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Résumé

Le futur accélérateur linéraire a électrons est un nouveau défi technologique pour la
communauté scientifique de la physique des particules. Le cahier des charges de 1’électro-
nique de lecture du calorimetre électromagnétique comporte plusieurs points critiques.
En effet, les contraintes liées au coiit, 34 millions de diodes silicium de 1 em?, a l'en-
combrement, 0,2 em? par puce de 128 voies, & la consommation, < 5 mW par voie, et
a la dynamique, rapport de 32000 entre le plus grand signal et le bruit, impliquent la
mise en ceuvre d’une électronique intégrée. Nous proposons une solution de traitement de
I’information qui associera sur la méme surface de silicium la partie traitement analogique
et la conversion analogique numérique.

Plusieurs prototypes de circuits réalisés dans une technologie CMOS 0, 35 pm nous ont
permis de valider des éléments de I'architecture globale du systeme. Cette électronique se
composera d’un préamplificateur de charge suivi d’un systeme multi-gain avec suppression
en ligne des événements non significatifs et d’un convertisseur analogique numérique sur
10 bits. La mise en forme composant le systeme multi-gain sera réalisée avec un intégrateur
a remise a zéro. Les résultats obtenus, qui répondent aux spécifications en temps et en
dynamique du cahier des charges, confirment, a présent, la nécessité de mettre en place
un systeme d’alimentation pulsé.

Abstract

Future linear collider is a new challenge for physics community. Several elements are
very critical to develop the electronics of the electromagnetic calorimeter. However, inte-
grated electronics is required due to cost constraint, 34 millions silicon diodes 1 ¢m?, in-
tegration constraint, 0.2 em? per chip composed of 128 channels, consumption constraint,
< 5 mW per channel and dynamic constraint, 32,000 ratio between the higher signal and
the noise. The electronics of the electromagnetic calorimeter will intregate in the same
chip the analog part and the analog to digital converter.

Realization of prototypes in 0.35 pm CMOS technology have permited to validate
some elements of the global scheme. This electronics is made with a charge preamplifier
followed by a multi-gain shaper with zero suppression and the analog to digital converter.
The results obtained satisfy time and dynamic requirements but we must now put in place
a pulsed power supply to respect constraint consumption.
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Introduction

La physique des particules recherche a explorer le monde de I'infiniment petit. Pour
vérifier les différentes hypotheses émises a propos de la structure de la matiere, des colla-
borations internationales sont mises en place. Parmi ces dernieres nous pouvons parler du
LEP ! qui a permis d’expliquer et de valider le modele standard. Pour les années & venir,
le LHC 2 sera mis en route et permettra a son tour de découvrir de nouvelles particules.
L’enjeu sera donc de faire évoluer la théorie de référence qui est le modele standard vers
une théorie regroupant les 4 forces que sont 'intéraction forte, faible, électromagnétique
et la gravité.

La machine au dela du LHC, sera un accélérateur linéaire nouvelle génération. Dans
I’immédiat, nous sommes dans une phase de recherche et développement qui nous permet-
tra de valider certaines architectures au niveau de l’électronique du calorimetre électro-
magnétique, sujet de la these. Ce dernier fait partie d’un ensemble de détecteurs destiné a
analyser les signaux issus des différentes collisions e e”. Ce projet de collisionneur linéaire
est ’objet d’'importantes recherches au niveau mondial. Pour le moment plusieurs versions
d’accélérateurs existent. On recense deux technologies, une premiere version américaine
portant le nom de NLC ? et une seconde version japonaise appelée JLC * sont basées sur
une technologie dite ”chaude”. Une seconde technologie dite froide, TESLA 5, est aussi
proposée par I’Europe.

Ce document, comporte trois parties.

La premiere présentera la machine de fagon globale et les points essentiels du cahier des
charges. Une rapide description de ’ensemble des détecteurs sera faite puis nous aborde-
rons plus particulierement la structure du calorimetre électromagnétique, détecteur pour
lequel nous proposerons une chaine de traitement de I’information.

La deuxieme partie du document proposera une structure globale de 1'électronique
de traitement. Le signal issu du capteur, qui est une diode silicium, sera filtré. Deux
possibilités de filtrage de l'information seront présentées : un filtrage ”classique” avec

'Large Electron Positron.

2Large Hadron Collider.

3New Linear Collider

4Japan Linear Collider

Tera electron volt Energy Superconducting Linear Accelerator



préamplificateur de charge et mise en forme de type CRRC?, et une deuxieme possibilité
novatrice dans le domaine, a ’aide d’un intégrateur a remise a zéro. Ces données filtrées
seront, ensuite multiplexées puis stockées dans une mémoire analogique. Enfin, un conver-
tisseur analogique numérique fournira une donnée sur 10 bits. Une description détaillée
des différents éléments constituant cette chaine sera faite ainsi que les avantages et les
inconvénients de chacune des deux méthodes de filtrage.

Enfin, une troisieme partie décrira les briques de base qui ont été développées au
LPC. Dans un premier temps, quelques rappels fondamentaux seront faits sur les transis-
tors CMOS, éléments essentiels de nos différents schémas. Le premier bloc décrit sera un
intégrateur a remise a zéro tres faible consommation. Cet amplificateur développé au la-
boratoire, assurera un filtrage analogique de I'information. Les caractéristiques principales
de ce bloc sont une faible consommation et une grande dynamique. Le premier prototype a
été fondu dans une technologie éprouvée 0,8 ym BiCMOS de chez Austriamicrosystems.
Puis, un deuxieme prototype dans une technologie plus récente 0,35 pm CMOS a été
réalisé. Les différents résultats et caractéristiques seront exposés. Le second bloc décrit
présentera une structure de comparateur qui sera utilisée dans le convertisseur analogique
numérique. Deux prototypes ont été réalisés en technologie 0,8 um BiCMOS et 0,35 ym
CMOS. Enfin, le troisieme bloc sera un convertisseur analogique numérique pipeline 10
bits a sortie parallele. Les éléments essentiels de ce convertisseur sont le comparateur et
I’amplificateur de la mise en forme bouclé en gain 2 avec des capacités. Deux prototypes
ont été développés (dont un en cours de fabrication) en technologie 0,35 um CMOS et
les résultats seront présentés.

Pour conclure, nous dresserons un bilan de ce qui a été fait au cours des travaux
de these et nous aborderons les différentes perspectives a court et moyen terme.



Premiere partie

Le Futur Collisionneur Linéaire






Chapitre 1

Cadre général du projet

1.1 Une nouvelle génération de collisionneur

Trois projets d’accélérateurs linéaires émergent actuellement, une version européenne
TESLA (cf figure 1.1), une américaine (NLC) et une troisieme version japonaise (JLC).
Le tableau 1.1 présente un bref bilan des caractéristiques de chaque projet. Le cadre de
ce travail adopte les contraintes liées au projet TESLA.

TESLA NLC JLC-X
Gamme d’énergie 90 GeV -1 TeV | 90 GeV - 1,3 TeV | 90 GeV - 1,3 TeV
Technologie L-band(1,3 Ghz) | X-band (11,4 Ghz) X-band
Longueur totale 33 km 14 km 17 km
Train 950 us 268,8 ns 268,8 ns
Nombre de collisions par train 2820 192 192
Intervalle entre deux collisions 337 ns 1,4 ns 1,4 ns
Fréquence de répétition 5 Hz 100-150 Hz 100 Hz

TaAB. 1.1 — Tableau comparatif des trois versions proposées

1.1.1 L’accélérateur

TESLA [3, 4] est un projet d’accélérateur linéaire a électrons fonctionnant dans une
gamme d’énergie allant d’environ 91 GeV(pic du Z) jusqu’a une énergie ultime proche du
TeV. La longueur de cet accélérateur est de 33 km. Il est constitué de deux accélérateurs
linéaires de 15 km chacun situés a une profondeur de 10 a 30 m sous terre dans un
tunnel d’approximativement 5 m de diametre. Son architecture est composée de cavités
accélératrices supraconductrices fonctionnant a une température de 2 K qui permettront
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CHAPITRE 1. CADRE GENERAL DU PROJET

d’atteindre des luminosités allant jusqu’a 7 x 103 cm~2s~!. Par contre, les versions japo-

naises et américaines prévoient un fonctionnement a température ambiante.
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Fi1c. 1.1 — Les éléments essentiels de 'accélérateur TESLA



1.1. UNE NOUVELLE GENERATION DE COLLISIONNEUR

1.1.2 La fréquence de collision et e~

De I’ensemble des caractéristiques, le point essentiel pour ce qui concerne 1’électronique
est 'intervalle de croisement des paquets. En effet, il est directement lié a la fréquence
et donc a la température de fonctionnement. Dans la version froide (TESLA), ce temps
de croisement est de 337 ns, ce qui représente un grand avantage vis a vis de la version
”chaude” (1,4 ns). Et méme, si pour des motivations liées & 'augmentation de la lumino-
sité, il faudrait diminuer ce temps & une valeur deux fois moindre (ie 150 ns), cela ne nuit
en rien aux aspects avantageux de cette technologie.

La fréquence de croisement des paquets e™ e~ peut étre représentée selon la figure 1.2.
Nous savons qu’un train de paquets électrons-positrons, correspond a 3000 collisions. Ces
collisions se produisent toutes les 337 ns ce qui nous laisse 200 ns pour traiter 'informa-
tion et 137 ns pour initialiser le systeme et recevoir I'information suivante. Les trains de
collisions sont envoyés avec une périodicité de 200 ms. D’un point de vue de I’électronique,
ce systeme est lent. Le temps disponible entre chaque train, 199 ms, permettra aisément
de numériser I'information.

Train ~ umerisation Train= 3000 collisions
du signal
— —
] | A L] -
I I I 4 I I
0 I'OSmS\ Capteurs inactifs /ﬂ)ms
YT

F1G. 1.2 — Structure temporelle du faisceau e™ e~ .

1.1.3 Le détecteur

La figure 1.3 [4] donne une coupe du détecteur typique envisagé pour analyser les
données issues des collisions e™ e™. Il est composé d’un ensemble de sous détecteurs dis-
posés de maniere concentrique. Autour du faisceau et e~ se trouve un tube a vide de
2 cm de diametre. Ces deux faisceaux se collisionnent et engendrent ainsi des particules
élémentaires que 1’on va analyser. Les physiciens souhaitent receuillir un maximum d’in-
formations au moment de chaque collision. Ils veulent détecter aussi bien les particules
chargées que les particules neutres. Pour ce faire, le détecteur doit étre hermétique afin
de collecter les particules dans tout ’angle solide. Il faut donc minimiser les zones non
instrumentées.

Une architecture éventuelle sera composée d’un trajectographe (TPC !, détecteur de
vertex et détecteur sur l'avant) entouré des deux calorimetres.

!Temporary Projective chamber : Chambre & projection temporelle.
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1.2. LE CALORIMETRE ELECTROMAGNETIQUE

En revanche, un champ magnétique de quatre Teslas étant nécessaire pour maintenir
le bruit de fond machine dans le tube a vide, I’aimant est relativement épais, de I'ordre
de 1,5 x la longueur d’intéraction. Dans ces conditions, il faut impérativement placer les
calorimetres électromagnétique et hadronique dans le solénoide de I’aimant.

Les recherches et développements sur les calorimetres font ’objet d’une collaboration
internationale appelée CALICE ? regroupant plusieurs laboratoires. La partie calorimétrie
est composée de deux sous-ensembles :

— Le calorimetre électromagnétique mesure I’énergie des électrons et des photons. La
particule est détruite et dépose ainsi son énergie dans le calorimetre sur les couches
successives. Une gerbe électromagnétique est créé dans le radiateur (tungstene).
Cette énergie est échantillonnée grace aux capteurs silicium intercalés entre chaque
couche de tungstene.

— Le calorimétre hadronique échantillonne ’énergie des hadrons (particules contenant
des quarks, telles que les protons et les neutrons) qui interagissent avec les noyaux
des atomes.

En résumé, les performances globales du détecteur seront les suivantes, hermétique

aux petits angles polaires, excellente résolution en énergie, excellente résolution angulaire
et compact car il faut laisser de la place a la TPC.

1.2 Le calorimetre électromagnétique

Le but de ce détecteur est de mesurer 1’énergie et la position des particules. Pour ce
faire, le calorimetre doit remplir deux fonctions successives :
— II faut faire perdre de ’énergie au particules. Le matériau composant le calorimetre
doit étre de nature absorbante pour les particules & mesurer (tungstene).
— Il faut mesurer I’énergie perdue par ces particules. Le calorimetre doit donc contenir
un matériau (capteurs silicium) qui permet la conversion de leur énergie déposée en
une grandeur mesurable au moyen d’un systeme électronique.

1.2.1 Structure générale du calorimetre

Un calorimetre électromagnétique a fine granularité et largement segmenté est proposé
pour mesurer 1’énergie des électrons et des photons. Un tel calorimetre peut étre réalisé par
la solution du sandwich tungstene-silicium, le tungstene sert a l’absorption et le silicium
sert a la mesure. Avec des pavés de 1 cm X 1 cm et 40 couches de lecture, ¢’est une quasi-
chambre a bulle pour les gerbes électromagnétiques. Pour cette raison, ce détecteur est
appelé un “Tracker Calorimeter”. Il fournit une image claire de ’ensemble des particules
(traces chargées, photons et hadrons neutres) participant au processus physique.

Le calorimetre électromagnétique suit une géométrie cylindrique faite d’'un tambour
de diametre 3,4 m et de longueur 5,6 m. Il est décomposé en deux sous blocs, le tonneau

2CAlorimeter for the LInear Collider with Electrons
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et les deux bouchons :
— Le tonneau est composé de huit barres qui sont elle mémes composées de cingq
modules.
— Les deux bouchons permettent de rendre le barril hermétique et sont faits de quatre
modules chacun. Les figures 1.6 et 1.5 présente une visualisation d’un évenement
produit par le logiciel CALIMERO développé au LPC.

Fic. 1.5 — Evénement et e~ dans le calorimétre.

Fi1G. 1.6 — Vue 2D des calorimeétres
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1.2. LE CALORIMETRE ELECTROMAGNETIQUE

Au total, c’est donc 48 modules qui composent le calorimetre électromagnétique. Un
module est 'association de 40 couches de silicium empilées selon la structure silicium-
tungstene (soit une épaisseur de 18,4 cm) ainsi que de 12 barettes accolées. Une barette,
représentée figure 1.7, correspond 3 1440 capteurs de 1 cm? de surface.

e <
py s

Z
22
pors
L2222

. 9cm

<
160cm

A\

Fic. 1.7 — Barette de 160 cm de longueur et 9 cm de large.

On aura donc par module 1440 x 12 x 40 = 691200 capteurs. Pour tout le calorimetre
qui est composé au total de 48 modules, il y aura 33.168.000 capteurs, soit 3300 m? de

silicium.

1.2.2 Caractéristiques des diodes silicium composant le détecteur

La structure interne du détecteur est une diode au silicium dont les caractéristiques
sont les suivantes [1] :

— épaisseur de 500 pum,

— aire de la diode de 'ordre de 1 cm?,

— capacité par diode = 25 pF,

— courant de fuite < 30 nA (a 300 K),

— tension de polarisation de 200 V en valeur absolue.

1.2.3 Polarisation de la diode

Comme nous pouvons le constater sur la figure 1.8, la diode est polarisée en inverse.
Sa zone de charge d’espace est d’autant plus importante que la tension de polarisation
est négative. La barriere de potentiel augmente ainsi que le champ électrique au borne
de la zone de charge d’espace Z. Cette augmentation du champ électrique est issue d’un
accroissement de la charge d’espace QQ de la Z.. Lorsqu’'une particule de type électron
arrive sur la diode, il se produit une modulation dQ de la charge d’espace (Q conduisant
a un courant dI. Ces impulsions de courant sont ensuite transmises au préamplificateur
de charge qui réalise une premiere intégration du signal.

11
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Fi1G. 1.8 — Polarisation de la diode.

Dans notre cas, le courant de liaison n’est pas transmis au préamplificateur. L’avantage
d’utiliser un couplage alternatif est le suivant : lorsque 'une des diodes meurt, les autres
ne sont pas sensibles a la haute tension. Pour réaliser cette capacité, il est possible de
déposer une fine couche de silicium amorphe directement sur la diode. Etant donné 'aire
de chaque diode (1cm?), on se limitera & une capacité de 0,75 cm? de surface. De plus,
afin de conserver I'isolation, une épaisseur de 2 pum est nécessaire, ce qui correspond a :

g Xe xS 8,84.107'% % 3,9 x7,5.107°

¢ e 2.10-6

=1,3nF

Ce condensateur sera ainsi proche de la diode et la charge collectée ne dépendra pas de
la capacité du fil (C)) estimée & 40 pF 3. En ce qui concerne la résistance de polarisation,
une couche de silicium haute résistivité d’épaisseur 2 pm sera utilisée. Ces résistances
seront connectées ensemble au méme point de polarisation, c’est a dire -200 V. On trouve
ainsi :

_pxL 10" %210

R - = 102 MQ
S 0,2 x 0,98

9,8 mm

Fic. 1.9 — La diode avec sa capacité de couplage et sa résistance de polarisation.

3Une estimation plus récente indique une valeur proche de 0, en considérant la puce dans le détecteur.

12



1.2. LE CALORIMETRE ELECTROMAGNETIQUE

1.2.4 Résolution du calorimetre

La résolution sur I’énergie mesurée du calorimetre peut s’exprimer comme :

o(E)
E

©® ®c

wle
sl

E : énergie exprimée en GeV.

a : terme équivalent au bruit de I’électronique. Il est dominant pour les faibles énergies.
b : terme stochastique qui correspond aux fluctuations statistiques dans le détecteur.
¢ : terme constant qui correspond aux non uniformités.

Les simulations réalisées a ’aide du logiciel GEANT4 indiquent qu’une résolution sur
’énergie des électrons/photons de I'ordre de : % = % @ 0,01 est réalisable.

1.2.5 Dynamique et précision sur I’énergie

L’épaisseur de notre détecteur au silicium est de 500 pym. Une particule au minimum
d’ionisation (MIP) correspond & 4 x 10* électrons (80 paires d’électrons/trous par microns
dans le silicium) ce qui équivaut a une charge de 6,4 fC. On pourra donc estimer le niveau
de bruit a 1—10 du MIP, c’est a dire 4 x 103 électrons. De plus, d’apres des résultats de
simulation [1], le signal maximum dans une cellule correspond & une charge de 20 pC. On
retrouve ainsi notre dynamique * qui est de 32000 soit 15 bits.

La précision sur I’énergie sera typiquement en dessous du terme constant fixé par le
calorimetre. Dans notre cas, ce terme constant est de 0,01. Si on consideére un signal
maximum de 2 V d’amplitude en sortie, on demandera donc 8 bits de précision sur cette

donnée de 15 bits.

1.2.6 Localisation de I’électronique

L’électronique dite de premier niveau (”front-end”) du calorimetre électromagnétique
de TESLA est tres contraignante en terme de compacité. En effet, pour une base de
128 voies par puce, le volume réservé a 1’électronique a les dimensions suivantes : 2 x
1 x 0,1 ecm®. La puce sera placée & l'intérieur du détecteur comme représenté sur la
figure 1.10. Cette solution présente I’avantage de minimiser la capacité totale vue a I’entrée
du préamplificateur ce qui entraine une diminution de sa consommation. En effet, le
niveau de bruit du systeme est directement lié a la capacité totale vue en entrée du
préamplificateur. En revanche, la puce sera dans un environnement irradié; une étude
devra étre menée pour analyser son comportement.

4Rapport du plus grand signal sur le bruit.
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Tube de Tube de 1.5 mm
refroidissement Puce VFE refroidissement

0.5 mm

Collage pour contact électrique

Fic. 1.10 — Emplacement de [’électronique de premier niveau.

1.2.7 Consommation de la puce

La tres faible consommation par voie est un parametre critique. En effet, la consom-
mation doit etre limitée a 5 mW par voie de traitement. Un systeme d’alimentation pulsée
pourra étre étudié pour diminuer la consommation, car le systeme de traitement analo-
gique de I'information ne devra fonctionner qu'une 1 ms sur 200 ms. De plus, une étude
thermique semble nécessaire pour estimer le systeme de refroidissement nécessaire au bon
fonctionnement de I’électronique.

1.3 Les points essentiels du cahier des charges

D’un point de vue purement technique, les contraintes a retenir seront les suivantes :

— gamme dynamique de 15 bits ce qui est courant dans le domaine avec un bruit de
I’ordre de quelques milliers d’électrons,

— un temps de traitement des données de I'ordre de 300 ns,

— une consommation de 5 mW par voie dans 'immeédiat et certainement moins dans le
futur, ce qui représente une consommation totale pour le calorimetre électromagnétique
de 170 kW pour les 34 millions de voies.
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Chapitre 2

Structure de I’électronique du
calorimetre électromagnétique

Vers quelles solutions technologiques s’orienter 7 Comment prévoir une électronique qui
sera viable dans 10 ans ? Quelles technologies seront encore disponibles ? De quelle tension
d’alimentation disposerons-nous? Telles sont les questions en suspens pour développer
I’électronique du calorimetre du futur accélérateur linéaire. Cependant, et a court terme,
des orientations générales devront étre prises; nous sommes donc dans une phase de
recherche et développement qui nous permettra de déterminer ce qui est possible et ce qui
sera difficilement réalisable. Comme tout projet en phase de recherche et développement,
de nouvelles structures devront étre testées. Les points clés du cahier des charges se
résument ainsi : faible encombrement, faible consommation avec mise en oeuvre d’un
systeme d’alimentation pulsé, grand nombre de voies de mesure et tres grande dynamique.
D’un point de vue de l'électronique, le systeme reste relativement lent.

2.1 La technologie a utiliser pour développer les pro-
totypes

Le premier point & aborder concerne le choix de la technologie [14] que l'on utili-
sera pour développer I’électronique du calorimetre. Aujourd’hui, deux principales tech-
nologies, bipolaires et MOS sont présentes sur le marché des circuits intégrés. On peut
éventuellement aussi en citer trois autres qui sont cependant plus marginales, il s’agit de
la technologie silicium de type JFET, de la technologie GaAs ! et de la technologie SiGe
2 qui permet de travailler a de trés hautes fréquences de fonctionnement. Pour des raisons
de cotut, notre choix s’orientera soit vers une technologie bipolaire, soit une technologie
MOS. Cette partie aura pour but de dégager les points clés liés a ces deux technologies.

L Arsenure de Gallium
2Silicium Germanium
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CHAPITRE 2. STRUCTURE DE L’ELECTRONIQUE DU CALORIMETRE
ELECTROMAGNETIQUE
2.1.1 La technologie bipolaire
Généralités

La technologie bipolaire présente la meilleure transconductance g, déterminée seule-
ment par le courant de polarisation avec :

_ k.
Im T

Cette transconductance est indépendante de la taille du transistor et de la capacité.
Le bruit série obtenu avec ce type de transistor est tres bon. Il est de la forme :

ei:4><k><TX(2 +RBB’)

X Gm

En revanche, les performances en bruit sont limitées par le courant de base qui entraine
un bruit parallele important, typiquement i, ~ 1 d4pA/\/E. La vitesse de fonctionne-
ment est trés importante (5-10 Ghz). Il en est de méme pour la résistance aux radiations
des composants fonctionnant avec des courants importants comme c’est le cas dans les
préamplificateurs des calorimetres.

Offset pour les transistors bipolaires

En théorie deux transistors identiques fonctionnant a courant identique, présenteront
les mémes caractéristiques et notamment le méme V}.. Mais au cours de la fabrication, il y
a des variations de I’aire de I’émetteur de chacun des transistors. Ces différences entrainent
une différence de Vj,. L’offset correpond a la différence des Vj,. de ces transistors. On écrit
la formule suivante telle que :

Vbe1
Icl = Isle vt
Vbe2
[02 = 1526 Vi

avec : I, et I, courants de saturation de ’émetteur. V;= 26 mV a 300 K.
Or on sait que I, = A x J,, avec A : aire de I’émetteur et .J; : densité de courant de
saturation. On arrive alors a une formule du type :

AVye =V x In(4t2det)

Az xJs2

Ainsi, une variation de 1% sur les courants de saturation entraine un offset de 0,25 mV.
Cette variation de 1% sur les courants de saturation correspond & une variation de 1%
sur laire de I’émetteur. On peut donc conclure que l'offset est directement lié a 'aire de
I’émetteur en logarithme.
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2.1. LA TECHNOLOGIE A UTILISER POUR DEVELOPPER LES PROTOTYPES

2.1.2 La technologie CMOS
Généralités
La technologie CMOS présente a ’heure actuelle ’avantage considérable d’étre une

technologie tres bon marché. La transconductance des transistors MOS, g,,, est directe-
ment proportionnel a % et Cys lui méme proportionnel a W x L.

w
gm:\/Qprxfods

On peut obtenir des bruits séries tres faibles qui sont présentés sous la forme suivante
[15].
o  SkT

"

Ce dernier sera amélioré de facon notable au fur et a mesure que le rapport % dimi-
nuera. A noter en revanche, qu’'une diminution du L peut entrainer une diminution de la
tension d’alimentation du systeme, ce qui limite la dynamique des éléments constituant
la chaine de traitement.

Offset pour les transistors MOS

Les conditions de polarisation nécessaires pour optimiser un appariemment en tension
sont différentes d'un appariemment en courant et on ne peut pas jouer sur les deux en
meme temps.

Appariemment en tension Supposons deux transistors appairés avec le méme cou-
rant de drain /4. On aura donc le méme V,; en théorie, mais en pratique, les V,, vont
étre différents. On aura donc AVys = V51 — Vjse. Dans le cas ot les transistors se trouvent
dans un régime de saturation, on peut écrire que :

AVyy = AV; = Vet X (52

gs = )

avec AV, =V — Vig;
qustl = qusl _tha
kQZ%XKQ;
Ak:kl—kg.

AV, qui correspond a notre offset en tension est controlé par deux parametres :

— Les dimensions du transistors : on cherchera a augmenter le produit W x L.

— Les conditions de polarisation : on fera en sorte que V4 soit le plus faible possible.
Mais ceci présente une limite car on ne pourra pas descendre en dessous de Vg = 0,1 V
pour des raisons de conduction.
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CHAPITRE 2. STRUCTURE DE L’ELECTRONIQUE DU CALORIMETRE
ELECTROMAGNETIQUE

Appariemment en courant L’appariemment entre deux courants de drain de tran-
sistors peur étre présenté sous forme de rapport tel que :

Tio ~ k2 2X AV}
iqr k1 X(1+ Vgst )

L’appariemment en courant pour des faibles tension de grille augmente a cause des
disparités de tension de seuil AV;. De facon pratique, on choisira un Vg, entre 0,3 V et
0,5 V.

Conclusions Pour obtenir un bon appariemment en tension, il faudra fonctionner avec
un Vg, proche de 0,1 V. En revanche, pour obtenir un bon appariemment en courant, le
Vyst sera plus élevé et variera entre 0,3 V et 0,5 V. Il existe donc deux parametres qui
influencent directement 'offset entre deux transistors MOS, il s’agit de la surface de la
grille et des conditions de polarisation de ce dernier.

2.1.3 Choix de la technologie CMOS

Les deux facteurs importants a prendre en compte sont dans un premier temps la
notion de coiit et 'appariemment des transistors, en log de la surface de I’émetteur pour
les bipolaires et en VW x L pour les transistors CMOS. Cependant, étant donné les
fréquences de fonctionnement lentes auxquelles nous travaillons, on pourra utiliser des
7gros” transistors CMOS. Ces deux éléments nous amene a dire qu’'une technologie CMOS
pure est la plus adaptée. Mais, les contraintes en bruit étant relativement importantes,
nous serons peut-étre amenés a nous rabattre sur une technologie de type BiCMOS qui
dispose de deux types de transistors, NPN et CMOS.

2.2 Les méthodes de mise en forme de I'information

La charge en sortie du détecteur est proportionnelle & ’énergie déposée. Cette charge
peut étre mesurée suivant diverses méthodes. On peut se contenter de mesurer I’'amplitude
maximale du signal ou on peut intégrer le signal pendant un temps donné. Toutes les
expériences de physique des particules emploient cette seconde méthode car on augmente
ainsi le rapport signal sur bruit de la chaine d’acquisition. En effet, la valeur moyenne
d’un bruit aléatoire de densité spectrale uniforme est nulle. Une intégration équivaut a
moyenner le signal, et donc a réduire la contribution du bruit. De plus, une intégration
apporte un filtrage des hautes fréquences facilitant ainsi 1’échantillonnage en vue d’une
conversion analogique numérique. Une augmentation du temps d’intégration améliore la
mesure mais il existe cependant une limite maximale imposée par la fréquence de collision
de la machine.

La chaine de traitement sera composée d'un préamplificateur de charge en sortie du
détecteur, son gain sera maximal de facon a limiter le bruit. Il est suivi d’'un nouveau
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2.2. LES METHODES DE MISE EN FORME DE L’INFORMATION

filtrage qui améliorera encore le rapport signal sur bruit du systeme. Pour ce faire, deux
principaux types de filtrages [14] existent :

— Les filtres analogiques.

— Les filtres numériques.

2.2.1 Les filtres analogiques

Parmi les filtres analogiques, deux principales structures peuvent étre citées ainsi
qu’une troisieme structure que nous proposerons dans la these.
— Le filtrage de type CRRC? est un bon compromis entre performance et puissance
dissipée. Ce type de méthode s’approche de la mise en forme optimale & 10%. Les
constantes de temps 7 = R x C' nécessitent une précision importante.

— Les filtres de Bessel approchent la mise en forme optimale de quelques %. Mais la
constante de temps est en général déterminée par des réseaux RC externes précis
au %, ce qui entraine une augmentation du cout et de la densité de I’électronique.

— Un filtrage a base d’un intégrateur avec remise a zéro, solution que nous développerons
dans la these et qui présente I’avantage d’une remise a zéro rapide.

2.2.2 Les filtres digitaux

Le filtrage digital est une méthode de plus en plus répandue. Elle consiste a effectuer
une somme pondérée de N échantillons z; d'un signal digitalisé z(t) tel que y = N | az;,
dans lequel les coefficients a; sont obtenus en inversant la matrice R d’autocorrélation
du bruit. On a donc : @ = R™'Z. La matrice d’autocorrélation est un échantillon de la
fonction d’autocorrélation qui est dépendant du bruit de I’électronique et de la luminosité.
Les performances du filtrage digital sont souvent génées par les effets de repliement. Ces
effets contribuent a augmenter le bruit rms du systéme et limite donc le bénéfice du filtrage
digital. Le filtrage digital présente ’avantage d’étre proche des performances optimales et
allie en plus de cela une flexibilité (luminosité).

2.2.3 Les méthodes de filtrage retenues

Deux types de filtrage sont écartés d’emblée, les filtres de type Bessel car ces derniers
utilisent des réseaux de résistances externes précis. On souhaite dans notre cas, une so-
lution entierement intégrée étant donné l'espace tres réduit dont on dispose. On évitera
aussi un filtrage digital pour ne pas digitaliser tout de suite 'information et supprimer
ainsi les évenements sans intéréts. Il reste donc deux types de filtrages possibles pour notre
application, il s’agit du filtrage de type CRRC? et d’un filtrage & base d’un intégrateur
avec remise a zéro. Ces deux solutions seront évaluées un peu plus loin dans la these.
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2.3 Les solutions pour obtenir 15 bits de dynamique

Un probleme peu évident est d’obtenir la dynamique de 15 bits demandée. Il existe
pourtant sur le marché des convertisseurs 15 bits mais ils présentent l’inconvénient de
beaucoup consommer. Donc, pour adapter 'ADC au signal a mesurer, il est nécessaire
d’amplifier les signaux de faible amplitude. Sans cela, ils ne pourraient étre convertis avec
une précision suffisante. Tout dépend de leur amplitude par rapport a la résolution de
PADC. Plus elle est faible, plus il faut amplifier. On doit alors avoir un gain variable en
fonction du signal. Cette variation automatique de gain peut étre obtenue par I'utilisation
de dispositifs non-linéaires tels les compresseurs de dynamique largement répandus dans
les télécommunications ou les systemes multi-gain comme proposé dans cette these.

2.3.1 Systeme a compresseur : systeme non linéaire

La principale réalisation est le systeme FERMI dont la structure est représentée sur
la figure 2.1:

Compresseur

Gain

Entrée Analogique ADC / LUT | | Mémoire|

Vin

Fi1Gc. 2.1 — Systéeme a compresseur non linéaire.

Le compresseur utilisé pour adapter la dynamique du calorimetre au convertisseur voit
son gain diminuer lorsque I'amplitude du signal d’entrée augmente. La courbe représentant
le gain en fonction de I'amplitude est de type logarithmique. Apres numérisation, les
données passent par une ”lookuptable” pour étre décompressées. Les sorties du conver-
tisseur pilotent les adresses et on doit retrouver sur les données une information qui soit
I'image du signal analogique d’entrée. Cette méthode est basée sur ’hypothese de la par-
faite connaissance de la fonction de transfert du compresseur. En pratique, la réponse
logarithmique est approximée par plusieurs segments de droite et on ne maitrise pas
completement le passage d’un segment a 'autre. D’un point de vue fréquentiel, le fait de
passer par un dispositif non linéaire élargit le spectre. Si on reste constamment en analo-
gique (compression et décompression) et qu’on prend garde & n’utiliser que des composants
ayant une bande passante suffisante, cette solution est utilisable. Mais des problemes se
posent des que l'on fait une conversion analogique numérique. En effet, tout systeme de
conversion dispose d’un filtre anti-repliement et d’'un échantillonneur-bloqueur. Ces deux
éléments limitent la bande passante analogique et vont supprimer des composantes du
spectre du signal compressé. La déconvolution ne tenant compte que de 'amplitude, elle
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va introduire des erreurs. Dans le cas de FERMI, le probléme est accentué par le fait que
la mise en forme a été intégrée au compresseur. La publication [23] fait un résumé des
criteres de bande passante requis pour un compresseur de dynamique.

2.3.2 Systeme multi-gain : systeme linéaire

La figure 2.2 représente un systéeme multi-gain.

Systémes multi-pentes

iGain

Entrée Analogique

ADC ﬁg

10

Gl G2 G3

Vin

Fia. 2.2 — Systeme multi-gain linéaire.

Pour ces systemes multi-pentes, I'idée est la méme que pour un systeme de type
FERMI. On souhaite toujours réaliser un gain variable en fonction du signal d’entrée. Ce-
pendant la fonction de transfert du circuit d’adaptation de dynamique n’est plus continue,
elle est composée de plusieurs segments de droite. On passe d’un segment a un autre au
moyen de comparateurs qui comparent le signal d’entrée avec des seuils fixes. Ces compa-
rateurs fournissent a chaque instant une information numérique qui comparent le signal
d’entrée avec des seuils fixes. Ces comparateurs fournissent aussi a chaque instant une
information numérique indiquant la pente choisie. Les différentes pentes correspondent
a des gains qu’il suffit de connaitre pour remonter au signal analogique d’entrée. Cette
connaissance s’obtient aisément au moyen d’une calibration. Le nombre de pentes est lié
a la dynamique de PADC.

2.4 La conversion analogique numérique

La mise en forme est ensuite suivi par un systeme assurant la conversion analogique
numérique et la mémorisation temporaire des informations. Deux possibilités peuvent étre
envisagées, soit une conversion le plus tot possible, soit le plus tard possible.
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2.4.1 Conversion le plus tot possible

Une conversion le plus tot possible implique 'utilisation d’'un ADC par voie et une
mémoire numérique. L’avantage d’un systeme numérique est qu’il n’est pas soumis au
vieillisement et est insensible aux bruits analogiques. Le stockage de 'information est tres
fiable. En revanche, étant donné le grand nombre de voies, le faible taux d’occupation du
détecteur et la consommation exigée (5mW /voie), cette solution n’est pas viable. En effet,
une voie sera touchée statistiquement une seule fois pendant chaque train d’impulsions.
Le synoptique de I’électronique serait le suivant :

Entrée analogique

FILTRAGE|— ADC — Mémoire Numérique

Fi1Gc. 2.3 — Synoptique d’une conversion le plus tot possible.

2.4.2 Conversion le plus tard possible

Une conversion le plus tard possible, implique I'utilisation d’'une mémoire analogique
et un convertisseur pour plusieurs voies. Cette mémoire analogique assurera un stockage
des échantillons. Mais il peut y avoir des probléemes de courant de fuite des capacités. Un
systeme de suppression des évenements considérés comme inintéréssant sera mis en place
avant le stockage. Cette solution est retenue dans 'immédiat.

Entrée analogique

FILTRAGE— Mémoire Analogique —— ADC

Fi1G. 2.4 — Synoptique d’une conversion le plus tard possible.

2.5 Schéma global de I’électronique de traitement

Deux laboratoires francais travaillent ensemble sur I’électronique dite de premier ni-
veau du calorimetre électromagnétique, il s’agit du LAL ® d’Orsay et du LPC * Clermont.
Une premiere hypothese de travail sera de partir sur une puce qui integrera 128 voies. Ce
systeme mixte comprendra le traitement analogique du signal ainsi que la digitalisation.
Le signal issu du détecteur, qui, dans notre cas, est une diode silicium, est une impulsion
de courant breve et d’amplitude négative. Ce signal de type mode commun correspond a
une charge de quelques fC qu’il va falloir amplifier. Compte tenu des conclusions obtenues

3Laboratoire de 1’accélérateur linéaire.
4Laboratoire de Physique Corpusculaire
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précédemment, une idée de schéma global de ’électronique (figure 2.5) de traitement du
calorimetre se présentera ainsi.

Zéro

M

—| CM—DM| | Shaper E

M 0
v I bitl
L R bit2
T E bit3
: ! A [bitd
Entrée . P bit5
Préampli CM—DM | |[Shaper L A D e
E N C oo
A [bit7
X L bits
£ o bit9
J G bit10

R 1

L |CM—DM Shaper Q

U

E

Fi1G. 2.5 — Schéma de principe de [’électronique de traitement.

Le signal d’entrée subit une premiere intégration avec le préamplificateur de charge.
Une conversion mode commun vers mode différentiel permet ainsi d’attaquer le systeme
multi-gain basé sur une mise en forme a entrées et sorties différentielles. Les informations
considérées intéréssantes sont multiplexées et stockées dans une mémoire analogique pour
etre finalement converties sur 10 bits.

2.6 Le préamplificateur et le bruit

Classiquement, un préamplificateur de charge [13, 31] sera le premier élément en sortie
du détecteur qui réalisera une premiere intégration. Ce type de préamplificateur minimise
la diaphonie dans les détecteurs multi-canaux. Il détermine le bruit du systeme qui est
directement proportionnel a la capacité totale vue a l’entrée du préamplificateur. On
considere ici que la capacité totale formée par la diode (capteur), la capacité de ligne
(liaison entre le capteur et le préamplificateur) et la capacité du préamplificateur (Cy;)
est de 'ordre de 100 pF répartis de la facon suivante, Cgige = 25 PF, Cligne = 40 pF
et Cpreamp = 30 PF. Par la suite, cette valeur de capacité sera nettement diminuée car
la puce sera placée dans le détecteur. Les contraintes en bruit seront moins fortes car la
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capacité totale vue en entrée du préamplificateur sera diminuée et on pourra ainsi abaisser
la consommation du transistor PMOS d’entrée. L’étage d’entrée du préamplificateur est
généralement constitué d’un transistor PMOS car ceux-ci génerent moins de bruit % que
les transistors NMOS.

Le bruit [15] se rameéne en deux générateurs équivalents a I'entrée, S,(w) (en VZ/Hz)
qui est un bruit série ou en tension et S;(w) (en A?/Hz) qui est un bruit paralléle ou en cou-
rant. Ces deux sources de bruit sont supposées décorrélées. Un schéma du préamplificateur
est le suivant (cf figure 2.6) :

Sv(w)

Si(w) Ct__

Fi1G. 2.6 — Bruit ramené en entrée du préamplificateur.

La proportion relative de ces deux bruits dépend de I'impédance du détecteur. A partir
de ce schéma équivalent, on peut écrire les deux relations suivantes :

A A
Sp(w) = 52T+ 5 =ep +

Si(w):2Xq><Ig+4><R’f—;<T:ii
avec : k = constante de Boltzmann.
T = température exprimée en kelvin.
gm = transconductance du transistor d’entrée.
Ay = coeflicient de bruit en %
q = charge de l'électron.
I, = courant de fuite dans le détecteur.
R; = résistance en parallele de la capacité Cf.
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Si on considere que le gain du préamplificateur est grand, alors on peut dire que
I'impédance d’entrée du préamplificateur est nulle.

1
_ﬁ_ JjCw

Ze
G G

La densité spectrale de bruit ramenée en entrée peut s’exprimer en A?/Hz. Le bruit
série peut se ramener en courant et connaissant la capacité C; sur I’entrée, on arrive a :

Se(w) = Si(w) +w? x CF x S,(w)

La densité spectrale de bruit en sortie en V2/Hz sera de la forme :

, 2 w
Ss(w) = gy + S

On peut donc représenter le bruit en sortie du préamplificateur par le diagramme 2.7
ou f. est la fréquence charniere de bruit telle que le bruit série est égal au bruit parallele.
Etant donné le domaine spectral dans lequel nous travaillons, on négligera le bruit % On
trouve alors la relation suivante :

— _in
wc - enth

Si on considere le bruit série e, = 1nV/V Hz et le bruit parallele i,, = 100fA/V Hz
(cf 2.7.1), on trouve une fréquence charniere de bruit telle que :

fo =140 kHz|

Ss(w) en VYHz
10"

h
Bruit ‘-‘
parallele|
,

-1 . .,
10 [Bruit L™,

Bruit setiie

24
10

100 100 10

10 10' 10
fc=140kHz FenHz

Fi1G. 2.7 — Bruit en sortie du préamplificateur.
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2.7 Mise en forme du signal provenant du détecteur

Parmi les possibilités de mise en forme, deux hypotheses de travail ont été retenues et
sont en cours d’évaluation en parallele. Le préamplificateur peut étre suivi de deux types
de mise en forme :

— Une mise en forme ”classique” de type CRRC?.

— Un intégrateur avec remise a zéro : la remise a zéro étant faite a l'aide d’un inter-

rupteur commandé par un signal d’horloge.

2.7.1 1°¢ hypothése : mise en forme de type CRRC?

Le systéme sera composé du préamplificateur suivi d’un filtre de type CRRC?. Ce type
de filtrage est un bon compromis entre performance et puissance dissipée. Une structure
du montage est présentée sur la figure 2.8 ainsi que la forme des signaux en sortie de

chaque élément.
R3
— W
c3
2
R1 R2
Détecteur Préamp. W
c1

Isortie diode Vsortie preampli Vsortie mise en forme

a—
-

Fi1G. 2.8 — Filtrage CRRC?.

Tension maximale en sortie du systeme

Pour les calculs qui suivent, nous utilisons la transformée de Laplace. On considerera
que notre préamplificateur est idéal, c’est a dire que son gain tend vers ’infini, ce qui n’est
pas le cas dans la réalité puisque le gain décroit avec la fréquence. On pose 7" = R3 x Cs,
T =Ry xC; = Ry x Cy = R3 x (5 et on obtient en sortie de notre systeme de filtrage les
équations suivantes :

Vi(p) = Se
Valp) = Vilp) X it

(1+7xp)3
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ie(p) : courant d’entrée provenant du détecteur.
Vi(p) : tension en sortie du préamplificateur.
Va(p) : tension en sortie de la mise en forme.

On arrive donc & :

_ —ic(p) ' X p
VQ(p)_pfoX (14+7xp)3

i . —ie —Qt
Or on sait que la transformée de Laplace de p;g;) & C,E )
N .. Xp NT t =t

De méme, on sait : 7775 < S5 X (1—57) xe~

Ce qui ramené en temps nous donne un produit de convolution tel que :

Vo(t) = 2 % 5 x (1 - 5k) x e (2.1)

On définit notre maximum de signal en sortie du shaper a 2 V, ce niveau est atteint
pour une charge maximale de 20 pC a t=200 ns et 7 = 100 ns. Ce signal de 2 V est défini
par la dynamique d’entrée du convertisseur qui suit la chaine de traitement. On choisit
un signal de 2V en sortie du préamplificateur d’ott Cy telle que Vi (maz) = Qé”—f‘“”

C; =10 pF (2.2)

Et donc un gain de 1 sur la mise en forme d’ot :

Vo(maz) = %[gs x(1—32)xe7m x Q(s—t)ds
— Vo(maz) = —Qg;z X TT—; X % X eT

_ (200x10~°)2 2
—1= 5

; _
(100x 10-9)3 xe

(2.3)

Cette condition sur 7/ devra étre remplie pour avoir un gain de 1 sur la mise en forme.

Tension rms de bruit

Le bruit rms en sortie du systéme, c’est a dire apres filtrage de type CRRC? sera de
la forme :

n

V2 = %fo"o Ss(w) x |H(jw)|? dw

;2 2

2 _ 1 qoor_dp . Cf 2xmxAy | 2 _w?xr'?
Vn L fo [w2><C’? + C’i( w + en)] X (1+w?x72)3

dw
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OnposewXT:xdonconadw:‘i—‘”:

ApxCExT'?
Jo

2 __ e ><C2><T
Vn - 27r><C'2><7'3 fO 5 dz + CJ%XTZ

de' + Z ><T fO

1+:1:2 27r><C’2><T 1+ 1+12 dx (24)

Ces trois termes correspondent respectivement au bruit série, parallele et 1/f. Le calcul
des intégrales est développé en Annexe 1. On retrouve donc une formule générale du bruit
rms qui sera de la forme :

2 2 2 -2 12 2 2
2 _ exXCPXT 1 1, XT 3 CyxApxT
Vi = Ch X 32 + Coxr X 32 + IXCExT? (2.5)

Charge équivalente au bruit ramenée en entrée

On obtient ainsi le bruit rms ramené en charge sur I’entrée :

— QmarXVims
ENC = ST

ENC =10 x 1072 X V, s

— —12 en X Cext’ in XT' X\/3 Cyx pxr!
ENC =10 X 10712 x (4ot g h, o AT

Le bruit en % sera négligé car I’entrée du préamplificateur de charge est constituée d’un

transistor PMOS. Ce dernier est caractérisé par un coefficient de bruit en % négligeable
devant les bruit série et parallele. On trouve ainsi une charge équivalente au bruit ramenée
en entrée telle que :

_ —12 en XCr X1’ i XT' X3
ENC =10 x 1077 x (2XGur g Juxrolty) (2.6)

Le bruit optimal sera obtenu quand la charge équivalente au bruit ramenée en entrée
sera minimale. On trouve ainsi :

Topt = f/ng;?:b (2 . 7)
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Applications numériques

Dans notre cas, le transistor d’entrée du préamplificateur sera de type PMOS; en ef-
fet ceux-ci génerent moins de bruit %, ce qui nous permettra de négliger ce terme dans
I’équation générale. Etant donné les contraintes que I'on a au niveau de la consommation,
un courant de 500 A dans ce transistor d’entrée sera la limite que 1’on se fixera. De plus,
pour des raisons d’encombrement, on limitera le W du transistor d’entrée a 2000 pm.
Pour ce qui est du L, la limite est de 0,5 ym dans la technologie AMS 0,35 um (on utilise
des transistors supportant 5 V d’alimentation). On pourra ainsi déterminer la transcon-
ductance de ce transistor d’entrée a ’aide de la formule :

gm:\/2><Kp><%><]ds
gm:\/2x30x%x5oo
Gm ~ 10mA/V

avec : K, = 30 uA/V?, Iy, = 500 pA, ¥ = 2% = 4000.

En connaissant a présent la valeur de la transconductance du transistor d’entrée, on
retrouve donc le niveau de bruit série qui sera de la forme :

62 — 8XkXT
n 3Xgm
o 8XkXT
n 3Xgm

_ \/8><1,38><10—23><300
€n = 3%10x10~3
en=1,1nV/VHz

Pour le bruit parallele, R étant grand, on considera seulement le terme en I, celui-ci
correspond dans notre cas a 30 nA d’ou ’équation :

i2=2xqx1,
in = /2% 1,602 X 10~ x 30 x 10~

in=98 fA/VHz

On dispose a présent du bruit série et du bruit paralléle, on peut donc déterminer 7,,;
qui sera tel que la charge équivalente au bruit ramenée en entrée sera minimale.

T — enXC’t
opt V3Xin

I 1,1x1079x100x 10~ 12
opt /3x98x 10~ 15

Topt = 648 ns

Mais, d’apres les données physiques, on dispose seulement de 200 ns pour traiter
'information. Avec ce type de filtrage CRRC?, on a 7 = 100 ns. Ainsi, on peut retrouver
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notre charge équivalente au bruit a ’entrée du systeme :

- 1,1x1079x100x10~12x369x10~° 98x 10715 x369x10~% x/3
ENC =10 HX( 2 3 D X X X QX\/_ )
10x10=12x(100x10=9) 2 x4+/2 10x10~12x(100x10=9) 2 x4v/2

ENC =22,7x 107" ® 35 x 10718
ENC =1419 e — ©219 e—

ENC = /(1419 e—)? + (219 e—)?
|ENC = 1436 e—|

ENC est une somme quadratique du bruit série et du bruit parallele, on retrouve une
charge de bruit équivalente a ’entrée qui est inférieure a 4000 électrons comme exigé dans
le cahier des charges. C’est le bruit série qui domine dans notre application. Le transistor
PMOS composant I’entrée du préamplificateur, dont les caractéristiques sont les suivantes,
W = 2000um, L = 0,5um, I;; = 500 A, sera suffisant pour satisfaire a notre application.
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2.7.2 2°" hypotheése : mise en forme par un intégrateur avec
remise a zéro

Cette méthode (cf figure 2.9) proposée par le LPC présente ’avantage d’une réinitialisation
du systeme plus rapide. En revanche, un signal de commande de l'interrupteur est bien
entendu indispensable. Deux possibilités de signal de commande peuvent étre envisagées :

— Un signal d’horloge qui oblige une liaison capacitive entre le préamplificateur et la

mise en forme pour supprimer la composante continue.

— Un signal de déclenchement qui activera la mise en forme en fonction de I'information

détectée.

AW &

Cf

C1 R1

Détecteur Préamp. —_‘ HVVV‘—

Isortie diode Vsortie preampli Vsortie mise en forme

Fic. 2.9 — Filtrage par l'intégrateur avec remise a zéro.

Tension maximale en sortie du systeme

Si on considere que notre préamplificateur est idéal et que ’on pose 7 = R; x C, on
obtient une équation de la forme :

Vi(p) = 2
Va(p) = Vi(p) X i
On arrive donc & :

__ie(p) C
V2(p)_p><(]f ><C’2><(1+T><p)

ie(p) : courant d’entrée provenant du détecteur ;
Vi(p) : tension en sortie du préamplificateur;
V5 (p) : tension en sortie du shaper.
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Or, on sait que la transformée de Laplace de F sSe et l o,

Ce qui ramené en temps nous donne un produit de convolution tel que :

Va(t) = Q@) .

o CQXT X er (2.8)

On utilise le méme préamplificateur que pour le filtrage CRRC?, on retrouve alors
Ct = 10 pF. Donc pour un maximum de signal en sortie de 'intégrateur dans notre cas
2V, c’est a dire pour une charge de 20 pC a t = At = 200 ns et 7 = 100 ns, on aura :

—t

Vo (mazx) :QCLf‘“” X % X (1—e7)

& =0,865 (2.9)

Tension rms de bruit

On integre pendant un temps AT on peut donc appliquer le théoreme du retard qui
est de la forme :

L(f(t = AT)) = ™47 x F(p)

Ainsi, on retrouve notre fonction de transfert équivalente au filtre qui est telle que :

H(p) = L(f(t)) — L(f(t — AT))

H(p) = m X (1 — e—pXAT)

Le bruit rms en sortie du systeme, c’est a dire apres filtrage par l'intégrateur avec
remise a zéro sera de la forme :

Vi = o7 Jo° Ss(w) x |H(jw)[* dw

X (1 o efijAt)|2 dw

2XTXA
V2= ()2 x 5= [l Xcz + Cz(LL +en)] X s

2 _ (C1)2 e2C? oo 1—cos(wAt)
Vi = (&) x (5 I Timer dw+

f[) 1—cos(wAt) dw + 202 Af foo 1—cos wAt) d’lU)
f

7rC2 w2X (1+72xw?2) wx (1+72w?2)

Le calcul des intégrales est exposé en Annexe 2. Etant donné le domaine spectral dans
lequel nous travaillons, on ne tient pas compte du bruit%. On retrouve ainsi une formule
générale du bruit rms de la forme :

V2= (Q)2 x (SXCE y (mem ) 2;'?5? x (At +7 x (e — 1)) (2.10)
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Charge équivalente au bruit ramenée en entrée

On obtient ainsi le bruit rms ramené en charge sur I’entrée :

— QmazXVrms
ENC o Vimaz (Q)

—At A7

ENC = 1071 x (8GxC s \JUSeT) @ X o JL(AL — 7 x (1 - e))) | (2.11)

Applications numériques

Les conditions initiales sont les mémes sur le préamplificateur qui est composé d’un
transistor de type Pmos. Notre temps d’intégration fixé par l'intervalle de temps entre
deux collisions est de At = 200 ns, et la constante d’intégration, 7 = Ry x C est telle que
7 =100ns.

ENC =101 x (1’1;10QIXOIXO{’OX%%”X;@' X )it @ X0 ILIB o [50 % 109 x (1 + e2))
ENC =26,5x 10~'7 @ 27,0 x 10~

ENC = 1656 e — +168 e—

ENC = /(1656 e—)2 + (168 e—)?

|ENC = 1664 e— |

La charge équivalente au bruit ramenée en entrée est conforme au cahier des charges
puisqu’elle est inférieure aux 4000 électrons autorisés. Cette solution peut donc satisfaire
au traitement de I'information.
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2.7.3 Conclusions sur les deux méthodes de filtrage

L’inconvénient du systeme a intégrateur switché, est que l'on a besoin d’un signal
pour commander l'interrupteur, ce qui signifie qu’on partirait sur un systeme mixte. En re-
vanche, I'interrupteur occupera moins de place sur notre puce par rapport a une résistance
de plusieurs dizaines de k€2. De plus, le systeme a intégrateur avec remise a zéro supprime
les problemes d’empilement que ’on pourrait avoir avec le filtrage C RRC?.

La tres faible consommation nous amenera sans aucun doute a mettre en place un
systeme d’alimentation pulsée pour la mise en forme de l'information, celle-ci n’étant
utilisée que 1% du temps.

2.8 Le systeme multi-gain

Le signal en mode commun arrive donc sur le préamplificateur de charge. A partir du
signal récupéré en sortie du préamplificateur, une conversion de type mode commun vers
mode différentiel est réalisée qui nous permettra d’attaquer le shaper différentiel. Cette
conversion peut etre réalisée par une structure de type convoyeur de courant.

Un point important dans le cahier des charges est la dynamique de 15 bits demandée.
Etant donné la faible tension d’alimentation dont on dispose (5 Volts dans 'immédiat et
certainement beaucoup moins dans le futur), 'utilisation d’un systeme multi-gain semble
le plus judicieux pour obtenir la dynamique nécessaire. En effet, si I’on considere un si-
gnal de 2 V en sortie, on retrouve notre LSB défini a 62,5 uV'. Ceci est difficile a réaliser,
cotiteux et injustifié car la précision demandée a haute énergie est bien inférieure a la
dynamique. Dans ce cas, un systeme a 3 gains de 10 bits peut étre envisagé. Le LSB est
défini a 1,9 mV ce qui est nettement plus réaliste. Le choix du gain sera codé par 1’état
en sortie des 2 comparateurs.

2.9 La suppression des évenements non significatifs

Etant donné le faible nombre de voies touchées a chaque train, 128 voies par puces,
la suppression des évenements considérés comme n’étant pas intéréssants se fera en ligne
a I'aide d’'un comparateur dont le seuil de déclenchement sera fixé a 0,8 MIP. Ce compa-
rateur placé en sortie du plus grand gain commandera la mémoire analogique de facon a
supprimer tous les évenements inférieurs a 0,8 MIP.

2.10 Le multiplexeur

En sortie des trois mises en forme, un multiplexeur, commandé par la sortie des com-
parateurs codant le choix du gain, sélectionnera les données issues du filtrage. Ce mul-
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tiplexeur est composé de 3 entrées différentielles, un signal de commande et une sortie
différentielle. Les données en sortie du multiplexeur seront stockées dans une mémoire
analogique.

2.11 La mémoire analogique

Cette mémoire analogique est indispensable, car une méme voie peut étre touchée
maximum 5 fois pendant un méme bunch, on utilisera donc une mémoire analogique
avec une profondeur de 5 capacités. On devra donc garder au maximum sur la capacité
une information pendant 1 ms plus la durée du temps de conversion si on numérise a la
fin du train. Le schéma présenté est une structure de principe qu’il faudra adapter aux
contraintes liées a l'intégration. (cf paragraphe 6.5.1)

Entrée - - Sortie

SRR

|c1|cz|c3|c4|c5
| A |

FiG. 2.10 — Schéma de principe de la mémoire analogique.

2.12 Le convertisseur analogique numérique

Un convertisseur analogique numérique sur 10 bits est donc suffisant vis a vis de la
précision demandée. Ce dernier sortira une donnée sur 10 bits qui sera transmise a la partie
numérique. Puis, un traitement du flot de données sera mis en place. D’apres le cahier des
charges, c’est 128 voies par puce qui sont touchées a chaque train. L’intervalle de temps
entre deux trains, 199 ms, nous permettra de numériser I'information. En partant sur une
base d’un convertisseur pour 128 voies, la fréquence de conversion de ’'ADC devra étre
de 'ordre du kHz, ce qui est relativement lent. Une possibilité envisagée pour réduire la
consommation du systeme serait de mettre en oeuvre un systeme d’alimentation pulsée
pour le convertisseur et donc convertir plus rapidement.

2.13 Codage du flot de données et consommation

Au total, 34 millions de données par train seront traitées. Il faudra coder 1’énergie, le
numéro de collisions, le numéro de voie et le gain. L.’énergie sera codée sur 10 bits a 1’aide
du convertisseur analogique numérique, avec une précision sur la donnée de 8 bits. Le
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numéro de collisions sera codé sur 12 bits avec un BCID ® sachant qu’il y a 3000 collisions
par train. Le numéro de voie touchée dans la puce sera codé sur 7 bits avec 128 voies par
puce. Le gain utilisé sera codé sur 2 bits avec un systeme multi-gain de 3 gains.

Toutes ces informations nous donnent une premiere estimation du nombre de bits a
traiter a chaque train qui sera de 31 bits x 34 millions soit environ 1,1 Gbits par bunch.

Pour ce qui est de la consommation totale du systeme, le préamplificateur dissipe
2,5 mW par voie. On dispose donc au total de 2,5 mW par voie pour le reste du systeme
d’otu la nécessité d’utiliser un systeme d’alimentation pulsée.

’Bunch-crossing identifier : donne un numéro 4 chaque collision.
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Conception des briques de base

37






Chapitre 3

Propriétés physiques et
technologiques du transistor MOS

Le transistor MOS est, de nos jours, le seul transistor disponible dans les technologies
dites “bon marché”. Ce chapitre nous donnera les formules indispensables applicables aux
MOS ainsi qu'un comparatif de leurs parametres en fonction des technologies utilisées.

3.1 Reégimes de fonctionnement des transistors MOS

Le diagramme 3.1 décompose les différents régimes de fonctionnement des transistors
MOS. Dans I'univers de la conception analogique, les transistors MOS sont utilisés suivant
deux principaux régimes de fonctionnement :

— Le régime linéaire : le transistor est une résistance controlée en tension. Typique-

ment, un exemple d’application sera un interrupteur !.

— Le régime de saturation qui est décomposé en deux sous-régimes :
* Le régime de forte inversion dans lequel le transistor est une source de courant

commandée en tension. Par exemple, pour un transistor NMOS tel que V, >V},
et Vis > Vg — Vi, une formule approchée du courant sera de la forme :

Ids — Kpn X % X (Vqs - V;fn)Z

avec : K, = facteur de gain.

W et L = dimensions du transistor.

Vi = tension de seuil pour les transistors NMOS.
Vys = tension entre la grille et la source.

! Association d'un transistor NMOS et PMOS en parallele commandés par la grille.
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* Le régime de faible inversion dans lequel le transistor est aussi une source de cou-
rant commandée en tension, mais ce dernier évolue suivant une loi exponentielle.
Par exemple, pour un transistor NMOS tel que Vi, < Vi, et Vg > Voo — Vi, une
formule approchée du courant sera de la forme :

w 2 Vgs —Vin
Igs = Kpp X 7 X Uf X e nxU

avec:Ut:kXTT:%mV
n varie entre 1 et 2 suivant la technologie.

Dans nos schémas, le régime de forte inversion est principalement utilisé. On notera
que le régime de faible inversion [37] existe. Les transistors fonctionnent avec des courants
de quelques dizaines de nA. Cependant, il est évident que les caractéristiques en fréquence
ne peuvent atteindre nos fréquences de fonctionnement. C’est pourquoi nous utiliserons
exclusivement le régime de forte inversion dans les différentes architectures développées
au cours de la these.

Vds
TRANSISTOR NMOS

Vds=Vgs-Vin

Région active

Région ohmique

v

=

AN
7

tn Vgs

Région ohmique

n

Région active
Vds=Vgs-Vtp

TRANSISTOR PMOS

FiG. 3.1 — Régimes de fonctionnement des transistors MOS.
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3.1.1 Le transistor NMOS

Le transistor de type NMOS est représenté sur la figure 3.2. Le substrat est en
général de type p et la source et le drain sont deux régions fortement dopées n. Une
fine couche de dioxyde de silicium est développée sur le substrat et une couche de type
polysilicium composant la grille recouvre 1’oxyde entre la source et le drain. Dans des
conditions de polarisation telles que Vj, > 0, la grille du transistor et le substrat forment
une capacité avec comme diélectrique le dioxyde de silicium. Les charges positives sont
ainsi accumulées sur la grille et les charges négatives s’accumulent dans le substrat créant
un canal de type n.

Grille

Source TS G DT Drain
5i02') ml-mq J

N+ | N+/ D

Substrat P S

LB

Fic. 3.2 — Le transistor NMOS.

Zone ohmique ou linéaire

Le transistor se comporte comme un canal résistif contolé en tension. Deux conditions
sont nécessaires pour considérer que le transistor est dans ce régime de fonctionnement :
Vgs > Vip et 0 < Vg < Vg — Vi L'expression du courant entre drain et source sera
présentée sous cette forme simplifiée :

Ids - Kpn X % X [(‘/gs - V;fn) X Vds]

On aura donc une résistance commandée en tension par (Vs — Vi), typiquement, un
transistor fonctionnant en interrupteur.

Zone active ou régime saturé
Le transistor se comporte comme une source de courant commandée par V. Deux

conditions sont nécessaires pour considérer que le transistor est dans ce régime de fonc-
tionnement : V,, > V,, et Vi, > Vo — Vi,. Voici donc 'expression du courant Iz (Pour
gs tn ds gs tn ds
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simplifier les calculs de Iy et gy, le terme en Vy, est généralement négligé.) :

Ty = Ky % 32 5 (Vg = Vi) x (14 i)

La transconductance d’un transistor NMOS g, correspond aux variations du courant
I45 en fonction de la tension entre la grille et la source Vi :

J— JIds — E _ Vds ~ E
gm = 5Vgs - Kpn X I X (‘/gs ‘/;fn) X (]_ + /\XVearlyXL) ~ \/2 X Kpn X I X Ids

T
variations du courant I, en fonction de la tension entre le drain et la source Vi, :

_ ol W _ 2 1 - 1
9ds = sv,. = Kpn X 537 X (Vgs = Vin)* % AN Vearty <L — Igs x A Voarty < I

La conductance de sortie d’un transistor NMOS telle que ¢4s = LO correspond aux

(=%}

3.1.2 Le transistor PMOS

Le transistor de type PMOS est représenté sur la figure 3.3. Dans une technologie
avec un substrat de type p, un caisson de type n sera nécessaire pour avoir des transistors
p. La source est le drain sont dopés p, ainsi le canal est de type p.

Grille

Source TS G DT Drain
Sid2") m-L-n (7

Qw \yj D

Caissson N

Substrat P S

Fi1G. 3.3 — Le transistor PMOS.

Zone ohmique ou linéaire

Le transistor se comporte comme un canal résistif contolé en tension. Deux conditions
sont nécessaires pour considérer que le transistor est dans ce régime de fonctionnement :
Vgs < Vip et Vg — Vi < Vg < 0. L’expression du courant sera présentée sous cette forme
simplifiée :

Iqs = Ky X % X [(Vgs = Vip) X Va]

On aura donc une résistance commandée en tension par (Vys — Vi) :

R. = Vis — 1
on Iis Kpr%X(Vgs—th)
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Zone active ou régime saturé

Le transistor se comporte comme une source de courant commandée par V. Deux
conditions sont nécessaires pour considérer que le transistor est dans ce régime de fonc-
tionnement : Vi, <V}, et Vg > Vs — V4. Voici done Pexpression du courant Iy :

Tay = Koy X 3257 % (Vs = Vip)? x (1+ pe—y)

avec : K,, = facteur de gain exprimé en pA/V?2. Pour obtenir des comportements si-
milaires antre PMOS et NMOS, on applique : K, ~ 3 x K,,, car le déplacement des
électrons est environ trois fois plus rapide que celui des trous.

La transconductance g, d’un transistor PMOS sera de la forme :

— 51{13 — _
Im = g7t = Kpp X T x (Voo = Vip) X (1 + 557 ~ /2 x Ky x . x Ly,
Enfin, la conductance de sortie sera de la forme g4 :
_ 0lg w _ 2 1 ~ 1
9as = = = Kpp X o7 X (Vgs — Vip)? X N Vearig XL — Igs % N Vearty XL

3.2 Modele en petit signal du transistor MOS

Pour les calculs, le modele équivalent en petit signal utilisé est représenté sur la figure
3.4. Le schéma de gauche présente le modele équivalent complet tandis que le schéma de
droite est un modele simplifié que I'on utilisera pour estimer les caractéristiques de chaque
étage.

G I D
| .

1
Cos —— nggs@ gmVbs mig_ds
—__Cdb 1
b Vgs gmVgs ro=—
gds

Fi1G. 3.4 — Modele équivalent en petit signal du transistor MOS.
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3.3 Caractéristiques techniques des transistors MOS
suivant la technologie utilisée

Pendant cette these, trois technologies différentes ont été utilisées provenant du méme
fondeur Austriamicrosystems. Ce paragraphe répertorie les caractéristiques principales
des transistors MOS de chaque technologie.

3.3.1 Technologie AMS 0,8 ym BiCMOS

Cette technologie fournie par le fondeur AMS est une technologie relativement an-
ciennne et bien maitrisée. Comme son nom l’'indique, elle dispose de deux types de tran-
sistors, bipolaires et CMOS. La longueur minimale du canal de grille est de 0,8 pum. Les
principaux composants disponibles sont des capacités et des résistances. Les capacités sont
a base de polysilicium, chaque armature est composée d’une couche de polysilicium 1 et
de polysilicium 2. Les résistances peuvent étre réalisées avec deux types de polysilicium,
un polysilicium classique et un polysilicium haute résistivité qui permettra de réaliser des
résistances de grande valeur tout en occupant une surface raisonnable. Enfin la tension
d’alimentation maximale supportée est de 5,5 V.

Caractéristiques techniques des transistors NMOS

Dans le tableau 3.1, on retrouve les principales caractéristiques des transistors NMOS,
notamment les variations de tension de seuil, de dimensions et de facteur de gain.

Parametres Min Typ Max
Vto(20 pm x 0,8 um) | 0,62 V| 0,72V | 0,82 V
Leff(0,8 pm) 0,55 0,66 0,77
Weff(2 pm) 0,9 1,3 1,7
Kpn(uA/V?) 85 100 115

TAB. 3.1 — Le transistor NMOS en technologie 0,8 pm BiCMOS.

Ces données servent d’éléments de base dans la conception de nos différents systemes
et doivent étre prises en compte pour retrouver en test des comportements similaires a la
théorie. Prenons le cas des dimensions L.ss et Weys, pour Losr = 0,66 pm, nous avons
une erreur de +20 %. Cette erreur est ramenée & +3,7 % avec un Leff de 3 pm. Méme
raisonnement pour un Weff de 1,3 pm, cette erreur est de +31 %, et on arrive a une
erreur de + 4% pour une valeur de W de 10 pm. Pour les transistors sensibles & 1'offset 2,
on utilise des dimensions minimales telles que L = 3 um et W = 10 pum pour conserver

2Ce terme anglais sera utilisé dans I’ensemble du manuscrit pour des raisons de compréhension. Il
correspond a l'erreur de décalage par rapport a une référence généralement zéro.
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un rapport de composants dont les variations sont inférieures & 5%. Globalement, on peut
considérer que la tension de seuil d’un transistor NMOS est de 'ordre de 800 mV et son

facteur de gain est de 100 pA/V?2.

Caractéristiques techniques des transistors PMOS

Les données répertoriées dans le tableau 3.2 présentent les caractéristiques des tran-

sistors de type PMOS en technologie 0,8 pum.

Parametres Min Typ Max
Vto(20 um x 0,8 pm) | -0,68 V | -0,77 V | -0,86 V
Leff(0,8 pm) 0,64 0,76 0,88
Weff(2 pm) 0,8 1,2 1,6
Kpp(pA/V?) 30 35 40

TAB. 3.2 — Le transistor PMOS en technologie 0,8 um BiCMOS.

Pour les transistors de type PMOS sensibles a l'offset, les dimensions minimales uti-
lisées sont L = 3um et W = 10pum. Ces valeurs sont déterminantes si on souhaite un
fonctionnement en différentiel convenable. Pour ce qui est de la tension de seuil des tran-
sistors PMOS, cette derniére est du méme ordre de grandeur (en valeur absolue) que pour
les NMOS c’est a dire -800 mV. Enfin, le facteur de gain des PMOS est environ trois fois
plus faible que celui des NMOS.

3.3.2 Technologie AMS 0,35 ym CMOS CSI

Cette technologie plus récente est développée par le fondeur AMS et dispose unique-
ment de transistors CMOS. Les différentes étapes technologiques nécessitent la réalisation
de 15 masques avec au total 3 couches de métal. L'inconvénient majeur est 1’absence de
polysilicium haute résistivité, ce qui interdit 'utilisation de résistances “trop grosses” pour
des raisons de coiit. Cette technologie présente en revanche, le gros avantage de posséder
deux types de transistors MOS :

— Un transistor destiné a la conception de blocs numériques qui supporte 3 V d’ali-

mentation. La longueur minimale du canal de grille est de 0,35 pum.

— Un transistor a oxyde de grille plus épais, destiné a la conception analogique et qui
présente 'avantage de supporter 5 V d’alimentation. La longueur minimale du canal
de grille est de 0,5 pm.

La chute des tensions d’alimentation dans les technologies submicroniques repésentent
un réel danger pour le concepteur analogique. En effet, et notamment en physique des
particules, les cahiers des charges sont trés exigeants en terme de dynamique®. Or, le plus
petit signal ne peut étre en dessous du bruit, et le plus grand signal sera limité par notre

3Dynamique : rapport du plus grand signal sur le bruit
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tension d’alimentation ce qui réduit fortement notre dynamique. Seules les caractéristiques
principales des transistors de type CMOSm4 (5 V) seront présentées dans les paragraphes
suivants.

Caractéristiques techniques des transistors NMOSm4

Le tableau 3.3 répertorie les caractéristiques concernant les erreurs systématiques de
gravure, les variations de tension de seuil ainsi que les variations du facteur de gain.

Parametres Min Typ Max
Vto(10 pm x 0,5 um) | 0,58 V| 0,70 V | 0,82 V
Leff(0,5 pm) 0,32 0,42 0,52
Weff(0,6 pm) 0,40 0,55 0,70
Kpn(uA/V?) 80 100 120

TAB. 3.3 — Le transistor NMOS' en technologie 0,35 pm CMOS.

L’erreur de gravure systématique nous interdit d’utiliser des transistors “trop petits”
pour les transistors sensibles a ’offset. Ainsi, un transistor NMOSm4 aura les dimensions
minimales suivantes : W = 5 um et L = 3 pum. La tension de seuil des NMOSm4,
700 mV, est légerement meilleure qu’en technologie 0,8 pm, le facteur de gain est quant
a lui inchangg.

Caractéristiques techniques des transistors PMOSm4

Le tableau 3.4 répertorie les caractéristiques concernant les erreurs systématiques de
gravure, les variations de tension de seuil ainsi que les variations du facteur de gain.

Parametres Min Typ Max
Vto(10 um x 0,5 pm) | -0,78 V | -0,90 V | -1,02 V
Leff(0,5 pm) 0,64 0,74 0,84
Weff(0,6 pum) 0,40 0,55 0,70
KpN(uA/V?) 26 32 38

TAB. 3.4 — Le transistor PMOS en technologie 0,35 pm CMOS.

Pour les PMOSm4 sensibles a 'offset, la taille minimale est de W =5 ymet L = 3 um.
La tension de seuil, -900 mV, est en revanche moins bonne qu’en technologie 0,8 pm. Il
existe donc un décalage de 200 mV en valeur absolu entre NMOS et PMOS qui devra étre
pris en compte dans la conception.
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3.3.3 Technologie AMS 0,35 ym CMOS C35B4

Cette nouvelle technologie présente les mémes caractéristiques que la 0,35 pym CMOS

CSI. En revanche, elle dispose d’une couche de polysilicium haute résistivité qui nous
permettra d’utiliser des résistances de plusieurs k(2.

Caractéristiques techniques des transistors NMOSm4

Le tableau 3.5 répertorie les caractéristiques de gravure, de tension de seuil et de
facteur de gain.

Parametres Min | Typ | Max
Vto(10 um x 0,5 pm) | 0,6 V | 0,7V [ 0,8 V
Leff(0,5 pm) 0,35 | 0,45 | 0,55
Weff(0,4 pm) 0,20 | 0,35 | 0,50
KpN(puA/V?) 80 100 120

TAB. 3.5 — Le transistor NMOS en technologie 0,35 ym CMOS C35.

Pour les transistors NMOSm4, les dimensions minimales seront W = 5 um et L =
3 um. La tension de seuil et le facteur de gain restent identiques a la technologie csi.

Caractéristiques techniques des transistors PMOSm4

Le tableau 3.6 répertorie les caractéristiques de gravure, de tension de seuil et de

facteur de gain.

Parametres Min Typ Max
Vto(10 um x 0,5 pm) | 0,85V | -0,97 V | -1,09 V
Leff(0,5 pm) 0,58 0,68 0,78
Weff(0,4 pm) 0,20 0,35 0,50
KpN(uA/V?) 25 31 37

TAB. 3.6 — Le transistor PMOS en technologie 0,35 pm CMOS C35.

Pour les transistors PMOSm4, les dimensions minimales seront aussi W = 5 um et
L = 3 pm. En revanche, la tension de seuil est pratiquement de -1 V, ce qui est encore
moins bon qu’avec la technologie csi. Il y a donc un décalage de 300 mV entre NMOS et
PMOS qu’il faudra prendre en compte dans 1’élaboration de nos schémas.

47






Chapitre 4

L’amplificateur différentiel CMOS

En nous appuyant sur le cahier des charges fourni par les physiciens, quelques ten-
dances se dégagent concernant 1’électronique de premier niveau qui sera développée a
I’aide du logiciel ” Analog Artist” de chez Cadence. Pour ce qui est de "amplificateur
constituant la mise en forme, une premiere étape sera de développer un amplificateur tres
faible consommation pur CMOS dans une technologie éprouvée AMS 0,8 pum BiCMOS.
Le choix de cette technologie s’explique simplement par le fait que c’est la technologie
utilisée au sein du laboratoire. Cette derniere présente un excellent compromis entre cofit
et performance. Ce prototype, completement différentiel en entrée et en sortie, nous per-
mettra de vérifier le principe de fonctionnement de cet étage. En revanche, étant donné
les échéances de fabrication de la machine, on ne pourra raisonnablement pas utiliser une
technologie 0,8 um dans la version définitive de la puce. Pour ce qui est de la consomma-
tion, on cherchera évidemment a ce qu’elle soit la plus faible possible.

Un second prototype d’amplificateur, basé sur le méme schéma de principe, sera
développé en utilisant une technologie CMOS 0,35 pum qui présente le gros avantage
d’étre moins cotiteuse et de conserver dans I'immédiat 5 V d’alimentation. Cependant,
quelle sera la tension d’alimentation disponible dans les futures technologies? Autre in-
certitude concernant l'offset des transistor MOS, des précautions, que nous détaillerons
par la suite, devront étre prises pendant la réalisation du dessin pour obtenir des résultats
satisfaisant le cahier des charges.

4.1 Généralités sur les amplificateurs

Un amplificateur idéal est un montage qui fournit une tension de sortie proportionnelle
a la différence des tensions d’entrée. Ces caractéristiques idéales doivent étre les suivantes :
— gain différentiel, A; = oo,
— gain en mode commun, A,,. = 0,
— impédance d’entrée, 7, = 00,
impédance de sortie, Z; = 0,
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— bande passante = oo,

— tensions de décalages ou offset et dérives = 0.

Bien entendu, ce sont des valeurs idéales que 1’on cherchera dans la pratique a appro-
cher. Ces caractéristiques sont de plus directement liées au parametre consommation qui
dans notre application doit étre la plus faible possible.

4.2 Caractéristiques techniques de ’amplificateur

La conception d’'un amplificateur CMOS composant la mise en forme sera la premiere
étape. D’un point de vue global, les caractéristiques techniques de cet élément sont une
faible consommation ainsi qu'une grande dynamique d’entrée et de sortie. De plus, le
cotit de I’électronique doit aussi étre pris en compte ce qui signifie qu'une technologie
pure CMOS est plus avantageuse. Enfin, pour ce qui est de la consommation, une étape
importante dans la conception de I'amplificateur sera de minimiser la consommation de
chaque étage tout en conservant des caractéristiques en gain et en rapidité suffisantes a
notre application.

En résumé, nous souhaitons concevoir un amplificateur dont les caractéristiques sont
les suivantes :

— faible consommation sachant que I'on disposera de moins de 5 mW par voies de

mesures,

— grande dynamique d’entrée et de sortie avec une dynamique de 15 bits,

— faible cout (lié a la surface de la puce) étant donné le grand nombre de voies de

mesures (34 millions).

4.3 Structure générale du montage

L’amplificateur réalisé est la concaténation de deux montages issus de la bibliographie
[22] :

— un amplificateur différentiel avec une compensation de mode commun résistive.
Cette compensation de mode commun permet d’asservir le mode commun de sortie
a 0 V sachant que ce potentiel correspond au milieu de notre tension d’alimentation
(£2,5 V),

— une architecture de type “rail a rail” en entrée et en sortie composée en entrée de
deux paires différentielles constituées respectivement de transistors NMOS et de
transistors PMOS. La sortie correspond a deux étages dits “rail a rail”.
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4.3. STRUCTURE GENERALE DU MONTAGE

4.3.1 Amplificateur différentiel avec une compensation de mode
commun résistive

Cet amplificateur est composé d’une paire différentielle a base de transistors NMOS
a l'entrée et de charges actives constituées de transistors PMOS. La polarisation de ces
charges actives est assurée par une diode elle méme considérée comme une charge pour
la paire différentielle assurant la compensation. Cette compensation de mode commun
résistive asservit la sortie en permanence au potentiel nommé V. L’étage de sortie est
de type source commune.

s

T

.
=

Vin+ Vin- Vref

HHH-

: : -

L

Fic. 4.1 — Amplificateur différentiel avec compensation de mode commun.

Paire différentielle d’entrée avec charge active

Comme dit précédemment, une paire différentielle NMOS compose 'étage d’entrée
de cet amplificateur. Pour calculer son gain, nous avons besoin du schéma équivalent au
transistor MOS en petit signal (cf figure 3.4), le schéma que nous utilisons est un schéma
simplifié mais qui satisfait notre calcul et nous donne ainsi une bonne approximation du
gain. Un calcul de ce type de montage en petit signal est le suivant :

Vini = Vi

Vine = Vi

‘/;utl = (_gmp X VZDol + gmy X ‘/zn) X (m)
Voutz = (_gmp X V;ml — gmy X V;n) X (m
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Vpol l‘:“ E

| Yout2

Voutl &—— Vin[ @lnggs %l/gdg 1/gds éTnggs ‘[ Vpol

Vin2 Vinl

Fi1Gc. 4.2 — Paire différentielle avec charge active.

En conséquence on obtiendra aisément les équations :

1

gdsp+gdsn,

V;nl_V;'nZZQXV;n
V;mtl_‘/;th:QXgmnXV;nX

On trouve ainsi une valeur approchée du gain de la forme :

— Vour gmn
G - Vin - gd5p+gd5n (41)

Le gain est directement proportionnel a la transconductance des transistor NMOS. On
sait aussi d’apres la formule 3.1.1 que g,, est proportionnel au rapport % du transistor.
Il faut donc chercher a augmenter W et a diminuer L pour augmenter le g, de cet étage.
Pour ce qui est des g4 directement proportionnels a QX%, on cherchera a les minimiser :
il faudra pour cela augmenter L et diminuer W. Un compromis sera donc nécessaire.
De plus, pour des paires d’entrées différentielles, on souhaitera minimiser 1’offset ce qui
signifie que L ne peut pas étre trop petit en raison de l'erreur de gravure (cf chapitre 3.3).

Compensation de mode commun basé sur une paire différentielle

[’étage intermédiaire qui permet d’asservir le mode commun va influencer la polarisa-
tion de la charge active du premier étage et ainsi modifier le Vi, des transistors de I’étage
de sortie “rail a rail” pour retrouver la valeur de référence que 1’on souhaite. Pour ex-
pliquer le principe de fonctionnement, nous nous appuierons sur un exemple. Si le mode
commun de sortie est inférieur au potentiel dit de référence, il y aura un déséquilibre
dans la paire différentielle de compensation qui se traduira par une baisse du courant aux
bornes de la diode. Cette baisse de courant est recopiée par effet miroir dans les charges
actives de la paire différentielle d’entrée. Ceci entraine un point de polarisation plus faible
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sur les grilles des transistors de la sortie rail a rail et ainsi le mode commun de sortie re-
monte. Ce cycle se reproduit indéfiniment afin de stabiliser ce mode commun au potentiel
de référence, dans notre cas 0 V.

Etage de sortie de type source commune

Enfin, I’étage de sortie est un étage classique de type source commune qui possede
une grande impédance de sortie. Les capacités entre grille et drain servent a stabiliser
le systeme. Ce type de montage fonctionne correctement en petit signal, mais n’est pas
opérationnel pour les grands signaux.

4.3.2 Amplificateur différentiel avec architecture d’entrée et de
sortie rail a rail

Cet amplificateur est composé de deux entrées différentielles : I'une est constituée de
transistors NMOS et I'autre de transistors PMOS. Pour conserver des caractéristiques en
vitesse identiques entre N et P, on utilise des transistors P trois fois plus grands que les N.
En effet, les porteurs qui sont des électrons dans les transistors de type N sont trois fois
plus rapides que les trous. Chaque paire différentielle possede une sortie en mode commun
qui attaque un étage “rail a rail”. Ce montage permet d’obtenir une grande dynamique
de sortie pouvant aller jusqu’aux tensions d’alimentation.

_
— >
L Ly

1

Fia. 4.3 — Architecture de type rail a rail en entrée et en sortie.
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Entrée différentielle “rail a rail”

L’entrée différentielle de type “rail a rail” est définie suivant trois régimes de fonction-

nement comme représenté dans la figure 4.4 :
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Région2
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Fic. 4.4 — Variation de la transconductance de ’étage d’entrée.

— Lorsque la tension de mode commun notée V., est inférieure a une tension telle

que la paire différentielle NMOS n’est plus polarisée correctement, c’est la paire
différentielle PMOS qui fonctionne. Dans ce cas, la transconductance totale est la
transconductance du transistor PMOS.

Viem < Viimn = Vs + Vags + vgs

Lorsque cette tension de mode commun est comprise entre ces deux limites hautes
et basses, les deux paires différentielles fonctionnent de facon simultanée. Dans ce
cas, la transconductance totale est la somme des deux transconductances.

vilmp > vicm > vlimn

Lorsque la tension dite de mode commun des entrées est supérieure a une tension
telle que la paire différentielle PMOS n’est plus polarisée correctement, c’est la paire
différentielle NMOS qui fonctionne. Dans ce cas, la transconductance totale est la
transconductance du transistor NMOS.

Viem > vlimp = Vaa — Vass — Vgs



4.3. STRUCTURE GENERALE DU MONTAGE

L’inconvénient d’un tel montage est que la transconductance de I’étage d’entrée n’est
pas fixe et peut varier de g, a 2g,. Une variation de la transconductance entraine
évidemment une variation du produit gain bande de I'amplificateur et influe aussi sur
sa marge de phase et donc sa stabilité. Dans notre cas, on cherchera a se placer dans la
région 2 de facon a exploiter les caractéristiques maximales de ’amplificateur. En effet,
notre dynamique d’entrée se limitera vraisemblablement a 2 V. Cependant, des astuces
existent pour conserver un gain de 2 X g, sur toute la gamme d’entrée [38, 34, 16, 6, 25, 24].
Dans I'immédiat, ces solutions ne seront pas mises en oeuvre car elles sont la source de
consommation supplémentaire. De plus, le gain total de 'amplificateur permet de tolérer
cet inconvénient.

Gain des paires différentielles d’entrée

L’étage d’entrée de ce montage est composé de deux paires différentielles. Le calcul du
gain est fait uniquement pour les transistors PMOS, on utilise le schéma équivalent au
transistor MOS en petit signal et on arrive au systeme d’équations suivant :

_ gmp R
‘/;ont - gmn+gdsp+gdsn X V;n

Voutr = (_gmn X Veont — gmyp X V;n) X (gdslergdSn)

%%ut:(MXVgn_gmeV;n)x(é)

gmnp+gdspy+gdsy gdsp+gdsn
— —gmp A gmn
— ‘/;ut T gdsn+gdsy X V;n X (1 + gmn+gdsp+gdsn)
_ _—2xgmy X
— ‘/;ut - gdsn+gdsy X ‘/;n
— Vout — —gmp
G - Vin - gd5p+gd5n (42)

Le gain de la paire différentielle composée des transistors NMOS est de la méme forme.

G = Your — __—9m (4‘3)

Vin gdsp+gdsny

La sortie ”rail a rail”

Cet étage de sortie permet d’obtenir une grande dynamique de sortie; en revanche, ce
type d’étage fait I'objet d’'importantes variations de consommation. En effet, le gain de
cet étage est tres important, c’est pourquoi une compensation du mode commun de sortie
est indispensable.
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4.3.3 Association des deux montages précédents

L’association des deux schémas précédents nous permet d’avoir un amplificateur de
type rail a rail en entrée et en sortie, le mode commun de la sortie étant asservi au
milieu de la tension d’alimentation. Deux paires différentielles de type NMOS et PMOS
composent I’étage d’entrée. Les charges sont des transistors de type charge active, ce qui
entraine un gain important sur cette étage d’entrée. Ces paires différentielles attaquent
I’étage dit "rail a rail” qui possede également un grand gain. Pour asservir la sortie a
0 V en mode commun, un systeme de compensation de mode commun de type résistif est
mis en place basé sur une paire différentielle qui commande la polarisation de la charge
du systeme d’entrée et ainsi asservit en permanence le mode commun de sortie. Voici le
synoptique de 'amplificateur sur la figure 4.5 :

o
Entrée différentielle
nmos T

. S
Compensation | Vout+

mode commun nmos| O

Vin+ R

— ed——§  f—

Vin- T | Vout-

Compensation I

mode commun pmos
1 E

Entrée différentielle
pmos

Fi1Gc. 4.5 — Synoptique de 'amplificateur.

La conception d’un amplificateur de ce type a été faite en minimisant le parametre
consommation ce qui va a I’encontre des performances en vitesse. En prenant en compte
les incertitudes données par le fondeur, on utilisera des transistors relativement grands
pour les paires d’entrée différentielles de facon a minimiser 1’offset.
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4.4 L’amplificateur développé en technologie 0,8 pm
BiCMOS

4.4.1 Le prototype : décomposition schématique

Un premier prototype, développé dans une technologie 0, 8 um BiCMOS dite éprouvée,
a été réalisé. Ce schéma n’utilise que des transistors de type CMOS. L’amplificateur cor-
respond a la figure 4.6 :

T

W=78u W=40u
L=3u L=6u

Vin+ ; Vin- -
n t; W=i2u :1 n {: W=50u :1 ;‘! gnd

L=3u L=3u
w=62\_{i

10k }_L=2" gH_

400fF

1=32 uA I=8 uA

Vout-

1=92 uA 1=92 uA
1=32 uA 1=8 uA

Vin+ W=28u Vin- { W=120u j_i-‘_g&l
4‘: L=3u L=3u

W=76u W=40u
L=3u L=6u

i

Fi1Gc. 4.6 — L’amplificateur développé en technologie 0,8 pum

Les niveaux de courant ont été choisis en prenant en compte deux parametres, la
faible consommation et un produit gain bande minimum de ’amplificateur de 1’ordre de
50 MHz. Les paires différentielles d’entrées de type NMOS et PMOS ont un gain de 150
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et une bande passante de 7 kHz. L’étage “rail a rail” consomme au total 200 pA, ce qui
est la principale source de consommation du montage.

Le rapport de trois entre les transistors de type PMOS et de type NMOS est ap-
pliqué a tous les sous-ensembles actifs de "amplificateur. Ce sera donc le cas pour les
paires d’entrées différentielles, les paires différentielles assurant la compensation du mode
commun et ’étage de sortie rail a rail. Ce montage est parfaitement symétrique.

4.4.2 Caractéristiques de ’amplificateur en simulation schématique

L’amplificateur est alimenté entre +2,75V et consomme au total 300 uA. Le “slew
» 1

rate” ' a été mesuré en gain de un avec des résistances de 10 k2, on peut I'estimer a :
dvy 4.5V
S=—""=_""=90V
dt 50ns /s

Les principales caractéristiques de 'amplificateur sont exposées dans le tableau 4.1 et
ont été obtenues a 1’aide du simulateur.

Parametres Amplificateur en B.O.
Alimentation + 2,75V
Consommation 1,6 mW
Produit Gain Bande 40 Mhz
Gain en mode commun 970 p
RRMC(théorique) 136 dB
RRMC((utile) 192 dB
Slew rate 90 V/ps
Marge de phase 76 degrés

TAB. 4.1 — Caractéristiques de l’amplificateur développé en technologie 0,8 pum BiCMOS.

Une précision concernant les taux de réjection du mode commun : celui-ci est dans
le premier cas de l'ordre de 136 dB. La formule utilisée pour calculer ce dernier est la
suivante :

Aqg _ (Vo1 = Vi2) x (Ve + Vea)
Amc (‘/el - ‘/62) X (‘/51 + ‘/;2)

Mais de facon plus courante, la formule utilisée sera de cette forme et on obtient ainsi
-192 db :

RRMC =

(Va1 = Viz)
RERMC = (Ve1+Ve2)

2
Ces résultats sont a prendre avec précaution car ils ne tiennent pas compte des va-
riations dues a 'appariemment des composants. En effet, on constate une variation de

!Terme anglais utilisé couramment dans le domaine pour définir la variation de la tension de sortie en
fonction du temps a grand signal.
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100% sur les RRMC simulés lorsque 1’on réalise une analyse Monte-Carlo. La courbe 4.7
présente respectivement le gain et la phase de 'amplificateur.

g et GAIN
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FiG. 4.7 — Résultats de simulation : gain et phase.

Comme décrit précédemment, 'entrée de type “rail a rail” ne présente pas une trans-
conductance constante, en effet, celle-ci varie entre g,, et 2 X g,,,. D’apres les simulations,
en appliquant a I'entrée un signal différentiel compris entre +1 V', la transconductance est
de 2 X g,,,. Dans notre application le signal en sortie du préamplificateur sera de 2 V maxi-

mum, on définit donc notre dynamique d’entrée de 'amplificateur de la mise en forme a
+1V.
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sapy ¢ Gm

ey /

2080

FiG. 4.8 — Variation de la transconductance des paires différentielles d’entrées.

4.4.3 Caractéristiques en simulation de ’amplificateur monté en
intégrateur

Cet amplificateur est monté en intégrateur (cf figure 4.9), sa fréquence de coupure
est définie par : f = m. Les valeurs utilisées dans le prototype sont R = 100k et
C = 1pF. On trouve ainsi une constante de temps 7 qui vaut 100 ns. Cette constante de
temps est définie par l'intervalle entre deux collisions fixé a 350 ns et la chaine de filtrage.
Le systeme de remise a zéro étant rapide 30 ns pour un signal de 2 V différentiel en entrée,
on peut éventuellement envisager un intervalle entre deux collisions de 150 ns comme ce
pourrait étre le cas par la suite.

_/_
C=1pF
| |
11
+
in2 out2
R, VAV,V)\ _
R= 100k /
] |
11
C=1pF
_/_

Fic. 4.9 — Amplificateur en intégrateur avec remise G zéro.
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On rajoute en sortie de l'intégrateur un systeme de deux suiveurs rail a rail. Cet
étage nous permet d’attaquer une charge de 2 k(). Les résultats de simulation exposés
ci-dessous présentent le comportement de 'intégrateur en fonction de son signal d’entrée
qui varie entre -2 V et +2 V différentiel, par pas de 200 mV. Le temps de remise a zéro
dépend de 'amplitude du signal d’entrée et varie entre 10 ns et 60 ns. Pour la plage de
fonctionnement en entrée qui nous intéresse, c’est a dire 2 V différentiel, ce temps de
remise a zéro varie entre 0 et 30 ns.

e o : i i )

a6

%
4
N
o
o

1 | 1 )
B.08 184N 288n 3a@n A@3@En
time ( g}

Fic. 4.10 — Analyse paramétrique de l’intégrateur.

A Paide du simulateur, une mesure de bruit de I'intégrateur a été effectuée. Le bruit
est de 100 nV2, ce qui correspond & 300 xV rms.
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4.4.4 Regles de dessins mises en oeuvre pour 1’élaboration de

P’amplificateur

L’amplificateur est exclusivement constitué de transistors CMOS. Il faut donc respec-
ter des regles de dessin élémentaires qui permettront d’obtenir un appariemment conve-
nable entre les différents transistors.

Il faut utiliser des géométries de transistors identiques, les parametres W et L seront
les mémes.

Il faut utiliser des aires actives importantes, I’aire active correspondant au produit
W, L.

Il faut orienter les transistors dans la méme direction (pour éviter le stress).

On doit placer les transitors proches les uns des autres.

Le layout doit etre le plus compact possible.

Il faut mettre en oeuvre la technique de centroide.

Il faut placer les transistors dans des surfaces a faible stress de gradient et loin des
composants de puissance.

Pour obtenir des résultats semblables a la simulation apres fonderie, le dessin des
masques doit etre réalisé en respectant toutes ces contraintes. En ce qui concerne I’'ampli-
ficateur, la technique du dessin en centroide des composants est utilisée. Cette technique
consiste a minimiser les dispersions entre les composants dont on souhaite que les valeurs
soient les plus proches possibles. Cette méthode de dessin est utilisée principalement dans
les paires différentielles d’entrées ; en effet, ce sont elles qui déterminent 'offset du systeme
global.

Dans notre application, on généralisera cette technique de dessin a I’ensemble du cir-
cuit pour respecter cette symétrie. On dessinera donc en centroide les blocs suivants :
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Les paires différentielles d’entrées.

Les charges des paires différentielles d’entrée qui sont des transistors. La diode ser-
vant a polariser ces dernieres sera mise a coté.

Les miroirs de courant, le rapport des courants est un facteur déterminant dans le
schéma. C’est pourquoi les esclaves de chacune des paires différentielles seront aussi
dessinés en croix.

Les paires différentielles effectuant les compensations en mode commun.

L’étage de sortie rail to rail avec d'un coté les transistors NMOS et de 'autre les
PMOS.

Les réseaux de compensation fréquentielle de type RC.

Les résistances et capacités de contre réaction qui forment I'intégrateur.



4.4. ’AMPLIFICATEUR DEVELOPPE EN 0,8 ym BiCMOS

4.4.5 Résultats de tests de l’intégrateur

Les tests sont effectués de la facon suivante : sur les entrées, on place une résistance de
50 €2 a la masse et les sorties sont polarisées avec des résistances de 3 k2 a la masse. En
fixant le temps d’intégration a 200 ns, on a une équation de la tension de sortie fonction
de la tension d’entrée telle que :

e | T .
Usortie — RxC X f[) Uentrée dt x Gaznsuiveurs
—1 200ns U

Usortie = 100ns X Jo entrée dt x Galnsuiveurs

Usortie = -2 X Uentrée X Gainsuiveurs (44)

La courbe 4.11 est obtenue en sortie de notre puce. On constate un comportement
tout a fait identique a la simulation. Dans ’exemple, le signal d’entrée est de 500 mV et
le temps de remise a zéro est de 20 ns.

M 100ns A Ext S BOOmV

Fi1G. 4.11 — Résultats observés sur la puce.

Mesure de linéarité

Nos mesures de linéarité sont faussées par la présence de ces 2 suiveurs MOS en sortie.
Le gain en sortie du systéme est équivalent approximativement & 0,7 * le signal en sortie
du rail a rail. Dans le tableau 4.2, on mesure la linéarité de l'intégrateur. L’erreur de
mesure est donnée par 1’oscilloscope :

A = 40,02 x |mesure| + 0,05 x division

A partir de ces données, on estime que 'erreur de lindarité est inférieure & 1% sur
toute la gamme dynamique.
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1600
1400 +
1200 +
1000
800 +
600 +
400 +
200 {

1] 200 400 600 800 1000 1200

Entrée en mV

FiGc. 4.12 — Mesure de linéarité de l'intégrateur en 0,8 pum.

Entrée (en mV) | 10 | 20 | 40 | 60 | 100 | 150 | 200 | 250 | 300 | 350 | 400
AgrcelenmV) | 1 | 1 | 1 | 1 | 2 | 3 5 6 7 8 9

Sortie (en mV) | 15 | 31 | 58 | 86 | 142 | 215 | 285 | 360 | 430 | 500 | 570
NprielenmV) | 1 | 1 | 1 | 2] 3] 5 6 8 | 10 | 11 | 12
Entrée (en mV) | 450 | 500 | 550 | 600 | 650 | 700 | 750 | 800 | 850 | 900 | 950
ApwireelenmV) | 10 | 11 | 12 | 13 | 14 | 15 | 16 | 18 | 19 | 20 | 21
Sortie (en mV) | 640 | 720 | 790 | 860 | 940 | 1000 | 1080 | 1140 | 1220 | 1300 | 1360
AgoelenmV) | 14 | 15 | 17 | 19 | 21 | 22 | 24 | 25 | 26 | 28 | 29

TAB. 4.2 — Variations de la tension de sortie en fonction de [’entrée.

Offset de l’intégrateur

L’offset moyen constaté sur les 10 puces est de 6 mV avec un écart-type de 3 mV.
L’histogramme 4.13 présente 1'offset mesuré sur I’ensemble des circuits.

Puce 112134156 |7|8]9]10
Offset (enmV) |6 |59 | 7|4 |4|5]6]|5] 4

TAB. 4.3 — Offset de 'intégrateur.

64



4.4. ’AMPLIFICATEUR DEVELOPPE EN 0,8 ym BiCMOS

Fi1G. 4.13 — Offset de l'intégrateur en 0,8 pm.
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4.5 L’amplificateur développé en technologie 0,35 pum

CMOS CSI

Une nouvelle version de ’amplificateur a été réalisée et testée dans une technologie
AMS 0,35 pm CMOS.

T

W=60u
L=2u

‘W=30u
L=4u

Vin+ W=20u
L=2u

Vin-

é 1=32 uA

—

W=34u gnd
L=2u

é I=8 uA

ghsz uA

Vin;‘: W=60u
L=2u

—_>-l Vin-

e
LT R 71

300fH
Vout+

60k
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gks uA

L=2u

1=150 uA

W=40u

L=4u

W=27u
L=2u

L

W=13u
L=4u

Fi1G. 4.14 — Architecture de l'amplificateur en technologie 0,35 um.
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4.5. L’ AMPLIFICATEUR DEVELOPPE EN 0,35 um CMOS CSI

On rappellera que la conception de cet amplificateur a été faite en minimisant le
parametre consommation ce qui va a I’encontre des performances en vitesse. De plus, en
prenant en compte les incertitudes données par le fondeur, on utilisera des transistors
relativement grands pour les paires d’entrée différentielles de facon a minimiser I'offset.Le
schéma de principe de 'amplificateur est le méme que celui décrit précédemment en
0,8 um BiCMOS. Les parametres des composants ont été affinés en fonction des données
fondeurs pour conserver les mémes caractéristiques que la version 0,8 pm. L’architecture
précédemment, développée en 0,8 pm était alimentée entre 4+ 2,75V. Le choix que nous
avons fait pour développer ce premier prototype en 0,35 pum est d’alimenter le circuit
entre + 2,5V. On se servira donc dans 'immeédiat uniquement de transistors CMOSm4.
Le prototype fondu en technologie 0,35 pum comprend deux amplificateurs bouclés :

— L’un avec un systeme de rétroaction résistif et un gain de 100.

— L’autre avec un systeme de rétroaction capacitif et un gain de 2, ce dernier sera

détaillé dans le chapitre concernant le convertisseur analogique numérique.

4.5.1 Amplificateur en boucle ouverte : résultats de simulation.

Le tableau 4.4 donne les principales caractéristiques en simulation.

Parametres Amplificateur en B.O.

Alimentation +2,5V
Consommation 2mW
Produit Gain Bande 50Mhz
Gain en mode commun 620 p
RRMC(théorique) 144 dB
RRMC(pratique) 176 dB
Slew rate 95 V/us

Marge de phase 73 degrés

TAB. 4.4 — Caractéristiques de 'amplificateur développé en technologie 0,35 pm CMOS.

Les caractéristiques des deux amplificateurs sont sensiblement les mémes, a ’exception
de la consommation et du taux de réjection en mode commun de I'amplificateur. La
version en 0,35 pum a été optimisée pour répondre au mieux au fonctionnement de notre
convertisseur analogique numérique pipeline. Pour ce qui est de la non variation de la
transconductance (cf figure 4.15), une plage de =1 V' en entrée est satisfaisante.

4.5.2 Amplificateur bouclé en gain 100
Cette amplificateur est bouclé en gain 100 avec des résistances de type rpoly2 respec-

tivement égales a 300€2 et a 30 k2. Aucune précaution de dessin n’a été mise en oeuvre
pour appairer ces résistances.
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CHAPITRE 4. I’AMPLIFICATEUR DIFFERENTIEL CMOS

Fic. 4.15 — Variation de la transconductance des paires différentielles d’entrées.

Résultats de simulation

Les caractéristiques principales (cf figure 4.16) de cet amplificateur en gain 100 sont
en simulation, un gain de 98 et une bande passante de 900 kHz.

Fic. 4.16 — Simulation de 'amplificateur en gain 100 : gain et phase.
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4.5. L’ AMPLIFICATEUR DEVELOPPE EN 0,35 um CMOS CSI

Résultats de tests

Mesures de linéarité : Pour obtenir des signaux d’entrées suffisamment faibles afin de
ne pas saturer 'amplificateur en sortie ( alimentation £2,5 V'), on utilise un atténuateur
en gain 100. L’erreur de mesure est donnée par 1’oscilloscope :

A = £0,02 x |mesure| + 0,05 x division

Si on considere une erreur de 5% sur le gain 100, on peut donc écrire que notre erreur

de mesure sur M' = sera telle que :
100

AM 5

AM = M x (22 4 2
(50 T 100

)

Entrée (en mV) | 0 02 | 05 | 09 | 1,5 2 2.5 3
Aoniree(en mV) 0,02 | 0,04 | 0,07 | 01 ] 01 ] 02 | 02
Sortie (en mV) 10 70 86 125 | 175 | 210 | 250 | 300
Agortie(en mV) 1 2 2 3 4 5 6 7
Entrée (enmV) | 35 | 4 | 45 | 5 | 55 ] 6 | 7 | 8
AowmreelenmV) | 0,3 | 0,3 | 0,3 | 04 | 04 | 0,4 | 0,5 | 0,6
Sortle (en mV) | 340 | 380 | 420 | 450 | 500 | 530 | 610 | 700
enmV) | 8 | 9 | 9 | 10 | 1L | 13 | 14 | 16
Entrée (en mV) 9 10 11 12 13 14 15 16
AgprcelenmV) | 0,7 | 0,7 | 08 [ 09 [ 09 | 1 | L1 | 1,2
Sortle (en mV) | 770 | 860 | 920 | 1000 | 1080 | 1170 | 1250 | 1330
(en mV) 17 19 20 22 24 25 27 32
Entrée (enmV) | 17 | 18 | 19 | 20 | 25 | 30 | 35 | 40
AemreelenmV) | 1,2 | 1,3 | 1,4 | 15 | 18 | 2.2 | 2,5 | 2.9
Sortie (en mV
(

sortze

sortze

) | 1410 | 1500 | 1590 | 1650 | 2050 | 2450 | 3000 | 3350
en mV) 33 35 37 38 46 %) 65 73

sortze

TaB. 4.5 — Variations de la tension de sortie en fonction de [’entrée avec un gain de 100.

L’erreur de linéarité (cf figure 4.17) constatée sur l'amplificateur en gain 100 est
inférieure & 1% en moyenne sur ’ensemble des mesures pour une sortie d’amplitude
inférieure & 3 V. Au deld, cette erreur dépasse 10%. En effet, 'amplificateur en boucle
ouverte apporte de la distorsion que la contre-réaction ne corrige que partiellement. Ceci
est dit au faible courant de consommation des transistors MOS.
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CHAPITRE 4. I’AMPLIFICATEUR DIFFERENTIEL CMOS

Sortie en mV

4500
4000
3500

3000 +

2500 +

2000 +
1500 1

1000 -

[1] £ . . . . _, Entrée
0 10 20 30 40 R

Fi1G. 4.17 — Linéarité de 'amplificateur en gain 100.

Mesures de gain et d’offset : L’offset mesuré en sortie est divisé par le gain de I’am-
plificateur. On constate un offset différentiel moyen sur I’ensemble des 10 puces de 950 uV'
avec un écart-type de 1100 V', ce qui signifie un excellent appariemment des transistors
des paires différentielles d’entrées. Pour ce qui est du gain, on retrouve un gain moyen de
101 avec un écart-type de 7.

Offset (en uV') | AV,srser (en pV) | Gain | AGain
Puce 1 100 3 102 12
Puce 2 1000 22 100 12
Puce 3 200 5) 106 12
Puce 4 400 9 94 12
Puce 5 850 19 94 12
Puce 6 640 14 92 12
Puce 7 1100 24 102 12
Puce 8 10 1 106 12
Puce 9 1200 26 94 12
Puce 10 4000 90 114 13

TAB. 4.6 — Variations de 'offset et du gain sur les dix puces.




4.5. L’ AMPLIFICATEUR DEVELOPPE EN 0,35 um CMOS CSI

Offset en pV
4000

3500

3000

2500

2000~

1500

1000

500 -

1 2 2 4 s e 7 & g 1o Puce

Fi1G. 4.18 — Dispersion de loffset en gain 100.

Gain
120

Fi1Gc. 4.19 — Dispersion de gain de ['amplificateur.
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Etude de Monte Carlo :

CHAPITRE 4. I’AMPLIFICATEUR DIFFERENTIEL CMOS

Cette petite étude nous permettra de vérifier 'appariemment

des composants. Pour retrouver les résultats obtenus en tests sur 10 puces, nous attribuons
a plusieurs sous-ensembles de 'amplificateur un coefficient de corrélation de 0,8 :
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— Les transistors des paires d’entrées différentielles NMOS et PMOS.
— Les charges actives des paires différentielles d’entrées.

— Les transistors des sorties “rail a rail”.

On retrouve ainsi un écart-type de 1160 uV proche du résultat de test.

Siotisiicgl Angiysis Resulis

off_27

mu = —53.3455

&0 = 17672
N = 188
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Fi1Gc. 4.20 — Analyse monte carlo.



4.6. PROCHAINES ITERATIONS SUR I’ AMPLIFICATEUR

4.6 Prochaines itérations sur amplificateur

Un amplificateur en technologie 0,35 um c35b4 est en cours de réalisation. Cette tech-
nologie présente I’avantage de posséder une couche de polysilicium haute résistivité ce qui
diminuera considérablement la surface totale de la puce et par conséquent, la surface du
convertisseur 10 bits. Pour ce qui est du schéma de principe, on considére cet amplifica-
teur conforme au cahier des charges. Le tableau 4.7 donne les principales caractéristiques
en simulation.

Parametres Amplificateur en B.O.
Alimentation +2,5V
Consommation 1,4 mW
Produit Gain Bande 80 Mhz
Marge de phase 54 degrés

TAB. 4.7 — Caractéristiques de l'amplificateur en technologie 0,35 pm CMOS C35B4.
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Chapitre 5

Le comparateur

5.1 Rappels sur les comparateurs

Un comparateur est un amplificateur fonctionnant exclusivement en boucle ouverte.
Il doit avoir un gain différentiel tres important, c’est un élément de décision qui sert
d’interface entre le monde analogique et le numérique. Ces caractéristiques idéales doivent
étre les mémes que pour un amplificateur :

— gain différentiel, A; = oo,

— gain en mode commun, A,,. =0,

— impédance d’entrée, Z, = oo,

— impédance de sortie, Z; = 0,

— bande passante = oo,

— tensions de décalages ou offset et dérives = 0.

Bien entendu, dans la pratique, on essaiera de se rapprocher de ces valeurs optimales.
Le comparateur utilisé sera de type “verrouillé et mémorisé”, c’est a dire qu'une bascule a
contre-réaction positive permettra d’augmenter le gain et qu’un point mémoire conservera
I'information autant que nécessaire. Ce type de comparateur est utilisé dans la majorité
des systemes de conversion numérique analogique.

5.2 Structure de base du montage

Le comparateur développé sera une brique fondamentale du convertisseur analogique
numérique que nous présenterons par la suite. Cette structure de comparateur est basée
sur une idée originale de M. DZAHINI, ingénieur de recherche au LPSC de Grenoble. Ce
bloc peut se décomposer en quatre parties :

— Une paire différentielle d’entrée cascodée de type CMOS avec charges actives. Cet

étage possede un gain important qui est donné par 1’étage de type source commune.
Il présente aussi une bande passante importante due a la présence de 1’étage de
type grille commune. Ceci nous permettra d’amplifier les petites différences et ainsi
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CHAPITRE 5. LE COMPARATEUR

obtenir une sensibilité la plus grande possible.

— Une bascule qui sera active sur front d’horloge et nous permettra de mémoriser
I’'information.

— Une mémoire dynamique qui nous permettra de figer la sortie pendant une demi-
période.

— Une mise en forme logique basée sur un systeme de deux inverseurs qui lissera le
signal de sortie.

\ B M .
A E Mise
_ S M
Entrées Amplificateur C 0 cn Sorties
différentie
U 1
L R Forme
/ E E

Fi1Gc. 5.1 — Schéma de principe du comparateur.

Ce comparateur sera optimisé en consommation et en sensibilité. Un compromis devra
etre fait et on estimera une sensibilité de 10 puV en simulation suffisante pour notre
application (10 bits sur 2 V). De plus on évaluera les offsets des bipolaires et des MOS
puisque deux versions identiques du comparateur ont été fondues, la seule différence étant
la paire différentielle d’entrée. En effet, les transistors bipolaires sont moins sensibles a
Poffset que les transistors MOS mais ['on désire vérifier quelles sont les proportions.

5.2.1 Paire différentielle d’entrée cascodée

Pour obtenir un étage de gain important ayant une bande passante convenable, le
montage le plus fréquemment utilisé est une paire différentielle cascodée. Ce schéma per-
mettra de limiter I'effet Miller du a la capacité grille-drain formé par I’étage de type
source-commune et ainsi augmenter la bande passante. Etant donné la faible tension
d’alimentation dont on dispose, on utilisera la version dite repliée qui nous autorisera une
dynamique d’entrée de 2 V. La paire différentielle d’entrée sera donc comme représentée
sur la figure 5.2 :

Deux modes de fonctionnement se distinguent dans ce premier bloc :

— Un mode de comparaison ot la bascule est active et conserve la valeur de sortie sur

front descendant d’horloge.

— Un mode de mise a zéro ou la bascule est court-circuitée par un interrupteur.

L’interrupteur ici représenté est, en fait, 1’association de 2 transistors, un de type
NMOS et I'autre de type PMOS commandés via leur grille par une horloge différentielle.
Ce systeme présente ’avantage de limiter les injections de charge dues au changement
d’état.
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5.2. STRUCTURE DE BASE DU MONTAGE

T
R g
Vet2

% Vetl

Vin2 Vinl
[: :] I Voutl

o 74

al

Fi1G. 5.2 — Paire différentielle d’entrée cascodée.

5.2.2 Mémoire dynamique et inverseur de sortie

La mémoire dynamique est indispensable au bon fonctionnement de notre systeme.
En effet pendant la phase de remise a zéro du comparateur, on ne souhaite pas observer
de variation en sortie. La mémoire dynamique permettra de conserver la sortie en 1’état
pendant un front d’horloge. Lorsque I'interrupteur court-circuite la bascule, les transistors
d’entrée de la mémoire dynamique se retrouvent bloqués, c’est la phase mémoire. En
revanche, ces derniers sont saturés pendant la phase de ”suivi” du signal. Un étage de
type suiveur sera rajouté entre la sortie de 'amplificateur cascodé et la mémoire pour
réhausser le point de repos et ainsi améliorer les changements d’états.

Vout

Vinl

}

Fi1G. 5.3 — Mémoire dynamique en sortie du comparateur.
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CHAPITRE 5. LE COMPARATEUR

Les inverseurs de sortie servent simplement a lisser le signal de sortie pour adoucir
les commutations et ainsi obtenir en sortie un signal plus propre. Ils sont dimensionnés
en tenant compte des parametres fondeurs pour obtenir des comportements en vitesse
similaires entre NMOS et PMOS. Globalement un facteur 3 entre W, et W, est un bon

compromis.

5.3 Le comparateur développé en 0,8 um BiCMOS

Ce comparateur a donc été réalisé en technologie AMS 0,8 um avec deux versions :
— Une paire différentielle d’entrée composée de transistors bipolaires.
— Une paire différentielle d’entrée composée de transistors MOS.

5.3.1 Version avec transistors d’entrée bipolaires

Résultats de simulation

Le comparateur avec transistors bipolaires a ’entrée se présente comme dessiné sur la
figure 5.4.

-

ﬁu/e r‘_gm/g T{‘ijoow @5“ @Su T‘_50/1 T‘zjl T‘}g/l T“sjﬂ
%4@ «l—zj/o.s «l—zz/o.x

Voutl
80/3 80/3

Vin2 Vinl ) Vout2
30 30 ) NN
G o

/2 \—{ 10/2 8/1 81 8/1 S/ﬁ *I—IE/IJ.S *[_l»ilﬂ.!l

Fi1G. 5.4 — Comparateur avec entrées bipolaires.

Tt
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5.3. LE COMPARATEUR DEVELOPPE EN 0,8 um BiCMOS

Deux points sont particulierement critiques, la consommation mais aussi la sensibilité.
Les simulations ont été faites dans le but d’optimiser ces deux parametres. En simulation
théorique (cf figure 5.5), une sensibilité de 100 nV" a été obtenue. A 'aide d’une simula-
tion parasitique (cf figure 5.6), nous observons un offset de 300 puV'. Les caractéristiques
générales de ce montage sont répertoriées dans le tableau 5.1 :

TAB. 5.1 — Caractéristiques générales du comparateur en simulation.

Alimentation +2,75V
Consommation 550 W
Fréquence de I’horloge | 10 Mhz
Sensibilité 100 nV
Offset post-layout 300 pV

/ 2
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Fi1Gc. 5.5 — Simulation schématique : mesure de la sensibilité.
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-
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Fi1G. 5.6 — Simulation schématique : mesure de l’offset.

Tests sur le prototype

Pour mettre en place les tests du comparateur, un certain nombre d’éléments seront
fixés. Le signal d’entrée sera une rampe d’amplitude variable et de durée 1 us. Les va-
leurs min et max seront les valeurs entre lesquelles la sortie présentera un comportement
instable, oscillant entre les deux niveaux logiques. L’horloge différentielle évoluera entre
+2,75 V et aura une période de 100 ns avec un rapport cyclique de 1. Le tableau 5.2 re-
cense ces différents résultats. On constate, d’apres les mesures faites sur les 10 puces que
I’offset moyen est de 0 V avec un écart type de 1,4 mV. La sensibilité moyenne mesurée
est de 300 pV. Cette sensibilité correspond en fait aux bruits du systeme qui ne nous
permet pas, par conséquent, de mesurer la sensibilité du comparateur.
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Offset an mV
2

=

3]

F1G. 5.7 — Dispersion des offsets en test.

Bipolaire P1 P2 P3 P4 P5 P6 | P7T | P8 P9 | P10

Max Rampe 50 mV | 1,2 0,6 1,9 | 3,1 0,8 24 -0 1,7 | -1,9 | 1,1

Min Rampe 50 mV | 2,3 | 2.9 | -1,7 | 04 | 2,7 | -1 |39 -18 | -5,1 | 2,3

Offset -0,55 | -1,15| 0,1 [1,75]-0,95| 0,7 |-2,2]-0,05| -3,5 | -0,6

Sensibilité 1,75 | 1,75 | 1,8 | 1,35 | 1,75 | 1,7 | 1,7 | 1,75 | 1,6 | 1,7

Max Rampe 40 mV | 1,1 0,5 1,2 | 26 | 0,6 14 |-05| L7 | -19 | 19

Min Rampe 40 mV | -1,4 | 2 | -12 | 0 | -1,8 | -1,1 | 29| -0,8 | 4.4 | 06

Offset -0,15 | -0,75 0 1,3 | -06 | 015 |-1,7| 0,45 | -3,15 | 0,65

Sensibilité 125 | 1,25 | 1,2 | 1,3 | 1,2 | 1,25 | 1,2 | 1,25 | 1,25 | 1,25

Max Rampe 30 mV 1 0,3 0,8 | 2,1 | 0,6 0,2 |-0,5] 1,6 | -1,8 | 2,8

Min Rampe 30 mV | -0,6 | -1 | 09 | 05 | -1 | -1,1 |-23] 0 | 35 | 1,2

Offset 0,2 [-0,35]-0,05| 1,3 | -02 |-0,65]-1,4] 0,8 |-2,65] 2
Sensibilité 0,8 |0,65]08 |08 08 |08 [09] 08 |0,85] 0,8
Max Rampe 20 mV | 08 | 0,3 [ -03 | 1,4 ] 06 | -0,6 [-0,7] 1,4 | -2 [ 29
Min Rampe 20 mV | 0,1 | -0,2 08 | -02 | -12[-1,3] 08 | -2,7 | 3,5
Offset 045005 03 [ 1,1 ] 02 | -09 1| -1 ] 1,1 [-2,35] 3,2
Sensibilité 0,35 | 0,25 03] 04 | 031]03] 03 ]035]0,3
Rampe 10 mV 1 05 | -0.6 | 1 06 | -1,5]-06] 1,6 | -1,9 | 4,5
Rampe 1 mV 1 09 | -03 ] 1 06 | -1,9 [-05] 1,6 | -1,9 | 5,8
Offset moyen | 04 | -02 | -0,1 | 1,3 ] -0,1 | -0,7 [-1,3] 0,9 | -2,6 | 24

TAB. 5.2 — Caractéristiques du comparateur avec entrées différentielles bipolaires.
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CHAPITRE 5. LE COMPARATEUR

5.3.2 Version avec des transistors d’entrée MOS

Résultats de simulation

Le comparateur a entrée différentielle MOS (cf figure 5.8) reprend exactement la méme
structure que la précédente version avec des transistors bipolaires :

-
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Fi1c. 5.8 — Comparateur avec entrées MOS.

Les résultats de simulation (cf figure 5.9) montrent une sensibilité de 800 nV en
schématique. L’offset (cf figure 5.10) est quand a lui estimé & 700 pV en simulation

parasitique.

Alimentation +2, 75V
Consommation 550 uW
Fréquence d’horloge | 10 Mhz
Sensibilité 800 nV
Offset, post-layout 700 pV

TAB. 5.3 — Caractéristiques générales du comparateur en simulation.
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Fi1Gc. 5.9 — Simulation schématique : mesure de la sensibilité.
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Fi1G. 5.10 — Sitmulation parasitique : mesure de [’offset.

83



CHAPITRE 5. LE COMPARATEUR

Tests sur le prototype

Les tests pour la version avec entrées différentielles MOS se déroulent dans les mémes
conditions que pour la version bipolaire. Le signal d’entrée sera une rampe d’amplitude
variable et de durée 1 us. Les valeurs min et max seront les valeurs entre lesquelles la
sortie présentera un comportement instable, oscillant entre les deux niveaux logiques.
L’horloge différentielle évoluera entre 42,75 V' et aura une période de 100 ns avec un
rapport cyclique de 1. Le tableau 5.4 répertorie les mesures effectuées sur les puces. On
constate d’apres les mesures faites sur les 10 puces, que 'offset moyen est de -2 mV avec
un écart type de 1,6 mV. La sensibilité moyenne mesurée est de 200 pV'. Elle correspond
aux bruits du systeme.

MOS PlL [ P2 [ P3| P4] P5 | P6 | P7T | PS8 | P9 | P10

Max Rampe 50mV | 0,9 | -1,5| 3,7 | 24| -1,6 | -04 | -3,6 | 2.2 | 0,1 | -1,3
Min Rampe 50mV | 2,4 | 3,7 | 0,5 | -5,2 | 48 | 34 | 6,7 | 5,4 | 3,1 | 4,1
Offset 0,75 | 2,6 | 2,1 | 38| 32 | -1,9 | 5,1 | 38 | -1,5 | 2,7
Sensibilité 165 | 1,1 | 16 | 14| 1,6 | 15 | 16 | 1,6 | 16 | 1.4
Max Rampe 40mV | 1,3 | 2 | 2,3 |-19] 2,1 | 0,9 | 3,3 | 2,7 | 0,5 | -1,6
Min Rampe 40mV | -1 | 4,2 | 0,1 | -3,7| 4,3 | 3 | 5,4 | 49 | 2,7 | -3,7
Offset 0,156 | 31| 1,2 | 28 3,2 | -1,95 | 4,35 | 3,8 | -1,6 | -2,65
Sensibilité 115 | 1,1 ] 1,1]09]| L,t | 105105 1,1 | 1,1 | 1,05
Max Rampe 30mV | 1,7 |-2,7] 09 |-1,7] 28 | -1,5 | -2,8 | 3.2 | -1 | 2,1
Min Rampe 30mV | 0,4 | 3,7 | -0,5 | -2,7 | 3,9 | 2,7 | 4 | 45 | 2,2 | 34

Offset 1,05 [-32]02[-22]-335[ -2,1 [ -34 [-385] -1,6 | -2,75
Sensibilité 0,65 ]05]03]05[05 | 06 | 06 |065] 06 | 0,65
Max Rampe 20mV | 2,1 [-34[-05[-15] 33 | -18 | -25 | -38 | -1,3 [ -29
Min Rampe 20mV | 1,3 |-3,6|-1,1 35 | 23 [ 27 [ 41 ]-19
Offset 1,7 |-35[-08]-15] -34 [-2,06] -2,6 [-3,95| -1,6 | -2,9
Sensibilité 04 [01]03 0,1 [025] 01 [015] 03
Rampe 10mV 26 |-341-291-03| -33 | -23 | -22 | -41 | -1,8 | -2,8
Rampe 1mV 36 |-341-29]04 | -33 | -23 ]| -1,1 | -41 | -1,8 | -2,8
| Offset moyen | 14 [-32[-05]-1,7] -33 [ -21 | -3,1 [ -39 [-1,65]| -1,9 |

TAB. 5.4 — Caractéristiques du comparateur avec entrées différentielles MOS.
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Offset en mV

1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 Puce

F1G. 5.11 — Dispersion des offsets en test.

5.3.3 Conclusions sur 'utilisation de MOS et de bipolaires

D’apres la courbe 5.12 issue de chez Philips Semi-conductor, voici comment varie
loffset d’une paire différentielle dans une technolgie 0,8 pm. Ce dernier est directement
proportionnel aux dimensions : plus le composant sera grand et meilleur sera I’appariem-
ment. D’apres les formules fournies dans le chapitre 2, un second parametre intervient
dans le cas des transistors MOS, il s’agit des conditions de polarisation.

Bipolaires
------- Mos
100000

Offset
en microV

10000 -

1000

100

1 10 w2 100
Aire Emetteur/Grille

Fi1a. 5.12 — Offset d’une paire différentielle.
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CHAPITRE 5. LE COMPARATEUR

On constate a ce point de vue que les transistors MOS sont moins performants que
les bipolaires, ce phénomene se réduit nettement lorsque les tailles de ces derniers aug-
mentent.

Dans notre cas, les résultats en simulation du comparateur (figure 5.13) sont les
suivants :

— Transistor bipolaire : aire = 30, offset = 3 uV avec un écart-type de 130 uV'.

— Transistor MOS : aire = 300, offset = 70 uV avec un écart-type de 820 uV'.
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F1G. 5.13 — Dispersion des offsets des paires différentielles d’entrée MOS et bipolaires a
l'aide d’une simulation monte carlo .

Pour ce qui est des résultats en tests :

— Transistor bipolaire : aire = 30, offset = 0 avec un écart-type de 1,4 mV.

— Transistor MOS : aire = 300, offset = -2 mV avec un écart-type de 1,6 mV.

La conclusion globale est que 'offset des bipolaires est plus faible que les MOS. Ce-
pendant 1’écart-type entre bipolaires et MOS est du méme ordre de grandeur. Nous nous
orientons a priori vers une technologie purement CMOS; il faudra donc chercher a op-
timiser les offsets des paires différentielles d’entrées MOS en s’appuyant sur les formules
du chapitre 2. Pour réaliser un appariemment en tension convenable, il faudra utiliser
des transistors de taille importante et les conditions de polarisation seront telles que
Vst =0,1 V.
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5.4. LE COMPARATEUR DEVELOPPE EN 0,35 um CMOS

5.4 Le comparateur développé en 0,35 ym CMOS

5.4.1 Résultats de simulation du comparateur CMOS

Le schéma global se présentera comme indiqué sur la figure 5.14.

-
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Fi1G. 5.14 — Comparateur avec entrées MOS.

Pour ce qui est de la simulation du comparateur en technologie 0, 35 um (cf figure 5.14),
la sensibilité sera de ’ordre de 300 nV en simulation schématique. L’offset obtenu par la
simulation parasitique est extrémement important de 'ordre de 9 mV. Les résultats de
simulation sont consultables sur les courbes 5.15 et 5.16.

Alimentation +2,5V
Consommation 500 uW
Fréquence d’horloge | 5 Mhz
Sensibilité 300 nV
Offset post-layout 9mV

TAB. 5.5 — Caractéristiques générales du comparateur en simulation.
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Fi1G. 5.15 — Simulation schématique : mesure de la sensibilité.
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Fi1G. 5.16 — Sitmulation parasitique : mesure de [’offset.
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5.4. LE COMPARATEUR DEVELOPPE EN 0,35 um CMOS

5.4.2 Tests sur le prototype physique

Une puce contenant notamment un comparateur a été envoyée en fonderie en mai
2003. Le tableau 5.6 répertorie les principales caractéristiques de chaque puce.

Puce P1| P2 | P3| P4 |P5|P6|P7|P8|P9| P10
Offset (enmV) | 10 | 7 | 9 | 16 | 10 | 4 | 18 | 12 | 15| 12

TAB. 5.6 — Offset du comparateur avec entrées différentielles MOS.

Offset en mV
18 _ g

Fi1G. 5.17 — Dispersion des offsets en test.

L’offset moyen de 11 mV avec un écart type de 4 mV sera donc trop élevé pour notre
application. Il est beaucoup plus important que pour notre version en 0,8 um, ceci pour
deux principales raisons :

— La taille des transistors d’entrée a été diminuée passant de 100/3 & 80/2.

— Les capacités parasites n’ont pas été prises en compte dans la simulation avant envoi

en fonderie.

Pour ce qui est de la sensibilité du systeme, cette derniére qui correspond en fait aux
bruits, est équivalente au prototype 0,8 pm, avec une valeur moyenne de 300 V.
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CHAPITRE 5. LE COMPARATEUR

5.5 Nouvelles investigations et améliorations en cours
sur le comparateur

Le montage de base utilisé pour le comparateur donnant des résultats satisfaisants,
une nouvelle version consistera a minimiser 'offset en égalisant les capacités parasites
présentes sur chaque branche du différentiel. Un nouveau prototype de comparateur est
en cours de fabrication et les résultats de simulation sont encourageants. La sensibilité (cf
figure 5.18) est de I'ordre de 10 pV et l'offset (cf figure 5.19) est aussi de 10 pV'.

On constate sur les trois précédentes versions de comparateur une parfaite adéquation
entre la simulation et les résultats de tests. On espere donc évidemment retrouver les
caractéristiques obtenues en schématique sur la future version.

Une autre possibilité pour supprimer cet offset consisterait a mettre en place une
compensation basée sur une paire différentielle ; des systemes opérationnels fonctionnent
mais ces derniers présentent la facheuse caractéristique de consommer de I’énergie. Le
parametre sensibilité est donc satisfaisant ; il ne sera éventuellement affiné que dans I’hy-
pothese ot une prochaine étude sur le convertisseur nous démontre que les 10 bits ne sont

2

pas obtenus, ce qui a priori ne semble pas possible (en effet LSB = 5 =2 mV).
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Fi1c. 5.18 — Simulation schématique : mesure de la sensibilité.
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5.5. NOUVELLES INVESTIGATIONS ET AMELIORATIONS EN COURS SUR LE
COMPARATEUR
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FiG. 5.19 — Simulation parasitique : mesure de ['offset.

91






Chapitre 6

Le convertisseur analogique
numérique pipeline 10 bits

6.1 Caractéristiques d’'un ADC

Un convertisseur analogique numérique, ADC' [10, 36] va nous permettre, comme son
nom l’'indique, de transformer une valeur analogique en une valeur numérique. L’équation
générale sera définie ainsi :

Ventrée = q X [ag x 2° + ...+ a; X 2+ ag] +V, (6.1)

Ventrée €5t 1a tension analogique a I’entrée du convertisseur, g est le pas de quantifica-
tion, [ag....a;a0] est le mot binaire en sortie du convertisseur et V est 'erreur systématique
de quantification. La résolution d’un convertisseur analogique numérique est déterminée
par la finesse de quantification de ce dernier. En principe, la résolution est exprimée en
nombre de bits. Elle est définie par le nombre de sous-étages de ’ADC en base 2 divisé par
le signal d’entrée maximum. Cette résolution peut étre dégradée par plusieurs facteurs,
notamment le bruit et la non-linéarité. Les principales caractéristiques d’un convertisseur
analogique numérique peuvent etre classées en deux catégories.

— Les spécifications statiques.

— Les spécifications dynamiques.

6.1.1 Les spécifications statiques
La précision absolue

La précision absolue est le rapport entre le plus petit signal et le plus grand signal.
Elle inclut les différentes erreurs de quantification, les non-linéarités, les offsets et le bruit.

! Analog to digital converter, cet acronyme sera utilisé dans la suite du manuscrit
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Cette précision repose sur la précision de la référence.

La non linéarité intégrale

La précision relative est la déviation du code de sortie d'un convertisseur par rapport
a une ligne dessinée entre 0 et la pleine échelle. L’erreur de linéarité intégrale représentée
figure 6.1 permet de qualifier la forme générale de la fonction de transfert du convertisseur.
Pour un convertisseur numérique analogique idéal, E(k), qui est 1’écart entre une transition
et la droite de gain dont la pente est 41, sera égal a :I:%LSB. On peut définir pour chaque
transition une erreur de linéarité intégrale telle que :

1
INL(k) = E(k) — §LSB (6.2)
Si 'on exprime cette erreur en normalisant par rapport a q :
Ag; i+ 1) —q(y
INLG) = Y 24—y WV Z00) s py) (6.3
<i 4 < q j<i
Sortie
0101 @
LsB INL=1LSB
0100 ﬁ
0010 g
o001 DNL = 1.5LSB - 1LSB = 0.5LSB

0 Vmax

Entrée

Fi1G. 6.1 — DNL et INL d’un convertisseur analogique numérique 4 bits.

La non linéarité différentielle

L’erreur de linéarité différentielle représentée figure 6.1 est ’écart relatif entre la valeur
effective du pas de quantification g; et la valeur théorique ¢. La non-linéarité différentielle
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6.1. CARACTERISTIQUES D’UN ADC

est égale a 0 si chaque transition est égale a 1 LSB. Si g, représente la valeur du signal
d’entrée ol se produit la transition vers le code k alors :

qr = q(k + 1) — q(k), est égale & q pour le convertisseur idéal.

On appelle non-linéarité différentielle la quantité normalisée :

qk+1) —q(k) —¢q

DNL; = (6.4)
q
Généralement on indique comme DNL le maximum des différentes DNL :
DNL = maxDNL, (6.5)

L’offset

Les amplificateurs ainsi que les comparateurs constituant le convertisseur analogique
numérique possedent un offset. Cet offset est causé par I’appariemment non fini des com-
posants. Le résultat d’un offset est que ’on observe en sortie, un code différent de zéro,
pour un signal d’entrée nul.

6.1.2 Les spécifications dynamiques
Le SNR : rapport signal sur bruit

C’est la plus importante caractéristique d’un convertisseur analogique numérique. Le
SNR est le rapport de la puissance du signal sur la puissance du bruit en sortie de '’'ADC
exprimé généralement en dB. Il peut étre mesuré en tragant le spectre de la sortie de
I’ADC. La formule idéale est présentée de la facon suivante, avec n qui correspond au
nombre de bits en sortie de ’ADC.

%:6,02xn+1,76dB

Ce rapport est calculé pour une entrée de type sinusoidale, avec une amplitude maxi-
male. Les spécifications doivent étre données comme une fonction de la fréquence du signal
avec des amplitudes diverses et comme une fonction de 'amplitude avec une fréquence de
signal constante.

Le SNDR : rapport signal sur bruit 4+ distorsion

Le SNDR est défini comme le rapport de la puissance du signal dans le fondamental
sur la somme des puissances de toutes les harmoniques et de tous les bruits. Il mesure
les dégradations dues aux effets combinés du bruit, des erreurs de quantification et de la
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distorsion harmonique. Le SNDR est généralement mesuré avec une sinusoide a l’entrée
et il est fonction de la fréquence et de 'amplitude du signal d’entrée. Quand un signal
d’entrée composé d’une fréquence unique est appliqué au systeme, le signal de sortie
contient généralement une composante de la fréquence du signal d’entrée mais aussi, des
harmoniques de ce méme signal d’entrée dues a la distorsion.
La dynamique
La dynamique correpond au maximum de signal d’entrée qui fournit une valeur uti-
lisable et cohérente en sortie. Si la puissance de bruit est indépendante du signal, la
dynamique est équivalente au SNR a la pleine échelle.
Dynamique indépendante de la distorsion (spurious free dynamic range)
C’est le rapport du niveau de la tension d’entrée au maximum du SNDR sur le niveau

de la tension d’entrée pour SNDR=0. Cette mesure de dynamique est utile car elle indique
la dynamique obtenue avant que la distorsion ne devienne dominante par rapport au bruit.

6.1.3 Les différentes erreurs
L’erreur de décalage

L’erreur de décalage est 1’écart entre la premiere transition (passage du code 0 au code
1) et la position idéale située a : V, = % X % soit 0,5 LSB.
L’erreur de gain

Cette erreur est due a un écart de pente par rapport au gain idéal de pente +1. L’erreur
de gain peut étre exprimée en volts, en pourcentage de la pleine échelle ou encore en LSB.
Cette erreur est due a la tension de référence qui détermine la pleine échelle.

La non-montonicité

Il y a un code manquant en sortie de notre convertisseur.

L’erreur d’INL
C’est le plus grand écart a la droite théorique.

96



6.2. LES PRINCIPALES ARCHITECTURES DE CONVERSION ANALOGIQUE
NUMERIQUE

L’erreur de DNL

C’est le plus grand écart d’incrément réel a I'incrément théorique.

6.2 Les principales architectures de conversion ana-
logique numérique

Il existe plusieurs principes fondamentaux pour réaliser une conversion analogique
numérique. Ce chapitre présentera les différents types de conversion qui sont principale-
ment utilisés a ce jour.

6.2.1 L’ADC de type parallele (flash)

Un ADC flash (cf figure 6.2) & n bits correspond & une matrice de 2" — 1 compara-
teurs et 2" ! valeurs de référence. Chaque comparateur échantillonne le signal d’entrée
et compare le signal a une valeur de référence. Les sorties des comparateurs vont ensuite
dans un encodeur qui fournit une valeur binaire de la grandeur analogique. Dans ce type
de convertisseur, la vitesse de conversion est limitée par la vitesse du comparateur et
par I’échantillonneur. Ces systemes sont rapides mais présentent l'inconvénient majeur
de beaucoup consommer car la sortie de I’échantillonneur voit une capacité importante.
Parmi les autres inconvénients de ce type de conversion, on peut dire que ces convertis-
seurs nécessitent un important dispositif "hardware” 2 et de plus, ils sont treés sensibles
aux offsets du comparateur. En effet, pour une dynamique de 1 V en entrée, 1'offset des
comparateurs devra étre inférieur a 2% Typiquement, ce type de convertisseur est assez
facilement réalisable jusqu’a 8 bits.

Entrée

Echantillonneur

Comp —
0,75Vr

E Bit1
N
C
0 .
Comp S D Bit2
0,5Vr E
U
R Bit3

Comp —
0,25Vr

Fia. 6.2 — Convertisseur flash 3 bits.

2Terme anglais utilisé pour qualifier la partie matérielle.
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6.2.2 L’ADC demi-flash

Un ADCdemi-flash (cf figure 6.3) est un convertisseur composé de deux étages, cha-
cun de ces étages étant constitué d’un convertisseur flash. Deux étapes sont nécessaires,
le premier convertisseur flash convertit les bits les plus significatifs (MSB). Ensuite un
convertisseur numérique analogique (DAC) convertit ses bits les plus significatifs et les
soustrait a la valeur initiale. Le reste est envoyé au deuxiéme convertisseur qui, a son
tour, convertit les bits les moins significatifs (LSB). Le temps de conversion est bien en-
tendu plus long qu’un convertisseur flash, mais ce systeme présente ’avantage d’utiliser
seulement 2 x 2% comparateurs. Ce systeme permet de limiter aussi la partie ”hardware”.
Typiquement, on pourra obtenir 10 bits ; parmi les plus populaires, on peut citer les ADC
"folding”. Dans ce type d’ADC, le DAC et le bloc de différenciation sont remplacés par
un préprocesseur analogique.

. +
Entrée ) ADC Flash—— Bits LSB
—
ADC Flash DAC
Bits MSB

Fi1G. 6.3 — Convertisseur demi-flash 6 bits.

6.2.3 L’ADC multi-flash (”subranging”)

Un ADC multi-flash est décomposé en plusieurs étages d’ADC de type double flash.
Ces convertisseurs ont un temps de conversion beaucoup plus long mais présente ’avantage
d’utiliser beaucoup moins de comparateurs. Chaque étage doit fournir une partie de la
sortie digitale et un reste pour I'étage suivant. La partie "hardware” décroit en fonction
du nombre d’étages. Il en est de méme pour la précision des comparateurs qui doivent
etre extrémement précis sur les premiers étages et beaucoup moins sur les derniers.

"‘4 Etage 0 H Etage 1 H Etage 2 H Etage 3

Fia. 6.4 — Convertisseur multi-flash.
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6.2.4 L’ADC a approximations successives

Le convertisseur a approximations successives (cf figure 6.5) est un ADC de type ”su-
branging” qui utilise un DAC pour produire un signal analogique. Ce signal analogique
fait une approximation du signal d’entrée. On ajuste le DAC par approximations succes-
sives de facon a ce que le code en sortie corresponde au signal d’entrée. Un convertisseur
de ce type est composé seulement d’un échantillonneur, un ADC, un dac et un proces-
seur logique qui controle le dac. Il présente ’avantage d’utiliser peu ”d’hardware” mais
convertit les bits en série. Pour un ADC 10 bits, il faudra donc 10 cycles pour convertir

la donnée.

Fi1c. 6.5 — Convertisseur a approximations successives.

Entrée —

Ref

6.2.5 L’ADC a recouvrement (pipeline)

Le convertisseur pipeline (cf figure 6.6) est un autre type d’ADC multi-flash. Il permet
d’améliorer le nombre de bits en sortie et la tolérance a ’erreur sur les comparateurs. On
a rajouté un échantilloneur et un amplificateur par rapport a I’ADC de type multi-flash.
L’amplificateur permet d’amplifier le reste avant de I’envoyer dans 1’étage suivant.

Entrée

Analogique ™ Etage 1 Etage 2 eee — [Etagen
n bits / n bits ; n bits

Mise en forme

Sortie
Digitale

n bits

Fi1G. 6.6 — Convertisseur pipeline.
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6.2.6 L’ADC dynamique cyclique (recirculating)

Un ADC dynamique cyclique (cf figure 6.7) est un seul étage pipeline ou la sortie est
rebouclée sur 'entrée. Ils utilisent tres peu d’hardware et dissipent peu de puissance. La

conversion digitale de la valeur en cours doit étre terminée avant de digitaliser une autre
valeur.

DAC

T
b
L

L

Fi1Gc. 6.7 — Convertisseur dynamique cyclique.

Entrée__ AMP ADC

6.2.7 L’ADC sigma-delta

Les convertisseurs de type sigma-delta (cf figure 6.8) possedent une grande résolution
et la meilleure linéarité différentielle théorique. L’opération est basée sur un modulateur
sigma-delta qui échantillonne a une fréquence supérieure a la fréquence du signal d’entrée
ce méme signal d’entrée. Il exécute ainsi un bit de quantification de I’erreur entre le signal
réel et le signal estimé. Ce bit de quantification passe ensuite dans un filtre de décimation
et fournit un code digital.

+
Entrée C} J

FILTRE|

DAC 1 bit

Sortie digitale

Fic. 6.8 — Convertisseur sigma-delta.
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6.2.8 L’ADC a rampe

Le convertisseur a rampe (cf figure 6.9) est la structure la plus simple mais aussi la
plus lente. Cependant, on peut arriver a des résolutions importantes. Un compteur de
type digital commence a compter quand la rampe passe par 0 et s’arréte lorsque cette
méme rampe est supérieure au signal d’entrée. La valeur ainsi indiquée par le compteur
sera le code digital de sortie.

Entrée

L
j COMP —COMPTEUR

Rampe T

Sortie digitale

Fi1G. 6.9 — Convertisseur a rampe.

6.3 Choix d’une structure de convertisseur

Le cahier des charges nous demande une précision sur 1’énergie de 8 bits. L’élaboration
d’un convertisseur analogique numérique sur 10 bits est la solution retenue. Les 2 bits
supplémentaires correspondent a une marge de manoeuvre que 1’on se laisse. En prenant
en compte la mise en place d'un systeme d’alimentation pulsé, un choix a été fait de
numériser une donnée toutes les 200 ns. Avec une base de 128 ADC par voies, on aura
donc 128 données a traiter par ADC. Ceci représente un temps pour numériser de 25,6 js.
Nous utiliserons donc un convertisseur de type pipeline a sortie parallele. Cette structure
est un bon compromis entre résolution et consommation.

En d’autres termes, la résolution de notre ADC est de 10 bits, ce qui représente une
résolution de 1 sur 1024. En considérant que la dynamique d’entrée de notre convertisseur
est de 2V différentiel, le pas de quantification sera :

2V

Ce qui signifie qu’une variation de l'entrée de 1,95 mV fait changer le LSB du code
de sortie. Pour ce qui est des contraintes en consommation, on utilise une alimention de
+2,5V. Ce convertisseur gerera 128 voies de mesures, la puissance dissipée devra étre la
plus faible possible.

La structure du systeme sera completement différentielle. Le signal d’entrée peut varier
entre £1V et la tension de référence sera de £0,5V.
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6.4 Bibliographie sur les différentes réalisations de
convertisseur analogique numérique de type pi-

peline

A travers les différentes publications consultées, voici un tableau récapitulatif de ce
qui a été développé dans ce domaine depuis les 10 dernieres années. La fréquence est

exprimée en Mhz et la puissance dissipée en mW.

Réf. Auteur Compagnie Publi. Techno. Alim. | Rés. | Fréq. | Puiss.
1 Real An. Dev. | JSSC 08/91 | 2 um BC 10 10 20 1000
2 Lewis Bell Labs | JSSC 03/92 | 0,9 um C 10 20 240
3 | Karanicolas MIT JSSC 12/93 | 2,4 um BC 8 15 1 1800
4 | Yotsuyanagi NEC JSSC 03/93 | 0,8 um C 5 10 50 900
5 Lee MIT JSSC 04/94 | 1,6 um C 5 12 0,6 45
6 Macq Alcatel JSSC 08/94 | 2,4 ym C 5 10 | 0,55 20
7 Sone NEC JSSC 12/93 | 0,8 um BC 5 10 | 100 950
8 Colleran UCLA JSSC 12/93 | 4 Ghz Bip. | 10 10 75 800
9 Kusumuto | Matsushita | JSSC 12/93 | 0,8 um C 2,5 10 20 30
10 Nakamura Hitachi CICC 05/94 | 0,8 um C 2,7 10 40 85
11 Cho Univ. Cali. | CICC 05/94 | 1,2 um C 3,3 10 20 35
12 Cline Univ. Cali. | CICC 05/95 | 1,2 um C 5 14 5 166
13 Abo IEEE 05/99 | 0,6 um C 1,5 10 14 36
14 Chen IEEE 06/01 | 0,6 um C 5 14 20 720
16 Yang IEEE 12/01 | 0,35 um C 3 14 75 340
17 Rimal Univ. Mich. 0,35 pm C 3 10 80 87
18 Chang IEEE 08/03 | 0,35 um C | 14 10 25 21

TaAB. 6.1 — Comparaison des performances de convertisseur pipeline.

Le service de M. Gray, Université de Berkeley en Californie, a effectué d’importantes
recherches dans le domaine de la conversion analogique numérique pipeline. Les principales
sources d’erreur dans la réalisation de ce type de convertisseur peuvent étre résumées en

deux points :

— Le bruit thermique qui est la conséquence du mouvement aléatoire des électrons et
qui varie d’un échantillon a I’autre. Un courant aléatoire est ainsi généré et augmente
avec la température. L’échantilloneur-bloqueur de l’entrée est la plus importante

source de bruit.

— L’appariemment des composants qui ne varie pas d’un échantillon a ’autre et qui
intervient sur deux blocs : I'offset des comparateurs et ’erreur de gain sur 'ampli-
ficateur due principalement a ’appariemment des capacités.
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6.5 Stucture interne du schéma

Le principe de base de notre convertisseur analogique numérique pipeline est basé sur
un algorithme simple. Deux cas se présentent :

— La tension d’entrée est supérieure a la tension de référence : Vi1 = 2 X (Vi — Viey)
— La tension d’entrée est inférieure & la tension de référence : Vi, 11 = 2 x (Vi)

Une premiere étape de notre conversion consiste a comparer la valeur appliquée a
I'entrée que I'on appellera Vj, a notre valeur de référence notée V, ;. Cette premiere
opération sera réalisée au moyen d’un comparateur qui fournit en sortie une valeur
numérique de type 0 ou 1. Cette valeur numérique est 0 si la tension d’entrée est inférieure
a notre tension de référence, sinon, elle sera 1. Le deuxieme élément de notre convertisseur
est un amplificateur monté en gain 2. La sortie du comparateur commande les entrées ap-
pliquées a I'amplificateur par I'intermédiaire d’interrupteur. Deux cas se présentent ; soit
Vint1 = 2 X (Vi — V,f) si la tension d’entrée est supérieure a la tension de référence ; soit
Vine1 = 2 x (Vi) si la tension d’entrée est inférieure a la tension de référence. Ensuite
cette valeur est appliquée au second comparateur et ainsi de suite jusqu’au bit 10. Ce
systeme fournit 10 bits en parallele apres une phase d’initialisation de 10 coups d’horloge.
L’intérét d’un tel systeme est que chaque étage fonctionne simultanément. Par exemple,
lorsque 1’étage 3 traite le signal V,,, 'étage 2 traitera le signal V,,, et ’étage 1, le signal
Vn+2.

Les deux principaux blocs de notre ADC seront donc un comparateur et un amplifi-
cateur en gain de 2. Ces deux-sous blocs utilisés ont été décrits précédemment. Un point
critique dans la conception de cette ADC sera d’avoir un gain de 2 tres précis. Pour des
raisons d’appariemment, ’amplificateur en gain 2 sera réalisé avec des capacités. Elles
présentent aussi ’avantage considérable de ne pas consommer au repos.

Entrée

Analogique | Etagel 7 Etage 2 Y eee — FEtage10
1 bit 1 bit 1 bit

Mise en forme —

Sortie
Digitale

S/H

1 bit

Fi1G. 6.10 — Schéma de principe du convertisseur analogique numérique.
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Le schéma de principe représenté en figure 6.10 sera décomposé de la facon suivante :

— L’échantillonneur et la fonction soustraction et multiplication par 2 seront assurées
par un amplificateur en gain 2 bouclé avec des capacités et un systeme de switch
qui assurera l’échantillonnage.

— Le sous-ADC sera ici un comparateur.

— Le dac sera un systeme d’interrupteurs qui sélectionnera la valeur a retrancher.

6.5.1 L’amplificateur en gain 2 et le dac

L’amplificateur utilisé dans le convertisseur analogique numérique sera le méme que
celui utilisé dans la mise en forme. Un amplificateur bouclé en gain 2 avec rétroaction
capacitive a été réalisé, il est déterminant pour notre systeme de conversion analogique
numérique. En effet, la précision du gain 2 donnera la résolution du convertisseur ana-
logique numérique. Ce bloc doit donc étre congu avec une grande attention. On choisit
de faire ce gain 2 avec un rapport de capacité car celles-ci permettent une consommation
moindre au repos. De plus, 'appariemment des capacités peut étre respecté avec une
précision au pour mille, si le dessin de masque est soigné. Ce qui signifie qu’une précision
au pour mille sur le gain 2 peut étre envisagé avec un systeme de rétroaction capacitif.

Schéma de principe

Un point important a préciser est que dans 'immédiat, il n’y aura pas d’échantillonneur-
bloqueur a ’entrée du prototype ADC. On appliquera donc des signaux invariants dans le
temps. L’amplificateur fonctionnera suivant deux modes, un mode dit suiveur et un mode
de multiplication par 2 et blocage. Pour comprendre effectivement comment se déroule ces
différentes étapes, voici un schéma de principe détaillé. L’horloge du systeme fonctionne
a une fréquence de 5 Mhz. Le schéma de principe du bloc principal est représenté sur la
figure 6.11.

Cet amplificateur est composé de 2 entrées différentielles et de 2 sorties différentielles.
Sur chaque entrée est appliquée la somme d’une entrée du signal différentiel et d’une
référence. Cette somme est effectuée par des capacités. La référence a appliquer a I'entrée
de 'amplificateur, dans notre cas la masse ou 500mV, est commandée par la sortie du
comparateur via un systeme d’interrupteurs. L’interrupteur série placé sur l'entrée de
I’amplificateur est commandé par un signal d’horloge de fréquence 5Mhz. On peut donc
décomposer le systeme en deux phases :

— Une phase de suivi du signal d’une durée de 100ns pendant laquelle les capacités de
valeur 2C vont réaliser une somme.

— Une deuxieme phase de multiplication par 2 qui va nous permettre d’obtenir la
valeur stockée multipliée par 2 en sortie de 'amplificateur et qui va dans le méme
temps charger cette valeur a I’entrée de 'amplificateur de 1’étage suivant.
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Reseta

Resetb

Clock e

Out(\:l/omp
Vref- I~

gnd

AMPLIFICATEUR E

Vreft

|
gnd A

Reseta

Fi1G. 6.11 — Bloc principal de 'amplificateur en gain 2.

L’interrupteur ”"Reseta” sera piloté par un signal de commande annexe qui viendra
initialiser le systeme. En effet, il est nécessaire d’avoir un état initial ou les capacités
sont totalement vides pour partir d'un état 0. En revanche, cet interrupteur introduit
une capacité parasite qui modifie notre gain 2. Pour pallier cela, un interrupteur ouvert
en permanence est placé en parallele de chaque capacité 2C assurant la somme. Ces
interrupteurs notés ”Resetb”, qui sont en fait I'association de 2 transistors un NMOS et
un PMOS montés en parallele, sont eux mémes deux fois plus petits que 'interrupteur
"Reseta” pour conserver un rapport adéquat. Le calcul du gain de cet amplificateur est
exposé ci-dessous :

On pose : C,= capacité formée par 'interrupteur ”Reseta” ouvert. On trouve ainsi
I'impédance équivalente a la mise en parallele de C, et C notée Z, telle que :

Zia:ijC’ijwaa
1

@ = Juwx(C+Cq)

N

On pose de méme : C,= capacité formée par 'interrupteur ” Reseth” ouvert. On trouve
ainsi 'impédance équivalente a la mise en parallele de C}, et 2x notée Z, telle que :

1 o . .
Z—b_]w><12><C’+]w><Cb
Zy = Jwx(2xC+Cp)

On retrouve le gain de notre systeme qui est de la forme :

Voutt — Ving + Veef-
Za .Zb Zy )
Vourt X jw X (C + Cy) = (Vipg + Viey-) X jw x (2 x C' + Cy)

Vout1 — (2><C+Cb)
Vvin++‘/ref— - (C+Ca) (66)
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Pour avoir un gain exactement de 2, il faut que la capacité Cj, formée par 'interrupteur
"Resetb” soit le double de la capacité C,. Autre point, les capacités de contre-réaction
doivent etre suffisamment grandes pour ne pas étre géné par le bruit du systeme, mais
elles doivent aussi étre suffisamment rapides, ce qui empéche des capacités de valeur trop
grandes.

Résultats de simulation schématique

A T’aide du simulateur, un bon compromis entre performance et surface est d’utiliser
des capacités respectivement de 300 fF et 600 fF.

Fi1G. 6.12 — Simulation du gain 2 en temporel

L’appariemment des capacités

Les capacités utilisées dans la technologie 0.35 um de chez AMS sont de type poly-poly
comme dessiné dans la figure 6.13 :

La théorie pour réaliser un appariemment convenable : [L’appariemment entre
deux composants est 1’écart entre le rapport des composants mesurés et le rapport des
composants théoriques. On peut exprimer cette quantité par la formule suivante. Si X1
et X2 sont les valeurs prévues et x1 et x2 sont les valeurs mesurées, alors :

22— 22 X1Xl'2
5:CE1 Xl: _1 67
S XQXl'l ( )
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]
-~~~ = |

Oxyde épais

F1G. 6.13 — Dessin d’une capacité.

Les disparités entre les composants proviennent des fluctuations microscopiques dans
les dimensions, les dopages, les épaisseurs d’oxyde et d’autres parametres qui influencent
les valeurs de composants. Ces fluctuations statistiques ne peuvent pas étre éliminées
completement mais leur impact peut étre minimisé. On cherche a apairer les composants
pour que ces derniers soient insensibles aux sources d’erreurs systématiques. Il existe deux
principales catégories de fluctuations :

— Celles qui interviennent sur les bords du composant : fluctuations périphériques.

— Celles qui interviennent dans le composant lui-méme : fluctuations de surface.

Prenons I'exemple d’une paire de capacités, les disparités aléatoires possedent une
déviation standard s, telle que :

1 [k
Se = ﬁ X ka + ﬁ (68)

Ici k, et k, sont des constantes et représentent respectivement la contribution des
fluctuations régionales et périphériques. Pour des capacités suffisamment grandes, le terme
régional domine et les disparités deviennent inversément proportionnel a la racine carrée
de la capacité. Si on multiplie par 2 la taille d’une paire de capacités, ceci va diminuer les
disparités aléatoires de 30%. L’appariemment des capacités est dominé par la plus petite
capacité.

Les dimensions des géométries fabriquées dans le silicium ne correspondent jamais avec
la base de données du dessin parce que les géométries varient pendant la photolithographie,
la gravure, la diffusion et I'implantation. La différence entre la largeur dessinée et la largeur
mesurée correspond aux erreurs systématiques. En théorie, les capacités appairées sont
insensibles a ces erreurs quand leur rapport aire-périphérie est égal. Pour deux capacités
de méme valeurs, il faudra utiliser la méme géométrie.

Les regles de bases a respecter pour dessiner des capacités appairées :
— 11 faut utiliser des capacités appairées avec des géométries identiques. Les capacités
de tailles différentes ont un mauvais appariemment. Si ces capacités n’ont pas la
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méme valeur, ce qui est le cas pour réaliser notre gain de 2, il faut utiliser des
capacité dites unitaires de meme géométrie que l'on associera en paralleles pour
éviter les erreurs d’appariemment systématique.

Il faut utiliser des géométries de type carré; en effet, les variations périphériques sont
une source majeure d’appariemment aléatoire. Plus petit est le rapport périphérie-
aire et meilleur est ’appariemment, le cas idéal étant un carré.

Dessiner des capacités aussi grandes que possibles. Une taille optimale existe cepen-
dant car les effets de gradients interviennent ensuite, elle se situe entre 20um x 20um
et 50um x 50um.

Placer les capacités les unes a coté des autres. Dans le cas d’une matrice de capacités,
I’espacement entre les lignes et les colonnes doit étre le méme.

Placer les condensateurs au dessus de I’oxyde de champ.

Connecter 1’électrode la plus haute au noeud de plus haute impédance pour mini-
miser les capacités parasites. De plus, le bruit du substrat se couple de facon plus
importante a I’électrode la plus basse.

Placer des capacités dites “dummy” autour des bords extérieurs de la matrice.
Prendre en compte la capacité des fils de connexion entre les différents éléments.
Ne pas faire passer de fils sur les capacités matchés meme si elles sont protégées
électrostatiquement.

Placer les capacités dans des secteurs a faible gradient de stress.

Placer les capacités appairées loin du dispositif de puissance.

La pratique : Dans notre cas, les 5 capacités de 300 fF (dimension 18,5um x 18,5um)
seront disposées de la facon suivante afin d’obtenir ’appariemment désiré. Etant donné
la structure différentielle de notre montage, deux réseaux de capacités seront dessinés.
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Résultats de tests

Les mesures ont été effectuées a 1’aide d’un oscilloscope et les calculs d’erreur sont
donnés par la formule du constructeur : £(0,022 x |mesure| + 0,05 x div). L’erreur de
mesure est de 5% sur chaque valeur d’entrée et de sortie.

Entree (en mV) 50 | 100 | 200 | 300 | 450 | 550 | 640 | 760 | 840 | 920 | 1000
Erreur entrée(en mV) | 1 2 5 7 110 | 12 14 16 19 20 22
Sortie Pucel(en mV) | 100 | 195 | 400 | 600 | 900 | 1080 | 1260 | 1500 | 1650 | 1850 | 1950
Sortie Puce3(en mV) | 102 | 195 | 390 | 590 | 920 | 1100 | 1260 | 1520 | 1700 | 1850 | 2000
Sortie Puce4(en mV) | 100 | 200 | 400 | 590 | 880 | 1080 | 1280 | 1520 | 1650 | 1850 | 1950
Sortie Puce5(en mV) | 100 | 205 | 400 | 600 | 900 | 1100 | 1280 | 1520 | 1650 | 1850 | 2050
Sortie Puce6(en mV) | 98 | 195 | 400 | 600 | 900 | 1100 | 1300 | 1520 | 1700 | 1800 | 2050
Sortie Puce8(en mV) | 100 | 205 | 390 | 610 | 900 | 1120 | 1260 | 1520 | 1700 | 1850 | 2050
Sortie Puce9(en mV) | 100 | 200 | 410 | 610 | 880 | 1120 | 1280 | 1540 | 1700 | 1850 | 2050
Sortie PucelO(en mV) | 102 | 200 | 400 | 590 | 920 | 1080 | 1280 | 1500 | 1700 | 1900 | 2000
Erreur sorties(en mV) | 2 4 9 | 13|20 | 24 27 32 38 42 44

TAB. 6.2 — Mesures du gain 2 de 'amplificateur bouclé en capacitif.

A partir de ces mesures effectuées sur les huit puces, on calcule par la méthode des
moindres carrés, le coefficient de la pente pour chaque puce ainsi que son ordonnée a
Porigine. En effet, on peut écrire :

y=mxx+b

Avec y = sortie, x =entrée, m= gain et b= offset. On trouve ainsi les résultats suivants
exposés dans le tableau 6.3.

Puce 1 3 4 Y 6 8 9 10
Gain 1,07 [ 2,01 | 1,08 | 2,01 | 2,02 | 2,03 | 2,03 | 2,02
Offset(en mV) | 4 -6 1 4 | 5 | T | -6 | -7

TAB. 6.3 — Gain et offset de l'amplificateur.

Or, on sait que 'erreur de mesure est de 2%. Dans notre cas, nous souhaitons mesurer
une erreur sur le gain de un pour mille. Les mesures ne peuvent donc pas satisfaire notre
précision ; on peut en revanche dire, en appliquant la méthode des moindres carrés sur
les données, que le gain moyen est de 2,01 avec un écart-type de 0,02. De méme, ’offset
moyen est de -4 mV avec un écart-type de 4 mV.
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Fi1c. 6.15 — Linéarité du gain 2.

6.5.2 Le comparateur

Le comparateur est composé de quatre entrées différentielles, 2 entrées différentielles
correspondant a la valeur d’entrée a convertir et 2 entrées différentielles référence corres-
pondant dans notre cas a £ 500 mV. Le comparateur est commandé par une horloge de
fréquence 5 Mhz et d’amplitude + 2,5 V. C’est un comparateur de type ”verrouillé et
mémorisé” qui sera actif sur front d’horloge.

6.5.3 La sortie parallele

Pour avoir en sortie un signal sur 10 bits en parallele, un systeme de bascule doit
étre mis en place. Ce dernier nous permettra de décaler dans le temps les sorties et ainsi
obtenir les 10 bits. La bascule utilisée a été reprise dans une librairie du fondeur AMS.
Les modifications apportées sont les suivantes :

— Les transistors utilisés supportent 5V de tension d’alimentation.

— Les tensions d’alimentation différentielles.

— Les tailles ont été adaptées aux nouveaux transistors en conservant cependant les

meémes rapports.
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Entrée{  Comparateur Bascule MSB
Amplification par 2
mparateur .
‘m(':m:,am::wz M "
Comparateur
Comparateur Baseul Baseul §
Amplification par 2 seule seule Bascule [—Bitd
Comparateur §
Amplification par 2 [T]| Bascule Baseule [ Bascule [—Bits
Comparateur
Amplification par 2 Bascule| Bascule | Bit6
Comparateur
Amplification par 2 Bascule [— Bascule (| Bascule — Bit7
Comparateur Bascule (— Bascule — Bit8
Amplification par 2
Comparateur .
ase Bit9
Amplification par 2 Bascule

Comparateur
LSB
Amplification par 2

FiG. 6.16 — Structure globale du convertisseur analogique numérique.
6.6 L’ADC développé en 0,35 um CMOS CSI

6.6.1 Comportement schématique

Le convertisseur analogique numérique de type 10 bits pipeline correspondra & une
boite comportant 8 entrées différentielles et 10 sorties pour chaque bit du convertisseur.
Le schéma 6.17 représente le convertisseur dans son environnement de simulation.

Reset + Reset -

Entrée +
MSB

Entrée -

ADC

Référence +

rEEggEzag
T o a0 m i w

Référence -

Horloge + Horloge -

F1Gc. 6.17 — Les entrées et sorties de I’ADC.

— Les deux entrées différentielles sont les entrées du signal a convertir. Ces entrées
sont comprises entre 0 et 1 V pour I'une et 0 et -1 V pour 'autre.

— Les deux références différentielles ont une valeur respectivement de +500mV et -
500mV dans notre cas.

— Le signal d’initialisation est lui aussi différentiel, il varie entre +2,5V et -2,5V et
correspond a une impulsion de 200ns que 1’on répete dans la simulation toutes les
4pus. Cette fréquence de répétition de la remise a zéro n’a dans I'immédiat aucune
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importance.

— L’horloge qui fonctionne a une fréquence de 5Mhz entre deux niveaux +2.5V.

— Les sorties des 10 bits, sachant qu'une valeur sur 10 bits sort a une fréquence de
5Mhz.

6.6.2 Résultats de simulation
Dans le résultat de simulation 6.18, le convertisseur affiche en sortie les 10 bits apres

1.1 ps, ceci étant du a l'initialisation du systéme (200ns de remise a zéro et 9 bascules
pour le dixieme bit).

(v
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e
—
—
—_
—
r

r

. —2eam +: BRE

=z bith

o —2PAm *: bitd

(RN
&

L =2@m o bty
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Fi1G. 6.18 — Résultat de simulation parasitique sur 10 bits.

Le tableau permet d’effectuer une comparaison entre la conversion théorique et la
conversion pratique. Une non prise en compte des capacités parasites en simulation avait
grandement amélioré nos résultats. Mais en tenant compte de ces dernieres, les résultats
observés sont entachés d’importantes erreurs. La puissance totale dissipée par le conver-
tisseur est de 25 mW. Un étage de type suiveur a été rajouté sur chaque bit de sortie
pour attaquer les plots de sortie.
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Entrée (V)
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‘ Erreur en LSB ‘ 0 ‘ 7LSB ‘ SLSB ‘ 11LSB ‘ SLSB ‘ Faux ‘ Faux ‘ 0 ‘ Faux ‘ Faux ‘

TAB. 6.4 — Codage théorique et en simulation de ’ADC.

6.6.3 Tests sur le prototype

Une série de tests sur le prototype ont été réalisés, pour ce faire, une carte (cf figure
6.19) a été développée. Cette carte de tests a été mise au point avec le logiciel ”Concept”.
Initialement prévue pour fournir des signaux différentiels a partir d’'un signal en mode
commun, elle servira simplement de boitier a notre convertisseur.

Pour obtenir les signaux identiques a notre simulation, une procédure de tests est mise
en place et nous permettra d’avoir un systeme completement synchrone. Cette procédure
de tests est basée sur une carte horloge suivie par une carte de conversion et notre conver-

tisseur.
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Fic. 6.19 — Carte PCB du convertisseur.

RESET (+- 2,5V)
MSB
ECL SIGNAL (+/- AV)
T=1024*50ns avec A varie entre 0 et 1V
C ARTE DE REFERENCE (+/- 0,5V) [
CARTE HORLOGE ADC
CONVERSION —
LSB
Tsz){_)‘ns HORLOGE (+/- 2,5V)

F1G. 6.20 — Procédure de test du convertisseur analogique numérique.

La carte horloge

La carte horloge fournit des horloges différentielles de type ECL ou LVDS avec une
période variable. Son fonctionnement est basé sur un quartz a 20 Mhz. Les signaux utilisés
en sortie de la carte horloge sont de type ECL. Un premier signal divisé par quatre fournit
I’horloge du systeme qui bat a 200 ns. Trois sorties, de type trigger ECL dont la période
est de 1024 x 50 ns, fourniront respectivement le signal de remise a zéro, le signal d’entrée
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et le signal de référence. Ces quatre sorties sont de type ECL, c’est a dire avec deux
niveaux variant entre -0,8 V et -1,6 V, et un mode commun de -1,2 V. Une conversion
devra éetre effectuée de facon a obtenir les signaux désirés en entrée du convertisseur.

La carte de conversion

L’amplitude des signaux ECL issus de la carte horloge doit étre adaptée pour ’entrée
du convertisseur. C’est le role de notre carte de conversion. Cette carte est basée sur une
amplificateur opérationnel a entrées et sorties différentielles. Les signaux obtenus en sortie
de cette carte obéiront au chronogramme 6.21.

AMPLITUDE
+2,5V
Horloge +
25V
+2,5V
Horloge 4
-2,5V
+2,5V
Reset +
-2,5V
+2,5V
Reset 5
25V
Signal 0V |
AV
+AV
Signal + v |
Référence 4 v |
0,5V
+0,5V
(1A%

Référence +
TEMPS

FiG. 6.21 — Chronogramme des signaux d’entrées du convertisseur.
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L’horloge différentielle du systeme L’horloge différentielle de période 200 ns est
obtenue a partir de niveaux ECL, le rapport des résistances de 'amplificateur ( 6.22) est
de cing. On obtient ainsi une horloge différentielle entre+2 V.

2,5k

AW

500
08V/-1,6 V /V\/\Nv\ 1 a2v/s2yV
MC de sortie
500 ‘g
-1,6 V/-0,8V /Vvvvv\ +2V/-2V

25k

AW

F1Gc. 6.22 — Horloge du systéme obtenue a partir de niveaux ECL.

La remise a zéro du systéme La remise a zéro de période 1024*50 ns est aussi
obtenue & partir de niveaux ECL, le rapport des résistances de 'amplificateur ( 6.22) est
de cinq comme pour I'horloge du systeme. On obtient ainsi une remise a zéro différentielle
entre+2 V.

Le signal d’entrée Le signal d’entrée différentiel est lui aussi obtenu a partir de niveaux
ECL. L’obtention de ce signal passe par plusieurs étapes schématisées sur la figure 6.23.

0.8V -0,4V 0,8V

L6V
2v 08V

Niveaux ECL Offsett différentiel de 0,8 V Offsett mode commun de 1,2 V

F1a. 6.23 — Trois étapes pour obtenir le signal d’entrée.

La premiere étape sera de générer un offset différentiel de 0,8 V. La deuxieme étape
sera d’appliquer un offset de type mode commun de +1,2 V. Enfin, nous ferons varier
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les résistances de contre-réaction entre 0 et 6252 pour obtenir un signal respectivement
entre 0 et 1 V pour une entrée et entre 0 et -1 V pour 'autre entrée. Ces trois étapes sont
réalisées a l'aide du méme amplificateur que précédemment, lequel sera monté comme
indiqué sur la figure 6.24.

625* A

4,125k

OV/AV

500
08V/-1,6V /v\/vvv\ I
F MC de sortie
500
-1,6V/-0.8V /v\/vvv\ 0V/-AV

4,125k

625* A

+33V

FiG. 6.24 — Signal d’entrée de I’ADC.

Le signal de référence Le signal de référence différentiel est lui aussi obtenu a par-
tir de niveaux ECL. L’obtention de ce signal passe par les mémes étapes que pour le
signal d’entrée. La seule différence réside dans le fait que son gain reste fixe pour obtenir
respectivement 40,5 V et -0,5 V comme schématisé sur la figure 6.25.

=33V

3125

4,125k

500 7
ABVLLEV AN —
F MC de sortie
500
-1,6V/-08V /v\/vvv\ 0vV/-05V

4,125k

312,5

+33V

FiG. 6.25 — Signal de référence de I’ADC.
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CHAPITRE 6. LE CONVERTISSEUR ANALOGIQUE NUMERIQUE PIPELINE 10
BITS

Les résultats obtenus

Tous les codes de sortie sont obtenus a ’aide d’un analyseur logique. Une premiere
étude consiste a vérifier les caractéristiques du convertisseur en continu. On applique donc
un signal d’entrée fixe et on récupere une statistique sur le code de sortie pour quelques
milliers d’échantillons. Ainsi, on définit un écart-type moyen pour chaque puce défini dans
le tableau 6.5 :

Puce 11314568910
Ecart-type (en LSB) | 25 | 36 | 19 | 19 | 32 | 55 | 20 | 42

TAB. 6.5 — Ecart type pour chaque convertisseur.

On peut donc conclure que notre convertisseur fournit 5 bits en sortie. La courbe
6.26 montre la linéarité de ’ensemble des puces; on observe aussi un tassement pour les
grandes valeurs. Ceci est un phénomene normal di a la saturation du systeme.

1200 -

1000

800 = « A + puce 1

= puce 3
puce 4
puce 5

- puce B

+ puce 8

400 3 - puce 9

3 | - puce 10|

Code de sortie 600

200

0 200 400 600 800 1000 1200

Entrée

Fi1c. 6.26 — Linéarité de ’ADC.

118



6.7. L’ADC DEVELOPPE EN 0,35 um CMOS C35B4

6.7 L’ADC développé en 0,35 um CMOS C35B4

6.7.1 Les modifications apportées

Cette nouvelle technologie 0,35 pm, mise au point par le fondeur AMS, présente le
gros avantage de posséder une couche de polysilicium haute résistivité qui nous permettra
d’utiliser des résistances de plusieurs k{2 sans occuper une place trop importante sur la
puce. Un intéret supplémentaire est la présence de 4 couches de métal.

Ainsi, un nouveau prototype d’ADC est parti en fonderie début juillet 2004. Les mo-
difications qui ont été faites par rapport a la version précédente sont les suivantes.

— Un probleme évident d’initialisation du sytéeme nous amene a mettre en place un

signal de commande sur I'interrupteur qui fait une remise a zéro de la capacité 2 C
du gain 2.

— Les résistances des différents maitre de courant ainsi que de la compensation de
mode commun de I'amplificateur sont dessinées en polysilicium haute résistivité ce
qui représente un gain de place conséquent.

— Les capacités formant le gain 2 ont été dessinées différemment de facon a obtenir
un dessin plus compact qui améliorera sans doute I'appariemment.

Cin+ Cin+ Cl Cref- Cref-

Cref+ Cref+ Cc2 Cin- Cin-

F1a. 6.27 — Dessin des capacités réalisant le gain 2.

— Le découplage des alimentations a été fait de fagon plus soignée que la version
précédente pour supprimer les parasites que nous avons eu en tests.

— Les inverseurs de sortie ont été augmentés de facon a pouvoir attaquer les pads de
sortie et obtenir ainsi des signaux avec des temps de montée raisonnables.

6.7.2 Résultats de simulation

Une nouvelle version du convertisseur est donc en cours de fabrication et présente en
simulation parasitique des caractéristiques tres satisfaisantes cf figure 6.28. De plus, la

surface active a été nettement diminuée passant de 6,5 mm? A 4,4 mm?.
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F1G. 6.28 — Résultat de simulation parasitique des 10 bits de I’ADC.

Le tableau 6.6 permet d’effectuer une comparaison entre la conversion théorique et la
conversion post-dessin. L’erreur maximale constatée en simulation est de 3 LSB (on ne
tient pas compte de la premiere conversion pour des raisons d’initialisation du systeme).
La puissance totale dissipée par le convertisseur est de 20 mW.
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TAB. 6.6 — Codage théorique et en simulation parasitique de I’ADC.

6.8 Améliorations a envisager

Pour des raisons de simplicité, on a choisi de convertir 1 bit par étage. Dans une
future version, pour optimiser la consommation, le nombre de bits par étage pourrait
étre modifié (classiquement 1,5 bits par étages), ce qui obligerait la mise en euvre d’une

correction digitale.

Pour améliorer la consommation globale du convertisseur, une solution avec un maitre
de courant respectivement pour les dix comparateurs et pour les dix amplificateurs sera

mise en place.
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Conclusion

Les objectifs présentés au début de la these ont été atteints. Pour conclure sur les
travaux réalisés, nous décomposerons les choses en quatre points principaux.

Un schéma de principe de 1’électronique de traitement du signal provenant du ca-
lorimetre a été mis en place conjointement avec le LAL Orsay. Il présente la structure
générale de I’électronique en justifiant les différents choix.

Deux solutions pour le traitement de I'information sont proposées. Une solution clas-
sique & base d’un filtre de type CRRC? et une solution du type intégrateur avec remise
a zéro. En ce qui concerne l'intégrateur, un prototype a été mis au point en technologie
AMS 0,8 um. Ce prototype fonctionne et présente les caractésistiques suivantes. L’erreur
de linéarité est inférieure & 1 % sur toute la dynamique et la consommation est de 300 A
pour une tension d’alimentation de 5,5 V.

Le deuxieéme circuit réalisé est un comparateur tres faible consommation. C’est un com-
parateur CMOS avec une sensibilité de quelques V. La consommation de cet élément est
de 100 pA pour une tension d’alimentation de 5,5 V. Cet élément a été développé pour
etre intégré au convertisseur analogique numérique.

Enfin le troisieme circuit réalisé est un convertisseur analogique numérique qui est
constitué des deux éléments précédemment décrits. Ce convertisseur analogique numérique
est de type pipeline 10 bits a sortie parallele avec une donnée produite toutes les 200 ns.
L’enjeu sur ce bloc était la encore de minimiser la consommation qui est estimée a 20mW.

Pour ce qui est des investigations futures, une étape importante sera de mettre en
commun le préamplificateur réalisé au LAL et notre intégrateur. Pour ce faire, un étage
d’adaptation de type mode commun mode différentiel devra étre mis au point.

De plus il faudra certainement diminuer la consommation de la chaine de traitement et
du convertisseur ce qui passera certainement par l'utilisation d’une tension d’alimentation
de 3,3 V et la mise en oeuvre d’un systeme d’alimentation pulsée.

Enfin, la technologie CMOS 0,35 pum c35b4 sera utilisée pour nos futurs travaux.
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Annexe A

Calcul des intégrales pour un filtrage

CRR(C?

Jo° arep dr =1

3r
16

1

f[) 1—|—9t2 dr = 4
T
6

Jo* 1+gg2 dr = 7
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Annexe B

Calcul des intégrales pour
I’intégrateur switché

Ces intégrales ont été calculées a ’aide du logiciel Mathematica.

—At
oo 1—cos(wxAt) _ ax(l—e™7 )
0 1+w?xT12 dw = 2XT

0o l—cos(wxAt) dw = % % (At+T % (6%& _ ]_))

0 (14+w?2x72)xw?

o0 Locoswxd) gy, — BuylerGamma — cosh(£L) x coshIntegral(&L) + In(At)

(1+w? x712)xw

—i—ln(%) + Smh(%) X Sinh[ntegral(%)
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Annexe C

L’intégrateur en 0,8 ym BiCMOS

Cette puce développée en avril 2002 occupe une surface de 1,82 mm? (X=1,62 mm
et Y=1,12 mm). Elle comporte deux versions de l'intégrateur, une avec une résistance et
I’autre avec un convoyeur de courant. Le type de boitier utilisé est un jlcc28.
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Annexe D

Les comparateurs en 0,8 ym BiCMOS

Cette puce développée en novembre 2002 occupe une surface de 1,9 mm? (X=1,4 mm
et Y=1,36 mm). Elle comporte deux versions de comparateur, une avec transistors d’entrées
bipolaires et ’autre avec transistors mos. Le type de boitier utilisé est un jlcc28.







Annexe E

La puce 0,35 ym CMOS CSI

Cette puce développée en juin 2003 occupe une surface de 6,25 mm? (X=2,5 mm
et Y=2,5 mm). Elle comporte un convertisseur analogique numérique pipeline 10 bits,
un comparateur, un amplificateur en gain 2 et un amplificateur en gain 100. Le type de
boitier utilisé est un jlccH2.
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Annexe F

L’ADC en 0,35 ym CMOS C35B4

Cette puce développée en juin 2004 occupe une surface de 4,17 mm? (X=2,17 mm et
Y=1,92 mm). Elle comporte une version améliorée du convertisseur analogique numérique
pipeline 10 bits. Le type de boitier utilisé est un clcc32.
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Résumé

Le futur accélérateur linéraire a électrons est un nouveau défi technologique pour la
communauté scientifique de la physique des particules. Le cahier des charges de 1’électro-
nique de lecture du calorimetre électromagnétique comporte plusieurs points critiques.
En effet, les contraintes liées au coiit, 34 millions de diodes silicium de 1 em?, a l'en-
combrement, 0,2 em? par puce de 128 voies, & la consommation, < 5 mW par voie, et
a la dynamique, rapport de 32.000 entre le plus grand signal et le bruit, impliquent la
mise en ceuvre d’une électronique intégrée. Nous proposons une solution de traitement de
I’information qui associera sur la méme surface de silicium la partie traitement analogique
et la conversion analogique numérique.

Plusieurs prototypes de circuits réalisés dans une technologie CMOS 0, 35 pm nous ont
permis de valider des éléments de I'architecture globale du systeme. Cette électronique se
composera d’un préamplificateur de charge suivi d’un systeme multi-gain avec suppression
en ligne des évenements non significatifs et d’un convertisseur analogique numérique sur
10 bits. La mise en forme composant le systeme multi-gain sera réalisée avec un intégrateur
a remise a zéro. Les résultats obtenus, qui répondent aux spécifications en temps et en
dynamique du cahier des charges, confirment, a présent, la nécessité de mettre en place
un systeme d’alimentation pulsé.

Mots clés : convertisseur analogique numérique, mise en forme, intégrateur, bruit,
préamplificateur, calorimetre électromagnétique

Abstract

Future linear collider is a new challenge for physics community. Several elements are
very critical to develop the electronics of the electromagnetic calorimeter. However, inte-
grated electronics is required due to cost constraint, 34 millions silicon diodes 1 em?, in-
tegration constraint, 0.2 em? per chip composed of 128 channels, consumption constraint,
< 5 mW per channel and dynamic constraint, 32,000 ratio between the higher signal and
the noise. The electronics of the electromagnetic calorimeter will intregate in the same
chip the analog part and the analog to digital converter.

Realization of prototypes in 0.35 pm CMOS technology have permited to validate
some elements of the global scheme. This electronics is made with a charge preamplifier
followed by a multi-gain shaper with zero suppression and the analog to digital converter.
The results obtained satisfy time and dynamic requirements but we must now put in place
a pulsed power supply to respect constraint consumption.

Key words : analog to digital converter, shaper, noise, preamplifier, electromagnetic
calorimeter



