1 ~ "Mado )) * (1 * PTGawa GiOD o

Nous retrouvons ainsi I'expression de la constante de temps dominante exprimée par
I'équation (4-13), ainsi qu’une constante de temps supplémentaire qui correspond au produit du
gain en tension intrinseque |Gy, | quasi-statique du circuit et de la constante de temps Tgpya
associée au produit gain-bande au premier ordre GBW, de 'amplificateur.

Le diagramme asymptotique de Bode G;| (Fig. 4.20) comprend donc deux pdles. En
reprenant le circuit S/B comportemental, nous introduisons une limitation fréquentielle a
Iamplificateur, a partir de son poéle dominant: f,,,=200kHz soit T,,,=0.8us. Le produit gain
bande passante de 'amplificateur est donc GBW=A ,f,,,=400MHz, et constitue le second pole

du circuit S/B, en accord avec (4-15) puisque |G, |=1.

G;| (dB)
A S

o . —_— b

Jdlés' AT A WO 5 U O, s ok AT A o 7 ) I

T = 3ns
fi = 32MHz

Teewa = 0.8u
GBW. & 400MHz

40

; | | A\

=50 > (Hz)
1.E+05 1.E+06 1,E=07 1.E+08 1.E+09 1E+10

Fig. 4.20 : Diagramme asymptotique de Bode | Gi| du circuit a partir d’une simulation comportementale
Spice pour laquelle Ri=R,=1kQ), Cx=1pF, ron=1kQ , A4o=66dB, TcBwa=0.8ps.

c) Contribution du 2nd ordre

La limitation fréquentielle du second ordre de 'amplificateur, c’est-a-dire la constante de
temps T, associée au second pole de 'amplificateur, introduit un dénominateur plus complexe
comprenant un 1 ordre et une fonction du 2™ ordre dans expression du gain en tension

intrinseque du circuit :

Gio [1 - nGi_AdO]

(1 + pTl(l * Ni1Ron )(1 - ”ﬂAdo)) * (1 + p‘GiO‘(TGBWA + AdOTAOZ) + pz‘GiO‘TGBWATAOZ)

G = (4-16)
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Afin de simplifier Iécriture de cette expression, nous assimilons la constante de temps
dominante du circuit a la constante de temps T," = [ T*(1 4+ Neipon) ¥ (1-Ntiaq) | de fréquence

correspondante f;’=1/2nt,” :

G [l = ng;
ol n(,l,AdoJ “ (v)

G, = 4-17)
(l + PT1')
F, représente la fonction de transfert du second ordre :
1 1
F2 ) = = ¢ 5
p
e 2 1+2—p+ — (4-18)
1+ p‘GiO 1) tepwa * tp ‘Gio + 1TeawaTa02 ® o>
do n n
avec :
‘Gio ol fron GBW . .
o = * + , coefficient d’amortissement du filtre ;
2 GBW | A dOf AO2
1 .
* o = , pulsation propre du filtre ;
\/TGBWATAO2‘GiO + 1‘
0} GBW ,
n AT AO2 .
e f = = |——————, fréquence propre du filtre.
2n ‘GiO + 1‘
La fréquence de résonance de ce filtre du second ordre est alors donnée par :
2
GBW, f 1 f GBW
fo=f y1-g? = [ — 2R 1——‘Gi0+1* A0z, A (4-19)
‘Gio + 1‘ 4 GBW , A wof rom

Nous retrouvons, en fait, les expressions connues correspondant a Pamplificateur
opérationnel en configuration inverseur. Le comportement au premier ordre de ce circuit S/B est
celui d’un filtre passe-bas de constante de temps R,C;; . Le terme F,(p) contenu dans (4-17)

représente le comportement au second ordre de amplificateur en configuration inverseur.

d) Critere de stabilité en fréquence

La participation des deux constantes de temps T, €t T,, de 'amplificateur A peut donc

introduire une éventuelle instabilité dans le circuit. La représentation du diagramme de Bode
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| G| du circuit (Fig. 4.16) est présentée (Fig. 4.21) et correspond au cas ou le filtre I, n’est pas

suffisamment amorti.

Agy [mrmrmimimimmem, . Comportement AO boucle ouverte

- fA;jq ﬁ\:\&ﬁ] > f

Comporrgment S/B ..‘-fl \\\\\ ',:
. “n. ‘\‘ - B ; :

P 1/" f 5
\\.\ k’ e --AQ‘- . BWAO

Fig. 4.21 : Participation des constantes de temps de ’amplificateur opérationnel dans la fonction de
transfert du circuit en boucle fermée

Il est donc nécessaire de s’assurer que cette résonance du filtre F, n’introduise pas de
résonance dans le circuit S/B. Pour cela, nous pouvons déterminer 'expression du parametre

MG permettant de qualifier la stabilité du circuit S/B. Ce parameétre quantifie la « marge de gain »
disponible a la fréquence de résonance f, du filtre F, lorsque le facteur d’amortissement & est

inférieur a 1/42. La valeur maximale du module du gain en tension du filtre F, s’exprime par :

FZO

2841 - &7

A la fréquence de résonance f, , on détermine le gain en tension |G(f)| du circuit S/B en

(4-20)

I, )

max

utilisant le fait que le produit du module du gain par la bande passante sur 'asymptote de pente (-

20dB/décade) est constant :
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N Giofy
‘Gi( | = (4-21)
f
r
D’ou nous en déduisons le facteur MG :
£
MG = G, - UFZ (p)‘max‘Gi(fr)) = Gy|l-——| 20 (4-22)
£281-¢
En prenant le cas ou G, =1, Pexpression de MG se simplifie :
£
MG = 1-————— 20 @-23)
o1 2)

A partir de cette expression, nous pouvons tracer des abaques permettant de déterminer la

fréquence propre minimale f, du filtre en fonction de la fréquence de coupure f; du circuit S/B et

du facteur d’amortissement & de la fonction F, (Fig. 4.22).

f. (Hz)
A

1,E+10

:'...._015
-—0.2| i
| ——0.3] | | o

1,E+08

1.E+08

1.E+07

1,E408 >t (Hz)
1,E+06 1,E+07 1,E+08 1,E+09

Fig. 4.22 : Fréquence propre minimale f, du filtre F; en fonction de la fréquence de coupure f; du circuit
S/B et pour différentes valeurs du facteur d’amortissement & du filtre F; pout |Gy |=1.

La fréquence propre f, attribuée aux deux poles de 'amplificateur opérationnel A en boucle
ouverte doit étre d’autant plus élevée devant f;” = f; que le facteur d’amortissement & est faible.
Alors, la fréquence f,” donnera le temps de réponse souhaitée du circuit S/B.

A partir de ces expressions, nous pouvons déterminer les caractéristiques de amplificateur.
Connaissant la fréquence f; , on détermine la fréquence propre f, en fonction du facteur

d’amortissement & désiré. La gain A, étant déterminé a partir de Uerreur générée par injection de
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charges, on peut déterminer le produit gain bande passante GBW, de Pamplificateur et la
fréquence de son pole non-dominant f,,.
Sur notre circuit d’exemple dont la fréquence f; était de 52MHz et le gain Ay de

Pamplificateur était de 66dB lors de notre dernicre analyse, nous pouvons ainsi déterminé la
fréquence propre du filtre en fonction du facteur d’amortissement (Fig. 4.23). Ainsi, lorsque & =

1/~2, nous obtenons bien f, qui tend vers f; .

f. (Hz

—

om0 1 1 O

=
gl

Fig. 4.23 : Fréquence propre minimale f, du filtre F; en fonction du facteur d’amortissement § du filtre F,
pour | G| =1 et fi=52MHz.

2.2.4 Analyse du phénomeéne d’injection de charges

Les deux architectures présentées précédemment peuvent étre regroupées au sein d’une
meéme analyse du phénomene d’injection de charges
Lors du basculement en mode de maintien, le commutateur analogique S, injecte une partie

des charges accumulées dans son canal dans la capacité de stockage Cy; (Fig. 4.24).

GD gl’sm

Fig. 4.24 : Injection de charges dans la capacité Cg au moment du basculement en mode de maintien
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A la différence de Iétude menée dans le chapitre 3 sur l'injection de charges par le
commutateur analogique, la capacité de stockage C, est ici en position intégratrice avec
Pamplificateur A,. Ce type de circuit limite Perreur générée par I'injection des charges accumulées
dans le canal, car le commutateur analogique « voit » une pseudo masse dynamique.

Evaluons, par conséquent Ierreur générée par cette injection de charges. Nous réutilisons
les notations du chapitre 3. Nous supposons que la sortie de 'amplificateur est une source de
tension parfaite (rg,=0) ce qui permet de considérer que l'armature basse est a une masse
dynamique de manicre transitoire. Soit o, oy le rapport de charges accumulées dans le canal et
injectées sur 'armature haute de la capacité de stockage C;; . Dans ce cas, la quantité de charges

injectées Q,, ¢y sur 'armature haute de la capacité est exprimée par :

Qi _ct = "% _ ctCeanal (¢H =~ Ve T Vth) (4-24)
Ou V. représente la tension statique appliquée sur I'entrée non inverseuse de I'amplificateur
(tension de mode commun). La différence de potentiel qui correspond a lerreur provoquée par

cette injection de charges est alors :

Q.. ~ C
(canal) _ inj_CH _ canal ( _ _ )
AVey = = "%inj_cH %4 = Ve = Van (4-25)
Cy *+ Chp Cy +Chp

que nous pouvons réécrire sous la forme :

WeffLeffCox

(canal) _ - ( _ _
AVe 7 = Ve ® % _cn O = Vine Vth()) (4-26)

Ch

L’injection de charges introduit donc une erreur de tension constante V, aux bornes de

offset
la capacité de stockage C,;. Il faut bien entendu comprendre que cette erreur de tension est du
méme ordre de grandeur que pour une architecture S/B dont la capacité de stockage est « en
parallele ». Mais 'avantage crucial de ce dispositif repose sur le fait que I'injection de charges ne
doit alors plus étre considérée comme a l'origine d’une non-linéarité (en fonction de la valeur de
Pamplitude du signal en entrée) mais comme une tension de décalage supposée constante. Il peut

alors étre possible de compenser facilement cette erreur par un systeme de calibration, ou bien,

comme nous le verrons par la suite, par 'utilisation d’une architecture différentielle.
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3. Etude du circuit S/B a double capacité
compensé par effet Miller (Structure 5)

Les architectures de circuit S/B utilisant une boucle de contre-réaction locale ou globale
présentent, comme nous venons de le montrer, des inconvénients d’instabilité en fréquence des
lors que ceux-ci doivent étre utilisés dans des applications rapides. Pour tirer profit d’'un circuit
rapide, il est alors logique d’assurer le fonctionnement d’une architecture en boucle ouverte
pendant le mode d’échantillonnge. Nous allons voir, de fagon originale, qu’il est ainsi possible de
profiter d’un comportement d’un circuit S/B classique, a prioti le plus rapide, tout en combinant
un circuit de compensation d’erreurs notamment introduites lors du basculement du circuit S/B

en mode de maintien par un classique effet Miller sur une capacité de stockage.

3.1 Avantages

i IOVOLT

Vino oh l ( I E Cm |Co
ref

Fig. 4.25 : Schéma du circuit S/B a double capacité compensé par effet Miller

Le circuit S/B représentatif qui offre le temps d’acquisition le plus rapide a valeur de
capacité de stockage fixée est le circuit S/B de principe. Une architecture performante en terme
de rapidité doit utiliser ce principe en mode d’échantillonnage. Avec une seule capacité de
stockage Cy;, , armature basse de celle-ci doit étre en haute impédance lors de la transition en
mode de maintien afin de minimiser le phénomene d’injection de charges. Cela peut notamment
étre réalisé en connectant cette armature basse a lentrée d’un amplificateur (Fig. 4.25).
Néanmoins, entrée d’un amplificateur présentant une capacité parasite d’entrée, une injection de
charges résiduelle et non négligeable est toujours a l'origine d’une erreur d’échantillonnage. Il
peut alors étre profitable d’utiliser ce méme amplificateur pour réaliser un circuit intégrateur. La
capacité C,;, s’ajoute a la capacité de stockage Cy;, originelle et ce afin que l'injection de charges

issue du commutateur analogique soit intégrée vers cette capacité [Lim,1991].

-122 -



Etude de différentes Architectures d’E/Bs pour Chaine Vidéo

3.2 Comportement du circuit en mode
d’échantillonnage

Considérons la participation des différents éléments passifs de Iarchitecture tout en
supposant une valeur nulle de résistance équivalente du commutateur analogique S, en mode de
conduction (rebouclage au gain unitaire de 'amplificateur A). La figure 4.26 représente le schéma

¢équivalent du circuit en mode échantillonnage.

o e—oVour
I 1
Vin o—o—H > E:T-

Fig. 4.26 : Schéma du circuit S/B a double capacité compensé par effet Miller en mode échantillonnage

En mode échantillonnage, 'amplificateur A est configuré en mode suiveur. Il joue donc le
role de buffer pour la tension de mode commun V ;. Ainsi Parmature basse de la capacité de
stockage C,;; et de Cy, sont reliées a une source de tension. En régime dynamique, ces deux
armatures sont reliées a une masse dynamique.

Nous pouvons remarquer dans un premier temps que la tension stockée aux bornes des
capacités Cy; et Cyy, ne correspond pas exactement a la valeur Vi du signal en entrée. En raison
de la présence de Pamplificateur A en configuration de suiveur, la tension V... appliquée sur

I'armature basse de ces capacités est :

A 1

do
VCHbasse Vref = Vref 1 - (4-27)

1+AdO A

Il faut ainsi tenir compte de la tension de décalage de I'amplificateur ramenée en entrée

(V.i/ Ay)- Par exemple, avec V,=1.65V et A;,=2000, la tension de décalage est d’environ 0.8mV.

3.2.1 Réponse fréquentielle
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I'ge

Vs —— (JL RL

Fig. 4.27 : Schéma petits signaux du circuit S/B a double capacité compensé par effet Miller en mode
échantillonnage

La figure 4.27 représente le schéma petit signal équivalent du circuit en mode
¢chantillonnage, lorsque nous supposons que la résistance de sortie rg de 'amplificateur configuré
en mode suiveur est nulle (tg= rg,/A,). Nous retrouvons alors le schéma équivalent de la cellule

S/B de principe pour laquelle la capacité de stockage est donnée par la mise en parallele des

capacités Cyy; , Cy, et C; (représentant la capacité parasite d’entrée de I’étage suivant).
Le gain en tension intrinseque G; du circuit en mode échantillonnage est alors donné par :

Vs Ry * _ Gy
v. Ry +roy 1+p(r()N//RL)(CHl"'CHz‘*'CL) 1+pt

Gi(p) = (4-28)

ech

Le comportement dynamique de P'architecture est, au premier ordre, celui d’un filtre passe-
bas du premier ordre (comparable a la structure S/B de principe) dont la constante de temps
dominante associée T., a la fréquence de coupure haute est déterminée par la résistance
équivalente r,y du commutateur analogique (avec R;>>r.) et la mise en parallele des deux
capacités de stockage Cy;; et Cyy, (C,;=Cyy+Cyyy) et de la capacité de charge C; du circuit. Le gain
en tension intrinséque quasi-statique G, est, quant a lui, donné par le pont résistif formé par les
résistances oy et R;. En d’autres termes, afin de limiter l'erreur de gain du circuit en mode
échantillonnage, il sera nécessaire que le nceud de sortie soit d’impédance résistive R, de valeur

élevée, comme, par exemple, la grille d’un transistor MOS (étage d’entrée d’un buffer).

Toutes les remarques concernant le commutateur analogique faites au chapitre 3
s’appliquent donc a cette architecture. Les abaques de conception s’appliquent donc aussi a cette

structure.

En mode échantillonnage, I'amplificateur A est configuré en mode suiveur. Il est donc
nécessaire de garantir sa stabilité en fréquence lorsqu’il est rebouclé au gain unitaire. Cet
amplificateur doit de plus avoir la possibilité de fournir (ou d’absorber) le courant de charge de la
capacité équivalente de stockage C;, + Cy, + C; durant le mode échantillonnage. Par conséquent,

I’étage de sortie de cet amplificateur sera dimensionné afin que son courant de sortie maximum
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fort signal soit équivalent au courant de charge maximum fort signal de la capacité équivalente de
stockage.

Lorsque ce circuit est utilisé dans une configuration asymétrique, la tension de référence
V..; doit alors étre choisie en milieu de bande de tension de mode commun admissible en entrée
afin de limiter le temps d’acquisition t,. dans les capacités de stockage.

Cette architecture de circuit présente ainsi des avantages certains pour une application tres
rapide. A partir de la spécification du temps d’acquisition t,. disponible, il est ainsi possible de

fixer simplement un couple (roy, Gy, + C;,+C;) correspondant.

3.2.2 Dimensionnement de I’étage précédent

Cette architecture de circuit S/B semble, dans le principe, n’étre limitée en terme de
rapidité que par le dimensionnement du filtre RC. Nous devons néanmoins remarquer que cette
conclusion n’est vraie qu’en supposant les conditions proches d’une attaque en tension en entrée
du circuit. La réalisation de cette attaque nécessite donc 'utilisation un suiveur de tension (e, s,

en entrée du circuit (Fig. 4.28).

ve =< CL NS

Fig. 4.28 : Schéma petits sighaux du circuit S/B a double capacité compensé par effet Miller en mode
échantillonnage précédé de son étage suiveur

’amplitude du courant maximal I, que doit fournir cet étage est donc dimensionnable
comme défini au chapitre 3. La résistance de sortie rg, de Pamplificateur A, en boucle fermée
participe a la constante de temps T, du circuit a travers 'expression du transfert en tension

composite G, du circuit :

v v R 1 G
G.p=—"=—=» L * _ 0
Va €5 Ry +ioy +1g 1+P(RL//(I()N +rsc))(c}{ +Cyp +CL) 1+pte

(4-29)

Au dela du courant de sortie minimum nécessaire pour cet étage, une limitation
fréquentielle est imposée du fait de la configuration en mode suiveur. Les inconvénients de
stabilité fréquentielle nécessaire en boucle fermée évoqués au paragraphe précédent sont en fait
rejetés sur cet étage dans cette architecture de circuit S/B. Néanmoins, il s’agit ici d’un
amplificateur opérationnel et les méthodes connues de conception s’appliquent directement a cet

¢tage. En terme de précision quasi-statique, cet étage sera trés certainement I’étage limitant
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puisque dans le cas de notre instrumentation rapide et précise dans un environnement basse-
tension, le suiveur devra étre rail-to-rail en entrée et en sortie, avoir un fort gain différentiel quasi-
statique en boucle ouverte, mais principalement un produit gain-bande passante au premier ordre
tres élevé afin de ne pas limiter la rapidité du circuit S/B a proprement patler. Ce point sera

analysé au chapitre 7.

3.2.3 Injections de charges

Nous venons de montrer I'intérét de cette architecture en mode échantillonnage en raison
de sa bande passante élevée. Nous allons désormais nous intéresser aux phénomenes d’injection
de charges.

La gestion des phases controlant les commutateurs analogiques doit étre considérée avec
précaution dans cette architecture. L'intérét repose sur lutilisation de I'effet Miller sur la capacité
de stockage C,;, par 'amplificateur A. Il est donc nécessaire d’ouvrir le commutateur analogique
S, avant louverture du commutateur analogique principal S, (Fig. 4.25) afin d’annuler le

rebouclage au gain unitaire de 'amplificateur. L’ouverture du commutateur S, est alors a I'origine

I
’ Cuz [CL

d’une injection de charges.

Fig. 4.29 : Injection de charges du commutateur analogique S; dans la capacité de stockage Cu

Soit o, oy le rapport de charges accumulées dans le canal de S, et injectées sur 'armature haute
de la capacité de stockage Cy;, . En supposant une attaque en tension en sortie de 'amplificateur,
les charges injectées sur armature basse de la capacité Cy, ne modifient pas le potentiel sur cette
armature. Dans ce cas, la quantité de charges injectées Q,, ¢y sur I'armature haute de la capacité

C,;, provoque une variation de potentiel sur 'armature basse :

Qi C
B p_CHI canal2 ( )
AV cHibasse = = "% cH1 O = Ve ~ Vi (4-30)

C C

H1 + CDBZ H1 + CDB2

Cette variation de potentiel sur Pentrée inverseuse de 'amplificateur modifie la tension
différentielle en entrée de I'amplificateur ; en supposant que le circuit est dans son régime de

fonctionnement linéaire, la sortie va quitter le point de repos correspondant aux conditions du

- 126 -



Etude de différentes Architectures d’E/Bs pour Chaine Vidéo

gain unitaire. Le gain quasi-statique en boucle ouverte A, de 'amplificateur ne doit donc pas étre

trop élevé afin d’éviter que 'injection de charges en entrée de 'amplificateur ne fasse entrer celui-

ci en régime de saturation. Le circuit ne profiterait alors pas de I'effet Miller sur la capacité C,y, .
Peu apres P'ouverture du commutateur analogique S, , il est alors possible de basculer le

circuit S/B en mode de maintien en ouvrant le commutateur analogique S, (Fig. 4.30).

f:mI:L

Vino—o S, >_—"H

Fig. 4.30 : Injection de charges du commutateur analogique S; dans la capacité de stockage Cyx1 au moment
du basculement en mode de maintien.

Soit o

inil_ceq 1€ rapport de charges accumulées dans le canal de S, et injectées sur les

armatures hautes des capacités de stockage C,; et C,;, . L’armature basse de Cj;; est a2 un nceud de
haute impédance (entrée inverseuse en boucle ouverte de I'amplificateur). En considérant un
amplificateur idéal, d’'impédance d’entrée infinie, les charges injectées ne peuvent pas s’accumuler
sur 'armature haute de Cyy; (1 ;; =0) , Péquilibre des charges sur les armatures ne pouvant pas
étre respecté (en toute rigueur, la présence d’une capacité parasite en entrée de 'amplificateur sera
tout de méme a lorigine d’une faible variation de tension aux bornes de cette capacité). Les

charges sont alors injectées dans la capacité Cyy, (o cpp = @ ). Une source de tension étant

inj1_Ceq,
, . , . , o . L
supposée en sortie de Pamplificateur, I'erreur en tension introduite par les charges injectées dans

C,, est directement appliquée en sortie du circuit :

Qi C
_ _ j1_Ceq _ canall ( )
AVethae = AVour = = T%nj1_Ceq O =~ Vix = Va (4-31)

Cip + Cpppy + €1, Cip + Cppp + €1,

Mais cette variation modifie la tension en entrée non-inverseuse de 'amplificateur et crée

une tension différentielle de valeur équivalente (V,;=AV ppn.0e)- L'amplificateur va alors retrouver
son nouveau point d’équilibre. Pour comprendre ce nouvel équilibre, nous négligeons l'injection
de charges du commutateur S, et nous supposons que 'ouverture de S, est suffisamment proche
de Pouverture de S, pour négliger le point de fonctionnement intermédiaire de I'amplificateur
(vrai en pratique).

Avant I'injection de charges de S, :

-127 -



Etude de différentes Architectures d’E/Bs pour Chaine Vidéo

VA+ = Vref
VA* = VCHlbasse = VCHZbasse = \/ref(l - l/AdO) (4'32)
Verthae = YeH2hae = Your ~ VIN
Apres I'injection de charges de S, :
Vour = Verabase ¥ Venz = Aa0Va * Voo = Ado(vm VAf)
(4-33)
Vour = Va- + Vo
D’ou:
Vas = Vg il - 1/Ad0}+ AV 2 haute /(l + AdO)
Vour = Vet {1 -1/ Ay } + AV o haue /<1 + Ado) + ViN = Vit {1 - 1/Ad0} 4-34)

Vour = AVenznaue / (1 + Ad()) + ViN

L’erreur de tension introduite par linjection de charges du commutateur S, est donc,

lorsque 'amplificateur opérationnel est stabilisé :

AV —a. . C
_ CH2haute inj1_Ceq ~ canall ( )
Aour = = Oy ~ Vin — Va (4-35)

L+ Ay, (1 + Ago )(CHZ + Cppy * CL)

L’erreur de tension générée par Iinjection de charges est donc divisée par le gain quasi-

statique A, en boucle de ouverte de 'amplificateur, comparée a la structure S/B de principe.

Cette architecture de circuit est donc trés intéressante puisqu’elle allie le principe de
fonctionnement le plus simple en mode échantillonnage tout en limitant Perreur générée par
injections de charges. Nous devons néanmoins préciser que I'amplificateur doit étre stabilisé
avant d’obtenir la donnée disponible en sortie du circuit, raison pour laquelle 'amplificateur
utilisé devra étre d’architecture simple (le rail-to-rail n’est pas nécessaire), devra avoir un gain

raisonnable (~60dB) avec un produit gain bande tres élevé.

4. Comparatif Performances/Architectures

Nous avons présenté, a travers les paragraphes précédents, les architectures de circuits S/B
qui au regard de notre étude, pouvaient répondre au besoin d’une instrumentation rapide et

précise. Nous avons détaillé trois de ces architectures afin de déterminer leurs limitations.

I peut étre aussi intéressant de tracer un tableau de caractéristiques Précision/Vitesse de
circuits d’échantillonnage précédemment intégrées et proposées dans la bibliographie (Fig. 4.31).

Nous pouvons, en cela, remarquer qu’une majeure partie des besoins se concentre sur des
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précisions autour de 10-12bits pour des fréquences échantillonnage de quelques dizaines de
Méchs/s. Nous rappelons que nous souhaitons atteindre, dans le cadre de notre instrumentation
spatiale, des performances autour de 10-30Mechs/s pour une précision de 12-14 bits. Ce lieu des
performances attendues est un domaine nouveau, qui plus est en prenant en compte les
contraintes de Penvironnement de fonctionnement de Iélectronique. Nous devrons, en effet,
combiner la prise en compte de 'environnement spatial ainsi que la contrainte de technologies

CMOS submicroniques basse-tension.

A partir des architectures que nous avons définies en début de chapitre, nous pouvons

dresser un tableau comparatif en fonction de plusieurs critéres que nous avons jugé sélectif (Tab.

4.4).

Accuracy (bits)

14
13 e, f b . : S SO O SO
) I
12 ¥ ._.ﬂhn ..........
11 I ——— PR TR YRS ST S SOy N A Y R TS VN S YO TR " - S-S P I YU SRS S S—
b
8
Shu
10 B ; i AR R i S S U | LU S e
[ Song, Cho, Sugimoto, ls\‘|1IS|1'_|v:arrag|
H H R/
Y S ; AN 73 S 00 SOOI SSSPAOPN SRSROS RSP NS SO SO0 0 A SNSRSSRRSORORSRON SNSRI SRR SO SRS SO SO
By,
8 o o-Lime g Ishibawai L AT eeeh e e
?’ [ N S FR ST S S SR SO SN W S SR SIS SR S S SO S SR S SN S SN S
6
1 10  Sampling Frequency (MSamples/s) 100 1000
‘Gatti : ISSC'92 (vol,27-n0,1) = 2um CMOS 5V *Yotsuyanagi C'93 (vol,28-n0,3) - 0,8um CMOS 5V VKim : J$SC'97 (vol,32-n0,3) - lum CMOS 5V
“Ahn : JSSC'96 (vol,31-n0,12) - 0,8um CMOS 5V ",JMikf : JSSC'94 (vol,29-no 4) - 9GHz 0,8um BICMOS 5V | YRazavi 1 1SSC'95 (vol,30-n0,7) - 12GHz 1,5pm Bip 3,3V
*Song : ISSC'95 (vol,30-n0,5) = 1,2pm CMOS 5V Pan : JSSC'00 (vol,35-n0,12) - 0,6pm CMOS 3.3V YBoni : JSSC'01 (vol,36-10,2) - 0,35um CMOS 3,3V
“Cho : JS8C'95 (vol,30-n0,3) - 1,2pm CMOS 3,3V "_(ll:r Ploeg : JS8C'01 (vol,36-n0,12) - 0,25um CMOS 2,5V | “waltari : 1998 - 0,5um CMOS 3V
“Sugimoto : JSSC01 (vol,36-n0,4) - 0,6um CMOS ‘I':Isllika\\'a : ISSC'89 (vol,24-10,6) - 1lum CMOS 5V “Razavi : I8SC'95 (vol,30-n0,12) - 20GHz=1pm BiCMOS 3V
?\'cﬂsu}'umlgi : JS8C'9S (vol 30-n0,.12) - 0,5pm CMOS 2V ‘:Séi" 22003 - 0,18um CMOS 1.8V “Schillaci : JSSC'9T (vol 32-n0,7) - 0,7pm BiCMOS 3V
Lewis : JSSC'S7 (vol SC2210,6) - 3um CMOS “*Hsu : 2003 - 0,25um CMOS 2,5V ) Lim : JSSC'91 (vol,26-n0.4) - Lum CMOS 5V
Shu : JSSC'96 (vol,31-10,10) - 4,5GHz 1,4pm BiCMOS 5V | “Sone : JSSC'93 (vol,28-n0,12) - 11GHz 0,8um BICMOS 5V
Fig. 4.31 : Caractéristiques Précision/Vitesse des circuits d’échantillonnage implémentés a travets la
littérature

A partir de ce tableau comparatif, il est alors possible de qualifier chaque critere en
fonction des architectures. C’est le principe du tableau 4-3 dans lequel est utilisé un systeme de
notation (++ : excellent, + : bien, 0 : normal, - : mauvais, -- : trés mauvais).

En fonction de linstrumentation visée, le choix s’effectuera en fonction des critéres
dominants. Dans notre instrumentation, I’étude compléte des architectures nous a ainsi montré

que la structure S5 (Tab. 4-1) était la structure la plus appropriée a nos besoins, notamment en
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raison de stabilité en fréquence de larchitecture, de la bande passante, mais aussi de la

compensation du phénomeéne d’injection de charges.

S1 S1b Slc S2 S3 S4 S5 S5b S6 S7 S7b
Bande Passante ++ + + - - 0 deae + + - N
Stabilité ++ + + -~ -- - A - + + +

Injection de Charges -- -- + -- + + F + + - ++
Feedthrough 0 0 0 - - - 0 0 0 0 0
Caract, AOs -] - - - - R n + B B N

Compensation d'Offset - - - - - - o + +
Comportement de la sortie] 0 + + + + + 0 + 0 0 0
Droop Rate

Encombrement ++ + + - - 0 + - + - -
Impédance d'entrée 0 0 0 ++ ++ - 0 ++ 0 0 0

Impédance de Sortie 0 ++ ++ ++ ++ - 0 ++ ++ ++ ++

Tab. 4-3: Evaluation des caractéristiques des différentes architectures des circuits d’échantillonnage
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st [ sw Slc s2 s3 s4 ss | ssb S6 s7 S7b
A . Indépendante de | Dépendante de | Indépendante de |Indépendante de Indépendante de Vix Indépendante de | Dépendante de Indépendante de
Injection de Dépendante de Vix . S Vin Vix
, Vin Vin Vin Vin Non Compensée mais tres . Vix
Charges Non Compensée , ., ., - . Compensable et |Partie constante ,
Compensée | Non Compensée | Non Compensée | Compensable faible (effet Miller) S y Compensée
tres faible compensée
Non
Non _
Compensation Non =Offset de Al 705?? d: Al Non Oui
d'Offset Offset de A (Offset de (eritique) | 5 feer de Al b
A2/gain de A1) (Offset de A2/gain
8 de A1)
- S/B
Comportement S/B S/B S/B (inverseur) Faible BB E/B (B/B)
. Faible . i Faible Impédance S/B . [Faible Impédance - .,
de la sortie . Faible Impédance (AOP) Impédance Faible Impédance (AOP)
Impédance (AOP) (AOP)
(Buffer)
Boucle Fermée Boucle Ouverte|
Critique Boucle . 511 e B% in | Boudle Ouvert
e Boucle Ouverte Boucle Fermée (participation des |  Ouverte stables au gamn | bouc'e Luverte Boucle Ouverte
Stabilité  [Boucle Ouverte . s S . . 1 AOP stable au .
AOP stable au gain 1 Critique (participation des poles) poles de A)  |AOP stable au . AOPs stables au gain 1
AQOP stable au gain 1 dans la boucle gain 1
ain 1 en mode de
8 maintien
Droop Rate 1 diode 2 diodes
. 2A0OPs 1AOP 1AOP 2A0Ps 2AOPs+Buffer
incombrement  Minimal 1AOP +Compensation +2 résistances 1AOP +2Buffers 1AOP +Compensation|+Compensation
Bon Bon
Bande _ Bon fixé par (RoxCrr | GBW de Faible fixé par (RoC | | Bon Faible Faible
Passante  [fixé par RoxCh IAO) £, de IAO) fixé par RoxCeq
Ir:ili;(i?::e Entrée sur le switch Haute Ri hnz:jﬁ;‘; rle Haute Entrée sur switch+capa
Imp;if:i‘ze de Faible Faible Faible Rf Faible Faible
Couplage capacitif| Couplage capacitif
Bon Ajouter un Ajouter un Réglable par taille Bon
Feedthrough Roff du switch interrupteur pour | interrupteur pour de S2 Roff du switch
couper la boucle | couper la boucle
Caract. AOs Entrée : R/R pole ﬁz%\ OTAI Entrée R/R[ oo e R/R s S";‘Z,Rr/l b AOZ2 Sortie R/R
’ Sortie : R/R e AO2:Sortie R/R [ 777€ pas ce esom S AO2 Besoin d'un fort SR
Sorties : R/R SR
Neécessiteunbon o
o Ppaniement 5 [ Teffe Miller | Profite de
. o Bonne Linéarité . résistances , .
Utiliser des [Nécessite un bon . Compensation de . sur les capas | I'effet Miller o
. Compensation de o Consommation L ) Prolonge le temps de maintien
2 . p . |s s capas ' .
Not portes de appariement des 1 fion d I'injection de Elev. de maintien. [sur les capas de durant la phase d'échantill
otes transmission switches et des imjection ce charges sur A2 evee Capa de maintien. urant fa phase dechantiionnage
chatges possible . Compensation de . suivante
(N&P) capas o 1 possible liniection d charge sur  |Buffers isolent
(voir Tc) hu;]ec ton ilil l'entrée ! le circuit
ChArges POSSIDIC A P en reset |
(voir 1c)

Tab. 4-4: Evaluation des caractéristiques des différentes architectures des circuits d’échantillonnage
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Conclusion

Nous avons analysé, dans ce chapitre, différentes architectures de circuit d’échantillonnage.
Ces structures sont représentatives des différents circuits que I'on peut trouver aujourd’hui a
travers la bibliographie, et ont été regroupées par principe et ordre de complexité.

A partir d'une premic¢re comparaison fonctionnelle des différentes architectures, nous
avons présenté, plus en détail, le comportement dynamique ainsi que lerreur générée par les
injections de charges dans ces architectures.

Nous avons ainsi montré que les structures en boucle fermée, bien que présentant une
précision accrue en raison de la contre réaction globale, doivent étre considérées avec précaution
des lors que linstrumentation doit étre rapide. Cela est notamment du a la participation des
différentes constantes de temps introduites par plusieurs fonctions analogiques telles que des
amplificateurs ou circuit transconductance.

Nous avons insisté sur une architecture trés intéressante, le circuit S/B a double capacité
compensé pat effet Miller, puisqu’il présente un comportement de circuit S/B de principe en
mode échantillonnage, tout en limitant 'erreur générée par les phénomenes d’injection de charges
lors du basculement en mode de maintien en raison d’un effet Miller.

De maniere plus générale, nous avons conclu notre chapitre en dressant un tableau
comparatif des différentes architectures de circuit, sur la base de plusieurs critéres tels que la
bande passante ou l'injection de charges.

Nous mettrons a profit cette étude dans le chapitre 6 et 7, a travers lequel nous

présenterons l'intégration de deux circuits S/B.
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Chapitre 5

Cellules analogiques en technologie
CMOS basse tension

L’implémentation d’une instrumentation rapide et précise a 'aide d’une technologie CMOS
submicronique basse tension (3.3V) nécessite I'utilisation de nouvelles architectures de circuits
comparé a celles utilisables pour des technologies a tension d’alimentation supérieure (5V). Ayant
retenu, dans le chapitre 4, des structures de circuit S/B intéressantes pour s’intégrer dans notre
instrumentation, nous devons développer l'aspect conception des cellules et des fonctions
analogiques a lintérieur de ces structures. L’étude précédente nous a permis de déterminer le
besoin en termes de fonctions analogiques. La fonction analogique dominante du circuit S/B de
principe est le commutateur analogique auquel nous avons dédié le chapitre 3. Les circuits S/B
plus complexes nécessitent des fonctions analogiques supplémentaires, en particulier des

amplificateurs opérationnels et des circuits transconductance.

Nous présentons dans ce chapitre quelques cellules analogiques primordiales dans la
réalisation de DPélectronique pour notre instrumentation. Nous présenterons, tout d’abord, les
miroirs de courant, permettant la polarisation des circuits. Puis nous analyserons les méthodes
récentes de conception, que nous regrouperons sous la notion de rail-to-rail. Enfin, pour
améliorer le dynamique, l'instrumentation dans son ensemble devra étre différentielle. D’autre
part, nous cherchons a concevoir un dispositif a liaison directe, c’est-a-dire sans condensateur de
liaison, et alimenté en monotension (V¢=0V). Dans ce cadre, nous nous appliquerons a définir
une fonction analogique supplémentaire importante dans la conception d’amplificateurs

opérationnels symétriques : les circuits de controle de mode commun (CMEB).

1. Les miroirs de courant en basse tension

Le miroir de courant, qui est 'une des cellules de base des circuits intégrés analogiques doit

satisfaire les caractéristiques :

e Un facteur de copie en courant précis et constant,
e Une plage en tension admissible en sortie la plus large possible,

e Une faible résistance dynamique d’entrée r,,
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e Une faible conductance dynamique en sortie du miroir g, =1/t ., afin de rendre la
copie en courant indépendante des conditions de la tension de polarisation du
nceud de sortie,

e Une réponse en fréquence élevée du courant de court-circuit en sortie.

1.1 Le miroir de courant simple

Vo

Fig. 5.1 : Miroir de courant simple

Le miroir de courant simple est présenté figure 5.1. Le transistor M, est cablé en
« transdiode » et opere donc en zone de saturation car Vpg=Vs > (Vs-V,) .- Afin d’assurer une
recopie en courant fidele, le transistor M, doit aussi opérer en zone de saturation, d’ou

Iexpression du transfert en courant du miroir :

Lot _ (W/L)z L+ 2, Vps, 5-1)

I (w/L), 1+,

mn

DS1
En prenant en compte la modulation de la longueur du canal, le transfert en courant est

dépendant des tensions de polarisation des nceuds d’entrée et de sortie du miroir (termes A, Vg,

et A,Vpe,) et introduit une non-linéarité en fonction de la tension de sortie Vg, . Le miroir de
courant classique présente la plage de tension admissible en sortie la plus grande possible
(seulement limitée par la nécessaire polarisation du transistor M, en zone de saturation)
Vour™Vpsan, mais au détriment de la linéarité du transfert en courant et avec une valeur
relativement élevée de la conductance de sortie du miroir. Nous devons remarquer que la
résistance dynamique « vue » par la grille de M, est relativement faible (1/g,,), ce qui fait que M,
est proche, en régime dynamique petit signal, d’une « attaque » en tension. De cette considération,

il en résulte 'expression de la conductance de sortie :

= A,1p, (-2)

Sout ~ 8Ds2
Afin de minimiser ces erreurs, il est nécessaire d’utiliser si possible des transistors a canal

long (valeur de L élevée) afin de diminuer leffet de modulation de longueur du canal. Ceci

entraine une réduction du parametre A et donc de la conductance gy . A titre d’exemple, la figure
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5.2 représente Iévolution de la tension V,=1/A d’un transistor MOS a canal N en technologie
AMS 0.35um, pour trois longueurs de canal [Josse,2003]. II est donc souhaitable d’imposer pour
M, des valeurs de V4 relativement élevées pour garantir le fonctionnement en zone de « source

de courant ». La figure 5.2 montre que V, devient relativement importante seulement pour des

tensions Vpg= 0.8V.

Va (V)

1,E403 <

1,E+02

1,E+01

L=045pm —

0 1
Ves=1V WL=10 Vu=055V V=0V Vs (V)

Fig. 5.2 : Tension "d'Eatly" V, représentant la conductance gps en fonction de la tension Vps pour 3
longueurs de canal avec un rapport W/L constant de 10 en technologie AMS0.35um. [Josse,2003]

Fig. 5.3 : Schéma petit signal du miroir de courant simple

La figure 5.3 présente le schéma équivalent petit signal du miroir de courant simple. En
régime petit signal, le transistor M, cablé en transdiode, présente, grice a la contre réaction
parallele entre drain et grille, une forte valeur de conductance dynamique (g,,+gps). Cette
conductance est « vue » par la grille de M,. Nous pouvons associer a I'entrée, c’est-a-dire « vue »
par la grille de M, , une constante de temps T, qui prend en compte I'effet Miller sur la capacité

Cgps - Avec ’hypothéese d’une attaque en courant idéale :

_ Cppr T Ces1 Copall + 8y /epss + G|
Y= (5-3)

8pst T 8m1

La constante de temps T, associée au nceud de sortie, est, quant a elle, exprimée par :
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Cppa + Cgsa + €
T, = (5-4)

+ G

&ps2

Dans le cas pratique, le transistor M, est proche d’une attaque en tension sur sa grille. Avec
I'hypothese g.,>>(gps,+G;) , nous avons 1,>>1, . Dans ce cas, leffet Miller peut etre négligé et
la constante de temps associée a I'entrée est alors T& (Cpy+Cqs;HCipy) /gt - La fréquence de
coupure associée f; = (1/2nt)) = [ g,.1/21(Cpp,+Cqs17Copo) | est alors a compater avec le produit
gain bande passante d’une source commune avec attaque en tension a 'entrée et une admittance

de charge extérieure nulle : fiy = [ g,./21(Cpp+Ces) |-

Nous pouvons alors admettre que la valeur de f; est une fraction de fyy : f; = a.fy avec a
approximativement égal a 0.5. Cette remarque permettra de situer rapidement, en premicre
approximation, les poles associés aux circuits transdiodes, en particulier lors de la conception de

circuits bouclés de type amplificateur opérationnel.

Avec des technologies submicroniques basse-tension, et avec une longueur de canal L
proche de la valeur minimale, nous recherchons souvent a améliorer les caractéristiques de sortie
de la source de courant, car le paramétre A est souvent de trop forte valeur dans ces technologies.
L’une des méthodes consiste a maintenir quasi constante la différence de potentiel Vg du
transistor qui donne le courant de sortie. Pour cela, un second transistor positionné en « série »
recoit la variation de la tension de sortie, alors que le premier impose le courant. Dans ce type de
circuit, nous disposons principalement du miroir de courant Wilson (§1.2) et des miroirs de

courant cascode (§1.3).

1.2 Le miroir de courant Wilson

1.2.1  Principe

Vlll)

Fig. 5.4 : Miroir de courant Wilson Fig. 5.5 : Miroir de courant Wilson amélioré
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Afin de réduire la conductance de sortie du miroir de courant simple, la structure Wilson
peut étre utilisée (Fig.5.4). Le transfert en courant est identique au miroir de courant classique

avec une erreur systématique générée puisque Vg, =V Vst

I I (W/L )2 L+ 2, Vg,

= = (5-5)
I I (w/r) 1+ x, (v, + v

in D1 GS3 )
La plage de tension admissible en sortie est dégradée d’une tension grille-source
supplémentaire en comparaison avec le miroir de courant classique : Vo > Vit Vigas > soit

VOUT > ZVDSSat+Vth .

La conductance de sortie du miroir Wilson est plus faible que celle du simple miroir de
courant :

_ 8m28Ds38psi
Sour ~ (5-6)
&m18&m3

mais I’écart de polarisation V=2V g, implique que les performances sont « moyennes ».

1.2.2  Miroir de courant Wilson amélioré

Afin de supprimer lerreur systématique dans le transfert en courant du miroir et de réduire
la conductance de sortie, il est souhaitable que M, et M, présentent les mémes tensions Ve Cela
peut-étre réalisé avec I'ajout d’'un transistor supplémentaire M, (Fig. 5.5), ce qui constitue le
miroir de courant Wilson amélioré. Ce miroir affranchit I'erreur de recopie en courant car Vg =

Vs, = Ve, dés lors que V=V

La plage de tension admissible en sortie demeure inchangée : Vi > Vit Vig,s » soit

VOUT > ZVDSSat—"_Vth'

La conductance de sortie du miroir est approximativement équivalente a celle du miroir de

courant Wilson classique :

m

nggDSfS(gDSl + gm4) 8ps
oc = om (-7)

avec

& out v0

a

Em18m3 v0 &Ds
Ce qui met en évidence que la conductance de sortie g, correspond a celle de M, divisée
par le gain en tension intrinseque quasi statique a,, d’une source commune avec une conductance

de charge extérieure nulle. Selon la géométrie (longueur du canal et rapport W/L) et la valeur de
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I,, nous pouvons remarquer que a,, varie dans une gamme variant de 30 a 300 environ dans le

régime de forte inversion (Fig. 2.12).

1.3 Les miroirs de courant cascode

1.3.1  Cascode simple

Von

Fig. 5.6 : Miroir de courant cascode simple

Le miroir de courant cascode (Fig. 5.0) est une méthode alternative, plus largement utilisée,
afin de réduire 'admittance de sortie des miroirs de courant. Cette caractéristique est réalisée

grace a une contre-réaction série appliquée sur la source du transistor de sortie.

Comme pour le miroir de courant Wilson amélioré, le miroir de courant cascode
s’affranchit de la dépendance entre les deux tensions drain-source de M, et M,:
Vst Vesi=Vess T Vpss » Aot Vg =V =V, dés lors que Vg;=Vs,. L'expression du transfert

en courant est alors identique a celle du miroir de courant Wilson amélioré :

- _ (W/L)z L+ %, Vpso 5-9)

I (W/n), 1+ 2,V

mn

DS1
De méme, la plage de tension admissible en sortie est limitée par la nécessaire polarisation

du transistor M; en zone de saturation : Vour > Vet Visas s S0it Vour > 2Vt Vi

Le transistor M, est proche d’une configuration dynamique grille commune. La source de

M, subit une quasi attaque en courant par M, dont la conductance de sortie est gpg,.
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La figure 5.7 permet de déterminer 'expression de la 1&'__ e
out
conductance de sortie du miroir ( sans prendre en compte < -
o . o 8ps2
Ieffet substrat ). La contre-réaction série donne une
réduction de la conductance de sortie : T
g ps3 Fig. 5.7 : Schéma équivalent pour la

Sout = (5-9) détermination de la conductance de

1+ ¢ 3 / gbs2 sortie du miroir cascode

Pour des structures dont les longueurs du canal sont voisines de la longueur minimale et
selon la plage des intensités de courant Ij,; de polarisation, nous avons un facteur g, /g~ 30 a

300 environ.

1.3.2  Principe des miroirs de courant cascode a large excursion
Afin d’améliorer la plage de tension admissible en sortie du miroir de courant cascode, la
tension de polarisation de la grille de M; doit étre la plus faible possible mais suffisante pour

assurer le fonctionnement en zone de saturation. En d’autres termes, il est nécessaire d’ajouter

une source de tension AV plus petite que la différence de potentiel Vg, de la figure 5.6 (Fig. 5.8).

vl)ll

Fig. 5.8 : Schéma de principe du miroir de courant
cascode a large excursion

Ces circuits seront alors considérés comme miroir de courant a « large excursion » en raison
de leur plage de tension admissible en sortie (Vi 1>2Vy,,). Les figures 5.9 et 5.10 sont des

variantes d’implémentation du miroir de courant cascode a large excursion.
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Voo Voo

M, I
Fig. 5.9 : Miroir de courant cascode a large Fig. 5.10 : Miroir de courant cascode a large
excursion (I) excursion (II)

1.3.3 Le miroir de courant cascode amélioré a grande excursion
Un miroir de courant tres utilisé dans la conception de circuits intégrés analogiques dans un

environnement basse tension est le miroir de courant cascode a large excursion [Sooch,1985]

[Babanezhad,1987] (Fig. 5.11).

Vobp Vbp

Fig. 5.11 : Miroir de courant cascode amélioré a Fig. 5.12 : Miroir de courant cascode amélioré a
large excursion large excursion a courant injecté

Afin que le circuit possede la plus grande excursion en tension en sortie, ce circuit exploite

la limite de polarisation Vi, en zone de saturation des transistors M, et M, . Les transistors M,

Ssat
et M, sont cablés en configuration de « diode composite », dans le sens ou la grille de M, est reliée
au drain de M, . Le role du transistor M, est alors d’assurer une tension drain-source de M, plus
faible que dans un circuit du type cascode simple (Fig. 5.6). Il permet surtout de rendre cette
tension équivalente a la tension drain-source du transistor M, , et ce, afin d’assurer une recopie en

courant du miroir trés peu dépendante du A. Sans la présence du transistor M, (Fig. 5.11), la

recopie en courant serait alors dépendante du parameétre A
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En partant de la polarisation des transistors M, et M, que nous voulons a la limite de la

saturation, Vg =Vpg,= Vs NI0US pouvons exprimer une condition sur les tensions grille-source

de M, et M,:

G34 GS5 Dst Gs4 Ds2 GS3

[ _ _ 5-10
dou Viosy = Vosu + Vpsae = Voss T Vbsar (5-10)
et ainsi VG53 = VGS 4

Posons Vg, =V = VntT Vs, - La tension de grille commune V;, des deux transistors

M, et M, s’exprime alors sous la forme :

Vise = Vass = Van + (0 + 1)V (5-11)

thN DSsat

A partir de ces équations, nous pouvons écrire les expressions des courants drain des

transistors M; a M;:

. | ;
Ipi, = K| — VGS1,2 ~Van ) = Ky|— (VDSsat)
L i L i
v ( )2 M 5-12
Ipsy = Ky — Vossa ~ Van/ = By — (O‘VDssat)Z (-12)
L 3,4 L 3.4
W ) W ,
Ips = K| — (VGSS - VthN) = Kyl — [(a + 1)VDSsat]
L 5 L 5

Ainsi, pour obtenir les mémes courants drain I, =I,,, et en supposant que le courant de
polarisation du transistor M; I, =I,; s’exprime en fonction du courant de polarisation de I, ,

nous pouvons en déduire une condition sur les rapports géométriques des transistors :

5 n UL Ji, (5-13)

1,2 L34
Les rapports géométriques des transistors respectant les conditions ci-dessus sont résumés

dans le tableau suivant (Tab. 5-1) :
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W/L) | WD) | (W/L)/ a2 |(W/L)/ a2 |(W/L)/ [n.(a+1)?]

Tab. 5-1: Rapports W/L des transistors MOS du circuit cascode amélioré a grande excursion en fonction

des paramétres n et QL.

La recopie en courant est donc, dans son principe, insensible aux effets de modulation de

longueur du canal, les deux transistors M, et M, présentant la méme tension drain-source quasi-

constante a leurs bornes. De cette tension, de valeur minimale Vg, , la plage en tension

admissible en sortie du miroir s’en déduit :

Voo > V +V = (o + 1)V (5-14)

ouT DSsatl DSsat3 DSsat

La valeur de o permettant d’obtenir la plus grande plage en tension en sortie est alors =1,

pour laquelle V,,:>2V

Ssat*

La conductance de sortie du miroir est sensiblement identique a celle du miroir de courant

cascode classique.

Nous devons finalement noter que, dans cet exemple, nous avons supposé lintensité de

courant I, constante. En général, le courant I, étant d’intensité variable, deux choix sont

possibles quant a la valeur de I'intensité de courant I

bias *

Soit, de prendre le pire cas de la valeur maximale de lintensité¢ de courant I,
. — , .

appliquée dans le circuit, et ce, afin d’assurer que tous les transistors demeurent en

zone de saturation. Cette solution impliquera alors que les tensions drain-source des

transistors M, et M, soient supérieures a la tension minimale nécessaire pour

demeurer en zone de saturation (mis a part quand l'intensité de courant maximale

I est appliquée dans le miroir), et donc une limitation de la plage de tension en

in_max

sortie.

Soit, de prendre la valeur nominale de I'intensité de courant I, appliquée dans le
circuit. Dans ce cas, certains transistors entrent en zone de conduction, et la
conductance de sortie du miroir est dégradée. Néanmoins, ce phénomene ayant lieu
pour les fortes intensités de courant I, appliquées en entrée du circuit, donc, en
général, dans le cas du fonctionnement du circuit global dans le régime des forts

signaux, cette effet peut étre toléré, par exemple dans le cas d’un régime transitoire.

Enfin, nous signalerons que ce circuit peut avoir des variantes, en modifiant le nceud

d’entrée du courant I, par I'ajout d’une source de courant indépendante I, , assurant la
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polarisation en courant du miroir (Fig. 5.12). Une variante de ce circuit sera retenue comme

charge active du circuit différentiel d’un amplificateur opérationnel rail-to-rail.

1.4 Comparaison

Nous venons de présenter quelques miroirs de courant pouvant étre utilisés dans la
conception de circuits intégrés analogiques dans un environnement basse tension. Les
caractéristiques en terme de conductance de sortie et de plage de tension admissible en sortie

sont rappelées (Tab. 5-2).

Les caractéristiques de sortie Ioy(Vour) a I,=cte représente les performances de ces
miroirs pour une technologie CMOS 0.35um (Fig. 5.13). Nous retrouvons sur ces abaques

représentatives, 'ensemble des parametres statiques définis précédemment.

Le miroir de courant classique possede la plus large excursion en tension de sortie, dans la
théorie. Néanmoins, nous pouvons remarquer que son comportement semble sensiblement
équivalent a celui du miroir de courant cascode. Pour le miroir de courant classique, la tension
minimum en sortie nécessaire Vg, conduit le miroir dans son régime normal de
fonctionnement. Pourtant et comme nous I'avons déja précisé, pour les faibles valeurs V. le
miroir souffre d’une mauvaise recopie en courant due aux effets de modulation de longueur des
canaux. Par contre, le miroir de courant cascode bien que de comportement similaire pour les
faibles valeurs Vi, , n’est pas dans son régime de fonctionnement normal tant que
Vour<2Vpsat Vi - Cependant, pour des faibles tensions de sortie, les transistors M, et M; (Fig.
5.7) entrent progressivement en zone ohmique, on pourra alors noter que la résistance de sortie
est encore élevée du fait de la présence de la contre-réaction série. Ainsi, on peut considérer que
la condition V<2V, est suffisante pour assurer le fonctionnement en miroir de courant
mais au détriment du facteur de transfert de recopie du courant. C’est ce que nous pouvons
remarquer, puisque lorsque cette tension est atteinte (~0.8V), le miroir est dans son régime
normal de fonctionnement et la conductance de sortie treés faible permet une trés bonne recopie

en courant.

Les miroirs de courant Wilson et Wilson Amélioré ont un comportement particulier. Le
miroir de courant Wilson souffre d’une trés mauvaise recopie en courant quelle que soit la valeur
de Vyur en raison de I'écart V=2V, . Ce miroir est donc a proscrire en tout terme. Le miroir
de courant Wilson amélioré corrige ce probléme mais I'excursion en tension minimale nécessaire
en sortie demeure élevée et n’est pas satisfaisante dans un environnement basse-tension. De plus,

en comparaison avec un miroir de courant cascode, le miroir n’est pas a méme de fournir de
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courant suffisant tant que 'amplitude V. n’est pas supérieur a V,, en raison de la nécessaire

polarisation de M, dans un régime de forte inversion (M, est monté en transdiode).

Le miroir de courant le plus adapté pour 'environnement basse tension est alors le miroir
de courant cascode amélioré a large excursion. La recopie en courant sur sa plage de
fonctionnement est identique a celle d’un miroir de courant cascode, mais ’excursion en tension

minimale en sortie est beaucoup plus faible ce qui est tres intéressant lorsque le budget en tension

est limité.

Nous verrons, par la suite, que le choix du miroir de courant cascode amélioré a large

excursion a été une solution largement adoptée a travers nos diverses réalisations.

EXCURSION
MIROIR DE COURANT ‘ IMPEDANCE DE SORTIE
EN SORTIE
(1) CLASSIQUE gDs2 Vssat
2
(IR & m28Ds18Ds3 &ps
3) WILSON AMELIORE
©) 8 mi8m3 S
2
&Ds28Ds3 &Ds
(4) CASCODE SIMPLE * 2VpssattVin
g m3 g m
2
g ps28Ds3 & Ds
(6) CASCODE A LARGE EXCURSION (I) oc
g m3 g m
2
Zps28Ds3 &Ds
(7) CASCODE A LARGE EXCURSION (II) o
g m3 g m
2 2VDSsat
& ps28Ds3 8 Ds
(8) CASCODE AMELIORE A LARGE EXCURSION o
g m3 g m

Tab. 5-2 : Paramétres de sortie caractéristiques des miroirs de courant
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Fig. 5.13 : Caractéristiques de sortie des miroirs de courant (1)(2)(3)(4)(8) en technologie CMOS 0.35pum.
Courant de référence=100pA, Vgs=787mV pour (W/L)=10 et L=0.35um, V,0=600mV.
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Fig. 5.14 : Conductance de sortie des miroirs de courant (1)(2)(3)(4)(8) dans leur plage de tension de
fonctionnement en technologie CMOS 0.35um. Courant de référence=100pA, Vgs=787mV pour (W/L)=10
et L=0.35pm, Vg,0=600mV.
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2. Les amplificateurs opérationnels
asymétriques CMOS basse tension rail-to-rail

Comme nous venons de le discuter, une méthode valide pour améliorer les rapports signal
a bruit des amplificateurs consiste a utiliser des signaux sur une dynamique la plus large possible :
C’est le concept de rail-to-rail, en référence aux potentiels positif et négatif de la tension
d’alimentation. L’utilisation de tels signaux rail-to-rail impose des conditions sur les amplitudes
des tensions de mode commun admissibles par les étages d’entrées, ainsi que sur la plage utile des

amplitudes du signal de sortie.

On peut alors montrer [Hogervorst, 1996] que T'obtention d’un rapport signal a bruit

maximum impose des conditions dépendantes de la structure de 'amplificateur bouclé considéré :

e [’amplificateur inverseur : la tension maximale de sortie se doit d’¢tre rail-to-rail,

I'entrée en mode commun peut étre polarisée a une tension fixe.

e [’amplificateur non-inverseur (le signal d’entrée étant appliquée sur 'entrée « + »):
la tension de sortie se doit d’étre rail-to-rail, la plage d’entrée mode commun peut
néanmoins ne pas étre rail-to-rail si Pamplificateur non inverseur présente un gain

en tension supérieur a 'unité.

2.1 Les étages d’entrée

Les transistors qui constituent la paire différentielle a sources couplées de I’étage d’entrée
influent sur les caractéristiques électriques du circuit. Indépendamment de la technologie utilisée,

ces caractéristiques influencées sont :

e Le gain quasi-statique de 'amplificateur en boucle ouverte, car il dépend en partie

de la transconductance équivalente des transistors d’entrée.

e Ja tension de décalage de I'amplificateur, car elle dépend de I'appariement des
transistors de la paire différentielle, mais également des paires de transistors

constituant la charge active.

e Le bruit total de 'amplificateur que nous attribuerons par la suite au bruit généré

par les transistors d’entrée et par leur charge active.

Comparativement aux transistors bipolaires, les transistors MOS présentent de trés bas
courants d’entrée de l'amplificateur en raison de I'impédance quasi-infinie de leur grille. La

tension de décalage résultante, dépendante de leur appariement est améliorée en comparaison aux
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transistors bipolaires pour lesquels des dispersions de la valeur finie du gain en courant 3 sont
sources d’un courant de décalage. Par contre, les transistors MOS possedent des
transconductances équivalentes plus faibles que les transistors bipolaires lorsque 'on cherche a

concevoir des circuits a bande passante élevée.

2,11 Mode Commun admissible de la simple paire différentielle
MOS a sources couplées

L’étage différentiel d’entrée classique a sources couplées est composé de deux transistors
MOS appairés. La plage de mode commun admissible V  en entrée est limitée par la nécessaire
polarisation des transistors en régime de saturation. Avec ’hypothese que les charges des drains

aient une différence de potentiels relativement petite (en statique et en régime dynamique),

(Vss + Vasy * VDSW) < V__ < Vg pout la paire différentielle canal N (Fig. 5.15)

Vig £ Vo < (VDD =~ Vpsar VSG(PJ pour la paire différentielle canal P (Fig. 5.16)

—

B S—

Plage d'entrée du

-

Plage d'entrée du

mode commun mode commun

Vi Va Vi Va
Fig. 5.15 : Paire différentielle canal N Fig. 5.16 : Paire différentielle canal P

L’utilisation de la paire différentielle au-dela de sa plage de polarisation admissible définie
ci-dessous impliquera alors nécessairement le passage en zone de conduction, soit de la paire
différentielle, soit du composant fonctionnant en «source de courant», ce qui entralne une
diminution du courant de polarisation et une diminution de la transconductance nominale du
circuit. Si tel est le cas, le rapport de réjection du mode commun (RRMC) sera détérioré. Enfin,
nous noterons que cette plage est une plage maximale théorique puisque, en pratique, la paire

différentielle est généralement associée a un miroir de courant comme charge active.

147 -



Cellules analogiques en technologie CMOS basse tension

\rdtl \Tdd
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Fig. 5.17 : Translation d’un Vgs de la plage Fig. 5.18 : Translation d’un Vgs de la plage
admissible de mode commun par valeur positive admissible de mode commun par valeur négative

St nous n’introduisons pas deux sources suiveuses de méme type en entrée de la paire
différentielle (Fig. 5.17, Fig. 5.18), les plages de mode commun admissibles sont donc limitées en
dessous des deux rails d’alimentation. Par exemple, pour une charge active constituée d’un miroir

de courant simple :

(Vss + Vasoy * VDSSM) <V < (VDD ~ Vesp) ~ VthN) pour la paire différentielle canal N

(Vss + Vosay * Vthp) <V < (VDD = Vpsar ~ VSGa))j pour la paire différentielle canal P

En prenant en compte les tensions Vg de la source de courant et de la charge active,
Iutilisation d’une paire différentielle simple ne sera envisageable dans un environnement basse-
tension que dans le cas ou la plage de mode commun admissible en entrée du circuit est
restreinte. Dans nos applications dédiées au traitement des signal vidéo CCD, nous utiliserons

alors des étages d’entrée rail-to-rail.

2.1.2  Complémentarité des transistors MOS
Afin d’étendre la plage de mode commun admissible en entrée du circuit, on requiert

généralement la mise en parallele de deux paires différentielles MOS complémentaires, une paire

canal N, l'autre canal P (Fig. 5.19).
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Vdsuli’

H

vV gsP

Vds;uN Vmcl’

v

Fig. 5.19 : Double Paires différentielles canal N/P

La paire différentielle PMOS permet ainsi d’atteindre le rail négatif Vg tandis que la paire
différentielle NMOS permet d’atteindre le rail positif V. Une condition nécessaire s’impose sur
la tension d’alimentation minimale afin d’assurer la polarisation des transistors en régime de

saturation (V

DD Vss )min 2 4V

pssat T Van T Vap- Lorsque cette condition est respectée, le

circuit d’entrée fonctionne selon trois régimes distincts en fonction des tensions de mode

commun d’entrée :

e pour des tensions faibles (I) (C’est-a-dire pour les plus négatives), seule la paire

différentielle PMOS conduit;
e pour des tensions élevées (I1I), seule la paire différentielle NMOS conduit ;

e pour des tensions intermédiaires (II), les deux paires différentielles sont actives.

Généralement, les courants différentiels issus des deux paires doivent étre sommés au
niveau de la méme charge active. Ceci a pour conséquence que ce triple régime de
fonctionnement du circuit génere une variation de la transconductance G, du circuit. En effet,

sous les conditions de régime de forte inversion, la transconductance d’un transistor MOS est

9y = \/ 2uC , (W/L)I5 . La transconductance G,, de I’étage total d’entrée varie dans le cas

extréme dun facteur deux sur lensemble de la plage de mode commun d’entrée
(Gu=gn=8mr=g, pour les régimes (I) et (III), G, =g, rtg.n=2g, pour le régime (II)). Cette
variation extréme doit alors étre considérée avec précaution, notamment lors de la compensation
en fréquence d’un circuit rebouclé. En effet, 'ajout d’un zéro supplémentaire dans la fonction de
transfert d’un circuit amplificateur pour compenser un pole du circuit ne pourra étre en

adéquation sur ’ensemble de la plage de mode commun admissible en entrée.
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2.1.3

Etages d’entrée rail-to-rail a transconductance totale
constante

La sensibilité de la transconductance en fonction de I'amplitude de la tension de mode

commun risque d’impliquer un mauvais Rapport de Réjection de la tension de Mode Commun

(RRMC) de Tlamplificateur opérationnel. Il est ainsi préférable d’introduire un dispositif

supplémentaire afin de controler ou maintenir constante la transconductance du circuit

différentiel.

Nous pouvons regrouper les méthodes de compensation de la variation de la

transconductance totale selon plusieurs principes dominants :

Pour un étage d’entrée dont les transistors fonctionnent en régime de faible
inversion, il faut assurer que la somme des courants de polarisation des paires
différentielles demeure constante (Fig. 5.20)[Huijsing,1985][Wu,1994|[Huijsing,1995].
En effet, la trans-conductance de chacun des transistors est proportionnelle au courant
drain.

Pour un étage d’entrée dont les transistors fonctionnent en régime de forte

inversion, il faut maintenir la somme I, + JI, constante (Fig. 5.21)

[Hovergorst,1992] [Sakurai,1996][Botma,1993].

Utiliser des commutateurs analogiques afin de controler le courant de polarisation
des paires différentielles (Fig. 5.22)
[Hovergorst,1992] [Hovergorst,1994| [Hovergorst,1995] [Huijsing,1995].

Utiliser une tension de référence afin de garder la somme des tensions grilles-
sources des transistors des paires différentielles Vot |Vasp| constante (Fig. 5.23)
[Hovergorst,1996].

Utiliser un circuit translateur de tension afin de changer la polarisation des paires

différentielles [Wang,1999].

Ih

Vit

MI vl

Vdd
E Mh2

Summing
Circuit and
/i- Subsequent
Stages

[:.I-B
-—|l: Msw

WVhsw!

mmﬂj—( l___l Mbs3 T Current Square Root Circuit

-Vss

Fig. 5.20 : Somme des courants constante Fig. 5.21: Somme VIN +\/E constante

[Huijsing,1985] [Hovergorst,1992]
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Fig. 5.22 : Avec commutateurs analogiques
[Hovergorst,1994a] Fig. 5.23 : Avec Diode Zener [Hogetvorst 1996]

Chacune de ces méthodes de compensation de variation de la transconductance globale

, . L o . ,: .
présente des avantages et des inconvénients. Le choix d’une architecture pour I'instrumentation
future devra prendre en compte quelques critéres primordiaux : ne pas dégrader la vitesse de
fonctionnement du circuit, étre adapté a un environnement basse-tension, et pour des
applications large bande, prendre en compte le régime de forte inversion. Les caractéristiques

¢lectriques de ces architectures peuvent ainsi étre qualifiés (Tab. 5-3) [Hovergorst,1996b].

Dans le cadre de notre étude, nous avons cherché a mettre en oeuvre quelques cellules
¢lémentaires du traitement analogique vidéo dans le cadre des spécifications de I'instrumentation
compléte. Ainsi, nous avons privilégié la démonstration. En appliquant des précautions de
conception au niveau notamment de la compensation en fréquence des circuits en boucle fermée,
nous avons retenu une structure « classique » basée sur I'utilisation de deux paires différentielles
dont la variation de la transconductance totale n’est pas compensée en fonction de la plage de

tension de mode commun.

3
— sl
=) 5 &
m Q =] ~
I~ m 1] A =)
= = A H Z
< ) zZ < 5]
R ILI) -_— S N
s 2 I 2 3
&~ = s
= pus = 0 °
& Z = O a
BASSE-TENSION + |+ +
CONSOMMATION o+ 1|+
PLAGE DE MODE COMMUN ++
GM EN FAIBLE INVERSION ++ |++|na | ++|na
GM EN INVERSION MODEREE ++ 0 |na |na|na.
GM EN FORTE INVERSION ++ - + | + |++
TRMC + - - - -
COMPORTEMENT A HAUTES FREQUENCES [Sses + |+ |++] 0
SUPERFICIE UTILISEE ++ + 10|+ ]|+

Tab. 5-3 : Propriétés des structures d’étages d’entrée (Fig. 5.20-Fig. 5.23) [Hovergorst,1996b]

(++ excellent, + bon, 0 moyen, - médiocre, - trés médiocre, n.a non applicable)

-151 -



Cellules analogiques en technologie CMOS basse tension

2.2 Les étages de sortie

I’étage de sortie doit permettre de délivrer une certaine amplitude ou puissance a travers

une charge extérieure, tout en gardant des niveaux de distorsion faibles.

En fonction du type de charges, les structures d’étage de sortie se différencient. En effet,
pour les circuits a capacités commutées ayant de grandes charges capacitives a piloter, le choix se
porte naturellement sur des étages de classe A. Le choix se portera alors sur une source commune
classique, le cascode ou le cascode régulé. En terme de performances, 'étage présentera un grand

gain en tension de plateau au détriment de la dynamique de sortie.

Pour des circuits ayant a piloter (souvent en dehors de la puce) des charges d’admittance
quelconque, on recherchera, afin de réduire la consommation, a limiter le courant de repos de
polarisation de I'étage. C’est la raison pour laquelle le choix se portera plutot sur un étage de
classe B ou de classe AB. Nous rappelons que dans son principe, un circuit idéal classe B
présente un rendement énergétique maximal N,=7/4=78% alors qu’un circuit linéaire classe A

présente un rendement maximal de 25%.

2.2.1  Principe et avantages d’un étage de sortie classe AB

Le circuit de type « push-pull » est sans aucun doute Iétage de sortie le plus employé. Le
principe consiste simplement en deux transistors complémentaires pilotés par le méme signal.
Pour les dispositifs basse tension, les transistors de sortie sont configurés en source commune

(Fig. 5.24), permettant ainsi une dynamique de sortie rail-to-rail.

Fig. 5.24 : Etage de sortie push-pull utilisant deux transistors complémentaires
configurés en sources communes

En comparaison avec le dispositif classique du type suiveur de tension, ce type d’étage de
sortie donne une résistance de sortie (en boucle ouverte) plus élevée et éventuellement un gain en

tension (en boucle ouverte) supérieur a un, en fonction de la charge extérieure.
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Lorsque les tensions d’entrée, en phase, appliquent sur les grilles des deux transistors des
potentiels plus positifs a ceux de repos, le transistor NMOS va délivrer une intensité du courant
drain supérieure a celle du transistor PMOS. Pour des potentiels plus négatifs a ceux de repos, le
transistor PMOS va délivrer une intensité du courant drain supérieure a celle du transistor

NMOS.

Les caractéristiques voulues pour ce type de circuit peuvent se résumer ainsi : faible courant
de polarisation au repos, possibilité de fort courant de sortie, dynamique en tension de sortie rail-
to-rail, bande passante élevée afin de limiter la distorsion a hautes fréquences (par la contre-

réaction).

Dans les circuits classe AB du type émetteurs (ou sources) suiveurs, la tension de
prépolarisation qui donne le courant de repos est appliquée directement entre les deux bases (ou
grilles) par un dipole ayant une faible résistance dynamique (par exemple, par un multiplieur de
Vi (ou de V). Ainsi, le signal utile a transmettre en sortie est directement appliqué sur les deux

bases (ou grilles) qui sont donc reliées ensemble au point de vue dynamique.

Dans le cas du circuit classe AB du type source commune, les tensions de controle des
grilles doivent étre respectivement référencées par rapport aux rails d’alimentation. Dans le cas
othétique ou la différence de potentiels d’alimentation - emeurerait rigoureusemen
hypothétiq la diff d tentiels d’alimentati pp-Vss) d t rig t
constante, il serait alors possible de fixer le courant de repos en maintenant constante la
ifférence de potentiels V; entre les deux gtrilles des transistors de sortie (Fig. 5.25). Le circuit de
diff de potentiels V; entre les deux grilles des t tors d tie (Fig. 5.25). L td

polarisation du courant de repos serait alors analogue a celui des sources suiveuses.

Voo
VIX 1 M21
Vs Y Vour
Vi M.,
= Vss =V,

Fig. 5.25 : Principe de polarisation des grilles Fig. 5.26 : Exemple de circuit classe AB du type source
du circuit classe AB du type source commune avec contréle de la d.d.p. Vgg qui donne le
commune. courant de polarisation par résistance

Cela pourrait étre réalisé par la différence de potentiels aux bornes d’une simple résistance

R, polarisée par un courant constant [Renirie,1992] (Fig. 5.26). Néanmoins, nous n’avons pas
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retenu cette solution car elle présente des inconvénients certains. Cette différence de potentiels
est notamment trés sensible aux variations de la tension d’alimentation : une variation de la
tension d’alimentation répercutera une variation sensible du courant parcourant la résistance, et
ainsi le courant de repos des transistors de sortie. De plus, l'intégration d’une résistance dans le

layout requiert une place sur le silicium nettement supérieure.

2.2.2 Etage de sortie source commune classe AB basse tension

a) Principe

Fig. 5.27 : Schéma de principe du circuit de prépolarisation de Mz-M; fonctionnant en source commune
classe AB avec sources de courant idéales

Le point délicat d’un circuit classe AB du type source commune consiste a ajuster le
courant de repos I,, , = I,, , des deux transistors de sortie. Cette valeur de courant résulte d’un
compromis. Elle doit étre suffisamment élevée pour obtenir une faible distorsion de
raccordement (en boucle ouverte) des alternances positives et négatives, y compris aux
fréquences élevées. Il est nécessaire que ces courants de repos ne varient pas dans de grandes

proportions en fonction de diverses dérives de parameétres et des tensions d’alimentation.

La figure 5.27 représente le principe du circuit de prépolarisation du dispositif. Ce circuit a

pour role d’imposer les tensions de repos Vg et Vg o -

Par exemple, considérons le transistor M,,. Au repos, le point de fonctionnement est donné

par la relation :

(VG816 + VGSlS) = Vasi7 + Vaszo (5-15)

Nous pouvons remarquer que c’est la source suiveuse M,; qui impose la tension grille de

M,, . Ce dispositif présente I'inconvénient de présenter une grande conductance d’entrée (=g,.;-)
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qui peut étre incompatible avec obtention d’un gain en tension élevé de I’étage précédent qui

fournit le signal utile.

b) Solution retenue
La solution retenue consiste a modifier la position des drains des « sources suiveuses » M,

et M4 (Fig. 5.28)[Monticelli,1986].

Vo

M,,

Fig. 5.28 : Etage de sortie classe AB avec circuit de
contrdle réactif composé de transistors couplés.

Vis a vis du point de repos (I,,=0 , I, ,=0), le circuit est analogue a celui représenté par la
figure 5.27. En I'absence de courant de polarisation extérieur, nous avons I, ,=(I,+1,9)=1,; . La
répartition en courants supposés identiques ne pourra ¢tre établie que par le dispositif de contre

réaction globale qui impose au repos une tension Vo =(Vpp-Ves) /2 .

I1 est nécessaire de vérifier la conductance dynamique g, « vue » entre les grilles de M,, et
M,, afin de vérifier que ces grilles soient pilotées par le méme signal alternatif. Les figures

5.29a,b,c représentent le schéma équivalent petit signal vue par la source de courant 1 extérieure.

-l
-1 @: ga -
thl
G
Vee -l |—- +—Vorr ¢\'GS;§

M 1 EmlTVGS1T f—2 e
23 8DS1T  omiEVGSIs gDs1s

. 3 L ®
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Fig. 5.29 : a) b) c) Schémas équivalents pour la détermination de la résistance dynamique « vue » entre les
grilles de M2-Mpy; . d) Représentation sous forme Thévenin des transistors Mi7-Mjg

Aux bornes du dipole d’entrée, nous avons la différence de potentiels :

Ve ~ (_ L+ gnirVastr ~ gm18VG518)/ (gDS” + gD518) (5-16)
avec Vg = (VasirVasis)-

Si les transistors ont méme transconductance (g,;;=g.s), nous pouvons en déduire une

expression simplifiée de la conductance du dipole avec hypothese g1 >> (gpsiF2pgis)

9q =1/Vee ® U (5-17)
Ainsi, nous pouvons représenter sous forme Thévenin (Fig. 5.29d) le dipdle entre les deux

grilles des transistors de sortie avec une tension :

VGG = WDD—VSS) - (|V6521 | + VGSZZ) (5-18)

3. Les circuits de controle de mode commun
(CMPFB) dans les AOP symétriques CMOS
basse-tension

Les amplificateurs opérationnels symétriques different des amplificateurs opérationnels
asymétriques par la présence d’un étage de sortie différentiel. Les structures symétriques,
fonctionnant « en pont » présentent une complexité plus grande en nombre de composants mais
offrent un certain nombre d’avantages, en particulier pour les circuits basse tension :

e Les signaux utiles sont traités en mode différentiel, ce qui permet d’obtenir une
meilleure réjection des signaux non désirables, particulicrement issus des

alimentations.

e [’amplitude de la tension différentielle de sortie symétrique est doublée.

e Les non-linéaritées d’ordre pair sont rejetées
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Prenons I'exemple d’un amplificateur asymétrique rebouclé. Considérons une amplitude

maximale V.. d’'un signal d’entrée sinusoidal, a laquelle est associée une amplitude maximale

Nmax

Vourmae de sortie. En considérant une puissance de bruit en sortie vgN , le rapport signal a bruit

maximal (SNR,,.) du circuit est alors donné par :

. . . . . 2
puissance du signal de sortie d' amplitude maximal V ! / 2
SNRmaX _ _ OUT(rms)max (5_19)
puissance du bruit de sortie vi,
oN

Si nous considérons un amplificateur équivalent dans sa version différentielle, la plage de
sortie du circuit est améliorée d’un facteur 2, nous améliorons la puissance du signal d’un facteur
4. La symétrisation de la structure double la puissance de bruit et donc le SNR . est doublé soit

une amélioration de 6dB.

Néanmoins, ces architectures d’amplificateurs nécessitent un circuit complémentaire : le

circuit de controle de mode commun.

3.1 Principe

Les circuits de controle de mode commun sont indispensables dans les architectures
d’amplificateurs symétriques car la tension de mode commun en sortie V, o de amplificateur
est indépendante de celle d’entrée V. Elle n’est fixée que par les erreurs d’appariement des
deux sources de courant se « faisant face » pour chacune des 2 sorties différentielles. Ces circuits
de controle sont aujourd’hui une catégorie particuliecre de circuits analogiques et sont
généralement référencés sous le terme générique de CMFB (Common-Mode Feedback Circuit).
Le principe général est présenté (Fig. 5.30) . On utilise généralement un circuit a boucle de
contre-réaction afin que le gain en tension différentiel soit maximal. La tension de mode commun
de sortie est tout d’abord évaluée (H,) V, our = Vours T Vour)/2 puis comparée a une tension
de référence (H;) correspondant a la tension de mode commun souhaitée en sortie. Ce dispositif
vient controler un ou plusieurs circuits de polarisation de 'amplificateur symétrique (H,). Le
point majeur dans la réalisation de ces circuits repose sur la nécessaire stabilité en fréquence de la
boucle HH,H; . Cette stabilité est généralement limitante dans la réalisation d’un amplificateur

symétrique rapide.
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Amplificateur symétnque

VIX- —- + '—DVOL'H

OV
—I OUT-
Comparateur controlant ]:1‘;

polarisation de 'AO 7 i Evaluation du mode
. \ i commun en sortie

\'fix:- D— t

Fig. 5.30 : Schéma de principe des circuits CMFB

On retrouve principalement trois types d’architectures pour implémenter les circuits

CMEB.

a) Les circuits CMFB a capacités commutées (SC-CMFB, Switched
Capacitor CMFB)

Nous ne traiterons pas ici des circuits SC-CMFB [Senderowics,1981], car le controle des
charges et décharges des capacités commutées impliquent des horloges dont le bruit induit est
particuli¢crement dégradant dans une application requérant une grande précision telle un circuit de

traitement du signal vidéo.

b) Les circuits CMFB a moyennage résistif (RA-CMFB, Resistor-Averaged
CMFB)

Les circuits RA-CMFEB utilisent la définition méme de la tension de mode commun grace a
la sommation via les deux résistances identiques (Fig. 5.31). Si les tensions de sortie sont issues

d’un dispositif a faible résistance de sortie, nous avons bien (Fig. 5.32) :

Vincour = (VOUTl + VOUT?_)/ 2 (5-20)

Cette architecture utilisant des résistances afin d’évaluer la tension de mode commun en
sortie de Pamplificateur présentent un inconvénient des lors que le circuit amplificateur doit étre
utilisé pour une instrumentation précise. En effet, nous recherchons généralement, dans ce cas,
un amplificateur a fort gain en tension (A4,>90dB par exemple). Or, chacune des résistances est

appliquée sur I'une des sorties différentielles de 'amplificateur.
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R
— W0 Vi1

R
—W—o0 Vi1,

Fig. 5.31: Schéma de principe du circuit Fig. 5.32 : Schéma équivalent du
RA-CMFB circuit RA-CMFB

Fig. 5.33 : Schéma de principe du Fig. 5.34 : Schéma équivalent du
circuit DDA-CMFB circuit DDA-CMFB

Considérons par exemple I’étage de sortie (Fig. 5.28). Le gain en tension quasi-statique de
cet étage est donné par Iexpression —g ./ (gnsntg;) Oou g représente la conductance de charge
de I’étage. Afin de ne pas dégrader le gain, il est donc nécessaire que la conductance de charge
soit la plus faible possible, c’est-a-dire, dans le cas ou le circuit RA-CMIB est utilisé pour réaliser
le controle de mode commun, des résistances de forte valeur. De maniere typique, les valeurs des
résistances doivent étre supérieures a 1MCQ afin de ne pas trop dégrader le gain en tension de
I’étage. Cette valeur de résistance est a proscrire dans le cas de I'intégration en raison de la surface

de silicium nécessaire pour son intégration.

Pour le démontrer, nous considérons par exemple la technologie ST BiCMOS 0.35um. La
valeur de la résistance étant élevée, nous utilisons une implantation hautement résistive, soit la
résistance RNWELL sous oxyde épais (LOCOS). La résistance par carrée Ry est de 1.15k€2/[] en
valeur typique. Nous négligeons les problemes de surgravure et les conditions de polarisation sur
la résistance. La valeur de la résistance étant déterminée a partit de R=R-*(L/W), nous en
déduisons la longueur de la résistance L=869*W. Les résistances devant étre correctement
appairées (mesure de la tension de mode commun), nous nous intéressons a la dispersion des
valeurs des résistances implantées: S(AR/R)=A/ \ (WL) ou A représente le coefficient

d’appariement associé au type de résistance (A=2.63%/um). En prenant une valeur de dispersion
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6(AR/R)=2%, nous en déduisons la valeur nécessaite de W=44.6um. La surface effective de la

résistance est alors WL = 869W? ~ 1.7mm?. Pour une puce de dimensions 2mm*2mm, cette

résistance représente a elle seule plus d’un tiers de la surface totale.

Nous ne retiendrons donc pas cette solution.

c) Les circuits CMFB a comparateur d’erreurs (DDA-CMFB, Differential
Difference Amplifier CMFB)

Courant de
polansation de

mode commun

Fig. 5.35 : Circuit DDA-CMFB et intetface avec ’amplificateur H;

Les circuits DDA-CMFB utilisent deux paires différentielles afin de comparer la tension de
mode commun de sortie de 'amplificateur a une tension de mode commune de référence
[Kwan,1991] (Fig. 5.33).

Le circuit DDA-CMFB présenté (Fig. 5.33) [Johns,1997] est interfacé avec son
amplificateur H, (Fig. 5.35). Les deux paires différentielles canal-P M;-M, et M;-M, comparent

respectivement les tensions de sortie Vi et Vp a la tension de référence V.

1 1
1 1
1 1
1 1
1 1
1 1
1 1
1 1
1 1
1 1
! Imcl GD Ich !
1 1
1 1
1 1
1 1
1 1
1 1
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1 1
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! b 1
1 1
1 1
1
1 M,, M, H
1 1
1 1
1 T 1
! v Ss 1
1 e ——————————————————————————————— 1
Amplificateur folded cascode Circuit de Contréle du Mode Commun

Fig. 5.36 : Amplificateur folded cascode et son circuit DDA-CMFB

- 160 -



Cellules analogiques en technologie CMOS basse tension

Considérons le cas d’un amplificateur opérationnel différentiel a sorties symétriques H,
folded cascode (Fig. 5.36). En I'absence de tension différentielle (v, = vour), les transistors
M,y , M, , M,, et M,, présentent le méme courant drain I,=1_ /2 (dans le cas ou I =1 ,=I ).

mc2™
Par conséquent, les transistors M,; et M,, présentent les mémes courants drains I,,,;=1,,=I . La
transdiode formée par le transistor M,; controle le potentiel de grille des transistors M,, et My , et
controle par conséquent le courant de polarisation de I'amplificateur. La boucle de contre-
réaction force alors les transistors M, et M,, a avoir les mémes tensions grille-source que les
transistors M,, et M,, , et ainsi force la tension de mode commun en sortie de 'amplificateur

Vcour = Yours=Vour. =V

mc *

Lorsqu’une tension différentielle est appliquée en entrée du circuit DDA-CMFB, celui-ci va

réagir afin d’adapter le courant de polarisation des transistors M, et Mys .

Si les amplitudes des deux sorties de I'amplificateur sont totalement symétriques (Vyp-

VoimAvour= -Vourt Vo=

C

Avyyr), le courants drains de M,;-M,, demeurent inchangés

(Inys=1,) et le circuit est a I’équilibre.

Maintenant supposons que les deux sorties de I'amplificateur ne soient pas totalement

symétriques (en régime transitoire), Avy i, >Avoyr , ce qui donne une tension de mode commun
en sortie V_ our trop faible. Dans ce cas le courant drain de M,; est plus faible que le courant
drain de M,, . Le miroir de courant M,;-M,-M,; impose alors au potentiel respectif des nceuds de
sortie de 'amplificateur de remonter. Le circuit contréle donc la tension de mode commun en

sortie de 'amplificateur.

Le principal inconvénient de ce type d’architecture de circuit de controle de mode commun
repose sur la plage d’entrée différentielle admissible. En effet, des lors que la tension différentielle
appliquée en entrée du circuit DDA-CMFB devient trop grande, des courants égaux sont répartis
dans les deux transdiodes et la boucle de contre-réaction de mode commun ne fonctionne plus.
Nous remarquerons enfin que la bande passante de ce circuit doit étre suffisamment large afin de

réagir plus rapidement que 'amplificateur lui-méme.

Nous verrons, dans le chapitre 7, que nous avons utilisé la structure DDA-CMFB dans le

cadre de la réalisation de deux amplificateurs opérationnels symétriques.

Conclusion

Nous venons de présenter quelques aspects de la conception de fonctions analogiques en

technologie CMOS basse-tension. Le budget en tension limité de notre électronique nous a
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amené a étudier une brique élémentaire de la conception analogique : le miroir de courant. Partir
de caractéristiques au premier ordre de quelques structures de miroir de courant, nous avons
retenu pour notre besoin basse-tension, le miroir de courant cascode amélioré a large excursion.
Ce miroir de courant sera abondamment mis en oeuvre dans les circuits présentés a travers les

chapitres 6 et 7.

Notre choix sut les architectures de circuit S/B nous amene a utiliser des amplificateurs
opérationnels. Nous avons donc, en adéquation avec le chapitre 2 par lequel nous avions
démontré la nécessité de maximiser la dynamique des signaux a traiter, présenté des architectures

d’étages d’entrée et de sortie rail-to-rail d’un amplificateur opérationnel en technologie CMOS.

En particulier, nous avons analysé une structure source commune classe AB comme étage
de sortie, en mettant évidence un dispositif de prépolarisation du courant de repos peu sensible

aux variations de la tension d’alimentation.

Enfin, dans le cadre d’une instrumentation totalement différentielle, nous avons insisté sur
la nécessité d’utiliser des circuits de controle de mode commun en sortie des amplificateurs
opérationnels symétriques. Une solution a été retenue et sera implémentée dans les chapitres

suivants.
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Chapitre 6

Conception et Validation d’un E/B
en technologie CMOS 0.6um

A travers le chapitre précédent, nous avons présenté des cellules analogiques pour la

conception de circuits en technologie CMOS dans un environnement basse tension. Dans le

cadre de notre étude, nous avons alors voulu réaliser un premier dispositif démontrant

I'intégration possible de fonctions analogiques élémentaires dédiées pour le traitement d’un signal

vidéo.

Notre choix s’est donc, bien entendu, porté sur I'intégration d’un circuit d’échantillonnage

de e suiveur-bloqueur. Ce circuit permet, comme nous ’avons précisé au chapitre 3, d’intéerer
b bl

plusieurs concepts fondamentaux inhérents a la conception d’une chaine de traitement vidéo :

Le respect des performances de la chaine globale, en termes de précision et de
rapidité,

L’¢tude des parametres limitants d’une chaine de traitement du signal vidéo :
injections de charge,...

T.a nécessaire utilisation de circuits rail-to-rail dans l’environnement basse
tension,

L’intégration de fonctions analogiques élémentaires : amplificateurs,
commutateurs analogiques, ...

La mise en ceuvre de méthodes de stabilisation fréquentielle (les signaux a
traiter étant tres rapides),

A partir du choix de la structure du circuit suiveur-bloqueur a intégrer, ces différents points

ont pu étre abordés. Le choix de la technologie s’est porté sur une technologie CMOS 0.6um,

pouvant accepter des tensions d’alimentations jusqu’a 5V, mais dont nous avons volontairement

limité la tension d’alimentation du circuit a 3.3V, et ce afin de mettre en ceuvre les méthodes de

conception basse-tension décrites précédemment.
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1. Dimensionnement systéme du circuit S/B
inverseur en boucle fermée a Intégrateur de
Miller (structure 4)

Nous avons retenu le choix de la structure asymétrique S/B inverseur en boucle fermée a

Intégrateur de Miller [Ishikawa,1989] pour le circuit d’échantillonnage pour plusieurs raisons :

Asymétrique : lutilisation de structures symétriques, bien qu’améliorant la
dynamique ainsi que le rapport signal a bruit du circuit, rend plus complexe la
conception en raison du nombre important de composants actifs et du nécessaire

circuit de controle du mode commun.

En boucle fermée : nous avons montré précédemment que les architectures en
boucle fermée présentaient une limite certaine quant aux précision et vitesse
atteignables ; l'intégration d’une telle structure nous permettra ainsi d’évaluer sa

faisabilité dans nos technologies cibles.

La structure retenue [Ishikawa,1989] : car elle fait intervenir des éléments passifs
dans son rebouclage, et permet ainsi d’aborder des éléments cruciaux telles que
I'appariement de ces composants passifs. De plus, cette structure est connue dans le
milieu spatial puisqu’on I'a retrouve notamment a lintérieur des instruments de
IASI (Interférometre de Sondage Atmosphérique Infrarouge), développé par le
CNES pour EUMESAT, dont lobjectif premier sera la mesure des profils
atmosphériques de température et d’humidité. I.’étude menée sur cette architecture

sera ainsi confirmée par sa réalisation.

Comme nous I'avons signalé au chapitre 4, cette structure nécessite en entrée une source de

tension, que nous avons décidé de réaliser a 'aide d’un suiveur de tension (amplificateur A;) (Fig.

6.1).

\?[.\'

. f ir\’(]l..l.
\lk\\'H : Ad,Taon :I(“‘]
R e Gom)

Fig. 6.1 : Schéma synoptique du circuit asymétrique S/B inverseur en boucle fermée a

Intégrateur de Miller
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1.1 Dimensionnement au premier ordre des
¢éléments passifs

En négligeant tout d’abord le gain différentiel fini quasi-statique A, fini de 'amplificateur

A,, nous avons montré que le gain en tension intrinséque du circuit pouvait se mettre sous la

forme :
v G.
ouT i
- - 6-1
G, (p = (p) = (6-1)
VINSB L+ py
ou:
e  G,= -R,/R, représente le gain en tension intrinséque statique du circuit,

e 1,=R,C, estla constante de temps associée au pole dominant du circuit.

Au chapitre 3, nous avons exprimé la relation qui existait entre le temps d’acquisition ¢, , la

ac
résolution N (en bits) du circuit, le coefficient d’erreur 1, (0<n.,,<1) et la constante de temps T,

associée au pole dominant d’un filtre passe-bas du premier ordre :

(6-2)

1
te = N + Tlln(Z)

Nech

Nous en déduisons donc la valeur de la constante de temps T, associée au pole dominant

du circuit :

t
= ac ~ 1ns (6-3)

ln(Z)(N + 1/nech)

T

La fréquence de coupure haute du circuit au premier ordre est alors £;=1/2nt,=160MHz.
Nous avons ainsi le choix sur la valeur du couple (R, , C,)). Afin de normaliser les valeurs des

composants du circuit et quantifier les caractéristiques du circuit, nous avons choisi une valeur de

capacité de 1pF, ce qui fixe la valeur de la résistance R, (=1k€2).

Le circuit ayant été choisi de gain unitaire, le gain en tension quasi-statique du circuit Gy,

(=1) permet d’en déduire la valeur de la résistance R; (=1kQ).

1.2 Dimensionnement des caractéristiques au
premier ordre de Pamplificateur A,

Le gain en tension différentiel quasi-statique A,,, de 'amplificateur A, modifie le gain en

tension quasi-statique Gy, du circuit :
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]+ 1 2
0 ‘ - (6-4)

Gy < Gy [1 ~ NGi_Ad20 ]a"ec NGi_Ad20

‘Gio‘ Fl+Agpy A
A partir des spécifications, nous pouvons donc en déduire la valeur du gain en tension

intrinseéque quasi-statique Ay, de 'amplificateur A,:

[ - 7]Gi_AdzoJ =[1-cl > Ay, > 2/c ~ 66dB (6-5)

2. Conception d’un amplificateur opérationnel
asymétrique rail-to-rail basse-tension

A partir des spécifications des deux amplificateurs opérationnels nécessaires pour la
réalisation du circuit S/B (Fig. 6.1), nous avons congu et réalisé, comme démonstrateur, un

amplificateur opérationnel rail-to-rail en entrée et en sortie.

I1 est évident que I’étage de sortie classe AB est du type source commune (par opposition
au « classique » source suiveuse), raison pour laquelle 'impédance de charge extérieure intervient
directement dans I'expression du gain en tension différentiel en boucle ouverte. Dans le cas du
circuit représenté par la figure 6.1, Pamplificateur opérationnel A, a, dans la pratique, pour
résistance de charge dynamique, R, ; 'amplificateur opérationnel A, ayant, quant a lui, (R,+R,)

pour résistance de charge dynamique.

Pour obtenir un gain en tension intrinseque quasi statique Ay, = 2000 (66dB), il est
nécessaire de mettre en ceuvre deux étages de « gain en tension ». Un nombre supérieur d’étages

de gain en tension entrainera une délicate compensation en fréquence.

e e premier étage, différentiel, présente une charge active cascodée afin d’obtenir un
grand gain en tension. Du fait de la valeur élevée de la résistance dynamique, la
sortie de cet étage donne, a priori, le pole dominant pour la compensation en

fréquence du dispositif bouclé.

e [’étage de sortie doit fournir un courant de sortie important dans une charge
résistive de faible valeur. Cette contrainte nous permet de choisir une structure du
type « simple » source commune classe AB (par opposition a un dispositif cascodé)
car 'augmentation de la résistance de sortie en boucle ouverte n’augmentera pas le

gain et ne réduira pas la valeur de la résistance de sortie en boucle fermée.

La figure 0.2 représente le schéma de I'amplificateur opérationnel retenu. A partir du

principe de base, nous allons justifier la structure retenue. Le raisonnement proposé pour cette
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synthese de circuit permet de déterminer de facon simple I'expression du gain en tension

différentiel en boucle ouverte.

-
Z
[Igl
l}.?,
<
2,
=
= m
-

2

=
; L
zl ]

Premier étage Etage de sortie

Fig. 6.2 : Schéma de Pamplificateur asymétrique rail-to-rail large bande avec sources de courant idéales

2.1 Etude du premier étage

a) Principe

b)

Fig. 6.3: a) Circuit différentiel a paire différentielle PMOS et charge active b) Variante utilisée

Le principe du premier étage repose sur le simple circuit différentiel a charge active
couplée. La figure 6.3a rappelle la structure classique de base et la figure 6.3b présente la variante
retenue pour le transfert des signaux issus de la paire M;-M, canal P. L’expression du gain en

tension différentiel est de la forme :

v G

s mP

A = — = avec Gop=gos (6-6)

V4 8pss t 8psiz T 8y
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\ DD

b)

Fig. 6.4: a) Circuit différentiel a paire différentielle NMOS et charge active b) Variante utilisée

De méme pour la voie issue de la paire différentielle M;-M, canal N, le gain en tension

différentiel est de la forme :

Vs GmN

A = = avec Gon=Emi (6-7)

vy 8ps2 T 8psg T 81,
L’association des deux voies donne le schéma représenté par la figure 6.5. L’expression du

gain en tension différentiel est alors (g, =0) :

v G
Apo = Agop + Ao = = = o avec G,= G, + G,, (6-8)

Va 8ps2 T 8pss T 8pss T 8psiz
Nous devons remarquer qu’il est nécessaire que I =1 . Ainsi, afin d’obtenir ’égalité des
polP “poIlN > g

transconductances G, =G, , la géométrie des transistors des paires différentielles doit vérifier
(W/L); = (ux/1p). (W/L), (respectivement (W/L), = (/). (W/L), ).

Voo

o .

M.\
S TR S
<

i e

Fig. 6.5: Principe du circuit différentiel symétrique rail-to-rail en entrée et en sortie

b) Passage au circuit cascode
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Cependant, le circuit (Fig. 6.5) ne présente pas un gain en tension élevé. La réduction de la
conductance de sortie permet d’augmenter ce gain. La figure 6.6 représente une évolution du

circuit précédent a travers lequel les paires M,,-M,, et Mg-M,, sont des circuits cascodes.

S

Fig. 6.6: L’augmentation du gain différentiel en boucle ouverte est obtenu par deux circuits
cascodes en sortie

Avec des transferts en courant des miroirs égaux a un, expression du gain en tension

différentiel quasi statique devient :

v G

N m

(6-9)
Vd gDsm/[1 * (gml() /@pss * gDSZ))] + gDs14/[1 + (gml4 /@psiz * gDS4))]
L’apport du circuit cascode montre donc que le gain en tension différentiel quasi statique
est approximativement multiplié par le facteur (g.../(2psnt Zpsy)) (en  dimensionnant

correctement les transistors complémentaires).

c) Passage au circuit cascode amélioré a large excursion
Cependant, les deux circuits cascode de sortie demandent un budget de tension minimal

trop important (Fig. 6.6). En effet, la plage de 'excursion possible en sortie de cette structure est :

AV,

Scac

= Vb= 2 (Vs Vi) ® Vop— 2 (Vi +2Vy,,) - Dans le cas représentatif d’une tension de

seuil V= 0.5V, avec Vg = 0.8V, et une tension d’alimentation Vp, = 3.3V, nous en déduisons

que Pexcursion maximale en sortie AV, ~ 1.1 V__seulement. Ces valeurs numériques montrent

I'intérét de mettre en ceuvre un circuit cascode amélioré a large excursion.

Dans le cadre de lapplication recherchée, le circuit cascode a pour contrainte
supplémentaire de fournir en sortie les deux courants différentiels issus des deux paires

différentielles a sources couplées :
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ipp = (ips = ipy) = Gpvy (6-10)

i - i

Il
<

pn = (ip p2) = Cnx

Dans un premier temps, nous allons mettre en évidence le transfert du courant différentiel
Inp=ips-ipy , généré par la paire M;-M,, par le circuit cascode amélioré. La figure 6.7 représente ce
circuit. Grace a la présence de M, dont la tension Vg est supposée suffisamment élevée, nous

faisons ’hypothése que tous les transistors demeurent en zone de saturation.

Vb

im i[): Ic.‘. (‘]DI"‘
D

Fig. 6.7 : Représentation du circuit cascode amélioré a large excursion
transmettant le signal de la paire d’entrée canal P
Au point de vue régime dynamique petit signal, le courant alternatif iy, issu de M, est
directement appliqué sur la source de M,, configuré en grille commune. Cependant, le transfert
de ip;, via M, et M, demande une justification. En effet, nous pouvons remarquer que le couple
M,,-M,; peut étre analysé comme un circuit a grand gain en tension (en boucle ouverte) qui subit
une contre-réaction parallele ; la grille de M,; est connectée au drain de M,; . La figure 6.8a
sélectionne la paire M,;-M,; et la figure 6.8b donne le schéma équivalent petit signal, sans prendre

en compte effet de substrat.

Vbp

j I_c Vet Em13VGs1s

vasii
—| Mu ins iDs | vesis
. EmivVestt 80511
Vss

) a) b)

Fig. 6.8: a) Couple My;-Mj3 et sa contre-réaction paralléle b) Schéma équivalent petit signal
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Selon la figure 6.7, nous pouvons remarquer que le transfert de ip; sera réalisé par la
modulation de la tension Vg, . Déterminons donc la conductance de transfert ip;/ vy - A partir

de la figure 6.8b, la loi de Kirchoff donne :

Ips * 8misVess T 8psis(Vasit T Vasis) * 8psiVesis T 8miVesi = 0 (6-11)
avec la relation v 5 = - Vg / [1 +8 05 /gD813J
On en déduit :
i 8miz T 8 tg
D3  8mi3 Ds13 Ds11 6-12
= + (8m11 ~ 8psiz) (6-12)
VGsti U+ 18 mis /gDSB]

Avec ’hypothese que les rapports de la forme (g,./gpg)>>1, nous en déduisons une relation
simplifiée :
4 - (6-13)
(ips/Vesit) ® Emi
Ainsi le transfert en courant via le circuit cascode amélioré est analogue aux circuits
représentés par les figures 6.5 et 6.6 . L’expression du gain en tension différentiel est donc

directement donnée par la relation (6-9).

Avec I'hypothése que la tension minimale nécessaire aux bornes de chaque cascode est

2V s » Pexcursion maximale de la tension disponible en sortie est AV, = Vpp— 2 (2Vp,.). En

Scac

reprenant les mémes valeurs numériques que pour le cascode, nous obtenons AV, ~ 2.1 V, .

Le schéma final du premier étage de 'amplificateur est présenté figure 6.9 .

O ok |——||‘3J‘s

Fig. 6.9 : Schéma du premier étage de ’amplificateur asymétrique rail-to-rail large bande
avec sources de courant idéales
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2.2 Etude de ’étage de sortie

I’étage de sortie a une structure du type « simple » source commune classe AB que nous
avons présenté au chapitre précédent (Fig. 6.10). La figure 6.11 présente le schéma équivalent de
I’étage en prenant en compte les sources de courant équivalentes en entrée provenant de 1’étage

. :
d’entrée (i, €t ipy)-

[_ltM:J
3 —oVour
||:M

| L =

Fig. 6.11 : Schéma équivalent de ’étage de
Fig. 6.10 : Etage de sortie classe AB avec circuit de sortie avec ses sources de courant
contrdle réactif composé de transistors couplés. équivalentes en entrée

Nous en déduisons donc que la conductance dynamique ¢, ~ du dipdle constitué par
y d ml7
les transistors M, et M,, est trés grande en comparaison avec les conductances de sortie g, et
17 18 s14
2.0 de My, et M, qui correspondent aux conductances de sortie de I’étage cascode amélioré qui

pilote ce circuit.

Le circuit fonctionnant en classe AB, nous pouvons donc faire I’hypothese que lorsque 'un
des deux transistors M,, ou M,, conduit notablement, le second est bloqué. Dans ce cas, le gain
en tension intrinseque quasi-statique de cet étage est donc, avec une expression petit signal :

- & m22 & m21 (6-14)

A o respectivement A, ~

8ps22 T 81, 8ps21 8L

2.3 Etude de Pamplificateur complet

a) Gain en tension différentiel en boucle ouverte
Le gain en tension différentiel quasi-statique en boucle ouverte de I'amplificateur complet

(Fig. 6.2) s’exprime donc, a partir des équations (6-9) et (6-14) :

8mi t 8m3 “8m2
_ ~ 6-15
AdO - Ale'AVZO = : ( )

80 T 844 8psz T 8L
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b) Réponse en fréquence en boucle ouverte
L’amplificateur opérationnel doit fonctionner en boucle fermée. Aussi, pour prévoir la

stabilité en fréquence du circuit bouclé, il est nécessaire d’évaluer les principales constantes de
temps de lampli-op. Nous faisons Ihypothése que Padmittance de charge extérieure
Y, (p)=G,+pC, est relativement faible et que les dimensions des transistors M,, et M,, ne sont
pas « excessives ». Par conséquent, le pole dominant T,q,; est « vu» par les grilles de M,,-M,, .
Dans I’hypothese ou le circuit ne possede pas de capacité supplémentaire de compensation en
fréquence, en supposant que M,, est actif tandis que M,, est bloqué, et que M,, et M, sont des

courts-circuits dynamiques entre drain et source, on peut évaluer 'expression de T,q,; :

< - _ Cent (6-16)
AO11
gs10 T 814
avec Ceq11: CDB10+ CGB10+ CDB14+ CGD14+ CG521+ CGD21+ CG522+ CGDZZ(l_A‘VZO)-i_ CDB17+

CSB17+ CDB18+ CSB18 .
Dans I'hypothése ou les transistors sont approximativement de méme géométrie hormis

M,, et M,, , nous pouvons simplifier cette expression :

~
~

8 mi0 /8 Dss [ .
———[4Cpp + 2Cp + 2Cp + Cippn (2 = A ) (6-17)

T Aot
28 ps10

Le deuxieme pole, supposé non-dominant, de constante de temps T s’exprime en
) ] AO12

fonction de 'admittance de la charge extérieure du circuit :

Copa t Copa + Cppe + Cope T €1 2Cppa T Copm) T €1, 61
Taor2 = ~ ©-1)
gps t Gy, gps T G
L’expression du gain en tension différentiel en boucle ouverte A, est alors :
A
do
Ag(p) = (6-18)

@+ Ty0nP)d + Tyo10P)

c) Dimensionnement des transistors
L’amplificateur opérationnel a été dimensionné a partir des spécifications requises dans le

cadre de notre application. L’étage de sortie classe AB de I'amplificateur a été dimensionné a

partir du courant de charge nécessaire de la capacité de stockage du circuit S/B (C;;=1pF).

M ‘ M, ‘ M, M,

1 M, M,
_ 20u/0.6p | 20u/0.6w | 60u/0.6w | 60u/0.6u | 4.5u/1w | 1.5u/1u | 28.8u/0.6u | 28.8/0.6u
M, M, ‘ My M, M, M,,

5.4u/0.6p | 5.4u1/0.6p | 9.61/0.6p 1.8u/0.6u | 1.8u/0.6u

Tab. 5-4 : Géométrie en W/L des transistors du premier étage.
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1.20/0.6p | 1.21/0.6p | 4.8/0.6p | 14.41/0.6u | 3.61/0.6p | 3.61/0.6p | 108u/0.6u | 36u/0.6u

Tab. 5-5 : Géomeétrie en W /L des transistors de I’étage de sortie.
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Fig. 6.12 : Schéma électrique de ’amplificateur opérationnel rail-to-rail large-bande

-175 -



Conception et validaton d’un E/B en technologie CMOS 0.6um

2.4 Implémentation et résultats

241 Implémentation

Le layout de Pamplificateur opérationnel est présenté a la figure 6.13 . L’espace entre les
deux rails d’alimentation Vp, et Vg est de 190um (hauteur fixe utilisée pour ensemble des
circuits). La largeur du circuit est de 235um, soit une surface effective de 0.044mm? sur le
silicium. Cet amplificateur a été intégré indépendamment du circuit S/B dans I’Asic afin de

pouvoir réaliser des mesures expérimentales.

Fig. 6.13 : Layout de Pamplificateur asymétrique rail-to-rail.

2.4.2 Résultats

a) Caractéristiques quasi-statiques
Nous n’avons pas utilisé de méthode de compensation de la valeur de la transconductance
totale en fonction de la tension de mode commun appliquée en entrée. La transconductance
totale variant alors d’un facteur deux sur I'ensemble de la plage de mode commun : une méthode
classique consiste a interpréter cette variation comme résultant en une erreur de gain variable de
Iamplificateur en mode suiveur. Cette erreur est alors représentée par une dégradation du RRMC

(Rapport de Réjection de Mode Commun) d’un facteur 2.

Nous avons, ici, considéré la variation de la transconductance des deux paires différentielles
d’entrée comme une non-linéarité. Afin de qualifier la réponse statique de 'amplificateur en mode
suiveur, nous avons alors considéré une erreur de gain en tension constante (extraite du gain en
tension différentielle en boucle ouverte pour une tension de mode commun pour la valeur

V,..=1.65V). Une tension de décalage équivalente de l'amplificateur est alors extraite en

m
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supposant nul le terme de non-linéarité a la tension de mode commun V_=1.65V. Nous en
déduisons alors simplement la non-linéarité différentielle de 'amplificateur en mode suiveur en
fonction de la tension de mode commun appliquée en entrée (Fig. 6.14). Ces deux courbes
(R;=00, R;=2k)) permettent ainsi de déterminer la plage de tension en mode commun
admissible en entrée du circuit en fonction de la non-linéarité différentielle maximale accordée.
Ainsi, selon la figure 6.14, nous pouvons admettre une plage admissible de mode commun

comprise entre +0.2V et +3.1V pour R, =00 avec une erreur inférieure a 4.107.

X: abs{(VS("/outBF"] - ({1 - 0.0003593) ¥ VS("/vpBF")) - 0.0010332))
1o-1 D abs((VS("utBF2K") - ((1 - 0.00283) * VS("/vpBF2K")) - 0.005108769))

I

L —
.|

0.0 .50 1.0 15 2.0 2.5 3.0 3.5
Ve

Fig. 6.14 : Valeur absolue de la non-linéarité différentielle de Pamplificateur en mode suiveur en fonction de
la tension de mode commun en entrée (Rp=co[X], R.=2kQ[])

La  consommation  quasi-statique de  I'amplificateur  opérationnel  mesurée
expérimentalement sur I'alimentation V,,=3.3V est de 2.4mA, soit une puissance consommée

quasi-statique de 7.9mW.

Le courant maximum pouvant étre fourni en sortie par lamplificateur, mesuré
expérimentalement, est:-7.2mA, +6.6mA. Nous avons appliqué un signal triangulaire en entrée
de 'amplificateur opérationnel, cablé en suiveur, sur 'ensemble de la plage admissible en entrée
0-3.3V afin de mesurer sa plage de tension de sortie maximale admissible. La tension de mode
commun en sortie est mesurée égale a 1.71V. A partir des mesures (Fig. 6.15), nous en déduisons
une plage de sortie admissible quasi-statique proche de 3V,

~ ~ (6-19)
VOUTmin ~ 01V = VOUT S 31V~ VOUTrnax
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1 &5003 21ES00%

- : : : :
P-pC2)=3.000 ¥ ¥ma(2)=1.391 ¥ ¥min(2i=-1.809 ¥

Fig. 6.15 : Réponse de Pamplificateur opérationnel en mode suiveur a un signal triangulaire 0-3.3V en
entrée.

b) Caractéristiques dynamiques

La figure 6.16 représente le diagramme asymptotique de Bode du gain en tension
différentiel en boucle ouverte avec R; =2kQ) en prenant en compte les éléments du layout. Dans
ces conditions, le produit gain-bande GBW, de l'amplificateur initialement attendu en
simulations est de 130MHz.

AC Response u
a1 (phase(VF("/outB0")) + 180)
7g = dB20(VF("/outBO"))

409
60 350
50 309
40 250
30 200
L L
20 ™ 150
o
o 19 F T 100 H
2.0 50
—-10 2.9
—20 —5@
-3 —100
N
—40 —150
-50 —200
100 1K 10K 100K ™ 1M 180M 1G 190G
10 freq ( Hz ) °

Fig. 6.16 : Diagramme de Bode de ’amplificateur opérationnel rail-to-rail large-bande en boucle ouverte

Nous avons mesuré expérimentalement la bande passante de amplificateur opérationnel

dans différentes configurations de rebouclage. Les bande-passantes mesurées sont :
e Pour Gain=10 : la bande passante est de 8.3MHz

e Pour Gain=1000 : la bande passante est de 94kHz

Dans la configuration de rebouclage avec un gain de 1000, nous mesurons donc un produit

gain-bande d’environ 94MHz. L’écart, par rapport aux résultats de simulations pourrait étre
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attribué aux éléments capacitifs supplémentaires introduits par les plots de sortie et les

connexions externes des résistances.

2.4.3 Tableau des caractéristiques
Le tableau 6-1 présente les caractéristiques générales, statiques, dynamiques et transitoires
de Pamplificateur opérationnel de la figure 6.12 . Ces résultats sont obtenus a partir de

simulations post-layout du circuit implémenté.

PARAMETRE

CARACTERISTIQUES GENERALES

Technologie AMS CMOS 0.6um
Surface Layout 0.045 mm?
Plage d’alimentation 3.3V A\
| CARACTERISTIQUES STATIQUES
Courant de polarisation total 1.84 mA
Puissance consommée quasi-statique 6 mW
Courant de sortie Max 17.5 mA
Plage admissible de mode commun +0.2V; +3.1V \Y
Plage d’excursion maximale en sortie 20mV- S0mV- \4
3.29V 3.22V
Tension de décalage en boucle fermée a gain unitaire 1 5.1 mV
Erreur de gain en boucle fermée a gain unitaire 3.6 28 107
Gain quasi-statique en boucle ouverte 69 51 dB
[ CARACTERISTIQUES DYNAMIQUES EN BOUCLE OUVERTE
Produit Gain-Bande Passante au 17 ordre
Fréquence de gain unitaire 140 132.4 MHz
Marge de Phase au gain unitaire 62.2 °
[ CARACTERISTIQUES DYNAMIQUES EN SUIVEUR
Fréquence de coupure haute a —3dB 264 255 MHz
(Par défaut) V,,=3.3V, R, =cc, C, =1pF, T=27°C

Tab. 6-1: Caractéristiques de ’amplificateur asymétrique rail-to-rail large-bande en simulations typiques
post-layout.

3. Intégration du circuit S/B inverseur en
boucle fermée a Intégrateur de Miller
(structure 4)

3.1 Implémentation

La figure 6.17 représente le schéma du circuit S/B inverseur en boucle fermée a intégrateur
de Miller ayant été intégré. Les amplificateurs opérationnels A, et A, représentent 'amplificateur

opérationnel rail-to-rail asymétrique présenté a travers le paragraphe précédent.
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Vix Aq G i E

VR&EF

Fig. 6.17 : Schéma de du circuit S/B inverseur en boucle fermée a Intégrateur de Miller.

3.1.1 Les commutateurs analogiques
Nous avons vu que le dimensionnement du commutateur analogique, en tant que simple

transistor, était imposé par le courant |I | devant circuler a I'intérieur du canal lors de la

chargemax
charge de la capacité de stockage C,; . Bien que I'injection de charges soit supposée constante en
théorie, le taux d’injection de charges o, ¢ du commutateur S, sur la capacité¢ C;; varie en
fonction de la valeur de amplitude du signal en entrée. Cette variation est provoquée par la
différence d’impédances « vues » de part et d’autre du commutateur, ce qui est notamment en vrai

des lors que nous ne considérons plus le suiveur d’entrée comme une source de tension idéale.

/6 ¢ /9
o M [~ wi[” M
o ot T VILET 4

N T
"1

Fig. 6.18 : Schémas équivalent et électrique des commutateurs analogiques

Afin de compenser linjection de charges restantes, nous utilisons deux principes de
compensation analysés au chapitre 3 (Fig. 6.18) : la compensation par ajout de deux transistors
« fantdbme » M, et M,,, de part et d’autre du transistor M, injectant des charges opposées
simultanément et la compensation par ajout d’'une capacité supplémentaire Cy, afin d’assurer un

facteur d’injection de charges dans la capacité Cy; de valeur plus faible.

Les transistors fantomes sont dimensionnés comme précisé au chapitre 3 ; on utilise des

rapports  géométriques de  moitié de celui du  transistor de  commande

W/ Driar =W/ L) yigo=(Opm/0.6um).
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3.1.2 Compensation de 'injection de charge résultante en entrée
de Pamplificateur A2

(Ad20,Ta021)

Fig. 6.19 : Compensation de Pinjection de charge résultante du commutateur S; par ajout d’un
commutateur S; et d’une capacité Cuz

Nous avons montré au chapitre 3, que nous pouvions utiliser une capacité C,, , entre
Pentrée inverseuse et la sortie de 'amplificateur configuré en suiveut, en sortie du circuit S/B de
principe, commandé par un commutateur analogique S, , et ce, afin de compenser I'injection de
charges sur Pentrée non-inverseuse de I'amplificateur. Nous pouvons utiliser le méme principe
dans ce circuit S/B en inversant les roles des capacités Cy; et Cyy, ¢ la capacité de compensation
C,, est ici connectée sur lentrée non-inverseuse de lamplificateur (Fig. 6.19). Afin que la
compensation soit la plus symétrique possible, nous mettons en oeuvre le méme commutateur
analogique que le commutateur S; (Fig. 6.18). Ce circuit permet ainsi de compenser par décalage

le reste de charges injectées par S, .

3.1.3 La compensation en fréquence
Afin d’améliorer le comportement dynamique de la structure, le circuit S/B de la figure

0.17 présente une capacité supplémentaire de compensation C. en parallele a la résistance R,
[Ishikawa,1989]. En effet, nous avons montré qu’au premier ordre, le comportement dynamique

du circuit S/B était celui d’un filtre passe-bas du premier ordre (chapitre 4) :

(6-20)
]Tl

La capacité supplémentaire C. introduit un zéro supplémentaire de constante de temps
7,—R,C. dans la fonction de transfert du circuit :
1+ pR,C

Gi®) = Gy (6-21)
1+ p[l + ‘q'thon ]Tl

Ainsi, de maniere théorique, c’est-a-dire en considérant que la réponse fréquentielle du

circuit S/B correspond uniquement a la patticipation d’un seul pole, il est possible de rendre la
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réponse dynamique du circuit indépendante de la fréquence. La capacité de compensation C. doit
alors étre dimensionnée telle que le pole dominant et le zéro de la fonction de transfert

coincident :

R,Cc = [1 * MiRon ]T1 = [1 + rON/Req:|R2CH (6-22)
ou R, représente la résistance résultante de la mise en parallele des deux résistances R, et R, . Soit

la valeur de la capacité C. :

Ce = [1 + ZrON/RZJCH dans le cas ou |G, | =1 (6-23)

Dans le cas de notre instrumentation, et comme démontré au chapitre 4, la participation de
nombreux poles dans la fonction de transfert complexifie la réponse fréquentielle du circuit. La
valeur de la capacité de compensation C.. est donc évaluée en fonction de la fréquence propre du

circuit S/B. La valeur de la capacité intégrée est alors C.=2pF.

3.14 Lelayout

Fig. 6.20 : Layout du circuit S/B inverseur en boucle fermée a Intégrateur de Miller

La figure 6.20 représente le layout du circuit S/B comprenant le buffer d’entrée, le circuit
S/B, la source de courant principale, la tension de référence qui correspond a la tension de mode
commun, ainsi que deux buffers de sortie. Le buffer de sortie « statique » permettant de mesurer
la précision du circuit est réalisé a l'aide du méme amplificateur que précédemment en
configuration suiveur mais « surcompensé » en fréquence. Le buffer « dynamique » permettant de
réaliser des mesures transitoires sur le circuit est capable d’attaquer la charge capacitive de la

sonde de l'oscilloscope de 15pF. La surface totale du circuit est de 1mm*620um.
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3.2 Résultats

3.21  Caractéristiques quasi-statiques
La tension de référence du circuit Vige est fixée a 1.65V=V,/2. Afin d’extraire les
caractéristiques quasi-statiques du circuit S/B en mode échantillonnage, nous avons caractérisé la

tension de sortie du circuit S/B a partir de ’équation suivante :

Vour = 11+ ellvpp - VIN) + V. + NL(V (6-24)

)
Ou € représente erreur de gain du circuit S/B, V ; représente sa tension de décalage et NL
correspond au terme non-linéaire dépendant de la valeur de 'amplitude du signal en entrée du

circuit.

e La plage d’entrée de mode commun admissible du circuit S/B est définie a partir de
la figure 6.21 issue de la simulation. Nous définissons cette plage admissible pour les valeurs de
tension de mode commun en entrée telles que le circuit est dans un régime linéaire de

fonctionnement, soit V, ,,=[300mV, 3V].

200m =i [VS("/I0sVs") - (3.3 - VS("rVe")))

150m

100m

50.0m

v
o

-50.0m

-100m

-150m

-200m

Fig. 6.21 : Caractéristique de sottie statique du citcuit S/B en fonction de la tension de mode commun en
entrée

e A partir de cette plage de tension de mode commun admissible, nous extrayons

Perreur de gain du circuit S/B avec ’hypothese que le terme non-linéaire du circuit S/B est nul

aux extrémités de cette plage de tension, soit une erreur de gain €= -0.68% .

e A partir de la détermination de Perreur de gain, nous pouvons en déduire la tension
de décalage V ; du circuit S/B, puisque cette tension correspond a lerreur

résultante aux extrémités de la plage, soit V =12.6mV.
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e Nous pouvons, enfin, évaluer la non-linéarité¢ différentielle du circuit en mode
échantillonnage en fonction de la plage de tension admissible en entrée, dans les conditions
typiques T=27°C, V,=3.3V. La plage de non-linéarité¢ simulée est [-900uV, +1.54mV] (Fig.
0.22).

1: (VS("svs") - ({1 - 0.006834) * (3.3 - VS("/Ve"))) — 0.0126)

N

-500u

S~

0.000 .8250 1.650 2.475 3.300
Vmc

-1.0m

Fig. 6.22 : Non-linéarité différentielle du citcuit S/B en mode échantillonnage, dans les conditions
typiques, T=27°C, Vpp=3.3V en fonction de la tension appliquée en entrée

3.2.2 Caractéristiques dynamiques
La figure 6.23 présente le diagramme de Bode du citcuit S/B en mode échantillonnage sans

le buffer d’entrée et avec une capacité de charge en sortie de 1pF. Nous avons tracé
respectivement la fonction de transfert du circuit sans et avec la compensation de fréquence par
Cc. L’ajout de la capacité C. permet ainsi d’augmenter la fréquence de coupure haute du circuit a
—3dB de 68.8MHz a 113.2MHz. Un « ovsershoot » est alors présent dans la réponse dynamique
du circuit, d’amplitude 0.8dB a la fréquence de résonnance 52MHz. Cette surtension dans la

réponse transitoire ne provoque pas d’instabilité car elle est produite par une surcompensation.

o Ce="1{";phass[VF(",/vs")) O: Ce="2p":phase(VF("/vs"))
5.0 x 1 Ce="1f";dB20(VF(",vs")) X: Cc="2p";dB20(VF(",vs")) 250
0.0 T 200
—
|- >~
TR

-5.0 150

“10 N 100
o
3 3

-30 5 -100
100K 1M 10M L00M 16
XX freq [ Hz ) a8

Fig. 6.23 : Diagramme de Bode post-layout (Module et Phase) du circuit S/B en mode échantillonnage
sans et avec capacité de compensation Cc=2pF. La capacité de charge Cy. est de valeur 1pF.

- 184 -



Conception et validaton d’un E/B en technologie CMOS 0.6um

Nous avons mesuré expérimentalement le Spurious Free Dynamic Range (SFDR) du
circuit S/B en mode échantillonnage. Le signal en entrée est un signal sinusoidal d’amplitude
1Vpp et de fréquence 1IMHz (Fig. 6.24). L.a mesure effectuée a I'analyseur de spectre caractérise

un SFDR = 82dB a 1MHz.

1% .BSHHZ - 82 .868dBm u:A NMARKER
S .8dEm 10dB- AT@dE STSOms D:PC {1y
[ (e T e S P [ |mxRscF
I | SR S0 D i SN G B W o A0
| l ey | 1 |mKRs
| B N B | o o ST 3
: B
e e B e T
et ! | | (SEARCH
__L___J,_.q.“.J...";"._ “."l"_“1“.___.";
| b | PEAK
2 |  cRe _i : ___4 —t— {__ s
‘ | [.HIN
A | —ISEARCH

HMARKER
(2)

B O R e e
z

H | J
oFsEA SP:18MHz  EE30iHz UB1e0kHz

Fig. 6.24 : Réponse spectrale du citcuit S/B en mode échantillonnage pour un signal sinusoidal d’entrée

d’amplitude 1Vpp et de fréquence IMHz.

3.2.3 Caractéristiques Transitoires en mode échantillonnage
La figure 6.25 présente le comportement expérimental du circuit S/B en mode de

fonctionnement. Une fréquence d’échantillonnage de 1.47Mech/s est appliquée sur un signal

d’entrée triangulaire de fréquence 200kHz et dont 'amplitude varie entre O et 3.3V.

N

,“J \.\'»—]

.’/,_,,“_ &

AN AT

.

mi

HEan atd dew n ik
142441 W= 1386344 4z 1.4705 MMz 1.4718 HHz

current
Fraquencyile)  1.4712 HHz

Fig. 6.25 : Réponse tempotelle du circuit S/B a un signal
triangulaire en entrée
La figure 6.26 représente la réponse temporelle en simulations du circuit S/B en mode
¢chantillonnage a un front montant en entrée du circuit d’amplitude 1Vpp, de tension de mode
commun 1.65V, de temps de montée 1ns, dans les conditions typiques (T=27°C, V,,=3.3V). Le
circuit S/B étant un circuit inverseur, nous avons volontairement inversé la courbe du signal
d’entrée. De manicere équivalente, la figure 6.27 représente la réponse du circuit S/B a un front
descendant dans les mémes conditions que précédemment. Le slew-rate montant du circuit est de

0.11V/ns et le slew-rate descendant est de -0.12V/ns.
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Fig. 6.26 : Réponse tempotelle du circuit S/B en mode échantillonnage a un front montant d’amplitude
1Vpp, de tension de mode commun 1.65V, de temps de montée Ins en entrée (la courbe du signal d’entrée
est volontairement inversée) sur charge capacitive en sortie de 1pF (Cc=2pF)
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Fig. 6.27 : Réponse tempotelle du circuit S/B en mode échantillonnage a un front descendant d’amplitude
1Vpp, de tension de mode commun 1.65V, de temps de montée 1ns en entrée (la courbe du signal d’entrée
est volontairement inversée) sur charge capacitive en sortie de 1pF (Cc=2pF)

Dans le cas pratique d’utilisation du circuit S/B dans une chalne vidéo, des circuits
additionnels permettent de réaliser une calibration notamment sur les valeurs numériques
¢chantillonnées. Il est ainsi possible, a partir de la détermination des caractéristiques quasi-
statiques du circuit S/B en mode échantillonnage de prendre en compte I'erreur de gain quasi-
statique du circuit ainsi que sa tension de décalage, et ce afin de minimiser I'erreur sur les valeurs
du signal échantillonné. En considérant cette méthode de calibration, nous pouvons déterminer le
temps d’acquisition nécessaire en mode échantillonnage afin de respecter la résolution effective
requise de 10bits. Dans ces conditions, le temps d’acquisition a 0.1% en mode échantillonnage est
de 28.7ns pour un signal d’entrée d’amplitude 1Vpp et de tension de mode commun 1.65V. Ce
temps d’acquisition correspond au temps minimal nécessaire avant de pouvoir basculer le circuit

S/B en mode de maintien.
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3.2.4 Caractéristiques Transitoires en mode de maintien

Nous pouvons évaluer erreur générée par les injections des charges dans le circuit lors du
basculement en mode de maintien. Typiquement, 'injection des charges dans les capacités de
stockage est un phénomene trés rapide. Néanmoins, comme nous l'avons analysé dans les
chapitres 3 et 4, la structure en boucle fermée du circuit retenu nécessite en temps
d’établissement plus important afin d’équilibrer le point de fonctionnement du circuit. Ainsi, et
comme nous pouvons le remarquer sur la figure 6.28, afin de rester dans la résolution attendue
du circuit S/B (N=10bits), un temps d’établissement minimum de 8.8ns est nécessaire pour que
Perreur en tension liée a la non-linéarité résultante soit inférieure 2 ImV. Une premicre évaluation
du phénomene d’injections de charge permet de déterminer que l'erreur de tension générée par ce
phénomene est d’environ —100uV.

=: (VT("/vs") - ({1 - 0.0068) * (3.3 - VT("/Va"))) — 0.0126)
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Fig. 6.28 : Réponse temporelle typique du circuit S/B lots du basculement en mode de maintien (ex :
signal échantillonné d’amplitude +500mYV superposé a la tension de mode commun V;,=1.65V , temps de
basculement de la phase de commande de 1ns)

a) Temps d’établissement en mode de maintien
Le temps d’établissement minimum en mode de maintien est déterminé a partir de I'instant
ou lerreur en tension liée aux injections de charges est en accord avec la résolution attendue du
circuit S/B. Ainsi, dans notre instrumentation, pour une tésolution effective de 10bits, il est
nécessaire que Perreur en tension finale soit inférieure a 1mV. La figure 6.29 représente le temps
d’établissement minimum nécessaire en mode de maintien en fonction de amplitude du signal

appliqué en entrée. Nous pouvons donc vérifier qu’il est proche de 9ns.

La fréquence d’échantillonnage maximale du circuit est ainsi définie a partir de la somme
du temps d’acquisition en mode échantillonnage et du temps d’établissement en mode de

maintien.
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Fig. 6.29 : Temps d’établissement minimum nécessaite en mode de maintien pour une résolution effective
du circuit de 10bits en fonction de Pamplitude du signal en entrée

b) Erreur en tension liée aux injections de charges

Afin de déterminer Perreur générée par les phénomenes d’injections de charges en mode de
maintien, nous avons évalué en simulations la différence de tension en sortie du circuit S/B apres
acquisition du signal en mode échantillonnage et apres établissement du signal en mode de
maintien. La figure 6.30 représente, dans ces conditions (et pout T=27°C, V,,=3.3V), I'erreur de
tension générée en fonction de 'amplitude du signal. Nous pouvons remarquer que cette erreur
est sensiblement constante (environ —100uV). La non-linéarité résultante, bien qu’un circuit de
compensation pour linjection de charges ait été ajoutée, s’explique par la tension de référence
constante appliquée sur I'entrée non-inverseuse de 'amplificateur (V,~=1.65V) ; des quantités de
charges différentes sont ainsi injectées en entrée de Pamplificateur opérationnel A,. Néanmoins,
en estimant que ces injections de charges sont a I'origine d’une tension de décalage résultante
d’environ —100uV, la tension de décalage déterminée dans les caractéristiques quasi-statiques du
circuit en mode échantillonnage peut étre modifiée afin de prendre en compte cette erreur de
tension constante supplémentaire. La non-linéarité introduite par les injections de charges se situe

alors dans une plage [-12uV,8uV].
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Fig. 6.30 : Erreur en tension générée par les phénomenes d’injection de charges apres basculement en
mode de maintien en fonction de ’amplitude du signal en entrée (temps de basculement de la phase de
commande de 1ns)

3.2.5 Fréquence maximale d’échantillonnage

A partir des caractéristiques transitoires déterminées dans les paragraphes précédemment,
nous pouvons déterminer, dans les conditions typiques, soit pour une température de 27°C et
une tension d’alimentation de 3.3V, la fréquence maximale d’échantillonnage du circuit. Nous
avons vu que le temps d’acquisition minimum nécessaire en mode échantillonnage était de

27.8ns, que nous arrondissons a 30ns; et le temps d’établissement en mode de maintien de 9ns,

que nous arrondissons a 10ns. Ainsi, la fréquence maximale d’échantillonnage f_, du circuit est

1/T =1/ (t, +t,)=25Mechs/s.

| S | (| Lan Lol
| 1} dly 4 b

Fig. 6.31 : Photographie du démonstrateur en technologie AMS CMOS 0.6pm
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La sutface totale de ’Asic est de 4mm?. Le nombre de plots d’entrées/sorties est de 44. Le
circuit S/B complet ainsi que 'amplificateur opérationnel asymétrique intégré séparément ne
représente que 0.9mm? de la surface totale, d’autres circuits étant implémentés. La figure 6.31 est
une photographie réalisée au microscope électronique de I’Asic. Le tableau 6-2 présente les

caractéristiques générales du circuit S/B intégré.

PARAMETRE VALEUR |
CARACTERISTIQUES GENERALES

Technologie AMS CMOS 0.6um
Surface Layout 0.62 mm?
Plage d’alimentation 3.3V
Résolution effective 10bits
Fréquence Maximale d’Echantillonnage 25Mechs/s

| CARACTERISTIQUES STATIQUES (MODE SUIVEUR)
Courant de polarisation total (sans buffer) 1.716 mA
Puissance consommée quasi-statique (sans buffer) 5.6 mW
Plage admissible de mode commun [300mV - 3V]
Tension de décalage +12.6 mV
Erreur de gain -0.68 %
Gain quasi-statique -1

| CARACTERISTIQUES TRANSITOIRES EN MODE ECHANTILLONNAGE
Slew-rate montant et descendant +0.11/-0.12 V/ns
Temps de montée et de descente (10%-90%) 29.5/26.5 ns
Temps d’acquisition montant et descendant a 0.1% ~ 29 ns

| CARACTERISTIQUES TRANSITOIRES EN MODE DE MAINTIEN
Erreur en tension typique générée par injections de 100 uV
charge
Temps d’établissement nécessaire pour assurer une ~ 0 ns
résolution efficace de 10bits

(Par défaut) V,,,=3.3V, R, =oc, C,=1pF, T=27°C, V, =1V__

Tab. 6-2 : Caractéristiques du circuit S/B asymétrique en simulations post-layout. Le temps d’acquisition
en mode échantillonnage est ici déterminé en prenant en compte la possibilité d’une calibration numérique
dans une chaine vidéo compléte de Perreur de gain du circuit S/B ainsi que de la tension de décalage.

Conclusion

Ce chapitre nous a permit d’exploiter les différentes études théoriques que nous avions
menées dans les précédents chapitres. Nous avons retenu circuit le S/B en boucle fermée, a
intégrateur de Miller (structure 4). A partir des spécifications nécessaires, nous avons congu un
amplificateur asymétrique rail-to-rail large-bande qui a été utilisé au sein de ce circuit S/B et en
tant que buffer d’entrée dans sa configuration suiveur. Nous avons proposé une méthode
d’analyse qui permet de comprendre facilement le fonctionnement et la syntheése de cet

amplificateur et ainsi de déterminer ses caractéristiques quasi-statiques et dynamiques.
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Des efforts importants ont été menés sur la compensation des phénomenes d’injections de
charges lors de la transition en mode de maintien. Une compensation en fréquence
supplémentaire a été nécessaire afin d’augmenter la fréquence de coupure haute du circuit. Les
caractéristiques générales du circuit ainsi implémenté permettent de valider la réalisation effective
d’un circuit d’échantillonnage dans une technologie CMOS basse-tension. Les performances
obtenues du circuit, de version asymétrique, a savoir une résolution effective de 10 bits pour un
temps d’acquisition et d’établissement d’environ 40ns laisse envisager la réalisation dun circuit
plus performant, répondant aux contraintes de ’environnement spatial dans une technologie cible
a longueur de grille minimale plus faible (0.35um). Nous allons nous employer a vérifier cette

hypothese dans le chapitre suivant.
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Chapitre 7

Application aux futurs instruments
d’observation de la Terre

Afin de valider la faisabilité d’une chaine vidéo CMOS basse tension pour un futur
instrument d’observation de la Terre, nous avons réalisé un circuit intégré analogique dont les
fonctions intégrées sont représentatives des spécifications de linstrumentation globale et de

Penvironnement de fonctionnement.

Dans le présent chapitre, nous présenterons donc tout d’abord les reperes technologiques
et de conception inhérents a lenvironnement spatial. Nous présenterons notamment des
méthodes de durcissement aux radiations au niveau layout. Ensuite, le démonstrateur réalisé en
technologie ST BiCMOS6G 0.35um sous tension d’alimentation 3.3V sera dimensionné. Ce
démonstrateur intégre notamment un circuit S/B tout symétrique, un buffer d’entrée différentiel
rail-to-rail large bande. L’intégration complete de I’Asic ainsi dimensionné sera ensuite présenté,
et ses caractéristiques électriques seront résumées. Les circuits auxiliaires de tests, nécessaires aux
mesures expérimentales seront décrits, qu’ils soient intégrés a I'intérieur de ’Asic ou sur la carte
de test. Enfin, nous terminerons par une validation de I'intégration par la comparaison entre les

résultats issus des simulations et les mesures expérimentales.

1. Reperes technologiques liés a ’environnement

spatial

Les contraintes rayonnantes de 'environnement spatial sont prises en compte des le cahier
des charges d’un projet spatial. Ces contraintes sont évaluées en fonction de 'orbite du véhicule
spatial durant toute la mission ainsi que de sa durée. L’évaluation de la contrainte rayonnante
étant toujours approximative, il est nécessaire d’intégrer une marge de sécurité par rapport a cette
évaluation, marge plus connue sous le nom de RDM (Radiation Design Margin). Mais la notion
de RDM est simplement applicable aux effets de dose cumulée. Pour les événements singuliers, il
est plutot réalisé une analyse probabiliste d’apparition, dépendante du LET de seuil du

composant et de la nature des particules.
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A partir de ces éléments, il est alors nécessaire d’effectuer une recherche technologique

pour établir le choix de la technologie qui sera retenue lors de 'intégration.

1.1 Des technologies cibles sous environnement
radiatif

La prise en compte du durcissement aux radiations peut se faire a partir du choix du
procédé technologique mis en ceuvre dans la conception des circuits intégrés, notamment par

I'optimisation des étapes de fabrication.

Le facteur le plus efficace pour le durcissement d’un transistor MOS est sans aucun doute
la réduction de I'épaisseur d’oxyde de grille t,. On peut ainsi considérer que les épaisseurs
d’oxyde inférieures a 15nm sont suffisantes pour étre utilisées dans la majeure partie des
véhicules spatiaux. Nous noterons aussi [Dos Santos, 1998] que les oxydes humides (c’est-a-dire
obtenus dans une atmospheére de vapeur pyrogénique) sont moins sensibles, et que la présence de

fluor améliore aussi la tenue aux radiations.

Néanmoins, il reste toujours le probleme des courants de fuite générés par les transistors
latéraux, inhérent au transistor NMOS. Une solution consiste a augmenter le dopage du substrat
p sous les bords latéraux du transistor, au détriment de la largeur effective L ; du canal suite a

I'extension du dopant sous la grille.

1.2 Méthodes de durcissement des circuits aux
radiations

1.2.1 Les classes de durcissement
On classe généralement les circuits utilisés dans un environnement spatial selon les trois

niveaux :

e Circuit durci (Radiation Hard) : il est censé étre immunisé a toute interférence de

radiation ionisante.

e C(Circuit tolérant (Radiation Tolerant) : il peut subir des altérations, mais sans perte

de fonctionnalités.

e Circuit sensible (Radiation Soft) : il peut subir des altérations profondes, pouvant

aller d’une perte significative de la fonctionnalité jusqu’a une perte totale.
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1.2.2 Les niveaux de durcissement

LLa notion de durcissement aux radiations se congoit a trois niveaux bien distincts.

e Au niveau du systéeme : clle consiste a optimiser I'orbite du véhicule spatial ainsi
que ses différents parametres afin de minimiser autant que possible les effets des rayonnements

sur le systeme global.

e Au niveau des sous-systémes : la solution la plus simple consiste a ajouter un
blindage au niveau des sous-systemes. L’intérét certain, de cette méthode, repose sur le degré de
liberté supplémentaire ouvert aux concepteurs des électroniques embarquées puisque les
fonctions devant étre réalisées sont alors allégées de la contrainte rayonnante. Cette solution est
néanmoins en grande partie proscrite en raison du colt occasionné par 'apport de masse
inhérent au blindage (le cout du véhicule est directement proportionnel a sa masse, et la masse du
véhicule est limitée par les capacités du lanceur). On peut profiter d’'un placement judicieux des
sous-systemes en se servant du blindage créé par certaines parties mécaniques du véhicule, mais la
tendance du développement de véhicules de tailles de plus en plus petites proscrit cette méthode.
La technique la plus répandue réside alors dans la duplication des sous-systemes. A partir de
calculs basés sur la théorie de fiabilité des systemes, certains sous-systemes sont dupliqués afin
d’étre, soit utilisés de fagon alternative, soit pour que le duplicat prenne la releve lors de la perte
de fonctionnalité du sous-systéme initial ('exemple le plus connu et représentatif étant le satellite
d’observation Hubble, étant aujourd’hui a la limite de sa fonctionnalité en raison de la perte de
deux gyroscopes sur six — trois étant nécessaires pour son fonctionnement — et bien que ceux-ci
aient déja été remplacés en 1999). Ces techniques nécessitent, de plus, des méthodes de détection

des défaillances en vol.

e Au niveau du composant : la solution idéale consiste a disposer de circuits intégrés
durcis, ce qui malheureusement devient de plus en plus difficile en raison du marché des
composants durcis qui s’amenuise. Il peut aussi étre fait usage de boitiers blindés pour les puces
nues. Mais ceux-ci sont en général dédiés pour des milieux radiatifs tres particuliers, et le risque
encouru est de voir au contraire un accroissement de la dose cumulée absorbée. 1ls sont, de plus,
d’aucune utilité pour les effets singuliers. Il ne reste alors que la solution la plus efficace : la prise
en compte des effets dus au rayonnement des la conception par la maitrise des effets de la dose

cumulée et des verrouillages de courant.

Dans le cadre de notre étude, afin d’utiliser, si possible, une technologie CMOS

« standard », c’est-a-dire non dédiée principalement aux applications spatiales, puisque nous nous
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sommes placé au niveau du composant, nous ne présenterons plus en détail que les méthodes de

durcissement au niveau de la conception, et plus particuliérement au niveau du layout.

1.2.3 Les implantations p+

Les effets de la dose cumulée sont essentiellement réduits par des techniques de layout. Le
but étant principalement d’empécher ou de retarder le phénomeéne d’inversion dans le substrat.
Cette inversion est notamment problématique sous 'oxyde épais d’isolation par laquelle peut se
former un transistor bipolaire parasite, d’abord sous des pistes de connections plus positives que
le substrat mais surtout de facon plus généralisée. Autour des transistors MOS, nous utilisons
généralement des implantations p+. Ce sont ces mémes implantations que 'on utilise pour
réaliser les prises de contact électrique avec le substrat p-. Ces « anneaux de garde » ainsi formés
ne sont en fait que la version au niveau layout des anneaux que l'on retrouve dans certaines
technologies par lesquelles on réalise une augmentation de 'implantation de blocage autour des
transistors NMOS [Briere,1997] et que I'on retrouve notamment sur la technologie SOI DMILL.

Le blocage est avant tout lié au dopage élevé introduit, environ 10" atomes/cm’.

Une précaution s’impose lorsque ces anneaux sont utilisés : il faut éviter qu’ils soient en
contact avec les diffusions n+ (source et drain des transistors NMOS par exemple) afin de ne pas

réduire la tension de claquage des jonctions.

1.2.4 Les transistors MOS a grille fermée

Les effets des transistors latéraux peuvent étre supprimés par I'utilisation de transistors
MOS a grille fermée (Enclosed Layout Transistors=EdgeLess Transistors, ELT) [Hatano,1985].
Cette structure permet d’éliminer linterfance continue de la source et le drain avec 'oxyde
LOCOS dans la géométrie classique du transistor MOS. Certains inconvénients doivent

néanmoins étre pris en considération [Anelli,2000] :

e Superficie utilisée plus large, ce qui entraine une densité d’intégration plus

faible,

e Valeur minimale du rapport W/L utilisable ('accés a la diffusion intérieure

nécessitant un plot de contact),

e Difficulté de modélisation du rapport W/L (et difficulté d’extraction dans les
outils de CAO),

e Dissymétrie du transistor (perte de la notion de symétrie du transistor MOS),

e Augmentation des capacités grille-source et/ou grille-drain.
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Ces inconvénients étaient consciemment évalués, nous pouvons remédier a certains points

mentionnés ci-dessus :

o La superficie utilisée bien que plus grande est a mettre en regard de la
simplification du dessin de certaines fonctions analogiques appairées telles que la paire

différentielle ou le miroir de courant de précision.

° La modélisation du rapport W/L dans les outils de CAO demande une simple
macro d’extraction du rapport géométrique W /L. Dans certaines technologies disposant
d’une librairie de transistors a grille fermée, la macro d’extraction est intégrée dans le

design kit de la technologie.

o La perte de la notion de symétrie du transistor peut permettre de mieux
controler certains points « délicats » des circuits en réduisant plus ou moins la capacité

parasite équivalente.

La figure 7.1 représente le layout d'un MOS a grille fermée. Nous pouvons remarquer que
le concepteur a le choix de sélectionner la zone centrale comme drain ou comme source afin

d’optimiser le comportement dynamique de la fonction.

SorD

Gate

Divain and Sowrce diffision

Fig. 7.1: Dessin du transistor MOS a grille fermée utilisé [Anelli,1999]
L’extraction du rapport géométrique W/L équivalent du transistor MOS a grille fermée est
basée sur I’étude du champ électrique sous la grille du transistor [Grignoux,1982][Giraldo,2000]

[Giraldo,1998] . Ce rapport est alors déterminé selon I’équation :

W, 20 1-a (d - d)2
=4 + 2K +3
L ' 1 1 L 7-1
ff In d —ya® + 2a +51n| — off -1
' 2 (04
d'-2al
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ou chacun des termes de la somme représente la contribution des sous parties T, , T, et T; du
transistor (Fig. 7.1). Le parametre K est dépendant de la géométrie du transistor et prend en
compte le nombre d’occurrences de la sous-partie T, dans le transistor global. Le terme o ne
peut, a priori, pas étre déterminé directement. C’est a partir de la mise en adéquation de mesures
expérimentales sur des transistors équivalents « droits » et a grille fermée, que ce coefficient est
extrait. Il est montré [Giraldo,2000] que sur des technologies CMOS de 2.5um a 0.25um, ce

parameétre est sensiblement indépendant de la technologie et de valeur approximative 0.05.

L’utilisation des transistors a grille fermée implique une limitation quant au rapport
géométrique minimal implémentable, en raison du nécessaire contact électrique au centre du
transistor (source ou drain). Par exemple, dans la technologie ST BiCMOS 0.35um, a partir de
Pextraction du rapport géométrique équivalent minimal d’un transistor a grille fermée permet de
déduire que le transistor « droit » équivalent est de rapport géométrique 5.7um/0.407um, soit un
rapport W/L=14. Le courant minimal de drain qui donne le régime de forte inversion est
d’environ 150puA pour une tension grille-source de 1V, a comparer au courant drain minimal

d’environ 15uA pour un transistor droit de taille minimale (L=0.35um, W=0.4um).
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Fig. 7.2 : Exemples de dessin de fonctions analogiques nécessitant un bon appariement des transistors en
technologie ST BiCMOS6G 0.35pm a) Paire différentielle PMOS b) Miroir de courant NMOS

Néanmoins, en comparaison avec le transistor droit, le transistor a grille fermée permet une
meilleure symétrie dans le dessin de fonctions analogiques nécessitant un bon appariement. Nous
pouvons ainsi remarquer (Fig. 7.2) que cette nature géométrique permet un dessin trés simple et

symétrique de fonctions telles que des paires différentielles ou des miroirs de courant (en
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imbriquant les transistors), trés sensibles a la dispersion des parameétres technologiques sur le

wafer.

2. Démonstrateur durci en technologie ST
BiCMOS 0.35pum

Le démonstrateur en technologie CMOS 0.6um que nous avons présenté au chapitre
précédent utilisait une structure S/B en boucle fermée. I’étude de 'ensemble des architectures
S/B du chapitre 4 nous a montré que la structure S/B a double capacité compensé par effet
Miller était une architecture optimale en raison de son principe de fonctionnement proche du
circuit S/B de principe en mode échantillonnage (donc potentiellement rapide) et de la réduction

de Ierreur générée par phénomene d’injection de charges (donc permettant une bonne précision).

2.1 L’architecture du circuit S/B (structure 5)

s 1T
Vwo— ¥ L L p }..{C..

C!Il
[

Vour

Fig. 7.3 : Schéma de principe du circuit S/B a double capacité compensé par effet Miller (structure 5)
La figure 7.3 rappelle le schéma de principe du circuit S/B a double capacité compensé par

effet Miller dans sa version asymétrique.

Nous avons réalisé une version symétrique de cette architecture (Fig. 7.4). Dans la version
asymétrique de ce circuit, Pamplificateur opérationnel est utilisé est en configuration suiveur en
mode échantillonnage afin de présenter, grace a la contre-réaction, la tension de référence de
mode commun sur 'armature basse des capacités de stockage Cy; et C,, . Néanmoins, ce
rebouclage au gain unitaire impose une nécessaire stabilité en fréquence de I'amplificateur
opérationnel rebouclé au gain unitaire. Il peut alors étre profitable de simplement imposer, a la
sortie de 'amplificateur, la source de tension de référence. L'intérét est de supprimer le temps
d’établissement de I'amplificateur en configuration de suiveur. Nous avons retenu ce principe
dans la version symétrique du circuit. Le principe de fonctionnement du circuit symétrique est
alors équivalent a celui du circuit asymétrique, la configuration suiveur de I'amplificateur

asymétrique ne servant qu’a imposer la tension de référence sur les armatures basses des capacités
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(entrée inverseuse et sortie de Pamplificateur) étant directement remplacée par une vraie source

de tension V,; supposée parfaite.

Comme nous 'avons montré au chapitre 4, la structure 5 ne nécessite pas un amplificateur
opérationnel a fort gain en boucle ouverte, ni un fonctionnement des entrées et sorties en « rail-
to-rail ». Par contre, la chalne vidéo étant dans sa totalité différentielle, le circuit S/B nécessite un
étage pilote capable d’effectuer une attaque en tension, ce qui impose de réaliser un amplificateur

opérationnel A, symétrique, rail-to-rail et large bande (Fig. 7.4).

» o Vour+
1 Crtac L
{ T
L [ CHmi -
[\
V]N so— v O1q Sq v
ref ;; ref
VL\I- C ¢la ? 51
1/
‘7 I\ Capi
» o Vour.
T

Fig. 7.4 : Schéma de principe du circuit S/B symétrique a4 double capacité compensé par effet Miller avec
son buffer d’entrée symétrique

2.2 Dimensionnement au premier ordre du circuit
différentiel S/B

Nous utilisons I'étude menée sur 'architecture asymétrique de ce circuit au chapitre 4.

L’expression du transfert en tension composite G du circuit asymétrique (Fig. 4.28) est donnée
par :

v RL 1

G.(p) = — = * -

Vel Ry +r se LT p[RL//(r()N + rse)](cm + Gy CL) L+ prog,

G c0

(7-2)

on T T

Le dimensionnement au premier ordre est donc tout d’abord déterminé par le simple choix
des valeurs de capacité de stockage Cy, et C;, et du dimensionnement du commutateur
analogique S. (nous considérons une version asymétrique de la structure du circuit lorsqu’il s’agit
du dimensionnement de constantes de temps). Nous avons déja montré que le choix de la valeur

de la capacité de stockage dans un circuit d’échantillonnage était le résultat d’'un compromis

A partir de la figure 3.17, nous pouvons déterminer que dans lhypothése d’un
convertisseur analogique-numérique de résolution N=14bits en sortie de la chaine vidéo, la valeur

de la capacité de stockage nécessaire afin d’obtenir une résolution effective du circuit de 12bits
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doit étre supérieure a 1pF. Il faut prendre en compte les moyens de test internes a l'asic
comprenant un buffer de sortie « statique » ainsi qu’un buffer de sortie « dynamique » dont les
connexions sur chaque sortie différentielle augmentent la valeur des capacités parasites. Ainsi la
valeur de la capacité équivalente Cy,+C,,, a été prise a 2.8pF. Cette valeur a été répartie de fagon

équivalente sur les deux capacités C,;;=C,,=1.4pF.

2.3 Le buffer d’entrée symétrique rail-to-rail large
bande

Cet étage d’entrée peut-étre un bloc limitant dans les performances que peut atteindre le
circuit S/B. La difficulté dans la réalisation de cette fonction repose sur la conception d’une
fonction amplificatrice différentielle en entrée et a sorties symétriques, large-bande, a fort gain,
rail-to-rail, inconditionnellement stable en fréquence lorsque rebouclée au gain unitaire et avec la

possibilité de fournir un courant de charge suffisant.

2.3.1 Spécifications

Plusieurs points de vue peuvent étre retenus dans le dimensionnement de cet étage.
Lorsque I'approche est totalement théorique, nous pouvons réutiliser les équations fournies aux
chapitres 3 et 4 concernant le courant de charge minimal nécessaire de I’étage, sa bande passante
en boucle fermée, et son gain quasi-statique en boucle ouverte lorsqu’une erreur en terme de LSB

lui est allouée.

Néanmoins ce dimensionnement ne tient pas compte, dans ce cas, des erreurs
supplémentaires, non prises en compte dans 'approche théorique. Par exemple, dans le cas du
dimensionnement du gain quasi-statique en boucle ouverte, nous pouvons utiliser la figure 3.27
pat laquelle Pattribution d’une erreur allouée de 1/8LSB a cet étage pour une résolution effective
de 12bits nous permet d’en déduire une valeur de gain de 90dB. Cela suppose notamment que les
phénomenes d’injections de charges n’introduisent pas d’erreurs supplémentaires par rapport a
celles prédites par la théorie. Afin de prendre une marge d’erreur, nous nous sommes donc fixé a

la réalisation d’un étage de gain quasi-statique en boucle ouverte supérieur a 95dB en conditions
typiques.

Le produit gain-bande au 1% ordre de I’étage doit étre suffisamment élevé pour ne pas
dégrader la réponse temporelle du circuit S/B en lui-méme. 1l est ainsi intéressant de réaliser une
fonction amplificatrice de bande-passante en boucle fermée la plus large possible, typiquement
supérieure 2 160MHz. D’autre part, grace a la contre-réaction parallele, les résistances de sortie

sont faibles devant la valeur de ., des commutateurs analogiques du S/B.
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2.3.2 Architecture d’une structure symétrique

a) Structure de I’étage d’entrée en boucle ouverte

La figure 7.5 représente le schéma petits signaux d’un amplificateur opérationnel

symétrique.

l\

T v,

Fig. 7.5 : Schéma représentatif petits signaux d’un amplificateur opérationnel symétrique

Dans le cadre de notre instrumentation, 'amplificateur opérationnel nécessitant un fort

gain ainsi que des entrées et sorties différentielles rail-to-rail, nous pouvons adapter I'architecture

de Pamplificateur opérationnel asymétrique développé au chapitre 6. La structure sera alors

comp

osce :

e dun étage dlentrée rail-to-rail comprenant deux paires différentielles
complémentaires dont les charges actives sont des miroirs de courant cascode
amélioré a large excursion,

e de deux étages de sortie (pour chaque sortie symétrique) de type source commune
classe AB rail-to-rail.

"""""""" partieb | VT partiea v !
I d L
Mahl _I M, C) 2b ' Ipuna Z&) ML, I_ |E1&
el e
M,
Vaib® Vsla

b || o | s

______________________________________________________________________

Fig. 7.6 : Schéma de P’étage d’entrée de ’amplificateur opérationnel symétrique

Le schéma de I'étage d’entrée de 'amplificateur opérationnel symétrique est présenté par la

fioure 7.6. Contrairement au principe retenu dans 'amplificateur asymétrique du chapitre 6, la
g p p p y q p )
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symétrisation en sortie de amplificateur nécessite d’injecter les courants issus d’'une méme paire
vers des charges actives disjointes, c’est-a-dire respectivement les parties a et b du circuit. Ainsi, si
nous ne considérons que la paire différentielle d’entrée canal N (M,-M,), le courant drain petit
signal ip,=(g.,/2)(v."-v,) est injecté directement sur la source de M, tandis que le courant drain
ip, est injecté directement sur la source de M,,, . Le principe d’injection est alors équivalent et
complémentaire pour la paire différentielle canal P. Les courants petits signaux appliqués aux

deux sorties du 1 étage sont alors :

1oy =1ps :+EgmN(Ve+ -v.) et Ip, =ips =+5gmp(vc+ -v.)

(7-3)
. . 1 . . 1
Ipioa = 1p2 :_EgmN(Ve+ -v.) ct Ipiga = 1pg :_Egmp(vw -v.)

b) Structure de I’étage de sortie en boucle ouverte

L’étage de sortie a source commune classe AB rail-to-rail est connecté pour chacune des
sorties symétriques vy, et vy, de l'amplificateur. Néanmoins, la spécification de fort gain
différentiel (>90dB) de 'amplificateur a nécessité de cascoder les transistors de sorties M, et M,,.
Le schéma de I’étage de sortie cascodé appliqué sur chaque sortie symétrique de 'amplificateur
est présenté (Fig. 7.7). Nous rappelons que pour pré-polariser M,;-M,, qui fonctionnent en classe
AB, on doit «ouvrir» la connexion entre les drains M,,- M, (Fig. 7.6) pour insérer les

transistors M,, et M4 (Fig. 7.7) qui offrent une faible résistance dynamique.

Ty ez

59

"I M, M, I" 1 .

O_O ] 22c E’IZZC gL
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-

Fig. 7.7 : Schéma de I’étage de sortie source commune classe AB cascodé appliqué sur chaque sortie
symétrique de ’amplificateur

c) Amplificateur complet
Par conséquent, nous pouvons déterminer rapidement le gain en tension différentiel en
boucle ouverte pour chaque sortie de Pamplificateur, en réutilisant les calculs déja menés aux

chapitres 5 et 6 :
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Ao st U 8an * 8mp “8maa
d0a = .
Va 2 &510a + 85142 &5+ + &y (7 4)
A _ Vs . -1 & mN + & mp “&m22b
dob = )
Vd 2 8aob t 8aap 8- T 8L
OU &0, €t o140 représentent les conductances de sortie déterminées au chapitre 6 :
€Ds10a,b
8510a,b et
1+ Em10a,b /(gDSSa,b + gDSZa,b) (7-5)
&psida,b
8s14a,b
T+ goisan /(8psizay T 8psaas)
etou g, représentent les conductances de sortie respectives des voies a et b :
8Ds22¢
Boy— ® (7-6)

L+ g 0 / 8psaa

d) Adaptation en configuration suiveur
L’amplificateur ainsi constitué doit étre utilisé en configuration de buffer. Une méthode
classique de rebouclage de I'amplificateur symétrique au gain unitaire consiste a utiliser des

résistances afin de configurer 'amplificateur en mode suiveur (Fig. 7.8).

R>
= T
“l R 'L
\'dT l\'ud
o—M
e R —
v l | . l o

Fig. 7.8 : Configuration de 'amplificateur symétrique en mode suiveur avec éléments résistifs

Cette méthode ne peut néanmoins pas étre appliquée dans le cas de notre instrumentation
en raison du fort gain différentiel nécessaire en boucle ouverte. En effet, les résistances utilisées
pour le rebouclage de 'amplificateur diminuent la charge résistive en sortie de 'amplificateur en
boucle ouverte, ce qui fait chuter la valeur du gain de plateau. D’autre part, 'application du signal
sur les entrées inverseuses, via les résistances R; impose une valeur finie des résistances d’entrée
de Pamplificateur. Seules des fortes valeurs de résistances implémentées pourraient permettre de
ne pas trop dégrader le gain, mais au détriment de la surface de silicium nécessaire pour réaliser
ces résistances et éventuellement de la bande passante par lintroduction de capacités réparties

associées a ces résistances.
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I1 est alors nécessaire d’utiliser un amplificateur opérationnel symétrique a quatre entrées de
facon a profiter de la contre-réaction série appliquée sur 'entrée non inverseuse, ce qui donnerait

les résistances d’entrée différentielles et de mode commun quasi-infinies.

2.3.3 Circuit rail-to-rail symétrique proposé
a) Principe

La figure 7.9 propose la structure retenue. Ce circuit peut étre assimilé a la famille des
amplificateurs d’instrumentation, ou de fagon classique, la tension différentielle d’entrée (signal

utile) est appliquée sur les entrées non inverseuses de deux amplificateurs opérationnels.

l\‘hi
————O

i

p————oO0
b
_ b)

-

Fig. 7.9 : Schéma d’étude de Pamplificateur opérationnel symétrique a quatre entrées : a) en boucle ouverte
b) en mode suiveur

Puisque les gains différentiels v /vy, et v,/vy, de Pamplificateur en boucle ouverte sont
supposés tres grand devant 1, la boucle de contre-réaction force les tensions différentielles
v =v~0. Ainsi, selon la représentation de la figure 7.9b, nous avons directement v.=G (v, -V,
)= Gyvq avec G4, =1. Nous pouvons alors considérer que ce circuit est un véritable amplificateur

d’instrumentation a sorties symétriques.

b) Etage d’entrée

iy T Ik

M:i: l‘!l:_J ILE-IH. MQ_I, L_:I!llo IE‘“-
oo o | R e i | | o

M.z, I__iﬁi‘“’ G:)I::'o i:“.;_\u(r ) M, I__Iﬁl”‘

=)

L Lo

Fig. 7.10 : L’étage d’entrée de ’amplificateur opérationnel différentiel symétrique comporte 4 entrées
constituées de deux paires différentielles rail-to-rail.
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En pratique, les quatre entrées de Pamplificateur (v, ,v,.,) et (V.,; ,V.,) sont réalisées a I'aide
de deux paires différentielles (dans le cas d’un étage d’entrée rail-to-rail, chaque « paire »
comprend une paire canal N et une paire canal P), chacune étant polarisée par sa propre source

de courant. La structure de I'étage d’entrée de 'amplificateur est alors modifiée (Fig. 7.10).

Les paires différentielles canal N (M,,-M,,) et (M,,-M,,) ainsi que les paires différentielles
canal P (M;-M,,) et (M,-M,;) partagent alors les mémes charges actives (miroir de courant
cascode amélioré a grande excursion). Avec ’hypothese de symétrie des paires différentielles et de

Iégalité des sources de courant I Lony €t Lop, = Lop, , les intensités des courants

polNa =

dynamiques des transistors de sorties M,,,, et M,,,, sont données par les expressions :

1

e = Up2a T ip2p) = =7 8unWar + V)
2
1

b = Upay Y ipap) = == 8p (Vg + Vyg2)
2

(7-7)

1

ipiy = Upta T ipp) = =8 (Va1 + Vg2)
2
1

by = (ps, Tipsp) = = 8uwp (Vg + Vyg3)

2
Avec Thypothese petit signal, les conductances de sortie de chaque sortie symétrique de
Iamplificateur n’étant pas modifiées, le gain en tension différentiel a sorties symétriques de cet
étage en boucle ouverte est alors :

\4 - V. _ g +g
Adm _ s+ s ~ mN mP (7-8)

+v

v 42 8s10a 1 814

di
c) Schéma complet de Pamplificateur symétrique a quatre entrées
Le schéma complet de 'amplificateur avec ses deux étages de sortie sources communes

classe AB cascodé est présenté figure 7.11.

Selon la méthode utilisée dans le chapitre 6, nous avons « ouvert » les deux circuits drain
pour introduire les dipoles de prépolarisation classe AB (M, , Mq,}) et connecter les grilles des
sources communes M,,,;, et M,,,;, . Nous rappelons que les dipoles qui relient les grilles de M,,,,
et M,,,, présentent des résistances dynamiques trés petites devant les résistances de sortie 1/g,,
et 1/g,4,,, du 17 étage. De ce fait, en petit signal, les deux tensions de sortie v,;, et v, du 1% étage
sont directement appliquées respectivement sur les grilles de M, -M,,, et M, -M,,, . Avec
I’hypothese que M, ou M,, est actif (classe AB), on en déduit le gain en tension différentiel a

sorties symétriques en boucle ouverte :
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Vi, T Ve_ N T 8mp 8m22a
Ao = Agor-Aya = = ‘ (7-9)

Vat + Vdz 8510a + 85142 8s22ac + 8s21ac

Dans les contraintes de ce buffer symétrique d’entrée, il est nécessaire que les résistances de
sortie R." et R en boucle fermée soient relativement petite devant la valeur de ry des
commutateurs analogiques (r,=1kQ) afin de ne pas pénaliser le temps d’établissement du circuit
S/B. A pattir de la théorie de la contre-réaction, la conductance de sortie en boucle fermée est de
la forme G,'= G, =1/R."=1/R /=g [1+kA ] ou g, est la conductance de sortie en boucle ouverte
et k est le facteur de report (k=1) et A, est ici le gain d’une voie (A;=A,/2). Dans ce cas :

] A 1

Doy (7-10)

+
/Ry =Gy =G =G = [gSZZaC d018 m22a

s + gleac

2 2

ou Ay, donné par (7-8) correspond au gain différentiel a sorties symétriques du 17 étage.

Cette relation montre que la résistance de sortie R peut satisfaire facilement la condition
R <tn/10. D’autre part, nous pouvons remarquer que le cascode classe AB de sortie ne réduit
pas la valeur de R, mais améliore la bande passante en boucle fermée. En effet, la position du
second pole correspond a la constante de temps «vue» par les grilles de M,;,, et M,, , .
L’introduction des grilles communes M,,,, et M,,,, réduisent I'effet Miller qui aurait été produit
par M, et M, , configurés en simples sources communes.

Le circuit de controle de mode commun utilisé est un circuit CMFB a comparateur
d’erreurs (DDA-CMFEB, chapitre 5). Afin de simplifier le schéma, nous présentons une version
dans laquelle les sources de courant de polarisation des paires différentielles de I’étage d’entrée de
Iamplificateur sont controlées par des miroirs de courant classiques. Dans le schéma réel de
Pamplificateur (Fig. 7.12), les miroirs de courant utilisés sont des miroirs de courant cascode
amélioré a large excursion. Dans ce type de circuit symétrique, les courants de sortie des paires

différentielles sont :
IppsT ippy = (1/ Z)ngS(VS+_Vmc)_ (1/2)8024(Vi-Vino)

st iy, = (1/ Z)gm25<VS+' Vo)

Avec le cas particulier ou V" et V" sont de méme amplitude et en opposition de phase. Le

(7-11)

terme (V_"-V,)/2 correspond alors 2 la tension « moyenne » des deux sorties ou tension de mode

commun en sortie V ainsi :

smc 3
. . 7-12
ipost ips = (1/2).8unos- Ve (7-12)

Le circuit de contréle de mode commun a donc pour fonction d’aligner V=V __ . Pour

cela, comme nous disposons en entrée de paires différentielles canal N et canal P, il est possible

d’agir sur leurs sources de courant de fagon a controler les courants différentiels appliqués aux
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sources de M,,,, et M, par lintermédiaire des transconductances des paires différentielles

d’entrée.

M, |__|Ed'b (:)ch Vo — 3 Ve

M,, I

Iz

luty

) M, |—!—| M, M,
M. Ml Y
T -

Circuit de Contréle du Mode Commun
Fig. 7.11 : Schéma de principe de ’amplificateur opérationnel symétrique a quatre entrées avec son circuit
de contréle du mode commun

Nous pouvons aussi remarquer que les signaux issus du CMEB sont transmis jusqu’aux
sources de M,,,, et My}, par I'intermédiaire d’un nceud a basse impédance, ce qui donne un faible
temps de réponse jusqu’a la sortie du 1% étage.

L’amplitude de la tension différentielle V'~ Vi disponible en sortie est élevée puisque nous
cherchons une dynamique rail-to-rail. Avec des paires différentielles M,, a M,; du CMFB, sans
contre-réaction locale sur les sources, ce dispositif ne fonctionne pas en régime linéaire.
L’amplitude maximale de la tension différentielle admissible sans écrétage notable est donnée par

la relation [Geiger,2001] :

(7-13)
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Ce qui impose un fort courant de polarisation et des transistors étroits. Cependant
Iutilisation de transistors MOS a grille fermée entraine des rapports géométriques minimaux

(5.7um/0.407um).

Pour augmenter la plage admissible de la tension différentielle, il est plus simple d’effectuer
une contre-réaction sur les sources des paires différentielles, ce qui a pour effet de réduire la
transconductance G,, du dispositif. Une solution consiste a introduire « en série » deux transistors

a grille fermée de taille minimale afin de maximiser la plage de fonctionnement linéaire du circuit.
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Fig. 7.12 : Schéma complet de ’amplificateur opérationnel différentiel d’entrée
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2.3.4 Implémentation

B

175um

263um

375um

Fig. 7.13 : Layout de ’amplificateur opérationnel symétrique a quatre entrées de la figure (Fig. 7.12)

Le layout de 'amplificateur opérationnel symétrique a quatre entrées de la figure 7.12 est
présenté Fig. 7.13. La surface requise sur le silicium est d’environ 0.06mm? L’amplificateur
possede une entrée numérique supplémentaire suivie d’un trigger permettant d’ « éteindre » toutes
les sources de courant de Pamplificateur via Iextérieur de I’Asic. Cela permet ainsi de pouvoir
tester directement le circuit S/B sans passer par le buffer symétrique d’entrée. Nous

remarquerons aussi la large capacité de découplage entre les alimentations.

2.3.5 Résultats

a) Caractéristiques quasi-statiques
La consommation quasi-statique de Pamplificateur symétrique au repos est de 6.3mA, soit

une puissance consommée quasi-statique de 20.8mW, dans les conditions typiques.

La figure 7.14 présente la variation de le tension de mode commun en sortie de
Pamplificateur (pour une tension de mode commun désirée de 1.65V) en fonction de la tension
de mode commun appliquée en entrée. Nous remarquons que sa dérive est faible, et le circuit de

controle de mode commun parvient a conserver cette tension de mode commun en sortie dans la

plage [1.643V;1.648V], c’est-a-dire avec une variation inférieure a 23mV.
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1: ((VS("/buff_outp") + VS("/buff outm")) / 2)

1.643 L L L P ‘ T R L
0.000 . 8250 1.650 2.475 3.300
Vmc

Fig. 7.14 : Variation de la tension de mode commun en sortie de Pamplificateur pour une tension désirée de
1.65V en fonction de la tension de mode commun en entrée (0-3.3V).

Afin de qualifier les caractéristiques quasi-statiques de transfert de lamplificateur, et
puisque celui-ci est utilisé en configuration de suiveur, nous modélisons les variations quasi-

statiques de la sortie différentielle V, sous la forme (a tension de mode commun donnée) :

Vo, = t+elv, + v+ NL(V,) (7-14)

Comme formulé dans le chapitre 6, nous avons un degré de liberté sur le choix des origines
de la fonction non-linéaire NL; nous choisissons de fixer une non-linéarité nulle aux extrémités
de la plage de fonctionnement du circuit. La chaine traitant des signaux différentiels d’entrée

d’amplitude maximale 2V

op » NOUs extrayons la valeur de Perreur de gain pour ces extrémités de

fonctionnement, soit €=-3,2.10°. Nous en déduisons la tension de décalage de 'amplificateur
V, =+13.3uV. La non-linéarité différentielle est alors extraite et présentée Fig. 7.15. La variation
créte a créte de la non-linéarité est [-52uV;26uV].

1 (VS("/buff_outp") - VS("/buff_outm") - ((1 - 3.185e-06) *

104 x: (VS("/buff_inp") - VS("/buff_inm"))

20u N

\

-20u

-40u

-60u S T S S S S S N S T S S S S R
-1.0 -.50 0.0 .50 1.0
(V)
Fig. 7.15 : Non-linéarité de la tension de sortie différentielle du buffer symétrique en fonction de

Pamplitude du signal différentiel en entrée (centré sur la tension de mode commun)

b) Caractéristiques dynamiques
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La figure 7.16 présente le diagramme de Bode de 'amplificateur opérationnel symétrique en
boucle ouverte et en configuration de suiveur sur charge capacitive de 3pF (représentative de la
charge capacitive introduite pat le circuit S/B et dont les armatures basses sont connectées a la
tension de mode commun désirée en sortie). L’amplificateur, compensé en fréquence, présente
un produit gain bande au premier ordre de 207MHz pour un gain en tension différentiel quasi-
statique de 99dB a la tension de mode commun V_=1.65V. Nous pouvons remarquer que la
décroissance du module est de —20dB/décade et que le déphasage est proche de —45° (-135°) a la

fréquence pour laquelle le module du gain est 1.

A phass((VF("s/buff_outp") o: dB20(((VF("sbuff_outp")
. " "
120 X dB20(((VF("/buff_outp") - 0.00
100 -50.0
S| x
80 -100
60 -150
o
_l:g 40 -200 g
20 -250
0.0 -300
-20 -350
-40 ’ ’ ’ H -400
10 100 1K 10K 100K 1M 10M 100M 1G 10G
xa freq ( Hz ) o

Fig. 7.16 : Diagramme de Bode (module et phase) en simulations post-layout de Pamplificateur
opérationnel symétrique a quatre entrées en boucle ouverte et en configuration suiveur, en conditions
typiques, sur charge capacitive de 3pF.

Les figures 7.17a,b,c représentent la variation du gain en tension différentiel quasi-statique
et du produit gain bande au 17 ordre en fonction de la tension d’alimentation (3.3V£10%), de la
température (-55°C/125°C) et de la tension de mode commun en entrée (1.65VE£10%).

=i ymax(dB20([((VF("/buff out
. gai " = ymax(dB20([(VF("/butf_ B
21 1 : gainBwProd(((VF("/buff_ou 120 L eaeodt { (Y betE = ymax(dB20(((VF("/buff_
280M ! 120 o : gainBwProd(((VE("/buff

212M 115 260M 115

/ \\ 209.0M 115
210M 110 240M /i 110 /
\ \ 208.5M 110
208M 105 220M 105 /
\ 208.0M 105
200M 100
206M 100 R — &
180M
204M 5.0
207.0M 95.0
160M 90.0 /\
202M 30.0 \
// 140M 85.0 206.5M 90.0
2oom \\ 85.0 120M \ 80.0 206.0M 85.0

198M 80.0 1004 75.0 205.5M 80.0
3.0 3.2 3.4 3.6 -55.0 35.0 125 1.5 1.6 1.7 1.8
! vdd = ’ temp = v vme -

Fig. 7.17 : Variation du Produit Gain Bande et du gain en tension différentiel quasi-statique: a) en fonction
de la tension d’alimentation Vpp (3.3V£10%) b) en fonction de la température (-55°C/125°C) c) en fonction
de la tension de mode commun (1.65V+10%)
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Au voisinage des conditions nominales, nous pouvons donc en déduire les coefficients du

produit gain-bande passante au 1% ordre :

1 AGBW
Ay = = 1%/ V
GBW AV
1 AGBW .
S p— = ~1,6107° / °C (7-15)
GBW AT
1 AGBW .,
= — = 8107% /V
aA\/DD /
GBW AV
mc

Dans sa configuration suiveur, nous en déduisons de manicre équivalente la fréquence de

coupure haute a —=3dB (Fig. 7.18). Dans les conditions typiques, f,=440MHz.

arom =: cross(dB20((VF("/buff outp" T00M = cToss(dB20((VF("/buff o e —: crose(dB20( (VE("/buff_outp"

160M / 600M 442M //B/“\

440M

450M

500M

438M

440M

400M

436M

430M

300M 434M

420M

432M

200M

410M

430M

o 100M Do az6m
25

3.0 3.2 3.4 3.6 -55.0 1.5 1.6 1.7 1.8
vdd temp vme

Fig. 7.18 : Variation de la fréquence de coupure haute a =3dB de ’amplificateur en configuration suiveur :
a) en fonction de la tension d’alimentation Vpp (3.3V£10%) b) en fonction de la température (-55°C/125°C)
c) en fonction de la tension de mode commun (1.65V+10%)

Au voisinage des conditions nominales, nous pouvons aussi établir les coefficients :

1 Af.
CHF
Gy T = +32% /V
fenr AVpp
1 Af.
CHF -
g = —— = 71077 /°C (7-16)
fepqp AT
1 Af.
CHF
N — = -18%/V
fCHF AVrn(:

c) Caractéristiques transitoires
La figure 7.19 présente la réponse temporelle de amplificateur opérationnel a sorties

symétriques a un front montant différentiel d’amplitude 2Vpp de tension de mode commun
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1.65V, de temps de montée 0.lns en entrée sur charges capacitives de 3pF. Le temps
d’acquisition simulé a 0.1% est de 9.5ns.

0 (VT("/buff_outp") - VT("/buff_outnit))
=: (VT("/buff_inp") - VT("/buff_innt))

500m

-500m

time (s)
Fig. 7.19 : Réponse temporelle de Pamplificateur opérationnel en configuration suiveur a un front montant
différentiel d’amplitude 2Vpp, de tension de mode commun 1.65V, de temps de montée 0.1ns en entrée sur
charges capacitives en sortie de 3pF

De méme, la figure 7.20 présente la réponse temporelle de I'amplificateur a un front
descendant dans les mémes conditions que précédemment. Le temps d’acquisition simulé a 0.1%

est de 9.6ns.

0: (VT("s/buff_outp") — VI("/buff_outm"))
=: (VT("sbuff_inp") - VT("sbuff_inm"))

1.0

500m
> 0.0 \\
-500m \\u

time ( s )
Fig. 7.20 : Réponse temporelle de Pamplificateur opérationnel en configuration suiveur a un front
descendant différentiel d’amplitude 2Vpp, de tension de mode commun 1.65V, de temps de descente 0.1ns
en entrée sur charges capacitives en sortie de 3pF

d) Tableau des caractéristiques

Le tableau 7-1 présente les caractéristiques générales, statiques, dynamiques et transitoires

de 'amplificateur opérationnel symétrique de la figure 7.12 . Ces résultats sont obtenus a partir de

simulations post-layout du circuit implémenté.

-215-



Application aux futurs instruments d’observation de la Terre

PARAMETRE \ VALEUR UNITE
CARACTERISTIQUES GENERALES
Technologie ST BiCMOS 0.35um
Surface Layout 0.06 mm?
Plage d’alimentation 3.3V \
| CARACTERISTIQUES STATIQUES
Courant de polarisation total 6.3 mA
Puissance consommée quasi-statique 20.8 mW
Tension de décalage en boucle fermée a gain unitaire 13.3 Y
Erreur de gain en boucle fermée a gain unitaire -3,185 10¢
Gain quasi-statique en boucle ouverte 98.8 dB
| CARACTERISTIQUES DYNAMIQUES EN BOUCLE OUVERTE
| Eréquence de gain unitaire 208 MHz
| CARACTERISTIQUES DYNAMIQUES EN SUIVEUR
| Fréquence de coupure haute 2 —3dB 440 MHz,
| CARACTERISTIQUES TRANSITOIRES EN SUIVEUR
Temps d’acquisition a 0.1% (montée) AVin= +2Vpp 9.5 ns
Temps d’acquisition a 0.1% (descente) AVin=-2Vpp 9.6 ns
(Par défaut) Vpp=3.3V, Ry =oc, C;=3pF, T=27°C

Tab. 7-1: Caractéristiques de ’amplificateur opérationnel a sorties symétriques rail-to-rail large-bande en
simulations typiques post-layout.

2.4 D’amplificateur opérationnel symétrique du
circuit S/B
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Amplificateur folded cascode Circuit de Contrdle du Mode Commun

Fig. 7.21 : Schéma de Pamplificateur opérationnel a sorties symétriques du circuit S/B avec CMFB
L’amplificateur opérationnel a sorties symétriques du circuit S/B ne nécessitant pas
d’étages rail-to-rail ni en entrée, ni en sortie, nous avons intégré une structure d’amplificateur plus
« classique ». Le gain en tension différentiel en boucle ouverte peut étre plus faible puisque
n’intervenant que pour introduire Peffet Miller sur la capacité C;, . Ceci permet d’assurer que

Perreur résultante différentielle générée par les injections de charges via les commutateurs
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analogiques S, en entrée de amplificateur ne sature pas les sorties (cette saturation bloquerait

Peftet Miller sur C,,,).

Nous avons ainsi retenu une structure d’amplificateur a un seul étage, constitué d’un circuit
transconductance et d’un circuit folded-cascode. La paire différentielle d’entrée est de type canal
N afin d’obtenir une valeur élevée de transconductance. La contrainte de la sortie symétrique

nous impose la présence d’un circuit de controle de mode commun.

2.4.1 Gain en tension
A partir du schéma de la figure (Fig. 7.21), nous pouvons directement établir Pexpression
du gain en tension différentiel a sorties symétriques. Les variations petit signal des courants drains

i, (t) et ip,(t) sont directement transférées sur les sources de M, et Mg .

La conductance de sortie gg du circuit (avec G, =0) « vue » par les drains de M, et M est
donnée par les propriétés du circuit cascode (en ne prenant pas en compte I'action du circuit de
controle de mode commun dont le signal qu’il fournit est supposé non corrélé avec la tension
différentielle appliquée a 'entrée du circuit différentiel. A partir de équation (5-9), on obtient

I'expression de la conductance g :

g - &Dsi6 N &Dst7
s (7-17)
1+ ¢ 1+ ¢

mis /(8ps1 T 8psis) mi7 / 8psis

L’expression du gain en tension différentiel a sortie symétrique est donc :

Agy = = (7-18)

2.4.2 Implémentation et caractéristiques dynamiques
a) Implémentation

Le layout de 'amplificateur opérationnel symétrique du circuit S/B est présenté Fig. 7.22.
La surface requise sur le silicium est de 0.022mm? Nous remarquerons ici, comme pour
I'ensemble des fonctions implémentées, I'utilisation de diffusion p+ (aux endroits « vides » du

circuit) polarisée en tout point par des contacts au potentiel le plus négatif du circuit.
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120pm

190um

Fig. 7.22 : Layout de Pamplificateur opérationnel symétrique du circuit S/B (Fig. 7.21)
b) Caractéristiques dynamiques
Afin d’obtenir les caractéristiques dynamiques de I'amplificateur opérationnel en boucle
ouverte, il est nécessaire de faire fonctionner le dispositif en boucle fermée, méme en simulation,
pour obtenir en sortie le point de fonctionnement souhaité. Ensuite les variations du gain sera

¢tabli a partir de la relation (7-15). Les résultats sont présentés dans le tableau 7-2.

Typique Dérive en Dérive en
300°K-3.3V | température fonction de Vpp

Gain de plateau en

57.15dB 17ppm/°C 1.4dB/V
boucle ouverte PP 2.4% )V
Fréquence de gain 345.1MHz 0.3%/°C 5.6%/V
unitaire
Marge de Phase 57.7° 0.125°/10°C -3°/V

Tab. 7-2 : Caractéristiques dynamiques de 'amplificateur
Le gain en tension quasi-statique de 'amplificateur en boucle ouverte est de 57dB pour une
tension d’alimentation de 3.3V. La tension de mode commun en milieu de bande est fixée a
V,an=1.65V a la température ambiante. La dérive relative du gain en température est, sous ces

conditions, (1/A4)(AA,/AT)= -17ppm/°C . La dérive du gain en fonction de la tension
d’alimentation est de 1.4dB/V, soit une dérive relative (1/A,))(AA/AVpp)= +2.4%/V.
La fréquence de gain unitaire de "amplificateur en boucle ouverte est de 345MHz dans les

mémes conditions. Sa détive relative en température est de —0.3%/°C. La dérive en fonction de la

tension d’alimentation est de 19.6MHz/V, soit une dérive relative de 5.6%/V.
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La stabilité en fréquence de 'amplificateur rebouclé au gain unitaire est assurée dans toutes
les conditions, avec une marge de phase a la fréquence de gain unitaire de 57.7° en typique, pout
une dérive en température de 0.125°/10°C et une dérive de —3°/V en fonction de la tension

d’alimentation.

2.5 Les commutateurs analogiques

2.5.1 Commutateurs analogiques principaux

Puisque le circuit S/B subit une attaque en tension en mode différentiel et puisque la
dynamique d’entrée est la plus large possible, les commutateurs analogiques S, (Fig. 7.4) doivent
étre réalisés a I'aide de portes de transmission. Nous avons déja montré que cette architecture de
circuit S/B diminuait naturellement lerreur introduite par les injections de charge des
commutateurs en raison de I'effet Miller sur la capacité de stockage. Nous n’utilisons donc pas de
structure de type « fantéme ». L’utilisation de la porte de transmission suppose, dans la théorie,
que bien que 'amplitude des signaux appliquée sur chaque entrée différentielle Vi, et Vi, soit
différente, les quantités de charges injectées seront équivalentes. Quant bien méme les quantités
de charges injectées differeraient, cela aurait une faible influence sur la précision du circuit S/B en

raison de Peffet Miller sur les capacités Cy,,, et Cyy, absorbant les charges.

2.5.2 Commutateurs analogiques de compensation

Pour les commutateurs analogiques S, , 'approche théorique nous permet de déduire que
pour des raisons de symétrie, les quantités de charges injectées par ces deux commutateurs seront
équivalentes et qu’elles que soient 'amplitude des signaux différentiels en entrée. Ce principe sera
d’autant plus intéressant qu’il n’introduira qu’une erreur de tension de mode commun en entrée
de Pamplificateur opérationnel symétrique du circuit S/B. Cependant, la pratique montre (et
comme nous nous sommes appliqués a I'introduire dans nos équations) que le rapport de charges
injectées de part et d’autre du commutateur est dépendant des admittances vues de part et d’autre
de ce méme commutateur. Or, les valeurs des conductances des deux commutateurs S ne sont
identiques que dans le cas d’'un dimensionnement géométrique des transistors complémentaires
tenant compte de la différence de mobilité de leurs porteurs majoritaires. Ce n’est
malheureusement pas le cas pour notre application, car comme nous I'avons démontré au
chapitre 3, les rapports géométriques des transistors complémentaires doivent étre égaux afin que

les capacités de couplages soient voisines.

Nous avons donc utilisé un deuxi¢me type de commutateurs analogiques en parallele aux

portes de transmission, a savoir, le commutateur analogique a basculement constant présenté au
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chapitre 3. Un contréle numérique était donc nécessaire afin de valider le type de commutateurs a
utiliser. Bien que ce type de commutateur présente un probléme au point de vue tenue aux
radiations spatiales, en raison des tensions relativement élevées pouvant étre appliquées entre
source/drain/grille et le substrat. Son intégration a pour but de valider son principe de
fonctionnement. Cette intégration ne posera d’ailleurs moins de contraintes dans une technologie
permettant Iutilisation de caissons séparés pour les transistors NMOS, telle qu’une technologie

SOL.

2.6 Le circuit de contrdle des phases de commande

Comme nous avons pu le voir, le circuit S/B symétrique nécessite trois paires de
commutateurs analogiques. Au chapitre 4, nous avons insisté sur la nécessité de basculer les
commutateurs S; et S, avant le commutateur principal S afin que la capacité C,;, présente un
effet Miller. Un circuit de contréle des phases de commande est ainsi nécessaire afin de controler
les phases complémentaires commandant les grilles des portes de transmissions (dans le cas des
commutateurs analogiques « classiques »), mais aussi de régler les retards entre les différentes
phases correspondantes a chaque commutateur (S, , S, et Sp). Afin que la compensation des
phénomenes des injections de charges soit la meilleure possible, nous nous sommes appliqués a
générer des temps de commutations équivalents entre chaque porte logique. Les inverseurs ont
été pris de taille minimale (soit un rapport pour le NMOS W/L=5.7um/0.407um par l'utilisation
de transistor MOS a grille fermée) et en tenant compte de la différence de mobilité des porteurs
des transistors NMOS et PMOS, soit un rapport respectif de 1:3 dans le dimensionnement
géométrique. Ce rapport est approximatif en raison de 'utilisation de transistors a grille fermée de

taille unitaire fixe (5.7um/0.407um).

Nous avons intégré dans ce circuit une entrée de commande (bit de sélection) permettant
de sélectionner le type de commutateurs analogiques devant étre utilisé pour la commande
principale (simple porte de transmission ou commutateur analogique a Vg constant). Cela
constitue une protection supplémentaire de fonctionnalité du circuit dans le cas ou

I'implémentation du commutateur analogique a V¢ constant ne serait pas fonctionnelle.

La phase de commande ¢, (Fig. 7.23) commandant le commutateur S; présente un temps
de retard 1ns par rapport a I’hotloge de commande externe ¢, . La phase de commande ¢, est
retardée de 2.4ns afin de laisser le temps aux charges accumulées dans les canaux des transistors

du commutateur S; d’étre injectées. La phase de commande principale ¢, est, quant a elle,
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retardée de 1.50ns par rapport a ¢, afin de s’assurer que les commutateurs S, et S, ont bien
changé d’état.

0 VT({"/I60/net0268") = VT("r160,/1246/10/phiAQinN2")
A VT("/160/1246/10/phiACOutN2") v VT("/160,/1246/10/phiEBN1")

b
N NN ey

| o P B

i

_ |
B |
-
. #
|

1

\

-500m

R

2.098u 2.100u 2.102u 2.104u 2.106u 2.108u 2.110u
time ( 8 )

Fig. 7.23 : Réponse temporelle du circuit de contréle des phases de commande. Ordre d’apparition
temporelle : Horloge externe — Phase ¢1, — Phase ¢1, — Phase .

3. Implémentation et caractéristiques du circuit
S/B

3.1 Implémentation

600 um

Fig. 7.24 : Layout du circuit S/B symétrique
Le layout du circuit S/B symétrique est présenté Fig. 7.24. La surface totale requise pour ce
circuits sur le silicium est de 0.105mm?. Nous pouvons remarquer que le layout du circuit utilise
des rails d’alimentation dont I'espacement (175um) est égal a celui utilisé pour I'amplificateur
opérationnel a sorties symétriques. Cela permet notamment d’assurer une intégration maximale
du circuit complet. Nous remarquerons aussi la symétrie du dessin réalisé : les capacités de
stockage sont ainsi dessinées de manicre centroide afin d’assurer un trés bon appariement.

L’implémentation utilise de plus abondamment des implantations p+ dans les zones « vides ».
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3.2 Résultats

3.2.1 Caractéristiques quasi-statiques
Nous caractérisons le circuit S/B en supposant des soutces de tension parfaites sur chaque
entrée. L'utilisation de 'amplificateur opérationnel a sorties symétriques en entrée du circuit S/B

sera présentée dans le paragraphe suivant.

Nous réutilisons la méme méthode caractérisation qu’au chapitre 6. A partir de I'expression
caractéristique de la tension de sortie définie par I’équation (6-24), nous pouvons extraire, en
simulations, P'erreur de gain du circuit S/B symétrique, sa tension de décalage ainsi que la non-

linéarité résultante.

Le circuit S/B et le circuit numérique controlant les phases de commande consomme un
courant de repose de 2.3mA, soit une puissance consommée de 7.6mW dans les conditions

typiques de température et d’alimentation.

Notre circuit utilisant un buffer d’entrée a sorties symétriques, la tension de mode commun
en entrée du circuit S/B est fixé par l'utilisateur. Afin de maximiser la dynamique des signaux
utilisés, nous utilisons une tension de référence continue de valeur 1.65V, correspondant a
Vpp/2. Nous avons montré que ce buffer d’entrée était 2 méme d’adapter sa tension de mode
commun en sortie autour de cette valeur pour une large plage de tension de mode commun en
entrée (Fig. 7.14). Nous caractériserons donc le circuit S/B en utilisant cette valeur de tension de

mode commun.

Nous pouvons ainsi déterminer "amplitude différentielle maximale admissible des signaux a
appliquer en entrée pour que le circuit S/B demeute dans son régime linéaire de fonctionnement.
La figure 7.25 présente la variation de la tension de mode commun en sortie du circuit S/B en
fonction de 'amplitude des signaux différentiels appliqués en entrée. La plage de fonctionnement
du circuit S/B est donc caractérisée pour des signaux différentiels d’amplitude maximale créte a
créte AV =22V, . Néanmoins, afin d’obtenir la meilleure linéarité possible et par mesure de
sécurité, nous limiterons les tensions différentielles en entrée a une amplitude maximale

AV =%1.5V, .
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0 ((VS("/tha_outp") + VS("/tha_outm"))

1.74

o /
o | /
v\ /

-1.5 -.50 .50 1.5
amp
Fig. 7.25 : Variation de la tension de mode commun en sortie du circuit S/B en fonction de ’amplitude des
signaux différentiels appliqués en entrée pour une tension de mode commun en entrée de 1.65V
A partir de cette plage de tension de fonctionnement admissible (AV,=%1.5V_), nous

cac/ >

extrayons lerreur de gain du circuit S/B avec ’hypothése que le terme non-linéaire du circuit S/B

est nul aux extrémités de cette plage, soit une erreur de gain €= -0,4.10° .

A partir de la détermination de I'erreur de gain €, nous pouvons en déduire la tension de
décalage différentielle V gy du circuit S/B symétrique, soit V ,<1uV (donc négligeable). La non-
linéarité différentielle du circuit S/B en mode échantillonnage est déduite alors en fonction de
Pamplitude des signaux différentiels en entrée du circuit, dans les conditions typiques T=27°C et

Vpp=3.3V (Fig. 7.26). La plage de non-linéarité simulée est ainsi [-500nV;500nV].

0: (VS("stha_outp") - VS("/tha_outm") - ((1 - 4e-07) * (V

600n X: (VS("~stha_inp") - VS("/tha_inm"))

400n [
200n [ \

.00

-200n x
-400n \

-600n R A VIS A A A
-1.5 -1.0 -.50 0.0 .50 1.0 1.5
(v
Fig. 7.26 : Non-linéarité différentielle du circuit S/B symétrique en mode échantillonnage en fonction de
Pamplitude créte a créte des signaux différentiels en entrée du circuit pour une tension de mode commun

de 1.65V, dans les conditions typiques T=27°C et Vpp=3.3V

v
o

Ces valeurs issues de la simulation, avec des transistors identiques par paires et avec de
véritables sources de tension montrent les performances quasi-statiques intrinseques de la
structure utilisée pour le circuit S/B. Nous pouvons ainsi faire ’hypothese que la limitation du

circuit en mode échantillonnage n’est ainsi pas fixée pas le circuit en lui-méme mais bien par la
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réalisation de la source de tension équivalente en entrée du circuit S/B (en occurrence, le buffer

a sorties symétriques en mode suiveur).

3.2.2 Caractéristiques dynamiques

X phase((VF("stha_outp") - VF("/tha_outm")}))
0.0 O: dB20((VF("rstha_outp") - VF("/tha_outm"))) 10
=
-2.0 0.0
“‘ﬁe\\
-4.0 }3\\ -10

-20

(dB )
|
o
o
( deg )

-8.0 -30

-10 B\ -40

R % S |

-12 -50
1M 10M 100M 1G
= freq ( Hz ) x

Fig. 7.27 : Diagramme de Bode post-layout (module et phase) en mode échantillonnage du circuit S/B
dans les conditions typiques T=27°C et Vpp=3.3V. Le circuit est chargé par un buffer de sortie statique
(utilisé pour la mesure expérimentale du circuit), cad qu’il voit des grilles de transistors MOS.

La figure 7.27 présente le diagramme de Bode du circuit S/B symétrique en mode
échantillonnage lorsque celui-ci est chargé par le buffer de sortie statique utilisé pour réaliser les
mesures quasi-statiques expérimentales (capable d’attaquer les capacités des sondes
d’oscilloscope). La fréquence de coupure haute du circuit S/B a —3dB est mesurée en simulation a

219 MHz.

3.2.3 Caractéristiques transitoires en mode échantillonnage
La figure 7.28 présente les réponses temporelles du circuit S/B a un échelon différentel en
entrée d’amplitude 2V, dans les conditions typiques, le signal appliqué a Pentrée étant centré sur

la tension de mode commun de 1.65V.
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4 (VI("/tha_outp") - VT("/tha_outm")) A (VT("stha_outp") - VT("/tha_outm"))
15 v (VT("stha_inp") - VT("/tha_inn")) 15 v (VI("stha_inp") - VT("/tha_inm"))

1.0

500m
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Fig. 7.28 : Réponses temporelles du circuit S/B a un échelon en entrée d’amplitude 2V;. (front montant et
front descendant) pour une tension de mode commun de 1.65V et dans les conditions typiques.

Afin de qualifier le temps d’acquisition du circuit S/B en mode échantillonnage, nous
considérons les deux types de commutateurs analogiques intégrés a I'intérieur du circuit. Nous
caractérisons alors le temps d’acquisition en fonction de la résolution attendue : 10bits, 12bits et
14bits (en considérant une erreur allouée sur la tension différentielle mémorisée de 1LSB ou
1/2LSB), pour une amplitude créte a créte du signal différentiel en entrée du circuit de 1V, Le

tableau 7-3 donne un récapitulatif des valeurs mesurées en simulations post-layout.

10bits 12bits 14bits

1LSB | 2LSB| 1LSB | 21LSB | 1LSB | "2 LSB

tac (Porte de Transmission) 13.3ns | 19.2ns | 24.1ns | 29ns | 33.7ns | 38.4ns

t.c (Commutateur Vs constant) 2.8ns | 12.6ns | 18.4ns | 23.5ns | 28.5ns | 33.3ns
Tab. 7-3 : Temps d’acquisition du circuit S/B en fonction de Petreur allouée sur la tension différentielle
échantillonnée pour un front montant en entrée d’amplitude créte a créte 1V... . Ces valeurs sont mesurées

en simulations post-layout et dans les conditions typiques.

Le commutateur analogique a V4 constant ne possede ainsi pas seulement un intérét pour
sa caractéristique a injecter des quantités de charges constantes quelque soit 'amplitude des
sighaux en entrée mais aussi a diminuer la résistance dynamique équivalente du commutateur. En
effet, la pompe de charge introduite dans ce commutateur permet de maximiser la tension

appliquée sur la grille du transistor de commande et ainsi d’augmenter son Vg .

3.2.4 Caractéristiques transitoires dues au basculement au mode
de maintien

La figure 7.29 permet de visualiser 'avantage de la structure S/B par laquelle I'ajout de la
capacité Cp, permet de réduire fortement Perreur générée par les injections de charges des
commutateurs analogiques principaux S. . Le temps d’établissement du signal correspond au
temps nécessaire d’établissement de I'amplificateur du circuit S/B dans sa configuration

intégrateur.
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Fig. 7.29 : Zoom temporel sur la réaction du circuit S/B aux phénoménes d’injections de charges (signal
différentiel en sortie du circuit S/B) dans les conditions de la figure Fig. 7.34. La phase de commande en

mode de maintien bascule a 2.1us pour un temps de basculement de 1ns.

Nous pouvons comparer le comportement des deux types de commutateurs intégrés dans

le circuit (Fig. 7.30).

Le commutateur analogique composé d’une simple porte de transmission bien que
dimensionné pour compenser au maximum les phénomenes d’injection de charges
ne permet pas de réaliser une compensation totale. En effet, comme nous I'avons
déja mentionné de manicre théorique, les commutateurs S, en entrée de
Pamplificateur présentent des résistances différentes en fonction de la polarité du
signal que l'on applique (voie + ou -) et injectent ainsi des quantités de charges
différentes. Sur Pensemble de la plage admissible des amplitudes de signaux
différentiels en entrée du circuit, ’erreur de tension différentielle résultante en

mode de maintien varie ainsi d’environ 1uV a 180uV.

Par comparaison, le commutateur analogique a V4 constant introduit une erreur de
tension résultante négligeable en mode de maintien. Sur I'ensemble de la plage
d’amplitude des signaux différentiels en entrée du circuit, 'erreur résultante varie
entre —2uV et 12uV. Dans ce cas, le phénomene d’injection de charges n’est plus a

considérer comme un facteur limitant dans la précision atteignable du circuit S/B !
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Fig. 7.30 : Erreur de tension différentielle résultante en mode de maintien en fonction du type de

commutateur analogique utilisé et de ’amplitude des signaux différentiels en entrée du circuit : a)
commutateur classique b) commutateur a Vgs constant

Intéressons-nous au temps d’établissement du circuit S/B en mode de maintien. Nous
avons montré que la commutation des différentes phases de commandes du circuit introduisait
un temps de retard d’environ 5ns (déphasage des différentes phases ¢,, ¢y, et ¢,.). La méthode
utilisée ici consiste a allouer un rapport d’erreur en tension différentielle semblable en mode
échantillonnage et en mode de maintien, ce qui signifie que quelque soit 'amplitude la résolution
visée, une erreur de %2 LSB est accordée en mode d’échantillonnage ainsi qu'en mode de
maintien. A partir de ce critére, nous pouvons ainsi affirmer que le commutateur analogique (Fig.
7.30) ne pourra atteindre une résolution quasi-statique de 14bits (’erreur en tension introduite par
les injections de charges étant supérieure a 100uV pour une amplitude du signal différentiel en

entrée de 1.5V, ).

Le tableau 7-4 présente les temps d’établissement nécessaires en mode de maintien apres le
basculement de la derniere phase de commande ¢, en fonction de la résolution et du type de

commutateur utilisé et pour une amplitude créte a créte du signal différentiel en entrée de 1.5V, .

10bits 12bits 14bits
11SB | "2ISB| 1LSB | 2LSB| 1LSB | "2 LSB
tee (Porte de Transmission) 12ns | 3.7ns | 59ns | 79ns | 10ns | 12.1ns
ty (Commutateur Vgs constant) 0.6ns 1ns 1.2ns | 2.4ns | 2.6ns | 3.7ns

Tab. 7-4 : Temps d’établissement du circuit S/B en mode de maintien en fonction de Perreur allouée sur la
tension différentielle maintenue pour un front montant en entrée d’amplitude créte a créte 1V.;. . Ces
valeurs sont mesurées en simulations post-layout et dans les conditions typiques.

3.2.5 Caractéristiques générales du circuit S/B

Nous pouvons désormais qualifier le circuit S/B en fonction des caractéristiques définies
ci-dessus. Les tableaux 7-5 et 7-6 définissent les caractéristiques transitoires générales du circuit
S/B en fonction du type de commutateur analogique utilisé. Le « temps d’acquisition total »

prend en compte les phénomenes transitoires dus aux phénomenes d’injection de charges.
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A partir de ces valeurs, nous qualifions le circuit S/B. En supposant un temps de maintien
Thowp nécessaire de 10ns, nous en déduisons la fréquence d’échantillonnage maximale du circuit
en fonction de la précision (Tab. 7-7).

Le tableau 7-8 présente les caractéristiques générales du circuit S/B.

Précision
10bits | 12bits | 14bits
| Temps d’Acquisition en mode échantillonnage |
1LSB | %21SB| 11SB | 21LSB | 11LSB | "2 LSB
| e 13.3ns | 19.2ns | 24.1ns | 29ns | 33.7ns | 38.4ns
| Temps de retard (basculement des phases de commande) |
1LSB | 2LSB| 1LSB | %2LSB | 1LSB | 2 LSB

0> 1 1ns
12 2 O 2.4 ns
O 2 dic 1.5 ns

| Temps d’Etablissement en mode de maintien |

11LSB | %21SB| 11SB | 21L.SB | 11LSB | 2 LSB

| ™ 1.2ns 3.7ns 59ns | 7.9ns 10ns | 12.1ns

| Temps total |
27.8ns | 418ns | 554ns |

Tab. 7-5 : Caractéristiques transitoires générales du circuit S/B utilisant les commutateurs analogiques
réalisés a Paide d’une porte de transmission (SB1)

Précision
10bis | 12bis | 14bits
| Temps d’Acquisition en mode échantillonnage |
11SB | 21LSB ] 11SB | 2L.SB | 1LSB | 2 LSB
| tac 2.8ns | 12.6ns | 18.4ns | 23.5ns | 28.5ns | 33.3ns

| Temps de retard (basculement des phases de commande) |

1LSB | %2 1LSB I 1LSB | 2 LSB | 1LSB | %2 LSB
02> d1a 1 ns
012 = O 24 ns
O, > O1c 1.5 ns

| Temps d’Etablissement en mode de maintien |

11LSB | 21SB ] 11SB | 21.SB | 1LSB | 2 LSB

| tse 0.6ns 1ns 1.2ns | 2.4ns | 2.6ns | 3.7ns

| Temps total |
185ns | 30.8ns | 419ns |

Tab. 7-6 : Caractéristiques transitoires générales du circuit S/B utilisant les commutateurs analogiques a
Vgs constant (SB2)

10bits 12bits 14bits
Fréquence d’Echantillonnage 26 Mechs/s 19 Mechs/s 15 Mechs/s
Fréquence d’Echantillonnage 35 Mechs/s 24 Mechs/s 19 Mechs/s

Tab. 7-7 : Fréquences d’échantillonnage maximale atteignables en fonction du type de commutateur et de
la précision requise
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\ PARAMETRE VALEUR
CARACTERISTIQUES GENERALES
Technologie ST BiCMOS 0.35um
Surface Layout 0.1 mm?
Plage d’alimentation 3.3V
| CARACTERISTIQUES STATIQUES (MODE SUIVEUR)
Gain quasi-statique 1
Courant de polarisation total (sans buffer) 23 mA
Puissance consommée quasi-statique (sans buffer) 7.6 mW
Plage admissible du signal différentiel en entrée + 1.5V
Tension de décalage <1pV
Erreur de gain -0,4.10°¢
Non-linéarité différentielle +500nV
(Par défaut) Vpp=3.3V, T=27°C, AVin=1V .

Tab. 7-8 : Caractéristiques générales du circuit S/B en simulations post-layout.

4. Intégration de ’ASIC

Nous présentons ici les caractéristiques systeme et électriques de I’asic dans son ensemble..
y

4.1 Synoptique des fonctions intégrées
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Fig. 7.31: Vue synoptique des citcuits intégrés dans PASIC ST BiCMOS 0.35um avec ses entrées/sorties

La figure 7.31 présente une vue synoptique des différentes fonctions intégrées. Nous
retrouvons le cceur du dispositif, a savoir le circuit S/B (THA) piloté par son buffer symétrique
(BFIN). L’attaque en mode différentiel du circuit nécessite un circuit complémentaire (ASB)
réalisant la conversion en tension asymétrique/symétrique. Afin de réaliser les mesures sur cet
ASIC, nous avons ajouté deux types d’interfaces de sortie. Un premier circuit (BFOUT), basé sur
la structure du buffer d’entrée BFIN et volontairement surcompensé en fréquence, permet de
réaliser des mesures quasi-statiques. Une paire de circuits (BFOUTHF) profite de la disponibilité
de transistors bipolaires dans cette technologie, pour réaliser un émetteur suiveur de sortie pour

chaque voie. Ces circuits permettent de réaliser des mesures dynamiques avec une charge
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capacitive de 20pF comprenant les sondes de mesures de loscilloscope (10pF). Enfin, la
polarisation des circuits est assurée grace a une source de courant de référence (CUS) et par une

tension de référence globale (BG) mettant en ceuvre un circuit de type bandgap.

4.2 Caractéristiques de PASIC

4.2.1 Interfaces d’Entrées/Sorties

Bien entendu chaque fonction possede son propre plot de masse ainsi qu’un nombre de
plot d’alimentation significatif. La tension de référence générée dans le circuit est connectée aux
différents circuits via lextérieur de la puce, afin d’assurer que des perturbations présentes sur

cette tension ne viennent pas dégrader le comportement général de toute la puce. Les interfaces

d’entrée/sortie sont présentées dans le tableau 7-9.

SAMPLE & HOLD PAD SUR AsIC COMMENTAIRE NP° PIN SUR BOITIER
fd_vdd1 PPH Alimentation (+) Buffer d’entrée+EB (+3.3V) 49-50
fd_gndtl PPL Alimentation (-) Buffer d’entrée+EB (0V) 43-44
asb_vdd PPH Alimentation (+) Buffer statique (+3.3V) 35-36
fd_gndt2 PPL Alimentation (-) Buffer statique (0V) 30
fd_vddp PPH Alimentation (+) Buffers Dynamiques (5V) 28-29
fd_gndp PPL Alimentation (-) Buffers dynamique (+0V) 24-25
fd_bfinp 1IP1X Entrée (+) Buffer d’entrée 47-48
fd_bfinm IP1X Entrée (-) Buffer d’entrée 51-52
fd_mcin IP1X Entrée Tension mode commun 64-65
td_bfinen IP1 Selection ON/OFF buffer d’entrée (default=1) 53
td_bypassp IP1X Entrée (+) directe EB 45-46
fd_bypassm IP1X Entrée (-) directe EB 41-42
fd_ensw IP1 Sélection Interrupteur de Commande (default=1) 56
fd_bfoutp IP1X Sortie statique (+) EB 32
fd_bfoutm IP1X Sortie statique (-) EB 31
fd_bfouthfp IP1X Sortie dynamique (+) EB 26-27
td_bfouthfm IP1X Sortie dynamique (-) EB 22-23
fd_clk IP1 Hotloge de commande EB (0-3.3V) 57

asb_vdd PPH Alimentation (+) Conversion AsymToSym (+3.3V) 35-36
asb_gnd PPL Alimentation (-) Conversion AsymToSym (0V) 39-40
asb_in IP1X Entrée Dynamique Conversion AsymToSym 38
asb_mcin IP1X Entrée Référence Conversion AsymToSym 37
asb_outp IP1X Sortie dynamique (+) Conversion AsymToSym 33
asb_outm IP1X Sortie dynamique (-) Conversion AsymToSym 34
BAND-GAP \
bg vdd3 PPH Alimentation (+) Band-Gap (+3.3V) 58-59
bg_gndt PPL Alimentation (-) Band-Gap (0V) 66-67
bg_refB IP1X 60
bg_tvref IP1X Réglage tension de référence 61
bg vref IP1X Tension de référence (1.65V) 62-63
bg vdd PPH Alimentation (+) Source de Courant (+3.3V) 68-69
bg_gndt PPL Alimentation (-) Source de Courant (0V) 66-67
bg_irefS IP1X Controle source de courant de polarisation (100pA) 70
bg_irefD IP1X Courant de polatisation forcé (100pA) 71

Tab. 7-9 : Fonctions des intetfaces d’entrées/sorties de asic présenté dans sa vue synoptique (Fig. 7.31)
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4.2.2 Caractéristiques globales

La surface totale de I’Asic est de 4mm?. Le nombre de plots d’entrée/sortie est de 52. La
consommation statique de I’Asic complet, incluant les cellules « comparateur en courant»,
[Bernal,2005] est de 160 mW sur P'alimentation 3.3V et de 440mW sur l'alimentation 5V. Le

circuit S/B associé a son étage d’entrée consomme 59mW sur I'alimentation 3.3V.
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Fig. 7.33 : Layout du circuit S/B symétrique, de son buffer d’entrée et du circuit de contrdle des phases de
commande

La figure 7.34 présente la réponse temporelle de ’Asic a un échelon différentiel d’amplitude
1V, (+/-500mV sur chaque entrée différentielle) pour une tension de mode commun en entrée

V,.an de 1.65V. Les signaux sont respectivement présentés en entrée de I’Asic, en sortie du buffer
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d’entrée, en sortie du circuit S/B, en sortie des buffers de sortie dynamiques et statiques (des

capacités de valeur de 10pF modélisent les sondes d’oscilloscope en sortie de ’Asic).

© 1 [VI("s/I60/n9t0540") - VT("/I60/net026 0: (VT("/net19"] - VT("/net0214")) N (VT{"/160/netd572") - VT("/I60/net054
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N .
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Fig. 7.34 : Réponse temporelle en mode échantillonnage du circuit d’échantillonnage a un échelon de
tension +/-500mV sur les entrées différentielles pour une tension de mode commun 1.65V. Ordre
d’apparition temporelle : Entrée différentielle Asic — Sortie Buffer d’entrée — Sortie S/B — Sortie Dynamique
— Sortie Statique

Conclusion

Nous avons démontré dans ce dernier chapitre Tintégration réussie dun circuit
échantillonneur-bloqueur dans une technologie BiCMOS submicronique (0.35um) basse-tension
(3.3V). Les circuits intégrés (« tout CMOS ») ont utilisé ensemble des études menées a travers ce

mémoire.

Nous avons ainsi réalisé un amplificateur opérationnel a sorties symétriques large-bande
(fréquence de gain unitaire en boucle ouverte de 208MHz), a fort gain en boucle ouverte
(~100dB), rail-ro-rail, utilisé en configuration de suiveur. Son comportement est analogue a celui
d’un amplificateur d’instrumentation a sorties symétriques. Un second amplificateur opérationnel
dont la structure est simplifiée en comparaison de la précédente présente des caractéristiques
suffisantes pour 'E/B (fréquence de gain unitaire en boucle ouverte de 345MHz), de gain en
boucle ouverte 58dB). Le circuit S/B, , quant a lui, utilisant la structure 5, différentiel en entrée et
en sortie, présente des caractéristiques permettant de valider la conception d’une chaine vidéo

compléete de performances (20Mechs/s — 12bits).

Les méthodes de durcissement aux radiations ont été appliquées au niveau du dessin du
circuit. Les performances sous contraintes radiatives seront réalisées en dehors de ce présent

mémoire.
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Conclusion Générale

Par la conception et la réalisation de fonctions analogiques représentatives d’une chaine de
traitement analogique d’un signal CCD telles qu’un échantillonneur-bloqueur et un amplificateur
opérationnel symétrique rail-to-rail classe-AB présentées a travers ce présent mémoire, nous
avons démontré la faisabilit¢é d’une chaine vidéo dédiée a une instrumentation spatiale pour
Pobservation de la Terre. Cette contribution permet ainsi de valider la possibilité de concevoir des
circuits intégrés analogiques implantés sur des technologies basse-tension dites « commerciales »

pour réaliser 'ensemble de la chaine de traitement du signal issu du détecteur CCD.

Nous avons ainsi tout d’abord rappelé les contraintes de l'environnement spatial. Les
radiations inhérentes nous ont alors montré qu’il était nécessaire d’utiliser des méthodes
rigoureuses tant au niveau de la conception des circuits que du dessin des masques utilisés pour
Iintégration de circuits durcis. Ces méthodes ont été appliquées sur la conception d’un

démonstrateur.

Ne cessant pas d’évoluer en raison d’une forte demande pour des applications numériques,
les technologies accessibles aujourd’hui sont principalement CMOS submicroniques et basse
tension. L’intérét est certain pour des circuits numériques complexes, par laquelle la
consommation est d’autant plus faible que la tension d’alimentation baisse. Mais dans le cas d’'un
traitement analogique du signal, la nécessité de garder une dynamique suffisante, indispensable
lorsque I'on recherche des performances en terme de précision et de bande passante toujours

plus élevées, remet en cause les architectures de circuit établies jusqu’a maintenant.

Enfin, la demande croissante d’intégration portée par la téléphonie mobile et autres
dispositifs portables a progressivement désengagé les fondeurs de certaines niches telles le
domaine spatial. Pour la conception des circuits de démonstration, nous avons choisi
volontairement 'option « tout CMOS », c’est-a-dire sans transistor bipolaire. Dans ce contexte,
nous avons décidé d’avoir un recours a un centre multi-projets permettant I'intégration sur un
méme wafer de circuits provenant de différents demandeurs de petit volume. Nous avons
principalement retenu une technologie SiGe BiCMOS submicronique (0.35um) basse tension

(3.3V) comme technologie cible pour une future instrumentation spatiale.
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Nous avons alors étudié une cellule limitatrice dans la chalne vidéo: le circuit
¢chantillonneur-bloqueur. Une étude théorique permet de comprendre 'ensemble des limitations
introduites par le simple commutateur analogique, principalement lorsque 'on prend en compte
le temps d’établissement du dispositif. Nous avons ainsi démontré qu’il n’était pas possible
d’utiliser une structure d’E/B élémentaire pour obtenir les précisions et vitesses requises. En
terme de précision, le phénoméene d’injection de charges se révele trés limitant et demande des
méthodes de compensation, plus ou moins complexes. Néanmoins, la complexité des

architectures du circuit ne doit pas limiter la vitesse d’échantillonnage.

Par conséquent, nous avons mené une étude sur différentes architectures de circuits
d’échantillonnage, représentative des circuits aujourd’hui couramment usités dans la
bibliographie. A partir d’une étude qualitative, nous avons retenu un certain nombre de structures
pouvant répondre au besoin de I'instrumentation. Une étude dynamique sur ces circuits nous a
alors permis de démontrer la limitation intrinseque des circuits d’échantillonnage fonctionnant en
boucle fermée en raison de la nécessaire stabilité fréquentielle. Une architecture trés intéressante a
été étudiée en raison de son fonctionnement en boucle ouverte auquel était adjoint un effet Miller
lors du basculement du circuit en mode de maintien afin de minimiser 'erreur en tension

introduite par le phénomeéne d’injection de charges.

La réalisation de ces circuits d’échantillonnage nous a alors amené a étudier des cellules
CMOS basse-tension telles que les miroirs de courant a grande excursion, les circuits cascodes
améliorés, les étages de sortie de type source commune classe AB. Nous avons du aussi étudier
des dispositifs de controle de mode commun pour les structures symétriques. L’analyse de ces
cellules « tout CMOS » est d’une grande utilité pour établir une méthodologie du calcul analytique
des principales fonctions de transfert en boucle ouverte des circuits transconductance et

amplificateurs opérationnels.

La réalisation de deux circuits intégrés analogiques respectivement dans une technologie
CMOS 0.6um et BiCMOS 0.35um alimentés en 3.3V démontre finalement la faisabilité
d’intégration des principales fonctions analogiques de chaines vidéo sur des technologies dites
« commerciales ». Les performances atteintes pour ces circuits échantillonneurs-bloqueurs ainsi
que celles dun amplificateur large bande symétrique (proche dun amplificateur
d’instrumentation) permet d’envisager des spécifications de 20Mechs/s pour une précision
supérieure a 12bits pour les futures chalnes vidéo et en prenant en compte les contraintes de

durcissement.
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