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Résumé

Les convertisseurs analogiques-numériques fondés sur le principe de la modulation XA sont capables
de fonctionner & des résolutions trés élevés. L’utilisation en interne d'un CAN et d’un CNA multibit
permet de réduire le taux de suréchantillonnage, les contraintes imposées par les circuits actifs, amé-
liore la stabilité de la boucle du modulateur, mais rend celui-ci trés sensible aux imperfections des
composants du convertisseur numérique analogique (CNA) interne situé dans le chemin de retour.
Les erreurs statiques dues aux non idéalités des circuits constitutifs de ce CNA peuvent étre corrigées
au moyen de techniques d’appariement dynamique des composants (DEM).

Ce travail de thése est consacré entre autre & 1’étude théorique de ces techniques de correction des
défauts des cellules des CNA multibits. Aprés avoir rappelé le principe de la conversion XA d’une
part, et les différentes sources d’erreurs dominantes dans le cas multibit d’autre part, les techniques
d’appariement existantes sont analysées et comparées. Nous soulignons les avantages, les inconvé-
nients, et les domaines d’applications préférentiels de chacune.

Le cceur du travail consiste en la proposition de quatre nouvelles techniques d’appariement dyna-
mique. Les deux premiéres dérivent de la méthode de la moyenne des données (DWA), l'une pour le
cas passe-bas du premier ordre, ’autre dans le cas passe-bande du second ordre. Les deux derniéres
propositions (appelées MDEM et STDEM) dérivent des deux algorithmes de tri (SDEM) et d’arbo-
rescence (TDEM) : elles conviennent & une mise en forme des erreurs d’ordre élevé et sont destinées
aux applications passe-bas et passe-bande de haute performance. Ces quatre méthodes proposées ont
été mises en équation et leurs performances confirmées par diverses simulations.

Une implantation des algorithmes MDEM et STDEM a été faite au niveau cellule standard jusqu’a
I’étape finale de routage en technologie CMOS 0.35 um. L’ensemble des résultats des simulations au
niveau systéme et au niveau transistor confirme ’avantage des techniques développées dans ce travail
en termes de surface occupée et aussi de fréquence maximale d’application, si on les compare avec
les algorithmes conventionnels de SDEM.

Dans une derniére partie, les erreurs dynamiques du CNA, en particulier I'effet de la gigue d’horloge,
le glitch, la dissymeétrie des temps de transition, I'injection de charge (CFT) et la métastabilité du
quantificateur sont également analysés. A l'issue de ces réflexions, une nouvelle cellule de CNA in-
cluant un bloc limitant la plage dynamique de la commande d’entrée (SRD) est proposée. Elle posséde
une structure de remise & zéro partielle (semi-RZ) qui permet de bénéficier a la fois de 'avantage de
la cellule RZ et non RZ. De plus, l'effet du retard du bloc de DEM est compensé par une modification

dans ’architecture convenant aux applications passe-bande haute fréquence.

kkk skeksk skoksk kkk

Keywords: appariement dynamique,modulation sigma delta, multibit, CNA, CAN, DAC, ADC,
DEM, STDEM, MDEM, TDEM, SDEM, MP-DWA.
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Title

Novel dynamic element matching techniques for multibit DAC used in a delta-sigma modulators

Abstract

AY analog-to-digital converters can reach very high resolutions. The use of a multibit quantizer and
of a multibit DAC reduces the oversampling ratio and the constraints imposed by active circuits, and
improves the modulator loop stability. However, a multibit modulator is very sensitive to imperfec-
tions of its internal DAC located in feedback path. The static errors due to the non idealities of the
DAC circuits can be corrected by means of dynamic element matching techniques (DEM).

The aim of this PhD thesis is the theoretical study of several mismatch shaping techniques for a
multibit feedback DAC used in delta-sigma modulators. After a presentation of the principle of AX
conversion and the main error sources in the multibit case, the existing DEM techniques are analyzed
and compared. We underline advantages, disadvantages, and preferred application for each of them.
The main part of this work consists in the development of four new DEM techniques. The first two
derive from data-weighted averaging (DWA), one for first-order lowpass application, and the other for
the case of second-order bandpass application. The last two proposals (called MDEM and STDEM)
derive from the vector-based (SDEM) and tree-structured (TDEM) algorithms: they are more sui-
table for a high-order mismatch-shaping algorithm for both lowpass and bandpass applications. These
four suggested methods are put in equation and their performances are confirmed by system-level
simulations.

A standard cell-level implementation of MDEM and STDEM techniques is performed in CMOS
0.35um technology. Simulations confirm the advantage of the developed techniques in terms of area
and maximum frequency, compared with the conventional SDEM algorithms.

In the last part, the DAC’s dynamic errors such as clock jitter effects, glitch, non symmetrical transi-
tion times and clock-feedthrough (CFT), as well as quantizer metastability, are also analyzed. A new
kind of DAC cell including a swing-reduced driver (SRD) is proposed. It has a partial return to zero
structure (semi-RZ) which makes it possible to benefit at the same time from the advantages of RZ
and non-RZ cells.

Moreover, the DEM delay effect is compensated by a modification in the modulator architecture for

high frequency bandpass applications.
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Keywords: dynamic element matching, delta sigma modulation, multibit, mismatch shaping, DAC,
ADC, DEM, STDEM, MDEM, TDEM, SDEM, MP-DWA.
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CHAPITRE 1. INTRODUCTION

Chapitre 1

Introduction

Les convertisseurs analogiques numériques (A/N) et numériques analogiques (IN/A) sont présents
dans tous les équipements de traitement du signal (acoustique, numérisation d’image et de parole,
transmission des données, instrumentation de mesure, biomédical, etc.). Ils constituent de fait les
parties les plus critiques des systémes électroniques actuels et cela persistera dans le futur parce que
la numérisation des systémes électroniques progressera encore plus. Plusieurs types de convertisseurs
peuvent étre utilisés selon les applications. Ils se différencient par leurs performances: précision, vi-
tesse de traitement, consommation et prix.

Les convertisseurs A/N de type flash fonctionnant a la fréquence de Nyquist permettent de traiter des
signaux rapides. Afin d’accroitre leur précision, il est nécessaire d’utiliser un filtre trés sévére destiné
a éviter les phénoménes de repliement de spectre avant le bloc d’échantillonnage, et de quantifier
avec une résolution élevée. La réalisation de ces deux fonctions analogiques augmente la complexité
des circuits, donc leur sensibilité au bruit, ainsi que la surface qu’ils occupent ce qui par conséquent
augmente le colt de réalisation. Pour des applications demandant une grande précision, on préfére
utiliser des convertisseurs A/N a suréchantillonnage sigma-delta (XA). Leur principale particularité
provient d’une part de 'utilisation d’un filtre d’antirepliement moins sévére en raison du suréchan-
tillonnage, et d’autre part du rejet du bruit de quantification en dehors de la bande utile grace & une
rétroaction autour du quantificateur. Ces convertisseurs sont composés d’une partie analogique ap-
pelée modulateur XA délivrant une sortie suréchantillonnée sur un faible nombre de bit, suivie d'une
partie numérique réalisant la décimation et un filtrage numérique éliminant le bruit de quantification
en dehors de la bande de fréquence utile.

Le modulateur XA est une boucle d’asservissement qui comprend un filtre, un quantificateur et un
CNA sur le chemin de retour. Plus les caractéristiques (ordre du filtre de boucle L, facteur de sur-
échantillonnage OSR et résolution du quantificateur B) du modulateur présentent des valeurs élevées,
meilleure est la précision du convertisseur. Cependant, pour préserver la stabilité de la boucle, res-
pecter les contraintes de réalisation tout en maintenant la fréquence d’échantillonnage & une valeur
raisonnable et atteindre la résolution recherchée, un compromis doit étre réalisé entre ces différents
parameétres. Dans une technologie donnée et pour une largeur de bande donnée, ’OSR est assujetti a

la limite de fréquence maximale de technologie. Afin de préserver la stabilité, on ne peut gagner plus



1.1 Définition du probléme et motivations

en augmentant l’ordre du filtre de boucle de sorte qu’il est en pratique limité a quatre (L < 4 en passe-
bas et L < 8 en passe-bande). En revanche, la qualité du modulateur (précision, vitesse de conversion,

faible consommation, etc.) peut étre améliorée en employant une quantification multibit [1-5].

1.1 Définition du probléme et motivations

Malgré les avantages remarquables de la quantification multibit, la linéarité du modulateur dépend
de celle du CNA sur le chemin du retour. Beaucoup d’architectures de CNA multibit sont fondées en
général sur des cellules appariées, par exemple des sources de courants. Cependant, en raison de la
variation dans le processus de la fabrication des circuits (par exemple : défaut d’alignement de masque,
épaisseur non uniforme d’oxyde, et densités non uniformes de dopage), du gradient de la température,
du vieillissement, des composants parfaitement appariés sont pratiquement impossibles & fabriquer.
Ainsi, les erreurs de disparité qui sont définies comme 'expression de la différence entre les valeurs
des composants théoriques et des composants réels, sont inévitables. Les défauts d’appariement des
cellules du CNA font apparaitre des fréquences parasites dépendant du signal d’entrée et augmentant
le niveau du bruit dans la bande utile. Les effets des défauts d’appariement d’'un CNA multibit
dégradent fortement les performances du systéme. Ces erreurs doivent étre corrigées de sorte que la
linéarité du CNA utilisé soit meilleure que la résolution finale du systéme souhaitée, ce qui est une
tache difficile.

Plusieurs techniques, y compris une technique de routage spéciale (special-Layout), 'ajustement par
rayon laser, I’étalonnage (calibration), peuvent réduire les effets des erreurs d’appariement des cellules
du CNA, mais, elles sont assez complexes et colteuses. Une autre méthode, qui peut réduire les
effets des erreurs des composants désappariés, est 'appariement dynamique des éléments (DEM) [6].
La technique DEM, qui a récemment été 'objet de plusieurs développements, est basée sur divers
algorithmes de brassage des sources unitaires. Elle réarrange dynamiquement les interconnexions
des composants désappariés de sorte que les moyennes des erreur des composants soient égales ou
presqu’égales dans la position de chacun des composants. Par conséquent, les erreurs de non linéarité
de type statique peuvent étre convenablement éliminées, réduites, ou rejetées en dehors de la bande
utile. La méthode la plus simple de DEM change des interconnexions des cellules du CNA d’une
maniére aléatoire, ce qui convertit des tons dépendant du signal d’entrée en bruit blanc dont une
partie est présente dans la bande [7]. D’autres méthodes de DEM (par exemple: CLK (8], ILA [9],
DWA [10], TDEM [11], SDEM ou wector-based mismatch-shaping [12]) tentent de mettre en forme
les erreurs d’appariement du CNA au moyen d’un filtrage d’ordre égal & un ou supérieur. Parmi
les différentes méthodes qui supportent bien la mise en forme des erreurs d’appariement passe-bas
d’ordre un, la méthode basée sur la moyenne de données DWA est & la fois simple et performante,
mais souffre de la présence de tons parasites vis a vis des entrées périodiques ou DC. Certaines
techniques supplémentaires peuvent compenser ce défaut présent dans la DWA. Cependant, seules
deux méthodes existantes, SDEM et TDEM, peuvent étre utilisées pour des applications d’ordre élevé

passe-bas et passe-bande. La SDEM devient complexe pour un grand nombre de bits de quantification
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(B>2). La TDEM souffre de la sensibilité de son algorithme aux caractéristiques stochastiques des
entrées du CNA, par conséquent elle devient instable en pratique pour les applications dont 'ordre

est éleve.

1.2 Objectif de la recherche

Ce travail de thése a pour but d’étudier les différentes sources d’erreur dues & la non linéarité du
modulateur XA multibit et aux méthodes possibles de correction, en particulier celles utilisant un
CNA interne multibit.

Les éventuelles erreurs d’un modulateur a haute performance peuvent étre de nature statique ou
dynamique. Les éventuelles techniques de correction dérivent de la nature de ’application et de
I’architecture du modulateur. Aprés avoir analysé les sources de non linéarité d’'un modulateur XA
réalisé en technologie CMOS, nous nous limiterons aux erreurs statiques et dynamiques les plus
importantes dans le CNA utilis¢é dans un modulateur sigma delta multibit. Le travail actuel est
consacré a étudier les différents aspects des diverses méthodes de DEM existantes ainsi qu’a développer
des algorithmes plus efficaces, en particulier ceux qui concernent les méthodes de DEM d’ordre élevé.
On cherche alors & mettre en évidence les contraintes liées aux méthodes de DEM et & des solutions
éventuelles pour lever ces contraintes.

En ce qui concerne les erreurs dynamiques du modulateur, nous nous efforcons de limiter les effets
de la gigue d’horloge et des phénomeénes transitoires du CNA (comme le glitch, le CFT et le temps
de transition non-équilibré) qui s’aggravent en général quand on utilise une méthode de DEM. De
plus, afin d’améliorer la vitesse du quantificateur, une nouvelle architecture est proposée: elle permet
de multiplier par deux la fréquence maximale d’un modulateur & temps continu sans réduire la
performance du systéme.

Au cours de ce travail les points suivants seront développés:

e analyse des différentes sources d’erreurs statiques et dynamiques présentes dans un modulateur
YA multibit,

e étude comparative des techniques de brassage de sources (DEM) existantes,

e développement de quatre nouveaux algorithmes pour: DEM passe-bas du premier ordre, DEM
passe-bande du deuxiéme ordre, DEM passe-bas et passe-bande d’ordre élevé; ces nouveaux
algorithmes bénéficient des points forts de certains algorithmes existants tout en évitant leurs
points faibles. La performance de chacune de ces techniques est analysée analytiquement et
validée ensuite par simulation au niveau systéme et au niveau transistor jusqu’a ’étape finale
de routage en technologie CMOS 0.35um.

e compensation des erreurs dynamiques du CNA par des circuits proposés comme le " Deglitcher"
et le "Swing-Reduced-Deriver" ou SRD,

e proposition d’une cellule de CNA de type Semi-RZ, apte a limiter ’effet de la gigue d’horloge,

e proposition d’une nouvelle architecture du CAN de type entrelacé, capable de repousser la limite

de la fréquence maximale d’'un modulateur XA & temps continu jusqu’a un facteur deux.
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1.3 Organisation du mémoire

Les cinq chapitres constituant ce mémoire, aprés ce premier chapitre d’introduction, sont décrits
briévement ci-dessous:
Le chapitre 2 introduit les notions élémentaires de la modulation XA, notamment le principe du
suréchantillonnage et de mise en forme du bruit de quantification. Les différents parameétres caracté-
risant la structure d’un modulateur XA ainsi que les critéres évaluant ses performances et sa stabilité
y sont décrits. Les différentes architectures du modulateur XA sont ensuite présentées en passant en
revue leurs particularités mais aussi leurs inconvénients en théorie comme en pratique. La modula-
tion XA passe-bande & temps continu est étudiée. On rappellera les principes de la transformation
passe-bas/passe-bande et de I’équivalence temps discret/temps continu.
Le chapitre 3 est consacré a la présentation et ’analyse des différentes sources d’erreur qui limitent
la performance d’un modulateur XA multibit, comme le bruit thermique, la non idéalité des cir-
cuits analogiques et leurs éléments parasites. On insistera sur les erreurs statiques et dynamiques du
CNA interne, le défaut d’appariement des cellules, le "glitch", la gigue d’horloge, l'effet du temps de
transition non équilibré, l'effet d’injection du charge au sein du commutateur de courant (CFT) et
I'impédance finie des sources de courant.
Le chapitre 4 a pour but de passer en revue les techniques de correction de défaut d’appariement
les plus appropriées pour un CNA thermométrique employé dans un modulateur ¥A. Nous nous
limiterons aux diverses méthodes de brassage de sources. Le principe, les avantages, les inconvénients
et les éventuelles solutions existantes de chaque méthode de DEM y sont détaillés.
Le chapitre 5 est consacré a la présentation des quatre nouvelles méthodes de DEM développées au
cours de ce travail de thése. Dans un premier temps, nous décrivons les deux algorithmes de brassage
de sources qui conviennent le mieux pour les DEM du premier ordre passe-bas et passe-bande. En-
suite, nous introduisons les autres algorithmes destinés aux applications DEM d’ordre 2 et 3 passe-bas
ainsi qu’aux applications DEM d’ordre 4 et 6 passe-bande. La performance de tous ces algorithmes
est mise en équation puis validée par simulation.
Le chapitre 6 présente au niveau transistor les différents blocs numériques et analogiques consti-
tuant un CNA apparié, utilisé dans un modulateur XA en technologie CMOS, a savoir ’algorithme
de brassage, le "deglitcher", le SRD, et la cellule du CNA & base de courants commutés. Dans ce
chapitre, une nouvelle structure de CAN est présentée. Elle permet d’atteindre une fréquence d’échan-
tillonnage égale a 1.2GH z, ce qui a alors rendu possible l'intégration d’un convertisseur passe-bande
autour de 300M H z en technologie CMOS 0.35 um. Les résultats de la simulation sur une implémen-
tation d’un modulateur A multibit passe-bande du 6™¢ ordre employant une méthode de DEM en
technologie CMOS 0.35 pm sont présentées. Ces simulations ont été effectuées dans I’environnement
"Cadence". On a également utilisé des outils " Verilog" et " Ambit" qui nous ont servi & déterminer les
routages optimaux pour les parties numériques. Elles mettent en évidence la fréquence de fonction-
nement maximale ainsi que la surface qui est nécessaire a la mise en ceuvre des différentes méthodes

de DEM. Les simulations montrent que les méthodes DEM proposées dans ce travail de recherche né-
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cessitent moins de circuits et fonctionnent plus rapidement que les méthodes conventionnelles. L’une
d’entre elles peut étre cadencée & une fréquence 330M H z, d’environ 50% plus élevée que la méthode

existante pour une application DEM passe-bande d’ordre 4.

Enfin, une conclusion générale dresse un bilan de nos contributions principales dans cet axe de
recherche, et des perspectives dans le domaine de la conversion A/N a grande précision et & large

bande.



CHAPITRE 2. CONVERSION ANALOGIQUE NUMERIQUE SIGMA-DELTA

Chapitre 2

Conversion analogique numérique
Sigma-Delta

2.1 Introduction

De nombreuses fonctions de traitement du signal sont réalisées non plus par des circuits ana-
logiques, mais par des circuits numériques. Ceux-ci sont en effet de plus en plus performants car
la technologie VLSI (Very Large Scale Integration) permet leur implantation sur des surfaces trés
denses avec un faible coiit. Cependant, il est toujours nécessaire d’effectuer une interface entre le
monde analogique et le monde numérique. Le développement du numérique entraine donc des be-
soins en conversion analogique-numeérique qui devra étre d’autant plus précis que les étapes suivantes,
notamment dans les domaines de la mesure, de ’audio-vidéo et des télécommunications nécessitent
des résolutions importantes. Or, il est avéré que les convertisseurs classiques n’atteignent pas des per-
formances élevées sur une surface réduite sans un ajustement cotiteux. C’est donc pour obtenir une
grande résolution, tout en permettant une forte intégration, qu’est désormais utilisée la conversion
sigma-delta (XA).

Les convertisseurs sigma-delta forment une famille de convertisseurs analogiques-numeériques a haute
résolution dont les caractéristiques sont particuliérement attrayantes. Leur principal intérét provient
du fait que le bruit de quantification est étalé en dehors de la bande utile par un phénoméne de
mise en forme. Ces convertisseurs échantillonnent le signal analogique & une fréquence trés élevée en
comparaison avec les convertisseurs opérant a la fréquence de Nyquist f,, et le signal numérique de
sortie est restitué a une cadence plus faible.

Durant ces derniéres années, de nombreuses recherches ont été consacrées a 1’étude de nouvelles ar-
chitectures des convertisseurs XA afin d’améliorer leurs performances. Les convertisseurs A conven-
tionnels sont implantés en temps discret et fonctionnent en bande de base; on parle alors de conversion
YA passe-bas. Ce concept a été étendu a des fréquences intermédiaires donnant naissance aux conver-
tisseurs passe-bande. Cependant, il est difficile d’implanter ces convertisseurs en temps discret avec
une fréquence d’échantillonnage dépassant 100M Hz. On s’intéresse depuis un certain temps aux
convertisseurs %A multibits, dont la structure permet de surmonter les limites rencontrées en mono-

bit, spécialement pour les applications faible consommation et large-bande.
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Théoriquement, Les trois limites principales & la réalisation de modulateurs YA, que sont la fré-
quence, le SNR et la dynamique d’entrée DR peuvent étre améliorées si I’on augmente le nombre de
niveaux de quantification (structure multibit). Malgré ces avantages trés intéressants, cette structure
demande une forte linéarité du convertisseur numérique-analogique (CN A) sur le chemin de rétro-
action. Le probléme essentiel est appariement des différents éléments du C N A. Ces imperfections
demandent I’emploi d’au moins une méthode de correction. Un modulateur multibit & été réalisé pour
le premiére fois en 1986 [13] dans lequel les éléments du CNA ont été ajustées de fagon manuelle.
Cependant, des méthodes externes et non-automatiques cotitent beaucoup trop cher pour que ’on
puisse les utiliser. C’est pour cela que la plupart des convertisseurs fabriqués initialement étaient des
convertisseurs monobit.

Au cceur de ces derniers années, les modulateurs multibit sont revenus & la mode grace aux différentes
méthodes de correction qui sont de plus en plus utilisables dans la partie numérique du modulateur,
notamment les algorithmes de brassage des sources (Dynamic Element Matching, DEM ). Nous nous
attarderons sur ces algorithmes dans les chapitres suivants.

Apreés un bref rappel sur les convertisseurs classiques, ce chapitre présente les notions fondamentales
de la conversion X A. Nous décrirons tout d’abord la structure de base des modulateurs XA, ainsi que
les différents parameétres utilisés pour évaluer leurs performances. Ensuite, nous rappellerons les pro-
priétés des modulateurs XA multibit en citant les avantages et les inconvénients par rapport a leurs
homologues monobit. A partir de 14, nous nous concentrerons plutdt sur les structures passe-bande
multibit, ce qui est 'objectif de ce travail. Enfin, un bref état de I'art sera donné sur les modulateurs
>A passe-bande multibit publiés récemment, rassemblant le nombre de bit du quantificateur interne,
la méthode de correction de la non linéarité, la technologie utilisée et les performances maximales

atteintes.

2.2 Conversion classique

Les convertisseurs analogique numérique (CAN) effectuent la transition entre le monde analo-
gique et le monde numérique, en échantillonnant le signal de nature analogique et en le quantifiant
sur un nombre de bit fini. La fonction général pour réaliser un CAN peut étre représentée par la
figure.2.1.

La chaine de conversion se compose tout d’abord d’un filtre passe-bas qui évite le repliement de

B-bits@f,

Echantilloneur

Fi1G. 2.1 — Schéma général d’un convertisseur analogique-numérique (CAN ) classique.

spectre lors de 1’échantillonnage en limitant la bande passante du signal d’entrée z(t). Ensuite vient



2.2 Conversion classique

un échantillonneur-bloqueur! qui mémorise la valeur du signal d’entrée pendant la phase de conver-
sion pour permettre sa quantification, c’est-a-dire ’association & la valeur d’entrée d’un des niveaux
discrets du quantificateur. La figure 2.2 montre la relation entre la sortie d’un quantificateur idéal par
rapport & son entrée y(n)?. La quantification est une étape essentielle de la conversion, elle entraine
I’adjonction au signal d’un bruit irréversible supposé blanc qu’on appelle bruit de quantification q.
La fonction de transfert d’un quantificateur idéal est une loi en marche d’escalier uniforme qui lie
I’entrée analogique au code numérique qui lui est affecté. Un quantificateur est caractérisé par un
nombre de bits B (ou résolution) et une dynamique d’entrée [FS= Ymaz - Ymin|- Pour une entrée en
dehors de cet intervalle, la sortie du quantificateur sature. Le pas de quantification noté A appelé
aussi quantum, désigne la plus petite variation de la tension analogique associée au bit de poids le
plus faible LSB (Less Significant Bit), et est donné par 1’équation 2.1. Plus le quantum A est faible,

meilleure est la précision du convertisseur.

A — ym;xB__ylmin (2.1)

ou, pour la raison de la simplicité, Ymqr €st supposé égal & —ymin. Le bruit de quantification est

sortie du quantificateur q(n)
2°1= - —_
: A2
} S ya)
I At A2 N NN N
: = région dynamique
 “Yimex i Yimax y(nT) b)
: ; entrée analogique
3
2 - DSP(f)
_2y,

: e &

12f,

- —e f
f/2 f/2

(a) (©

Fi1G. 2.2 — Quantification : (a) fonction de transfert, (b) bruit de quantification, (c¢) puissance de bruit de
quantification.

donné par l'expression 2.2:

q(n) =v(n) —y(n) (2.2)
Le bruit de quantification ¢ est un signal en dent de scie d’amplitude A/2, réparti sur 27 segments
(figure 2.2-b). En supposant le bruit de quantification uniformément distribué dans ces segments sa

puissance moyenne est égale a sa variance [1-4|. Celle-ci est définie par:

1 A2

) , a2 a2
Pquan. = 5(] = VCLT((]) = Qrms — /A/Z q P(Q)dq = /A/Q q qu = ﬁ (23)

1. "Sample-And-Hold", SAH
2. On choisit respectivement ”y” et ”"v” pour ’entrée et la sortie du quantificateur en imaginant que dans la sortie,
v(n) Pinformation perdue par rapport a I’entrée correspond d I’élimination de la queue de la lettre ”Y” pour devenir

la lettre "V7”.
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ou P(q) représente la densité de probabilité du bruit.

Quand le quantum A est trés petit devant la variation du signal, le bruit de quantification est
généralement assimilé & un bruit blanc caractérisé par une densité spectrale de puissance (DSP)
uniformément répartie entre —J;*e et +% (fe étant la fréquence d’échantillonnage) (fig.2.2-c). Son

niveau se calcule a partir de la puissance du bruit comme suit :

/ Y DB = e = DSBS = e L = A
= Grms = =Qrms " 7 —
)2 ! ! fe 12f.

(2.4)

Considérons un signal sinusoidal d’amplitude égale a la pleine échelle du convertisseur (2ymaz), €t
échantillonné en respectant le théoréme de Nyquist (fe > 2 fmaz); le rapport signal sur bruit maximal

SN Rynaz (Signal to Noise Ratio) vaut dans ce cas:

1 Ymaxz — Ymin2 A2(2B_1)2
Psis = = = 2.
g = (ST 5 (2:5)
Psig
SNRya(dB) = 10log ( =2 ) ~6,02B + 1,76 (2.6)
quan.

Ainsi, & partir du SN R4 nous pouvons déduire la résolution du convertisseur classique et vice

versa. Selon cette relation indiquée ci-dessus, un bit supplémentaire rajoute 6 dB du SNR.

2.3 Concepts élémentaires de la conversion sigma-delta

Les convertisseurs sigma-delta sont basés sur une technique de suréchantillonnage et de mise
en forme du bruit de quantification, ce qui permet de minimiser le bruit de quantification dans la
bande de fréquence utile, et par conséquent, d’améliorer la résolution du convertisseur. La structure
classique d’un convertisseur XA, représentée sur la figure 2.3, est composée d’un modulateur suivi
d’un filtre numeérique de décimation. Un filtre antirepliement a temps continu est nécessaire a ’entrée
du modulateur, afin d’éliminer les problémes qui concernent au conflit spectral entrée le signal utile
et les signaux en dehors de la bande ("Aliasing").

La théorie associée a cette technique est présentée dans le paragraphe suivant.

Filtre anti-repliment

eu-precise)
x(t) Modulateur Filtre Sortie-numerique
Sigma-Delta numerique OSRl

(B-bits) LP ENOB-bits@f,/OSR

lfe Decimation

Echantilloneur :
Analogique ; _Numerique

F1G. 2.3 — Chaine de conversion analogique-numérique.

2.3.1 Suréchantillonnage et mise en forme du bruit de quantification

Quand on code un signal & trés haute fréquence, bien au delad de la fréquence dite de Nyquist, on

étale le spectre du bruit de quantification sur une plus grande gamme de fréquence, améliorant ainsi
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le rapport signal sur bruit dans la bande utile. C’est donc par un échantillonnage & grande vitesse
que I'on augmente la précision. L’autre avantage de cette technique est que les contraintes sur le filtre
anti-repliement placé & I’entrée du convertisseur sont moins sévéres.

Ce mécanisme est illustré sur la figure 2.4. Dans le cas (a), le signal est échantillonné a la fréquence
de Nyquist (f,). Comme cela a été mentionné dans la section précédente, la densité spectrale de
puissance du bruit de quantification est uniformément répartie sur une largeur de bande égale a fe.
Si on échantillonne le méme signal & une fréquence K fois supérieure a la fréquence de Nyquist, on
va alors diviser la densité spectrale de puissance par K qui va cette fois s’étaler entre :l:% (dans

le cas (b)), soit un rapport signal sur bruit (SNR) :

q2 _ qgms — AQ
B K 12K
SNR(dB) = 6,02B + 1,76 4+ 101log[K] (2.7)

ou q% est la puissance du bruit dans la bande utile. On appelle K le rapport de suréchantillonnage

qui est souvent noté OSR (Over Sampling Ratio) et défini par:

A

OSR = =
fv  2fs

(2.8)

ou f, est la bande utile du systéme.

Par exemple, si on utilise un OSR égal a 4, cela revient a diminuer le bruit de quantification dans la

Densité Spectrale de Puissance

VA :

f e 2 fe fréquen?e
(@

. : 2
Puissance totale dans la bande: o2 = %
e fréquence

e fréquence

Fi1Gg. 2.4 — Bruit de quantification dans le cas d’une conversion, (a) d la fréquence de Nyquist, (b) a
suréchantillonnage, (c) sigma-delta.
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bande de 6 dB d’ou un gain de 1 bit. Une augmentation de résolution de 10 bit revient & échantillonner
le signal & une fréquence égale a 10°f,,. Cependant, en considérant la limite de la fréquence maximum
des circuits standards actuelles (par exemple CMOS), la bande passante du signal n’excéderait pas
quelques centaines de Hertz.

Ainsi, pour obtenir une plus grande résolution sans compromettre la largeur de la bande, une opération
de filtrage avec une rétroaction permet d’étaler le bruit de quantification en dehors de la bande utile,
réduisant ainsi son énergie dans la bande du signal. Ceci est appelé mise en forme de bruit (noise
shaping), et est illustré sur la figure 2.4.c. On parle alors de modulation XA dont le principe est

décrit dans la section suivante.

2.3.2 Structure du modulateur XA

Un modulateur XA code le signal analogique sur un faible nombre de bits suréchantillonnés. Sa
structure générale est composé d’un filtre, d'un CAN et d’'un CNA (figure 2.5). La mise en forme
du bruit de quantification est réalisée en placant un filtre de gain élevé et une rétroaction autour du
CAN. Cette étape est illustrée sur la figure 2.4-c.

Le filtre de boucle sert & minimiser 1’écart moyen entre le signal d’entrée et sa valeur quantifiée; de
1
i Y(2) Vv
z
— H(z) %F ( )>

Filtre Quantificateur

Bbits

< CNA |«
Fi1Gc. 2.5 — Modulateur XA.

cette maniére, le signal de sortie va tendre & suivre ’évolution du signal d’entrée. Ce filtre joue aussi
un double role; comme dans toute rétroaction il assure le gain dans la boucle et détermine en plus
la bande passante du bruit rejeté. Ce filtre peut étre un filtre passe-bas (intégrateur) ou passe-bande
(résonateur). Généralement, ’ordre du modulateur (L) est défini par celui du filtre de boucle. Celui-ci

est directement lié au nombre d’intégrateurs ou de résonateurs (m) qu’il contient :

I { m  filtre passe-bas

2m filtre passe-bande (2.9)

Plus l'ordre du modulateur augmente, moins le bruit est important dans la bande ce qui améliore la
résolution du modulateur. Cependant, dés que le nombre d’intégrateurs ou de résonateurs (m) est
supérieur & 2, un probléme de stabilité peut se poser.

Le modulateur peut étre monobit en utilisant un comparateur dans la boucle ou multibit si le compa-
rateur est remplacé par un CAN. Plus la résolution du CAN est grande, meilleure est la précision du
modulateur YA. Cependant, le nombre de niveaux du CNA dans le chemin de retour augmente. Ceci

a pour effet d’induire des erreurs de non linéarité non négligeables qui vont dégrader les performances

11
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globales du modulateur.
Au tout début, les modulateurs réalisés étaient limités & des modulateurs monobit de fait de leur sim-
plicité et de leur linéarité. Aujourd’hui, la réalisation de modulateurs multibits devient une priorité
pour obtenir des performances qui ne peuvent jamais étre atteintes au moyen de structures monobit.
En résumé un modulateur XA est caractérisé par les paramétres suivants:

— le type de réalisation; discret ou continu,

— le type du filtre de boucle; passe-bas ou passe-bande,

— la résolution du CAN (B),

— le facteur de suréchantillonnage (OSR),

— lordre (L),

— la fréquence d’échantillonnage (fe).

Le spectre du signal a la sortie du modulateur ¥A v(n) contient le signal d’origine (z) plus le
bruit de quantification mis en forme. Un filtre numérique placé a la sortie du modulateur est donc
nécessaire pour supprimer le bruit de quantification en dehors de la bande et faire passer uniquement
le signal dans la bande utile. En combinant le modulateur et le filtre numérique on obtient la structure
d’un convertisseur XA qui représente 1'une des architectures les plus utilisées actuellement pour la
numérisation des signaux analogiques.

Il existe un autre domaine d’utilisation et d’architecture des modulateurs XA dans lesquelles le filtre
de boucle se partage avec les caractéristique naturelle d’'un capteur électrique, souvent intégré pour
des systémes mesures électroniques. Ce domaine de recherche n’entre pas dans notre travail mais [’on
peut se référer aux autres documents de notre laboratoire ainsi que dans la littérature ouverte au

monde de la mesure électronique et du micro-systéme [14].

2.3.3 Modéle linéaire du modulateur XA

Le modéle linéaire du modulateur XA, représenté dans la figure 2.6, consiste a substituer au
quantificateur une source de bruit blanc additive et uniforme g(n). Cette approximation est valable
si les conditions suivantes sont vérifiées [15]:

1. Le quantificateur ne sature pas (fig.2.2.b),

2. les niveaux de quantification sont suffisamment grands et équirépartis dans l'intervalle de fonc-
tionnement,
3. Tamplitude du signal d’entrée est uniformément répartie sur toute la plage d’utilisation.
Dans le cas d’'un modulateur XA, ces hypothéses ne sont pas totalement vérifiées, mais dans beaucoup
de cas, les résultats obtenus forment un bon modéle de la réalité surtout pour des modulateurs d’ordre
2 et plus, ainsi que pour des modulateurs multibit. Pour l'instant, nous supposons que le CNA du
chemin de retour est idéal sans aucun défaut d’appariement. Alors, la sortie du modulateur V' (z) peut

s’exprimer & partir de la fonction de transfert du signal STF(z) ainsi que celle du bruit NTF(z).
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Par:

V(z)=STF(2)X(2) + NTF(2)Q(z) (2.10)
V() HE) NCN
X0 "o+l 0 VPO =on T et

Selon le choix du filtre de boucle H(z) (passe-bas ou passe-bande), La STF lisse passer le signal

don STF(z) =

H(z) @) —V(>Z )

Quantificateur

Filtre

Fi1G. 2.6 — Modéle linéaire du modulateur XA.

dans une certaine bande de fréquences, alors que la NTF' atténue le bruit de quantification dans
cette méme bande. Généralement dans un modulateur d’ordre L ou L < 3, la STF est une fonction
retard de la forme z=% et la NTF est une fonction coupe-bande de la forme (1 — z~1)¥ pour le cas

passe-bas et (14 z2)L/2

pour le cas passe-bande. Par exemple, un modulateur passe-bas du premier
ordre peut étre réalisé selon le schéma suivant (figure 2.7). La fonction de transfert du signal STF(z)

ainsi que celle du bruit NTF(z) sont :

STF(z) = 27! ;  simple retard
NTF(z) = (1—2z7'); passe-haut (2.11)

La figure 2.8 décrit la sortie numérique d’un modulateur passe-bas du premier ordre et son spectre. On
voit bien que la probabilité de la valeur de sortie numérique est liée a I’amplitude d’entrée. De plus,
le spectre de la sortie numérique du modulateur qui est une courbe passe-haut, montre le phénomeéne
de mise en forme de bruit de quantification dans le boucle X A.

Pour des modulateurs d’ordre plus élevé, la formule 2.10 reste toujours valable, mais 1’expression
des fonctions NTF(z) et STF(z) change. Il y existe plusieurs architectures de modulateurs. Certaines

seront décrits prochainement dans ce chapitre.

§ v(nl

gl /
< 7
B-bits

=

ﬁw i

Z N
> v

Fi1G. 2.7 — schématigque-simple d’un modulateur d’ordre un passe-bas
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FiGc. 2.8 — sortie numérique et spectre de la sortie d’un modulateur passe-bas monobit du premier ordre

2.3.4 Stabilité du modulateur

Comme tout systéme & contre réaction, les modulateurs XA peuvent étre sujet a de 'instabilité:
c’est-a-dire qu’ils peuvent entrer dans un régime d’oscillations entretenues et y rester, le signal de
sortie ne dépendant alors plus du signal d’entrée. Par conséquent, la conception du modulateur XA
réclame une condition de stabilité robuste. Actuellement, aucun outil mathématique ne permet de
concevoir une architecture de modulateur XA d’ordre élevé (m supérieur a 2) qui soit stable. La
raison principale est que le modulateur XA est un systéme qui présente une grande non linéarité
due a la présence du quantificateur dans la boucle. Pour concevoir et analyser un modulateur XA,
on utilise habituellement un modéle simplifié du quantificateur : le quantificateur alors est interprété
comme un additionneur de bruit blanc non corrélé & son signal d’entrée. Bien que cette modélisation
du quantificateur ne représente pas la réalité, elle offre une évaluation suffisante des performances
atteintes avec un modulateur XA d’ordre L en fonction de son taux de suréchantillonnage. Cependant,
elle ne permet pas d’analyser son comportement non-linéaire et interdit toute étude de stabilité
satisfaisante.

Plusieurs tentatives pour trouver un critére rigoureux pour définir la stabilité du modulateur XA ont
été proposées dans la littérature [2,16-19]. Quelque critéres sont rappelés ci dessous:

Le critére BIBO (Bounded Input Bounded Output): un modulateur est stable si le filtre
de boucle produit des oscillations bornées pour toute entrée bornée. Il est totalement instable si
ces oscillations divergent pour un signal d’entrée nul. Cette condition devient plus difficile & réaliser
quand ’entrée est proche de la valeur pleine échelle du quantificateur, puisque la saturation augmente
la nature non linéaire du modulateur. Ce phénomeéne est accentué quand l'ordre du modulateur est
grand (nombre d’intégrateurs ou de résonateurs dans la boucle augmente). Quand le quantificateur
sature, le signal de contre-réaction appliqué & l’entrée est bloqué et le gain de la rétroaction se
dégrade, le quantificateur ayant besoin de plus de temps pour suivre le signal d’entrée, la boucle
peut éventuellement devenir instable. D’aprés [16,17,19], le modulateur ¥ A passe-bas sera stable si

I’amplitude du signal en entrée du modulateur ne dépasse pas un certain pourcentage de l'amplitude

14
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du signal de sortie v(n) (typiquement 60% a 80%). Cette raison est directement liée a la condition
de non-saturation du premier intégrateur.

Le critére basé sur le modéle quasi linéaire du modulateur: le quantificateur est modélisé
par un amplificateur ayant un gain variable 7 suivi d’une source de bruit blanc additif. Ce modéle est
basé sur le théoréme de Kalman sur la stabilité des systémes non linéaires [10,18,20]. Dans ce cas

le schéma bloc du modulateur en absence du signal d’entrée est illustré sur la figure 2.9. La fonction

Q(z)

Y(z) I V(z
H(z) —:% @L

FiGc. 2.9 — Modéle quasi linéaire du modulateur en absence du signal d’entrée.

de transfert du bruit devient alors:

NTF(z) = l—i—an(z) (2.12)

En faisant intervenir le gain 1 dans la fonction de transfert du bruit de modulateur, le domaine de
stabilité peut étre déterminé dans le plan complexe par I’emplacement des poles et des zéros.
Quand le signal d’entrée est nul, la puissance moyenne du signal de sortie V est égale a la puissance

totale du bruit du modulateur dans la bande utile:
V2= (NTF - Q)2 (2.13)

Dans le cas d’'un modulateur monobit ol le signal de sortie V' est codé sur 1 bit, sa puissance moyenne
est égale & I'unité, et la puissance moyenne du bruit égal a %2. L’équation 2.13 devient alors:

2

! dv =1 (2.14)

1+ nH(ei?m)

1
2

—_— 2
(NTF - B)? = 3/0

ou v étant la fréquence normalisée (%)

La résolution de 1’équation 2.14 permet de déterminer la valeur du gain du comparateur 7.
En présence du signal d’entrée, on obtient le modéle linéaire général du modulateur représenté a la

figure 2.10. Dans ce cas la puissance moyenne du bruit totale du modulateur monobit est égale a:
(NTF-B)2=1—(STF - X)? (2.15)

Ce qui nous rameéne a établir une condition nécessaire de validité du modéle linéaire du modulateur :

) 0.5
),

2

1
dv <1 (2.16)

1+ nH (ei?™)
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7 Y(z : Z
X(2) H(Z')_FE ()@#v()

Fi1G. 2.10 — Modéle quasi linéaire du modulateur.

Le calcul de n peut se faire en pratique, en déterminant la valeur pour laquelle I'erreur et le signal

sont décorrélés. Cette valeur optimale de 1 est indiquée par I’équation suivante [2,21].

) _eonlya) S ynhe(n)
T (yy) war(y)  N—oo SN ()2

(2.17)

La formule ci-dessus montre que 7,,; dépend de y, qui dépend lui méme du signal d’entrée du mo-
dulateur z. Comme la stabilité du modulateur dépend de son signal d’entrée, il est impossible de
tester toutes les amplitudes et les formes de ce signal. De plus, la plupart des modulateurs d’ordre
élevé (supérieur a 2) ne sont jamais totalement stables, ce qui signifie que dans certaines conditions
les signaux intermédiaires peuvent diverger. D’autres méthodes d’analyse (diagramme de Nyquist,
plan de phase...) permettent d’obtenir des critéres de stabilité. Cependant, elles ne permettent pas
de construire une architecture de maniére analytique. La principale difficulté est que pour définir une
architecture de modulateur XA, il faut évaluer le gain 7 du quantificateur, mais ce gain dépend de
I’architecture choisie et surtout du signal d’entrée. L’architecture d’un modulateur d’ordre élevé peut
se déterminer de maniére empirique a partir du gabarit de sa fonction de mise en forme de bruit et
en considérant que le gain en hautes fréquences ne doit pas dépasser une certaine valeur [21].

La valeur de i obtenue pour une entrée nulle est le parameétre le plus intéressant. Soit 7, cette valeur.
Elle peut étre obtenue par exemple en résolvant I’équation 2.16, qui impose que la puissance du signal
de sortie et la puissance du bruit de sortie soient égales. On note que 1’équation 2.16 ne peut pas étre
résolue formellement pour un ordre supérieur & 2, des méthodes numériques doivent étre utilisées.
Le lieu des pole-zéros:

La variation de 7, en fonction du signal d’entrée peut mener & de l'instabilité bien que le modéle
linéaire simple prévoie une architecture stable. Le lieu des zéros de ’expression % apporte des

1+n
informations concernant le comportement d’un modulateur. Un modulateur sera:

— complétement instable si un de ses poles est hors du cercle d’unité pour n = ny,

— inconditionnellement stable si le lieu de ses poles sont complétement a l'intérieur du cercle
d’unité pour 1 < 1o,

— conditionnement stable dans tout autre cas.

La figure.2.11 montre les lieux des poles d’'un modulateur du second degré totalement stable pour
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un 7 variant de 2 & 0. Il est intéressant de noter que tous les poles se situent & l'intérieur du cercle
d’unité ce qui montre la stabilité du modulateur. Cependant dans la pratique, lors d’une réalisation
par des circuits électroniques, il est préférable de réduire le gain de la boucle afin d’assurer une marge
de stabilité suffisant en tenant compte des déviations des caractéristiques de composants réels par
rapport a leurs caractéristiques idéales.

La figure 2.12 montre le lieu des poles (dans le plan complexe) de la fonction NT'F d’un modulateur

X z z ’
N >
%>121@§}121 =y
(@) - -

(b) 0.24/

Fi1G. 2.11 — a)Modulateur passe-bas d’ordre 2, b)lieu des poles du modulateur d’ordre 2

du 3™ ordre passe-bas quand le gain 7 varie de 0 a 1. Comme on peut le constater, les poles se
déplacent a ’extérieur du cercle unité quand 1 < 0.572 ce qui conduit & I'instabilité du modulateur.
Par conséquent, le gain de boucle doit étre strictement limité pour un modulateur d’ordre trois ou

supérieur [1,15].

2.3.5 Du passe-bas au passe-bande

La facon la plus simple d’introduire la modulation passe-bande consiste & s’appuyer sur la théorie
développée précédemment avec le passe-bas. Aprés avoir mis en équations la mise en forme de bruit en
passe-bande, les performances du modulateur seront calculées analytiquement. Enfin, les problémes
de stabilité seront analysés.

La différence entre un modulateur XA passe-bas et un modulateur passe-bande réside essentiellement
dans la fonction de mise en forme de bruit NTF(z). Le bruit de quantification doit étre minimal non
plus a la fréquence nulle, mais & une fréquence f, correspondant le plus souvent & la fréquence centrale
du signal d’entrée. Le passage du passe-bas au passe-bande s’obtient en remplacant le filtre passe-bas
de la boucle H(z) du modulateur XA (voir Figure.2.13) par un filtre passe-bande.

Les modulateurs passe-bas ont une mise en forme du bruit de quantification de la forme passe-haut
et sont réalisés avec un filtre composé d’intégrateurs. Si nous construisons le filtre de boucle, H(z),

a partir de résonateurs, le bruit sera rejeté en dehors de la fréquence centrale du filtre. Dans ce cas,
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FiG. 2.12 — (a) Modulateur passe-bas d’ordre 3 instable, (b)Position des péles en fonction du gain du
comparateur d’un modulateur XA du 3*™¢ ordre.

x(nT): :-, — jg' V(”); (nT): ﬂ al j£— V(n);

X
I f=f/4
e
CNA [« z -z CNA [«

(a) (b)

Fi1G. 2.13 — Modulateurs A : (a)passe-bas et (b) passe-bande

la mise en forme du bruit de quantification est de type coupe-bande [22].
Un convertisseur passe-bande peut étre obtenu & partir d’'un convertisseur passe-bas en appliquant

I — —272 dans le filtre de boucle; il en résulte un convertisseur pour lequel le

la substitution 2z~
bruit de quantification est rejeté en dehors de la fréquence centrale (celle ci est alors égale au quart
de la fréquence d’échantillonnage) avec les mémes propriétés de performances et de stabilité qu'un
passe-bas, l'ordre du filtre étant cependant multiplié par deux [22,23].

Une application typique d’un tel convertisseur est la conversion analogique numeérique d’un signal RF'
ou I F dun récepteur de radio communication, dont le traitement est représenté a la figure.2.14. En
effet, les multiplications par les fonctions sinus et cosinus se résument alors & une multiplication par
{0, 1 ou -1}. Ainsi I’étage complexe de démodulation analogique a réaliser est remplacé par quelques
portes logiques.

Le spectre a la sortie d’un convertisseur sigma delta passe-bande est représenté sur la figure.2.14.
On peut remarquer que le bruit de quantification est minimal aux alentours de la fréquence centrale
égale & %. En général, la possibilité d’'un modulateur XA & convertir un signal en bande étroite &
une fréquence non nulle, le rend particulierement attractif dans les applications radio-fréquence. De
plus, un modulateur XA & temps continu peut étre suffisamment rapide pour permettre la conversion

de signaux vers une centaine de méga-hertz et méme au dela. Le facteur OSR d’un convertisseur
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frr cos 2nf.t=+1,0,-1,0, ...
s — S
YAPBande
LNA FPBas ——> Sortie

frr + i imaginaire

T . sin 2nf,t=0, +1,0, -1, ...

F1G. 2.14 — Chaine de réception radio utilisant un passe-bande

passe-bande est défini comme la moitié du rapport entre la fréquence d’échantillonnage et la largeur

de bande utile [2]. Ainsi, un convertisseur travaillant & ];—5 avec un signal occupant l'intervalle de
fréquence (% -5 (J;‘ng,% + Qéﬁ) a une largeur de bande de 2fp = %, et par conséquent 'OSR

est égal & 2’};.

2.3.6 Stabilité d’un modulateur XA passe-bande

L’étude de la stabilité des modulateurs A [15] passe-bande s’inspire fortement des travaux
effectués dans le cas du passe-bas. Comme pour tout systéme re-bouclé, le probléme se pose pour
une fonction d’ordre 2m > 6: c’est-a-dire qu’un modulateur passe-bande d’ordre L = 2m > 4 peut
étre instable. Cependant, les simulations semblent montrer que si un modulateur XA passe-bande est

' —272 les conditions

réalisé & partir de son homologue passe-bas en effectuant la substitution 2z~
de stabilité du modulateur passe-bande seront identiques & celles du passe-bas. Cette constatation
peut s’expliquer par le fait que le passage du passe-bas au passe-bande correspond uniquement & une
variation de phase des poles et des zéros dans le plan complexe. Or, les conditions de stabilité sont

lices au module des poles.

2.3.7 Du modulateur sigma-delta & temps discret au modulateur a temps continu

La vitesse du filtre de boucle du modulateur est une limitation majeure de la fréquence d’échan-
tillonnage. Bien que les circuits a capacités commutées aient été l’approche dominante pour implanter
les filtres de la boucle & temps discret du modulateur XA en raison de leur souplesse et leur précision,
leur vitesse est limitée & quelques dizaines de M Hz en raison de la non-idéalitié des commutateurs.
D’ou l'intérét des filtres & temps continu qui peuvent étre implantés, entre autre, par une technique
G-C ou en utilisant des composants passifs intégrés LC' [24] ou des composants ligne de transmis-
sion (T'L : trasmission-Line) [25-27|, permettant d’opérer en haute fréquence.

Une illustration du modulateur XA a temps discret et & temps continu est représentée a travers la
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figure 2.15. La différence entre les deux modulateurs se trouve d’une part a l'entrée du modulateur.
Celle-ci, dans le modulateur & temps continu, est un signal qui varie dans le temps z.(t), alors que
dans le modulateur & temps discret, le signal d’entrée est échantillonné avant d’entrer dans la boucle :
z4[n] = x.(nT). D’autre part dans le modulateur a temps continu, I’échantillonnage s’effectue juste
avant le quantificateur comme cela est indiqué sur la figure 2.15.b.

Le CNA du chemin de retour n’est qu’un interrupteur qui, & chaque période T, affecte au code numé-
rique appliqué & son entrée un signal analogique qui peut étre une tension ou un courant. Ce signal
peut étre constant durant le cycle d’horloge (NRZ : Non-Return to Zero), ou peut changer durant le
cycle (RZ: Return to Zero, HZ : Half-delay return to Zero). Dans le cas des modulateurs discrets
c’est le signal de sortie du CNA moyenné qui est important et non pas sa forme qui peut varier entre
deux fronts d’horloge. Cependant dans le cas du modulateur & temps continu, la forme de sortie du
convertisseur numérique analogique (C'N A) sur le chemin de retour est aussi importante que sa valeur
moyenne, car la sortie de CNA est appliquée directement & I’entrée du filtre continu.

Les modulateurs XA a temps continu sont des systémes mixtes: I'entrée et le filtre de boucle sont

1
T‘ X@) C ) H(2) Y, (2) _f V(2)

(@)

CNA(2) |-

LCNA(Z) =1 (idéalement)

X @ R RAC f e [ f V@
-‘ T

(b)

CNA(S) |<

Fi1G. 2.15 — Modulateur XA (a) a temps discret, (b) a temps continu.

a temps continu et leur sortie est & temps discret. Afin de surmonter les problémes liés & la synthése
des circuits mixtes en raison des difficultés de simulation, un modulateur XA & temps continu peut
étre entiérement étudié dans le domaine discret puis étre réexaminé en temps continu.

Afin d’obtenir le modulateur, nous allons introduire I’équivalence temps discret - temps continu. Cette
équivalence existe en raison de I’échantillonnage qui s’effectue a I’entrée du quantificateur et qui ne
change pas le comportement global du modulateur. Pour montrer 1’équivalence, nous allons annuler
I’entrée et ouvrir la boucle du modulateur XA autour du quantificateur. La figure 2.16 représente la
boucle ouverte qui entoure le quantificateur dans le cas discret et continu.

Le modulateur & temps continu va produire le méme code de sortie v(n) que le modulateur en temps

discret si U'entrée du quantificateur dans les deux cas est identique aux instants d’échantillonnage,
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c’est & dire yq[n| = y[nT]. Ceci sera vrai si la condition suivante est vérifiée [15,28-31]:
H(z) = Z,{L '[CNA(s) - G(s)]}, (2.18)

avec
CNA(s): transformée de Laplace de la réponse a un échantillon du CN A,

Z la transformée en Z, aprés échantillonnage & la période T

L=t : la transformée de Laplace inverse.
t
v [ hg [ Y0 Joiae) ais) P> )
(a) DT——=CT (b)

Fi1G. 2.16 — Boucle ouverte du modulateur (a) a temps discret, (b) a temps continu.

D’une fagon générale, durant une période T¢, le signal rectangulaire a la sortie du CNA représenté

sur la figure 2.17, peut étre décrit dans le domaine temporel au moyen de la relation suivante:
cna(t) =u(t —tg) —u(t —tg —7), (2.19)

ou u(t) un échelon unité, t; et 7 sont le retard et la largeur de la pulsation. En appliquant la

cna (t)

! Te 2Te
Fi1G. 2.17 — Réponse temporelle du CNA.

transformée de Laplace, nous obtenons:

e—tds _ e—(td—i—'r)s
CONA(s) = (2.20)

S

Selon les valeurs de t4 et 7, on peut modifier la largeur de la pulsation, ce qui conduit & trois type
de CNA: NRZ, RZ ou HZ (fig.2.18). Dans le cas d'un CNA de type NRZ (tg; = 0 et 7 = T¢),
par substitution dans I’équation 2.20 nous obtenons la fonction de transfert classique d’un bloqueur

d’ordre zéro.
1 — e—Tes

CNA(s) = (2.21)

S
Dans ce cas simple, ’équation exprime d’équivalence temps discret-temps continu (équation 2.18)
s’écrit :

H(z)=01-21YZ, [Ll {G(s)}] (2.22)

S
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NRZ (1)
Te
@
RZ (t)
Te
(b)
HZ (1)
Te
(©

Fi1G. 2.18 — Réponse temporelle du CNA : (a) NRZ, (b) RZ, (¢) HZ.

2.3.8 Comparaison entre les modulateurs a temps discret et les modulateurs a
temps continu

Les principaux avantages et inconvénients des modulateurs XA & temps continu par rapport a

leurs équivalents & temps discret sont :

1. La fréquence d’échantillonnage: dans les circuits & capacités commutées, la fréquence
d’échantillonnage est limitée par la bande passante de I'amplificateur opérationnel et par les
erreurs produites dans ’échantillonneur (SAH). Ces erreurs sont dues aux non idéalités des com-
mutateurs, au transfert de charge, a l'injection de charges a travers I’horloge ( Clock Feedthrough,
CFT), a l'effet de gigue d’horloge et au temps d’établissement. Ceci a pour effet d’augmenter
le bruit dans la bande et par conséquent de limiter la fréquence d’échantillonnage dans les mo-
dulateurs & temps discret. Tandis que dans les modulateurs a temps continu, ces erreurs sont
rejetées en dehors de la bande d’intérét par la fonction de transfert NTF, car 1’échantillonnage

s’effectue dans la boucle ’entrée du quantificateur.

2. La consommation de puissance: La diminution des contraintes sur les parties actives du
modulateur, notamment sur 'ampli op, offre une réduction possible de la consommation et du
niveau de la tension d’alimentation des circuits du modulateur. Cela est plus important si le
filtre compose d’éléments passifs, c.-a-d. R,L,C. D’autre part, ’échantillonnage introduit dans
la boucle du modulateur, réduit fortement le bruit thermique (par exemple % dans la bande
de fréquence utile (voir le chapitre 3), et le repliement des signaux en dehors de la bande, ce qui
permet d’éliminer le filtre antirepliement. Donc, pour les mémes spécifications, un modulateur

4 temps continu consomme moins de courant que son équivalent & temps discret.

3. Faible tension d’alimentation : La tendance & la réduction de la tension d’alimentation des
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circuits, notamment en technologie CMOS a limité les performances des circuits a capacités

commutées (réduction de la dynamique de sortie).

Cependant, les modulateurs YA & temps continu sont sensibles a la gigue d’horloge et aux caractéris-

tiques de commutation (la forme du signal de sortie de C N A) dans le chemin de retour contrairement

aux modulateurs & temps discret :

1.

FiG.

La gigue d’horloge : La gigue d’horloge notée 67, est la variation aléatoire des fronts d’hor-
loges. Cette variation constitue une source de distorsion non linéaire. Les modulateurs & temps
discret sont peu sensibles a la gigue d’horloge par rapport a leurs équivalents & temps continu.
Le signal de retour dans les modulateurs & temps discret posséde une forme exponentielle
(fig.2.19.a). Le plus grand transfert de charge se produit au début de la période d’horloge, ce
qui fait que la quantité de charge 6@y perdue due a la gigue d’horloge §7, est relativement
faible. A 'inverse, la sortie du C N A, dans le cas du modulateur & temps continu, est un signal
rectangulaire (figure 2.19.b), ou le transfert de charge est constant sur une période d’horloge
et donc la quantité de charge perdue 6Q). due & la méme gigue d’horloge est beaucoup plus
importante que dans le cas des modulateurs a temps discret.

Nous traiterons l'effet de la gigue d’hologe en détail dans le chapitre suivant.

(@) (b)

2.19 — L’effet du gigue d’horloge dans les modulateurs (a) a temps discret, (b) a temps continu.

Le retard de boucle: Le retard de boucle dans les modulateurs a temps continu est di
aux temps de propagation des différents blocs (le filtre, le CAN et le CNA). Un incrément
de ce retard modifie la fonction de transfert du bruit NTF et risque donc de déplacer les
poles en dehors du cercle unité, ce qui réduit le SNR et peut aussi conduire le modulateur a
I'instabilité [28,32-36]. Utiliser un CNA de type RZ peut donner assez du temps au CAN a
établir une sortie, et supprimer par conséquent l'influence du temps d’établissement du CAN
sur les performances et la stabilité du modulateur. Il est aussi possible d’appliquer un certain
retard artificiel entre le CAN et le CNA (par exemple 0.257, ou 0.57¢). Cette technique peut
permettre d’éviter le risque d’incertitude de la valeur du temps de propagation entre eux et le

risque d’instabilité. Ce retard artificiel qui est supposé supérieur & ceux du CAN et du CNA,
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devrait étre compensé au niveau systéme. Afin de compenser le retard dans la boucle de sigma
delta, la méthode la plus simple qui a été produite dans notre laboratoire est 1’utilisation d’un

rebouclage supplémentaire de la sortie du CNA a lentrée du CAN |29, 30].

3. La forme du signal de sortie du CNA: L’inégalité des temps de montée et de descente
et de dérivation non prévus des formes des sources de courant commutées du C'N A, introduit
des harmoniques dans le signal de retour et dégrade par conséquent le SN DR du modulateur.
Leffet de I'asymétrie peut étre réduit en utilisant un CNA du type RZ.

Malgré les désavantages des modulateurs a temps continu, on peut dire que ces derniers vont pouvoir
surmonter essentiellement les limites des récentes et futurs technologies CMOS & cause des qualités
qu’ils présentent par rapport a la faible tension d’alimentation, leur faible consommation et la grande

fréequence d’échantillonnage [4].

2.3.9 Reésolution du quantificateur

I est toujours possible de remplacer le quantificateur monobit (B = 1) par un quantificateur
multibit (B > 2), par exemple, un convertisseur flash [37]. Ceci a deux avantages principaux: amé-
liorer la résolution globale du modulateur sigma delta, et rendre les modulateurs d’ordre supérieur
plus stables. De plus, les imperfections dans le quantificateur (par exemple ’hystérésis, 1'offset, non-
linéarité,..) ne dégradent pas beaucoup les performances parce que le quantificateur est précédé par
plusieurs résonateurs (intégrateur dans le cas d’un passe-bas) & gain élevé. Par conséquent les er-
reurs ramenées a l'entrée sont négligeables [38]. Le remplacement d’un quantificateur monobit par
un quantificateur multibit a deux effets positifs sur la résolution globale du modulateur, I'un direct,
l'autre indirect. Premiérement, la résolution du modulateur augmente proportionnellement la réso-
lution interne du quantificateur soit 6.02B en dB. Deuxiémement, le gain total de la boucle d'une
structure multibit peut étre plus élevé que celle d’un monobit. Grace a ce surcroit de gain, le bruit
de quantification est mis en forme plus efficacement. L’effet de ce gain supplémentaire dépend non
seulement du nombre de bits mais encore de ’architecture du filtre et de l'ordre du modulateur. Par
exemple, un modulateur passe-bas d’ordre 3 qui utilise un quantificateur 4-bits peut bénéficier d’un
gain supplémentaire d’un facteur 23dB apportant une différence d’environ 3.8-bits supplémentaires
soit en total (4 — 1) + 3.8 = 6.8bits, (41dB) par rapport a son homologue monobit, comme le montre
la figure 2.20 [39]. De plus, un modulateur multibit pose moins de problémes, e.g. des tons, vitesse
de balayage de 'amplificateur opérationnel, ..., que le modulateur monobit [1].

Les trois principaux inconvénients sont d’une part I’augmentation de la complexité et la limitation
de la vitesse de conversion d’un quantificateur multibit par rapport & un quantificateur monobit et
d’autre part les imperfections du CNA de la boucle du retour directement ramenées & l’entrée, de
sorte que les erreurs de linéarité du CNA réduisent sensiblement les performances du convertisseur.
Des méthodes connues sous le nom de techniques de brassage de sources peuvent compenser les er-
reurs de non linéarité du CNA multibit. Celles-ci ne sont pas nécessaires dans une conception de

convertisseur monobit parce que les CNA monobit sont intrinséquement linéaires.
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F1G. 2.20 — SNR mazimal du modulateur SA passe-bas; d’ordre L; = i'" et de quantification de B; = j—bits
vis-a-vis du OSR.

La technique de brassage de sources est un des objectifs de cette thése et nous la détaillons en faisant

des nouvelles propositions aux chapitres 4 et 5.

2.3.10 Calcul général du SNR,,,, d’un modulateur >A passe-bas et passe-bande

Dans 'architecture de base des modulateurs XA, le chemin direct contient une série d’intégra-
teurs comme le montre la figure 2.21. Le nombre d’intégrateurs est égal a ’ordre du modulateur
L. Normalement, chaque intégrateur devrait étre accompagné d’un gain (a;) qui permet d’ajuster le
gain total de la boucle ainsi que la variation maximal de chaque etage. Or, la fonction de transfert
de V'intégrateur ¢ peut étre décrite par I’équation suivante:
aiz_l

Li(z) = — =

(2.23)

Les fonctions de transfert NTF et STF pour cette architecture peuvent s’exprimer de la facon

suivante :

L
1 =11
S , STF(z) = LHHL !

1+ Zi:l Hj:L+1—i Ij 1+ Zi:l Hj:L+1—z’ Ij

Dans le domaine fréquentiel, pour une modélisation linéaire, la sortie du modulateur passe-bas (figure

NTF(z) =

(2.24)

2.21) correspond a la somme du signal d’entrée et du bruit de quantification mis en forme au moyen

de approximation suivante :
(1—2z"hHE
NTF(z) = ——

- (2.25)
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X(2) I(2) | 1(2) [ - - - (2) B3 f V@),
- - - CAN
e CNA

F1G. 2.21 — Architecture simple du modulateur XA passe-bas d’ordre L.

ou, G est le gain total de la boucle, équivalant a []a;. La conception du modulateur nécessite une
STF proche de 'unité dans la bande utile. La puissance du bruit dans la bande utile [0, fg] du signal

est:

2 = 9 2df =2 NTF(£)qrms|*d
2 /BIQ(f)I 7 /fB| (F ) rms

2 2 2 ms AN
= 2%, [ INTR(Pa =2 [ 0 Ty (2.26)
fB /B

Puisque (f/fe) << 1, nous donnons une valeur approchée de 'intégrale en utilisant le premier terme
du développement limité du sinus, ce qui donne:

2 I 2L A2
~ 2QTms / [QWf]ZLdf A (227)
0

P — pe—
e fe 12G2(2L + 1) f,OSRELHD)

ou OSR = 2’;53, correspond au taux de sur-échantillonnage. Alors, le rapport signal sur bruit de
quantification est calculé en prenant le rapport entre la puissance du signal d’entrée et la puissance
du bruit. Pour un signal d’entrée sinusoidal d’amplitude A et par normalisation (A = 1), le rapport
signal sur bruit SN R vaut :

6A%2G?(2L + 1)OSRZL+Y)
)

Psi
SNRrp =10 log[P—g] =10 log[ (2.28)

B

Théoriquement pour un modulateur XA non-optimisé, le maximum de la valeur du rapport signal

sur bruit, SN R est bien inférieur & celui obtenu par I’équation 2.28 en prenant Aqz = (QBQ_I) :
3(28 — 1)2G?(2L + 1)OSREZE+Y)
S]VRLRma:,j = 10 log[ 5-3L ]
2L +1)OSRGLHD) 1
— 6.02B 4+ 1.76 + 10log] 2T )W2L | — 20l0g] ] (2.29)

de la méme maniére que le cas précédent (passe-bas), la figure.2.22 montre ’architecture d’un modu-
lateur passe-bande d’ordre L = 2m, simple et non optimisé, dont les fonctions de transfert de signal
et de bruit de quantification sont données par les équations suivantes :

—2
—a;z )
Ri(z) = 1—|—Zz—2’ i€ [1,2,...,m]
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X2). 6 [R) gD R - - - DRl F [V,
- - - CAN
@ o) CNA

F1G. 2.22 — Architecture simple du modulateur XA passe-bande d’ordre L.

1 1
NTF(Z) = m m = m 2 po
L+ e Bi(2) 1+ Ziﬂ(*l)l(lj_zi:)i || Fa————
)" T o
STF(2) Uta2). ~=1 7 (2.30)

L+ 300 T Ri(2)
La sortie du modulateur passe-bande (figure.2.22) correspond a la somme du spectre du signal
d’entrée et du spectre du bruit de quantification mis en forme par la fonction suivante:

(14 272)m

NTF(z) =

(2.31)

ou, G est le gain total de la boucle, équivalent a [] a;. En réalisant le méme calcul pour la modulateur
passe-bande que pour le modulateur passe-bas d’ordre L = 2m centré au quart de la fréquence

d’échantillonnage, on obtient alors:

fo+fB 2 fo+fB 2
Py, = / QU Pdf = INTE(f)gomsdf
o*fB fo*fB
9 f0+fB 9 qzms fo"!‘fB —jarf 9
= [ INTR(PY =T [ T g (2.32)
fo_fB o_fB

avec un changement du paramétre: f' = f — f, on simplifie les équations:

—jan(f'+fo)

202 fB
Po, = e [ 4 e gy (233)
0

B G2
Puisque (f'/fe) << 1, nous estimons l'intégrale en utilisant le premier terme du développement du
sinus, ce qui donne un rapport du signal sur le bruit maximal SN R4, valant :
3(28 —1)2G?(2m + 1)OS R +1)
2m2m )

(2m + 1)OSRZm+1)

7T2m

SNR = 10log|

BP,max

1
] — 20log]

= 6.02B + 1.76 + 10log| 5]

(2.34)

On observe bien que le résultat final du calcul du SN R4, est exactement le méme pour le mo-
dulateur passe-bas (équation 2.29). La seule différence est V'effet de 'ordre du modulateur qui est
divisé par 2, c’est-a-dire que c’est le nombre de résonateurs qui compte et non pas 'ordre du filtre

passe-bande.
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F1G. 2.23 — Performances du modulateur LA en fonction du I’'OSR pour un NTF = (1 —2z"1% dans le cas
d’un monobit d’ordre= {0...8} et idéal

L’ordre du modulateur est choisi en fonction de la fréquence de travail maximale f. et des perfor-
mances souhaitées. Un réseau de courbes décrivant le rapport signal & bruit (SN R,) en fonc-
tion du taux de suréchantillonnage OSR pour différentes valeurs de 'ordre est souvent utilisé (voir
Figure.2.23). Ces courbes sont habituellement tracées a partir du modeéle simplifié du quantificateur.
Le nombre de bits effectifs (ENOB) du modulateur XA passe-bande se déduit du rapport signal &
bruit SN R4, grace a la formule 2.29.

2.3.11 Optimisation de fonction de transfert du bruit de quantification

Dans le cas d’un modulateur d’ordre élevé, 'utilisation d’une fréquence centrale unique pour tous
les résonateurs n’est pas optimale. On peut diminuer la puissance de bruit en décalant ces fréquences.
Pour déterminer les valeurs optimales des fréquences de résonance, on peut utiliser ’hypothése de la
bande étroite. Il est alors possible de développer les formules au premier ordre. Le module de chaque

fonction I; pour passe-bas et R; pour passe-bande s’écrivent :

P = el
Rf? = ﬁ[%(jﬁj—jﬁ:)]? (2.35)

On peut se contenter de faire le calcul pour le modéle passe-bande. Le modéle du passe-bas est déduit
en prenant f, = 0. En faisant varier les fréquences f, — fg < f; < fo + fB, on peut minimiser la

puissance de bruit PQB qui est proportionnelle au produit P :

PR b fi
P= /fz—?j H[ﬁ - ﬁ} df (2.36)
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TAB. 2.1 — Valeurs optimales des fréquences de résonance et amélioration de la résolution

Ordre du Position normalisée | Gain en dB par rapport | Amélioration de
modulateur des fréquences a une fréquence la résolution en
centrale unique nombre de bits
2 +0.58 3.5 0.5
3 0, £0.77 8 1
4 +0.34, +0.86 13
5 0, i\/ S44/8 18 3
6 +0.24, + 0.66, = 0.93 23 4

P est un terme proportionnel a la puissance du bruit. Dans le cas du modulateur d’ordre L = 2.

On suppose que les fréquences sont symétriques par rapport a la fréquence centrale du filtre global,
c-a-d. f, = fe
. . fo .

fi = fo+fa et fo=fo—fa
(R Bt by
P= / o UG =57 G -5
@+fB
fe f f0+fa2 f fo_faz
P = (- ) - )"df (2.37)
o tp 11 fe Je fe fe
Soit aprés calcul :
_ (Jeyadsy _Vifayp fays 1 I8y
Po= () -G Gy (2.39)
Cette fonction est minimale pour f, = 2{’} Soit :
a2058f—B (2.39)

Le méme principe de calcul peut étre appliqué a des modulateurs d’ordre élevé. Les résultats pour ces
modulateurs d’ordre m = {2,3,..,8} sont regroupés dans le tableau 2.3.11. Cependant, si le facteur de
qualité du filtre appliqué est faible, il vaut mieux fixer les fréquences des zéros au centre de la bande

plutot qu’utiliser les fréquences données au tableau 2.3.11.

2.3.12 Critéres de performance du modulateur:

Le rapport signal sur bruit de quantification, SN R est le critére le plus utilisé pour carac-
tériser la performance d’'un modulateur. Ce rapport signal sur bruit de quantification est défini par
I’équation approximative 2.28 et sa valeur maximum par ’équation 2.29. Mais il y a d’autres critéres
comme suit:

THD : Distorsion harmonique totale et I'IMD : inter-modulation
Un opérateur linéaire idéal ne modifie pas la composition spectrale du signal de sortie tel qu’il était
a l'entrée. Toutes les non linéarités introduites par 'opérateur vont se manifester par une distorsion

de la réponse dans le domaine temporel et par I’apparition de nouvelles fréquences dans le domaine
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fréquentiel. Lorsquun CAN convertit une sinusoide pure, la représentation spectrale du signal de
sortie comporte une raie a la fréquence du signal d’entrée mais aussi aux multiples du fondamental
qui composent la distorsion harmonique. La distorsion harmonique totale (T"H D) est définie par :

o0

THDqp = 10 log[y (HD;)?] (2.40)

i=2
ou la distorsion harmonique H D;, est 'amplitude de la ¢"*¢ harmonique ramenée sur 'amplitude de
la fondamentale. La non-linéarité du CAN peut également créer de la distorsion d’inter-modulation
(IMD).
I’IMD traduit le comportement du convertisseur en présence d’un signal d’entrée composé de deux
sinusoides pures de fréquences différentes [1,2].
Le SNDR est le rapport de la puissance du signal a la sortie du modulateur sur la somme de la

puissance du bruit et des harmoniques :

P,
SNDR(dB) = 10log ( ) (2.41)

[bruit+harmoniques]

Il faut noter que la valeur maximale du SNDR dépend de la fréquence et peut étre utilisée pour
mesurer la dégradation des performances du modulateur quand la fréquence du signal d’entrée aug-
mente.

Le SNR et le SNDR, ainsi que la dynamique de sortie (DR) sont souvent représentés sur le graphique
illustré a la figure 2.24. Comme on peut le constater, pour des faibles niveaux du signal d’entrée, la
distorsion harmonique n’est pas importante ce qui implique un SNR et un SNDR approximative-
ment égaux. Plus le niveau du signal d’entrée augmente, plus la distorsion harmonique augmente et
le SNDR sera donc plus faible que le SN R.

La dynamique libre de raies parasites SFDR est définie comme le rapport entre la valeur

maximale du signal de la sortie et la valeur maximale d’une harmonique présente dans la bande utile.

la puissance d’entrée V2
SFDR = 101 = 10! 2.42
e La puissance de la plus grande harmonique] Og[VI_QI Di] ( )

ou V1 est le signal principal et Vg p, la plus grande harmonique supposée & la sortie du modulateur.
Il est important de connaitre sa valeur maximum qui est définie par la relation suivante:

(25~ 1)

HD;

] (2.43)

O, l'indice "#" est normalement 2 pour un modulateur simple et 3 pour un modulateur a structure
différentielle.

On parle de 'importance de ce rapport (SFDR) essentiellement dans les systémes de communication.
La dynamique de sortie (DR) est le rapport de puissance entre le niveau maximal du signal
d’entrée que le modulateur peut convertir et le niveau minimal du signal d’entrée détectable. La DR
sur le graphique, exprimée en dB, est la différence entre le niveau d’entrée quand le SNDR chute de
3 dB et quand la courbe du SNDR coupe 'axe des abscisses ( SNDR=0). La DR est fortement liée
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a 'ordre du modulateur (L), au facteur de suréchantillonnage (OSR) et au nombre de bit (B) a la
sortie du modulateur (résolution du CAN de la boucle) par la relation suivante [2, 3] :

la puissance maximal d’entrée

DR = 10!
Og[La puissance minimal d’entrée détectable

3G?(2m + 1)OSRZm+1)

7T2m ]

~ 10log| + 3dB (2.44)

Ainsi un compromis doit étre réalisé entre ces différents parameétres afin d’atteindre les performances
visées.

Le nombre de bits effectifs (ENOB) du modulateur YA passe-bande se déduit du rapport signal

100 :
- DR >\_
9} s
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SNR/SNDR (dB)
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O | | |
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FiG. 2.24 — SNR/SNDR et DR.

sur bruit SN R4, grace a la formule Eq.2.29:
DRyp — 1.76
6.02

La consommation de puissance (Piy) et le facteur de mérite (FOM)

(2m + 1)OSREZm+1)

7T2m

ENOB = >~ B+ 1.67 log]

= 3.3zog%] (2.45)

Par ailleurs, la faible consommation d’un modulateur est une propriété importante en raison de
l’augmentation du nombre des équipements portables utilisant des batteries dans les systémes de
communication, et 'augmentation du nombre de blocs fonctionnels intégrés sur la méme puce. En
correspondance des autre paramétres du modulateur, ce critére peut étre résumé par le facteur de
mérite ("Figure of merit”) FOM. Dans la littérature, plusieurs définitions de ce FOM existent. La

définition la plus souvent utilisée est obtenue par la relation suivante [40,41]:

2ENOB 5 2fp x Vaax L 2ENOB x f 5 Vg x L
Pt - Pt x OSR

FOM = (2.46)
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ou P,y est la consommation du modulateur (en watt ou milliwatt).

Plus le FOM est grand, plus le modulateur est performant. Actuellement, il varie entre 0.5 et quelque
centaines d’apreés les rapports publiés [4,41-44)].

Déviation pratique de la formule de DR calculée

Théoriquement, le rapport du signal sur bruit et la DR augmentent :

~ de 9dB 4 (m — 1)6dB lorsque le taux de suréchantillonnage OSR double de valeur,
OSR

— d’environ 20log[~2] pour un ordre supplémentaire du modulateur,

— de 10log[2® — 1] directement pour un quantificateur B-bits par rapport au monobit (+9,5dB si
B=2).

Eq.2.29 est une estimation trés brute qui peut donner une valeur approximative et non précise car les
grandeurs d’influence ne sont pas considérées. En pratique, la dynamique du signal d’entrée diminue
avec l'ordre du modulateur pour des raisons de stabilité. Ce phénoméne, devient plus important
lorsque on veut concevoir un modulateur d’ordre élevé et monobit. Cela peut étre récompensée dans
le cas d’'un modulateur multibit e.g. B=3 ou 4. En revanche ’optimisation du lieu des zéros de NTF
améliore la résolution accessible du modulateur.
En considérant les effets non idéaux du modulateur, la relation 2.34 (SNDR) doit étre précisée et
adaptée & cause des phénomeénes suivants :

— Optimisation de la NTF (effet positif et important),

— Diminution du gain de boucle G pour avoir une meilleure marge de stabilité (effet négatif

important),

— Des tonalités® (effet négatif surtout pour les modulateur monobit et ordre faible)

— Saturation possibles dans les étages intermédiaires (effet négatif),

— Erreurs de défaut d’appariement dans le CN A, (effet négatif et trés important),

— Erreurs de défaut d’appariement dans le CAN, (effet négatif mais moins important),

— Non-linéarité de filtre en particulier au premiere étage, (effet négatif et important ),

— Effets de bande limitée des circuits surtout a 1'étage d’entrée, (effet négatif),

— bruit thermique et bruit en %, (effet négatif),

— effet de gigue d’horloge, (effet trés négatif).
Certain facteurs de dégradation de la performance seront abordés plus en détail dans le chapitre
suivant.
Critéres pour différents choix de modulateur
Le choix d’une configuration conforme aux applications souhaitées sont dictés par un certain nombre
de critéres:

— DR et SNR maximum,

— largeur de la bande (BW), OSR et fréequence d’échantillonnage (fe),

— sensibilité aux imperfections des circuits,

3. Idle tones
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— sensibilité a la gigue d’horloge,

— stabilité de la boucle (conditionnelle on non-conditionnelle),

— niveau de la consommation de puissance,

— contraintes imposées aux circuits, e.g. BW, SR*, dynamique d’entrée et linéarité d’ampli-op,
bruit thermique de transistor, non-idéaliste de composants passifs L,C et R, tension d’alimen-

tation, retardes des différents blocs dans la boucle,
— complexité du modulateur et sa partie numérique, surface consommeée, consumée
— nécessité d’un ajustement externe, étalonnage, correction numérique,

— nécessité d’un signal de bruit imposé ou non, "dither",

disponibilité des outils de conception, formules analytiques, logiciels au niveau systéme.

Par ailleurs, les différentes catégories de modulateurs XA peuvent étre classées ci-dessous, selon les

choix possibles:
~ type: a temps discret ou a temps continu (DT ou CT),
— application : Passe-bas ou passe-bande,
— architecture: en un seule rebouclage, en configuration cascade ou paralléle,
— quantification interne : monobit ou multibit (B),
— ordre de modulateur (L),
— d’implantation multiple: SC, SI, Gm-C, LC-intégré, TL,
— Mode d’opération : simple ou différentiel

Nous allons résumer les avantages et les désavantages de ces options en fin de chapitre.

2.4 Architecture de modulateurs XA

Plusieurs familles de structures de modulateurs XA ont été proposées depuis une dizaine d’années.
Elles permettent de réaliser des modulateurs d’ordre élevé afin de réduire la fréquence d’échantillon-
nage du modulateur et d’augmenter la résolution. Nous pouvons distinguer plusieurs grandes familles
de modulateurs en fonction de leur structure interne. La complexité du modulateur va dépendre
de T'ordre, du nombre de bits du quantificateur et du taux de suréchantillonnage OSR. Un certain
nombre d’architectures de modulateurs connues a ce jour sont présentées dans cette section & fin
d’éprouver leur robustesse vis-a-vis des imperfections des circuits électroniques dans un modulateur

multibit haute performance.

2.4.1 Architecture de base: un seul-étage rebouclage-multiple(CI/FB/CRF B)

L’architecture nommé un seul-étage a rebouclage-multiple CIFB/CRFB ( Cascade of Integrator
(Resonator) Feedback Form) a déja été illustrée a la figure 2.21 pour un modulateur passe-bande.

Le nombre d’intégrateurs (ou résonateurs) ainsi que le nombre de rétroactions, est identique a celui

4. La vitesse de balayage "Slew-Rate"
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CAN

CNA

Fi1G. 2.25 — Architecture d’un modulateur passe-bande d’ordre L avec multiple rétroaction retardée et des
numérateurs Z

de l'ordre du modulateur sur le chemin direct. Chaque intégrateur (ou résonateur) doit posséder un
gain a; pour conférer a la boucle une marge de stabilité désirée, surtout dans le cas d’'un modulateur
d’ordre élevé. Les fonctions NTF(z) et STF(z), des passe-bas et passe-bande, ont déja été respecti-
vement données par les équations 2.24 et 2.30.

Les paramétres a; (i € {1,2,...m}) peuvent étre ajustés afin d’obtenir a la fois une meilleure marge
de stabilité dans la boucle et un minimum d’excursion du signal a la sortie de chaque intégrateur (ou
résonateur).

Cependant, l'inconvénient important de cette topologie est que plusieurs blocs de CNA sont utilisés
dans le chemin de la rétroaction. Cela rend 'architecture compliquée car elle a non seulement besoin
de plus de circuits mais aussi d’ajustements ou de corrections pour au moins les 2 premiers CNA les
plus proches de I'entrée, dans le cas multibit.

Un autre schéma d’architecture qui est préférable pour le cas du modulateur passe-bande est présenté
a la figure.2.25.

Dans cette architecture, les retards introduits dans les chemins de rebouclage peuvent faciliter 1’al-
gorithme de brassage des sources ainsi que la réalisation du terme de résonateur.

Afin d’optimiser les lieux des zéros en NTF du modulateur, les deux architectures CIFB sont pré-

sentées aux figures 2.26 et 2.27 pour des ordres pairs et impairs du modulateur, respectivement. Sur
7 v/ v/ \
et

-\ELI:
1 1 J_@* v(n)
* ﬂ%ﬁ 00 * ]

- = CAN
i={2,3,...,.L}

A ﬁ L= un nombre pair

CNA

F 3

F1G. 2.26 — Architecture général CIFB d’ordre pair du modulateur

ces schémas, on voit que les branches de rebouclage "g;" sont employées pour décaler la fréquence

de résonance de chaque paire d’étages. En utilisant une méthode d’optimisation numérique basée sur
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) <7 "/ v/

1 1 1 F v,
© z-1 b _ z-1 p ® z-1 E’ y(n)
= = CAN
L= un nombre impair, (ici vaut 3)
A A un pdle au centre et
deux poles optimisés
CNA [«

Fi1G. 2.27 — Architecture général CIFB d’ordre impair du modulateur

la minimisation du bruit de quantification dans la bande utile, on peut calculer les coefficients de
ces architectures. Pour cela l'outil ADOC' développé dans notre laboratoire [45] offre un environne-
ment interactif et professionnel. Il existe un autre outil MATLAB écrit par le professeur R.Schreier,

similaire mais non-interactif |46].

2.4.2 Architecture avec un seul rebouclage anticipatif CIFF/CRFF

Le prototype de l'architecture a une seule-boucle anticipatif ("Cascade of Integrators (or Reso-
nators) Feedforward Form") pour un modulateur ¥ A passe-bande est représenté sur la figure 2.28.
Le modéle passe-bas correspondant de cette architecture peut étre établi en remplacant tous les ré-
sonateurs de type [%] par des intégrateurs de type [%]

Les équations STF et NTF de Darchitecture CIFF/CRFF peuvent étre déduites par le schéma
2.28. Pour un modulateur passe-bande d’ordre de L = 2m centré sur un quart de la fréquence d’
échantillonnage (%), on obtient alors:

21

NTF(z) = ., STF(z) = . (2.47)
— > (1_;272)1' 1->" (1frzfz)¢

L’utilisation de la topologie CIFB/CRFB impose les restrictions suivants :

— premiérement, la structure n’est pas adaptée aux topologies avec un résonateur réel a retard
simple au numérateur. En outre, 'arrangement libre du retard sur des chemins du signal ana-
logique n’est pas facile avec I'architecture anticipative.

— d’autre part, la NTF optimisé causera une STF fixe, qui aura un certain gain hors bande et par
conséquent un préfiltrage peut étre exigé afin d’empécher la surcharge des signaux hors bande.
11 est naturellement possible de concevoir une STF plus plate mais, la remise en forme du bruit
de quantification sera alors moins efficace.

— un autre inconvénient grave de cette structure apparait lorsque les signaux de sortie analogique
des résonateurs doivent étre additionnés avant le CAN. Par exemple dans le cas d’une réalisation
discréte, on peut utiliser un amplificateur de SC', qui consommera beaucoup de puissance. Dans
le cas du modulateur & temps continu, on utilise un additionneur analogique qui produit du

retard et consomme encore plus de puissance.
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v

E3 V(z)

CAN

REZ)——R(Z) b> « « ]

R(2)= =
1+z7) -4>{a1

CNA

b

Fic. 2.28 — Architecture d’un modulateur passe-bande d’ordre L avec une seul boucle et plusieurs
alimentations-ver-l’avant CIFF/CRFF

S
T

x(t)
+

i CLgznociyL i
i anod gsiwupdo)

CAN [—

Fi1G. 2.29 — Architecture d’un modulateur passe-bande d’ordre 6 avec une seul boucle et plusieurs branche
paralléle CIFF/CRFF, développé a Dept. SSE-Supelec
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Par contre, la structure CIFF /CRFF présente deux avantages par rapport a la structure de CIFB/CRF B.

— Cette architecture peut produire une STF fixe et indépendante de la linéarité du premier étage.
Cela est la raison la plus importante pour laquelle on 'utilise [47,48].
— Elle nécessite seulement un C'N A, qui simplifie le chemin de rebouclage et favorise les applica-
tions multibits.
On peut également utiliser cette architecture partiellement dans le cas d’'un modulateur & temps
continu. Cette fois-ci, le but est d’obtenir des résonateurs réalisables par des circuits LC grace a une
architecture paralléle locale. En utilisant une architecture CIFF/CRFF modifiée, un modulateur
d’ordre-six a temps continu dans le quel le probléme du retard supplémentaire a été résolu par
une rétroaction rapide a été récemment développée dans notre laboratoire (voir figure 2.29) [49-51].
Comme le cas précédent (c.-a-d. CIFB/CRFB), la forme générale de I’architecture CIFF/CRFF peut

aussi étre utilisée afin d’optimiser la fonction NTF dans la bande utile [45].

2.4.3 Architecture en cascade

Plusieurs modulateurs XA simples sont mis en cascade afin de réaliser un modulateur d’ordre

élevé. Cette structure a 'avantage d’étre stable car elle est composée de modulateurs d’ordre 1 ou 2.
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— ) ¥ s,(n)
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FiG. 2.30 — Les modulateurs XA en cascade.

Ce concept est illustré a la figure 2.30. Chaque modulateur traite une partie du bruit de quantification
du modulateur précédent et un retraitement numérique (7j(z)) est effectué sur les sorties (s;). On
iéme

obtient alors une meilleure précision dans la bande utile. L’entrée du n étage est définie par:

Tp=0Q Yn1 — b Sp_1 (2.48)

ou, a et b sont des coefficients fixes qui servent & optimiser la performance globale du systéme. On

distingue différentes structures en cascade:
Structure M ASH (Multi stAge noise SHaping)
Structure nFOC

Structure mixtes

Structure M SCL (Multi Stage Closed Loop modulators)

Malgré des avantages intéressants, 'architecture en cascade, présente de gros défauts pour une réali-
sation pratique. La majorité des différentes architectures présentées précédemment est trés sensible
aux imperfections des circuits analogiques. Cette faiblesse pose une difficulté non acceptable pour la
réalisation de modulateurs & haute performance. Il faut bien noter que les imperfections des intégra-

teurs ou des résonateurs dans les différents étages ne peuvent pas étre facilement réglées. Il n’existe
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pas de méthode systématique comme celle du brassage de sources pour un CNA multibit.

Nous décrivons briévement les caractéristiques de chaque structure ci-apres.

2.4.4 Structure MASH

Les structures M AS H n se composent de n modulateurs du premier ou du deuxiéme ordre montés
en cascade. L'entrée de chaque étage est le bruit de quantification de I’étage précédent (b = —a dans

Péquation 2.48). La figure 2.31 représente la structure d’un modulateur M ASH 2. Ainsi, les signaux

s,(n
X, H,(2) 4 ;@L-_)

I y CNA,

A

4

D—

A

Y
(e

s(n)
CAN, il
T CNA, [«
Fi1G. 2.31 — Modulateur XA MASH 2.
de sortie des deux étages sont donnés par:
Si(z2) = STFi(2)X1(2) + NTF1(2)Q1(2) (2.49)

SQ(Z) = STFQ(Z)Ql(Z)+NTFQ(Z)Q2(Z)

Les fonctions 717 et T5 constituant 1’étage de préfiltrage, sont calculées de sorte que le bruit de
quantification du premier étage (Q1(z)) soit éliminé a la sortie globale (S). Ceci est réalisé si la
condition suivante est vérifiée :

T, -NTEF, — T, STF, =0 (2.50)

Le choix le plus simple des fonctions 17 et To vérifiant ’équation 2.50 est 77 = ST Fs et 1o = NTF.
Ce qui revient a dire:

Hy(z) 1

B AC R I OE

(2.51)

Hi(z) et Ha(z) étant respectivement les fonctions de transfert du filtre du premier et du second

modulateur. Dans le cas classique d’un modulateur passe-bas du 2€™€ ordre, la sortie globale de la

structure s’écrit alors:
S(z) =Ti(z) Vi(z) — Ta(2) Va(z) = 24 Xi(z)— (1= 271)4 Q2(2) (2.52)

On obtient alors les mémes performances qu’un modulateur du 4'*™¢ ordre & boucle unique, tandis que

la stabilité est celle d’un modulateur du second ordre, d’ou 'avantage de cette structure. Cependant,
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les imperfections de réalisation de ’étage de prétraitement font apparaitre le bruit 01 dans la sortie
globale (condition eq.2.50 non vérifiée) et induisent alors une détérioration de la mise en forme du
bruit [2].

2.4.5 Structure nFOC

La structure nF'OC réalise un modulateur YA d’ordre élevé. Elle est dérivée de la structure
MASH. n modulateurs du premier ou second ordre montés en cascade la composent. Chaque étage
échantillonne l'entrée du CAN de ’étage précédent (b = 0 dans I’équation 2.48). La figure 2.33 illustre
la structure nFOC du 2°™® ordre appelée DFOC.

Ainsi les interconnexions entre les étages sont plus simples a réaliser, d’o 'avantage de cette structure

A 4

N s,(n
e ey W ( )T(z)1

F 3

K
A

Fi1Gc. 2.32 — Modulateur XA DFOC.

par rapport a la structure M ASH. Cependant, pour éviter la saturation de ’étage 2, un coefficient Cy
inférieur & 1 est nécessaire. Celui-ci sera compensé au niveau de 1’étage de prétraitement numérique.

Ceci a pour effet d’augmenter la puissance de bruit dans la bande.

2.4.6 Structures mixtes

Il s’agit de modulateurs cascadés comportant des résonateurs simples ou doubles. Ces structures
sont aussi appelées: structures 1-2 (simple résonateur suivi d'un double résonateur), 2-1 (double
résonateur suivi d’un simple résonateur) ou 2-2 (double résonateur suivi d’un double résonateur).
Elles ne présentent pas d’avantage particulier par rapport aux autre structures et présentent un
risque d’instabilité. On peut utiliser également des structures mixtes passe-bas/passe-bande (double
intégrateur suivi d’'un simple résonateur) pour réaliser un modulateur passe-bas large bande. Le
résonateur du deuxiéme étage est centré sur une fréquence bas, inférieure & la largeur de bande du

modulateur [52].
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Fic. 2.33 — Modulateur XA\ mize 2-1.

2.4.7 Structure MSCL

Cette structure a été proposée par P. BENABES [15] et consiste & mettre plusieurs modulateurs
simples en cascade avec une rétroaction supplémentaire entre la sortie et ’entrée. Ceci permet de
supprimer le préfiltrage des sorties de chaque étage mais nécessite un étalonnage & proximité de la
rétroaction multibit afin d’atteindre une grande précision ( chacune des rétractions internes peut étre
monobit ou multibit, alors que la rétroaction globale est toujours multibit). La figure 2.34 représente

une structure M SCL du 2™¢ ordre. Le second modulateur échantillonne 'opposé du bruit de quan-

FiGc. 2.34 — Modulateur XA MSCL d’ordre2.

tification du premier modulateur (y; — s1) et fournit une sortie sy visant & minimiser ce bruit. La
sortie globale v est alors la somme de s; 4+ s2. Des études détaillées de la structure MSCL sur la
stabilité, la sensibilité aux imperfections des composants ont été effectuées et présentées dans [15,53].

Il a été démontré que cette structure présente des performances et une stabilité proches des structures
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FiGc. 2.35 — Architecture du convertisseur A passe-bande paralléle

A 4

P(z) — v K,

MASH.

De plus, il est toujours préférable que la conception d’'un modulateur se base sur la structure MSCL.
Cette propriété vient de la structure générale MSCL qui garde les concepts élémentaires de modula-
teur simple méme pour obtenir une structure complexe et d’ordre élevé. H(z) global d’'un modulateur

MSCL de J boucles cascadées peut s’exprimer par la relation suivante :

J
H(z) = [[1+H(z)]-1
i=1
Hij(z) = sz_l Pour le cas passe-bas,
=2
Hij(z) = 14_;2,_2 Pour le cas passe-bande, (2.53)

La structure équivalente sera ensuite obtenue a 1’étape finale [45].

2.4.8 Architecture en paralléle II

Un convertisseur XA passe-bande paralléle est représenté a la figure 2.35.

Un modulateur en II résulte de la mise en parallele de modulateurs dont les bandes utiles sont diffé-
rentes mais adjacentes. Ainsi, le signal d’entrée est filtré de maniére & définir autant de canaux qu’il
y a de modulateurs; les sorties sont re-combinées, aprés filtrage, afin de reconstituer le signal. Chaque
branche en paralléle est constituée par un modulateur YA suivi d’un filtre numérique décimateur
Pi(z).

Cette architecture résout un point faible de la conversion £A : la faible largeur de bande utile. La mise
en paralléle de plusieurs modulateurs XA permet également de réduire les contraintes que doivent
respecter chacun d’entre eux. Les conditions sur les modulateurs internes sont fortes afin de garantir

une reconstruction correcte du signal, tant du point de vue du gain que de celui de la phase. De ce
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fait, on préfére utiliser le méme type de modulateur pour la conversion de chaque sous-bande. En
plus des contraintes de gain et de phase entre les différents branches, il faut veiller aux difficultés de
filtrage, de séparation et de raccordement des sous bandes |54, 55].

Une autre application de ’architecture paralléle est la réalisation d’un modulateur Sigma Delta en I1
dont la fréquence de fonctionnement est la fréquence de Nyquist de la bande de fréquence du signal
d’entrée (sans suréchantillonnage) [56]. Le suréchantillonnage de chaque sous bande est compensé par
le nombre de modulateurs mis en paralléle. Cependant le cotit de la réalisation de ce type de structure
semble non négligeable.

De plus, les convertisseurs XA paralléles tels que ceux qui sont basés sur la modulation d’Hadamard
nécessitent un systéme de correction supplémentaire (par exemple étalonnage) afin de compenser les

probléemes de décalage (offset) et de gain [57].

2.4.9 Réduction des tons en utilisant un "dither" ou un péle "Chaotique"

L’erreur de quantification d’un modulateur XA n’est typiquement pas de nature bruit blanc.

Les entrées proches du DC ou du fs/2 pour lesquelles les erreurs de quantification sont périodiques,
produisent des tons parasites connus généralement sous le nom de "idle tone", tonalité, ou simplement
ton. Le spectre du modulateur contient des tonalités discrétes dont des fréquences et les amplitudes
varient en fonction de la valeur et de la fréquence d’entrée. L’investigation prouve que les tons
sont présents dans plupart des applications XA y compris les modulateurs simple ou multi-étapes
(MASH), monobit ou multibit, du premier ordre ou supérieur. Cependant, les effets des tonalités
diminuent quand le nombre de niveaux de quantification ou ’ordre du modulateur augmente. Afin
d’observer le comportement tonal d’un modulateur XA, il est plus pratique d’évaluer & court terme
I’autocorrélation ou la densité spectrale DSP de la sortie. La nature périodique des tonalités peut
poser des problémes si le modulateur est destiné aux applications audio. L’oreille est trés sensible &
certaines types de corrélations et de périodicité dans le bruit.
On peut montrer que I'utilisation d’un bruit imposé appelée ”dither” élimine les tonalités et blanchit
le bruit de quantification du modulateur. Les techniques de dither peuvent employer un signal additif
simple juste avant le quantificateur. Un signal mis en forme peut étre aussi ajouté a I’entrée de la
boucle. Il peut étre de nature déterministe ou dynamique. La technique de dither et en particulier la
technique de dither dynamique peuvent améliorer la résolution du modulateur XA pour des entrées
de faible niveau. La figure 2.36 montre le spectre de la sortie d’'un modulateur XA passe-bas de 2/¢
ordre avec et sans dither et une structure typique du modulateur ayant un signal de dither.

Une seconde méthode qui permet de réduire ces tonalités est ’emploi d’un pole chaotique [2|. Le
concept de base cette technique consiste a déstabiliser le modulateur en déplacent un ou plusieurs
zéros de la fonction de transfert du bruit (ou poéle du filtre) en dehors de la zone de stabilité (|z| = 1).
Le résultat obtenu au moyen de la méthode chaotique est comparable & celui obtenu avec la technique

de dither, mais au prix de circuits beaucoup plus complexes.
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Modulateur passe—bas 1°™ ordre, Modulateur passe—bas 1°™ ordre,
10 sans dither et faibe entrée. 1 _10 avec un dither statique. ( pour la meme entrée) |
—20 -20
_30 -30
-40 -40
Quantizer -50 -50
~60 -60
0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5

Fi1G. 2.36 — a) Structure d’un modulateur avec dither, b) sortie du modulateur sans aucun dither, ¢) avec
dither.

2.4.10 Reéalisation intégrée d’un modulateur XA

Un modulateur XA peut étre implanté au moyen de circuits intégrés selon trois modes:

— SC; capacités commutées (switched capacitance) est le mode de réalisation essentiellement pour
des modulateurs discrets a basses fréquences (< 100M Hz). Actuellement, la majorité des mo-
dulateurs XA sont réalisés en mode SC.

Avantages:

— il est robuste et précis, car la fonction de transfert du filtre (comme intégrateur et réso-
nateur) est déterminée par la valeur relative des capacités et non pas par leurs valeurs

absolues
— il est trés peu sensible a la gigue d’horloge
— il est compatible avec les technologies CMOS a trés large échelle (VLSI),
— il est facile & simuler.
Désavantages :

— le signal d’entrée doit étre filtré et échantillonné avant d’entrer dans le modulateur. Par

conséquent, la performance du systéme peut étre limitée par les erreurs d’échantillonnage.

il a besoin de grande valeurs de capacités,

il est sensible au bruit thermique (bruit KT /c)

la vitesse peut étre limitée par celle des amplis-op ( fe < & foun_aor):
— il a besoin de commutateurs ("switches") trés performants avec une faible résistance.
La figure 2.37 montre le schéma d’un intégrateur SC dans le cas de structures simples et diffé-
rentielles.

— SI; la méthode de courant commuté (switched current) est aussi une technique qui convient
aux traitements discrets de signaux en particulier pour des modulateur XA & temps discret.
Cette technique est prometteuse mais elle a eu peu de succés jusqu’a maintenant car elle est
peu précise:

Avantages

— elle nécessite seulement des transistors ( et pas de grandes capacités),
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Fi1G. 2.37 — Le circuit d’intégrateur auz capacités commutées a) simple b) différentiel

la consommation et la tension d’alimentation sont faible
la surface de la puce est moindre,
I'impédance d’entrée est faible,

elle est compatible avec des processus totalement numériques

Inconvénient :

trés sensible aux injections de charges,
trés sensible aux défauts d’appariement des transistors,
sensible & la valeur d’impédance (finie) a la sortie des cellules,

moins rapide que SC,

Ses performances peuvent étre améliorées en utilisant plusieurs méthodes d’étalonnage. Malgré

tout, le maximum de résolution et les fréquences atteintes sont tres loin derriére celles des SC

(12-bit et quelques MHz). La figure 2.38 montre le schéma d'un intégrateur en SI dans le cas

d’une structure simple.
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Fi1G. 2.38 — Circuit d’intégrateur auz courants commutés simple

— RC-active, Gm-C, Mosfet-C, Gm-MC:

Afin de réaliser un modulateur & temps continu, on utilise souvent des intégrateurs de type actif

comme le montre la figure 2.39. Toutes ces techniques (RC-active, Gm-C, Mosfet-C, Gm-MC)

sont conformes a la technologie d’intégration CMOS [58]. L’élément clé de ces intégrateurs est
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toujours ’ampli-op & transconductance, mais, la grande difficulté est la variation aléatoire des
valeurs absolues des éléments. Les erreurs des valeurs absolues des éléments (G, C et Rep
) déterminent lerreur des caractéristiques d’intégrateur comme exprimée a la figure 2.39. On
remarque que cela est un inconvénient important de 'intégrateur continu par rapport au cas
précédent (SC et SI) ou les erreurs relatives des éléments sont seulement déterminant. En plus,
la linéarité de circuits Gm— C est faible et ils consomment beaucoup. Cette technique ne semble

donc pas prometteuse pour 'avenir des convertisseurs précis de fréquence élevée.

Différents type d’intégrateurs a temps continu:

/ RC MOSFET-C Gm-C

1l
I

y
1 1
O =(—— =
=R =G e
.
® 1
Y(s)=—"X(s)=—X(s5)
\ T.S
A AG AC \/ 2 2
L = — = O, =40 A, TO A
o G C Ay ¢ ¢
“L’erreur commune est de I'ordre de 20%”
\ “et la constante de temps doit étre précisement ajustée”. /

Fi1G. 2.39 — Différents type de réalisation d’un intégrateur a temps continu

— LC-intégré
Afin de construire un modulateur passe-bande a temps continu et de fréquence élevée (fréquence
du signal d’entrée supérieure & 300MHz), un filtre LC-intégré peut potentiellement étre I'un des
candidats favoris. En utilisant une technologie CMOS standard, les modulateurs parviennent
difficilement jusqu’a ces fréquences, alors qu’une self intégrée (L) ne peut pas étre réalisable en
basses fréquences. La technologie avancée comme celle de 90nm-CMOS est un des candidats,
mais le meilleur candidat reste le BICMOS. Le développement actuel de la technologie CMOS
qui est & la fois peu cotliteuse et fiable, et de consommation raisonnable, pourra étre la premiére
a étre choisie a 'avenir afin de réaliser des circuits radio-fréquences pouvant atteindre 3GHz,
fréquences des récepteurs portables, GSM, ADSL, VDSL. Un autre travail de thése met en
ceuvre différents aspects du modulateur passe-bande en utilisant des filtres & la base de LC-

intégré dans notre laboratoire [24].
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resonateur (z,,67)

V=
S
N

E

CAN

x(t)

Retard = 2

(m —1<A<m)

l—

Fi1G. 2.40 — Modulateur XA en utilisant ligne de transmission T'L

— TL, ou cable-coaxial
Cette méthode est utilisée dans les modulateurs a temps continu fonctionnant & des fréquence
beaucoup plus élevées (au-dela de 1GHz). C’est une des méthodes efficaces contre effet de la
gigue d’horloge dans les modulateurs & temps continu. Ces méthodes sont pour l'instant en
phase de recherche et de développement. La limite principale est I'implantation de n’importe
quelle sorte de guide d’onde (par exemple celle de ligne de transmission TL) sur des puces
électroniques de technologie CMOS. La figure 2.40 montre un exemple de cette architecture
récemment utilisée dans la réalisation de modulateurs a haute performance [25,26,59]. Le
principe sera mieux compris si on rappelle ’équation de correspondance de 'impédance d’un

résonateur de TL avec une longueur [l = mﬂi illustrée sur la figure 2.40:

TL(S) 1+ 28T o

Z = =27, té al t

TL(S) Vi (s) Er=Th connecté a la masse / ouver

1+ 27 f
Zri(z) = Z, ﬁ , ;en mettant z = e pour ~ L& (2.54)
z
1+2z7™
NTFrp(z) = i équivalant en z & fe

1F(1£2|CNA(2)| zo)z™™’
En résumé, un modulateur réalisé par TL se comporte:

— comme un modulateur & temps continu car la partie d’échantillonnage se trouve juste avant
le quantificateur.
— comme un modulateur & temps discret car des résonateur et des intégrateur de base sur

les circuits TL ont des fonction de transfert similaire & celles a temps discret.

2.5 Historique et évolution des modulateurs XA

Bien que 'idée d’utiliser une rétroaction pour améliorer la résolution des convertisseurs analogique
numérique (modulation delta) a été inventée durant les années 50, le principe de la modulation YA a

été proposé en 1962 [60]. En 1963 le méme auteur présentait une implantation réelle d'un modulateur
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YA passe-bas.

Douze ans plus tard, Ritchie proposait les modulateurs d’ordre élevé [61]. Le probléme de stabilité
s’est alors posé et plusieurs recherches ont été consacrés autour de ce sujet [62]. Basés sur ses résultats,
plusieurs modulateurs d’ordre élevé avec une cascade d’intégrateurs ont été réalisé en temps discret
en utilisant des circuits & capacités commutées et des sources de courant commutées. Le principe de
la structure MASH appliqué au départ sur les CNA XA [63], a été introduit pour la premiére fois sur
les CAN XA en [64].

La modulation XA multibit a été proposée par Larson [13], et 'utilisation d’un étage d’appariement
dynamique des cellules pour corriger les défauts d’appariement (dynamic element matching) a été
introduit dans la structure interne du CNA de la boucle du modulateur par Plassche |6] et plus tard
par Carley [7,65]. De nombreuses publications suggéraient des algorithmes de correction des erreurs
de non linéarité du CNA de la boucle du modulateur [8-12,66—-69].

Avec le développement des communications sans fils, les modulateurs XA passe-bande dérivés des
modulateurs passe-bas sont apparus a la fin des années 80 [22]. Juste aprés, les modulateurs & temps
continu ont attiré beaucoup 'attention des chercheurs [70,71| en raison de la grande vitesse des filtres
a temps continu comparés aux filtres a capacités commutées. Motivées par le besoin d’étendre encore
plus I'intervalle de fréquence sans réduire les performances du modulateur, de nombreuse recherches
on été effectuées sur les modulateurs XA passe-bande a temps continu [4,72].

Les performances (SNR, SNDR) et les spécifications telles que la fréquence du signal d’entrée
(fo), la fréquence d’échantillonnage (fe), la largeur de la bande (BW), varient avec ’ensemble des
performances technologiques. La limite de la fréquence maximale d’échantillonnage imposée par la
technologie, peut étre compensée en augmentant le nombre de niveaux de quantification interne si le
défaut d’appariement de CNA interne est bien corrigé. En revanche, 'augmentation du nombre de
niveaux de quantification interne améliore la résolution du modulateur, mais, compense peu la limite
de la fréquence d’échantillonnage. Avec les technologies courantes, il est difficile pour les modulateurs
>A passe-bande conventionnels d’opérer & des fréquences I'F ou RF dans l'intervalle de TOM Hz a
quelques centaines de M Hz. Bien qu’il y ait eu plusieurs publications sur la théorie et la conception
des modulateurs ¥ A passe-bande, la fréquence centrale des modulateurs réalisés en technologie CMOS
restent dans la gamme de 455K Hz & 20M H z, avec les avancées les plus récentes de 40 & 100 M H z.
Les recherches actuelles sont plutdt consacrées au développement des modulateurs multibit & haute
résolution pour qu’ils soient plus robuste aux imperfections des circuits, ainsi que le développement
des modulateur a temps continu pour qu’ils résistent a l'effet de la gigue d’horloge. En plus afin
d’obtenir un modulateur large bande, on essaie de développer des architectures paralléles et des
techniques & banc-filtres hybrides. Le tableau 2.2 rassemble les performances et les caractéristiques

des modulateurs XA réalisés récemment.
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TAB. 2.2 — Performances et caractéristiques des modulateurs XA multibits publiés ces derniéres années.

Reéf. ordre, Band | OSR | fe. CNA correction DR technologie
date. | type (MHz) | (B-bit) | méthode [dB]

[48] 04 | 4"-CT LP |10 300 4 DEM (RDEM) | 67 0.13u-CMOS
[73] 04 | 3t"-CT LP |32 35 5 calibration 88 0.5u-CMOS
[74] 03 | 2**-CT LP |24 48 4 Rotation(BS) | 63 0.18u-CMOS
[75] 00 | 37°-DT LP |24 60 4 DWA 89 0.65u-CMOS
[76] 01 | 5" masuor | LP 16 64 5 P-DWA 95 0.5u-CMOS
[77] 02 | 2% vasunr | TP | 4 1 1+10 | digital-estim 85 0.5u-CMOS
[78] 04 | 4"-DT BP |64 20 4 SDEM-1%%ord. | x+30 | 0.35u-CMOS
[79] 98 | 3"-DT LP |100 |5 3 SDEM-2"ord. | 80 0.6u-CMOS
[80] 00 | 3"-DT LP |128 [10.7 |5 SDEM-2""ord. | 120 | 0.35u-CMOS
[81] 01 | 3*"-DT LP |64 X 5 TDEM-2"0or. | 98 0.35u-CMOS
[82] 99 | 8"*-DT BP |«x 0.5 4 BF.Sh.-2%ord. | 90 test-FPGA
[83] 02 | 6"*-DT BP |64 X 3 SDEM-2"ord. | 79 0.25u-CMOS
[84] 00 | 3""-DT LP [192 [0.192 |5 DWA-partial | 120 | 0.5u-CMOS
[85] 04 | 5""DT LP [128 [6.14 |4 SDEM-2%0ord. | 120 | 0.35u-CMOS
[86] 99 | 4""-CT LP |128 |13 1 DEM (RDEM) | 86 0.35u-CMOS
[44] 05 | 3*"-CT LP |48 4.8 1 SCR 80 0.5u-CMOS
[87] 04 | 2P*-.CT LP |[812 [2000 |1 non 79 0.18u-CMOS

2.6 Conclusion

Les notions fondamentales de la modulation sigma-delta ont été présentées dans ce chapitre.
Apres, la description de sa structure et de la théorie associée (suréchantillonnage et la mise en
forme du bruit de quantification), les différents parameétres définissant sa structure (ordre, facteur
de suréchantillonnage, résolution de quantificateur interne), les propriétés évaluant ses performances
(SNR, SNDR, SFDR, DR, ENOB, THD, SFDR et FOM) ainsi que les critéres de stabilité ont
été donnés. Les performances d’un modulateur XA et la stabilité de la boucle sont directement liées
a larchitecture du modulateur et au signal d’entrée. Nous avons décrit les différentes architectures a
une seule boucle ou en cascade. Nous avons également décrit les modulateurs XA passe-bande et &
temps continu et l'intérét qu’ils présentent en haute fréquence comparés a leurs équivalent & temps
discret. Ensuite les différentes techniques et technologies de réalisation ont été briévement rappelées.
Dans le reste de ce document, nous nous limitons sur I’histoire et I’état de 'art des modulateurs
sigma-delta multibit publiés ces derniéres années. Celui-ci rassemble les réglementations réalisées en
technologies CMOS.

Le tableau-2.3 rassemble les différentes catégories de modulateurs sigma delta et leurs avantages et
inconvénients. Pour conclure, on constate que la plupart des inconvénients des différentes sortes du
modulateur peuvent étre réduits en utilisant la quantification multibit (CAN et CNA interne) si le
défaut d’appariement des cellules du CNA interne est corrigé. Au cours des prochains chapitres, nous
vérifierons les avantage et inconvénients des différentes solutions actuelles et nous proposerons quatre

nouvelles méthodes de correction des défauts d’appariement du CNA.

48



2.6 Conclusion

TAB. 2.3 — Différents catégories de XA modulateur et leurs limites

Modulateur

avantages

inconvénients

solutions

1) mode de filtre
e temps discret

-réalisable par SC et SI

fe limitée, <100MHz
BW trés bas

passer au CT

(DT) -peu sensible a la gigue sensible au bruit % *multibit
erreur de SAH, CFT,..

e temps continu | - f élevé,(<2GHz) -trés sensible a la gigue *multibit

(CT) -faible consommation - et au retard rebouclage

-faible tension court ou
multiple

2)CAN et CNA | peu sensible aux- -faible SNR *multibit

e monobit défauts du CNA -tons parasites *multibit

-CT: trés sensible a la gigue *NRZ-multibit
-et au dynamique d’AOP | *multibit
-besoin fort OSR SCR ou Sin.

e multibit *moins sensible a la gigue -non-linéarité de CNA 11! Correction,

*DR élevé, modeste OSR,
*meilleur stabilité,

*gain de la boucle élevé,
*moins contraint & ’AOP,
*faible consommation
*post-filtration facile

par ex.: DEM,
calibrage, etc.

3)seule boucle

+moins sensible aux

-probléme de stabilité

concept. stricte

“+imperfection de circuit pour m>2 *multibit
-en cascade +souhaitable avec SC, - sensible aux calibrage
et pour DR moyenne imperfections de circuit
4)réalisation
e SC +précise(0.1%), faible cotit -fe limitée *multibit
o SI +faible consommation -imprécise
+faible tension,faible surface || et f. limitée
-CFT injection de charge
e Gm-C,Gm-MC | +compatible avec CMOS -imprécise(>10%),
-linéarité limitée
-grande consommation
. limitée
o LC-intégré +tres faible consommation -difficile & réaliser BICMOS ou

o TL

+souhaitable 1.2< f,<4GHz
+bonne linéarité

+moins sensible a la gigue

-trés sensible aux
valeurs L et de C

-impraticable
en CMOS

CMOS-avancée

utiliser d’autre
technologies

5) ordre de Mod.
em—1
o m=2

e m—3-5

+stable
+ stable

+peu de tons, bon SNR

-tons, mauvais SNR
-tons, faible SNR

-instabilité,
-complexité

choisir m>1
*multibit

*multibit et
concept. stricte
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CHAPITRE 3. SOURCES D’ERREUR 20

Chapitre 3

Sources d’erreur dans un convertisseur
>\ multibit

3.1

Introduction

La fonction essentielle d’un modulateur de type delta sigma est de diminuer le bruit de la quanti-

fication dans la bande utile. La relation concernée du SN R a été calculée dans le chapitre précédent.

Le SN R maximal est donné par la relation suivante, qui reprend 1’équation 2.29:

3(28)2G? (2L + 1)OSR(2L+1)]

SNRpar = 10Log] 591

(3.1)

Théoriquement, pour des applications qui exigent une haute résolution, le rapport SN Ry, peut

étre amélioré en faisant varier correctement les parameétres B (le nombre de bits du quantificateur),

L (Iordre de modulateur)!, OSR (le facteur de suréchantillonnage) et G (le gain de la boucle de

modulateur).

Mais en pratique, le bruit de quantification n’est pas le seul facteur qui limite la performance. D’autres

phénomeénes interviennent, comme :

1.

le bruit thermique et le bruit en 1/f:

— dans ’échantillonneur/bloqueur (%)7

— dans l'intégrateur ou dans le résonateur SC, (% ainsi que &L ),

am
— dans le filtre & temps continu (%)

la non-linéarité associée aux filtres (de l'intégrateur, du résonateur, du sommateur et des élé-

ments passifs R,C,L),

. la non-linéarité du quantificateur (CAN),

3
4.
)
6

la non-linéarité du convertisseur numérique-analogique interne (CNA),

. la gigue d’horloge,
. la non-idéalitié de la partie du traitement numeérique (décimation et filtration),

7.

le retard de la boucle,

1. L est en fait ’ordre du modulateur passe-bas. Mais pour les applications passe-bandes, il faut utiliser le terme m
au lieu du L quand L = 2m est 'ordre du modulateur.



3.1 Introduction

8. les tons parasite ("idle-tones").

Tous ces phénomeénes sont des sources d’erreurs qui sont potentiellement capables de dégrader les
performances théoriques du modulateur. La figure 3.1 représente les emplacements présumés des

erreurs citées ci-dessus dans un modulateur XA multibit. Leurs effets peuvent étre comparés avec

) (gig. + offset+hyster.+metastabi. + ....) (tranc. + ....)

@ €air e
CAN
(saturation+ erreur de sommateur+...) efiltre_num,

= CAN

(gig. + KT/C + CFT + ....) (KT/C + SlewRate+BW._fini+ ...

€san e

integrat.

X(n

=

t |
X0 saH e

Echantilloneur

ENOB-bits@f,/OSR

/&\ A
@
e @ CNA-2 CNAL 2 ‘_® €y
3
CNA1 eCNAZ 7'y eCNAL 7'y

effet de retard de la boucle:

(defaut d’app. + gig + glitch + ....) CAN+CNAfiltre+Sommateur+DEM

F1G. 3.1 — licues présumées des erreurs du modulateur XA

celui du bruit de quantification dans la bande utile (équation 2.29):

A2 G2 2L

O-Q'rms = ﬁ (2.[/ + 1)OSR(2L+1) (32)

Par conséquent, la performance d’'un modulateur XA ayant une entrée sinusoidale, une sortie nor-

malisée 0 < v(n) < 2BA, et A =1, peut étre exprimée par la relation suivante :

() :
SNRypw = 227 | = 20log[———— 3.3
O—jzvtotal |dB g[\/g'o—Ntotal] ( )

ol le bruit total du systéme Ny doit compter toutes les sources d’erreurs, par exemple, le bruit de
quantification o, le bruit d’échantillonnage oy ., le bruit d’AOP o4, 'erreur du CNA o, , Uerreur

de gigue d’horloge o4, et autres selon I'architecture utilisée. Cela peut s’exprimer selon la formule :

ONyotar = \/03 + oit/c + 02,402, , + 024 0. (3.4)
La résolution finale du modulateur ENOB = W est alors donnée par?:
B
ENOB = Log,[—=—1], en bit (3.5)
’ 2\/§'O-Ntotal

Pour une meilleure analyse, on préfére exprimer séparément la résolution du systéme pour chacune des
erreurs quand les autres erreurs sont négligées, a condition que les sources d’erreurs sont décorrélées.
En outre, la valeur du bruit dans la bande d’une source de non idéalité du systéme doit étre estimée

. ) ) . )l .
puis remplacée dans 'expression de oy,,,,, dans I’équation 3.5.

2. En fait, cette formule a été définie pour un convertisseur analogique numérique ayant une erreur de quantification
2 B
o; =25, ot A = 55— Cela touche son SNDR maximum & z(t) = 2-sin(27ft), c.-a-d. la puissance plein d’échelle

vaut (%)2 Cependant afin de donner une expression comparable, elle est couramment utilisée pour le CNA [2,88-90].

ol



3.2 Le bruit thermique et le bruit en 1/ f

Chacune des sources d’erreur peut avoir plusieurs causes différentes ainsi que plusieurs corrections
possibles. D’autre part, une source d’erreur peut avoir des effets différents selon 'application (passe-
bas, passe-bande ou passe-haut), l'architecture (monobit, multibit, seul étage ou cascade), le type
de modulateur (a temps discret DT ou & temps continu CT') et la technologie (CMOS, BICMOS,
AsGa).

Dans ce chapitre, nous allons étudier briévement les causes d’erreurs importantes dans les modulateurs
3A multibits, ainsi que les corrections envisageables. Nous allons aussi discuter de leur différence selon
I'application et les types de modulateur, séparément. Evidemment, cela n’est qu’une vue globale et

bréve. Plus de détails seront donnés dans les chapitres suivants ou dans les références indiquées.

3.2 Le bruit thermique et le bruit en 1/f

Une des limitations principales de la performance des circuits électroniques est le bruit intrinséque.
Il y a deux bruits intrinséques importants dans les circuits électroniques, en particulier dans les
transistors MOSFET : le bruit thermique et le bruit en 1/f (fliker). Le bruit thermique est provoqué
par le mouvement thermique des porteurs de charge (électrons ou trous) dans le canal du dispositif
(canal entre le drain et la source). Ceci entraine une fluctuation aléatoire dans le courant de drain.
Si le transistor fonctionne dans sa région ohmique (t¢riode), comme il le fait pour un commutateur,
le bruit peut étre représenté par une source de tension en série avec le transistor. La densité spectral
de puissance (PSD) du bruit thermique de commutateur est blanche et sa valeur estimée est indiquée

comme suit [91]:

V2
Svt(f) = 4kBTRona (Fz)
Ron = nCoxWL (VGS' - VTh) (36)

oil, kp est la constante de Boltzmann, kg = 1.38 x 10723 J/k, T est la température absolue du canal
en degrés Kelvin, R, est la résistance du canal en ohms, C,, est la capacité de la surface unité de la
grille,  est un parameétre de fabrication, et W et L sont les dimensions du canal. La valeur moyenne
du bruit thermique est toujours égale & zéro, sinon ce bruit peut servir de source d’énergie électrique.
Pour un transistor MOSFET fonctionnant dans sa région active, le bruit thermique peut étre modélisé
par une source de courant paralléle au canal. La PSD du courant de bruit est approchée par:

_ 8gmkpT A

Sit(f) 3 (E) (3.7)

o, gm(x VIp . \/%) est la transconductance du canal.

Le bruit en 1/f est généré par des porteurs de charge capturés par des atomes cristallins du canal et

plus tard libérés. Il est habituellement modélisé par une source de tension de bruit série reliée a la

grille. La PSD de cette tension est approximativement donnée comme suit :
Ky V2

S = wis ) 59)
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3.2 Le bruit thermique et le bruit en 1/ f

ol, Ky est un paramétre de technologie (=~ 1072 (F/m)?). On note que le bruit en 1/f n’est pas
blanc; la majeure partie de sa puissance est concentrée autour du continu (f — 0). Dans beaucoup
de cas, leffet du bruit en 1/f peut étre réduit en utilisant un dispositif d’entrée de grande taille
(c.-a-d. de grandes longueurs et largeurs W et L), et en choisissant des transistors PMOS plutot que
des transistors NMOS a 'entrée du systéme [1,91]. Cependant afin d’obtenir plus de précision pour
les applications & fréquence trés basse, leffet du bruit en 1/f peut étre éliminé par la méthode de
chopper ou double échantillonnage corrélé. [1,91,92].

Dans cette section nous étudions seulement ’effet du bruit thermique dans les circuits d’un échan-
tillonneur et d’un intégrateur (ou résonateur) de type SC. En effet, ce dernier peut représenter a
lui seul la majorité du bruit dans un modulateur a capacités commutées. La figure 3.2 montre un
exemple de la contribution de bruit thermique dans le cas pratique, ou le seul bruit de I'intégrateur
SC (agt/c) occupe trois quart de la puissance dans la bande (oy,,,,,) de 'expression 3.4.

De plus, mémes si il n’est pas un obstacle sérieux pour un filtre a temps continu, ’effet du bruit

Bruit thermique
(SAH et premier integrateur 60%)

FiGc. 3.2 — Ezemple de la contribution des différentes bruit dans un modulateur XA, a la réalisation SC

thermique sera aussi étudié dans le cas d'un amplificateur (AOP) employé dans un modulateur CT.

3.2.1 Effet de bruit thermique au niveau de 1’échantillonneur

La conversion d’un signal analogique en un signal numérique se fait en général en deux étapes:
I’échantillonnage puis la quantification numérique, comme cela est représenté sur la figure 3.3. Dans un
premier temps, un bloc, nommeé échantillonneur-bloqueur ( "Sample-And-Hold", SAH), suit régulie-
rement le signal d’entrée aux instants d’échantillonnage (fréquence f.). Ensuite, la sortie du bloqueur

xo(nT') est convertie en une valeur numérique dans un processus de quantification. La quantification
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3.2 Le bruit thermique et le bruit en 1/ f

Fi1G. 3.3 — Chaine de conversion analogique-numérique (sans décimation)

peut s’effectuer de plusieurs maniéres, par exemple par la modulation X A. L’échantillonneur-bloqueur
est indispensable dans la plupart des convertisseur analogique-numérique (A/N). Il doit conserver le
signal d’entrée analogique & un niveau constant pendant le temps de conversion.

En effet pour des raisons de précision et de simplicité, I’échantillonnage-bloquage est souvent réalisé
a 'entrée du premier étage du filtre ot une sortie de la branche de contre-réaction est aussi 'entrée.
Dans le cas d’'un modulateur a temps continu, I’échantillonneur-bloqueur est réalisé & I’'intérieur du
modulateur juste en amont du quantificateur. Cela rend les effets dégradants de 1’échantillonneur-
bloqueur beaucoup moins sévére dans le cas continu que dans le cas discret.

Dans cette section, le comportement d’un échantillonneur-bloqueur est décrit; une description plus
détaillée est donnée dans [91,93].

Un échantillonneur /bloqueur idéal devrait conserver le signal d’entrée z(t) jusqu’a ce que la conver-

sion soit finie. La sortie du SAH, nommeée x,(nT:), peut étre alors définie par I’équation ci-dessous :
To(nT) = x(t) |t=n7, , quand :nT, <t <(n+1)T. (3.9)

ou n est le nombre d’échantillons et T, = f—le est la période d’échantillonnage. Le terme nT', qui indique
Iinstant d’échantillonnage, est souvent simplement remplacé par n. Afin de mettre en équation le
fonctionnement d’'un SAH, on peut supposer que l'entrée x(t) est en fait multipliée par une série
d’impulsions de Dirac. Puis, la valeur obtenue est maintenue jusqu’a la fin de la période comme cela

est expliqué par la suite:
oo
s(t) = > o(t—nT.),
—00

zs(t) = a(t)> 6(t—nT,)

xo(n) = s (t) * hzoh<t)a
B 1 quand 0 <t < T¢
haon(t) = { 0 quand ¢ 3 ]0,T, ]| (3.10)

ou, 6(t — nT,) dénote une série d’impulsions et h,o,(t) est une fenétre qui marque la valeur échan-
tillonnée dans chaque période. Dans le cas d’une entrée sinusoidale, c.-a-d. x(t) = Asp.sin(27ft), la
sortie peut étre représentée comme sur la figure 3.4.

Le signal échantillonné z(t) présente un spectre périodique selon un pas fréquentiel de f. dont le
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3.2 Le bruit thermique et le bruit en 1/ f
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Fi1G. 3.4 — a) échantillonnage, b) spectre du signal; suivant les différentes étapes d’échantillonnage avec un
bloquer idéal

motif de base est le spectre du signal analogique. z(t) peut étre reconstitué a l’aide d’un filtre passe-
bas s’il n’y a pas de recouvrement des spectres, c’est & dire, si la condition fo > 2fp est vérifice.
Un repliement de spectre peut aussi avoir lieu si un bruit haute fréquence non porteur d’information
se superpose au signal d’entrée. C’est la raison pour laquelle, d’aprés le théoréme d’échantillonnage
développé par Shannon en 1949 [94], un filtre anti-repliement en téte du chemin de conversion est
nécessaire afin d’éviter ce risque. La transformeée de Fourier de x4(t), de h.on(t) et U'ensemble de x(n)

s’écrivent :

X(f) = £ S X(f-if)

2sin(n fT) _iner
Hzoh(f) 27TfT €
Xo(f) = Xs(f)-Heon(f)s
| sinc(%L) |
| Xo(f) | = |Xs(f)"Te (3.11)

Le blocage de z,(n) durant la période T¢ se traduit mathématiquement par un sinus cardinal dans
le domaine fréquentiel. Par conséquent, le spectre en bande de base n’est pas filtré, comme le montre
la figure 3.4-b, mais il subit tout de méme une erreur de gain si sa fréquence maximale fp est juste
inférieure a % Ce phénomeéne nécessite un suréchantillonnage afin d’obtenir de bonnes performances,
ce qui en pratique se produit dans un modulateur X A.

Un échantillonneur-bloqueur introduit naturellement des erreurs. Notamment, pour les signaux haute
fréquence, les limites résident dans le suivi du signal et dans les erreurs de non-linéarité. Un circuit
simple de SAH, en technologie CMOS, peut étre con¢u avec des transistors et des capacités de
transistor MOSFET comme cela est présenté sur la figure 3.5. Pendant la phase d’échantillonnage,
le transistor M1 est activé ("on", région linéaire). Alors, la capacité C' est chargée par z(t). Dans le
phase de blocage, c.-a-d. ®; = 1, la tension de capacité est isolée du signal d’entrée et reste constante

a la sortie. Généralement pour établir un bon SAH, les transistors NMOS sont souvent utilisés pour
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Fi1G. 3.5 — a) La structure d’un échantillonneur/bloqueur, b) le modéle électrique du SAH en phase d’échan-
tillonnage

atteindre une vitesse plus élevée, les résistances R, sont plus faibles que celles des transistors PMOS.
Un transistor fantome?® M2 peut étre utilisé afin de compenser les charges accumulées dans le canal
aux instants de commutation. Pour réaliser la modélisation, nous nous intéressons au modéle simple
du transistor en régime linéaire (triode), ainsi qu’en régime bloqué ("off"). Le transistor agit en
tant que commutateur ( Ry, ~ 0). Cependant, le transistor réel conduit quand Vgg > Vpp, o
Vi, est la tension de seuil, puis présente une résistance (R,,) (expression 3.6). Les performances du
modulateur peuvent étre détériorées par la non-linéarité du circuit de SAH. De nombreuses études
sur des méthodes de compensation de ces erreurs ont été menées [86, 88, 89]. Les trois sources d’erreur
importantes dans un SAH sont les suivantes:

— le bruit thermique

— l'injection de charge et CFT ("Clock Feedthrough'),

— la gigue d’horloge
Le modeéle électrique du SAH en phase d’échantillonnage est illustré a la figure 3.5-b. Afin de calculer
la puissance du bruit thermique, on ajoute une source de tension en série a chaque résistance dans
les deux phases d’échantillonnage. Quand ¢ est haut, le commutateur M1 est fermé et la densité

spectrale du bruit est :

v2 . (f) = 4kpTRop (3.12)

n,an

La variance du bruit échantillonné dans la capacité Cg est déterminée par 'intégrale de la densité
2

spectrale de Un,m( f) multipliée par la fonction de transfert du filtre passe-bas? de réseau Ro,Clr,

3. Dummy transistor

4. Comme la largeur de la bande de bruit blanc n’est pas équivalant de celle de —3dB du filtre, cette intégration
ne peut pas étre simplifiée par une multiplication simple de f_zqp = ﬁ. Cependant, cette intégration peut étre
remplacée, ici, par une multiplication par la largeur effective de bruit blanc de filtre passe-bas qui est 5.f-3a0 = ﬁ.
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1 2.
’ (1+jR(mCHUJ) ‘
o0 df kpT
2

n,ou == 4k T Ron =

Un,out /0 B 1+ (27TfR(mCH)2 Cy
kT

Un,out,rms = CLH (313)

ou, 'effet du bruit qui est induit par la résistance du commutateur ne dépend plus de la valeur de
sa résistance R,,, et dépend seulement de la valeur de la capacité Cp. Cela signifie que l'effet du
bruit thermique dans un échantillonneur-bloqueur peut étre diminué quand on augmente la valeur
de capacité. Par exemple dans un convertisseur avec une résolution finale de ENOB, on peut estimer

la capacité minimum & utiliser dans la chaine d’échantillonnage (cas simple), en comparant le bruit

. . . ) 2
thermique avec l'erreur de quantification supposée 03 = L%B , LSB = Q,Q/N%, quant Vpg est la

tension plein échelle de sortie:

12.Kp T. 22-ENOB
VFS

(3.14)

Si on limite la puissance de bruit thermique a un quart de celle du bruit quantification (ce qui cor-

respond & une perte d’approximativement 1dB en SNDR final) on en déduit une valeur minimale de

la capacité d’échantillonnage: Cq,, , > w
FS

bit et Vpg = 1 V', une capacité minimum de 853pF'.

. On obtient par exemple, pour ENOB = 16

Pendant la deuxiéme phase (¢ = 0), la charge accumulée dans la capacité reste indépendante de la
variation d’entrée, et peut étre distribuée aux circuits suivants. Un éventuel courant de fuite peut
introduire une erreur supplémentaire sur la valeur échantillonnée via le transistor M; qui est dans
I’état fermé, mais elle est heureusement négligeable dans la plupart des cas en technologie CMOS.
Dans le cas de suréchantillonnage du signal avec un facteur OS R, la puissance résultante apres filtrage
numérique est réduite de ce méme facteur, ainsi la capacité minimum diminue du fait de 'OSR.
D’autre part afin de minimiser I'injection de charge CFT, le couplage capacitif entre la commande
¢ et la sortie, et la dimension de transistor doit étre diminué. L’effet d’injection de charge dans un
commutateur peut étre mieux minimisé si on y ajoute un transistor fantéme similaire en série avec un
court circuit entre son drain et sa source qui est excité par le commande ¢ [91]. De plus le maximum
et le minimum d’amplitude du signal de commande ¢ doivent se rapprocher de sorte que le courant
de fuite reste assez faible.

Une autre erreur qui peut influencer le signal échantillonné est induite par l'incertitude du moment
d’échantillonnage (gigue d’horloge). L’effet de la gigue d’horloge peut étre estimé par la vitesse de

variation de la sortie Avgyt(n) = vout(n) — vout(n — 1) et le taux de la variation du temps d’échan-

AT,
Te

tillonnage comme suit :

5
Pag, = A20,(n) ]T (3.15)

Pour un signal sinusoidal, le pas de sortie est proportionnel a la fréquence du signal ainsi qu’a son

amplitude, comme le montre la figure 3.6. La puissance maximale de bruit introduite par la gigue
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FiG. 3.6 — Effet de gigue d’horloge sur un signal sinusoidal échantillonné

d’horloge (& l'équation 3.15) doit étre inférieure a l'erreur de quantification du systéme (O'g). On

suppose que le pas entre deux échantillons peut augmenter jusqu'a la pleine échelle (pire cas). En
Pabsence de suréchantillonnage (OSR=1), on obtient alors:

Sr,.  LSB?
7)< 1

212 Vg ( (3.16)

A partir de cette expression, la valeur maximale de I'erreur due & la période d’échantillonnage s’ex-

prime par:

Te
or,

e < 3 x 2ENOB+2 (3-17>

On estime que la précision de phase de ’horloge d’échantillonnage peut avoir un impact majeur sur
la performance du systéme. Il est facile de perdre des décibels de plage dynamique (résolution) pour
quelques ppm ("part per million") de gigue. Afin d’estimer I’erreur autorisée, prenons un exemple. Une
résolution de 16-bits, & une fréquence d’échantillonnage de ’ordre de 300-MHz avec un OSR=1, exige
une précision de phase d’horloge meilleure que 4 x 1071 (4 femto-secondes), soit 1 ppm. Cette énorme
précision semble inatteignable méme pour une résolution moyenne de 16-bits. On recherche, donc,
des solutions notamment le suréchantillonnage en limitant la bande utile ainsi que la quantification
multibit.

Une autre remarque importante est que 'effet de la gigue d’horloge dépend de la valeur absolue de
la fréquence d’échantillonnage. Par conséquent, les performances d’un systéme passe-bande peuvent

subir plus de dégradations que celles d'un systéme passe-bas.
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3.2 Le bruit thermique et le bruit en 1/ f

3.2.2 Bruit thermique dans un amplificateur opérationnel (AOP)

Dans cette sous-section, ’évaluation du bruit thermique d’'un AOP sera discutée. La figure 3.7-a

montre une structure simple d’'un AOP qui est composé d’un seul étage différentiel. Le bruit thermique

(b)

FiG. 3.7 — Structure d’un AOP simple avec ses sources du bruit thermique, b) circuit équivalant de bruit
d’un AOP utilisé comme un amplificateur en combinaison rétraction capacitif

est lié au courant du canal et est modélisé comme une source de courant en paralléle a la sortie de
chaque transistor. Le bruit du transistor M5 ne contribue pas au courant de la sortie, puisqu’il est
présent dans les courants de drain de M2 et de M4, et par conséquent, il est annulé dans le courant
de sortie. Les sources de bruit des transistors peuvent étre représentés par une source équivalente sur
I'une des grille qui recoit I’entrée principale. En utilisant 1’équation 3.7, la densité spectrale du bruit

équivalant ramené a l’entrée d’AOP peut étre estimée comme suit [93]:

16kgT
Sy = 1 . (—
t(f) 3gm1 ( N 9Im1 39m1 Hz
T 16kgT |4

v i = 5-/B )
eq,rms,in 2 f 30m1 \/E

gms | _ 16k5T V2

) (3.18)

On remarque que la tension équivalente vis & vis de l'entrée est inversement proportionnelle & la
racine carrée de g,. Cela signifie que dans ce cas pour obtenir un AOP plus propre en terme de bruit
thermique, g,, doit étre augmenté. g,, a son tour peut étre augmenté en augmentant la consommation
ce qui n’est pas souhaitable. Alors, il faut faire des compromis entre la diminution du bruit thermique
et I’augmentation de la consommation.

Cependant, I'effet exact du bruit d’un AOP doit étre examiné dans le contexte du circuit qui ’emploie.
Afin de donner un exemple, considérons un AOP avec une rétroaction négative (figure 3.7-b). Notons
que le bruit de ’AOP est représenté par la source équivalente veq rms,in, €t qu’aucun signal d’entrée
n’est présent puisque seul I'amplification du bruit est le sujet de I’analyse. Nous supposons que ’AOP

est correctement compensé, de sorte que sa fonction de transfert peut étre exprimée avec un seul pole
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3.3 Bruit des filtres

comme suit :
%ut(s) _ G,
Vi(s) 14s7

G(s) = (3.19)

o1, G, est le gain d’AOP, et 7 est sa constante de temps. G, est déterminé par le facteur de rétroaction

8 = Cﬁ?c? et par le gain DC de 'amplificateur & sortie en courant A,. G, peut étre simplifié si
A > 5
1 1 Ch
— ~ =14 = 3.20
RSl (3:20)

7 dépend de la structure de ’AOP. Dans le cas simple de la figure 3.7-a, c.-a-d. un seul étage et sans

Go

. . C, . C1C .. . .
compensation interne, 7 vaut z-e- quand C, = C5 + e Ainsi la sortie peut s’exprimer par la

relation suivante :
UTt _ 4kgT
ou 3500

Notez que bien que la PSD de la source de bruit de I’AOP soit déterminée par g,,, la valeur de bruit

(3.21)

sortant d’un circuit amplificateur ne contient pas g,,. En effet, la PSD est inversement proportionnelle
A gm, alors que la largeur de bande de I’étage de compensation interne est directement proportionnelle
a celle-ci. Par conséquent, elle est annulée a la sortie. Cette indépendance de g, est une exception
inattendue en regarde de I’équation 3.18, car la charge et les circuits de rétroaction sont purement

capacitifs. En pratique, l'effet de g, se situe entre ces deux extrémes, (3.18 et 3.21).

3.3 Bruit des circuits de filtre, (intégrateur)

Le filtre de boucle d’'un modulateur A d’ordre L est en général composé de L étages. Chaque
étage peut étre un intégrateur ou un résonateur, (respectivement pour un modulateur passe-bas ou
passe-bande). La performance globale du modulateur peut étre sensible aux non-idéalités de chacun
des étages selon ’architecture et le role des différentes étages. Mais en général, 'influence des non-
idéalités du premier étage est beaucoup plus forte que celle des suivants. Cela est particuliérement
vrai pour les effets de la non linéarité et des bruits intrinséques, parce que celles des étages suivants
sont divisées par les gains des étages précédents. En revanche, certaines non idéalités des circuits
doivent étre séparément considérées pour tout les étages, par exemple le retard, la bande passante et
la saturation.

Pour des raisons de simplicité, nous analysons les conséquences générales d’imperfection du premier
étage dans le cas d’'un modulateur passe-bas d’ordre L, qui a une seule boucle, représenté & la
figure 3.8. Tout d’abord, considérons un intégrateur SC classique et non différentiel utilisé dans
un modulateur DT, comme cela est représenté sur la figure 3.9. Pour des composants idéaux, Cy
échantillonne la tension d’entrée V;, quand ®; est haut ("on"), puis se charge proportionnellement &
I'entrée avant que cette phase soit terminée, gi(n) = C1v;,(n). Pendant la deuxiéme phase (®2 = 1),
la capacité C se décharge complétement sur Co a travers la masse de ’AOP, donc:

1

@n+3) = @)+ V)
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FiGc. 3.8 — Structure d’un modulateur XA passe-bas
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Fi1G. 3.9 — Un intégrateur SC, qui est moins sensible auz imperfections des éléments

G

Vout(n+1) = VOUt(n) +
Co

Vin(n) (3.22)

La fonction de transfert de I'intégrateur, décrit dans la figure 3.9, est donnée par I’équation suivante :

1 271

Hint(Z) = @m

(3.23)

Quand C7 = Oy, ce filtre réalise la fonction de transfert d’un intégrateur idéal avec un gain unité.
En tenant compte des différentes capacités parasites, la fonction H;,.(2) peut étre présentée comme

dans I’équation 3.24 :

C1 (1—a)z"t
Hip, = — T
(%) Cy (1— Bz
1 G+ G+ Gy 1 C1, Cin
¢ T A+ OECECL T A et
g = 1+ C1+02+2Cm (3'24)

AC>
ou Cj, représente non seulement les capacités parasites a l'entrée de I'amplificateur opérationnel
mais aussi différentes capacités parasites dues aux commutateurs connectés a ’entrée négative de
Pamplificateur. # est un parameétre trés critique car il détermine la stabilité du filtre [95,96]. En
effet, si il est inférieur & 1, alors le filtre est stable. Idéalement, 8 vaut 1. Pourtant, en présence de
différentes capacités parasites en particulier la capacité d’entrée de ’amplificateur, ce paramétre peut
étre supérieur a 1. Dans ce cas, le pole du filtre se trouvera en dehors du cercle d'unité, |z| = 1, ce
qui signifie que le filtre est intrinséquement instable. Dépendant de la sévérité de I’erreur sur le pole
du filtre et de I'amplitude de 1’état initial du modulateur, 'instabilité peut étre introduite dans le

modulateur méme si 'entrée reste nulle. Cette instabilité est caractérisée par le fait que les signaux
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internes continuent & croitre sans étre bornés ou divergents méme si ’entrée du modulateur est nulle.
Mais il est primordial de remarquer ici que l'instabilité du filtre n’entraine pas directement celle du
modulateur. En effet, le filtre peut étre instable alors que le modulateur reste stable si le péle du
filtre est suffisamment proche de 1. Il est donc intéressant de déterminer l'intervalle de valeurs du
pole du filtre pour que le modulateur reste toujours stable [29]. Ces valeurs dépendant du modulateur
utilisé peuvent étre déterminées seulement par simulations. A partir de ’équation 3.24, on trouve la
condition :

C3+Cy Ca+Ciy

Co AC,

ol A est le gain statique de 'amplificateur. Cette relation montre que ’erreur sur le pole du filtre qui

Bo< ) (3.25)

est idéalement égal a 1 lorsque Cj, < C1 + Co (§ = 1), est inférieure a l'erreur maximale du rapport
capacitif.

Le bruit thermique d’un intégrateur SC est induit par la résistance des commutateurs (Rop,
comme dans le cas de ’échantillonneur-bloqueur). La figure 3.10-a montre le modéle d’un intégrateur
SC dans la phase d’acquisition (¢; = 1), ou la résistance de commutateur combinée des transistors

S1 et S, induit un bruit thermique v2(f) = 8RonkpT comme simplifié & la figure 3.10-b. Alors, la

(b)

Fi1G. 3.10 — Modéle d’un intégrateur SC avec sources de bruit thermique a) quand ¢1 = 1 b)quand ¢2 = 1,
¢) Véquivalant

densité spectrale du bruit a la sortie du filtre (2R,,, — C1) est donnée par:

— kT
02 = B~

c1 Cl

Par conséquent, la charge de bruit thermique échantillonné qi rms = C101,ms = kBT'C1 sera stockée

(3.26)

sur la capacité C1 a la fin de phase ¢1. Dans la deuxiéme phase, quand ¢9 = 1, deux autres sources de
bruits doivent étre considérées: le bruit de ’AOP et le bruit des commutateurs Ryp2 + Ropga comme
cela est décrit a la figure 3.10-c, ou I'équivalent du bruit de 'AOP (v, 4n = \/ 1§§BIT + Zﬁf)) est
ramené a 'entrée. A la phase suivante, ¢1 = 1 le bruit sortant de l'intégrateur sera transféré a la

capacité Cf, par une autre commutation entre I’AOP et la sortie. En tenant compte de tout ces bruits
thermiques échantillonnés, la densité spectrale équivalente (vis a vis I’entrée) peut alors s’exprimer
par [1,3,93,95] :

——— kT 4 1 —1— g
Un—in,total = TQ[ 3 C’L L(1+ C )

ol ng est le facteur de contribution de bruit d’AOP si il y a plus d’un étage simple. Dans le cas montré

] (3.27)

a la figure 3.10, n; vaut 1. On constate que le comportement de l'intégrateur & capacités commutées
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est essentiellement dominé par le facteur % qui dépend fortement de la dimension de la capacité.

Cela met en évidence la faible performance d’un intégrateur SC'. Semblablement, cette dépendance

est aussi forte dans un intégrateur de type SI du fait d’une relation similaire, 2?3?(1 +ny), [3,97].
Cependant, l'effet de bruit thermique peut étre beaucoup plus faible si on peut utiliser une structure
a temps continu (passe-bande ou passe-bas) du type présenté a la figure 2.35 |24], ou le bruit est
dominé par celui de I’AOP [W]. Autrement dit, avoir un faible bruit thermique est un des
avantages du modulateur a temps continu.

D’autres non-idéalitiés des intégrateurs, qui ne sont pas traitées dans ce travail mais peuvent

limiter les performances du modulateur sont :
— le défaut d’appariement des capacités,
— la non-linéarité des capacités,
— la non-linéarité des résistances des commutateurs,
— La vitesse de balayage limitée de ’AOP,
— La saturation de sortie de I’AOP,
— Le gain fini de ’'AOP.

En général, ces erreurs sont assez petites et n’influencent pas trop les performances globales, mais,
on doit quand méme les examiner [3-5,41,91]. Probablement, le pire cas est celui du gain fini I’AOP

qui limite le gain du filtre (équation 3.24) ainsi que celle de la vitesse de balayage limitée.

3.4 Non-linéarité du quantificateur (CAN)

La figure 3.11-a montre le schéma global d’un convertisseur rapide (CAN) a faible nombre de
bits (B=3 bit). Pour un CAN a 28 niveaux, un diviseur potentiométrique ("ladder") composé de
2B 11 résistances (ou capacités) détermine les différents niveaux de comparaison auxquels le signal
d’entrée doit étre comparé en traversant 27 comparateurs. Dans une telle structure, la précision
des tensions de référence dépend de 'erreur sur les valeurs de résistance qui constituent le diviseur
potentiomeétrique. Cette erreur peut étre de nature déterministe ou de nature aléatoire. Dans le
premier cas, des dispositions particuliéres dans le dessin des masques peuvent étre efficaces pour en
réduire leffet [4,91]. En ce qui concerne les sources aléatoires d’erreur, la dispersion est en général
réduite par un accroissement de la surface des composants. Dans le cas du diviseur potentiométrique,
si chaque résistance R a un écart type o la référence numeéro j, j € {1,2,...,28} est exprimée comme
suit [98] :

J G = 5)
Vi = 273%—17 OV = 22—323 (55)Vo» (3.28)

ou V,_p est la différence de tension aux bornes de I’échelle qui indique aussi le plage d’entrée du

CAN. Cette erreur est maximale pour le potentiel central (j = 2(B-1) _ 1) avec un écart type:

1 OR
g = ———(—=)V,,_ 3.29
ov;, 2\/273(}2) p—p ( )
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Heureusement, dans un modulateur de type XA qui utilise un CAN & faible nombre de bits, une

linéarité modérée, meilleure que % < qui est tout & fait possible avec les technologies CMOS

oL
actuelles, est suffisante.

L’élément clé du CAN est le comparateur qui a besoin & la fois d’un fort gain et d’une rapidité
suffisante. Un quantificateur compare la tension d’entrée avec une tension de seuil, ou une tension de
référence. Le comparateur de tension doit amplifier une petite différence entre ses entrées analogiques,
qui est souvent de quelques mili-volts, jusqu’a un niveau logique qui est de I'ordre quelques volts
(> QV%). Dans un modulateur & hautes performances, les trois grandeurs suivantes doivent étre

examinées pour chaque comparateur? :

— la tension de décalage "l'offset",

— T'hystéreésis

— le temps d’établissement.
Dans le contexte des modulateurs sigma delta, toutes les erreurs additionnelles qui se trouvent en fin
de boucle, par exemple celles du quantificateur, sont divisées par le gain des étages précédents. L’effet
de l'offset du comparateur est une erreur additionnelle et peut étre considéré de la méme fagon que

I’erreur d’appariement des potentiomeétres que 1’équation 3.29 traduit comme suit :

1 OR
O-ij)mar - 2@(?)%*? + O-Voffset (330)
Notons que la tension d’offset de chaque comparateur est ajoutée directement a chaque entrée, c.-a-d.

elle n’est pas divisée par la racine carrée du nombre de comparateur. oy, est en général inférieur

ffset
a quelques mili-volt, ce qui ne pose pas de probléme quand on applique un bon OSR et une bonne
NTF |2,4]. Une autre remarque est que si on utilise un seul diviseur potentiométrique mais avec plu-
sieurs quantificateurs, par exemple avec une architecture ping-pong ou entrelacé dans le temps [51],
I'effet de D'offset reste inchangé. Cette remarque intéressante sera utilisée dans notre proposition qui
sera expliquée au chapitre 6.

Une autre caractéristique importante a étudier est I’hystérésis du comparateur (voir la figure 3.11).
L’hystérésis du comparateur rend chaque décision dépendante des décisions précédentes, mettant une
mémoire dans les comparaisons. Cette mémoire peut créer des poles non désirés dans le systéme, qui
peuvent causer des erreurs dans les fonctions des transfert du signal (STF) et du bruit (NTF). Afin
d’empécher ce phénoméne et d’améliorer la vitesse du comparateur, on utilise souvent une technique
de remise a zéro avant chaque comparaison (voir I’exemple & la figure 3.12). Dans la phase de remise
a zéro, la sortie de la précédente comparaison doit étre maintenue par une bascule RS jusqu’a une
nouvelle décision valide.

En revanche le temps d’établissement joue un role beaucoup plus sérieux sur la précision que les
problémes étudiés précédemment. I1 limite en quelques sorte la fréquence maximale de comparaison,

surtout dans le cas des modulateurs a temps continu. Il est dii essentiellement & la bande passante

5. Le bruit thermique peut aussi contribuer a la performance d'un comparateur si son entrée est limitée dans un treés
petit intervalle, mais, ce n’est pas toujours le cas. De plus, la gigue d’horloge peut aussi ajouter des erreur et dégrader
la performance d'un quantificateur. Cette non idéalité sera évoquée dans la prochaine section
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Fi1G. 3.11 — Quantificateur : a)le schéma bloc global, b) le schéma du comparateur ¢) la réponse d’un com-
parateur réel aux trois différents niveaur d’entrées

finie des amplificateurs et & une caractéristique propre du comparateur : la métastabilité. Le temps
nécessaire pour atteindre un niveau logique bien défini en sortie du comparateur dépend fortement
de la tension d’entrée, et peut méme étre supérieur & une période d’horloge. Ceci affecte localement
le code thermométrique et peut conduire a des erreurs grossiéres en sortie du convertisseur, comme
Iillustre la figure 3.11-c.

L’idée d’utiliser une structure d’amplificateur simple au d’amplificateur cascode comme un compa-
rateur donne de mauvais résultats avec un temps d’établissement trés lent [1,3]. On utilise souvent
une structure dégénérée avec une rétroaction positive dont un exemple a déja été décrit sur la figure

3.12. Afin de mieux expliquer 'effet du niveau d’entrée dans un comparateur de type dynamique
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FiG. 3.12 — Un comparateur CMOS dynamique, il marque la sortie au front montant d’horloge

("dynamic latched-comparateur”), analysons d’abord un schéma symbolique d’une combinaison des

deux amplificateurs dans une structure de rétroaction positive montrée sur la figure 3.13, ou on sup-

Fi1G. 3.13 — Une combinaison des deux amplificateurs d’une structure de rétroaction positive dans un com-
parateur

pose que chacun des amplificateurs posséde un pole dominant, une transconductance directe g,,, une

résistance de sortie Ryyt, et une capacité de charge Cr. Par le modéle linéaire, on obtient alors [3]:

V,(t) dV,(t)
Ve (t Y = —Cp.—Y
gmVa(t) + R L™
Va(t) dV(t)
V, (t = (. 3.31
gm y( )+ Rout L dt ( )
Aprés simplification, nous avons les relations suivantes, ot A = g,.Row” est le gain de 'AOP, et
7T=C.Rout = u% = W—idB est la constante de temps de ’AOP quand w,, est la fréquence de passage

au gain unité et w_sgp est la largeur de la bande de I’AOP.

av, (¢
AV,(0) + V() = -7 ‘fif?f)
A0+ V() = 20

AV = V() - Vt) = —— dav T Iay—u, Lay (3.32)
— Ve e N '

qui peut avoir la solution suivante :

AV = AVp.e*"t = AVpen |, 7= —=— =L (3.33)
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ou AVp est la tension initiale, par exemple, la valeur de Ientrée. On remarque que la constante de
temps d’une combinaison de rétroaction positive est celle d'un AOP, mais, divisée par le gain de
I’AOP. De plus en diminuant la capacité de charge ou par 'augmentation de g,,, on peut construire
un comparateur plus rapide. Afin de générer une différence de tension & la sortie du comparateur
AViogique; le temps nécessaire est exprimé par :

Tiateh = T,.Ln[%.A’Aog‘Z“] (3.34)
Si a la fin de la période, la sortie du comparateur n’atteint pas d’une différence détectable par la
logique suivante, c.-a-d. Teom < Tigten, une erreur de métastabilité se produit. Autrement dit, la
sortie du comparateur aura une valeur entre 0 et 1, ce qui n’est pas logiquement défini. La valeur
de l'entrée différentielle minimum qui est nécessaire pour avoir une comparaison correcte a chaque
période est obtenue par la relation suivante:

_Tcom

Umin = AViogique-€ ™ (3.35)
Cette tension minimale correspond a la résolution du comparateur soit la valeur de la tension de LSB.
L’erreur de métastabilité du comparateur peut étre ensuite définie comme:

AWogiqe eiTcom 2B _Tcom

p, = Jmin Wt —9Be (3.36)

e

Viss Viss
Si le comparateur utilise une horloge avec deux phases complémentaires le temps de comparaison peut
étre considéré comme égal & la moitié de la période d’horloge. Par conséquent, la densité d’erreur de
meétastabilité s’exprime comme suit :

BW

P, =28 (3.37)

ou, fe = T% est la fréquence d’échantillonnage BW=f_34B comparateur = % est la largeur de bande
du comparateur en phase de comparaison. En plus, si le comparateur suit un étage pré-amplificateur
de gain A, la valeur de vy, & I'équation 3.35 ainsi que la probabilité d’erreur & I’équation 3.37 sont
divisées par le gain A,.

Pour conclure, ’erreur de métastabilité diminue d’une fagon linéaire en augmentant le gain du com-
parateur, alors qu’elle est atténuée exceptionnellement quand on augmente le temps de comparaison.
Cette conclusion peut étre intéressante quand un modulateur & temps continu rencontre la limite de
fréequence d’échantillonnage imposée par le temps de comparaison Teom, [24,51]. Par exemple, 1'uti-

3:4& au lieu de %, ou l'utilisation de deux séries

lisation d’un temps de comparaison équivalant a
de comparateurs entrelacés peuvent augmenter la limite de la fréquence d’échantillonnage jusqu’a la
faire doubler.

En tous cas, le temps d’établissement du comparateur doit étre considéré comme une partie du retard
de boucle du modulateur & I’étape de conception au niveau systéme méme si il ne limite pas de la
fréquence d’échantillonnage. Ce retard, qui représente une bonne partie du retard de la boucle, avec
I’ensemble des retards des autres éléments peut aussi limiter la performance ainsi que la fréquence de

fonctionnement du systéme global [28,33,35,36,99].
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3.5 Convertisseur numeérique-analogique interne (CNA)

3.5 Convertisseur numérique-analogique interne (CINA)

Un convertisseur numérique-analogique (CNA) est nécessaire pour reboucler la sortie de quanti-
ficateur a l'entrée du filtre du modulateur ¥ A. Le signal généré par le CNA interne (nommé Do(n),
"DAC-out") doit opposer au signal d’entrée. En outre, la sortie du CNA interne doit étre aussi propre
que D’entrée. Il est indispensable que I’ensemble des erreurs dues au CNA soit plus petite que la va-
riation minimale d’entrée que 1”on souhaite détecter.

Un convertisseur numérique-analogique réel transforme une entrée binaire B-bits v(n) en une sortie
analogique qui est mise a I’échelle par un gain A, accompagnée d’une erreur e(n) comme illustré sur

le schéma 3.14.
Do(n) = Aw(n) +e(n) (3.38)

Pour des raison de simplicité d’analyse, le coefficient A peut étre normalisé & I'unité, A = 1. Dans la

y(n):Dwn

Quantizer

=

b

F1G. 3.14 — Modéle des erreurs du CNA interne dans un modulateur multibit

pratique, ce coefficient est dénormalisé par rapport aux valeurs nominales des entrées et des sorties
du modulateur. La sortie du modulateur s’écrit alors®:

G(z) 1

V(z) = [X(2)+ E(z)]m + Q(z)m

= [X(z2)+ E(2)].STF(2) + Q(2).NTF(z) (3.39)

On voit bien que l'erreur due au CNA se retrouve en sortie via la fonction de transfert STF(z), de
la méme fagon que l'entrée principale de modulateur. Cela signifie que cette erreur doit étre toujours

inférieure a la valeur minimale d’entrée détectable:

erms ].
Domax < \/2.2(ENOB+1) (3.40)

Par exemple, pour une résolution globale de 18-bits, I’erreur maximale du CNA doit étre au moins
de 2719 soit 0.0002%. Cette précision est exigée, mais inatteignable quelle que soit la technologie.
Cependant, les concepteurs s’en approchent par différentes méthodes de correction dont certaines

sont étudiées dans cette section.

6. L’erreur ” E(2)” est un signal de nature stochastique pour lequel la signe peut étre choisir librement "plus" ou
"moins" dans les équations.
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3.5.1 Architecture générale du CNA interne

La majorité des CNA situés dans le rétroaction d’un modulateur XA, emploie des cellules unitaires
appariées ("matched units"). Le CNA peut avoir différentes structures, par exemple, thermométrique,
segmentée ou binaire. Parmi ces architectures, nous nous intéressons plutét au cas thermométrique
car elle est le meilleur choix pour le CNA faible bits mais haute résolution, dans un modulateur
3A. Un CNA thermométrique peut étre réalisé au moyen de plusieurs types de circuits électroniques
tels que des sources de courant pilotées "current-steering-DAC", des capacités pilotées "capacitor-
steering-DAC", et des résistances pilotées, "resistor-steering-DAC". Un CNA en courant est souvent
préférable dans le cas des modulateurs a temps continu pour sa plus grande rapidité, cependant, la
structure avec capacités pilotées est plus adaptée aux convertisseurs a temps discret de type "SC".
Dans la pratique, des composantes parfaitement identiques ou appariées ne sont pas possibles a
réaliser en raison des limites imposées par le processus de fabrication, le gradient de température des
dispositifs et le vieillissement des composants. La différence entre la valeur idéale et la valeur réelle
des composants est souvent appelée défaut d’appariement (Mismatch). Les erreurs de non- idéalitié
du CNA peuvent étre considérées comme une erreur additionnelle stochastique, comme le suppose
I’équation 3.38.

La figure 3.15 montre un exemple de fonction de transfert d’'un CNA réel et idéal dans laquelle les

’

7
. _A H /( 0] " r
Sortie-gnalogique gain-erreur /%// droit-idéal
FS - Domax Y, .
saturation
. , R
droit-adapté 2
\ u‘;//
e
“‘/
A
‘.‘/
el
Y d
21
A 7
i
<A <
"’.5"
.:’.,
Offseﬂ_ ,
........... CNA-code d’entree R
Alo M

FiGc. 3.15 — Exemple de fonction de transfert d’un convertisseur numérique-analogique multibit

deux extrémes de la courbe sont souvent superposés. Cela n’est pas vrai, mais ne pose pas beaucoup

de probléme, car, il ne se produit qu’une petite erreur linéaire de gain (dérivation de A & I’équation
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3.38). Cette erreur peut étre négligée car elle ne produit pas de distorsion harmonique si le modulateur
ne sature pas. En revanche, I'erreur de non-linéarité liée au terme e(n) a une grande influence sur la
résolution finale du modulateur puisqu’elle produit des distorsion harmoniques, qui selon ’équation
3.39, peuvent dégrader la performance globale du systéme.

Il existe des CNA qui réduisent des erreurs de défaut d’appariement des composantes en employant
des processus spéciaux en phase de fabrication, par exemple, un ajustement physique par rayon laser
("laser-trimming"). Cela cotite cher, cependant, et on ne peut pas complétement éliminer tous les
types d’erreur induites par le défaut d’appariement, comme par exemple celles qui viennent aprés
I'étape de la fabrication de la puce. D’autres méthodes peuvent alors étre utilisées, telles que la
correction numérique [77|, 'étalonnage (" calibration™) [100] et le brassage de sources par une méthode
d’appariement dynamique des composants (DEM). Pour cette thése, nous nous limitons au dernier cas
pour lequel différents algorithmes vont étre proposés (voir les deux chapitres suivants). Les techniques
de DEM réarrangent dynamiquement les interconnexions des composants du CNA thermométrique de
sorte que la moyenne d’erreur des composants soit minimale dans la bande du signal. Par conséquent,
Ierreur due aux défauts d’appariement peut étre réduite ou décalée le long de 'axe fréquentiel, et
ainsi, le SFDR, le SNDR et le ENOB d’'un CNA peuvent étre améliorés. Dans cette section nous
allons donner certains éléments nécessaires pour ’analyse et le développement de I’'idée de DEM, qui
sera présenté dans les chapitres suivants.

La structure d’'un CNA thermométrique simple est représenté sur la figure 3.16. o une entrée B-bits

)

sV, b
% t, ! do,(t)
5 t,
nT) ‘g SV, D
v(n o > 2 do.(t
/ e 0,(t)
B-bit 5 °
oS Es | u=2° .
3 °
©
S SVy | b do,(t)
t, e

|

F1G. 3.16 — Le schéma simple d’'un CNA thermométrique sans DEM

normalisée (c.-a-d. 0 < v(nT) < M, M = 2B) est d’abord transformée en code thermoélectrique
t(n). En 'absence d’un bloc intermédiaire de DEM, le code thermomeétrique est directement lié aux
cellules du CNA, sv(n) = t(n). Chacune des cellules D;, a une sortie analogique donnée idéalement
par I’équation 3.41. Afin de compléter cette structure, un terme égal & A28~ gt ajouté, qui rameéne
la sortie d’échelle normalisée a 1’échelle pratique. Pour des raisons de simplicité d’analyse, ce terme
de normalisation n’est pas considéré dans les équations ci-dessous. De plus, le gain A est supposé
unitaire.

A st osy(nT)=1
0

si sv(nT)=0 (3.41)

doj(t) = {

70



3.5 Convertisseur numeérique-analogique interne (CNA)

Le traitement numérique du premier bloc, décrit a la figure 3.16, doit sauvegarder la valeur du signal

d’entrée du CNA & chaque instant, comme les équivalences suivantes 1’explicitent :

M M
v(n) =t(n) t'(n) =) ti(n)= sti(n) (3.42)

=1 =1

ou, T est I'opérateur de transposition de matrice, t(n) est un vecteur qui se compose de M éléments
1 bit: [t1(n) ta(n) ... ty] , @ € {1,2,...,M}.

3.5.2 Erreurs statiques du CNA

Le modele statique d'une cellule (normalisée avec A = 1) de CNA reéel peut étre dérivé de
I’équation 3.41 comme suit :

1+eh; si svy(nT)=1

doi(t) = { el; si sv(nT)=0 (343)

ou, eh; est erreur additionnelle & la sortie de la cellule numéro i quant elle regoit une entrée sv;(n)
au niveau haut, et el; est ’erreur pour une sortie au niveau bas. Cette définition est représentée sur

la figure 3.17. On peut expliquer ce modele par la relation 3.44:
do;(t) = svi(n)[1 + eh; — el;] + el; = sv;(n)[1 + ;] + € (3.44)

ol, les nouveaux parameétres a; et €; sont des erreurs de type statique nommeées erreur de gain et
erreur d’offset de la cellule 7 et définies comme: o; = (eh; — el;) et €; = el;.

La forme du transitoire de sortie d'une cellule du CNA peut varier par rapport a la commutation

<

N
ehi

4t sv(n)

Fi1G. 3.17 — Modéle statique d’une cellule du CNA réel situe au chemin de retour

appliquée (sv;(n)). Les erreurs dynamiques qui concernent la forme transitoire de la sortie du CNA
sont analysées & la section suivante.
En prenant en compte la non idéalité donnée par I’équation 3.44, la sortie normalisée d’'un CNA

s’exprime par:

M M M
Do(t) =Y doi(t) = svi(n)[1+ o] + ) e (3.45)
=1 =1 =1

Cela peut se simplifier en utilisant 1’équation 3.42:

Do(t) = wv(n)+e(n)+e pour: nT <t<nT
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M M
quand : e(n) = Zaisvi(n) et e= Zei (3.46)
=1 i=1

ou e(n) est appelé 'erreur de non linéarité du CNA, qui dépend des caractéristiques des entrées sv(n),
donc, qui peut potentiellement produire des distorsions harmoniques. Le terme € est appelée I'erreur
d’offset, qui est indépendante de I’entrée.

Le terme e(n) est 'erreur la plus importante du CNA multibit que nous allons analyser par la suite. En
revanche, Uerreur d’offset a peu d’influence sur la performance d’'un CNA utilisé dans un modulateur
3A, surtout dans le cas passe-bande. De plus, la réalisation du modulateur en mode différentiel
peut diminuer l'effet des erreurs d’offset. La seule inquiétude majeure due a 'erreur d’offset apparait
lorsqu’on utilise deux systémes identiques en alternance ou en paralléle. Cette architecture peut étre
employée aux certains cas de modulateurs & temps continu [23,101].

Un autre résultat provenant de I’équation 3.46 est que le terme e(n) dépend plus du décalage de la
différence entre la sortie haut et la sortie bas (a; = e, — €;,) de chaque cellule que de leurs valeurs
absoluse. Ce raisonnement peut étre intéressant quant on veut optimiser le comportement dynamique
des circuit [31].

La cause d’erreur de «; est détaillée dans la référence [91]. Pour 'instant, nous allons calculer Deffet
des erreurs statiques dues au CNA multibit. Notons que, dans le cas monobit, le terme e(n) devient
une simple erreur de gain, (c.-a-d. do(t) = sv(n).(A + a) = sv(n).A’). Il n’y a donc pas d’effet de

non linéarité, ce qui constitue le grand avantage d’un systéme monobit.

Critéres du CNA

Aprés avoir présenté le modéle du CNA, nous rappelons certains critéres qui peuvent étre utilisés
pour I'analyse d’un CNA hors du modulateur.
Droite idéale:
La réponse analogique d’'un CNA idéal est une fonction identité ayant pour entrée un signal numérique.
Dans le cas normalisé, A = 1, cette droite s’étend de 0 & M = 28 comme décrit a la figure 3.15. Si
"x" est la valeur numérique d’entrée, I’expression de la fonction de transfert s’exprime par I’équation
Do(z) =z, pour 0 <z < M.
Droite adaptée:
La caractéristique réelle du CNA est obtenue en additionnant une & une les sorties des cellules qui
présentent des erreurs aléatoires, Do(z) = "M [(1 + eh; — el;) svi(n)) + el;]. La sommation de ces
variables aléatoires donne une réponse Do(x) qui s’écarte de la droite idéale. Il y a deux maniéres
d’exprimer cet écart:

— définir la droite des moindre-carrés qui fait apparaitre une erreur de gain et une erreur d’offset

supplémentaires.
— ou définir une droite reliant l'origine a Iextrémité de la caractéristique? : seule une erreur de

non linéarité de gain apparait. Cette droite adaptée que nous utiliserons par la suite, peut

7. c.ma-d. [Doadapte(0) = € = 2?11 el; pour x=0] , et [Dogdapte(M) = Zi]\il(l + eh;) pour x=M]
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s’exprimer par l’expression suivante:

M M M
o (14+eh;y) = > 2 el; .
Doadapte(w) = xZZil( ]\2) 2271 : + Zl el; = $(1 + 04) + € (347)
1=
<= Zi\il eh; 5 .
oll, @ = =5— est le moyenne d’erreur de gain du CNA.

Comme précisé auparavant, I'erreur € peut étre négligée® car, en pratique, elle ne produit pas d’har-
moniques. Alors, 'équation de la droite adaptée se simplifie comme suit Doggapte(2) = (1 + @).
Erreur de linéarité intégrale, INL:

La courbe réelle du CNA s’écarte de la droite utilisée dans 1’équation Eq.3.47 d’une quantité que I'on

appellera "I’Ecart". L’écart peut s’exprimer en "LSB" comme suit :

DO('T) B Doadapte (:E)

Ecat(z) = Do (3.48)
Pour faciliter la démonstration, on peut considérer que:
M
€= el 20, Dopes~M (3.49)

i=1
On définit alors l’erreur de linéarité intégrale ("Integral Non Linearity error”, INL ) du CNA par la

valeur maximale de I’écart. Par conséquent :

- - . N Zij\il i
INL(x) = Ecart(x) =~ Z(l +a;) —2(1+ M )
z;1 i M §
= 2(1 — ) ‘Z 1 (3.50)
=1 Jj=x+1

Si chacune des cellules du CNA présente une erreur aléatoire indépendante et uniformément distri-
buée?, la variance d’erreur ag( 2)» beut avoir une forme simple donnée ci-dessous, si les erreurs «; et

aj sont supposées indépendantes pour ¢ # j:

T M T M
2 T T ool = — Iy Lo
Oolw) = var| Z(l - M)ozZ - Z Maj} = var[Z(l M)az] + var[lz 7Y ]
i=1 j=z+1 1=1 j=z+1
a x Moo x
— . ] = 2
= wvar| ;(1 — )i ]+ var j;ﬂ 1% | == 5708 (3.51)

De forme parabolique, cette fonction passe par un maximum quelque part entre x =0 et x = M. Si

o 2
on prend (g(e;:”)”)) puis en trouve des point 0, on obtient alors le maximum d’écart qui est en milieu

d’échelle :

M
INLiaz = 024 maz = -0 (3.52)

T),max 4
Afin d’avoir un CNA monotone vis-a-vis de la variation d’entrée, 'INL doit étre toujours inférieure
a 0.5LSB.

8. On peut analyser ses effets séparément de ceux des «;
9. var(ay) = var(a) = o2, la distribution uniforme pour toutes les cellules du CNA
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Remarque: L’expression 3.52 est obtenue en utilisant les hypothéses prises dans les équations pré-
cédentes, c’est & dire Dopgq(z) = M. Connaissant I’écart maximal par rapport a la droite adaptée

3.47, la valeur du LSB change un peu, ainsi que I N L4, :

M

201+ 752)

1LSB=1+0oVM , INLpes = O (3.53)

Par exemple, 'erreur relative sur I'estimation de 'INL pour un défaut d’appariement & I’ordre de 1%

est de 0 oi/M’ ce qui est négligeable.

Erreur de linéarité différentielle, DNL:

Il s’agit de l'erreur d’incrément élémentaire (1 LSB) par rapport a 'incrément théorique. La caracté-
ristique de transfert sera monotone si DNL < 1 LSB; on s’efforcera de la limiter a 0.5 LSB. Dans le
cas d'un CNA thermométrique cette condition est déja remplie par la limite de 'INL dans I’équation

3.52, donc le DNL n’y a pas un role important.

3.5.3 Performances d’un modulateur avec CINA multibit réel sans correction

Afin de vérifier la performance globale du modulateur, les critéres de INL ou de DNL du CNA
interne ne sont pas suffisamment précis et utiles. La raison en est que le modulateur XA est sensible
a l'ensemble des paramétres dont une partie est lice au CNA interne. L’influence de la non-idéalité
du CNA est le plus souvent comparée a celle de lerreur de quantification (Eq.2.27); elle se retrouve
dans les expressions de SNDR, SFDR, DR et ENOB.

Afin de calculer I'effet de non idéalité du CNA-rebouclé, nous allons chercher une relation analytique
pour la puissance d’erreur dans la bande utile du modulateur. L’erreur peut étre récrite: e(n) =

Zij\il a;svi(n), (Eq.3.46). Elle peut s’exprimer par sa variance temporelle :

M
P. = Varle(n)] = Var[z ei(n)]
o i=1
= Z Varle;(n)] + Z Covarlei(n),e;(n)] (3.54)
i—1 i#j

Si nous supposons que la probabilité des signaux d’entrées aux entrées des cellules du CNA ont
une distribution uniforme, ’équation ci-dessus peut se simplifier en admettant!'® P["sv;(n) = 17] =
P[”sv;(n) = 0] = 3. On obtient alors:

Var[sv) = E[sv?] — E*[sv;] = % - (5)2 = - (3.55)

Durant la période d’observation, le terme «; est supposé constant, et invariant dans le temps. Par

conséquent :

2

Varle;] = Var[a;sv] = o2 Var[sv] = UZi (3.56)

10. Cela n’est effectivement vrai que pour des entrées proches de moitié de la pleine échelle.

74



3.5 Convertisseur numeérique-analogique interne (CNA)

Les termes de covariances a I’équation 3.54 dépendent des caractéristique stochastiques des entrées:
Covarle;,ej] = 0a,0a;Covar|sv;,svj] (3.57)

Cela ne peut malheureusement pas s’expliquer sous une forme analytique pour un signal arbitraire.
Cette dépendance est normalement faible quand les index "¢" et "j" sont distants, mais peut étre plus
fort pour les signaux consécutivement appliqués aux cellules voisines. Par ailleurs, ces dépendances
varient dans deux sens opposées, c.-a-d. une partie négative et une partie positive qui limitent ses effets
dégradants dans le cas d’absence de DEM. Une méthode de DEM en fait utilise cette dépendance afin
de diminuer I'erreur dans la bande utile. Au meilleur cas, une bonne manipulation des interconnexions
des cellules peut éliminer la premier partie d’équation 3.54 par celle de deuxiéme, ce qui semble une
intervention assez délicate en pratique qui est & la charge de ’algorithme de DEM.

En tout cas, on essaie de les simplifier afin de trouver une expression approchée. Pour l'instant, on
néglige leurs dépendances (Covar[sv;(n),svj(n)] =~ 0), mais on devra examiner les résultat par la

suite. Alors, la puissance totale des erreurs statiques du CNA se simplifie comme suit :

M M 0_2
P, ~ Z Varle;(n)] = Z - (3.58)
i=1 =1
Si les défauts d’appariements sont uniformément distribués, on obtient alors:
2
o
P~ = .
e ™~ T (3.59)

Oq

ce qui est conforme a 1’équation d’INL 3.52. De plus, son écart-type est : epms = R L’autre difficulté

a la suite de cette analyse, apparait lorsque 'on veut calculer la contribution d’erreur du CNA de
rebouclage a la sortie du modulateur. Cela provient du fait que I’erreur e(n) n’a pas un spectre défini,
car il n’est pas blanc comme le bruit thermique. Sa caractéristique est fortement liée a la fois & la
caractéristique stochastique de I’entrée du modulateur et a la caractéristique du modulateur, ainsi
qu’aux valeurs absolues de «o;s.

On peut supposer que la STF du modulateur fait passer la quasi totalité de ces erreurs en bande
utile comme il le fait pour le signal d’entrée. Par contre, le phénoméne de suréchantillonnage et le
filtrage suivant le modulateur limitent la puissance correspondant & ces erreurs dans la sortie du filtre.
Cependant, dans le pire cas, il est probable que toutes ces erreurs apparaissent en bande utile. Donc,

la contribution maximale d’erreur de défaut d’appariement du CNA est la suivante:

2 _ T
oL = ﬁ (3.60)
En tenant en compte de ces erreurs, le SNDR est calculé a partir des équations 2.27 et 2.41:
M \2
P, (55
SNDR = entre = —2v2 - (3.61)

Po. + P, Ta
Qinvand T 1€ONA T3ERGET )OSR T M

D’autre part, afin d’examiner un CNA composé des M cellules en dehors du modulateur, la résolution

propre a ce CNA sans aucune DEM peut s’exprimer par la définition 3.5:

ENOBCNA = L0g2[ ], en bit (362)

VM
\/§~Ua
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En pratique un autre phénomeéne di a cette erreur va dominer. Il s’agit de la modulation de l'erreur
de quantification qui s’étend tout au long de I'axe des fréquences. Autrement dit, la puissance de
bruit de la non linéarité produite par la modulation entre ’erreur du CNA et l'erreur de la quantifi-
cation fait augmenter le niveau du bruit dans la bande, méme si la contribution des erreurs donnée
par l’équation 3.60 n’est pas blanc. Dans la plupart des cas, la propre résolution de CNA (ENOB),
peut étre encore acceptée. En revanche, la présence de grands tons produit par la modulation avec
des signaux d’entrée n’est pas acceptable dans les systémes de communication, car ces tons limitent
fortement le SFDR du systéme.

Pour donner des chiffres, considérons un CNA 4-bits avec o, = 0.01. La résolution propre du CNA
ENOB vaut 8 bits. Le SNDR maximal d’'un modulateur, d’ordre 3 avec un OSR=64 et G= 0.2, qui
emploie un tel CNA est alors limité a 8 bits, contre une résolution idéale de ’ordre de 20 bits. Cepen-
dant, si le méme modulateur emploie un quantificateur (et un CNA) d’un bit, la résolution finale est
aussi 8 bit de méme qu’avec 16 cellules désappariés ayant 1% d’erreur. Cet exemple montre qu’une
quantification multibit ne peut pas donner une résolution supérieure & celle d’'une quantification mo-
nobit si les cellules du CNA sont désappariées méme d’un faible pourcentage. De plus, le SFDR d’un
tel systéme multibit peut étre plus mauvais que celui d’'un modulateur monobit similaire. La figure
3.18 monte le spectre de la sortie d’'un modulateur passe-bande multibit pour une entrée sinusoidale
proche de moitié de la pleine échelle ayant des parameétres: {L=3, OSR=64, B=4, M=16}. Le ni-
veau du bruit de quantification du cas idéal —125dB revient a la hausse vers —80dB pour le cas réel

avec une erreur de défaut d’appariement supposé o, = 0.01. La figure suivante (Fig.3.19) montre la

2
SNR =103 pour x=0.5 sin(wt);
max

140 - Ly
o 005 01 015 02 025 03 035 04 045 05

Fi1G. 3.18 — Le spectre de la sortie du modulateur passe-bande multibit a) idéal, b) avec un CNA réel ayant
1% d’erreur d’appariement sans aucune correction.

performance (SNDR) de ce modulateur vis-a-vis des différentes entrées. Comme on ’a théoriquement
prévu, la dégradation due aux défauts d’appariement est fortement liée aux caractéristiques des en-
trées, mais il manque une relation analytique adaptée. L’analyse simple ci-dessus qui se confirme par
des simulations, montre bien qu’un modulateur multibit, ayant quelques dixiémes de pourcentages
d’erreur d’appariement entre ses différentes cellules, peut avoir une performance beaucoup plus mau-
vaise qu'un modulateur monobit. Ainsi, pour bénéficier des avantages de la structure multibit, il est
indispensable d’utiliser au moins une méthode de correction, méme si cela colite quelques dizaines de
pourcentage de la surface et de la consommation globale du modulateur. Certaines de ces méthodes

seront analysées au chapitre suivant, et de nouvelles méthodes seront proposées au chapitre d’aprés.
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10 e —
Ideal-case——
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modulator delta-sigma 0OSR=64
801 =
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F1G. 3.19 — SNDR du modulateur multibit a) idéal, b) avec un CNA réel ayant 1%, 2% et 3% d’erreur
d’appariement.

3.5.4 Erreurs de non linéarité de la tension de sortie du CNA

Un CNA construit avec les condensateurs (C;, i € {1,...,M}) peut avoir un autre type d’erreur
que celles liées au défaut d’appariement des différentes cellules, lié cette fois & la dérivation de leur

valeur absolue vis-a-vis du niveau de tension de sortie (V,(t) = Vo + vo) [3,91].

Ci(vo) = Co + c1,(t) 4 cov?(t) + ... (3.63)

Cela produit une erreur de non linéarité (harmoniques) qui n’est pas négligeable si la variation de
tension de sortie est élevée, comme dans le cas d’un convertisseur numérique analogique classique
(sans modulation sigma delta) avec une résolution de 10 bit ou plus. Cependant, dans le cas d’un
CNA interne qui se compose, par exemple, de 16 cellules, cette non linéarité n’est pas vraiment
dégradante.

On peut également constater ce type d’erreur dans le cas d’'un CNA composé de sources de courant
pilotées, mais, par la variation de courant fuite dans I'impédance de sortie des cellules, si la résistance
ou la capacité de sortie de la cellule dépend de la tension. Pour un CNA constitué de sources de
courant piloté de faible bit cette erreur est négligeable. Par contre une résistance limitée de la cellule

influence la performance de ce type de CNA comme nous allons le montrer par la suite.

3.5.5 Influence de 'impédance finie de sortie du CNA

La figure 3.20 montre un exemple d’une structure simple de CNA thermométrique composée de
sources de courant pilotées et sa cellule de base. Dans le cas simple, chacune des cellules peut étre

représentée par une source de courant I, et une résistance de sortie R, = Gi Si la résistance de
u
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T
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F1G. 3.20 — CNA de type source de courant pilotée a) schéma global de M cellules b) une source de courant
et présentation d’erreur d’appariement

charge est supposée Ry, = (%7 le courant qui passe & travers la charge peut s’exprimer par:

x.Iy,

In(z) = — 27w
L(ZC) 1+ 2.Gy.Ry,

(3.64)

o1, x est 'entrée numérique du CNA. En général, R, est beaucoup plus élevée que Ry, et .Gy . R,

donc, z.G,.R;, < 1. Par conséquent, la sortie du CNA peut se simplifier :
Ir(z) ~ x.01,(1 — 2.Gy.Rp) = 2.1, — 2°Gy.Rp. I, (3.65)

Ce qui peut produire une harmonique d’ordre 2. Afin de limiter cet effet, [z.G,,.Ry| doit étre assez petit
pour 'entrée maximale de x. En supposant une entrée sinusoidale pleine échelle x(t) = % —I—%sin(wt),
dans laquelle le premier terme correspond au niveau équilibre d’un modulateur avec une source de

courant fixe, la puissance de cette harmonique peut s’estimer comme suit :

M? M?

Pp, ~ Gu.Rp. L)%, Opg, = 5 Gu-RiIy (3.66)

=
Quand, I, est supposé égal & 1 pour le pas LSB, la résolution finale du CNA s’exprime comme suit :

M 2R,
2v/30R, SUBMLR],

Par exemple, une résolution globale de 16 bit avec M=8, R; = 50 Ohm, exige une résistance de

ENOB = Log,| ] (3.67)

cellule supérieur a 22-Mega Ohm. Si cela n’est pas disponible, alors, on utilise plutét une structure
en cascade ou méme plus complexe [102-105].

En pratique, trois autres éléments peuvent intervenir, la résistance et la capacité finies de la cellule &
I'état "off", le courant qui passe au chemin de "Vpo — R, — Rout", et le capacité parasite & la sortie
Ceqg = 2.Con+ (M —2).Cof ¢ + Cpar. Une cellule de CNA de mode courant a aussi une résistance finie
R, ofy et une capacité Cyofp. Ryofp est en général négligeable devant celle de ’état "on", mais par

contre, la capacité C, ,rs est de l'ordre de la capacité de I’état "on". Un nouveau modéle de CNA,

78



3.5 Convertisseur numeérique-analogique interne (CNA)
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F1G. 3.21 — Modele d’un CNA de type sources de courant piloté avec ses éléments parasitaires ainsi que sa
réponse transitoire.

qui contient ces éléments parasites est représenté sur la figure 3.21. Cp,, est la capacité parasite de

sortie (pour le charge et et les connexions). Le courant de fuite de Vpc ajoute une partie pour Ir(x)

d’environ Rvi%u ce qui compense un peu l'influence de la résistance finie des cellules. Par conséquent,
L+ Bu

x

I’équation 3.64 doit se réécrire:

x.(]u + Gu.Vpc)
(1+ pz)

Ip(z) ~ (3.68)

ol, on simplifie par: p = % = Gy Ry. 1l est possible de définir une droite linéaire réelle pour la sortie

de CNA qui passe par les deux extrémités des valeurs données par 1’équation 3.68, c.-a-d. I1,(0) = 0 et

I (M) = %. Cette ligne appelée droite adaptée I} (z), s’exprime par la relation suivante :
a:.([u + Gu.Vpc)
I} (z) = 3.69
Par conséquent, erreur de linéarité du CNA peut s’exprimer comme suit :
An (@) = In(e) = Ih(x) = 2.(Tu + Gu.Voo)[— L
T e e T Uk pr) (14 pM)
= px(M —x).(Iy + Gu.Vpe) (3.70)

Cette erreur a une forme parabolique qui passe par une valeur maximale pour z = %, tout comme
celle de lerreur d’appariement ( en équation 3.53). L’erreur maximale est estimée selon Ay, () =
pMTQ.(Iu + Gu.Vpe). On constate que par cette définition, Vpo ajoute un gain linéaire, donc, il n’a
pas d’influence sur la linéarité du systéme. Ce raisonnement n’est pas conforme avec les définitions et
les discussion présentées par [24,102] en raison de sa définition qui révéle seulement la non linéarité.
Alors, on peut définir un nouveau courant de la cellules unitaire comme I, = I,, + G,,.Vpc. De plus,
dans le cas de réalisation en mode différentiel, Vpo est idéalement fixé & zéro. La puissance d’erreur
statique de la résistance finie des cellules vaut G%u = pMTZ.I{LZ. En prenant une valeur normalisée

pour la cellule unitaire avec I/, = 1 la résolution finale s’exprime alors par :

2R,

2
ENOB =L — 1=1L T
092[\/§pM] 092[\/§M.RL

] (3.71)
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La puissance des harmoniques peut se calculer a partir de 'expression 3.69, qui permet d’estimer
le SFDR. Dans le cas non différentiel la seconde harmonique est dominante, alors que dans le cas
différentiel la troisiéme harmonique limite le SFDR, comme cela est donné par les relations suivantes
[24,102]:

2
SFDRnon,diff = 20L0910 [1 + m(l + 1 + pM)]
2
SFDRdiff = 40Logm [2(1 + m)] (3.72)

En ce qui concerne l'effet dynamique de I'impédance de sortie des cellules, ’analyse peut se faire

comme dans le cas statique en posant :
R, Ry,
Z(x) = —(@Cuon)ll (M = 2)Cuoss|CL] = —=2(Cuon = Cuorf)II(CL + MCuopf)  (3.73)

au lieu de %. Cependant, on peut noter que (Cr,+MC, o¢f) ne dépend pas de l'entrée x, il ne produit
donc pas d’effet non linéaire; il peut étre considéré une partie du filtre de systéme. Le terme imaginaire
2(Cyon — Cuoff), qui dépend de 'entrée, peut étre aussi moins génant parce que la différence de la
capacité de cellules entre deux état "on" et "off" est en général plus petite que leurs valeurs absolues,
surtout quand on utilise une structure de commutation avec SRD "Swing Reduced Deriver" ainsi que
les transistors fantémes comme nous 'avons proposé dans [51] (voir chapitre 6).

En conclusion, I'effet d’impédance limitée des cellules du CNA est dominé par la résistance, mais pour
un CNA interne CMOS, elle ne pose pas de probléme sérieux tant que le nombre des cellules reste
faible. En revanche, d’autres effets comme I'impulsion transitoire " Glitch" et le temps d’établissement

doivent étre examinés.

3.5.6 Erreurs dynamiques des CNA

Certaines imperfections ont une influence considérable sur les performances dynamiques du C N A.
Ces erreurs dynamiques sont liées & la forme du signal de sortie du CNA et aux caractéristiques des

commutations des cellules. Ces erreurs dynamiques sont classées comme suit :

— déséquilibre entre le temps de montée et le temps de descente,

phénomeéne de "Glitch" au instants de commutation,
— injection de charge d’horloge "CFT"
— gigue d’horloge,

Effet des impulsions transitoires Glitches

1l s’agit d’impulsions transitoires du signal de sortie dues aux commutations & grande vitesse des
sources de courant. Pendant une transition entre deux niveaux de sortie, un niveau de sortie erroné

peut apparaitre a cause de la différence des temps de propagation de chaque bit. Par exemple dans

un CNA binaire, pour une entrée digitale qui varie entre 0111111 et 1000000, si le bit de poids le
plus fort M SB change d’état plus rapidement que le bit de poids le plus faible LS B, la sortie va étre
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1111111 pendant un court instant. De la méme facon, la sortie peut correspondre au code 0000000 si

le LS B varie plus rapidement que le M SB. La figure ci-dessous illustre ce phénoméne. La puissance

MSB MSB —

—_
—

LSB —_— LSB

MSB+LSB
(au lieu de LSB)

(@) (b)

t t

("0” au lieu de MSB)

F1G. 3.22 — Les impulsions transitoires, a) glitch positif, b) glitch négatif.

d’erreur du glitch dépend du nombre de bits commuteés, exprimé par [Nz(n)|, et du décalage entre le
moment de la commutation "on" vers "off" et le moment de la commutation "off" vers "on", exprimé
par 7; pour la cellules numéro "¢" avec une sortie de valeur nominale I;. Dans le cas d’'un CNA en

courant, 'erreur de glitch peut s’exprimer par:

Oglitch = Z I (3.74)
1ENg(n)

La valeur Alg;icn, peut étre négative ou positive. En pratique, le signal de glitch n’a pas une forme
rectangulaire comme représentée a la figure 3.22, par conséquent, 7; doit exprimer une valeur effective
de sorte que la surface finale 7;I; reste équivalente a celle de la surface réelle. De plus, on peut
simplifier I’équation en prenant une valeur moyenne pour toutes les 7; dénoté par 7, ce qui est en
fait la différence moyenne d’entre le temps de propagation "0" et celle de propagation "1" dans les
cellules. L’erreur maximale d’'un CNA B-bit binaire correspond a I’entrée de moitié d’échelle selon la
formule [102] :

Oglitch,mazx — V 2B — ILSB? (375)

Du point de vue statique, cette erreur doit étre inférieure a 0.5LSB comme celle de I'INL.

L’erreur de glitch est une grande faiblesse des convertisseurs binaires. Cependant, dans le cas d’un
CNA thermométrique sans méthode de DEM, le probléme est moins grave que dans le cas précédent,
car 'erreur maximale est liée & la différence entre deux codes consécutifs Ny(n). Dans un CNA sur
échantillonné, une telle différence est en général assez petite (par rapport au terme (28 — 1) dans
Péquation ci-dessus). Par contre, en utilisant une méthode de DEM ( n’importe quelle méthode sauf
la "Restricted-DEM" [106]) la probabilité d’erreur de glitch augmente ce qui limite la performance
de DEM.

Plusieurs techniques ont été développées afin de résoudre le probléme du glitch. Parmi ces techniques,
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l'utilisation d’'un CNA de type remise a zéro RZ (" Return-to-Zero") peut complétement éliminer le
glitch, mais, la sortie rencontre d’autre problémes comme l'effet de la gigue d’horloge et la non
linéarité imposée par I’amplitude supplémentaire des sorties de la cellule RZ. Dans le chapitre 6 nous
présenterons un nouveau type de CNA-RZ qui peut limiter I'effet de glitch sans autre effet dégradant
supplémentaire.

Une autre méthode, qui est préférable, consiste & utiliser un bloc d’anti-glitch "deglitcher" suivi d’un
étage de synchronisation. Un circuit deglitcher équilibre le temps de propagation de I’état "1" &
I’état "0" et le temps de propagation inverse. Dans le chapitre 6, nous présenterons aussi un nouveau
procédé [51].

Injection de charge d’horloge (CFT, clock feedthrough)

Cette erreur constitue une limitation majeure des sources de courants commutés. Elle se produit
lorsque les transistors interrupteurs passent de 1’état on a I'état off. Il y a tout d’abord la fuite des
électrons stockés dans le canal quand l'interrupteur était passant. La grande partie des électrons
s’évacue dans la source et le drain. Il y a aussi un transfert d’énergie entre la grille, la source et le
drain, a chaque variation de la tension V, en raison des capacités parasites Cy, et Cyq (voire la figure

3.23), ce qui peut se limiter en employant des transistors fantémes. Une technique complexe, qui peut

JLVa

o
|
|

Fi1G. 3.23 — Illustration de l’injection de charge d’horloge dans une cellule de CNA de type courant commuté.
limiter ces effets, sera présentée au chapitre 6.

Temps de transition, t,, et t,s

Le processus de commutation des sources de courant peut se répartir en deux phases distinctes.
Durant la premiére phase, les signaux de commande font basculer le transistor interrupteur de 1’état
bloqué (off ) a la saturation (on), tandis que 'interrupteur complémentaire va basculer dans le sens
opposé. Cette phase s’achéve quand les signaux de commandes atteignent leur valeur finale.

Durant la deuxiéme phase, le potentiel de drain du transistor interrupteur V, (nceud o dans la figure
3.20) ainsi que celui de la source commune Vx varient jusqu’a atteindre leur état permanent. Les
variations du potentiel V,, dépendent de la capacité parasite au noeud o et de la charge & la sortie

(7)), et le potentiel Vx dépend de la capacité parasite au nceud X et de la transconductance du
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commutateur (Sy).

Ainsi, une longueur et une largeur minimale des transistors commutateurs Sy et une largeur minimale
du transistor C's permet de réduire le temps d’établissement. Cependant, les largeurs des transistors
Sw et Cg sont directement liées aux capacités parasites. Dans ce cas, augmenter la largeur des
commutateurs Sy peut compromettre le transfert de charge (clock-feedthrough).

Malgre tous les moyens d’optimisation au niveau du circuit, le temps de transition des cellules du
CNA 4 courant commuté peut encore influencer la performance du systéme par deux effets. Comme
cela a été présenté dans la section précédente, une différence non nulle entre le temps de transition de
"0"a"1" ton = tg+t, et le temps de transition au sens opposé L, = tzl—i—tf, fait apparaitre une erreur
de glitch. Méme si on ajuste ces parameétres pour que leur différence soit nulle (to, = tors # 0), leurs
valeurs absolues ajoutent une erreur importante dans le cas de CNA de type NRZ "Non-Return-to-
Zero". Comme le montre la figure 3.24, la surface (équivalent de charge transférée) pour deux séries de
données équivalentes (par exemple, {0,1,1,0,0} et {0,1,0,1,0}) n’est pas la méme, ce qui produit une
erreur dépendant du signal d’entrée. Ainsi, on préfére utiliser un CNA de type RZ en diminuant ses
effets secondaires. Dans le cas d’'un CNA-RZ, il suffit de considérer la surface réelle d’'une impulsion
équivalent a celle de sortie de cellule au niveau systéme [99,107]. En tous cas, ’ensemble des temps

de transition doit étre plus petit que la période de commutation, to, + topf <K Te.

3.6 Effet de la gigue d’horloge

Un signal d’horloge réel posséde en général un peu d’incertitude sur la valeur de sa période ap-
pelée la gigue d’horloge. Ainsi, chaque fois quune opération doit se réaliser & un instant précis, par
exemple I’échantillonnage, la gigue d’horloge peut dégrader les performances du systéme (voir la fi-
gure 3.25-a). Si erreur de la période d’horloge T¢ est notée o, 'expression de l'erreur sur la sortie
d’un échantillonneur est donnée a I’équation 3.17, ou elle dépend de 'amplitude et de la fréquence
de signal d’entrée. Ce principe, c.-a-d. la dépendance par rapport a la variation d’amplitude et de
la fréquence de signal d’entrée est toujours la méme, mais I'influence est différente selon le type de
modulateur.

Dans un modulateur de type discret, 'échantillonnage s’effectue avant que le signal n’entre dans
la boucle du modulateur. En pratique, 'erreur de SAH incluant ’effet de gigue limite la fréquence
et la performance du convertisseur DT de sorte que leurs applications actuelles restent inférieures
& quelques dizaines de MHZ. Et puis, ’autre signal d’entrée de la boucle, c’est & dire la sortie de
CNA-SC a une forme de transition exponentielle. Par conséquent, l'effet de la gigue d’horloge a une
influence limitée sur la performance d’'un modulateur discret, sauf si la bande passante de ’AOP de
I'intégrateur est limitée [1].

En revanche, l'effet de la gigue d’horloge devient un obstacle fondamental pour un modulateur XA
a temps continu [40,43,108-110]. La dégradation de la performance di a la gigue peut varier en
fonction de I'architecture et des caractéristiques de modulateur surtout celles de CNA interne. Dans

cette section, nous voulons évoquer le phénomeéne de la gigue d’horloge. Les résultats de cette analyse
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Fi1G. 3.24 — Erreur de la sortie d’une cellule du CNA pour deuz séries de donné équivalant: a)NRZ, b)RZ.

seront utiles afin de présenter une nouvelle solution d’amélioration au chapitre 6.

3.6.1 Effet de la gigue d’horloge dans un modulateur & temps discret

Dans un modulateur & temps discret, 'erreur de la phase d’horloge est essentiellement induite
par le SAH. Pour une entrée x(t) = A;,sin(2w ft), le spectre et la puissance dans la bande de cette

erreur peuvent s’exprimer comme suit [44]:

A2 onf ., o 1
Sipr(f) = 5 ( 7 )2‘(%)2(7)2
7r2Az2nmacc o
Nj%DT,maz = W'(%)z (3.76)

oil, o2 est la variance de gigue d’horloge. Contrairement au SAH, I'erreur de gigue a un effet négligeable

par rapport au filtre et au quantificateur interne puisqu’ils ont un temps d’établissement assez court
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Fi1G. 3.25 — Lieu d’erreur de gigue d’horloge dans un modulateur: a) DT, b) CT général, c) exemple d’un
CT de troisiéme ordre.

en utilisant des signaux produits par le circuit & capacité commutées "SC", comme sur la figure 3.26.

Récemment, [44] a, pour la premiére fois, montré que si la bande passante de I’AOP utilisé dans le
T

CLK ot

Entrée 1 0 1 1 0 0 1
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NRZ I I I I I
0
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0

Fi1G. 3.26 — L’erreur de gigue d’horloge pour une cellule de CNA a) SC b) NRZ, ¢) RZ avec une durée de
50%.
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3.6 Effet de la gigue d’horloge

filtre d’'un modulateur DT n’est pas suffisamment large, la constante de temps des circuits SC, 7g¢

peut varier vers une valeur effective plus grande faisant de sorte que 'effet de la gigue augmente.

3.6.2 Effet de la gigue d’horloge dans un modulateur CT

Dans le modulateur a temps continu "CT" (figure 3.25-b), deux sources d’erreur dues a une horloge
non idéale existent, au sein du quantificateur et du CNA interne. L’erreur d’échantillonnage, qui se
produit dans le quantificateur est rejetée par le gain de boucle | NT'F(s) |. Cependant, 'importance
de leffet de gigue d’horloge dans un modulateur CT est liée aux commutations du CNA, comme cela
a été montré dans beaucoup de publications. Ceci di & la forme rectangulaire des signaux de sortie
des cellules du CNA généralement utilisées dans le cas CT. La sortie de la cellule est modulée par
la variation du temps de commutation comme sur la figure 3.26. Dans le cas d’une cellule NRZ, la
gigue influence la sortie une fois par période si ’entrée de la cellule change, sinon il n’y a pas d’erreur.
En revanche, la gigue d’horloge influence la sortie non nulle de chaque cellule type RZ deux fois par
période au front montant et au front descendant. Notons que les erreurs induites aux deux fronts
différents sont en général indépendantes. L’amplitude d'un signal RZ (avec une durée de 50%) est
aussi deux fois plus grande que celle de signal NRZ équivalent.

Afin de mettre en équation l’effet de la gigue d’horloge, plusieurs méthodes analytiques ont été
développées [33,40,43,108-110]. Dans une approche compléte, U'effet de la gigue doit étre examiné
pour toutes les branches de rebouclage comme dans ’exemple d’un modulateur CT d’ordre trois
sur la figure 3.25-c. Pour chacune des sources, 'erreur de gigue ainsi que la fonction de transfert
de chaque branche a la sortie du modulateur doivent étre estimées séparément. Cependant, on peut
constater que l'effet de la gigue est une erreur de type additionnel, et donc, celle du premier étage
joue un roéle plus important que celles des étages suivants. Nous considérons ici seulement I'erreur
du premier étage dans les deux cas NRZ et RZ. En raison de la présence d’au moins un intégrateur
(ou résonateur) entre la sortie du CNA et lentrée du quantificateur, seule la surface totale du signal,
(charge du fi%H)TeMT] I(t)dt ), produite par le CNA peut définir U'erreur de gigue. Donc, la sortie
de chaque cellule est considérée comme un rectangle d’amplitude A et de taille 7 + §7 au lieu de la
forme réelle. De plus nous supposons que la gigue d’horloge est une erreur de type Gaussien (avec
une moyenne nulle). En réalité, elle n’est pas blanche puisqu’elle a une distribution de type (fj_ti}e)
comme le montre la figure 3.27. Afin de prendre en compte la forme réelle de la gigue, il faudrait faire

Y

1/f

FiGc. 3.27 — La densité spectrale de gigue d’horloge réelle, ce qui n’est pas blanche
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3.6 Effet de la gigue d’horloge

une analyse plus détaillée, ce qui n’est pas envisagé dans le travail actuel.
Pour un CNA de type NRZ (7 = T.), avec une entrée v(n), I'expression de cette erreur est
[43,108-111]:

ot

T
1 5 02 1
OSE = ae xT—gx OSE (3.77)

ejnrz(n) = [v(n) —v(n—1)]

Nj%CT,NRZ ~ warlej Nrz] X

2

ol le spectre de la gigue est supposé blanc, o x,

est la variance de la variation d’entrée du CNA, puis
N ﬁoT, NRz montre la totalité du bruit de la gigue dans la bande utile. Par conséquent, la résolution

maximale du CNA s’exprime comme suit :

| Log,| MVOSR
23N, cr NRZ 23 o, T

v

ENOBj,CT,NRZ = L0g2[ (378)

La valeur de o, doit étre évaluée en fonction de I’architecture du modulateur et des caractéristiques
du signal d’entrée. Elle dépend en pratique de deux facteurs différents: la vitesse de variation d’en-
trée, et erreur de quantification. Dans le cas d’un modulateur monobit, o, =~ est estimé de maniére
analytique |108] et de maniére numeérique [109] (de l'ordre de %) Dans le cas d’'un CNA multibit, la
valeur exacte de o, vaut entre "1" et 222 [108]. Si on considére que I'entrée du modulateur x(t) est
limitée dans la bande avec un OSR assez grand (par exemple OSR > M), o, reste modérée dans
la limite de 1 LSB. Cela confére au CNA multibit de type NRZ; cela limite efficacement D'effet de la
gigue. Cette expression se vérifie par différentes simulations qui montrent, par exemple, qu’une gigue
de lordre de 1% limite la résolution finale d’un modulateur monobit a 8 bit quand ’OSR vaut 64.
Cette méme gigue d’horloge limite la résolution du méme modulateur mais avec un CNA 4-bit, a 12
bit.
Dans le cas d’'un CNA de type RZ, il faut considérer trois différences par rapport au cas NRZ:
— le nombre de fronts pour lesquels la gigue intervient est de deux par période d’horloge,
— l'amplitude d’une cellule RZ de largeur d’impulsion 7 qui doit étre multipliée par % pour fournir
la méme énergie,
— 0, doit étre remplacé par la variance d’entrée absolue o, car l'effet de gigue d’une cellule RZ
dépend de la valeur absolue d’excitation.
Ainsi, Ueffet de la gigue dans la bande utile devint au moins deux fois plus élevé pour le cas RZ que
celui du cas NRZ. Cela peut s’exprimer par la relation suivante [108,110]:

2
or 1

2 — 2

(3.79)

Dans le cas monobit, o, vaut 2 au lieu de 0.7 pour o, dans I'expression 3.77.

Cependant, une trés grande différence peut apparaitre entre le CNA NRZ et le CNA RZ quant ils ont
une structure multibit. Comme on I’a vu précédemment, la variation de ’entrée d’un CNA multibit
est de 'ordre d’'un LSB, alors que la valeur d’absolue de I'entrée varie de "0" & "M". Autrement

dit, la résolution maximale d’'un CNA de B bit de type RZ peut étre limitée par la gigue d’horloge
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3.6 Effet de la gigue d’horloge

d’environ (B+1) bits inférieure a celle d'un CNA similaire de type NRZ.

Il existe un cas encore plus mauvais, qui est celui de 1'utilisation de deux CNA RZ complémentaires.
Cette structure est un bon candidat pour la conception d’'un modulateur & temps continu, on peut
grace a elle ajuster ’équivalence entre la fonction de transfert DT et CT en faisant varier les coefficients
d’un rebouclage multiple [101]. La puissance de bruit de la gigue peut doubler par rapport au niveau
donné par I’équation 3.79 [109].

Il faut rappeler que l'effet de la gigue analysé dans cette section est général de sorte qu’il n’y a pas
différence selon le type d’application passe-bas ou passe-bande. Cependant, en raison de la présence
directe de la valeur absolue de la période d’échantillonnage (T, = i), dans tous les cas, la performance
d’un modulateur passe-bande est plus susceptible d’étre limitée par la gigue que celle d’'un modulateur
passe-bas qui fonctionne en général en basse fréquence.

Par ailleurs, nous avons une remarque importante non rapportée dans la littérature sur la différence
entre le fonctionnement d’un modulateur multibit passe-bande et celle d’'un modulateur multibit
passe-bas vis a vis de la gigue d’horloge. En utilisant un CNA RZ dans le cas passe-bas, leffet de la
gigue est en général indépendant de ’amplitude de ’entrée, alors que, dans le cas passe-bande, cela

est le contraire. Plus de détails sur cette remarque seront donnés au chapitre 6.

Solution proposée afin de diminuer 'effet de la gigue

En gros, cing solutions ont été déja présentées par lesquelles 'effet de gigue d’horloge, dans un

modulateur YA a temps continu, peut étre limité.

— utilisation d’'un CNA ayant une forme de signal du sortie exponentiel décroissant ("decaying"),

par exemple, de type SCR [43] ou de type sinusoidal [112,113],

— optimisation de la fonction de transfert de bruit de quantification,

utilisation d’'un CNA multibit de type semi RZ,
— utilisation d’un filtre de type FIR aprés le CNA,
— utilisation des filtres de type "Transmission-line"

Un CNA de type SCR utilise une forme exponentielle produite par une capacité commutée (C) au

travers d’une résistance (R), comme sur la figure 3.28. Afin de minimiser 'effet de la gigue, la constante

C;
U R I fs ET
ey s Ty Ty Yim) Tl 3005 ool 1 5
o—AN—@—A(5) -—a/o—x}d:-——> e Zol| f
=z b ay ay ag
RrZ
RI N /Iﬁl:
ey =Vref ]
I - ey &
£
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(a) I 5 (b) /(?\, cos(iiyt)

Fi1G. 3.28 — Modulateur a temps continu monobit a)avec un CNA de type SCR, b) avec un CNA sinusoidal

de temps de 74, = RC doit étre d’environ 10 a 15 fois inférieure & la période d’échantillonnage,
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3.6 Effet de la gigue d’horloge

et la dynamique (amplitude) de sortie du CNA doit étre d’un ordre plus élevé que dans le cas
normal pour le méme niveau d’entrée. Cette structure rend un modulateur CT aussi robuste vis-
a-vis de la gigue qu'un modulateur DT, cependant, certains avantages de réalisation en mode CT
sont malheureusement éliminés. Par exemple, la bande passante, la vitesse de balayage et la plage
dynamique des AOP doivent étre congus avec environ les mémes limites que celles du modulateur
DT. D’autre part, la réalisation d’'un CNA ayant une sortie de forme par exemple sinusoidale est
en pratique complexe et coiiteuse. La fréquence de sortie d'un CNA de forme sinusoidale doit étre
synchronisée par la fréquence de ’horloge d’échantillonnage, ainsi que 'amplitude de ce type de CNA
est au moins 3 fois grande que la celle d'un CNA NRZ normal.

La deuxiéme solution, c.-a-d. 'optimisation de la NTF du modulateur, a été présentée dans [114].

Cette solution est basée sur ’équation 3.77. En négligeant la faible variation d’entrée d’un modulateur

devant le bruit de quantification o, le terme Uiv peut étre estimé par la relation suivante:
o2 = warfp(n) —v(n —1)] = var[(1 — 2 "V (Z)]
o o , .
~ Q/ | (1 — e ).NTF(e?*) | dw (3.80)
2 0

ai peut étre minimisé en minimisant ’ensemble de la multiplication ci-dessus dans la bande, comme
v

décrit sur la figure 3.29. Elle permet une amélioration limitée en jouant avec NTF, que peut étre

X(t) FIT 11-e? INTF(e™)]

—>{ (1) y[n] C & C}
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Fi1G. 3.29 — Solution proposé afin de réduire leffet de gigue d’hologe en faisant varier NTF a) modeéle de
gigue d’un CNA NRZ, b) l'optimisation de NTF dans la bande.

disponible si le bruit de quantification n’est pas a la limite de résolution du systéme. En plus, si la
gigue a une forme non Gaussienne cette solution devient plus intéressante.

Cependant, nous estimons que le meilleur moyen de lutter contre ’effet de la gigue d’horloge consiste
en pratique a utiliser d'un CNA semi-RZ grace auquel les avantages du mode RZ peuvent étre obtenus
sans subir la contrainte d’effets supplémentaires de gigue plutot qu'un CNA NRZ [48]. Cette solution
peut aussi étre employée avec la solution précédente, pour laquelle nous proposons des circuit au
chapitre 6.

[115] a présenté une autre solution par laquelle l'effet de gigue d’horloge peut étre repoussé en dehors
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3.7 Retard de la boucle

de la bande utile par le filtrage du signal de rebouclage. Cette méthode peut étre utilisée pour un
CNA monobit. Dans le cas d’'un CNA multibit, les circuits supplémentaires deviennent complexes.

Le principe est représenté sur la figure 3.30 et les détails se trouvent dans les références [111,115]

X(t) 1 @ 1| Ye() p-bit V(n) l

- - CAN

r(t)
F@] Fie  |G@ I

T semi-numeriqueT Do(t) c q, I

sl T HI

AT

r(t), avec filtre YAA’%
numerique |
ftype: FIRT S

Fi1G. 3.30 — Solution proposé afin de réduire leffet de gigue d’horloge par un filtrage Semi-FIR sur le signal
de rebouclage a)position du filtre, b)un exemple defonctionement de filtre.

La derniére solution, qui est présentée dans les références [25,26], tente de tirer bénéfice de la fonction
de transfert des guide d’ondes, par exemple, celle des "Transmission-line". Une telle fonction de
transfert a des caractéristiques similaire aux circuits & capacités commutées SC. Cette solution n’entre
pas dans le cadre de notre étude parce que, les éléments des guides d’ondes ne sont pas compatibles
avec la technologie actuelle CMOS, de plus ils sont utiles pour des signaux au-dela du Giga-Hertz.

On peut trouver plus de détails dans les références données.

3.7 Retard de la boucle

Chacun des blocs du modulateur XA peut en pratique produire un retard qui dépend de la
structure et de la technologie. La tolérance du systéme vis a vis du retard dépend de sa valeur relative
par rapport a la période d’échantillonnage. L’ensemble du retard de boucle doit étre considéré dés
Iétape de conception du modulateur [107]. En général, le retard du quantificateur et le retard du
CNA constituent la bonne partie du retard de la boucle. La somme de ces deux retards peut étre
examinée comme un retard unique nommée "ELD, Excess Loop Delay" [32-36,99,107]. Un retard
inférieur & une demi période d’échantillonnage ne pose pas de problémes dans un modulateur discret.

Cependant, la performance d’un modulateur & temps continu est trés sensible au retard des éléments



3.7 Retard de la boucle

dans la boucle. L’ELD contribue a ’augmentation du niveau de bruit dans la bande ainsi que de
I'instabilité de la boucle. Un retard comparable & une période d’échantillonnage peut potentiellement
introduire un pdéle supplémentaire pour la boucle, et par conséquent, un modulateur théoriquement
stable peut devenir instable.

Il existe deux méthodes de compensation du retard dans un modulateur & temps continu. Dans la
premiére solution présentée dans [34], le modulateur utilise deux chemins de rebouclage ayant une

demi-période de décalage comme sur la figure 3.31-a. Afin d’obtenir un modulateur CT équivalant &

X(t)
(t) (n)
o Ele

- - CAN
(b)

CNA, [+
(H—F (s) ——H——F.(s) — () Fs(s)—/t—>}|__ LU
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&\ [ &\ > &\ 2
@ 7 7 |

FiG. 3.31 — Solutions proposées afin de réduire Ueffet de retard dans la boucle d’un modulateur CT: a)
rebouclage multiple [34], b) rebouclage rapide [30]

celui DT, les coefficients de la boucle sont ajustés en tenant compte des valeurs des retards. Cette
solution présente deux faiblesses. D’abord, la structure devient complexe et elle a besoin de deux
séries de CNA appariés, ce qui est difficile & mettre en ceuvre en pratique. Deuxiémement, comme on
I’a dit auparavant, l'effet de la gigue d’horloge est plus important dans une structure & rebouclage
multiple (qui sont souvent en mode RZ).

La meilleure solution [30], qui est utilisée dans plusieurs réalisations, consiste a utiliser un rebouclage
entre la sortie du CNA et 'entrée du quantificateur comme le montre 'exemple de la figure 3.31-
b [36,50,51,99,107]. Dans cette solution, ni l'effet de gigue ni le défaut d’appariement entre les CNA

ne pose de problémes. Pour plus de détails, on peut se répondre aux références [24,29].
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3.8 Conclusion

3.8 Conclusion

Nous venons de décrire dans ce chapitre les différences sources d’erreur dans un modulateur X A.
Elles sont nombreuses et réparties dans la structure du modulateur. Nous avons analysé séparément
I'influence de chacune de ces sources, puis nous avons donnée un calcul analytique, plus ou moins
approximatif, pour la résolution maximale en tenant compte de chacune des sources d’erreur. De plus,
nous avons discuté des différentes solutions possibles pour réduire I'influence de ces erreurs.

Un modulateur monobit a besoin d’'un OSR élevé et souffre ainsi de 'effet de la gigue d’horloge et de
la non linéarité des AOP, alors qu’un modulateur multibit n’apporte pas d’amélioration si les cellules
du CNA ne seront pas appariées.

Le tableau 3.1 récapitule les caractéristiques recherchées sur chaque bloc. Les divers points que nous

TAB. 3.1 — Effets de la non idéalité des blocs du modulateur A

sur ses performance comme: "fo" - "ENOB ou SNDR" - "SFDR"
Bloc Non idealité Effets en DT Effets en CT Solutions
e bruit thermique feld-ENOBY | - -
SAH e gigue fel-ENOBI | - -
SFDR | - -
e C R-parasites fel -ENOB | - -
e consommation 1 - -
e retard fel - -
e bruit thermique -ENOB | -ENOB | -
e précision-absolu | - ENOB | -
filtre e précision-relative | ENOB |} -
(RLC) | e consommation 1 U -
(OTA) | e BW fel-SFDR
e stabilité I L>2 U L>2 multibit
® ton +toff - fed-SFDR| ping-pong
e gigue - -
CAN | e gain du comp. - fel-ENOB | -SFDR |
e c-parasite - fel -
e hystéries - feldl - SFDR | ping-pong
e appariement (R;) | - -
e offset ENOB | ENOB | -
e consommation T T -
e appariement-(c;) | ENOB || - ENOB || - SFDR || DEM
SFDR ||
e impédance ENOB | -
® ton +torf - fel-ENOB | -SFDR| | mode RZ
CNA e gigue ENOB | - SFDR multibit-NRZ
e CFT - ENOB | - SFDR | SRD, T.fantéme
e glitch - ENOB | - SFDR | mode RZ
e consommation - T

avons présentés dans ce chapitre ont eu pour but de décrire les blocs les plus sensibles d’un modulateur

3A selon P'application. Dans le cas d’un convertisseur haute résolution avec un OSR modéré, on
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3.8 Conclusion

est obligé d’employer une quantification multibit ainsi qu’'un rebouclage multibit. Par conséquent,
les erreurs dominantes proviennent des aspects pratiques du CNA multibit dont les plus importants
sont : 'appariement des cellules, les glitchs, les temps de transitions non équilibrés et ’effet de la gigue
d’horloge comme le montre le tableau 3.1. Les deux chapitres suivants présenteront des solutions pour
limiter 'effet d’appariement des cellules du CNA. Afin de limiter les erreur dynamiques, certaines

techniques de conception de circuit seront proposées au chapitre d’apres.
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CHAPITRE 4. METHODES D’APPARIEMENT DYNAMIQUE DE COMPOSANTES

Chapitre 4

Méthodes d’appariement dynamique de
composantes dans un CNA multibit
(DEM)

4.1 Introduction

Dans le chapitre précédent, nous avons présenté les différentes sources d’erreurs présentes dans
les modulateurs AY multibits. L’une des erreurs les plus importantes est introduite par les défauts
d’appariement entre les cellules du CNA. Avec les technologies intégrées actuelles, sans méthode de
correction, les avantages des modulateurs multibits vus a la section 2.3.9, sont compensés par 'effet
de ces erreurs, qui ne peuvent ainsi étre meilleurs que leurs concurrents monobits. Dans ce chapitre
nous allons étudier différentes méthodes de correction des défauts d’appariement applicables aux
CNA thermomeétriques.

Ces méthodes sont classées en trois catégories :
1. ajustement physique des composant désappariés, par exemple: "laser trimming",
2. étalonnage "calibration" et la correction numérique,

3. méthode d’appariement dynamique de composantes ou réarrangement dynamique d’intercon-

nexions de composants, " Dynamic element matching", DEM

Chacun de ces types de méthodes posséde des particularités différentes, comme leur précision, leur
colt, leur vitesse, leur consommation, leur fiabilité contre le vieillissement des composants, etc. Aprés
une présentation générale des CNA thermométriques, nous nous sommes limités a la troisiéme catégo-
rie, c’est & dire la DEM. Cette stratégie de correction, pour laquelle plusieurs méthodes de réalisation
ont été proposées, est actuellement la plus utilisée dans le cas des convertisseurs de type sigma delta
suréchantillonnés. Dans un premier temps, les algorithmes de DEM seront présentés en mettant ’ac-
cent sur leurs avantages et leurs faiblesses. Ensuite, les aspects complémentaires de chaque méthode
seront discutés. Ces discutions sont nécessaires pour nous guider vers les nouveaux algorithmes qui
seront développés au chapitre suivant. Des résultats de simulation ainsi que des comparaisons entre
ces algorithmes aideront a développer des analyses et & valider les conclusions.

Certaines techniques de correction qui en dérivent seront aussi rappelées dans une section séparée.



4.2 Structure thermométrique du CNA

Par ailleurs, les méthodes d’ajustement physique, ’étalonnage et la correction numérique seront brié-

vement étudiées en fin de chapitre.

4.2 Structure thermométrique du CNA

La majorité des modulateurs AY multibits utilisent un CNA thermométrique dans le chemin
de contre réaction car sa vitesse et sa précision sont de ce fait plus élevées. Cependant, la struc-
ture CNA thermométrique présente certains inconvénients: le plus important réside dans la com-
plexité des commutations. Tant que le nombre de cellules du CNA reste peu élevé (CNA de moins
de 6-bits), cet inconvénient ne pose pas beaucoup de problémes, bien au contraire, cela peut facili-
ter l'utilisation de méthodes de correction de son éventuelle non linéarité. La figure 4.1 montre la
structure d’'un CNA thermométrique avec un bloc de prétraitement, et un brassage des sources qui

sélectionne dynamiquement les éléments unitaires (DEM). Comme le schéma le montre, une entrée
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Fi1G. 4.1 — Schéma simple d’un CNA thermométriqgue avec DEM

B-bits (normalisée: 0 < v(nT) < M, M = 2B) est d’abord transformée en un code thermoélectrique
(t(n) = [ti(n) ta(n) ... tayl, oa ti(n) € { 0 , 1} , et i € {1,2,...,M}). Le bloc intermédiaire de
DEM réarrange le vecteur t(n) pour obtenir une nouvelle sélection sv(n) = [svi(n) sva(n) ... sv]
svi(n) € {0 ,1},etie {1,2,...,M}. Le nombre des lignes actives, c.-a-d. pour lesquelles sv;(n) = 1,
est identique & celui du vecteur t(n). Ces lignes actives sont choisies de sorte que la puissance moyenne
du défaut d’appariement des cellules du CNA soit minimisée dans la bande utile. Le traitement nu-
mérique des deux premiers blocs de la figure 4.1 doit préserver la valeur du signal d’entrée du CNA

& chaque instant, comme suit :

v(n) =

M
tin) t"(n) = ti(n)
i=1

M
= sv(n) svl(n) = st(n) (4.1)
i=1
ou T est I'opérateur de transposition de matrice. Les erreurs de non idéalité du CNA peuvent étre
considérées comment étant de nature additionnelle stochastique, comme cela est supposé dans I’équa-

tion 3.38 et sur la figure 3.15. Dans le cas ou il n’y a pas de brassage des sources, 'erreur maximale
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4.2 Structure thermométrique du CNA

de défaut d’appariement du CNA est donnée par les équations 3.60 et 3.61.

Prenons par exemple un modulateur sigma delta avec OSR=64, M =16, et une erreur d’appariement
des cellules du CNA de variance o, = 1%. Cet exemple typique, qui offre idéalement une résolution
de plus de 18 bits, sera examiné plusieurs fois dans ce chapitre. Sans aucune correction d’erreur, nous
obtenons une résolution finale inférieure & 8bits, ENOB < Logz[%] ~ 8 bit, si on suppose que le
SNDR maximum se trouve environ 3dB inférieur & celui de la pleine échelle!. Méme si dans ce calcul
nous avons négligé tous les autres bruits, une telle dégradation de la performance exige d’employer
au moins une méthode de correction dans un modulateur multibit.

Une technique de DEM convenable peut améliorer cette résolution jusqu’a 16 bit, ou, avec une er-
reur d’appariement moins importante, par exemple o, = 0.001 jusqu’a 20 bits. Les techniques de

correction de défaut d’appariement les plus utilisées, basées sur la sélection dynamique d’éléments

unitaires, sont classées comme suit :

— réarrangement aléatoires des éléments unitaires,

("Randomized selection”, RDEM )

— réarrangement des composantes au niveau de 1’horloge,
("Clock Averaging”, CLK-DEM)
— réarrangement des composantes au niveau des codes utilisés,

("Individuel Level Averaging", ILA - DEM)

— réarrangement des composantes au niveau des données,

("Data Weighted Averaging”, DWA-DEM )

— réarrangement des composantes par tri vectoriel,

("Vector feedback, ou Sorting based algorithme", SDEM)

— réarrangement des composantes en structure arborescente

("Tree structured”, TDEM)

Chacun des algorithmes ci-dessus peut avoir plusieurs variantes selon les applications. Nous en re-
parlerons par la suite.

Cependant, une perturbation dans I’algorithme de brassage de sources peut aggraver la dégradation
des performances. Cette situation peut se produire si 'algorithme n’est pas suffisamment stable. En
fait, cette perturbation est I'un des soucis les plus importants dans ’application des différentes mé-
thodes de DEM, particulierement pour les méthodes d’ordre élevé.

Un autre souci éventuel, qui peut devenir dominant dans l'utilisation des méthodes DEM simple du
premier ordre, est le comportement tonal des algorithmes de réarrangement (périodique pour cer-
taines valeurs d’entrée).

Dans les sections suivantes en présentant les differentes méthodes de correction proposées dans la

littérature, nous essaierons d’analyser la probabilité de ces perturbations.

1. Dans le cas d'une entrée DC, la résolution finale peut étre estimée par le IN Lyq0 = ;ﬁ par la loi qui impose
que INLpmaz < #. Cela donne aussi une résolution finale a 'ordre du ENOB ~ 8.3bit.
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4.3 Brassage aléatoires des sources, RDEM

4.3 Brassage aléatoires des sources, RDEM

Le défaut d’appariement des cellules du CNA interne introduit une erreur & la sortie du modula-
teur AY, qui a été analysée dans le chapitre précédent (voir section 3.5.3). Cette erreur consiste en
un bruit supposé blanc et des tonalités indésirables apparaissant dans la bande. Elles proviennent de
la modulation entre les petites erreurs statiques des cellules du CNA et les erreurs du quantificateur
de la boucle, ainsi qu’un certain nombre d’harmoniques des signaux d’entrées. Ces harmoniques sont
produites par la modulation du défaut d’appariement des cellules par les entrées du modulateur.
L’effet le plus grave est la dégradation dramatique du SFDR du systéme. La premiére idée pour com-
battre les harmoniques est de blanchir ces erreurs autant que possible [7]. Cette idée fonctionne bien
en pratique dans le cas des modulateurs passe-bas et passe-bande, mais apporte peu d’amélioration
au SNDR.

La figure 4.2 montre le schéma d’un assemblage du réarrangement aléatoire des sources unitaires,

Randomized Dynamic Element Matching, (RDEM)?. Un générateur introduit un jeu de possibilités

R1 " D Do1(t)
=
codeur thermomeétrique
- P D2
> R Do,(t
v( B2T +—> Commutateurs 2 A1)
B bit e ,| (RDEM) ° Sortie
~ors o analogique
[ J
Generateur Do. (t
de nombres Ry » D, u(®
aléatoires

Fi1G. 4.2 — Schéma d’algorithme RDEM

R(n), un tirage aléatoire de M-éléments, pour changer les connexions internes des codes d’entrée t(n)
au code sortant aléatoires sv(n) € {R1(n),Ra(n),...Ry(),} en respectant I'équation 4.1.
Idéalement, ce générateur doit générer M! différentes priorités aléatoires. Par exemple, si v(n) = 5
et M = 8, la table suivante montre quelques tirages possibles:
- R(nl) ={1,2,34,5,6,7,8} , sv(nl)= { 1,1,1,1,1,0,0,0}
- R(n2) ={75,3.8,1,24,6} , sv(n2)= { 1,0,1,0,1,0,1,1}
- R(n3) ={4,3,8,2,5,1,6,7} , sv(n3)= { 0,1,1,1,1,0,0,1}
- R(n4) ={1,3,8,6,5,4,2,7} , sv(nd)= { 1,0,1,0,1,1,0,1}

La séquence R(n) se soit d’étre non corrélée avec les entrées. En appliquant cet algorithme, la distor-
sion du signal est transformée en un bruit blanc & la sortie du CNA. Autrement dit, les tons générées

par le CNA sont blanchis, mais, le niveau du bruit augmente pour toutes les fréquences. Comme en

2. La quasi totalités des informations présentées dans cette section ont déja été publiées. Nous y ajoutons peu de
nouveaux éléments. Mais comme le RDEM est une méthode de base, elle est présentée avec plus de détails.
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4.3 Brassage aléatoires des sources, RDEM

Pabsence de méthode d’appariement (équation 3.60 et 3.61), ce bruit ne peut pas étre mis en forme
par la fonction de transfert du bruit de quantification NTF, car il a été produit dans le chemin
de rétroaction. En partant de ’équation de défaut d’appariement 3.46 pour une entrée normalisée,
x = v(n) avec supposée € = 0, Perreur totale du CNA avec son étage de prétraitement de RDEM,

peut étre écrite au moyen de 1’équation suivante:

Crppy (M) = Zaisvi(n) pour : i € [ x premiers indices du R(n)], (4.2)

Du fait du sur-échantillonnage, la puissance totale de bruit introduite dans la bande est divisée par
I’OSR du systéme. De plus, grace a l'application de la méthode RDEM, les éléments sv;(n) sont
bien décorrélées (c.-a-d. Covarixj[svi(n),svj(n)] = 0), contrairement a ceux de 'équation 3.54. Par
conséquent, en partant du pire cas de I’équation 3.61 au milieu de la pleine échelle z = %,3 la
puissance maximum des erreurs du CNA normalisé, qui est composé du M-cellules similaires ayant

un défaut d’appariement o, est obtenue au moyen de la relation suivante:

2 o
g =

€ERDEM,max 4OS_QRM

A partir de cette relation, la résolution maximale du CNA en dehors des erreurs de quantification

(4.3)

devient la suivante [89] :

VM.OSR
\/go—oz

Par exemple, admettons une erreur de défaut d’appariement de 1%, M =16 et OSR—64, la résolution

ENOB < Log,| | bits (4.4)

possible est d’environ 11.3 bits, I’amélioration ne plus valoir plus que 2.5 bits. La figure 4.3 montre
le spectre d’erreur d’ensemble du CNA. Dans cet exemple, I’algorithme de RDEM améliore le SNDR
d’environ 12dB dans les deux cas passe-bas et passe-bande.
Nous pouvons résumer cette méthode par la description suivante :
— Avantages:
— RDEM est simple,
— elle ne produit pas de tonalités fantomes,
— elle a le méme effet sur les modulateurs passe-bas et passe-bande.
— Inconvénients:

un générateur aléatoire idéal n’est pas facile & intégrer dans un circuit, on utilise donc un
algorithme quasi aléatoire, ce qui en diminue efficacité,

méme si on met en ceuvre Ualgorithme quasi aléatoire, il sera encore difficile & réaliser pour
un nombre des cellules élevé M >8.

il devient moins efficace pour un OSR petit.

les erreurs dynamiques, en particulier le phénoméne de glitch, détruisent 1’efficacité de

la RDEM pour des applications a fréquence élevée (comme c’est le cas pour toutes les
méthodes de DEM).

3. ou P(sv;(n) = 1)=P(svi(n) = 0)=

1
2
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4.3 Brassage aléatoires des sources, RDEM

T T T T
Modulateur passe-bas , ordre-3, OSR=64,
(a) avec: CNA 4-bit, 1% erreur d'appariement, (b)
2 SNR =54, SFDR <50, sans correction

T T T T T T
Modulateur passe-bas , ordre-3, OSR=64,

avec: CNA4-bi, ideal, SNR __ =110, SFDR >110

20 |
<—bande-utile
<—bande-utile 40 i

-60
80 4
-100 -
-120 -[ - 120

L L L L L L L L L R I L
0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4 045 0.5 ‘400 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 04 0.45 0.5

-140

T T T T
Modulateur passe-bas , ordre-3, OSR=64,
avec: CNA 4-bit, 1% erreur d'appariement, (C) (d)
Correction: aléatoire, RDEM, SNR P 61, SFDR =78
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| Modulateur passe-bande , ordre-3, OSR=64,

avec: CNA 4-bit, 1% erreur d'appariement,
Correction: aléatoire, RDEM, SNR e 60, SFDR =78

L I L L R L I L I L I
0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 04 0.45 0.5 0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4 0.45 05

Fi1G. 4.3 — Spectre de la sortie du modulateur ayant 1% d’erreur de désappariement: a)idéal b) réel sans
aucune correction c) correction par l’algorithme de RDEM d) cas similaire a (¢) mais passe-bande

Les solutions proposées:

Comme cela a été dit auparavant, pour effectuer un algorithme de RDEM idéal, il faut générer un
tirage aléatoire parmi M! séries de codes aléatoires et appliquer ce code afin de choisir v(n)-cellules
indépendantes quasi instantanément & chaque période d’échantillonnage (¢t = nT’). Malgré tout, méme
si l'idée de la RDEM et son implantation sont simples d’un point de vue algorithmique, sa réalisation
au moyen de composants électroniques réels n’est pas si simple. Elle peut prendre beaucoup de place
et consommer beaucoup de courant, surtout quand M est grand, par exemple quand M > 8. Une
RDEM ayant un tel nombre de cellules (256), peut aussi limiter la vitesse de commutation. On cherche
alors a simplifier les méthodes RDEM.

Une approche plus simple est celle du "Barrel shifter" [2,8] par laquelle les cellules subissent une
rotation de maniére aléatoire (voir la figure 4.2). En fait, cette méthode limite le nombre de codes
aléatoires possibles & M au lieu de M!4. Cela peut étre une solution simple si les erreurs des différentes
cellules, c.-a-d. «;, sont non corrélées. Malheureusement, ce n’est pas le cas et bien au contraire, dans

la pratique, une bonne partie de ces erreurs sont souvent corrélées car elles ont les mémes origines,

4. Si le générateur utilisé dans la figure 4.2 fonctionne comme un compteur numérique normal (digital-counter) et que
les interconnexions des cellules changent d’une fagon circulaire en décalant avec le nombre introduit par le générateur,
une "Barrel-Shifter" de type non-aléatoire sera composée [2,8,116,117]. La méthode barrel-shifter avec un compteur
non aléatoire est particuliérement favorable & pratiquer dans le convertisseur analogique-numérique paralléle (flash),
mais, elle présente un fort comportement tonal qui dégrade la performance du systéme. A fin d’empécher la présence des
tons parasites produits par la méthode barrel-shifter non-aléatoire dans un modulateur sigma-delta suréchantillonné,
I’OSR, du modulateur doit étre assez grand. Par exemple pour un CNA de 5-bit, il faut que ’OSR soit supérieur a 500.
Cette méthode n’est pas traitée ici. Des détails sont disponibles aux références: [8,116,117]
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4.3 Brassage aléatoires des sources, RDEM

par exemple un gradient de température. Un bon compromis entre ces deux extrémes, c.-a-d. nombre
des codes aléatoire entre M et M!, est la méthode de commutation aléatoire en papillon (" Butterfly

Shuffler"), dont un exemple est montré sur la figure 4.4 pour M = 8. Elle consiste en une série

Etage3 Etage2 Etage1

> N R, . Do,(t)

| R Do, (t)
A A A
=
v(n)
A > Do(t)
—<» : : +)—
3-bits > Sortie

1 analogique

Sllaattss
{W C=(n) CNF)TI

‘ codeur thermomeétrique, B2T

Nombres aléatoires

Fi1G. 4.4 — Méthode de commutation aléatoire quasi-RDEM en papillon ("Butterfly Shuffler”)

de blocs similaires. Chaque bloc a deux entrées et deux sorties. Le couplage entre les sorties et les
entrées de chaque boite doit étre changé de fagon aléatoire, cependant un signal de commande d’un

bit est suffisant. Le schéma d’un bloc papillon est décrit & la figure 4.5. Le nombre d’étages en série,

Ny

bi

aléatoire

Fi1G. 4.5 — Schéma interne d’une boite en papillon pour réaliser RDEM

c.-a-d. le nombre des colonnes a la figure 4.4, est au moins égal au nombre de bits de v(n). Pour
augmenter encore plus de capacité a blanchir les erreurs, on peut ajouter d’autres papillons en série.
En revanche, quand le nombre d’étages augmente, le temps de propagation augmente aussi, ce qui
limite la vitesse du systéme.

Par ailleurs, si M est trop grand, la méthode des papillons devient beaucoup plus complexe. Par
exemple dans le cas d’un convertisseur numérique analogique classique 10 bits ou plus, le quasi
RDEM n’est plus utilisable.

Récemment, un autre compromis nommé "Segmented Randomiser DEM" a été développé dans [1].

Dans cette méthode, les cellules du CNA sont attachées & des groupes séparés. Chaque groupe a sa
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4.3 Brassage aléatoires des sources, RDEM

propre RDEM ou quasi RDEM. Pour coupler 'entrée aux différents groupes, on utilise un diviseur soit
fixe soit aléatoire. Le reste de la division par deux de ’entrée peut étre ajouté & I'une des deux sorties
du diviseur de maniére systématique ou aléatoire. un exemple de réalisation de la méthode RDEM

segmentée est montré sur la figure 4.6. Une RDEM segmentée n’a pas la méme performance qu’une

RDEM-1
B/4-bits
diviseur

y

v(n) diviseur + Do(t)
—4P = ~/ Sortie
w2 analogique

B-bits

diviseur °

—

Fi1G. 4.6 — Schéma du brassage des sources par la méthode RDEM-segmentée, M = 2%

RDEM idéale, mais elle présente ’avantage de réduire la surface du circuit sans que la performance
en soit beaucoup diminuée pour des M grands.
Une autre difficulté commune a toutes les techniques de DEM y compris la RDEM, est que le nombre
de commutations nécessaires augmente par rapport a une solution sans brassage. Autrement dit, le
nombre des cellules qui doivent passer de I’état haut a I’état bas {Sv;(n) =1 = Sv;(n+ 1) = 0} ou
inversement passer de ’état bas a I’état haut {Sv;(n) = 0 = Sv;(n+1) = 1} est beaucoup plus élevé
que dans le cas sans DEM. Chaque commutation ajoute des contraintes a la performance dynamique
du systéme. Par exemple, le glitch et le temps de montée différents du temps de descente peuvent
contribuer a la création d’erreurs dynamiques, ce qui limite le bénéfice réel de la DEM. Il y a trois
solutions possibles dans le cas d’un brassage aléatoire:
— RDEM en permettant seulement la commutation guidée "RDEM-guidée" :
Dans cet algorithme, qui & été proposé dans [66], la commutation des sources demandée par
la technique RDEM est limitée seulement & une direction pour chaque période. En outre, les
nombres communs des sources entre les deux périodes, c.-a-d. min{(M —v(n)),(M —v(n+1))} =
0 et min{v(n),v(n+ 1)} = 1, restent a 'état précédent et les nouvelles commutations exigées

par la
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variation d’entrée, c.-a-d. [v(n) — v(n + 1)|, sont choisies en utilisant la méthode RDEM. Par
conséquent, & chaque période, seules les nouvelles cellules qui étaient précédemment & 1’état
zéro sont activées, ou bien certaines cellules qui étaient & I'état "1" sont désactivées, mais pas
en méme temps dans la méme période. Cela minimise efficacement le phénomeéne de glitch, mais
au prix d’'une RDEM moins performante.

— DEM avec un nombre de commutation constant ou limité, "RDEM-modifiée" :
une technique capable de réduire 'effet du nombre de commutations excessives des méthodes
de DEM est obtenu par I'imposition d’'un nombre de commutations constant & chaque période.
Cet algorithme a été proposé pour la DEM en utilisant un autre algorithme que la RDEM [68],
mais elle est aussi compatible avec la RDEM. Par cette méthode, ’erreur dynamique produite
a chaque période est gardée quasiment fixe ce qui peut annuler l'effet dynamique des erreurs.
En pratique, une telle contrainte, n’est pas facile & mettre en ceuvre, donc, quelle que fois la

dérivation de I’algorithme doit étre autorisée.

— utilisation des cellules de type RZ, "CNA-RZ":

Une méthode générale, qui rencontre un succeés dans plusieurs applications [3,4,44,47,97,118],
emploie un ou deuxd CNA & retour & zéro, "return-to-zero, RZ-DAC". Dans cette technique,
chaque cellule doit étre remise a 1’état zéro avant qu’elle soit utilisée & la période suivante. Par
conséquent, 'effet des glitchs et du temps de transition non idéal sont complétement annulés.
Ainsi, le brassage de sources aléatoires peut étre utilisé sans souci des effets secondaires pro-
duisant des erreurs dynamiques.

Cependant, la méthode de CNA-RZ a deux inconvénients;

— lamplitude de la sortie de chaque cellule doit étre augmentée (afin de maintenir constante
la puissance moyenne de sa sortie), ce qui risque d’atteindre la limite de linéarité des
circuits actifs des filtres,

— leffet de la gigue d’horloge est aussi augmenté (elle intervient deux fois par période).

Le premier inconvénient peut étre compensé par l'utilisation de deux CNA-RZ en alternance.
Les deux inconvénients peuvent étre compensés aussi par 'augmentation de la durée d’activité
de chaque cellule, par exemple jusqu’a 75% ou méme jusque 98% de la période. Des détails

seront donnés au chapitre 6.

4.4 Appariement & moyenne d’horloge, ( Clock Averaging, CLK-DEM)

B.H. Leung a proposé une méthode de DEM gréce & laquelle U'effet de la distorsion harmonique
du CNA de rebouclage peut étre écarté de la bande utile du signal d’entrée, plutot que d’étre blan-
chie [8]. Le schéma de cette méthode, qui est appelée " Clocked Averaging, CLK-DEM", est montré
dans la figure 4.7 pour un CNA simple composé de deux cellules. Le principe est d’échanger le role
de chaque moitié du CNA & vitesse élevée de sorte que la distorsion harmonique soit éloignée de la

bande utile. Par exemple, dans le cas ou les signaux de controle ®; et ®2 sont complémentaires et
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entrée numériaue

CLK-DEM

F1G. 4.7 — Schéma de lalgorithme Clock Averaging, CLK-DEM, pour deuz cellules.

fixés a la moitié de la fréquence d’échantillonnage ®; = % L’extension de cette méthode devient

alors plus complexe. L’exemple d'un CNA de 8-cellules est représenté sur la figure 4.8 o, les deux

In O R . . Out O
In1 R / Out 1
In 2 . o _ Out 2
In3 | s £ Out 3
in 4 . . . Out 4
In 5 . . “ Out 5
In 6 R s . Out 6
In 7 N Out 7

5, T2 lia

Fi1G. 4.8 — Schéma général de ’algorithme Clock Averaging, dans le cas de 8-cellules.

premiéres moitiés du CNA, (% premiéres entrées et % derniéres entrées) doivent échanger leurs roles
a une cadence de % De la méme facon, les divisions suivantes (% premiers et % deuxiéme) doivent
faire le méme changement mais & une cadence de %. Cette facon de faire doit s’appliquer a toutes les
divisions en progressant horizontalement et verticalement vers les différentes cellules. Par exemple,
durant 8 périodes consécutives, le role de la cellule D est changé de telle sorte que sv; = 1, sv; = 5,
sV = t3, sv1 = ty7, sv1 = 12, SV = g, SV =14 €t SU1 =13 .

On constate que, par rapport a la méthode RDEM, la réalisation de l'algorithme CLK-DEM de-

vient plus compliquée et peut générer des problémes éventuels liés aux commutations. Cependant,
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le probléme majeur reste 1’éventuelle réapparition de la distorsion harmonique du signal en bande
utile di au phénoméne de modulation lors du changement de fréquence. Ce type de modulation fait
apparaitre des tonalités indésirables dans la bande passante surtout en cas de faible OSR. La figure
4.9 représente un exemple d’application de cet algorithme dans un modulateur multibit.

Bien que cette technique de réarrangement dynamique CLK-DEM soit une idée intéressante, elle n’a

pas été suivie et a été rapidement remplacée par la méthode suivante, ILA-DEM.

0 : - T T : : : . v 0 : - ; . . r . . .

fin/fs = 0.0099 fin/fs = 0.06

-20 b -20 4

-60

-80

-100 H

-120 -120

-140 -140

(b) faible OSR, des tons peuvent apparaitre dans la bande]

Za) grand OSR, defaut d’appariement de1%, pas de tons,-
1 1 1 1 1 1 1 1 1

L 1 ) 1 L 1 ' 1

L
0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4 0.45 0.5 0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4 0.45 0.5
digital frequency f/fs digital frequency f/fs

Fi1G. 4.9 — Spectre de la sortie du modulateur multibit passe-bas avec un défaut d’appariement du CNA de
1% et correction par la méthode CLK-DEM, pour deux différents OSR.

4.5 Brassage de source sur la moyenne des codes utilisés, "Individuel
Level Averaging", ILA-DEM

Le point faible de la méthode CLK-DEM est de dépendre directement de la fréquence d’échan-
tillonnage. Donc une meilleure solution doit étre basée sur la minimisation de 'impact de la fréquence
du systeéme. Une solution possible, qui a été introduite par les mémes auteurs, est nommée "méthode
de réarrangement des éléments sur la moyenne des codes utilisés" ou simplement ILA-DEM, "Indi-
vidual Level Averaging” [8,9]. Le principe est de faire en sorte que chaque cellule soit utilisée pour
chacune des valeurs d’entrée avec une probabilité identique, c.-a-d. P(svﬂm) = ﬁ De cette maniére,
la somme des erreurs associées a chaque code d’entrée vaut zéro aprés M-périodes si I’entrée varie
librement entre 0 et M, soit Zf\i 1 @; = 0 quand on néglige e.

Afin d’indiquer le point de départ, chaque niveau d’entrée "x = j" a besoin d’un registre de B-bits
(nommée R;(n) pour le code j, j € [1,...,M]).
Il existe deux approches permettant de réaliser I’algorithme ILA-DEM : circulaire et additionnelle.

Dans le cas circulaire, Rj(n) augmente d’une unité lorsque le CNA recoit une nouvelle fois 'entrée
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"x—j". Autrement dit, & Uinstant ¢ = nT si un code "j" arrive, les cellules de numéro R;(n) au
numéro R;(n) + j sont choisies, alors qu’a I'instant ¢ = (n + 1)T" pour le méme code, les cellules du
numéro Rj(n)+1 au numéro R;(n)+ 1+ j seront choisies. Par conséquent, aprés M reprises du code
"4" la circulation sera compléte, les erreurs pourront donc étre annulées.

Si on suppose que chaque code "j" arrive une fois tout les M-périodes, le temps nécessaire pour une
telle annulation des erreurs du CNA est M? périodes d’échantillonnage ce qui est trop long. Ce temps
d’annulation a un réle important dans ’application des différentes méthodes de DEM. Il est nommé
cycle d’annulation "CC, Cancellation Cycle”. 11 faut que le C'C soit plus petit que I’OSR du systéme,
si non, 'effet des erreurs sera présent dans la bande utile.

Dans la deuxiéme approche (additionnelle), on décale I'indice R; de "j" pour chaque nouveau code
"j". Afin de réduire le cycle d’annulation, on considére une deuxiéme approche. Cette fois-ci, a
I'instant "t = nT", les cellules de I'indice (numéro) R;(n) & l'indice R;j(n) + j sont choisies, alors
qu’a linstant ¢ = (n + 1)T, les cellules du numéro Rj(n) + j + 1 au numéro R;(n) + j + j sont
choisies pour deux réceptions consécutives du code "j". Il est évident que les positions des cellules
sont toutes fois considérées circulaires, c’est-a-dire, qu’aprés 1’élément de numéro M, on passe a
I’élément de numéro 1. En ce qui concerne le cycle d’annulation, il est assez réduit pour des codes
proches de j = % Par ailleurs pour des codes éloignés, par exemple 7 = 1 ou j = M, on ne
note pas d’amélioration. Le tableau 4.10 montre les éléments choisis pour une série de codes donnés,

z(n) — xz(n+8) = {2,5,4,7,5,2,3,4}. Le spectre d’'un modulateur passe-bas est représenté pour ces

Cellules du CNA 3-bit

v(n) D1 D2 D3 D4 D5 De D7 D8 Rj(n)
g 2 R2(n)=2
@
@ R5(n)=5
Q
@]
§ 4 R4(n)=4
Ne]
%—_ 7 R7(n)=7
%
3195 R5(n)=2
=
1‘.30 2 R2(n)=4
@
g 2 R2(n)=6
2
4 R4(n)=8
5 R5(n)=7

Fic. 4.10 — Tableau : I’approche additionnelle dans la méthode ILA-DEM, les éléments choisis pour une
série des codes donnes, x(n) — x(n+9) = {2,5,4,7,5,2,24,5}, quant M =8

deux approches ainsi que pour le cas CLK-DEM et pour le cas idéal, la figure 4.11 permet de faire

les comparaisons. On peut noter que 'approche additionnelle apporte environ 10dB d’amélioration
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Fi1G. 4.11 — Spectre du modulateur passe-bas, a) idéal, b) méthode CLK-DEM, ¢) méthode ILA-DEM ap-
proche circulaire, d) méthode CLK-DEM, approche additionnelle, quand M =8

par rapport a ’approche circulaire. La méthode CLK-DEM ne peut pas atteindre la performance de
la méthode ILA-DEM .
Pour conclure cette section, nous pouvons remarquer que la méthode ILA-DEM n’est pas souvent uti-
lisée dans les applications pratiques; elle est remplacée par d’autres propositions qui seront présentées
a la section suivante. On peut ainsi résumer la technique ILA-DEM :
— Avantages:
— son mode d’exécution ne dépend plus de la fréquence d’échantillonnage contrairement a la
méthode précédente CLK-DEM.
— elle peut mettre en forme 'erreur d’appariement par une fonction de transfert passe-haut
(ce qui sert aux applications des modulateurs passe-bas).

— Inconvénients:

— elle nécessite plus de circuits que les méthodes précédentes,

5. 11 me semble que la différence entre ces deux approches de la ILA-DEM a mal été traité dans certains documents
comme par exemple dans [2]
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— le cycle d’annulation est trés long,
— elle ne convient pas aux applications passe-bande.

Cependant dans certains cas, on a montré que cette technique peut étre intéressante, car elle offre un
meilleur SFDR pour les systémes a faible OSR [119]. La résolution maximale pouvant étre atteinte
par cette méthode ne présente pas une forme analytique simple. La simulation montre que la méthode

ILA offre une résolution d’environ 12.5 bits pour le systéme avec: M =16, o, = 0.01 et OSR—=64.

4.6 Appariement dynamique sur la moyenne de données, DWA

Dans la section précédente, nous avons constaté qu'un cycle d’annulation long diminue la perfor-
mance du brassage des sources. La méthode serait améliorée si 'annulation des erreurs était réalisée
sur ’ensemble des codes utilisés et non pas séparément pour chacun des codes. Autrement dit, au lieu
d’attendre une éventuelle circulation de chacun des codes d’entrée, la circulation est accompagnée &
chaque période de n’importe quel code d’un seul indicateur Ptr(n), "(Pointer)”. Cette méthode se
traduit par le brassage des sources sur la moyenne des données et est connue sous le nom de "Data-
Weighted-Averaging, DWA", proposée en 1992 [69] puis en 1995 [10].

Le tableau 4.12 montre les éléments que I'application de la méthode DWA sélectionne pour la série

de codes suivant, x(n) — x(n + 8) = {2,5,4,7,5,2,3,4} dans un CNA de 3-bit. Contrairement aux

Cellules du CNA, 3-bit
v(n) D1 Dz D3 D4 D5 De D7 D8 Prt(n)

2 3

<
N~
sopoliad-g Jnod aAnbasuod aauug

A ITWOINION B~ O
= TOIN|0 | W|H~ |00

F1G. 4.12 — Les éléments choisis pour une série des codes donnés, x(n) — xz(n+ 8) = {2,5,4,7,5,2,3,4} par
la méthode DWA, quand M =8

107



4.6 Appariement dynamique DWA

méthodes précédentes, dans cette technique, pour différentes valeurs de code d’entrée les éléments
sont sélectionnés de sorte que la moyenne du temps d’utilisation des différentes cellules soit identique.
La gestion de ces moyennes est contrdlée directement par la séquence du code d’entrée. Cela est la
raison pour laquelle, cette méthode a été nommeée "Data-Weighted-Averaging". Elle nécessite un seul
registre de B-bits Ptr(n) afin de mémoriser 'indice de la premiere cellule qui devra étre choisie des
que le systéme recgoit une entrée différente de zéro. Cette faible taille de circuit nécessaire est une
particularité trés intéressante et économique de la méthode DWA puisqu’elle est plus performante
que les méthodes ILA-DEM, CLK-DEM et RDEM. En fait, on peut facilement montrer que la DWA
met en forme les erreurs introduites par le CNA du fait de sa fonction de transfert passe-haut.

On suppose que le signal de controle de 'algorithme Prt¢(n) est un registre modulo M, (1 < Prt(n) <
M). 11 doit étre évalué par le code d’entrée z(n) a chaque période de fagon circulaire. C'est a dire,
quand Ptr(n — 1) + z(n) < M le nouvel indicateur Ptr(n) vaut Ptr(n — 1) + z(n), sinon il vaut

Ptr(n — 1) + xz(n) — M, comme 'exprime la relation suivante:
Ptr(n) = [Ptr(n — 1)+ z(n)] modulo M (4.5)

Ce signal de controle est en quelque sorte l'intégrale du signal d’entrée x(n). Bien sir, le registre
Ptr(n) débordera ("overflow") de temps en temps, mais cela n’a pas d’importance car nous nous
intéressons seulement & la différence entre deux échantillons consécutifs. Comme ’entrée z(n) doit
logiquement posséder une valeur entre "0" et "M", il n’y aura pas dépassement dans une période. La

sortie analogique du CNA est alors donnée par la relation suivante:
Do(t) = [Ptr(n) — Ptr(n — 1)](1 + &) + e(n) (4.6)

ou e(n) est lerreur de défaut d’appariement qui s’est ajoutée a la période numéro "n", et @ est le
gain moyen du CNA. En partant des équations 3.52 et 3.53, la valeur e(n) peut étre estimée en terme

d’erreur de linéarité intégrale:
e(n) = INL[Ptr(n)— 1] — INL[Ptr(n —1)] (4.7)

ou la fonction "INL(p)" est définie pour les cellules de "1" au "p", par la relation suivante :

/4

INLp| =) o (4.8)
=1

En utilisant ’équation 4.8, on peut également décrire le terme "e" en utilisant la transformée en "2z" :

FEona(z) = (1 — 27 Y )INL[Ptr(2)] (4.9)

Maintenant, il devient plus clair que lerreur de défaut d’appariement du CNA a été mise en forme
par la méthode DWA-DEM 4 la maniére d’un filtre passe-haut. Théoriquement, c’est, d’une part, un
fonctionnement identique & celui d’'un modulateur passe-bas du premier ordre vis & vis du bruit de

quantification. D’autre part, il est probable que la DWA-DEM présente un comportement tonal non
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désirable qui est le point faible du modulateur du premier ordre.

Malheureusement, cet inconvénient peut étre un grand obstacle pour la technique DWA, quand le
CNA regoit une entrée fixe ou périodique ce qui est souvent le cas dans des applications telles que
l'audio, la vidéo, les mesures. %

En ce qui concerne la résolution totale du systéme, idéalement I'erreur du CNA peut étre estimée en

utilisant ’équation 2.27 pour o, au lieu de ¢ms et en supposant L = 1:

P, w2
PeDWA,danslabande = % (410)

ol la puissance d’erreur dans le cas d’une entrée aléatoire entre () et M est exprimée par la relation

suivante [88,89]:

ol(1— )2 M

Pepwa = T (4.11)
Alors, la résolution maximale peut étre estimée comme suit :
V3 M.OSR?
ENOBpwa = Log,|——————~] bits (4.12)

.o, . (1= 37)
Si nous supposons que l'erreur de défaut d’appariement est dominante, la résolution maximale avec
une DWA-idéal, oo, = 1%, M = 16 et OSR = 64, on obtient : ENOB 4, ~ 16.7 bits. Evidemment,
les relations ci-dessus sont valides seulement pour le cas DWA idéal, c.-a-d. le cas ou ses entrées
ne sont ni fixes ni périodiques et sont distribuées uniformément entre 0 et M. Dans le cas pratique
cela n’est pas toujours vrai, donc, des tons apparaissent et dégradent la performance du systéme.
La figure 4.13 montre trois situations différentes pour ’application de la méthode DWA avec trois
entrées différentes.

La répétition d’une sélection des éléments du CNA de maniére cyclique se transforme en tons dont
les amplitudes dépendent des caractéristiques stochastiques du défaut d’appariement des cellules. Les
tons apparaissent sur ’axe des fréquences [0, %] Leurs lieux sont directement liés a la périodicité
éventuelle de la valeur de Ptr(n). Pour une entrée fixe "j", ces tons se trouvent aux fréquences

données par la relation suivante:

GCD
ftons = kaea k= 172737”' (413)
ou, le terme GCD est le plus grand diviseur commun de l'entrée j, qui est supposée périodique et de
nombre des cellules M. Ces tons peuvent moduler le signal d’entrée et revenir dans la bande utile.
En général, pour un CNA de M cellules, la plus petite fréquence tonale produite par cette relation

est %, c-a-d. k=1, GCD = 1. La fréquence maximale de ’entrée peut étre fpy = Hﬁ. Ainsi,

6. Considérons une entrée fixe "z = j", la séquence périodique est la suivant :
j 2j M J
{ E Qi E Qi yeeny E Qg E Qi yeens }
=1 (i=j+1) (i=M—j+1)  i=1

ot, % est la période, 7 est le diviseur commun de M et j.
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T T T T T
Modulateur passe-bas, multibit, (a) 3 Modulateur passe-bas, multibit, (b)

dre-3, OSR=64, M=16, ideal ordre-3, OSR=64, M=16,1% -erreur,
ordre ‘ced WL Entree non-periodique, Methode: DAW-conventionnelle
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Entrée periodique, (c) Modulateur passe-bas, multibit, DWA-conventionnelle (d)

Méthode DWA-conventionnelle 3 ordre-3, OSR=64, M=16, entf¢e DC

A

Fi1G. 4.13 — Spectre du modulateur passe-bas multibit (M=16) et o, = 1% : a) idéal, b) méthode DWA et
lentrée non périodique, c) méthode DWA avec une entrée périodique, d) méthode DWA avec
une entrée DC.
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les tons modulés par I'entrée ou I'une de ses harmoniques ne seront pas en bande utile si la condition

suivante est validée.

Je E+1

M —k.fB>fp< OSR > ( 5 )M (4.14)

Par exemple, pour un CNA de 16-cellules, ’'OSR du systéme doit étre plus grand que -
{16,24,32,40,...} pour au moins les 5 premiers harmoniques, ce qui va limiter la généralité de la
méthode DWA.

Un autre probléme de la méthode DWA est que sa réalisation présentée ci-dessus est utilisable pour
des applications passe-bas, elle ne supporte donc pas directement les applications passe-bande ou
passe-haut.

On constate que la méthode DWA a besoin de quelques changements et adaptations complémentaires
pour mieux fonctionner dans le cas pratique, c.-a-d. pour une entrée arbitraire.

Avant d’expliquer les différentes solutions proposées pour empécher le comportement tonal du DWA,
nous présentons un schéma bloc de la DWA-DEM de base. Une DWA de conception simple est
représentée a travers la figure 4.14, dans laquelle I’entrée est supposée binaire. Comme on ’a dit,
I’algorithme de DWA est toujours préférable pour les modulateurs multibit passe-bas car il peut étre

implanté avec un minimum de logique par rapport aux autres méthodes.

4.6.1 Solutions proposées pour I’empécher les tons

Depuis l'introduction en 1995 de la technique DWA, au moins 9 solutions différentes ont été

proposées pour résoudre le probléme liée au comportement tonal :
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add.
+ - /Af ! »| Registre 4/1/
v(n) S Ptr(n) Ptr(n-1)¢
B2T B2T
a, eee [ % [ e ee |
b b
v \
CLK

Fi1G. 4.14 — Une réalisation simple de DWA conventionnelle pour un CNA de 16-éléments

1-Dither numérique ajouté aprés le quantificateur

Cette technique présente la méme philosophie que celle des modulateurs A, sauf que le signal
de dither est numérique et doit étre ajouté aprés le quantificateur, avant le CNA [10]. La valeur
du signal de dither est normalement de ’ordre de ﬁLSB? Elle a pour effet de blanchir les tons
crées par l'algorithme de DWA, mais diminue le SNDR maximum et le DR du systéme. De plus, elle
réclame une logique complémentaire. La figure 4.15 montre le schéma d’un modulateur multibit, ou la
méthode de brassage DWA plus un dither numérique sont appliqués, ainsi que le résultat obtenu par
une simulation au niveau systéme. Cette technique de prévention des tons par la méthode de dither

ne convient pas dans la pratique, et cela est dii aux deux inconvénients expliqués précédemment.

7.2 Dans cette technique, on peut aussi ajouter un petit signal fixe, "DC-offset", au lieu d’un dither aléatoire [88].
Par conséquent, la séquence périodique de DWA pour les faibles entrées est perturbée. Les tons de DWA sont donc
blanchis. Il est évident que la méthode d’offset peut étre appliquée pour des systémes congus pour des entrées "ac"
comme des convertisseur audio et vidéo, mais ne peut pas étre appliquée aux systémes congus pour les signaux ayant
une fréquence proche de zéro, comme par exemple les instruments de mesures.
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0 " Modulateur passe-Bas, multibit,
| ' ordre=3, OSR=64, M=16,
. Methode: DWA + Dither numerique

Quantificateur

Dither |
numérique 120,

i
140 L 1 1 1 1 1
0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4 0.45 0.5

Fi1G. 4.15 — Prévention de tons produit par la DWA dans un modulateur multibit a l’aide d’un dither, b)
Le spectre du modulateur passe-bas multibit avec M =16, |Dither|q.. = LSB, std(Dither) ~
0.01LSB et l’entrée périodique.

2- Technique de rotation des éléments, RDWA

Une autre méthode nommeée "Rotated Data Weighted Averaging”, RDWA, qui a déja été utilisée
pour blanchir les tons produits par une éventuelle séquence cyclique, est basée sur le principe de la
perturbation consécutive a ’évaluation de Ptr(n) [120]. Le principe du RDWA est celui du DWA,
sauf qu’il partage quelques cycles différents dans le temps. Chaque cycle, qui est choisi une fois pour
toute puis enregistré dans une mémoire "ROM" | indique la facon dont Ptr(n) est évalué. La figure
4.16 montre le diagramme de quelques cycles pour un CNA de 8-cellules. Le cycle numéro "C1" est
celui de DWA classique puis les autres "C2, C3,...,C5" sont arbitrairement choisis. En effet, un CNA
de M-cellules (M = 27 bit), a (M —1)! cycles différents. Par exemple, un CNA 3-bit (M = 8) a 5040

cycles. Cependant, un nombre de cycles si important n’est pas nécessaire pour le RDWA. L’expérience

e

S 20, 5000 10000 15000 20000
(a) RDWA-cycles (b) RDWA, Non tons parasites.

Fi1Gg. 4.16 — Quelques exemples de cycles utilisés pour l’algorithme de RDWA, b) le spectre d’un CNA
multibit [120].

montre qu’elle n’en a besoin que de quelques uns, par exemple, de "M" différents cycles. L’indicateur
Ptr(n) suit chaque cycle durant un nombre limité des périodes. Ensuite, ’évaluation de Ptr(n)
passe & un autre cycle et ainsi de suite. Le temps entre deux changements consécutifs de cycles,

qui est nommé MTBS (Mean Time Between Switching), a un role important dans la détermination
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de la performance. Parce que, d’une part, un MTBS court fait augmenter le niveau de bruit du
systéme [120]. Autrement dit, le principe de DWA n’est pas respecté, par conséquent, la RDWA avec
un MTBS trop court s’approche de la méthode RDEM. En revanche, un MTBS trop grand n’est pas
capable de blanchir complétement les tons, donc la RDWA avec un MTBS assez grand ressemble
a la méthode DWA traditionnelle. Un MTBS raisonnable peut étre choisi de l'ordre du quart de
I’OSR [120]. Cette solution nécessite une logique additionnelle considérable, et les publications a ce

sujet montrent que cette technique n’est pas la meilleure [88].

3- Technique aléatoire, RnDWA

Une méthode plus compléte que la technique précédente (RDWA) est présentée dans la référence
[88]. Cette méthode nommée RnDWA, "Randomized DWA", utilise & la fois le principe de DWA (c.-
a-d. I’équation 4.6), et le principe de la méthode RDEM. Le principe de DWA fait qu’aucune cellule
n’est utilisée tant qu’une circulation compléte de toutes les cellules du CNA n’a pas été effectuée.
Cependant, pour compléter chaque circulation plusieurs choix sont possibles. Dans chaque période,
I’algorithme RnDWA sélectionne le nombre de cellules nécessaires parmi des éléments qui n’ont pas
été choisis dans ce cycle, d’'une maniére aléatoire. Par exemple pour une séquence d’entrée, 1’'un

des choix possibles est montré sur la figure 4.17 en comparaison avec la méthode DWA. Bien que

Cellules du CNA 3-bit Cellules du CNA 3-bit

v D1 D2 D5 Dy Ds D5 D7 | Dy G | eiames | |vi) O D2|D3 D,|Ds|D; |D; | D,
535'_ 2 12 345678 2
(0]
g1 1,25 34,678 1
§ 3 123568 |47 3
g 4 1.2 34,5678 4
©
g 5 12346785 5
@
}3 2 15 234678 2
g 2 1,356 24,78 2
2 3.5, 4.7,

3 1234568|7 3

' (a) RnDWA : ‘  (b) DWA- conventionelle

F1G. 4.17 — Cellules sélectionnées pour la séquence donnée {2,1,3,4,5,2,2,3,...}, quand M =8, a) algorithme
de RnDWA, b) méthode de DWA classique.

I’algorithme RnDWA idéal puisse complétement empécher le comportement tonal, il n’est pas facile
& implanter au niveau des circuits.

Afin de simplifier la réalisation des circuits de RnDWA, on peut commencer par une cellule, puis suivre
la méthode de la circulation normale de DWA jusqu’a ce que l'indicateur revienne & la méme cellule, c.-
a-d. aprés une ou plusieurs circulations complétes et régulieres. On remplace alors, 'indicateur Ptr(n)
par une valeur aléatoire pour faire d’autres circulations dans le cycle du "Ptr(n)" au "Ptr(n) — 1".
Selon [88] ou I'analyse de ce principe est détaillée, cette méthode fonctionne mieux que les méthodes

précédentes. Cette technique n’est adaptée que pour les modulateurs passe-bas en gardant la mise en
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4.6 Appariement dynamique DWA

forme du premier ordre de (1 — z~1) pour I'erreur e(n), (voir la figure 4.18).
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Fi1G. 4.18 — Spectre de la sortie d’un modulateur multibit ayant algorithme RnDWA, b)l’amplitude mazi-
mal des tons dans la bande obtenue par la méthode RnDWA est comparée avec celle de DWA
classique.

4- Technique de double indice, DIA

Un nouvel algorithme pour éliminer le comportement tonal de DWA-DEM a été présenté dans
la référence [121]. Il est adapté plus particulierement aux CNA différentiels, dont un exemple est
représenté sur la figure 4.19, avec M=8. Cette structure fondée sur la technique des capacités com-
mutées "SC", utilise % capacités (¢, i € [1,2,...,%]), au lieu des M capacités dans chaque branche.
Cependant, chaque cycle ¢; a la possibilité de se charger & une valeur négative, nulle ou une valeur
positive, c.-a-d. [-VR,0, + Vg]. On applique le principe de DWA mais avec deux indicateurs, un pour

Yoo VR
£ 3 i
R S

+Win *® T =t 1, = 1T 15 1= 1 _ =
S ReSRNT SNRayRewt wRawRant SRanwR, T
= - = = 1
- D Wt -3 T4 \l 42
_C 1 i i 5,
—rc"_ —rcj_ —rc3_ -rc“_ /}1 2
1 ARiFRi ARaTRe 1 “RaTRaT1 R4 R4 L
-Win I i T 1 I I |
I "
15 78 -
Wi VR

Fi1G. 4.19 — Structure du CNA entierement différentiel a entrée d’un intégrateur SC, ot la méthode de
DIA peut étre appliquée.

les entrées négatives (moitié inférieur x < 0) et un autre pour les entrée positives (moitié supérieur
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4.6 Appariement dynamique DWA

x > 0). Cette méthode est nommée DIA, Double Indexr Averaging et peut étre considérée comme
un bon compromis entre les méthodes DWA idéal et ILA. La méthode DIA résout le comportement
tonal mais n’arrivera jamais & atteindre la performance d’'une DWA idéal. La figure 4.20 de la réfé-

rence [121] donne des éléments de comparaison. Il faut noter que cette technique ne peut pas étre

130 [~
120 |
110 |

SNDR,., [dB]
o
o
|

l I i | l

16 32 64 128 256 912
OSR

F1G. 4.20 — Résultats des simulations rapportés par [121]; SNDR mazimum en fonction de I’OSR.

appliquée aux CNA a cellules de courant ("Current steering DAC"), car les cellules de courant fonc-
tionnent uniquement dans une seule direction [0,1,]. Dans ce cas, on doit diviser le CNA en deux

CNA avec deux indicateurs séparés.

5- Technique a accroissement, IDWA

Comme nous l'avons dit précédemment, ’algorithme de DWA conventionnel peut produire des
tons indésirables aux fréquences données par ’équation 4.15, fions = k@MDfe, k={1,2,3,..}. Dans le
cas d’'un OSR faible, ces tons apparaissent en bande passante & cause de la modulation par la fréquence
d’entrée. Une méthode pour éloigner ces tons modulés est proposée aux références [122,123], ou le
nombre des cellules du CNA est plus grand que M. Par exemple, un CNA 4-bits utilise 17 cellules
au lieu de 16 dans le cas normal. Ainsi, en appliquant 'algorithme DWA pour un tel CNA, ayant
"M-+m" éléments, les fréquences des éventuels tons sont éloignées, selon la relation suivante :

GCD
M+m

ftons,IDWA =k fea k= 172737“-a (415)
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4.6 Appariement dynamique DWA 116

ou, GCD est le plus grand diviseur commun entre 'entrée "z" et le nombre des cellules "M +m". A
cause de I'accroissement du nombre des cellules, cette méthode est nommée IDWA, Incremental Data

Weighted Averaging. La figure 4.21 montre le spectre de sortie du modulateur pour m = {0,1,3}. On
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F1G. 4.21 — Spectre de la sortie du modulateur multibit [123]: a) DWA conventionnelle M =16 et m = 0,
b)IDWA avec M =16 et m =1, ¢)IDWA avec M =16 et m = 3.

voit bien que les tons sont éloignés de la bande utile. En pratique, une ou deux cellules supplémentaires
suffisent.
Méme si la méthode IDWA fonctionne assez bien pour la plupart des valeurs d’entrée, et surtout les

entrées proche de la mi-échelle, elle a encore du mal a blanchir les tons produits par les entrées treés

1
M+m

Cependant, la condition de 'OSR doit étre respectée, soit OSR > (M + m), ce qui en définitive

n’apporte pas grand-chose, ﬁ amélioration relative par chaque cellule supplémentaire.

faibles (proche de z = ). Une réalisation pratique d’IDWA est présentée dans la référence [123].

6- Technique bi-directionnelle, BIDWA

Afin d’empécher ’apparition des tons produites par la méthode DWA conventionnelle, une straté-
gie complémentaire consiste a perturber la périodicité de I’algorithme en utilisant deux indicateurs de
DWA de deux directions opposées. Cette méthode est nommeée "BIDWA, Bi-directional Data weigh-
ted averaging" |124|. Le principe de BIDWA est décrit sur le tableau 4.22: deux indicateurs alternés

mémorisent le rang de I’élément qui doit étre sélectionné au prochain cycle. Par conséquent, le cycle
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d’annulation de la DEM est deux fois plus long que dans le cas du DWA conventionnel, ce qui altére
sa performance et son efficacité surtout pour les applications de faible OSR. Cependant, elle offre
un meilleur SFDR que d’autres méthodes similaires, par exemple DIA, c.-a-d. moins de tons dans la
bande du signal [119].

La technique BIDWA a d’abord été proposée pour un systéme passe-bas, sans grand succés. Cette
méthode convient cependant pour une application passe-bande. Une méthode de DEM passe-bande

d’ordre deux est envisageable sur ce principe ; elle sera proposée au prochain chapitre.

Cellules du CNA, 3-bit

—n v(n) D1 D2 D3 D4 Ds De D7 Ds Ptri(n)
3 -
g\ 2 Ptr1(n)=2
§ 5 Ptr2(n)=4
§ 4 Ptr1(n)=6
C
sS|7 Ptr2(n)=5
\/18
€5 Ptr1(n)=3
«©
}3 2 Ptr2(n)=3
=3
§ 2 Ptr1(n)=5
4 Ptr2(n)=7
5 Ptr1(n)=2

F1G. 4.22 — q)Une sélection possible par la méthode BIDWA pour x={2,5,4,7,5,2,2,4,5,...}, M =8

7- Technique DWA segmentée, P-DWA

Si on accepte de sacrifier un peu de la performance de la DWA afin de d’empécher le comportement
tonal, I'une des meilleures techniques est I'utilisation de deux demi DWA [76]. Dans cette méthode
appelée DWA segmentée "P-DWA, Partitioned DWA" 'entrée du CNA est divisée par 2 et chaque
partie utilise son propre DWA la circulation s’effectuant entre % cellules. Quand 'entrée est impaire,
le reste de la division peut étre ajouté a l'une ou 'autre des deux parties. La figure 4.23 montre la
simplicité de la structure P-DWA. Cette technique présente une petite difficulté pour obtenir un
fonctionnement symétrique, car les deux parties de DWA ne sont pas excitées de la méme facon.

Une partie regoit toujours le bit avec le plus faible poids de l'entrée LS By, c.-a-d. (% +

2(n)—LSB(n)
2

LSB), lautre ne regoit que ( ). Autrement dit, la technique ne respecte pas les conditions

nécessaires de DEM comme cela est analysé dans [125]. La contribution de cette erreur vaut:

S M
o oy al) = ) Zaz 2% (416

¢=7+1
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4.6 Appariement dynamique DWA

DWA-1

16-cellules

Sortie
analogique

DWA-2

16-cellules

Fi1G. 4.23 — a) Structure simple proposée pour la méthode P-DWA pour un CNA du 4-bits divisée en deuz
moitiés de 3-bit, chaque moitié utilise sa propre DWA conventionnelle

ot le bit LSB est supposé étre appliqué & une des deux moitiés. On peut espérer que la contribution
de ce terme sera faible, car, d’'une part, la valeur du LSB est % fois plus petit que la moyenne
de z, et d’autre part, 'opération de sommation des erreurs de défaut d’appariement sur le nombre

2
simulations confirment ce raisonnement. Cependant, ils montrent que la méthode P-DWA ne donne

de X des erreur stochastiques a; diminue normalement leur effet d’environ \/ﬁ. Les résultats des

pas une fonction de transfert passe-haut parfaite, puisque le spectre d’erreur n’est pas vraiment égal
a zéro a la fréequence " f = 0". Ils confirment par contre 'efficacité de la P-DWA & blanchir les tons
générés par la DWA classique avec un taux d’erreur négligeable. La figure 4.24 montre un exemple
dans lequel le spectre d’erreur du CNA (Do(n) — z(n)) n’atteint pas zéro. Il ne serait nul (—oo en

dB) que dans le cas idéal. Nous allons proposer une autre approche similaire a la P-DWA, au chapitre

JZ, Methode-2: P-DWA-conventionnelle

-80

O T T T
20 | Performance du CNA multibit desapparie, |
i M=16, erreur= 1%, entree non-periodique
-40 *i |
-60 72 _

-100
-120
7 "}, Methode-1: DWA-conventionnelle,
140 1 | | | | | | | | |
0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 04 0.45 05

FiG. 4.24 — un exemple d’application passe-bas de la méthode P-DWA ou le spectre d’erreur du CNA
(Do(n) — x(n)) n’atteint pas zéro a la fréquence proche au DC (f =0).
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4.6 Appariement dynamique DWA 119

suivant.

8- Technique DWA partielle

Le signal d’entrée d’un systéme audio-vidéo présente normalement une caractéristique Gaussienne.
Cela signifie que les codes trés proches des deux extrémités, x = 0 ou x = M, ont une probabilité
d’apparition plutét faible. Si M est assez grand (M > 16), on peut alors utiliser une DWA partielle.
Par exemple, au lieu de faire circuler l'indicateur Ptr(n) modulo M, l'algorithme le fait circuler
modulo %. Par cette approche, deux effets intéressants sont obtenus:

— les tons ne sont pas générés, car de temps en temps, la circulation est perturbée par 'activité

des cellules en dehors de I'algorithme DWA partiel.

— la circulation s’effectue plus rapidement que dans le cas normal, donc 'erreur due au défaut

d’appariement peut étre annulée plus vite et plus efficacement.

Un exemple de réalisation est rapporté dans la référence [84] (voir la figure 4.25). Méme si pour la

Cellules du CNA 3-bit

n v(n) D1 Dz‘ D3 D4 Ds De D7 Ds Pri(n)

212 3

V(n) 5 Iigﬁes-hauts § 5 2
2|4 6

' aung—((::ﬁ'lLl\Jles %" 7 6

26 lignes-bas S‘ 5 5

(a) Shema bloc de DWA-partielle % |2 1
2|8 1

4 5

(b) exemple: des elements choisis
pour un CNA 3-bit par DWA-partielle

F1G. 4.25 — Méthode de DWA-partielle : a) le schéma bloc, b) un exemple de sélection des cellules pour un
serai d’entrée

plupart des entrées, la DWA-partielle donne un meilleur résultat que I'algorithme DWA original, elle
ne peut pas fonctionner pour une entrée arbitraire, par exemple x ~ % quand k € {2,3,4..}, car
I’équation 4.14 devient plus limitative. Sans vérification plus précise, on ne peut cependant négliger
les risques de cette technique dans les applications pratiques. On peut constater que cette solution

est en quelque sorte & I’opposé de la technique IDWA.

9- Technique Pseudo-DWA

Afin de simplifier les circuits proposés pour empécher le comportement tonal de DWA, une autre
idée, toujours basée sur la perturbation de la périodicité de la circulation entre les cellules du CNA,
consiste & sauter de temps en temps une unité dans la valeur de Ptr(n + 1) vers 'avant ou vers
larriére selon le LSB de l'entrée x(n) [126]. En fait, on inverse le LSB de l'entrée avant qu'il ne soit

appliqué a l’additionneur numérique dans I'indicateur Ptr(n). La figure 4.14 montre un exemple de
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la réalisation de ces circuits logiques pour M = 32. Par conséquent, en présence du signal de controle
d’inversion Comn,(n) = 1, si U'entrée est impaire (LSB = 1), Ptr(n+1) vaut [Ptr(n) +z(n) — 1] et
si Pentrée est paire (LSB = 0), Ptr(n+1) vaut [Ptr(n)+x(n)+1]. L’optimisation de la période de la
commande d’inversion dans la technique de Pseudo-DWA ne peut étre obtenue au moyen d’un procédé
analytique, mais par simulation. Si la période du signal de commande Com;,,(n) est trés longue, les
tons ne sont pas blanchis ce qui rapproche cette technique de celle de la DWA conventionnelle (cas
fcom,,, = 00). Par contre, si I'inversion est trés fréquente, la fonction de DWA peut étre perdue, ce

qui rapproche de la méthode RDEM. Un bon compromis consiste a choisir fcom,,, = égf% selon les

prévisions de larticle [126].

Cet algorithme ne peut pas complétement résoudre le probléme des tons dans le DWA, mais offre un
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Fi1G. 4.26 — a)Une structure simple proposée pour la méthode Pseudo-DWA pour un CNA du 4-bits, b)

spectre de la sortie avec Pseudo-DWA et fcom,,., = égsz puis foomi,, = 1002*1:5

bon SFDR sans beaucoup dégrader le SNDR. Il offre I’avantage d’un circuit simple, c.-a-d. les circuits
de DWA plus un numérateur de "Johnson", une porte "NOT" et un Multiplexeur 2 X 1 comme cela

est présenté sur la figure 4.26.

Comparaison des différentes solutions destinées & empécher le comportement tonal de
DWA

Le tableau 4.1 résume les résultats de simulation pour un modulateur passe-bas avec différents
types de DWA, pour M = 16, OSR = 64, L = 3, m = 1. On remarque que les techniques de
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4.7 Brassage de sources d’ordre élevé par DWA

TAB. 4.1 — Comparaison des différentes solutions pour blanchir les tons de DWA dans un modulateur
passe-bas
DEM-méthode SNDR-maximal [dB]
CNA-Ideéal 92.8
Sans DEM 60
DWA, sans entrée périodique 91
Pseudo-DWA, n;p,, = 128 89.9
Pseudo-DWA, n;,, = 64 90
Bi-DWA 85
RDWA 85
RnDWA 84
IDWA 84
DIA 84
DWA-partielle 82
DWA +dither 80
DWA +offset 80

DWA-segmentée et pseudo-DWA (optimisée) donnent le meilleur SNDR. Pour le critére de simplicité
des circuits et la faisabilité, peut-étre préfére-t-on la technique DWA-segmentée qui ne posséde pas

beaucoup de différences avec le cas du meilleur SNDR, et le cas du meilleur SFDR.

4.7 Brassage de sources d’ordre élevé par DWA

Dans, les références [89,90], une méthode générale basée sur le concept de DWA-DEM pour les
applications d’ordre élevé passe-bas et passe-bande, est proposée et analysée. Au dela du premier
ordre (cette méthode peut étre réduite & un algorithme DWA classique) elle devient si complexe
par ailleurs qu’elle ne peut plus s’appliquer. Par exemple, pour un systéme DEM de deuxiéme ordre
passe-bas, elle a besoin au moins des deux conditions suivantes dans les cas simplifiés :

— le CNA doit étre commuté au moins avec une horloge 4 fois plus rapide, c.-a-d. fona > 4fe.

— chaque cellule du CNA doit avoir la possibilité d’intervenir avec une valeur positive ou négative

sans différence absolue, c.-a-d. +A;.
Dans le cas présent, i.e. un modulateur passe-bande & haute fréquence, les conditions ci-dessus sont
trés difficiles & obtenir, voire impossible pour des applications dans lesquelles le CNA est composé de
sources de courant commutées. Ce type de CNA peut poser en plus d’autres problémes dynamiques
qui limitent la performance du systéme. Cet algorithme ne nous intéresse donc pas et nous ne le

traiterons pas ici.

4.8 Brassage des sources en rebouclage vectoriel,
(Vector feedback, SDEM)

R. Schreier a présenté I'idée de filtrage des erreurs du CNA dans le domaine numérique [12]. Dans

la littérature, elle est appelée le brassage vectoriel des sources "Vector-Based Mismatch Shaping”, ou
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4.8 Algorithme de SDEM

brassage des sources par un tri, "Sorting Dynamic Element Matching, SDEM" [1,2,79,80,83,127-132].
Dans ce document, elle sera simplement nommée méthode SDEM&.

Cette idée a ouvert une nouvelle voie au développement des convertisseurs multibit. On peut théori-
quement diminuer ’effet de la non linéarité du CNA grace & un systéme de filtrage arbitraire, c.-a-d.
différents ordres et différents types de bandes passantes. En pratique, cela fonctionne bien pour le
cas passe-bas du premier et du deuxiéme ordre, ainsi que pour le cas passe-bande du deuxiéme ou
du quatriéeme ordre. Cependant, pour une DEM d’ordre plus élevé, le probléme de stabilité devient
complexe et dominant.

La structure générale de la SDEM est représentée sur la figure 4.27. La sortie numeérique v(n) du
quantificateur est un signal B-bit binaire appliqué a I’entrée de la SDEM, puis converti en M = 28
signaux sv(n). Le bloc SDEM se compose d’un quantificateur vectoriel spécial, et de M boucles de

filtrage ayant une fonction de transfert de H(z). Chaque boucle de filtrage ressemble & une boucle

v(n)» B-bit
w ) SV1 -
el >
— >
DB | SV
=.
= .
= °
s SV,

| 8q 0} syndjno (u)A Jo8|8s

pue ‘(gvz "'l

SYoe

g{
2

Fi1G. 4.27 — Structure général de SDEM

de modulateur AX (voir figure 4.28). Le quantificateur vectoriel compare les M sorties des filtres

8. L’hypothése fondamentale est qu’une éventuelle erreur de gain @ et d’offset € sont admises. Pour un CNA de M
éléments normalisés, I’algorithme de DEM doit présenter une fonction de transfert comme celle de I’équation ci-dessous,
ot le terme e(n) doit étre minimisé en bande utile.

Do(n) = (1+@)sv(n)+e(n)+e ot a:%Zai, et e=3 e (4.17)

i=1 =1

Ainsi, dans la suite nous utiliserons le modéle linéaire du CNA comme dans le cas idéal, c.-a-d. Do(n) = Zi\il sv(n) +
e(n) pour laquelle seulement le terme de e(n) doit étre diminué dans la bande utile. En outre, nous supposons: @ = 0,
ainsi que € = 0. Cela ne change en rien ’analyse de DEM, car aucune méthode de brassage des sources ne peut corriger
ces termes. De plus, ces termes (@,€) ne causent pas d’erreur de la non linéarité pour le CNA.
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4.8 Algorithme de SDEM

su=min(.)

F1G. 4.28 — Une boucle simplifiée de technique SDEM.

syi(n),i = {1,2,...M}, les trie par ordre ascendant, choisit les v(n) premiéres sorties pour activer
svi(n) = 1, @ € {v(n) premiéres lignes pour lesquelles sy;(n) sont les plus petits que les autres },
puis inactive les autres sv;(n) = 0, i € {M — v(n) derniéres lignes pour lesquelles sy;(n) sont plus
grandes que le reste }. La structure du filtre utilisé dans chaque boucle est congue selon le type
d’application avec 'ordre nécessaire au SDEM souhaité. Par exemple, pour une SDEM passe-bas du
premier ordre, le filtre H(z) vaut (1 —271), donc la logique nécessaire est réduite a un simple retard,
car (H(z) —1) = z~1. Le tableau 4.2 présente quelques autres fonctions de transfert utiles.

Les points d’entrée de la boucle d’'une SDEM et d’un modulateur sigma delta constituent une dif-

TAB. 4.2 — Différentes fonctions transferts pour SDEM d’ordre L

[H(z) — 1] | Mis en forme passe-bas | Mis en forme passe-bande
( d’ordre L = m) ( d’ordre L = 2m)
m=1 271 272
m =2 2722271 2= 4+ 2272
m =3 —2z73 +327%2- 3271 278 + 3271 4 3271

férence importante. Dans le cas de la SDEM, I’entrée peut étre considérée comme égale a zéro pour
toutes ses M boucles. En pratique, afin de minimiser les tailles de registres, la valeur minimale de la
sortie des filtres su(n) = min{syi(n),sy2(n),...syar(n)} est soustraite de toutes les valeurs prises par
les sorties des filtres. Cette valeur su(n) ne change pas l'ordre du tirage des sy(n); elle correspond a
la valeur moyenne du signal d’entrée v(n), E[su] = 5 E[v].

L’opération qui consomme la majorité de la logique et de la surface de la méthode SDEM concerne la
partie quantification vectorielle. Le quantificateur vectoriel doit trier M entrées au moyen de (M —1)!
comparaisons numériques puis effectuer un décodage de (M — 1)! x M. L’'importance de la partie tri
de lalgorithme peut justifier le nom donné a cette technique "Sorting Dynamic Element Matching,
SDEM". Au fur et & mesure que M augmente, cette opération devient plus complexe: cette tendance
est exponentielle.

Afin de mettre en équation le fonctionnement de la méthode SDEM, on procéde & une analyse linéaire
en remplacant le quantificateur vectoriel par un additionneur de fagon & additionner I’ensemble des
erreurs de défaut d’appariement des cellules du CNA au signal d’entrée sy(n). Considérons le schéma

4.28, on obtient dans le domaine échantillonné:

SVi(z) = SE(2).H(z)+ SU(2)
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SYi(z) = SEi(2)[H(2) —1] = SU(z) = SEi(2).H(z) — [SVi(z) — SY (2)] + SU(z)

M M
Do(z) = > SVi(2).(1+ ) =V(2) + H(2). > SEi(2).c;i + Y _ SU(2).0u (4.18)
=1 1=1

ou SU(z) est identique pour toutes les cellules et indépendant de I'indice "i". Le terme Zf\i 1 o peut

étre considéré comme une erreur de gain et étre négligé, donc:
M
Do(z) = V(z)+H(2).> SEi(2).0 (4.19)
i=1

On voit bien que V'erreur de défaut d’appariement des cellules du CNA «;,i € [1,2,..M] est mise en
forme par les filtres H(z), a la condition que SE(z) ait une valeur limitée. Autrement dit, si ’ensemble
du systéeme de SDEM est stable, les erreurs sont mises en forme par H(z). Malheureusement, la
stabilité de SDEM n’est pas, en général mathématiquement définie. Une SDEM du premier ordre
est toujours stable. Cependant, les simulations et les expériences montrent qu'une SDEM d’ordre
élevé est stable si la boucle du modulateur AY. similaire est inconditionnellement stable avec un
quantificateur monobit. Les signaux intermédiaires des SE;(z) ont en pratique un spectre quasiment
blanc et la quantité de logique nécessaire a la réalisation des filtres du premier et deuxiéme ordre est
assez modérée. Par conséquent la puissance des erreurs présente dans la bande utile du CNA (auteur
d’une fréquence f,) avec une SDEM peut étre estimée selon :

1 f0+fB ) 9 9 9
Pspmt = / |H(jw)[202, 0% dw (4.20)

2 J otz o

Par exemple pour une SDEM du premier et deuxiéme ordre passe-bas, la puissance dans la bande se

simplifie comme suit :

p _ 8r202,
SDEM,1%*ordre — 30SR3
167402
PSDEM,ZmeonTE = 307‘5,};; (421)
Alors, la résolution maximale peut étre estimée par :
3MOSR352
ENOBSDEM,liEordre Tm
s
5MOSR’02,
ENOBSDEM,QmEOTdre Sl (422)

La figure 4.29 montre les résultats de simulation d’'un modulateur passe-bas multibit avec une erreur
de 1% corrigé par SDEM. La réalisation de SDEM est plus complexe que celle des cas précédents
(DWA, TLA et RDEM) pour deux raisons. D’abord, le nombre de circuits de filtrage dans la boucle
augmente avec le nombre de cellules du CNA (M). De plus, la complexité des circuits effectuant un tri
de sorties des filtres augmente de fagon exponentielle au fur et & mesure que M augmente (voir la figure
4.30). Certaines stratégies de tri simplifiées sont proposées; on en montre un exemple sur la figure

4.31. La méthode SDEM est la meilleure méthode de brassage de sources, & notre connaissance. Mais
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F1G. 4.29 — a)Spectre de la sortie de modulateur multibit avec 1% d’erreur corrigée par différents ordres de
SDEM, b) la performance du CNA ayant un bloc SDEM qui est comparé par d’autre méthodes
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F1G. 4.30 — Schéma bloc de la réalisation directe d’un algorithme de tri pour SDEM, avec M —16

cette méthode est malheureusement difficile & réaliser, en particulier pour un CNA multibit ayant

un grand nombre de cellules par exemple M > 8. C’est une des raisons pour laquelle la méthode

suivante, qui a & peu prés le méme fonctionnement, est présentée.
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Fi1G. 4.31 — Une stratégie simplifiée du tri pour SDEM, avec M =8

4.9 Brassage de source en structure arborescente,
(Tree structured, TDEM)

Malgré de bons résultats, la technique SDEM souffre de sa complexité. Par ailleurs, la structure
arborescente est connue comme étant une technique efficace pour réduire la complexité de 1’électro-
nique numérique associée. I. Galton a proposé une stratégie de DEM a structure arborescente dans
laquelle la mise en forme des erreurs du CNA par un filtre arbitraire analogue & SDEM est conser-
vée [11]. Cette méthode est appelée TDEM "Tree structured Dynamic Element Matching”. Afin de
mieux expliquer son principe, on considére un schéma général de TDEM avec un CNA composé de
M = 25 cellules, lequel est représenté sur la figure 4.32. Les B couches ("Layers") différentes sont
numeérotées "1" pour la couche la plus proche du CNA, a "M" pour la couche qui recoit 'entrée de
TDEM (nommée v(n)) en premier. L’entrée de TDEM des M éléments peut varier entre "0" et "M",
ce qui suppose que v(n) est un signal de (B + 1) bits. Chaque colonne d’indice "k”, k € {1,2,...B}
est composée de 2(B=5) blocs en ligne différents nommés blocs de commutation SBy, ("Switching
Block"), "k" indique le nombre de couches et "r" indique la position du bloc dans la couche. Un
SBj., a une entrée de (k + 1) bits (x,(n)) et deux sorties de k bits (zr—12—1(n) et xx_12.(n)).
Afin que I’équation 4.1 soit respectée (v(n) = Zf\il sv;(n)), la somme des deux sorties doit maintenir

constante la valeur d’entrée de chaque bloc SBy, ., comme I’exprime I’équation suivante :

xk—1,2r—1(n) = i[xk,r(n)'f’sk,r(n)]
Paae(n) = Glone(n) = sk ()] (4.23)

ou sgr(n) est une séquence définissant la différence entre deux sorties de bloc:

Skr(n) = [Tr—1,20—1(N) — TR_1,20(n)] (4.24)

Ce mécanisme s’effectue & I'intérieur méme de chaque bloc SBy ;. La séquence s, qui détermine
la différence entre deux sorties est un nombre entier, par conséquent, elle doit satisfaire certaines
conditions:

pair  si Ty,  est pair
impair si Ty, estimpair

Skpln) = {
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Fi1G. 4.32 — Structure générale de TDEM pour M =16
et,
Iskr(n)] < min{xg,(n), ok Zpr(n)} (4.25)

La structure capable de générer les sorties des blocs SBy, et la séquence souhaitable sy (1) sont
représentées a la figure 4.33.

ou, un quantificateur spécial est chargé de présenter la valeur adéquate de s »(n) a chaque période
en respectant les conditions 4.25. Le filtre numérique H(z) est de type coupe-bande; il met en forme
Sk et dépend des application souhaitées.
La caractéristique du quantificateur spécial a été initialement définie par la relation suivante:

0 sixp,(n) est pair
skr(n) =< 41  sixp,(n) est impair et vy, (n) >0 (4.26)
—1  sixp,(n) est impair et vy, (n) <0

ol vkr(n) est la sortie du dernier étage du filtre de boucle. Méme si la définition ci-dessus respecte
les conditions 4.25, elle doit étre modifiée pour des raisons de stabilité de ’algorithme ainsi que pour
empécher des tons dans la bande utile, comme on I'explique dans la sous section suivante. La figure
4.34 montre deux exemples d’implantation d'un bloc SBj, , pour une TDEM passe-bas du premier et

deuxiéme ordre respectivement.
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Fi1G. 4.33 — a) Structure générale de SBy , pour lalgorithme TDEM, b) boucle de filtrage qui génére la
séquence souhaitable pour sy .(n)

v

LSB de x,
1 e X,(n) v, LSB de X”(n)l xk,(n)l
v1 y N
> :|: —»(X) > 1 1 N ) ’ quantif. o s.(n)
Z'1 v w’ limiteur >

Sk,r(n) z-1 I z-1 2 speciel

Fi1G. 4.34 — a) Schéma bloc simplifié d’'une TDEM passe-bas : a)du premier ordre b) du deuziéme ordre

Le détail de la mise en équation du fonctionnent de TDEM est présenté précisément dans les références

[1,11,133-140]. La sortie finale d'un CNA a M = 2B cellules qui utilise un brassage de sources TDEM

est donnée par I’équation 4.27:

Dopnr—celiules (n) = (1 + a)v(n) + e(n) +€
1 & 2"
S
i=1 i=1
B—k
e(n) = SN0 Agpska(n)

(r—1)2k42k-1

A, = oF Z (0 — ayon-1) (4.27)
i=(r—1)2k 41

ol @, qui est I'erreur du gain, et € qui est ’offset du CNA, ne sont qu'une erreur linéaire. Ainsi comme
dans les cas précédents, on peut les négliger afin de simplifier les équations, cela conduit a € = 0.

En revanche, le terme e(n) est I'erreur de non linéarité qui limite la résolution du CNA. Grace a
l'utilisation du brassage TDEM, e(n) est bien mise en forme par des filtres H(z) implantées dans
les différents blocs de commutation SBy,, comme l'exprime I’équation 4.27. En outre, le spectre
final d’erreur de non linéarité des cellules désappariées du CNA est mise en forme par une fonction

de transfert d’ordre L si chacune des séquence s ,(n) est mise en forme par un filtre d’ordre L. A
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condition que toutes les séquences sy, »(n) soient délimitées par une valeur non infinie pour une durée

J arbitraire.

skr(n) < P, pour toutes les (M — 1) blocs , quand: |P| # oo (4.28)
j=1

Autrement dit, ’algorithme doit étre stable pour toutes sortes de signaux a ’entrée du CNA. Cette
condition est extrémement critique pour une TDEM d’ordre L > 1. Nous allons traiter de cet incon-
vénient & la section suivante.
Que ces séquences soient indépendantes I'une de 'autre est une autre condition: M — 1 filtres doivent
étre utilisés. Cela est déja pris en compte dans la structure de TDEM par la présence de M — 1 blocs
S By .
En ce qui concerne la résolution offerte par la méthode TDEM, les équations 4.21 et 4.22 restent

valables, mais a la condition que la TDEM soit stable.

4.9.1 Probléme d’instabilité de I’algorithme TDEM

Bien qu’un filtrage d’ordre arbitraire puisse étre facilement mis en application de facon numérique,
la régle de conservation du nombre de sources sélectionnées (équation 4.25) rend difficile la conception
des algorithmes TDEM. Ce probleme de stabilité non résolu est tout a fait différent de celui des filtres
classiques. La stabilité dans les filtres est garantie habituellement par une optimisation appropriée
des coefficients, et peut étre examinée mathématiquement en utilisant quelques méthodes comme la
méthode de "Nyquist" ou le lieu des poles. Cependant, dans le cas du bloc de commutation SBj,,
I'instabilité réside principalement dans la méthode de quantification qui est fortement non linéaire
selon les propriétés stochastiques de l'entrée xy, (). De plus, la décision propre sur chacun des SBy, ,
est differemment imposée par la régle de conservation du nombre, selon le nombre de couches (I’équa-
tion 4.25).

En général, la stabilité des algorithmes d’ordre élevé de DEM ne peut pas étre vérifiée analytiquement;
elle est habituellement vérifiée par des simulations. Comme le montre la figure 4.34, pour chaque SB,
le filtre numérique se compose d’un ou plusieurs intégrateurs pour des algorithmes passe-bas et un ou
plusieurs résonateurs pour des algorithmes passe-bandes. La fonction de transfert d’un quantificateur
spécial, qui doit fonctionner comme un quantificateur et un limiteur, a été au départ choisie de la
forme la plus simple possible selon I’équation 4.26. Pour une TDEM du premier ordre, cette définition
est suffisante et méne & une implantation trés simple, sauf que ’on doit y ajouter un générateur de
bruit blanc additif (dither) pour empécher les tons.

Cependant, si nous avons besoin d’un second ordre ou d’un ordre supérieur, la définition ci-dessus
impose une limite importante pour 'algorithme. Par exemple, dans la TDEM du deuxiéme ordre
passe-bas représentée sur la figure 4.34, quand zj, »(n) est une séquence de nombres pairs, les sy (1)
sont égaux a zéro jusqu’a la fin de la séquence. Ces séquences critiques d’entrée peuvent étre compo-
sées de n’importe quelle combinaison de {0,2} et de {0,2,4} dans les premiéres et deuxiémes couches

respectivement. Cependant, si la valeur initiale du premier intégrateur ( V1) au début n’est pas égale
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a zéro, le deuxiéme intégrateur peut étre saturé en quelques périodes selon la taille de ses registres
(V2). On peut également observer cette saturation par leffet d'une répétition mineure de séquences
d’entrées impaires entre les séquences majoritaires paires. La conséquence de ceci est que la mise en
forme du bruit sera suspendue jusqu’a ce que les filtres sortent de la saturation.

La figure 4.35 montre la dynamique de sortie du filtre (V2(n)). Elle est obtenue pour une TDEM
passe-bande de second ordre conventionnelle simulée avec MTF = %H(z) = (1 + 272)? en utilisant
I'équation 4.26°. On voit que les registres vont saturer, alors qu'un modulateur d’ordre deux est tou-

5

x 10
3 T T T T T T 25
Filter's output in a conventional Conventional 2& —order '
Second order TDEM (unstable-case) 2 TDEM
of |l @ , un stable case
20f 1
1 L E
151 1
0 ] b) Registers' sizes for different
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At | 10} i
2f 1 st o, 4
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F1G. 4.35 — a)Sortie du filtre dans une TDEM conventionnelle de second ordre, b) taille nécessaire des
registres pour une TDEM de second ordre conventionnelle et une SDEM similaire.

jours stable. Sur la figure 4.35-b les dynamiques de sorties d’'une TDEM conventionnelle du deuxiéme
ordre sont comparées avec celles d’'une SDEM similaire en fonction de la variation de I'amplitude
d’entrée. Cette figure met en évidence la différence entre un algorithme stable et un algorithme in-
stable, point faible de la TDEM.

En effet, dans une situation de saturation, une décision efficace ne pourrait pas étre correctement
prise méme si les registres étaient de dimension infinie. Ceci est di au fait que le gain linéaire limité
de la boucle ne permet pas que les nouvelles entrées impaires que produit un s .(n) différent de zéro
puissent diminuer rapidement le volume accumulé au niveau du second intégrateur. Autrement dit,
une fois qu’une telle saturation arrive, une boucle linéaire n’est pas capable d’occasionner un retour
a la situation normale méme si la séquence d’entrée revient au cas normal. Ce raisonnement indique

que la situation serait encore plus grave si la TDEM utilisait des filtres du troisiéme ordre ou plus.

9. Le terme MTF dénote la fonction de transfert de mise en forme d’erreur du CNA, c.-d-d. "Mismatch Transfer
Function”
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Solutions proposées pour le Probléme d’instabilité de TDEM

1- Afin d’empécher l'instabilité de 'algorithme, I’équation 4.26 a été alors modifiée dans la pre-

miére exécution de la TDEM [133], de la facon suivante:

+1 g, est impair et Vir >0
-1 xp, est impair et Vier <0
Spr(n) =4 +2 xp, estdivisible par 4 et Vir >0 (4.29)
-2z, est divisible par 4 et Vier <0
0 dans touts les autres cas

La modification mentionnée ci-dessus a pour conséquence une meilleure stabilité de 1’algorithme,
mais cela n’est pas suffisant. D’autre part, les modifications proposées dans 4.29 sont seulement
applicables aux couches de TDEM avant le second étage, c.-a-d. x1, > 4 ou k > 2. On peut proposer
une autre modification en utilisant la condition d’étre divisible par 2 au lieu de 4, mais le probléme
au niveau de la premiére couche reste non résolu. A notre connaissance, I'instabilité d'une TDEM
d’ordre deux ou d’ordre plus grand n’a jamais été éliminée ou améliorée dans les deux premiéres
couches de I’algorithme.

2- Les articles [133,134] proposent d’autres modifications de l’algorithme TDEM de sorte qu’en cas
de saturation au niveau du deuxiéme étage du filtre, le systéme n’utilise plus cet étage, mais rend
a la place une décision basée uniquement sur la sortie du premier intégrateur. Par conséquent, un
tel systéme fonctionne en tant que TDEM de premier ordre jusqu’a ce que le deuxiéme intégrateur
sorte de la saturation. Malheureusement, ce probléme arrive en pratique trés souvent, et la mise en
forme de l'erreur du défaut d’appariement d’'un CNA est plus proche d’une fonction de transfert
du premier ordre que de celle du deuxiéme ordre. Par conséquent, 'implantation d’'une TDEM du
deuxiéme ordre, qui nécessite plus de circuits, n’est pas justifiable.

La figure 4.36 montre le SNDR d’un modulateur AY. multibit ayant une TDEM d’ordre 2 pour corriger
le défaut d’appariement des cellules du CNA interne comparée a celui d’'une TDEM conventionnelle
et & une SDEM. Cette comparaison confirme bien la faiblesse de la TDEM ainsi que lefficacité
insuffisante des deux solutions citées ci-dessus méme appliquées conjointement.

3- La troisiéme solution proposée par P.Benabes [141] utilise deux techniques en méme temps. La
premiére consiste en une modification de I’équation 4.26 introduite par la suite (voir sur la figure
4.37):

+1 Thr est impair et Vier >0
-1 T r est impair et Vier <0
Spr(n) =14 +2 0<z, <M est pair et Vier > Lgeuil (4.30)
-2 0<wmxp, <M estpair et Vier < —Lseuil
0 dans tous les autres cas

o0 Lgeqys; €st un seuil optimisé par la simulation.

La deuxiéme technique consiste & utiliser un ou plusieurs rebouclages non linéaires X, qui, en cas
de débordement, forcent le gain de boucle & changer. De ce fait, les intégrateurs sont ramenés a la
situation normale quand ils sont temporairement débordés par certaines séquences. La figure 4.37

représente un schéma montrant une application de ces techniques et la figure 4.38 montre un exemple
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F1G. 4.36 — SNDR du modulateur multibit utilisant une TDEM conventionnelle ou modifiée selon [133,134].

de résultat de simulation au niveau systéme d’'un CNA 4 bit mais en dehors d’une boucle sigma delta.
Le CNA est alimenté par une entrée aléatoire 0 < x4 1 < 16 optimisée pour une TDEM de troisiéme
ordre avec Lgeyy = 1024, A = 64, C; = —8, Cy = —48, C7 = —624,
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’ N — — —
kr 2! 2! ! Sk
= v ()
1 1 1 4
-z , -z 1-z

ol le volume nécessaire des
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Fi1G. 4.37 — a) Schéma de la fonction de transfert du quantificateur spécial qui produit sy ,, b) schéma
d’une TDEM passe-bas du troisiéme ordre utilisant un rebouclage non linéaire pour stabiliser
sa boucle.

registres est de 'ordre de 13 bits. Cette solution est trés sensible aux caractéristiques de ’entrée et ne
fonctionne pas toujours aussi parfaitement quelque soit I’entrée. De plus, le rebouclage non linéaire
restreint la performance du systéme comme dans la deuxiéme solution expliquée ci-dessus.

En résumé, une TDEM de premier ordre avec bruit blanc additif peut étre intéressante pour des
applications passe-bas, mais ne fonctionne pas bien en pratique pour un systéme d’ordre élevé, que
ce soit avec un algorithme conventionnel ou avec un algorithme modifié. Nous proposerons d’autres

algorithmes basés sur le principe de la TDEM au prochain chapitre.

4.9.2 Structure TDEM segmentée

11 est possible d’utiliser une structure "TDEM segmentée", qui est généralisée aux différents type

de CNA [138]. En fait, la structure TDEM segmentée est adaptée aux CNA qui utilisent des cellules
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FiG. 4.38 — Spectre de la sortie de CNA lorsqu’on applique une entrée aléatoire: a)sans correction, b)
corrigée par la TDEM d’ordre trois proposée en [141] et illustrée a la figure 4.37.

binaires plutdt que des cellules thermométriques. Cela est essentiel quand le nombre de bits du
CNA est assez grand, par exemple B > 6 bit. La segmentation peut aboutir soit sur des cellules

binaires soit sur deux sous partitions différentes. La figure 4.39 montre ces deux stratégies. Dans

o [n)

b) A partially-segmented 33-level tree-
a)h 257-level partially-segmented tree-structured DAC. m,;mw)d DpAC. -

Fi1G. 4.39 — a) Schéma de TDEM segmenté, a)adapté aux éléments binaires, b) adapté aux CNA avec des
éléments de poids différents.

le premier exemple 4.39-a, dans les blocs de commutation SBy, des 4 premiéres couches, c.-a-d.
B > k > 4, le code d’entrée est divisé d’'une maniére simple et sans aucune possibilité de mise en
forme des erreurs. Cependant, les blocs de commutation SBy,, aux 4 dernieres couches, c.-a-d. k < 4,
fonctionnent exactement de la méme maniére que dans une TDEM conventionnelle. Le deuxiéme
exemple représente une autre type de partition qui est adopté pour un CNA composé de cellules

de poids différents plutét que des cellules binaires ou unitaires. Son analyse est détaillée dans la
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référence [138]. Le terme e(n), c.-a-d. erreur du CNA, peut étre calculé au moyen de I’équation 4.27
en considérant seulement les blocs SBy , qui mettent en forme les erreur, c.-a-d. k < 4.
Le point faible de TDEM, c.-a4-d. le probléme d’instabilité des algorithmes d’ordre élevé, est aussi

présent dans le cas de la TDEM segmentée.

4.10 Techniques dérivées

Dans cette section, nous présentons briévement quelques techniques qui ne ressemblent pas aux
techniques de DEM mais qui peuvent étre utilisées pour éliminer les erreurs statiques des CNA. On
les utilise rarement dans les applications classiques, mais certaines peuvent étre intéressantes dans

des applications particuliéres.

4.10.1 Double quantificateur

Une facon de résoudre le probléme de la non-linéarité du CNA interne, est d’utiliser un CNA mo-
nobit dans le rebouclage pour les deux premiers intégrateurs et un CNA multibit aux autres points
du rebouclage. Par conséquent, le défaut d’appariement du CNA multibit ne concernera plus le signal
d’entrée, et sera mis en forme par les deux premiers intégrateurs, sachant que la sortie du CNA mo-
nobit ne produit pas d’erreur de non linéarité vis a vis de 'entrée. La structure d’un tel modulateur
ressemble & la structure MASH. Trois facons de le réaliser sont briévement décrites ci-dessous.
Remarque : cette technique améliore considérablement le SNR du systéme. En revanche, les avan-
tages d’une structure multibit ne peuvent pas étre complétement obtenus dans le cas d’une structure
& double quantification, notamment la stabilité, I’abaissement des contraintes sur des circuits actifs,
et la diminution de U'effet de la gigue d’horloge. La diminution de 'effet de la gigue d’horloge par
une structure multibit est un avantage majeur qui peut justifier le passage d’une structure monobit
a une structure multibit pour des circuits plus complexes, alors que ceci est inutile dans la technique

de double quantification.

1) Cascade L-0, la technique "Leslie-Singh"

Une structure simple du modulateur AY multibit avec deux quantificateurs est représentée a la
figure 4.40 [142]. C’est un modulateur d’architecture en cascade "MASH" une premiére boucle d’ordre
L = 2, et une deuxiéme boucle d’ordre zéro. La deuxiéme boucle utilise simplement un quantificateur
multibit. Les deux sorties des quantificateurs sont corrigées numériquement comme celle d’un systéme
MASH normal. Bien siir, on peut aussi utiliser une boucle d’ordre supérieur au premier étage.

De plus, les deux quantificateurs peuvent étre combinés, puisque les deux quantificateurs ont exac-
tement la méme entrée. Le quantificateur monobit peut étre physiquement supprimé parce que sa
sortie est toujours égale au MSB du deuxiéme quantificateur. Ils peuvent étre implantés ensemble, le
MSB sert de sortie du quantificateur monobit. Leslie a fait ’analyse d’un modéle linéaire du modula-
teur utilisant une telle structure. La conclusion est que cette structure présente idéalement la méme

résolution qu’un modulateur multibit conventionnel. Cependant, ses problémes pratiques tels que les
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Vammdd
CNA-1bit

Quantificateur

V3(n)

multibit

Fi1G. 4.40 — Structure d’un modulateur multi-boucle "2-0", avec double quantificateur

tons parasites, les contraintes sur les circuits actifs et ’effet de la gigue d’horloge restent proches de

ceux du modulateur monobit.

2) Structure MASH a double quantificateur

En gros, dans un modulateur de type MASH, on peut utiliser le quantificateur multibit (suivi
par un CNA multibit) pour toutes les boucles, sans étre limité par ’erreur de non linéarité, sauf
dans la premiére boucle. Par conséquent, I’erreur du CNA multibit est mise en forme par la fonction

de transfert Hy(z), comme le montre 'exemple de la figure 4.41. En plus, des inconvénients habi-

X(n) T 6.0 y:(n) N V,(n)
G, (z »| mono-bi > H,(2)
- ;* mr%J

Do,(n) V(n)

CNA-1bit

~N\().
6.0) [~ it > T *{H@

Quantizer

”
<

CNA-multibit

Fi1G. 4.41 — Double-quantification, structure MASH qui n’a pas besoin de correction des erreur du CNA
multibit car il est utilisé seulement au deuzriéme étage

tuels d’une structure a double quantificateurs expliqués ci-dessus, le défaut d’appariement entre les

différents étages d’une structure MASH est un facteur limitant supplémentaire.

3) Double quantificateur a étage unique

Il s’agit d’une structure de modulateur de type CCFB décrit dans la référence [1], dans lequel les
CNA sur les chemins de rétroaction vers les premiers intégrateurs (ou résonateurs) sont monobits,
puis les autres sont multibit. Un exemple de la réalisation d’un modulateur sigma delta d’ordre trois

passe-bas utilisant deux CNA différents est représenté sur la figure 4.42. Un tel modulateur, avec un
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CNA-1bit

Do,(n)

X(n) S | 057

V(n)

Quantizer

CNA-multibit

Fi1G. 4.42 — Double-quantification, structure CIFB wutilisent deuz type de rebouclage; monobit pour les deux
premiers intégrateurs et multibit pour les intégrateurs suivants.

quantificateur multibit, semble un bon compromis entre la stabilité de la boucle et le SNR du systéme.
En résumé, cette technique posséde quelques avantages d’'un modulateur multibit, sans ajouter d’effet

dégradant supplémentaire.

4.10.2 CNA série

Un autre moyen de résoudre le probléme du défaut d’appariement consiste & utiliser un CNA
monobit activé en série par 'entrée multibit. Bien str, la fréquence appliquée au CNA doit étre au
moins M fois supérieure au cas normal. En plus, il est nécessaire qu’un tel CNA fonctionne en mode
RZ afin de limiter l'effet de la différence entre le temps de montée et le temps de descente. La figure
4.43 montre le schéma d’'un CNA multibit utilisant une seule cellule excitée par une entre série [143].

On sait bien que dans un modulateur sigma delta conventionnel, pour que les circuits puissent

Quantificateur

V(n)
g J—'Ir B-bit —

f

e

y(n)

de parallele decodeur
1-bit a série B2T

FiG. 4.43 — Schéma d’un CNA série

fonctionner & une fréquence supérieure, il est préférable d’utiliser un OSR plus élevé plutot qu'un
quantificateur multibit. Jusqu’ici, I'idée d’'un CNA série semblait inutile, mais si on arrive a conce-
voir un modulateur avec M rétroactions en paralléle qui fonctionnent en phase QMW, I’idée devient

Intéressante.
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4.11 Ajustement physique des éléments du CNA

Une méthode directe d’amélioration de la linéarité du CNA est I’ajustement de ses différentes
cellules par des procédés physiques. Les éléments communs du CNA qui peuvent étre ajustées sont
les résistances et les condensateurs. En général, un rayon laser est utilisé afin d’ajuster la valeur
exacte des éléments autour de leur valeur nominale. Cette technique doit donc s’effectuer avant que
le circuit ne soit mis en boitier, et avant que le circuit ne soit placé dans un environnement réel. La
technique cofite cher et elle ne peut pas compenser d’éventuels désappariements des cellules en cours
de fonctionnement, par exemple & cause des gradients de température.

Une autre technique consiste de placer des petits éléments supplémentaires, par exemple, des petits
condensateurs en paralléle avec le condensateur principal, afin de ramener la cellule réelle autour
de sa valeur nominale. Cela peut se faire au moyen d’une information enregistrée, en mémoire de
type ROM ou périodiquement & chaque mise en marche du systéme dans des registres numériques.
Cette méthode a besoin d’un systéme de mesure et de traitement associé qui augmente fortement la
complexité des circuits. En pratique, la technique d’ajustement physique n’est pas beaucoup utilisée,

sauf dans des cas trés précis et spéciaux |[2].

4.12 Techniques d’étalonnage numérique

L’erreur statique du CNA multibit pourra étre corrigée dans le domaine numérique si la grandeur
d’erreur est estimée puis enregistrée dans une mémoire pour chaque code de sortie du modulateur
AY (ou lentrée du CNA). Ceci est I'idée cachée derriére des techniques connues comme 1’étalonnage
numérique ("Digital Correction of DAC nonlinearity") [1,2,77,144].

Une premiére stratégie est basée sur ’acquisition des erreurs & la mise en marche du systéme.
Le schéma d’un tel modulateur est représenté & la figure 4.44-a, ou le code sortant du modulateur
doit adresser la valeur réelle de la sortie Do(n) supposée équivalente au signal d’entrée z(n). En
fait, chaque code sortant représente une valeur estimée de la sortie du CNA, qui a été calculée et
enregistrée en phase d’estimation, dans une mémoire RAM.

La figure 4.44-b montre un schéma simplifié d’un systéme d’acquisition de valeurs exactes du CNA
utilisant un modulateur principal & rebouclage monobit. L’entrée du modulateur en phase d’estima-
tion est la sortie analogique du CNA principal excité par un compteur numérique qui produit tous les
codes possible [0,1,...M]. Ce processus d’étalonnage est assez long car chaque code d’entrée du modu-
lateur doit s’appliquer au moins 2ENOB périodes. L’estimation des erreurs de chaque code doit étre
aussi précise que la précision finale, c.-a-d. ENOB, donc la mémoire RAM doit contenir des données
de 'ordre de ENOB bit pour chaque adresse entre 0 et M. Par conséquent, les parties suivantes, par
exemple la décimation, travaillent sur un nombre de bits plus élevé que dans le cas normal.

Une deuxiéme stratégie est communément appelée étalonnage en tache de fond "Digital correction
with background calibration”, pour laquelle les erreurs des cellules du CNA sont mises & jour de fagon

continue. On la préfére donc, puisqu’elle considere les éléments d’erreur qui deviennent importants au
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/ D _CNA-monobit
Quantificateur -
V(n) N-bit
correction n N-bit
J_rr'_ /, numérique " G(Z) y( ) pasf!ter-ebas // » RAM
B-bit CAN-monobit T pF— data—

Adresse

Do(n) _ENa | Bbit

(b) e
B-bit du Compteurm, B-bit

Fi1G. 4.44 — Premiére stratégie l’étalonnage, a) le schéma global, b) le systéme en phase d’estimation des
erreur du CNA multibit

cours de l'utilisation, par exemple, en cas de non équilibre thermique entre des cellules. Le principe
de cette technique est représenté sur la figure 4.45, ot un bloc de brassage aléatoire est inséré entre
le quantificateur et le CNA thermométrique. La fonction de transfert "ETF(z)" met en forme les
erreurs du CNA selon I'application souhaitée :

v(n) = 1‘]\(471) x STF(n) 4+ q(n) «* NTF(n) +e(n) « ETF(n)

e(n) = > apsvi(n) (4.31)
=1

ou, "+" dénote I'opération de la convolution en temps. Le bloc corrélateur détermine la valeur de

I’'espérance des erreurs des différentes cellules. La relation est la suivante, pour chaque cellule:
E{v(n).svi(n)} = B{ (n).s0/(n)} + E{q (n).s0.(n)} + E{e (n).sv)(n)} (4.32)

En supposant que les séquences u'(n), ¢'(n), et €'(n) sont non corrélées, les deux premiers termes de

I’équation 4.32 valent zéro, ce qui se simplifie de la facon suivante:
E{[ov.5v(n) * ETF(n)].[sui(n) * ETF(n)]} = ;. B{[sv}(n)]?}. (4.33)

Par la suite, le défaut d’appariement de la cellule indice ¢ de la valeur moyenne des M-cellules @ peut

étre estimé par la relation suivante :

s Elom)s0l(n)} s
E{[svj(n)]?}

Cette estimation peut étre répétée de facon périodique ou plus sporadiquement. La valeur d’erreur
de chacune des cellules doit étre stockée dans une mémoire RAM. Ces erreurs stockées sont utilisées
pour la correction de la sortie finale v(n) en une valeur exacte w(n). Malheureusement, ’hypothése
de non corrélation des séquences u'(n), ¢'(n), et €/ (n) n’est pas toujours valable. Alors, le résultat de
la correction est moins bon que celui prévu par la théorie.
Afin de diminuer les corrélations les plus génantes, quelques solutions sont proposées dans la référence
[77], mais la complexité reste un obstacle pour bien bénéficier de cet algorithme.
En résumé, la méthode d’étalonnage peut étre intéressante si ’OSR est trés faible, par exemple 4 <
OSR < 8, mais elle est beaucoup plus complexe que les autres techniques comparables. Autrement

dit, le point faible commun & toutes les méthodes de brassage des sources expliquées précédemment
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F1G. 4.45 — Deuziéme technique de l’étalonnage (background-calibration)

dans ce chapitre, c.-a-d. inefficacité pour les faibles OSR, n’est pas une limite essentielle pour la
méthode de ’étalonnage. Ainsi, un tel systéme complexe d’étalonnage, qui consomme plus de surface
et de puissance, convient a la conversion trés large bande. Mais cela n’est pas toujours vrai, en
particulier pour les applications passe-bande dans lesquelles on ne peut abaisser ’OSR & cause d’autres
contraintes pratiques.
Avantages de la méthode d’étalonnage :

1- elle fonctionne indépendamment de 'OSR du modulateur,

2- elle n’ajoute pas de retard dans la boucle,

Inconvénients de la méthode étalonnage :
1- elle est complexe a concevoir,
2- elle nécessite plus de surface et consomme plus,

3- elle nécessite un temps de mise en marche trés long surtout pour une résolution élevée.

4.13 Conclusion

Nous avons décrit dans ce chapitre les différentes méthodes existantes de correction des erreurs du
CNA multibit utilisé dans les modulateurs AY. Parmi les différentes stratégies, nous nous sommes
d’avantage attachés a étudier les algorithmes de brassage de sources les plus utilisées dans le dé-
veloppement de la conversion sigma delta. Durant les 14 derniéres années, au moins 7 algorithmes
de brassage (RDEM, CLK-DEM, ILA-DEM, DWA, SDEM, TDEM, Double-Quantification) ont été
proposés, mis en application, puis améliorés peu a peu. Cependant, un algorithme général, qui pré-
senterait & la fois tous ces avantages, ne peut pas étre choisi de fagon générale. L’algorithme doit
étre choisi selon 'application, la résolution finale, la fréquence d’échantillonnage, la technologie de
réalisation, les différentes sources d’erreur et la consommation. Cela n’est pas toujours facile car il
y a ni régle unique ni méme de réponse unique. Le tableau 4.3, qui rassemble les caractéristiques

principales des différentes méthodes de correction, peut aider a effectuer un choix correct.
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TAB. 4.3 — Propriétés principal des différentes méthodes de DEM

DEM-méthode | avantages inconvénients remarques :

RDEM simple, bon SFDR faible SNDR < 10 bit

CLK - tons dépendant de I’horloge | moins intéressant
ILA presque-1¢" ordre tons, faible performance moins intéressant
DWA : simple, performant tons meilleur DEM, <15bit
edithered simple SNDR réduit moins intéressant
esegmentée simple non zéro @ f=0 une meilleur solution
ePseudo besoin d’optimisation

eBi-directional faible SNDR moins intéressant
eRotated complexe faible SFDR

eRandomized difficile & pratiquer
elncremented non général moins intéressant
oDIA difficile & pratiquer
epartielle sensible & la valeur d’entrée | moins intéressant
TDEM simple, efficace instabilité

SDEM meilleure performance | complexe c’est une référence

En conclusion, afin d’obtenir une bonne correction passe-bas du premier ordre, les meilleures méthodes
sont : P-DWA (modifiée avec segmentation), ou TDEM avec un dither numérique, a la condition de
posséder un OSR supérieur a 8.

En revanche, pour obtenir une mise en forme de défaut d’appariement des cellules du CNA du
deuxiéme ordre, le seul moyen est pour 'instant la SDEM.

Dans le cas d'un modulateur passe-bande, la situation est & peu prés la méme sauf que la DWA n’est
pas adaptée. De plus, pour une résolution finale d’environ 10 & 14 bit avec un OSR>32 et 0, = 1%,
une correction d’ordre un suffit, mais pour une résolution élevée une correction de deuxiéme ordre
est nécessaire si I’on veut bénéficier des avantages séduisants de la structure multibit.

En ce qui concerne les erreurs dynamiques, toutes les méthodes de brassage des sources dégradent
le comportement, donc il faut absolument en tenir compte. Ce probléme devient un obstacle majeur
dans les applications haute fréquence, de sorte que n’'importe quel algorithme de DEM peut dégrader
la performance d’un systéme, méme si aucune correction ne lui est appliquée. Les techniques pro-
posées pour la limitation des erreurs dynamiques limitent fortement la performance des algorithmes
essentiellement concus pour la DEM. Seul un CNA de type RZ peut minimiser les effets secondaires
imposés par une DEM arbitraire.

Finalement pour une application ayant un OSR tres faible (OSR < 8, on peut en trouver dans les
applications passe-bas trés large bande), la technique de I’étalonnage est préférable a celle de la DEM.

Elle est plus complexe en pratique, mais sa performance reste indépendante de 'OSR.

140



CHAPITRE 5. AMELIORATION DE LA LINEARITE DU CNA, TECHNIQUES PROPOSEES 141

Chapitre 5

Ameélioration de la linéarité du CNA,
techniques proposées

5.1 Introduction

Nous venons d’étudier plusieurs méthodes de correction de la non linéarité du CNA multibit inséré
dans le modulateur XA, et en particulier les différents algorithmes de brassage des sources unitaires
nommés couramment DEM!. Chacun des algorithmes présente des avantages et des inconvénients.
Mais, le principe de base reste toujours le méme. La complexité des circuits nécessaires doit étre
raisonnable par rapport a 'amélioration amenée par rapport & un systéme similaire de structure
monobit. La complexité des circuits devient handicapante & mesure que 'on augmente le nombre des
cellules du CNA plus particuliérement pour les algorithmes d’ordre supérieur & 1. On s’efforce en
général de rechercher un compromis afin d’obtenir un modulateur ayant des caractéristiques s’appro-
chant le plus possible de celles du modulateur multibit idéal.

En utilisant les précédentes vérifications, nous présenterons au cours de ce chapitre deux algorithmes
nouveaux pour la correction du premier ordre, 'un pour les systémes passe-bas et ’autre pour les
applications passe-bande. Ces deux algorithmes sont a la fois des techniques plus économiques et plus
performante. Ils sont justifiées par la comparaison analytique et par les résultats des simulations au
niveau systéme et au niveau transistor.

Ensuite, nous présenterons deux autres algorithmes de DEM d’ordre deux et méme trois qui sont
applicables en option passe-bas et passe-bande. Ces algorithmes sont assez prometteurs pour des
modulateurs multibit de performance élevée, par exemple, pour des applications ayant une résolution
de 15 a 20 bits avec un OSR > 16.

5.2 DWA-segmentée par une division mise en forme

La correction de la non linéarité, imposée par la présence de cellules désappariés dans un systéme
suréchantillonné, peut étre obtenue théoriquement par la méthode DWA [10]. Une telle méthode offre

une mise en forme du premier ordre passe-bas des erreurs du CNA avec une faible complexité de

1. Appariement dynamique des composants, "Dynamic Element Matching"
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réalisation. Cela fonctionne trés bien en pratique sauf pour certaines entrées périodiques ou fixes,
pour lesquelles des tons indésirables apparaissent dans la bande utile [120]. Afin d’adapter la mé-
thode DWA & des entrées arbitraires, au moins neuf solutions complémentaires ont été récemment
proposeées; elles ont été exposé au chapitre précédent [10, 76,84, 88,120-123, 123, 124, 126]. Parmi
ces solutions, la méthode la plus proche du cas DWA idéal est RnDWA, qui repose a la fois sur le
méme principe que la DWA et sur le brassage aléatoire RDEM, mais la réalisation sous forme de
circuit n’est pas facile [88]. D’autres méthodes intéressantes utilisent deux indicateurs entrelacés, par
exemple DIA| BIDWA et P-DWA contre un seul dans le cas DWA conventionnelle [121,124]. Chacune
de ces solutions suit le principe de DWA, mais, avec une diminution légére de sa performance afin
de perturber son algorithme, qui d’ailleurs blanchit les tons non désirables. Nous avons estimé que la
méthode P-DWA peut étre une solution simple et proche a la méthode DWA idéale, car elle utilise
deux indicateurs séparément pour deux demi DWAs idéaux [76]. Cependant, la P-DWA présente une
autre faiblesse par rapport a la DWA idéal, puisqu’elle n’arrive pas mettre en forme d’éventuelles
erreurs a la fréquence DC par sa définition actuelle [125].

Pour résoudre ce défaut minime de 'algorithme P-DWA, nous proposons une modification dans sa
structure (figure 4.23), il y a deux modalités possibles.

Dans une premiére option, on fait une division aléatoire. Dans le cas simple, un tel diviseur divise
Pentrée v(n) par deux, et puis ajoute le reste de la division, c.-a-d. le bit LSB & une des deux sorties
de maniére aléatoire. Si cela n’est pas suffisant, on peut forcer le diviseur a considérer, par exemple,
les deux bits les plus faibles (LSB et le suivant) comme le reste de 'opération, puis ajouter ces bits
a une des sorties d’une maniére aléatoire. Cette derniére stratégie permet de blanchir les fréquences
indésirables de la DWA plus rapidement sans dégrader le fonctionnement des deux demi DWA.
Cette performance est justifiée, pour ce fait que les deux sous-DWA recoivent un méme signal d’entrée
et ainsi, mettent en forme les erreurs a la méme vitesse et avec le méme cycle d’annulation. Alors
que, dans d’autres techniques DWA utilisant deux indicateurs, ce cycle d’annulation est aussi divisé
par deux, ce qui diminue la performance de l'algorithme. Le schéma global de cette technique est
représenté a la figure 5.1.

Méme si la premiére option résout la difficulté associée a l'algorithme P-DWA conventionnel, nous

(B-1) DWA,

Do

(B-1)

Diviseur
stochastique

DWA,

Numerique Analogique

Fi1G. 5.1 — P-DWA modifiée, premier option qui emploie un diviseur aléatoire

préférons cependant une autre solution. Pour un méme cotit en complexité que pour 'option précé-

dente, on peut remplacer le diviseur simple de P-DWA par un bloc de commutation de mise en forme
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SBrp, comme lillustre la figure 5.2. 1l s’agit d’un bloc de commutation passe-bas, qui est semblable

sV,
(B-1)-bits sv—’
DWA_ | *

SVM/Z

x(n)

SBs

SViiwz

—
j_/_» ey
(B-1)-bits DWAL 20 M2

»
»

B-bits

SVy,

F1G. 5.2 — Topologie générale proposée pour une B-bits MP-DWA

au bloc SBy,, doté d’un algorithme TDEM passe-bas, mais peut fonctionner aussi différemment (voire

la figure 5.3). Théoriquement, cette modification conduit & une meilleure performance, car la diffé-

2. , v,(n)
-1 R(n) +1 "X _@_ :

_Z o Oni s ¥

FiG. 5.3 — Bloc de commutation passe-bas qui fonctionne comme un diviseur spécial

rence entre les gains des deux parties, c.-a-d. d, = @y, — aj, est également mise en forme?. Le bloc
SBrp divise U'entrée v(n) en deux sorties v,(n) et vi(n) par les relations suivantes :

v(n) + sip(n)

vp(n) = 5

v(n) — sp(n
wln) = ()21’() (5.1)
La séquence sj,(n) est instantanément générée a 'intérieur du bloc a chaque période. La fonction de
transfert du bloc SBrp peut étre choisie selon les équations 4.26, 4.29 ou 4.30. En fait, chacune des
fonctions de transfert donne un trés bon résultat, on choisit alors la plus simple (équation 5.2).
+1 wv(n) est impair et R(n) >0
r(n) wv(n) est impair et R(n) =0
—1 wv(n) estimpair et R(n) <0
0 dans tous les autres cas

SLP<TL> = (52)

M
[ -5 — M
2. 01, ap = E i2:1 o et o = E (i:1+%)ai'
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Cependant, dans le cas exceptionnel pour laquelle I’entrée du CNA reste plutot aux alentours de %,

%,..., il vaut mieux la considérer comme égale &:
+1 v(n) est impair et R(n) >0
r(n) v(n) est impair et R(n) =0
B -1 v(n) est impair et R(n) <0
Sip(n) = +2 0<w(n) <M estpair et R(n) >0 (53)
—2 0<w(n) <M estimpairet R(n) <0
0 dans tous les autres cas

ou, la séquence r(n) est un bruit imposé ("dither") équivalent a un bit aléatoire traduit comme "—1"
pour le cas "r(n) = 0", ou "1" pour le cas "r(n) = 1". Ce dither est nécessaire dans toutes les boucles
de XA du premier ordre ou dans les cas similaires comme ceux de DEM. On préfére quand méme
la fonction de transfert simple donnée par 1’équation 5.2, car dans un modulateur sigma delta, la
probabilité d’appliquer une entrée constante au niveau du CNA interne est trés faible, méme dans le
cas ou l'entrée principale du modulateur est fixe [2]. L’équation 5.3 peut étre intéressante si le défaut
d’appariement contient des erreurs systématiques (non aléatoire) ce qui peut augmenter la différence
entre des gains moyens des deux demis CNAs d, = &, — ;. Le brassage des sources obtenu par ces
modifications, qui est basé sur la méthode DWA-segmentée, est dénoté MP-DWA dans ce document,
("Modified partitioned Data Weighted Averaging”).

Afin de mettre en équation le fonctionnement de la MP-DWA, on part des équations 4.7 et 4.9 et du
modele de la cellule normalisée du CNA sans offset, c.-a-d. do;(nT) = svi(n).a;. Pour la structure

générale décrite a la figure 5.2, nous obtenons alors:

M
5 Ptrp(n)—1

Dop(n) = > sv(n).(l+a) = D sv(n).(1+)
=1 i=Ptrp(n—1)

% +Ptri(n)—1

M
Doy(n) = Z svi(n).(1+ a;) = Z svi(n).(1 + o)

i=1+4 =Y +Ptry(n—1)
quand :
M
Ptrp(n) = Ptrp(n—1)+v,(n),  modulo >
M
Ptri(n) = Ptri(n—1)+wv(n),  modulo - (5.4)

ou, svp(n) = {svl(n),svg(n),...sv%(n)} et sy (n) = {SUH%(n),svH%(n),...va(n)} sont deux vec-
teurs sortants, des deux moitiés DW Ay, et DW A;. La différence entre la sortie réelle et la droite
idéale adoptée a la sortie de chaque CNA, e(n) = INL(n) = Do(nT) — v(n).(1 + @), est donnée par
les relations suivantes pour ces demi-CNA :

-1 Ptrp(n)—1

B Pirn(n) o B __wv(n)+spp(n)
ep(n) = E a; — ap.op(n) = E o — ah.[—2 ]
i=Ptrp(n—1) i1=Ptrp(n—1)
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5.2 algorithme MP-DWA

%—i—Ptrl(n)—l %—i—Ptrl(n)—l U(n) 5 (n)
_ — — SLP
e(n) = Z a; —agy(n) = Z o — al.[f] (5.5)
i:%—i—Ptrl(n—l) i:%—&—Ptrl(n—l)

ou, les valeurs équivalentes des vy (n) et v;(n) sont remplacées a ’aide de I’équation 5.1. Alors, I’erreur
de la sortie finale du CNA est obtenue par la somme des deux parties de 1’expression 5.5,

c-a-d. e(n) = ep(n) +¢e(n):

Ptry(n)—1 M+ptry(n)—1 T o —w
h l h — &
€rp_pwa(n) = Z a; + Z a; — v(n)| 9 ] = spp(n)] 5 ] (5.6)
i=Ptrp(n—1) i:%-{—Ptrl(n—l)

On peut comparer le résultat avec celle du cas DWA conventionnel ayant % cellules et une entrée

arbitraire, c.-a-d. en (n) = Zggg«)(;;) a; — @ .x(n), dans laquelle le premier terme qui correspond
2 - 2

a la somme des «; est toujours mis en forme par I’évaluation dynamique de U'indicateur Ptr(n) et le

deuxiéme terme vy peut étre toujours vu comme une erreur linéaire du gain ne produisant pas de
2

distorsion.

Par ailleurs, on remarque que le seul terme génant dans le cas P-DWA est s Lp(n)[aih; o], ou la dif-

férence entre des gains moyens des deux demi CNAs est associée par la séquence spp(n). En général
cette différence est plus petite que «; si le défaut d’appariement des cellules est aléatoire. Cepen-
dant, dans le cas d’erreurs d’appariement systématiques, cette différence moyenne est considérable.
En pratique, un CNA réel présente deux types d’erreurs concomitante, on ne peut donc pas négliger
le terme concernant spp(n). En définitive, pour que le spectre de la sortie d'un P-DWA soit le plus
propre possible, le terme sy p(n) doit aussi étre mis en forme.

Dans l’algorithme conventionnel de P-DWA [76,125, 126, 145] ce probléme n’est pas résolu, car la
séquence Spp(n) est supposée toujours fixe, par exemple, spp(n) = 1. Alors, comme c’est analysé
dans [125], la P-DWA posséde un spectre non nul a la fréquence nulle, ce qui peut étre négligé seule-
ment pour les systémes destinés aux applications & résolution modérée a la condition que le défaut
d’appariement soit aléatoire.

Par ailleurs, avec la premiere option proposée ci-dessus, spp(n) est supposé étre une séquence aléa-
toire, ne produisant donc pas de ton parasite. Cependant, son spectre ne s’annule pas & la fréquence
nulle. En revanche, dans la deuxiéme proposition qui a notre préférence, spp(n) est une séquence
qui est mise en forme au moyen d’un filtre passe-bas de premier ordre (1 — z7!) et par la fonction
de transfert indiquée a 1’équation 5.2. Une telle mise en forme est tout a fait compatible avec les
fonctions de transfert de chaque demi DWA validées par I'équation 4.9. Cela signifie que I’ensemble
des erreurs du CNA est parfaitement mise en forme au premier ordre, comme le montre la figure 5.4,
ot OSR=64, M=16, et 0, = 1%.

En ce qui concerne la résolution totale du systéme, idéalement I'erreur du CNA peut étre estimée en
utilisant I’équation 4.12 en négligeant les tons parasites, car ceux-ci sont éliminés par l'application de
la méthode P-DWA et puis, le défaut de gain entre les deux parties est résolu par la mise en forme
de spp(n) au moyen de l'algorithme MP-DWA. Le cotit en est la diminution de la résolution finale

d’un demi-bit comme nous le montrerons ci-apres.
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-60 \ \ \ \

Spectre du bruit de modulateur passe-bas (v-x),

| defaut d'appariement = 1%

(a) P-DWA simple

-90 —
(b) P-DWA aleatoie, Proposee dans ce travail 4

-100

-110

uoneloljowe

(—- (c)P-DWA Proposee dans cetravail, avec SB du prorﬁiere ordre
| | | | | L |

0.001 0.002 0.003 0.004 0.005 0.006 0.007 0.008 0.009 0.01

F1G. 5.4 — Spectre du modulateur passe-bas multibit, M =16, o, = 1% : a) méthode P-DWA conventionnelle,
b) P-DWA avec un diviseur aléatoire (premier option proposée), c) méthode MP-DWA proposé
dans cette section

La résolution finale concernant la MP-DWA peut étre exprimée par 1’équation -

ENOB = LogJﬁ], ot ’ensemble des erreurs du CNA est donné par la suite :

ptry(n) Ay ptry(n)
eonaln) = e +am = > (w-am+ > (-
pirs(n—1)+1 A pptry(n—1)+1
ptry(n) A ptry(n)
- >, it > a; — vp(n)ay — vi(n)og
ptra(n—1)+1 M ptry(n—1)+1
ptrp(n) M 4 ptry(n) -
= Z o + Z a; —v(n)[an + @) _SLP(n)[Q] (5.7)
ptry(n—1)+1 M ptry(n—1)+1

Dans cette équation les deux premiers termes ne sont pas en général indépendants, ainsi que les deux
derniers qui interdisent une simplification de 1’équation?.
Par chance, le dernier terme est assez petit devant les deux premiers, il a donc peu d’influence sur le
résultat final :

— dans notre cas, c.-a-d. MP-DWA, le terme sz p(n) est mis en forme afin d’éliminer sa puissance

en bande utile,

— puis, la partie @ est /M fois plus petite que o, présent dans les deux premiers termes.

Par conséquent, on peut supposer que le bruit imposé dans la bande est la somme statistique du

bruit des demi CNA, en ne faisant pas intervenir leur corrélation. Cette estimation optimiste ne

3. 11 est possible qu’on cherche une expression pour auto — correlation (ecna) a l'aide de certains approximations,
mais comme elle devient assez complexe sans donner un sens correct, nous préférons, ici, une discussion simple qui est
valide aux cas extrémes. Cela peut étre raisonnable, car, les deux extrémes (max et min) sont peu éloignées.
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donne qu’'une valeur estimée pour ENOB qui s’exprime par la relation :

9 ag.(l — %)2%
6h,r‘ms = 19

9 o2.(1— %)2%
el,rms = 12

M
2

] (5:8)

Oa-(1— 7).
2

€rms = \/€hyrms T €lrms = \/5[ 1

o, la valeur efficace de chaque demi algorithme est estimée a la référence [89|. Ensuite, la résolution

finale du CNA peut étre obtenue en appliquant I’effet de la mise en forme au premier ordre (1 —z71),

c.-a-d. epms,BW = erms-m [1].

M | = Logs| M./3.058R3 |
== 2
2v/3.Noisesotalrms ca.(1—2)., /M
2\/3.\/%(#)

ENOBpyp-DWAmar = Log,|

— ENOBpwa + Log, [%:;;] (5.9)

Cela est intéressant, parce que 1’on obtient une résolution légérement meilleure que celle obtenu au
moyen de l'algorithme DWA conventionnel, surtout pour les petits M. Par exemple, pour M =8,
c.-a-d. deux CNA de 4-cellules, la résolution finale peut étre améliorée de 0.22 bit. En plus, chaque
demi P-DWA est moins complexe qu’un algorithme DWA conventionnelle.

Ce résultat, bien que simple n’est pas acceptable car les deux parties des erreurs produites par
les deux demi CNA semblent étre bien corrélées, car leurs entrées sont assez corrélées M.
L’observation pratique confirme bien cette dépendance entre deux indicateurs avec un coefficient de
I'ordre de 80%. Par conséquent, la résolution minimale peut étre estimée si on utilise la fonction

€rms,maz < \/€hrms T €lrms = 2.€h rms, C'est-a-dire compleétement corrélée.

V3M.OSR?
V2.04.(1 — %)

ENOBuyp-_pWAmin > Log,|

]

M—-1

Alors, le ENOB est diminué d’environ 0.5 bit soit moins de -3dB, ce qui peut étre compensé en partie

par le terme Log, [%] :

(ENOBDw Aideat — 0.5bit) < ENOByp-pwa < ENOBDW A ideal (5.11)

Différentes simulations montrent que le SNDR est diminué d’environ 2dB (soit 0.33 bit) avec 1’algo-
rithme MP-DWA par rapport 'algorithme DWA idéal, ce qu prévoit I’équation 5.11. En définitive,
les équations 5.10 et 5.11 indiquent que la résolution d’une technique MP-DWA peut étre toujours
estimée par celle de la DWA conventionnelle.

En revanche, le SFDR est amélioré d’au moins 25dB par rapport a I'algorithme DWA, car les fré-

quences parasites ne sont pas générées par un algorithme MP-DWA comme le montre la figure 5.4.
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5.3 MP-DWA passe-bande

De plus, la condition limitant de I’équation 4.14 n’intervient pas, car avec l'algorithme MP-DWA
les demi DWA ne voient jamais une entrée périodique. En tous cas, si on la vérifie pour une éven-
tuelle entrée périodique, on voit que la limite d’OSR est bien améliorée d’un facteur 2. C’est une
voie prometteuse pour les applications large-bande. Elle s’exprime par les relations suivantes, ol

k€ {1,2,3,...} est le nombre d’harmoniques:

M(k+1
OSRpw A,ideal > (2),
M(k+1
OSRMP_DWA > (4—’_) (5.12)
Par conséquent :
Minimum[OSRyp—pwal =2 x Minimum[OSRpw 4] (5.13)

On peut remarquer que la mise en forme de 'erreur associée a sy p(n) peut aussi étre d’ordre supérieur
a un, comme c’est possible avec la configuration TDEM. Mais cela n’est pas nécessaire, car le reste

du systéme de MP-DWA fonctionne a I'ordre 1.

5.3 DWA modifiée aux applications de DEM passe-bande

L’étude bibliographique montre que la réalisation d’'une méthode DEM passe-bande est peu fré-
quente [82,83,90,129,146-148|. En plus, les réalisations existantes sont, en général, du second ordre et
utilisent majoritairement la méthode SDEM®. Il n’y a pas d’algorithmes diversifiés comme pour le cas
passe-bas. En gros, les deux méthodes, SDEM et TDEM, sont adaptés aux applications passe-bande,
mais ce ne sont pas des solutions simples et rapides. Dans les références (31,90, 129, 146, 148], un
algorithme DWA modifié est proposé pour des applications passe-bande. Peut-étre est-ce la méthode
de correction passe-bande la plus simple. Cependant par sa définition actuelle, elle est trés sensible
aux signaux d’entrée périodiques comme des signaux de porteuse qui sont souvent présents dans ce
type d’applications.

La figure 5.5 montre la performance d’'un CNA 4-bits ayant 1% d’erreur qui emploie une telle mé-
thode, c.-a-d. DWA passe-bande. Les tons parasites ont dégradé la performance, comme dans le cas
du DWA passe-bas conventionnel.

Dans cette section, nous détaillons cet algorithme et proposons une modification permettant d’obtenir
une technique de DEM au second ordre passe-bande proche de 1’idéal.

Afin d’expliquer le fonctionnement d’un algorithme DWA passe-bande, on peut utiliser la trans-
formation linéaire du passe-bas en passe-bande au quart de la fréquence d’échantillonnage, c.-a-d.
271 <= —272. En appliquant cette transformation a 1’équation 4.9, pour le cas passe-bande on

obtient :

Erp(z) = (1 — 2 HYINL[Ptr(z)] <= Epp(z) = (1 + 27 2)INL[Ptr(z)]

4.11 faut bien noter que un DEM passe-bande centrée au quart de la fréquence d’échantillonnage (%) du second
ordre peut étre équivalente & une DEM passe-bas du premier ordre.
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Performance du CNA en utilisant une
algorithme passe-bande de DWA,
-20 " erreur des cellules est 1%, M=16, OSR=64,

-40 |-

DWA passe-bande conventionnelle

Sans aucune DEM

-60 [~

-80 §

100 AT

120 -
‘ Idealement ce spectre est zero ou infinie en dB.

-140 | | | | | | | |
0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4 0.45 0.5

F1G. 5.5 — Performance d’un CNA 4-bits ayant 1% de défaut d’appariement qui est corrigée par une méthode
de DWA passe-bande conventionnelle.

En temps discret, la relation suivante s’écrit :

PtT‘LP(TL)—l Pt'er(n)—l
erp(n) = Z svi(n).(1+ «;) <= epp(n) = Z svi(n).(1+ «;)
iZPtTLp(n—l) iZPtTBp(n)

L’étape suivante consiste a savoir comment U'indicateur Ptrgp(n) doit étre évalué pour une applica-

tion passe-bande. Dans le cas passe-bas, une somme modulo M convient.
Ptrpp(n) = [Ptr,,(n —1)+v(n)], modulo M (5.14)

Une premiére idée consiste & utiliser une équation similaire en appliquant le sens de la transformation

27! <= —272 dans le domaine temporel :
Ptrgp(n) = [Ptr,,(n —2) Fv(n) |, modulo M (5.15)

Il y aura donc deux réponses: une solution compléte comprendra deux indicateurs.

Une autre méthode consiste & supposer qu’un résonateur est composée de deux intégrateurs entrelacés
en orientation inverse. Par conséquent, on doit utiliser deux indicateurs dont le signe d’intégration
est changé a chaque opération correspondante.

Cependant, l'introduction d’une étape intermédiaire facilite la compréhension. Examinons d’abord
comment le terme passe-haut (1 + z~1) peut étre obtenu. Dans un systéme de traitement passe-
haut, les signaux de fréquences élevées sont privilégiées. Alors, afin d’obtenir une DEM passe-haut,
il faut que les cellules soient sélectionnées parmi celles qui sont récemment utilisées. Par conséquent,

I'indicateur passe-haut peut étre évalué comme suit :

| Ptryp(n—1)—v(n) dela gauche a la droite quand n est pair

P15, (o (M) = { Ptr, ,(n—1)+wv(n) de la droite a la gauche quand n est impair
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Cela signifie que Ptr,,, doit reculer & chaque fois pour choisir les cellules récemment sélectionnées.
Autrement dit, la direction de la progression de l'indicateur doit étre changée a chaque utilisation.

Afin de réaliser une DEM passe-bande (1 + 272) une transformation complémentaire de double voies
271 = 272 doit étre appliquée. La figure 5.6 illustre un modéle de sélection et le passage du passe-

haut au passe-bande [129]. Cet algorithme est le plus simple outil permettant la mise en forme du

Cellules du CNA 3-bit Cellules du CNA 3-bit Cellules du CNA 3-bit
[P, D,|D,|D,|D.[D, [D, | D, [+, w) D.|D.|D,|D,[D,[D, D, [ D} _[v@){ D] D:| D D, D [D; |D; | D5
E; 2 Pir(n)=2 % 2 Pir(n)=2 S — Rrim=2
§ 5 F@; ; 5 pm § 5 Ptr2(n)=4]
E' 7 Ptr(n)=2 %— 7 Ptr(n)=3 E 7 Wpi2(n)=2
% 5 Pir(n)=7 -_§‘ 5 Py~ % 5 Dillag
}'é_ 2 Ptr(n)=1 -:._5: 2 pro=s | ?é' 2 E pr2m=y

4 N ’ 4 Ptr(n)=4 4 P-4
5 Ptr(n)=4 5 py=s 5 B > —b> —p —p Py 1(n)=6|
a: (1-2") : © b (1+ 2" : o (1+29)

Fi1G. 5.6 — Sélection des éléments du CNA en passant de passe-bas & passe-bande : a) passe-bas du premier
ordre, b) passe-haut du premier ordre, ¢) passe-bande du deuxiéme ordre.

défaut d’appariement des cellules du CNA ordre passe-bande du second ordre.

En ce qui concerne la mise en équation, un algorithme P-DWA passe-bande a idéalement la méme
performance que l’algorithme similaire passe-bas (P-DWA), laquelle est donnée par les équations 5.8-
5.13.

Un algorithme DWA passe-bande présente aussi des fréquences parasites. Afin d’éloigner ces fré-
quences, nous utilisons la méthode de partition des cellules en deux groupes séparés, connue selon le
nom de méthode de P-DWA. Cependant, un systéme P-DWA passe-bande souffre de la présence de la
différence entre le gain moyen des ses deux sous-algorithmes (a7, — @), comme dans le cas passe-bas.
De plus, un algorithme P-DWA passe-bande simple n’est pas vraiment insensible aux entrées pério-
diques. La technique de la partition par un diviseur simple (s(n) = 1) fait diminuer le comportement
vis & vis des fréquences parasites DWA, mais, cela n’est pas encore suffisant, comme le montrent les
simulations.

Une P-DWA passe-bande demande donc a étre modifiée. Une stratégie analogue & celle du passe-bas
est montrée a la figure 5.7.

Maintenant, on doit appliquer une fonction de transfert complexe comme celle de 1’équation 5.3
plutét qu’une fonction de transfert simple. Si ’OSR est faible, on préfére méme une mise en forme
d’ordre deux pour le diviseur passe-bande ce qui permet d’éloigner simplement les éventuelles fré-
quences parasites de la bande utile. La figure 5.8 montre un exemple d’application de ’algorithme
proposé (MP-DWA passe-bande) quand OSR=64, o, = 1% et M=16.

Si on compare la complexité d’un algorithme P-DWA ou MP-DWA avec un algorithme de TDEM

pour les applications passe-bande, on peut remarquer que la TDEM a un degré de complexité moindre
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F1G. 5.7 — Structure proposé pour le brassage des sources (DEM) de second ordre passe-bande, MP-DWA
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F1G. 5.8 — Performance d’un CNA J-bits ayant 1% de défaut d’appariement qui est corrigée par une méthode
de MP-DWA passe-bande.

que P-DWA ou MP-DWA quand M est petit (M < 4). Bien sir, ceci est valable a condition que les
deux algorithmes aient la méme performance, ce qui n’est pas pratiquement démontré. Dans tous les

cas, le bénéfice de la MP-DWA est patent quand le nombre des cellules est grand (M > 8).

5.4 Brassage des sources en structure d’arbre segmenté,
(Mized structured, MDEM)

Comme on 'a déja dit, parmi les nombreuses méthodes développées pour le brassage des sources
(DEM), seulement deux algorithmes SDEM et TDEM peuvent fonctionner & un ordre supérieur a un.
Les autres méthodes, par exemple RDEM, CLA, ILA et DWA, ont beaucoup de mal et ne peuvent
méme pas étre modifiées et utilisées en tant que DEM de deuxiéme ordre ou supérieur. Cela vient du
fait que ces méthodes emploient en réalité un algorithme cyclique qui peut donner lieu parfois & une
mise en forme de premier ordre et qu’elles ne contiennent pas de vrai filtre numérique. Par ailleurs, les
techniques SDEM et TDEM emploient de vrais filtres numériques, qu’ils soient passe-bas, passe-haut

ou passe-bande. On peut, concevoir des filtres avec les caractéristiques souhaitées en terme de bande
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passante et d’ordre arbitraire. Une telle possibilité (DEM d’ordre élevé) peut étre utile quand :
— le CNA présente un taux élevé de défaut d’appariement entre ses cellules, par exemple & partir
de 1 pourcent (o, > 1%),
— le systéme a besoin d’une précision élevée, par exemple dans un modulateur XA multibit ayant
une linéarité plus de 16 bits,

— le systéme a un taux normal d’erreurs du CNA (o, < 1%) et une résolution moyenne (12 <
ENOB < 16 bit), mais une large bande passante (OSR < 16).

De nos jours, les technologies d’intégration des systémes électroniques ont bien progressé, ce qui
entraine une diminution du taux d’erreur des circuits. Cependant, les deux derniers cas mentionnés
ci-dessus sont fortement probables. Ainsi, il est raisonnable de développer certaines méthodes de
DEM d’ordre élevé et/ou de bande passante large.

Malheureusement, chacun des deux algorithmes originaux SDEM et TDEM ont des faiblesses, de
sorte qu’ils ne sont pas utilisables pour toutes les applications, comme on en a discuté au chapitre
précédent. D’une part, la TDEM conventionnelle a 'avantage de la simplicité mais présente une forte
instabilité & partir du premier ordre, et il est quasi inutilisable si son algorithme n’est pas modifié.
Meéme si des modifications intéressantes ont été récemment présentées [133], le probléme principal qui
réside dans les deux premiéres couches de TDEM n’a jamais été résolu. Le SDEM, qui par ailleurs a
une meilleure stabilité, devient trop complexe & mesure que le nombre des cellules du CNA augmente.
Nos études montrent qu’il est possible de surmonter ces limites en utilisant les deux algorithmes afin
d’en composer un nouveau.

Dans cette section, nous présenterons, un nouvel algorithme qui présente les avantages a la fois de
la simplicité de la TDEM et de la stabilité de l'algorithme SDEM [132]. Il est présenté dans les
deux prochaines sous-sections. Cet algorithme mixe les deux méthodes précédemment analysées, c.-
a~-d. TDEM et SDEM |[11,12]. Le résultat est appelé MDEM (" Mized structured Dynamic Element
Matching") a cause du mélange de deux algorithmes. De plus, afin on examinera le comportement

de MDEM en donnant une expression mathématique unifiée.

5.4.1 Premiére option de ’algorithme MDEM

Puisque l'instabilité de la TDEM réside principalement dans les premiére et deuxiéme couches,
nous proposons d’employer un algorithme de tri (SDEM) dans tous les blocs de commutation des
deux derniéres couches (SBy -, k=1,2). Afin d’améliorer la stabilité de ’algorithme dans les couches
suivantes (k > 3), nous proposons d’employer des régles de décision semblables aux équations 4.26 et

4.29, mais sans aucune restriction vis-a-vis de 'entrée du bloc, qui peut étre paire ou impaire comme

suit :
([ +1 v(n) est impair et R(n) >0
r(n) v(n) est impair et R(n) =0
-1 v(n) est impair et R(n) <0
Ser(n) = +2 0<w(n) <M estpair et R(n) >0 (5.16)
—2 0<w(n) <M estimpair et R(n) <0
0 dans tous les autre cas
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Il n’y a aucune restriction sérieuse dans la nouvelle définition des régles de décision (5.16). Ainsi,
le fonctionnement produit veut étre stable pour toutes les couches & ’exception de la premiére ou
I’équation 5.16 ne peut pas étre appliquée.

Le schéma pratique d™un tel algorithme est montré a la figure 5.9. Ici, 'algorithme de TDEM est

Layer-4 Layer-3 Layer-2
) SV1

SSB,

A

\AAAL

wn
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o
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a

wm
w
oo
w
\AAAL

S35 S,
\ - L
The switching-block _\—> SSB,

N—J v,
The sub-sorting-block

\AAAL

F1G. 5.9 — La structure proposé pour lalgorithme MDEM pratique, M =16.

bien employé & condition qu’il n’y ait pas les quatre cellules du CNA a commander. Dans ce cas,
nous proposons un sous bloc de tri "Sub-Sorting Block (SSB)", permettant de commander localement
chaque groupe de quatre cellules a 1’aide de I'algorithme SDEM. En raison de la nature exempte de
contraintes de l'algorithme SDEM en terme d’entrées paires ou impaires et en raison de I'application
de I’équation 5.16 a la partie arborescente, cet algorithme a toutes les raisons d’étre moins sensible
aux caractéristiques stochastiques de ’entrée, offrant plus de stabilité et plus de performances.

L’algorithme proposé (MDEM) se compose de deux algorithmes différents : le fonctionnement simul-
tané correct de ces deux algorithmes est critique. Notre but est de montrer comment un bloc SDEM
partiel peut étre compatible avec un systéme global TDEM. La structure de base de TDEM est dé-
crite par I’équation 4.27, le mélange des deux algorithmes peut étre justifié si les parties remplacées

produisent la méme fonction que dans la TDEM pure. Autrement dit, chacun des blocs SSB,, repré-
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sentés a la figure 5.9 doit avoir la méme fonction qu’avec une TDEM appliqué a ses quatre cellules.
A partir de I'équation 4.27 décrivant une TDEM groupant les 4 derniéres cellules (B = 2), on obtient

I’expression suivante :

4
Doy(n) = Zdoi(n) =(1+a)y(n) + €rpEM, (n) + e
-1
11 s
ou: o = 1 o; ETZZQ‘
=1 =1
2k
€rpEM, (n) = Ei:lzgzl Akr‘s’kr(n)

A11511 + A12512 + A215%1
A = (g —a2)/2 , A= (a3 —aq)/2

Ay = (a1+ag—a3—ay)/d
Sii(n) = svi(n) —sva(n) , Sia(n) = svz(n) — sva(n)
So1 = [svi(n) + sva(n)] — [sv3(n) + sva(n)] (5.17)

D’autre part, les équations décrivant 1’algorithme SDEM pour les 4 cellules (SSB,), peuvent s’écrire

comme suit :

Dop(n) = (1+ a1)SVi(n) + €1 + (1 + a2)SVa(n) + €2
+(1+ a3)SVs(n) + €3+ (1 + aq)SVa(n) + es (5.18)

Aprés quelques simplifications et en utilisant la méme notation que dans I’équation 5.17, nous pouvons

réécrire :
Doy(n) = (I1+ar)yr(n) + egppn(n) + € (5.19)
¢sppn (1) = A (SVi(n) = SVa(n)) + A12(SV3(n) — SVa(n))
+ A (SVi(n) — SVs(n)) + A2 (SVa(n) — SVi(n)) (5.20)

En utilisant I’équation 4.18, le terme d’erreur de non linéarité du CNA ayant 4 éléments e, est

donné par:

= AnH(z)[Sei(z) — Sea(z)] + A12H (2)[Ses(z) — Seq(z)]
+ AgH(2)[Sei(z) — Ses(2)] + Ao H(2)[Sea(z) — Ses(z)] (5.21)

Ces relations (5.17 et 5.21 ) sont comparées sur le tableau 5.1, d’ott nous tirons deux observations
importantes:
— les erreurs de gain et d’offset (c.-a-d. @; et €., qui ne sont pas mis en forme, ni par la TDEM
et ni par la SDEM), sont identiques.
— toutes les erreurs de non linéarité modulées par ’entrée du bloc sont bien mises en forme par
des filtres H(z) ou par les séquences Sy ,(2) du méme ordre.
Par conséquent, l’algorithme mélangé MDEM proposé a la figure 5.9 fonctionne aussi bien que la

TDEM, car il présente la méme erreur de gain et la méme erreur d’offset. En outre, on peut remplacer
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TAB. 5.1 — Comparaison des erreurs produites par une TDEM et celles d’une SDEM similaire, pour 4

éléments
Termes Composition de Do,.(n) TDEM pure SSB,, SDEM partielle

1 Perreur de gain, sont pareilles @, yr(n) cuteadastos o ()

2 Ierreur d’offset, sont pareilles €, €1+ €3+ €3+ €4
3-1 Les erreur modulées avec ’entrée A11 S11 @22 H(z)[Sei(z) — Sea(z)]
3-2 (sont similaires au terme A1z S12 M592 H(z)[Se3(z) — Ses(2)]

de l'ordre de la mise en forme
3-3 et des coefficients, Asy Sy W+—a4) H(z) x
pour les TDEM et MDEM) [(Se1 — Ses) + (Sea — Sey)]

n’importe quel groupe de trois blocs S B dans les deux derniéres couches de TDEM par un bloc SDEM
local (SSB).

Cependant, il peut y avoir une différence entre leurs performances de mise en forme. Par exemple, on
doit se poser la question "quelle est la différence entre les trois couples {3 — 1} , {3 — 2} et {3 — 3}
représentées au tableau 5.1, pour les deux cas TDEM et SDEM partielle. Théoriquement, comme on
I’a dit auparavant, les deux semblent identiques, car les coefficients A, sont tous les mémes, et les
termes Sk, (z) et Se(z).H(z) mettent en forme le Ay, par la méme H(z) si deux séquences sg.(n) et
se(n) sont bornées. Malgré ce fonctionnement compatible, si,.(n) n’arrive pas a suivre réellement la
mise en forme de 'entrée y,(n) effectuée par le filtrage dans la boucle, car le fonctionnement effectué
par le filtrage dans la boucle est fortement non linéaire a cause de son propre quantificateur imposé
par la régle de conservation de I’entrée (voir la section 4.9.1). En revanche, I’évaluation de la séquence
se(n) n’est pas sensible au type d’entrée y,(n) (paire et impaire). Cette stratégie de tri permet de
stabiliser la boucle incluant H(z) et de suivre la mise en forme des erreurs associées Ay, sauf dans
le cas limite, c.-a-d. y.(n) € {0,4}, ce qui est logique. Afin de minimiser les éventuels cas appliqués
aux blocs SB;s, nous avons proposé 'utilisation de I’équation 5.16 qui permet de distribuer ’entrée
principale du systéme sans contraintes sur les différents SB,.

Ainsi, l’algorithme MDEM est plus stable qu'une TDEM et il est presque indépendant des propriétés
stochastiques de I'entrée du CNA. En pratique, parmi différents essais, la MDEM n’a jamais montré
d’instabilité, de la méme facon que la SDEM pur du méme ordre qui est stable dans les mémes
conditions. La technique MDEM permet de réaliser une mise en forme des défauts d’appariement
du CNA multibit & I'ordre 1, 2 et 3 pour les applications passe-bas ainsi qu’a 'ordre 2, 4 et 6 pour
les applications passe-bande. La figure 5.10 montre le spectre de sa1(n) dans le cas d’'une TDEM
conventionnelle et de son homologue (sv1(n)+ svi(n)—svs(n) —sva(n)) dans le cas de I'algorithme de
MDEM du quatriéme ordre passe-bande avec une entrée sinusoidale en milieu d’échelle. L’amélioration
de la performance de la TDEM par I’algorithme MDEM est évidente dans cet exemple. Pour presque
tous les niveaux d’amplitude en entrée, on observe que peu de différences. En général, la diminution
du bruit dans la bande est considérable, puisqu’elle peut atteindre jusqu’a 40 dB.

En raison de sa nature mixte, nous appelons cette nouvelle méthode MDEM. Elle fournit une solution

pratique & un probléme non résolu de stabilité lié depuis de longue date a ’algorithme TDEM. La
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(@) Spectrumof S,, in TDEM
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Fi1G. 5.10 — Comparaison de la fonctionnent des blocs de commutation : a,b) s41 et so1 dans une TDEM
conventionnel, ¢) sq1 dans UMDEM-algorithme proposé, d) svi(n) + svi(n) — svz(n) — sva(n)
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réalisation de l’algorithme MDEM pour un CNA quatre bits ( M =16) exige 19 filtres numériques, 24
comparateur numériques et 4 décodeurs (6-a-4), alors que l'algorithme d’'une SDEM pur semblable
a besoin de 16 filtres numériques, 120 comparateurs numériques, 3 comparateurs de signe et d’un
décodeur plus complexe (120-a-16). Dans la comparaison, une TDEM pure a besoin de 15 filtres
numériques, de 15 comparateurs de signe et de 8 blocs supplémentaires de décision, mais elle est

potentiellement instable donc inutilisable sauf pour le premier ordre.

5.4.2 Algorithme MDEM généralisé, deuxiéme option

Bien que le remplacement partiel de 'algorithme SDEM dans la deuxiéme couche d’'une TDEM
global puisse considérablement ameéliorer la stabilité du systéme, le remplacement peut étre développé
pour les autres couches, aussi bien que pour I'autre nombre des cellules dans chaque SSB. Le nombre
des cellules appartenant & chaque bloc SSB n’a pas & étre nécessairement un multiple de 2, mais ici
le nombre est considéré comme puissance multiple de 2. Dans ce cas, I’expression générale d’erreur
de non linéarité e(n) se compose de deux parties, une allant avec l’algorithme de tri (SDEM) et
Pautre allant avec la structure arborescente (TDEM). La partie de TDEM de l’équation peut étre
directement dérivée de 'expression 4.27. La partie de SDEM est développée de la méme maniére et
avec la méme méthode que celle présentée dans 1'annexe de la référence [11].

Supposons que les couches B & m + 1 soient décodées par la partie TDEM, et le reste de ’algorithme
soit une SDEM-partielle avec 2™ cellules dans chacun des 25~™ blocs SSB,., donc, la sortie d’un

CNA de M = 2B-bits peut s’exprimer comme suit :

Doy (n) = (1 +@) y(n) + eTDE]\/I(n) + eSDEM(n) + € (5-22)
ou:
Bk
€rpEM (n) - EIcB:erIE%:l AV Skr(n)
B—m
esppn(n) = E?:1 €spEM; (n)
m mekr
eSDEMj(n) = hel =1 AJ}’W’ SVjk,r

1 (',1 m _ k k—1
' G—1)2m 4 (r—1)2F 42 o
Ajkr = ok “i=(j—1)2m+(r—1)2k+1 (TR Ty

) . (j—1)2™+(r—1)2k 4251 o
Svjak’r - i:(j71)2m+(1ﬁ,1)2k+1 (SU’L 31}1—}—2“’71)

| M M
a = MZCM , GZZQ (5.23)
i=1 i=1

et €, o, Ag, et Sk-(n) ont les mémes définitions que dans 1’équation 4.27. Puisqu’il n’y a aucune
différence entre les vecteurs sv;(n) produits par les différents blocs SSB,, toutes les combinaisons

de (sv; — svj) pour 4,j € {1,2,3,4} et i # j ont les mémes propriétés stochastiques et spectrales
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a condition que 'algorithme fonctionne correctement (c.-a-d. que la distribution soit uniforme). En
général, le vecteur (sv;(n) — sv;(n)) ou également [H(z)(Se;(2) — Se;(z))] est semblable & un bruit
blanc mis en forme par un filtre de méme ordre. Alors, quand ils apparaissent dans le terme e(n) a
la sortie du CNA en multiplication avec Aj ., les défauts d’appariement des cellules seront écartés
de la bande utile sans connaitre les valeurs exactes des erreurs. Tous ces raisonnements sont valables
a condition que les sorties des filtres soient bornées, autrement dit que les boucles soient stables.
Si ces équations sont développées avec B = 4 et m = 2, I’équation relative a la MDEM pratique
proposée dans la section précédente sera obtenue.
Afin d’estimer le bruit dans la bande du terme e,,, ., (n), d’autres simplifications peuvent étre
apportées a ’équation 5.22. Il convient de noter que les mémes précautions que dans [12] doivent étre
prises :
— Les erreurs d’appariement des cellules du CNA, ayant I’écart type o4, sont blancs, non-corrélées
les uns avec les autres et fixes durant ’opération de la correction. A cette condition I’erreur liée
a chaque Aj 1, & 5.22 ou pareillement Ay, a 4.27 peut s’exprimer comme :

L 5

var(Ag) = 5% (5.24)

— Les erreurs du vecteur produit par différents filtres se; sont également blanches et non corrélées
avec une valeur efficace rms dénotée g, pour SSB;. 5,

— La valeur moyenne du vecteur se; dans chaque bloc SSB, peut étre ajustée de sorte que leurs
valeurs aux moyennes carrées soient les mémes sans affecter le rendement de SSB;, c.-a-d.
se; = 0.

— Les filtres incorporés dans chacun des SS B, sont tous identiques. Le terme o dénote la valeur

efficace dans la bande utile. La valeur efficace du filtre est en général définie comme suit :

7Tm
o= \/ (2m + 1)OSR®*™ Y (5:25)

pour un filtre d’ordre L = m passe-bas et d’ordre L = 2m passe-bande ayant une bande passante
de ﬂgﬁ, ou fe est la fréquence d’échantillonnage [1].
— Tous les séquences sg,(n) dans la partie TDEM sont non corrélées les unes avec les autres et
avec se,(n). Elles ont une moyenne nulle et o, évalue leurs valeurs efficaces dans la bande utile
pour le nombre de couches k.
De ces hypothéses, une expression simplifiée pour la puissance du bruit dans la bande du CNA
qui emploie un algorithme de SDEM partielle peut étre déduite de 1’équation 5.22, ot var dénote
l'opérateur de variance:

2B—m

Uar(eSDEIM) =(2"-1) (o4 Ua)2 Z O%ej (5.26)
J=1

5. Il faut noter que cette condition n’est pas complétement vraie, mais peut néanmoins étre employés pour simplifier
les équations.
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Nous pouvons supposer que tout les blocs de sous-tri SSB, possédent les mémes caractéristiques

stochastiques de sorte que les Ufer sont identiques et non corrélés. Ainsi, nous obtenons:
var(egp ) = (2™ — 125" (o 0, 04)? (5.27)

Par exemple quand B = m = 4,(c.-a-d. tous dans un bloc de SDEM conventionnelle), cette équation
fournit la méme expression que celle présentée dans [12] & quoi s’ajoute l'erreur du gain @ = 212:1 se;
de son coté.

La partie de lerreur liée & ’algorithme TDEM ne peut pas étre simplifiée facilement puisque les
différents sg, ne sont pas vraiment identiques. Cependant, si nous supposons que tout les sg, dans la
couche de niveau k sont similaires et non corrélées, alors, le bruit dans la bande de la partie TDEM

est donné par:

b
var(erpey) = 2° o2 Z 2% o2 (5.28)
k=m+1

En raison du coefficient 2%, on remarque que l’erreur qui est demeurée dans les blocs de commutation
dans la couche inférieure affecte la sortie du CNA davantage que celle produite par les couches
suivantes. Par exemple l'effet de la premiére couche (k = 1) est 64 fois plus grand que celui de la
quatriéme couche (k = 4). C’est tout a fait logique, car les couches les plus éloignées des cellules
du CNA travaillent avec une erreur moyenne des erreurs des cellules respectives. Alors, comme on
a dit auparavant, la performance des deux premiéres couches est dominante, cependant, ils ont plus
de mal & fonctionner correctement avec la TDEM conventionnelle. De ce fait, en tenant compte du
meilleur fonctionnement de I'algorithme SDEM, un autre avantage de I'algorithme mixte proposé
devient évident.
Les valeurs de o, et de o, peuvent étre estimées par des simulations. Leurs valeurs normales varient
entre 0,1 et 0,8 pour différents m et pour différents ordres du filtre [12]. De plus, 'autre avantage de
MDEM par rapport & TDEM conventionnelle est sa latence moindre sur le chemin du signal. La raison
est que le signal d’entrée doit passer par un série de blocs de commutation SBj, .. Leur nombre dans un
MDEM de 16 cellules (M=16), est deux fois plus petit que dans le cas TDEM pur. Et puis il convient
de noter que, comme dans n’importe quel SDEM, la partie principale du traitement des signaux
dans chaque bloc SSB, local, peut avoir lieu pendant la période d’horloge et pas nécessairement
juste au moment ou l'entrée arrive. En effet, les lignes de sortie qui doivent étre activées peuvent
étre sélectionnées rapidement par les portes logiques juste aprés le changement d’entrée, alors que
le tri des sorties des filtres pour la prochaine entrée s’est fait durant le reste de la période. Réduire
la latence sur ’ensemble de ’algorithme est important si le modulateur est extrémement sensible au
retard sur le chemin de rétroaction, (par exemple, dans les applications haute fréquence [99]).
Comme le montre la figure 5.11, les résultats de la simulation confirment bien I’amélioration prévue
de la stabilité et de ’abaissement du bruit dans la bande apportées par l'algorithme proposé. La
méthode MDEM s’est bien comportée vis & vis du cas idéal et de la méthode SDEM, alors que le

comportement de TDEM n’est pas acceptable du tout sauf pour le premier ordre. Le taux de défaut
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Fi1G. 5.11 — Comparaison les différentes techniques du brassage des sources, TDEM, MDEM, SDEM, ayant
3% défaut d’appariement, OSR=64, M =16

des cellules est supposé plus élevé que la normale afin de mettre en évidence la différence entre les
différents méthodes.

A nouveau, compte tenu des technologies actuelles des circuits intégrés, I'utilisation d’un algorithme
de DEM du second ordre passe-bas, ou également un algorithme du quatriéme ordre passe-bande,
suffit pour la plupart des applications. Nous avons cependant congu et simulé un algorithme MDEM
du sixiéme-ordre passe-bande, afin d’examiner son aptitude & s’intégrer dans un algorithme d’ordre
supérieur. Sachant qu’on ne peut le concevoir par d’autres méthodes sauf par la SDEM.

Dans la pratique, afin de mettre en forme une erreur d’un niveau d’une valeur courante de 1%,
l'utilisation d’'une DEM passe-bande du quatriéme ordre est suffisant. Les filtres H(z) peuvent étre
différent dans leurs structures et caractéristiques, c.-a-d. étre de type F'IR simple ou & coefficients
optimisés. Le dernier filtre doit étre réalisé au moyenne de circuits plus complexes, alors que le premier
peut étre concu en utilisant simplement des registres et des additionneurs sans multiplicateur. La
structure d'une MDEM du quatriéme ordre passe-bande simple est représentée sur la figure 5.12.
Dans ce filtre simple, le filtre passe-bande est le suivant: H(z) — 1 = 2272 4+ z=%. La simulation
montre que la taille nécessaire des registres est au maximum de 7 bit au dernier étage du filtre dans
la partie SDEM ainsi que dans la partie TDEM. Cette faible taille de registre peut étre comparée a
la taille habituelle des registres dans une TDEM conventionnelle qui peut étre supérieur & 10 bits. La
figure 5.13 montre le SNDR d’un modulateur passe-bande qui emploie une MDEM ayant la structure

donnée a la figure 5.12. La simulation est effectuée dans le cas d’'un CNA 4-bits ayant un défaut
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Fi1G. 5.12 — Structure d’une SSB simple congue pour une MDEM passe-bande d’ordre quatre

d’appariement de 1% et un OSR—64. Le résultat d’'une TDEM similaire bénéficiant de la derniére
modification proposée dans [133] donne lieu & une comparaison dans les mémes conditions.
Pour terminer, une remarque intéressante est que 1’algorithme généralisé de la MDEM du premier
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Fi1G. 5.13 — Comparaison de différentes techniques de DEM avec 'erreur de disparité de 1%.

ordre englobe aussi l’algorithme MP-DWA (présentée dans la section précédente), si m = B—1, ce qui
assure la continuité des méthodes proposées. La raison en est que le fonctionnement de ’algorithme

SDEM du premier ordre est pratiquement équivalent & un algorithme de DWA, y compris en terme

y(n)

Trier M éléments
et sélectionner
y(n) d'entre eux

T T T T T T T T T T T T L T T T T T

| Mismatch: eh=1%, el=1% o
6-order-BP MDEM (proposed in this work)

No much difference

I e

4-order-BP MDEM (proposed in this work)

2-order-BP conventional TDEM
Pealicibot

zl-order-BP modified-TDEM, Fog.01 e

Without any DEM
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de résolution [130].
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5.5 Méthode STDEM

5.5 Brassage de source en structure arborescence tronquée,
(Shorthened Tree structured, STDEM)

Dans la section précédente, un algorithme associant les deux algorithmes de la technique TDEM
et de la technique SDEM a été présenté. Le bon fonctionnement de cet algorithme (MDEM) a été
validé par vérification analytique et par simulations. De plus, nous constatons que la réalisation de la
MDEM a besoin d’un nombre de circuits assez réduit par rapport aux besoins de la SDEM, surtout
au fur et & mesure que le nombre de cellules du CNA augmente. Cependant, la complexité des circuits
par rapport a celle de la TDEM n’est pas négligeable. Méme si la complexité est un peu supérieur
& celle des circuits de TDEM similaire justifiée par le résultat obtenu avec MDEM, il est préférable
chercher un algorithme plus économique en taille de la logique.

Dans cette section, nous présentons un autre algorithme qui utilise tout les recommandations suivies
jusqu’ici. Autrement dit, ce nouvel algorithme doit remplir les conditions suivantes:

— un algorithme d’ordre supérieur est parfois nécessaire pour certaines applications de haute
performance, mais, la complexité doit rester raisonnable par rapport aux autres techniques
comparables.

— parmi les différentes techniques qui supportent une DEM d’ordre élevé, ’algorithme TDEM
est le plus simple et aussi le plus économique, surtout pour M > 8, a la condition qu’elle soit
stable.

— l'instabilité de I’algorithme de TDEM conventionnel peut étre améliorée en utilisant une fonction
de transfert modifiée, par exemple celle de I’équation 5.16, sauf dans les deux premiéres couches
proches des cellules du CNA (k =1, 2).

— le probléme de l'instabilité qui réside dans les deux premiéres couches de la structure TDEM
peut étre résolu par un changement local dans sa structure par laquelle la sélection des cellules
actives sollicitées par l'entrée arbitraire peut étre effectuée autrement que dans la méthode
TDEM normale, par exemple la sélection par 'algorithme de tri dans le SSB de la structure
MDEM.

— un tel changement local doit obligatoirement respecter 1’évolution du gain et de 'offset de la
partie remplacée. Ceci permet d’avoir une mise en forme parfaite pour ’ensemble de ’algorithme
modifié donné & I'expression 4.27.

Puisque l'instabilité de ’algorithme TDEM réside principalement dans la premiére couche, nous
proposons une TDEM raccourcie dans laquelle on a retiré la premiére couche. La concept principal
de TDEM n’est cependant pas vraiment abandonnée dans les couches remplacées [149, 150]. En
raison de sa structure tronquée "Shortened”, nous appelons ce nouvel algorithme STDEM. Le schéma
fonctionnel général d’un tel algorithme est montré dans la figure 5.14. L’algorithme de ’arborescence
est bien respecté méme s’il n’y a plus que les éléments du CNA a commander. Un bloc de commutation
terminal appelé ESB,, "Ending Switching Block" distribue son entrée ( 0 < y,(n) < 4) aux quatre
cellules. Chaque ESB, se compose de trois filtres numériques indépendants et d’une logique de

décision qui commande chaque groupe de 4 éléments du CNA. L’idée de cet algorithme découle de
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(@) STDEM_— S_tructure v21 ESB1 [~
(Proposed in this work)
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Fi1G. 5.14 — a)L’algorithme Proposé en structure arborescence tronquée (STDEM), b)le schéma fonctionnel
d’une ESB

I’algorithme de la MDEM dans lequel la sensibilité au type d’entrée, paire et impaire est réduite ou
éliminée. Autrement dit, il faut que chaque ESB puisse librement sélectionner les cellules commandées
parmi les 4 éléments possibles afin de minimiser la moyenne d’énergie de 1’ensemble des sélections
dans la bande utile. Ceci est réalisé par les filtres inclus, leurs sorties étant maintenues & un niveau
bas.

Afin de mieux suivre l'idée directrice de I'algorithme proposé, on prend un exemple avec les quatre
cellules. nous comparons dans deux cas, la TDEM normale et la TDEM tronquée, sur le tableau 5.2.
On voit bien que pour un groupe de quatre cellules, la différence principale entre un bloc de TDEM
conventionnelle et un algorithme idéal est essentiellement liée a 'entrée y,(n) paire. Avec y,(n) = 2,
la TDEM conventionnelle offre quatre cas différents, alors qu'un algorithme idéal peut offrir six cas
possibles. La modification proposée a la référence [133] n’y change rien, car le probléme réside dans la

deuxiéme couche oil, en général, ’entrée ne peut pas étre divisible par quatre. De plus, la modification
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5.5 Méthode STDEM

TAB. 5.2 — Distribution de l’entrée aux cellules du CNA, TDEM normale et TDEM- tronquée

Possibles cas, TDEM Possibles cas, STDEM remarque :
Yr(n) | € {svi,sv9,5v3,504} € {svy,sv2,5v3,504 }

0 {} {} Similaire
1 I'une des cellules I'une des cellules similaire
2 {svi,svs},{svi,sva} | {svi,sv2},{sv3,sv4},{sv1,5v3} | STDEM est plus
*

3

4

{sva,sv3},{sva,sva} | {svi,5v4},{sv2,503},{sv2,50v4} | libre que TDEM
3 cellules entre 4 3 cellules entre 4 similaire

Les 4 cellules Les 4 cellules similaire

proposeée de la fonction de transfert 5.16 donne lieu aux deux possibilités {svi,sva} ou {svs,sv4}, qui
sont différentes de celles proposées par la TDEM.

L’idée est donc que la meilleure méthode de sélection doit avoir les six cas possibles pour une entrée
qui vaut deux. Cela est I'une des raisons pour laquelle la technique MDEM a été proposée pour
résoudre la défaillance de ’algorithme TDEM. Nous essayons maintenant d’implanter cette idée mais
dans une structure plus simple.

La priorité des ces différentes possibilités est de toute fagon imposée par les filtres inclus qui font
mettre en forme le défaut d’appariement des cellules. Avec la méthode MDEM le nombre des filtres est
maximum, c’est-a-dire qu’il y a quatre filtres pour quatre cellules avec une stratégie de sélection par
tri. En technique TDEM, il n’y a que trois filtres, mais, la stratégie n’est pas optimale. Par conséquent,
on cherche une méthode de décision optimale pour la nouvelle technique STDEM sans ajouter de
filtres. Afin d’optimiser une telle stratégie de sélection qui doit obligatoirement étre compatible avec
une structure globale de TDEM, il faut que les circonstances de décision soient identifiées.

Puisque I’algorithme proposé se compose de deux sortes de bloc de commutation, il est essentiel
qu’ils fonctionnent correctement ensemble, comme nous avons déja vu au cours de la présentation
de l'algorithme MDEM. La fonctionnement de la TDEM conventionnelle est exprimé par I’équation
4.27. Si nous le développons pour le cas B = 2 on obtient ’expression 5.17. Chaque FESB, représenté
sur la figure 5.14-a, doit avoir la méme fonctionnement que 1’équation 5.17. On doit noter les deux

points importants suivants :

— Derreur de gain doit étre égale & @, et l'offset reste toujours la méme € = Zf\il €

— toutes les erreurs modulées par une partie de 'entrée (par exemple, s11,512,521) doivent étre
mis en forme par un filtre de méme ordre L.

Une solution simple est présentée dans la figure 5.14-b, ou I'état des trois filtres définissent quelle
combinaison des cellules du CNA doit étre sélectionnée vis & vis de l'entrée y,(n). Les logiques de
décision sont récapitulées dans le tableau 5.3, o les niveaux des seuil "t1" et "t2" dépendent de
Pordre et de la structure des filtres; ils peuvent étre optimisés par simulation ou analytiquement par
I’estimation.
En fait, chaque branche comprenant trois blocs de commutation dans les premiére et deuxiéme
couches de la TDEM conventionnelles sont unifiées pour recomposer un nouveau bloc ESB. Par

exemple, les blocs S2 1, S1,1 et S1,2 (dans la figure 4.32) sont remplacés par le bloc ESB;. La différence
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5.5 Méthode STDEM

TAB. 5.3 — Logique de décision employé dans I’ESB de I’algorithme STDEM

Yr Conditions sur: R21, Rn, R12 $21511,512 SV1—-4
0 | Don’t-care 0,0,0 0000
1 | Ro1>-tg, Ry12>t 1,1,0 1000
" | R2120, R1120, -t1< Ria < 4 1,1,0 1000
"1 Rop < t9, R11 < =11 1,-1,0 0100
"1 R21>0, R11 <0, -t1<R12 < 11 1-1,0 0100
" -t1<Ry1 < t1, Rio>ty -1,0,1 0010
" | Ro1 <0, -t1<R11 < t1, R12>0 -1,0, 1 0010
" -t1<Ry1 < t1, Rio < -1 -1,0,-1 0001
" | Ro1 <0, -t1<R11 < t1, Ry2 <0 -1, 0,-1 0001
2 | Ro1>to 2,0,0 1100
"1 Rop < —to -2,0,0 0011
"] -te<Ro1 < t2, R11>0, R12>0 0,1,1 1010
"] -te<Ro1 < t2, R11>0, Ri2 <0 0, 1,-1 1001
" -t9<Ro1 < to, Ri1 <0, Ri2>0 0,—1, 1 0110
"] -te<Ro1 < t2, R11 <0, Ri2 <0 0,-1,-1 0101
3 | -t1<R11 < t1, Rig>ty 1,0,1 1110
" Rglzo, -t1<R11 < t1, Rio >0 1, 0, 1 1110
" -t1<Ry1 < t1, Rio < -1 1,0,-1 1101
" R2120, -t1<R11 < t1, R12 <0 1,0,-1 1101
" Ri1> t1 -1, 1,0 1011
" | Ro1 <0, R11>0, -t1<R12 < t1 -1, 1,0 1011
"1 Ry < —t1 -1-1,0 0111
" Ro1 <0, R11 <0, -t1<R12 < £ -1,-1, 0 0111
4 | Don’t-care 0,0,0 1111
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5.5 Méthode STDEM

importante est 'utilisation d’une décision dynamique pour stabiliser l'algorithme. Cela est fait en
considérant non seulement la valeur d’entrée mais également toutes les sorties des filtres de ESB
a chaque période. Afin de satisfaire les conditions générales de TDEM (c.-a-d. ’équation 5.17), le

quantificateur spécial dans chaque ESB doit agir en satisfaisant les conditions suivantes :

s11 = svp —sve and So1 = Sv1 + Svy — (Sv3 + Svy)

s12 = svy3—svy and yo1 = Sv1 + SV + Sv3 + Svy (5.29)

De plus, pour neutraliser la dépendance au type d’entrée dans la reste de 'algorithme, la fonction
de transfert du quantificateur spécial du bloc SBy,, est remplacée par celle de 5.16 dans les couches
suivantes (k>2). Par conséquent, ’algorithme proposé dans la figure 5.14 a le méme comportement
fonctionnel que TDEM conventionnelle mais son algorithme n’est pas sensible & l'entrée paire ou
impaire de maniére critique.

A notre connaissance, il n’y a aucune méthode algébrique permettant d’examiner la stabilité de
Palgorithme DEM d’ordre supérieur. On ne traite ce probléme que par les simulations [2,11,12,79,
83,129,133,136, 137], comme nous le ferons ici.

La STDEM fournit enfin une solution trés simple et sans cotit supplémentaire & un probléme non résolu
de stabilité lié a ’algorithme TDEM. La réalisation d’algorithme de STDEM n’exige aucun circuit
supplémentaire. Selon la nouvelle fonction de transfert 5.16 et le tableau 5.3, quelques changements
nécessaires des quantificateurs spéciaux dans différentes couches peuvent étre faits dans ’étape de
conception de la logique. L’expression globale pour les erreurs du CNA est la méme qu’en TDEM
conventionnelle 4.27 avec seulement des considérations nécessaires sur les indices. Cependant, la
différence réelle est associée a la qualité de la mise en forme par les différentes couches. Un autre
avantage de STDEM est son temps de réponse plus rapide, car I’ESB n’a plus besoin d’additionneur
ou de multiplicateur.

Les simulations confirment l’efficacité des modifications proposées ci-dessus, si bien que maintenant
la STDEM peut méme utiliser des filtres d’ordre trois passe-bas ou d’ordre six passe-bande. Afin
de vérifier la différence entre ces algorithmes, il vaut mieux réaliser les simulations avec un taux
d’erreur légérement plus élevé de l'ordre de o, = 3%. La figure 5.15 montre le spectre de la sortie
du modulateur passe-bande v(n), produit avec un CNA de 4-bit: idéal (a), sans aucune DEM (b),
d’utilisant une TDEM conventionnelle d’ordre quatre (c), et 'utilisant d’'une STDEM d’ordre quatre
(d). Dans la comparaison, le fonctionnement prévu de STDEM est justifié dans la mesure ou elle
supprime des erreurs de disparité d’environ 35dB.

Afin d’effectuer de plus nombreuses comparaisons, dans le deuxiéme groupe de simulations nous
avons simulé les différents algorithmes de DEM avec un méme modulateur en entrée variant entre

1075 et sa valeur maximale (voire la figure 5.16). Le systéme utilise :

la TDEM d’ordre deux passe-bande conventionnelle,

la TDEM d’ordre quatre passe-bande conventionnelle,

la TDEM modifiée d’ordre quatre passe-bande présentée par [133],
— la STDEM d’ordre quatre passe-bande proposée dans ce travail
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(a) With ideal DAC (b) Without any DEM,
—20F 4 -20
DAC with 3% mismatch—error

-60

-80

-100

-120

L L L L L L L L L L L L L L L L L
0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 03 0.35 0.4 0.45 0.5 0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4 0.45 0.5

(c) Corrected by 4th order Conventional TDEM, (d) Corrected by 4th order SDEM,
201 -201
DAC with 3% mismatch-error,

DAC with 3% mismatch-error, . R i . i
with a simple integer coefficients filter, t2= t1=8

a0t 4 -a0f

-100 -

-120

Fi1G. 5.15 — Spectre de la sortie du modulateur sigma delta passe-bande d’ordre 8: a)avec CNA idéal, b)
sans aucune correction mais o, = 3%, c)en utilisant une TDEM conventionnelle d’ordre 4
passe-bande, d) en utilisant une STDEM d’ordre 4 proposée dans cette section.

— la STDEM d’ordre six passe-bande proposée dans ce travail

Comme représenté sur la figure 5.16, pour une erreur de disparité de 3% dans le modulateur de base,
le systéme ne peut pas atteindre un SN R,,q, de plus que 58d B, alors que le cas idéal est & 'ordre de
105dB. Bien que la TDEM de second ordre conventionnel ait une correction d’erreur considérable,
I'utilisation d’'une TDEM du quatriéme ordre passe-bande conventionnelle n’augmente pas la préci-
sion du systéme et sa performance peut méme étre inférieure & celle d’un systéme sans correction.
Cependant, moyennant les quelques modifications qui ont été présentées dans [133], le quatriéme ordre
passe-bande TDEM posséde une bonne linéarité mais il est loin du cas idéal. Son spectre non régulier
signifie que cet algorithme dépend toujours des propriétés stochastiques de I'entrée. Il convient de
noter que ces modifications ( celles dans [133]) ne peuvent pas s’appliquer a un algorithme du sixiéme
ordre.

Les résultats de la simulation suivent correctement les aspects théoriques de 1’algorithme proposé
STDEM dans laquelle les seuils #; et ta sont optimisés par la simulation. Les résultats semblent

réguliers pour les deux systémes d’ordre quatre et d’ordre six, comme décrit & la figure 5.16.
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F1G. 5.16 — Comparaison de la performance des différentes techniques de DEM dans un modulateur passe-
bande

5.5.1 Description des circuits de STDEM et estimation des seuils

L’écart type sur les circuits est de 'ordre de 1%, (habituellement 0.1% < o, < 1%). Ce niveau de
disparité provoque une distorsion harmonique indésirable dans la bande utile. Dans un modulateur
multibit, & partir d’une résolution de 10 bit, si on veut utiliser un modulateur multibit il faut ap-
pliquer au moins une méthode de correction. Tant que 'OSR reste normal, par exemple OSR > 16,
l'une des techniques d’appariement dynamique (DEM) est celle qui convient le mieux. Cependant,
une méthode DEM de premier ordre n’est pas suffisante pour une résolution plus de 15 bits quand
I’OSR est inférieur & 100. Il faut envisager une DEM de second ordre qui peut autoriser une résolution
allant jusqu’a 20 bits. Dans cette section, nous détaillerons ’algorithme proposeé ci-dessus (STDEM)
ayant une structure d’ordre quatre passe-bande qui convienne & une résolution entre 16 et 20 bit en
technologies CMOS actuelles. Afin de parvenir & une résolution de 24 bits, il faut augmenter ’OSR
ainsi que l'ordre de DEM.

La figure 5.17 montre le bloc de commutation SBy, ., k > 2, congu pour étre utilisé dans une STDEM
simple d’ordre quatre passe-bande. On le réalise complétement dans le domaine numérique; tous les
coefficients sont des nombres entiers, ce qui simplifie les circuits. Puisque le quantificateur spécial
fonctionnant dans la boucle est modifié, la sortie sg-(n) peut accepter une valeur différente de zéro
pour des entrées (yg.) toutes différentes de zéro. Alors, la résolution maximale du registre a ’ordre
de 5-bits est tout a fait raisonnable ( c.-a-d. Max[Vj,] < 15, ou 4 bits).

La conception actuelle de ES B, passe-bande d’ordre quatre est représentée sur la figure 5.18, ot un

groupe de régles de décision suffisamment flexible est basé sur les équations 5.29 et la table 5.3. Afin
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F1G. 5.17 — SBy,, modifié pour STDEM, utilisé dans toutes les couches avant le dernier, k > 3.
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FiGc. 5.18 — Schéma d’un bloc de ESB,., utilisé dans la derniére couche de STDEM
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d’estimer des niveaux de seuil ¢; et t3, on doit s’intéresser aux niveaux critiques des valeurs numé-
riques des sorties des filtres. Pour la boucle, qui par exemple contient So1, R21 et Vo1, une situation
critique commence si la boucle ne peut pas étre commandée par un s9; non zéro pendant au moins
deux périodes consécutives alors que les intégrateurs de la boucle (ou les résonateurs) ont déja pris
des valeurs différentes de zéro. Par conséquent, le deuxiéme intégrateur peut partir en débordement
en quelques périodes, car le nombre de bits de ses registres est limité dans la pratique. Par exemple,
quand les sorties initiales des intégrateurs sont supposées égales a 4, alors, le premier intégrateur reste
inchangé, tandis que la sortie du deuxiéme intégrateur (ici: Ra;) devient égale a 8, puis Vo1 = 16,
tandis que la valeur de rebouclage (s21) est encore nulle pendant deux périodes consécutives. Par
conséquent, la valeur du seuil ¢; doit détecter la tendance a I’augmentation d’une telle sortie. Ceci
peut simplement étre réalisé en considérant la valeur actuelle de 27 comme l'indique le tableau 5.3.
Le niveau de seuil estimé avec cet exemple simple est dans ’ordre de 16 et de -16, respectivement
pour les sorties positives et négatives du résonateur.

Cependant, nous sommes intéressés par sa valeur minimale afin de suivre correctement le fonction-
nement de la boucle. Ainsi, avec la méme facon de raisonner pendant une période, le niveau le plus
bas de seuil peut étre estimé a environ 8. Dans différentes simulations, ces valeurs estimées ont pour
conséquence la mise en forme parfaite du défaut d’appariement des cellules du CNA. La valeur op-
timale obtenue par la simulation est comprise entre 8 et 12, valeurs théoriquement prévues dans les
discussions menées ci-dessus. Nous pouvons également estimer la valeur du deuxiéme niveau de seuil
t2,0pt de la méme maniere. La valeur ¢ estimée est 8. Sa valeur optimisée vaut 6. Il n’y a cependant
pas beaucoup de différence si on la considére pratiquement identique & 1, soit to opr = 8.

Cette méthode peut également étre employée pour estimer la résolution maximale des registres. Si
nous supposons qu’une situation autant critique peut étre encore présente pendant environ quatre
périodes, le deuxiéme registre ( Ra1,,,) peut aller jusqu’a la valeur de 28, qui nécessite une résolution
de 5-bits. Ceci est bien confirmé par les différentes simulations, et de fait il excéde rarement plus de
20 (voire la figure 5.19). Afin de donner une meilleure assise a ce jugement, la figure 5.20 montre les
niveaux maximaux des registres pour différents niveaux d’entrée; la méme sortie d’un algorithme de
TDEM conventionnelle est montrée & des fins de comparaisons.

De plus, méme en acceptant l'utilisation d’une résolution élevée pour le registre, 'opération de mise
en forme ne se produit pas correctement dans la boucle de TDEM conventionnelle. Ce phénoméne
dépend de ’OSR du systéme de sorte que l'erreur du CNA ne peut étre constituée que si la boucle
relative est commandée plus rapidement que la transmission de signal. Dans le domaine de fréquence
numeérique, il est représenté par une bande trés étroite autour de la fréquence centrale comme le
décrit la figure 5.15-c pour une TDEM conventionnelle, améliorée & la figure 5.15-d par la méthode
STDEM.

De la figure 5.20, on voit bien que le niveau maximal du registre dans un ESB ainsi que dans un
SB-modifié est en général inférieur & celui d’'un SB dans sa définition conventionnelle. C’est parce que
dans le SB-modifié, le quantificateur spécial basé sur I’équation 5.16 n’est pas limité par les types

d’entrée pairs ou impairs. De plus, les SB ont plus de chances de recevoir une entrée différente de
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Fi1G. 5.19 — Sortie du deuziéeme résonateur utilisé dans la STDEM qui dépasse rarement au dessus du 16,

L L
1100 1200 1300 1400 1500 1600 1700

a) R11, b)R12 ¢)R21; expliquées au tableau 5.3.

zéro puisqu’ils traitent d’abord toutes les entrées. Les circuits congus avec STDEM sont simulés avec
une précision fixe du registre. Comme discuté précédemment, les résolutions de tous les registres sont
limitées & 5-bits et sont signées. Ensuite, la STDEM mentionnée a été mise en application dans I’envi-
ronnement Cadence et Verilog et puis optimisée au moyens des outils Ambit. La figure 5.21 montre
le spectre de la sortie du modulateur, dans le cas idéal, sans aucune correction et lorsque mise en
forme par une STDEM passe-bande d’ordre quatre ayant des seuils t; = t5 = 8. Le bruit de disparité
est diminué environ 35dB dans la bande d’utile pour OSR = 100. Ce circuit peut fonctionner avec
une fréquence d’échantillonnage maximale de 330M H z concu en technologie 0.35um-CMOS, comme

le montre la simulation apreés le routage final ("post layout"). Afin d’utiliser la STDEM présentée a

1800
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F1G. 5.20 — Niveaur mazimum de la sortie des registres, pour un ESB usées dans la STDEM et pour un SB
utilisé dans la TDEM conventionnel

cette vitesse si élevée, une période de retard doit étre envisagée et compensée au niveau systéme [99].
Pour 8 cellules, cette STDEM a besoin d’une surface de 0.22m? et contient environ 3,000 portes
comme cela est rapporté par Ambit sur la figure 5.22. Dans la comparaison, une SDEM semblable a
besoin d’une surface de 0.6um? et ne peut fonctionner que deux fois plus lentement qu’une STDEM
semblable.

Comparaison des différents techniques de brassage des sources

La performance des quatre algorithmes du brassage des sources proposées dans ce chapitre peuvent
étre comparées a 'intérieur des quatre catégories définies comme suit :

— du premier ordre passe-bas,( d’ordre zéro inclue),
par exemple : RDEM, CLA-DEM, DWA, SDEM, TDEM, MDEM et STDEM.

— du second ordre passe-bande,
par exemple : BP-DWA, TDEM, SDEM, MDEM et STDEM.

— du second ordre passe-bas,
par exemple: SDEM, TDEM, MDEM et STDEM.

— du quatriéme ordre passe-bande,
par exemple: TDEM, SDEM, MDEM et STDEM.

Chaque comparaison s’effectue selon différents critéres et différents paramétres qui varient de la
maniére suivante :
1. le SNDR vis-a-vis de 'amplitude d’entrée,

2. le SFDR vis-a-vis de 'amplitude d’entrée unique ou multiple,
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Fi1G. 5.21 — Simulation effectuée au niveau Transistor qui est implantée a l’environnement Cadence, pour
un modulateur multibit qui emploie une algorithme STDEM d’ordre quatre passe-bande

Summary Area Report, Module: 'STDEM_ambit'

e —— +
| Block report for module | Current | Cumulative |

| + L —

| Number of combinational instances | 370 | 1079 |

| Number of noncombinational instances | 278 | 278 |

| Number of hierarchical instances | 8| 8|

| Total number of instances | 656 | 1365 |

| Area of combinational cells | 1396.00 | 4524.00 |

| Area of non-combinational cells | 4544.00 | 4544.00 |

| Total cell area | 5940.00 | 9068.00 |

| Number of nets | 715] 1524 |

| Total area | 5940.00 | 9068. 00 |
e e e +

F1G. 5.22 — Rapporte de I’Ambit, pour une STDEM ayant 8-cellules

le SNDR vis-a-vis d’OSR,

le SFDR vis-a-vis d’OSR,

le SNDR vis-a-vis du défaut d’appariement des cellules du CNA,

le SFDR vis-a-vis du défaut d’appariement des cellules du CNA,

la résolution finale vis-a-vis du cotit et de surface des circuits nécessaires,

la résolution finale vis-a-vis de la consommation des circuits,

e A

la fréquence maximale de fonctionnement par rapport au nombre des cellules.
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Certaines comparaisons ne sont pas envisagées dans ce travail, par exemple celles de la consommation,
d’autres ont déja été présentées dans les différentes références (nos propres communications inclues)
[82,149-153]. Dans la suite, nous donnons aussi une autre comparaison entre le SNDR de I’ensemble
des méthodes de DEM passe-bande d’ordre quatre qui sont possible & la figure 5.23, o les méthodes
considérées sont : la TDEM-conventionnelle, la TDEM-modifiée dans [133|, la SDEM, la MDEM et
la STDEM. La bande utile est supposée ayant un OSR valant 64 et le défaut d’appariement est
de 1%. On note que le meilleur résultat est obtenu par application de la méthode SDEM, suivi par
MDEM, puis STDEM. Pour I’aspect économique en circuits, la technique de STDEM est préférable.

Il sera ainsi possible de réaliser un modulateur XA passe-bande ou passe-bas plus rapide qu’avec une

10—y ——rry ——rry
00 SNR-dB, 8 "order-BP-DSM, ldeal—————>+
_ - : A
n=16, e=1%, Different DEM-Methods SDEM, H(z) 4™ order MTF, sorting ==========nn==- i !
90} - g
"0",M2DEM, H(z) 4" order MTF,
proposed in this work
80—
" STDEM, H(z) 4" order MTF‘ i
70 proposed in this work _ 2
60—
7 2
50+ .
T2DEM, proposed in [Fog-2001], L-- . 1
40| ith dither & limited to 13bit, with al=8 _ R ek Without any DEM |
as a conservative H(z) 4" order MTF - N
30 ot - T2DEM-conventional, i

with a conservative MTF ( i.e. al=8)
20

T2DEM-conventional,

10 th
H(z)-H(z) 4 * order MTF

10° 10° 10" 10°

Fi1G. 5.23 — Comparaison le SNDR des différentes techniques de DEM du quatriéme ordre passe-bande

quelconque autre technique.

5.6 Conclusion

Apres avoir étudié les différents algorithmes existants de DEM au chapitre précédent, nous avons
présenté dans ce chapitre quatre nouveaux algorithmes. Les deux premiers sont en fait obtenus au
moyen de certaines modifications permettant de rendre la technique DWA plus performante dans
la pratique, I'une visant ’application passe-bas et I'autre ’application passe-bande. La vérification
analytique ainsi que la comparaison par des simulations numeériques montrent 1’efficacité de ces deux
propositions, dénotées MP-DWA. Elle rend 1’élaboration des modulateurs multibits possible dans

les technologies actuelles destinées aux résolutions atteignant 10 a 16 bits qu’ils soient passe-bas ou
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passe-bande. L’avantage majeur de cet algorithme est d’¢loigner les tons indésirables de la bande
utile d’'une maniére plus efficace qu’auparavant avec trés peu de circuits supplémentaires, surtout
pour 'application passe-bande.

Puis, deux autres algorithmes ont été présentées et généralisés aux applications passe-bas et passe-
bande sans que leur soient imposées des conditions particuliéres. Ces deux algorithmes utilisent de
vrais filtres numériques qui peuvent avoir des caractéristiques arbitraires d’ordre et de bande passante.
La premiére méthode nommée MDEM est un bon compromis entre les deux algorithmes TDEM
conventionnelles et SDEM en terme de circuits nécessaires avec un degré de performance proche du
SDEM. La derniére méthode proposée est une TDEM tronquée dénotée STDEM. Elle fournit une trés
belle performance sans aucun circuits supplémentaires par rapport & la TDEM conventionnelle. Elle
peut atteindre un plus grand ordre et se préter ainsi & différents types de filtre sans étre géné par le
phénoméne d’instabilité. Les méthodes MDEM et STDEM ont été implantées aux ordres 2 et 3 dans
le cas passe-bas et aux ordres 4 et 6 dans le cas passe-bande, ce qui permet d’avoir des modulateurs
multibit de trés haute résolution, jusqu’a 16 bits voire méme 20 bits. De plus, une résolution de
24 bits peut aussi s’obtenir si on suppose un modulateur ayant un CNA interne de 6 bits avec un
défaut d’appariement modéré, par exemple 0.1%. Un avantage de la méthode STDEM est qu’elle
peut fonctionner avec une fréquence assez élevée. Cela a été vérifiée par les simulation au niveau des

transistors jusqu’au routage final dans 'environnement Cadence.
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Chapitre 6

Implémentation de I’'étage CAN/CNA
dans un modulateur XA multibit

6.1 Introduction

Nous avons examiné au chapitre 3 les principales contraintes pesant sur chacun des blocs du mo-
dulateur XA. Nous avons vu que les erreurs du modulateur peuvent étre classées en deux catégories :
les erreurs statiques et les erreurs dynamiques. Des erreurs statiques, c’est le défaut d’appariement des
cellules du CNA multibit qui a I'influence la plus importante, aussi bien dans le cas discret que dans le
cas continu. Afin d’obtenir un modulateur multibit ayant des caractéristiques statiques s’approchant
le plus possible du modulateur idéal, certaines techniques ont ensuite été présentées aux chapitres
4 et 5. Dans le cadre d’une correction passe-bande d’ordre 4 des défauts d’appariement du CNA
interne, I'implantation des deux méthodes proposées au chapitre précédent (MDEM et STDEM) sera
suivie dans ce chapitre jusqu’a I’étape finale (routage). Une comparaison sera également faite avec la
méthode DEM conventionnelle.

Par ailleurs, les erreurs dynamiques les plus importantes pour un modulateur multibit sont, d’aprés
la conclusion du chapitre 3:
— soit liées au CNA:
1. gigue d’horloge,
2. glitch,
3. injection de charge CF'T,
4. temps de transition non équilibrés,
— soit liées au CAN:
1. hystéresis du quantificateur,

2. erreur de métastabilité du quantificateur.

Nous présenterons au cours de ce chapitre quelques techniques permettant de compenser les erreurs
dynamiques du CNA multibit ainsi que leur implémentation au niveau transistor, en technologie

CMOS. Ensuite, une architecture entrelacée pouvant limiter les erreurs dynamiques du quantifica-
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teur pour les applications haute fréquence sera présentée .

Nous présenterons les circuits concus et les résultats de simulations obtenus au niveau systéme et au
niveau transistor. Les simulations au niveau systéme (présentées dans ce chapitre) ont été réalisées
a l’aide d’un outil de conception de haut niveau développé dans notre département [45], et les simu-
lations au niveau transistor a ’aide des modéles tirés de la technologie CMOS 0.35um fournis par
la société Austria Micro System (AMS). Les circuits ont été simulés a l'aide du logiciel Cadence,
du simulateur Spectre pour la partie analogique, et de Verilog pour la partie numérique. Afin de
déterminer la fréquence maximale de fonctionnement et la surface occupée par les différents blocs, la

partie numérique a été synthétisée et optimisée a 1’aide de ’outil de synthése logique "Ambit".

6.2 Fonctionnement idéal du modulateur

Afin d’étudier le fonctionnement idéal du modulateur, nous considérerons, dans un premier temps,

deux exemples: un modulateur multibit passe-bas et un modulateur multibit passe-bande avec les
parameétres suivants: OSR=64, f. = 800M Hz, m=3 (Lpp = m = 3, et Lpp = 2m = 6), B=4 ou
M=16, dont les zéro sont placés pour obtenir une NTF optimale (voir la section 2.3.11). Théori-
quement, un tel modulateur peut atteindre une résolution de ’ordre de 19 bits. Cependant, afin de
montrer ’effet des différentes sources d’erreurs, nous avons fixé une résolution objective d’environ 16
bits.
A T'aide de I'outil MATLAB "ADOC" [45] ou de I'outil "MATLAB-Schreier", voire en utilisant di-
rectement la méthode analytique (dans le cas simple), nous pouvons obtenir le modulateur souhaiteé.
Nous nous sommes intéressés aux structures & un seul rebouclage, du fait de leur simplicité de réa-
lisation. Soulignons néanmoins que les méthodes de correction d’erreur développées dans ce travail
ne sont pas, en général, limitées & une structure particuliére: elles peuvent donc étre appliquées aux
autres types de modulateurs.

La figure 6.1 montre, par exemple, quatre structures qui sont idéalement équivalentes:
1. un modulateur discret, passe-bas, a filtre simple
2. un modulateur discret, passe-bas, & rebouclage distribué
3. un modulateur discret, passe-bas MSCL
4. un modulateur & temps continu, passe-bas & rebouclage multiple

Le signal de sortie du modulateur, le spectre de sortie, et la densité spectrale de bruit sortant (i.e.
la sortie moins I’entrée) sont représentés sur la figure 6.2 (pour le cas passe-bas a filtre simple ). Le
SNR et le SFDR du systéme sont aussi tracés a la figure 6.3 en fonction de I’amplitude de I’entrée. La
résolution statique ENOB; = W et la résolution dynamique ENOB; = Sg (%R peuvent
atteindre une valeur maximale de 102dB, soit une résolution théorique de 16.5bit.

Un modulateur passe-bande équivalent centré au quart de la fréquence d’échantillonnage peut étre

obtenu en remplacant "z" par "—z2" dans la fonction de transfert passe-bas discréte. Alors, autant

1. Certains des autres blocs du modulateur & temps continu ont été récemment présentés dans un autre travail de
theése dans notre laboratoire [24]
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Fi1Gg. 6.1 — Structure d’un modulateur passe-bas du troisiéme ordre cas: a)a filtre simple, b) a rebouclage
multiple "CIFB", ¢) MSCL, d) a rebouclage multiple a temps continu

de structures différentes de modulateur passe-bande sont attendus dans le cas discret ainsi que dans

le cas & temps continu (& chacune des structures passe-bas présentées précédemment correspond donc

une structure passe-bande équivalente). Cependant, & part ces structures équivalentes, il existe deux

possibilités supplémentaires dans le cas passe-bande, comme le montre la figure 6.4. Dans le cas (a),

une architecture de type Résonateurs-Cascadés a Forme de Rebouclage distribué, "CRFB" est mo-
-

difiée de sorte que les résonateurs du filtre du chemin direct soient des résonateurs purs (ﬁ) et
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FI1G. 6.2 — Modulateur passe-bas idéal : a) signal de sortie v(n), b) spectre de la sortie PSD[v(n)], ¢) densité
spectrale du bruit en sortie PSDlv(n) — z(n)]

que les différents rebouclages aient des retards différents. Cette architecture, qui sera appelée dans
ce travail CRFB-retard-multiple, permet de placer un bloc de DEM en amont des deux CNA les plus
proches de ’entrée sans avoir & tenir compte du retard introduit dans la boucle par le processus de
DEM. Par conséquent, le temps nécessaire au traitement du signal dans le bloc DEM peut durer
une période sans avoir de conséquence négative. Il faut comparer cela au cas CRFB simple, ou un
tel traitement doit étre effectué dans un temps relativement faible par rapport a la moitié de la
période d’échantillonnage. En outre, la complexité de la DEM n’impose pas de limite stricte sur la
fréquence maximale d’échantillonnage dans ’architecturer CRFB-retard-multiple. Bien entendu, le

retard maximal du bloc DEM ne doit pas, en général, dépasser la durée d’une période d’échantillon-
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Fi1G. 6.3 — SNR et SFDR du modulateur passe-bas idéal en fonction de l'amplitude de ’entrée, OSR=064,
M=16

nage. La raison en est que chaque nouvelle décision, dans toutes les méthodes de DEM & ’exception
de RDEM, dépend de la décision précédente et de la valeur de I'entrée.

La structure CRFB-retard-multiple peut étre particuliérement utile dans un modulateur passe-bande
multibit & temps continu. Elle ouvre en effet une voie prometteuse pour le développement de modu-
lateurs multibit & temps continu adaptés & des applications pratiques. Les figures 6.4-b et ¢ montrent
deux maniéres de réaliser un modulateur & temps continu passe-bande d’ordre trois. Dans le cas (b),
les retards sont entiers et les résonateurs sont supposés étre des passe-bande purs. Une DEM avec
un retard inférieur & une période d’horloge peut étre employée en amont des deux premiers CNA

comme cela a été expliqué précédemment. Cependant, les résonateurs réels ne sont, en général, pas

(ais+bi)
(s?+w3)
facteur de qualité par une résistance négative |24|. La figure 6.4-c, montre un exemple de modulateur

purs; il subsiste souvent un terme passe-bas associé de la forme méme aprés compensation du

passe-bande & temps continu, ou les retards des branches de rebouclage sont optimisés en tenant
compte des imperfections des résonateurs ainsi que du retard de quantificateur.
La derniére architecture de modulateur passe-bande étudiée se compose d’une structure paralléle
comme le montre la figure 6.4-d. Cette structure permet de réalisation des modulateurs utilisant des
filtres LC intégreés |24,49|.
La figure 6.5 montre les résultats de simulation d’'un modulateur £¥A passe-bande idéal :

— (a) spectre de sortie dans le cas discret décrit a la figure 6.4-a

— (b) spectre de sortie dans le cas continu décrit a la figure 6.4-b

— (c) spectre de sortie dans le cas continu décrit a la figure 6.4-c.
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Fi1Gg. 6.4 — Structures passe-bande intéressantes: a) Cas discret, CRFB-retard-multiple, b) Cas continu,
CRFB-retard-multiple avec des retards entiers, ¢) Cas continu, CRFB-retard-multiple avec des
retard optimisés pour éliminer leffet des imperfections des résonateurs d) Cas continu, rebouclage

simple architecture paralléle

6.3 Effet des erreurs du CNA
(défaut d’appariement, glitch, temps de transition, et gigue )

Cette section présente quelques techniques de compensation des erreurs des CNA multibit em-

ployées dans les modulateurs delta sigma.
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Fi1G. 6.5 — Modulateur passe-bande : a) sortie du modulateur dans le cas CRFB-retard-multiple discret, b)
sortie dans le cas CRFB-retard-multiple a temps continu ¢) sortie dans le cas rebouclage simple
architecture paralléle.

6.3.1 Compensation des erreurs statiques d’un CNA multibit

Comme nous 'avons détaillé aux chapitres 3 et 4, les défauts d’appariement entre les cellules
d’un CNA limitent considérablement la qualité des modulateurs XA multibit. Selon la résolution du
systéme et le taux d’appariement des cellules du CNA, on peut diminuer I'effet des erreurs d’appa-
riement en utilisant une des méthodes de DEM. Nous avons développé quatre algorithmes de DEM
au chapitre 5 pour différentes applications passe-bas et passe-bande. Les technologies actuelles de
circuit intégrée CMOS standard offrent une précision relative de 'ordre de 0.2 & 1 % pour des cellules
a courants commutés et une précision de lordre de 0.1 & 0.5 % [91] pour des cellules a capacités
commutées. Nous nous sommes limités au cas des CNA & sources de courant qui sont communément
utilisés dans les modulateurs delta sigma & haute fréquence en particulier dans le cas continu [2]. Un
modulateur XA multibit, avec un OSR de 64 et une résolution finale de 12 & 15 bit, nécessite au
moins une DEM du premier ordre. La technique de DWA est en principe la meilleure méthode dans ce
contexte (voir le chapitre 4). Mais, en raison de la présence de tons parasites, nous en avons proposé
une modification simple au chapitre 5, appelée PDWA-modifiée. Une PDWA-modifiée a également
été développée pour des applications passe-bande. Ces deux algorithmes ont été analysés et simulés
en expliquant leurs avantages et inconvénients au méme chapitre.

Cependant, afin d’obtenir une résolution finale de I'ordre de 16 bits ou plus, pour les mémes OSR et
défauts d’appariement, une méthode de correction DEM d’ordre supérieur & 1 est indispensable. Les

algorithmes de MDEM et de STDEM introduits au chapitre 5, et la méthode SDEM conventionnelle,
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6.3 Effet des erreurs du CNA

peuvent étre employés avec des filtres passe-bas, du deuxiéme ou du troisiéme ordre , ou passe-
bande, du quatriéme ou du sixiéme ordre [132,149]. La MDEM améliore la correction de quelques
dB, mais elle est plus complexe que la STDEM, ce qui n’est peut-étre pas nécessaire dans notre cas
(ENOB > 16, OSR = 64, et M = 16). Nous choisissons ici la STDEM qui est, selon nos connais-
sances, la plus simple méthode pour réaliser une DEM d’ordre supérieur [150].

La figure 6.6 représente la spectre de sortie et le SNR d’un modulateur passe-bande avec un CNA de
16 cellules ayant un défaut d’appariement de 1% avec et sans correction par les méthodes MDEM et

STDEM. On constate que l'utilisation de la STDEM permet d’atteindre la résolution prévue.
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P Modulateur passe-bande: OSR=64, M=16, 4 20 Modulateur passe-bande: OSR=64, M=16,
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F1G. 6.6 — Spectre de la sortie d’un modulateur multibit passe-bande avec un CNA désapparié de 1%, a)
corrigée par la MDEM, b) corrigée par la STDEM.

6.3.2 Implantation de méthode DEM au niveau circuit

La MDEM et la STDEM ont été implantées au niveau circuit (standard cell). De plus, afin de
pouvoir faire une comparaison objective, la méthode SDEM a aussi été implantée dans le méme
environnement. Cette implantation permet de mettre en évidence les différences pratiques entre ces
algorithmes qui sont, & ce jour, les trois seuls algorithmes capables de réaliser une DEM d’ordre
supérieur. La comparaison sera limitée aux trois caractéristiques suivantes:

1. la surface occupée par chaque algorithme,

2. la fréquence maximale de fonctionnement,

3. la performance de la correction des erreurs des cellules.

Le passage d'un bloc numérique complexe du niveau systéme au niveau circuit consiste en ces cinq
étapes:

1. Détermination de la taille des registres,

2. Détermination d’une stratégie d’implantation pour les fonctions qui ne sont pas directement

réalisables au niveau portes logiques, par exemple celles de tri,

3. Ecriture d'un code RTL (Verilog ou VHDL),

4. Conversion du code RTL en portes numériques et bascules,

5. Routage des portes et des bascules.

Dans un premier temps, il faut simuler ces algorithmes avec des registres entiers au niveau systéme,

ce qui permet d’estimer la largeur de chacun des registres en nombre de bits. Comme on ’a dit
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auparavant, les deux principaux avantages de ces trois algorithmes sont qu’ils nécessitent des registres
de faible taille et qu’ils peuvent étre implantés sous forme de filtres numériques a coefficients entiers
ne nécessitant aucune multiplication. Pour un filtre de DEM passe-bande d’ordre 4, la fonction de
transfert de défaut d’appariement ("Mismatch Transfer Function, MTF") est choisie dans le cas le

plus simple comme suit :
MTF(z2)=H(z) =1+22"2 42714 (6.1)

La MTF synthétisée est représentée a la figure 6.7, pour un bloc de tri SSB et pour un bloc de type

ESB ou SB. Cette méme MTF est utilisée pour les trois algorithmes afin que leurs performances

y(n) —

(a); SSB, ,

Sy, Trier M éléments
M et sélectionner
y(n) d'entre eux

Sy,

T
1
1
1
1
|
1
1
1
|
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A= - — e ———— ]
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Fi1G. 6.7 — Schéma bloc de la MTF: a) SSB employé dans la SDEM ou dans la MDEM, b) ESB ou SB
employé dans la STDEM ou dans les premiéres couches de la MDEM

soient comparables. D’aprés l'estimation théorique donnée au chapitre 5, confirmée par plusieurs
calculs réalisés avec MATLAB en précision fixe, la taille nécessaire des registres de chaque algorithme
est rappelée au tableau 6.1. On constate que les largeurs des registre nécessaires pour la SDEM et
pour la STDEM sont les plus faibles, et que la largeur estimée pour le cas MDEM est assez modérée.
En fait, la complexité des circuits dépend de deux autres aspects des algorithmes:

— le type de comparaison ou de quantification des sorties des filtres,

— le nombre de sorties des filtres qui doivent étre comparés.
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6.3 Effet des erreurs du CNA

TAB. 6.1 — Taille nécessaire des registres des différents algorithmes d’ordre 4 passe-bande :

Meéthode | taille de registre
SDEM 6 bit
STDEM | 6 bit
MDEM | 8 bit

Pour la STDEM, il s’agit d’une simple comparaison de signe et de deux bits de poids fort, alors
que, dans le cas SDEM et pour la derniére couche de MDEM, il s’agit d’'une comparaison numeérique
compléte des sorties des filtres. Une comparaison numérique compléte peut considérablement aug-
menter la complexité ainsi qu’augmenter le temps de traitement. Cela peut étre encore plus limitant
si le nombre d’éléments & comparer est grand. C’est par exemple le cas pour une SDEM pure ou M
éléments doivent étre comparés. Dans le cas de la MDEM, le nombre des éléments qui doivent étre
comparés est faible, de 'ordre de 4 (voir la figure 5.9).

Il existe plusieurs algorithmes permettant de trier un vecteur de données. La plupart peuvent étre
utilisés au niveau software. Dans le cas d’une implantation au niveau circuit, la meilleure stratégie
est de diviser le vecteur de données en différents groupes de sorte que chaque groupe se compose de 4

éléments [130]. La figure 6.8 montre une stratégie de tri d’un vecteur a 8 éléments. Chaque bloc de tri
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Fi1G. 6.8 — Schéma bloc du tri d’un vecteur de 8 éléments n’utilisant que des blocs de tri de  éléments.

(SDEM) se compose de 5 blocs de tri & 4 éléments, notés Tri-4. Chaque bloc Tri-4 utilisé dans la figure
6.8 contient 6 comparateurs numériques et une partie logique combinatoire qui est chargée de placer
des éléments dans 1’ordre souhaité en fonction des 6 résultats de comparaison. Chaque comparateur
compare deux nombres binaires. Chaque nombre a normalement une largeur de 6 bits pour le cas
SDEM ou 8 bit pour le cas MDEM. Notons qu’un algorithme d’appariement dynamique des 8 cellules
a seulement besoin de 2 Tri-4 distincts pour le cas MDEM pratique, alors qu’il a besoin de 5 Tri-4
en cascade pour le cas SDEM.

La méthode STDEM n’a besoin ni du bloc de Tri-4 ni du comparateur numérique, ce qui est un
avantage trés important par rapport a la SDEM et a la MDEM. Le nombre de blocs Tri-4 varie d’une
fagon linéaire dans ’algorithme de MDEM, et d’une fagon exponentielle dans I'algorithme de SDEM,
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6.3 Effet des erreurs du CNA

ce qui met en évidence leur différence de complexité. Par exemple, la figure 6.9 illustre une méthode
de tri d’un vecteur a 16 éléments: elle nécessite 25 blocs de Tri-4 en cascade soit 6.25 fois plus que

pour la MDEM. Dans la méthode MDEM, la complexité de la partie TDEM est négligeable devant
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Fi1G. 6.9 — Tri d’un vecteur de 16 éléments en utilisant des blocs de tri de 8 éléments.

celle de la partie SDEM. Ainsi, la complexité des deux méthodes d’appariement dynamiques du CNA

peut étre ramenée aux nombre des blocs Tri-4 nécessaires, comme résumé dans le tableau 6.2. On

TAB. 6.2 — Nombres de blocs Tri-4 nécessaires aux méthodes MDEM et SDEM en fonction du nombre de
cellules du CNA (M)

M, cellules | dans la MDEM | dans la SDEM | complexité relative
4 1 1 1

8 2 5 2.5

16 4 25 6.25

32 8 125 15.63

64 16 625 39.1

remarque que l'avantage, en matiére de complexité, de la méthode MDEM développée dans ce travail
est considérable, en particulier, pour un nombre de cellules élevé. Il faut noter que la complexité de
la méthode STDEM, qui est plus faible que de celle de MDEM, reste toutefois assez inférieur a la
complexité d’'une méthode SDEM conventionnelle.

Une fois la taille des registres déterminée et la stratégie optimale de passage au niveau circuit choisie,
les trois algorithmes ont été codés en langage Verilog et ont été appliqués a un modulateur XA conte-
nant un CNA désapparié, simulé sous spectre (Cadence). Ceci doit permettre d’évaluer 'impact de la
réalisation de chacune des méthodes avec de vrais registres ayant une résolution (taille en bit) limitée.
En vérifiant leur rendements maximums, la prévision théorique de la résolution des registres (tableau
6.1) est bien confirmée dans tous les cas. De plus, 'augmentation de la résolution indiquée ci-dessus
n’apporte pas d’amélioration visible a la performance des algorithmes. Par contre, la diminution de
I’ordre de 1 bit des résolutions prévues n’a qu'une conséquence négligeable. Par exemple, la méthode

STDEM peut trés bien fonctionner avec des registres de 5 bits a la place de ceux de 6.
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Afin d’effectuer les simulation dans un cadre réaliste, nous avons appliqué les algorithmes proposés a
un CNA 3 bit. Celui-ci est utilisé dans un modulateur & temps continu & architecture paralléle (figure

6.10) qui a été développé dans notre département [24]. La densité spectrale de puissance du signal de
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FIG. 6.10 — Schéma bloc du modulateur XA multibit passe-bande du 6*™¢ ordre a filtre LC.

sortie du modulateur est représentée a la figure 6.11 dans le cas d’'un CNA idéal et dans celui d’un
CNA désapparié avec ou sans correction par les méthodes MDEM et STDEM. On remarque que la
mise en forme du bruit de défaut d’appariement du CNA est bien suivie dans les deux cas.

Une fois que le fonctionnement des algorithmes au niveau RTL est confirmé, on peut remplacer

le bloc de haut niveau par de vraies portes logiques. Nous avons utilisé ’outil de synthése logique
Ambit. Ensuite chaque bloc de DEM est optimisé en vue de déterminer sa fréquence maximale de
fonctionnement et sa surface. La figure 6.12 donne les surfaces obtenues pour les différentes méthodes,
alimentations incluses. Les routages finaux de ces circuits y compris les fils d’alimentations et les pins
sont aussi représentés aux figures 6.13, 6.14-a et b, & la méme échelle identique.
En tenant compte des effets parasites de routage, la vitesse maximale de chaque bloc de DEM peut
étre estimée. Les chemins les plus longs des trois méthodes pour un CNA de 3 bit sont donnés a la
figure 6.15.

Enfin les performances de ces méthodes sont résumées dans le tableau 6.3. En fait pour le modu-

TAB. 6.3 — Comparaison des méthodes STDEM, MDEM et SDEM pour la correction des défauts d’apparie-
ment d’un CNA 3 bit.

Méthode | surface fréquence | correction de 1% correction de 3% d’erreur
utilisée minimale maximale | d’erreur d’appariement | (simulée au niveau systéme)
STDEM | 0.24 (mm)? | 330MHz | > 23 dB 33 dB

MDEM 0.523 (mm)2 125MHz > 23 dB 35 dB

SDEM | 0.69 (mm)? | 250MHz | > 23 dB 35 dB

lateur que nous avons utilis¢, un taux d’erreur d’appariement de 1% ne dégrade pas beaucoup sa

performance, car sa résolution idéale est limitée. Ainsi, nous présenterons la performance des trois

187



6.3 Effet des erreurs du CNA
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F1G. 6.11 — Résultat de simulation au niveau Transistor dans [’environnement Cadence, pour un modulateur
multibit en utilisant un algorithme passe-bande d’ordre quatre a) MDEM b) STDEM
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| Number of combi national instances | Number of combi national instances | Number of conbinational instances |
| Nunber of noncombinational instances 490 |  |Number of noncombinational instances 432 | | MNunber of noncombinational instances | 278 | 278 |
| Nunber of hierarchical instances 43 | | Nunber of hierarchical instances 36 | | Nunber of hierarchical instances | 8 | 8 |
| Total number of instances 5052 | | Total number of instances 3161 | | Total number of instances | 656 | 1365 |
|Areaof combinational cells 16728.00 | |Areaof combinational cells 10153.00 | |Areao f conbinational cells | 1396.00 | 4524.00 |
| Area of non- combinat i onal cel Is 7369.00 | | Area of non- combinat i onal cel Is 7250.00 |  |Areaofnon  -combinational cells | 4544.00 | 4544.00 |
| Total cell area 24097.00 | | Total cell area 17403.00 | | Total cell area | 5940.00 | 9068. 00 |
| Number of nets 5154 | Number of nets 3358 | Nunber of nets | 715 | 1524 |
| Total  area 24097.00 | | Total  area 17403.00 | | Total area | 5940.00 | 9068.00 |
R S b el +

FiGc. 6.12 — Compte-rendu d’Ambit, donnant la surface minimale nécessaire a 'implanatation d’un algo-
rithme de DEM pour un CNA 3 bit: a) STDEM b)MDEM ¢)SDEM

algorithmes dans d’autres cas simulés au niveau systéme au tableau 6.3. On constate que la méthode

STDEM est le meilleur choix en ce qu’elle, avec une plus faible complexité, offre & peu prés la méme

performance qu'une méthode comme la SDEM. Cette différence sera encore plus marquée a mesure

que la résolution du CNA augmente, comme le prévoit le tableau 6.2.
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Fi1Gg. 6.13 — Routage final pour les circuits congus de la technique SDEM dans le cas M =8, (area =
0.69mm? ).

600um

[STDEM 3bit
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Fi1G. 6.14 — a) Surface final pour les circuits congus de la technique MDEM dans le cas M =8, (area =
0.53mm?), b) routage final pour les circuits congus de la technique STDEM dans le cas M =8,

(area = 0.24mm?).

6.3.3 Compensation des erreurs dynamiques d’un CNNA multibit

Le schéma d’un CNA 3 bits thermométrique est donné a la figure 6.16. Ce CNA est constitué
de 8 sources de courant identiques (U; a Ug). Les sources de courant sont commandées par le code

numérique (SV; a SVg) délivré par la sortie du quantificateur qui est réarrangée dans le bloc d’une
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(b)SDEM

Fi1G. 6.15 — Compte-rendu d’Ambit pour les chemins les plus longs: a)STDEM b)SDEM

éventuelle DEM. Comme cela a été expliqué précédemment, chacune des sources de courant présente
une erreur statique d’appariement qui peut étre compensée par une méthode de DEM. Par souci de
simplicité, nous supposons que cette erreur statique est nulle pour nous concentrer sur la compensation
des erreurs dynamiques liées & la commutation des sources.

Pour le modulateur représenté & la figure 6.10, chaque source de courant unitaire D; délivre un
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F1G. 6.16 — Circuit CNA 3-bit a code thermométrique.
courant dont la valeur peut étre estimée par I’équation suivante:
G AV,
I,=—"—mn (6.2)
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avec
G  transconductancedel'tagesetrouvantentrel’ entredemodulateuretleCN A,
AV, : dynamique d’entrée ,
M :  nombre de cellules du CAN et du CN A.

En remplacant par les valeurs obtenues et les spécifications fixées & I’étape de conception au niveau
systéme souhaité, le courant I,, est égal & £31uA et le courant de sortie globale du CNA varie entre
+248A.

Le noyau de chaque cellule se compose d’une paire différentielle (M; et My) fonctionnant en commu-
tateur, et d’une source de courant fixe (My). Dans un CNA précis et rapide cependant, la présence
d’une cellule de courant commutée introduit des erreurs dynamiques. Certaines modifications sont

rendues nécessaires. Ainsi que le montre la figure 6.17. Les trois modifications proposées sont :

= so AL jjﬁ” o [—HoocH o

Sv M1 M3l malm2 Sv
Deglitcher * Deglitcher
L o[ mo
AERVARN— Vi o = M1- M2: 6/0.35
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Fi1G. 6.17 — Source de courant commutée.

e paire différentielle fantéme
e anti glitch, "Deglitcher"
e SRD ou "Swing-Reduced-Driver"

Paire différentielle fantome

Une source de courant commutée doit étre dimensionnée de fagon a avoir un temps d’établissement
optimal et une grande impédance de sortie [103,105]|. Cette optimisation n’est pas suffisante dans
beaucoup de cas, il faut donc compenser le temps nécessaire de transition des charge des canaux
des transistors interrupteurs, par exemple, avec une paire différentielle fantéme composé de deux
transistors de compensation M3 et M4 (Dummy transistor). Les dimensions des transistors fantomes
et des commutateurs sont supposées identiques mais cette paire fantéme est excitée en sens opposé

a la paire principale. Par conséquent, les charges des canaux aux instants de commutation s’écoule
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sans provoquer de retard de transition des sorties [91]. La paire fantome dispose en général d’une
trés grande résistance de sortie mais présente une capacité parasite de 'ordre de celle de la paire
principale. Ainsi, comme on ’a analysé au chapitre 3, la paire fantéme introduit un rapprochement
de partie imaginaire des impédances de sortie des cellules pour les deux états "off" et "on", ce qui

contribue & améliorer la précision du CNA [31].

Déglitcher

Le phénomeéne de "glitch" est normalement réduit dans un CNA thermométrique simple, mais il
devient extrémement important si on utilise le méme CNA avec une méthode de DEM, comme cela a
été expliqué au chapitre 3. Il y a donc deux stratégies de compensation : utiliser un bloc d’ajustement
aux instants de transition des cellules, bloc communément appelé "déglitcher", ou utiliser un CNA
de type RZ. Le "deglitcher" permet d’obtenir des temps de montée et de descente indépendants
et par conséquent de réduire les impulsions transitoires (glitch) d’ott son nom. Il est composé de
deux inverseurs successifs dont les dimensions (les rapports WL de transistor PMOS et de transistor
NMOS) sont ajustées a cet effet. Le deglitcher ajoute un petit retard dans toutes les transition de
I'état "on" a D’état "off" des cellules afin d’obtenir une transition douce de la branche opposés de
I'état "off" a I’état "on". De ce fait, le tension de drain du transistor My ne varie pas beaucoup et
en particulier la source de courant de transistor My ne sort jamais de sa région active (saturation).
Ce dernier effet est essentiel a la minimisation des erreurs de glitch et des impulsions transitoires. La
figure 6.18-(a et ¢) montre le détail des circuits du "deglitcher" et des signaux entrants et sortants.

Comme nous ’avons dit auparavant, une autre technique, dans laquelle le phénomeéne de glitch n’a
pas un caractére limitant, consiste & utiliser un CNA de type RZ. Une telle structure RZ n’a pas en
général besoin un bloc de deglitcher, car il n’y a pas de glitch du fait de la remise & zéro. Cependant,
un deglitcher peut améliorer la vitesse de commutation et réduire les impulsions transitoires. En
revanche, un CNA RZ posséde peu d’intérét pour des modulateurs de haute fréquence car il est sujet
a la gigue d’horloge. Nous allons introduire par la suite un genre de CNA semi-RZ aprés examen d’un
bloc SRD de SRD.

SRD

Dans le cas d'un CNA simple, les niveaux numériques ( 0 et Vy4) sont acheminés jusqu’a la
grille du transistor interrupteur. Par conséquent, les grilles des transistors, par exemple, M; et Ms
a la figure 6.17, doivent supporter une forte variation de tension lors des instants de commutation
alors qu’ils ont besoin de moins d’un volt. L’impulsion transitoire, en particulier I'effet d’injection
de charge CFT, augmente proportionnellement & la variation de la tension de grille, alors quune
variation d’amplitude modérée permet de une commutation propre. Il existe plusieurs méthodes
de compensation notamment en utilisant un bloc SRD (Swing Reduced Driver) [154-156]. Nous
proposons un nouveau type de SRD, qui permet de réduire la dynamique des signaux appliqués
a l'entrée de la paire différentielle de la source de courant commutée. Chaque SRD est composé

de deux interrupteurs préalables chargés de transmettre deux niveaux de tension Vi ou Vg sur
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les grilles des interrupteurs principaux comme le montre la figure 6.18-b et ¢. Chaque interrupteur

préalable fonctionne en amplificateur de type drain commun (ou Source Follower) pendant la durée de
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transition, avec la rapidité requise. Chacune des tensions fixe Vi, ou Vi est précédée par un inverseur
CMOS qui se trouve au milieu de certains transistors en série. Chaque transistor série (une connexion
courte entre son drain et sa grille), joue un role de décalage de tension ("Level-Shifter") a l'instar
d’un diode. L’inverseur CMOS a aussi une connexion courte entre son entrée et sa sortie qui joue un
role de diviseur de tension [91]. On peut y ajouter des capacités (bypass) en utilisant des transistors
MOS toujours en région "off'" qui ne consomment pas. Les dimension de 'inverseur et des transistors
séries sont aussi optimisées afin de limiter leur consommation. Il faut noter que le SRD n’a besoin
de valeur précise ni pour V7 ni pour V. En général une précision relative de 'ordre de 10% et une
consommation négligeable suffisent & un SRD souhaitable. Dans notre cas les niveaux de tension
commutant sont alors optimisés entre 1.4V (Vz) et 1.8V (V). Le SRD proposé permet de réduire
les effets d’injection de charges et de la durée de la de commutation de sorte que la cellule du CNA
obtenue peut commuter facilement méme avec une horloge de fréquence supérieure & 1.5 GHz. La
réponse temporelle du CNA est représentée sur la figure 6.19 dans le cas d’une fréquence d’horloge
égale & 1.2GHz. Comme on peut le constater, la réponse du CNA sur une période est proche dune
réponse indicielle dans le cas idéal, le temps de propagation est égal & 160ps pour ’ensemble "CNA",
"deglitcher", et "SRD".
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Fi1G. 6.19 — Réponse temporelle du CN A.

Architecture Semi-RZ

La performance d'un CNA NRZ est fortement altérée par la présence d’éventuels "glitchs" et la

différence entre le temps de transition t,, —t,rf. Ces erreurs sont particulierement importantes dans
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6.3 Effet des erreurs du CNA

les applications haute fréquence d’'un CNA thermométrique avec une DEM, comme on 1’a expliqué
au chapitre 3. Cependant, un CNA de type RZ n’est pas sensible & ces deux effets par conception.
En revanche, le CNA RZ est d’avantage sujet a la gigue d’horloge, car deux impulsions de gigue
apparaissent a chaque période d’amplitude plus élevée que pour le CNA NRZ ( lerreur augmente 4
fois plus). De plus, les éléments actifs d’un modulateur basé sur l'utilisation d’'un CNA RZ, posent
plus de problémes que dans le cas d’un modulateur NRZ, notamment en ce qui concerne la linéarité,
la largeur de la bande de fréquence, et la vitesse de balayage SR. Nous présentons donc un CNA
semi-RZ dans lequel la gigue d’horloge ne survient qu’une fois par période comme dans le NRZ,
Pamplitude de sortie étant trés proche a celle de CNA NRZ (a 5% prés par exemple), on n’observe
pas d’impulsion transitoire (glitch) et d’erreur causée par la différence entre t,, — tor¢. La cellule
de CNA semi-RZ est semblable & celle de CNA NRZ a la différence prés que chaque signal d’entrée
doit obligatoirement mettre sa sortie & zéro puis activer si cela est nécessaire consécutivement. La
figure 6.20 illustre le schéma de cellule proposée; le signal est appliqué sur les grilles des transistors

commutateurs. La commande de remise a zéro qui dure une petite partie de la période (par exemple
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- (b) = (C) Une fois par periode si sv change glg

Fi1G. 6.20 — Cellule proposée pour un CNA semi-RZ a, b ) circuit, c) les signaux

0.02T, < tq < 0.05T¢) est fournie par le méme front d’horloge commandant l’application du signal
d’entrée. Par conséquent, la gigue d’horloge ne peut survenir qu'une seule fois dans chaque période,
ce qui est une caractéristique essentielle du CNA semi-RZ.

Afin de limiter l'effet de gigue d’horloge, le CNA semi-RZ est avantageux surtout dans le cas multibit
de type passe-bas. Comme analysé au chapitre 3 pour le CNA composé de M cellules de type NRZ,
Peffet de gigue d’horloge peut en général étre de M fois inférieur a celle d’'un CNA monobit (I’équation
3.78). Alors que le nombre des cellules importe peu pour un CNA RZ (I’équation 3.79), ce qui est la
perte la plus importante quand on utilise un CNA RZ au lieu de son concurrent NRZ [4,32,108,109].
Cependant, le CNA multibit de type semi-RZ proposé ici se comporte vis & vis de la gigue d’horloge

exactement de la méme fagon un CNA multibit NRZ, ce qui veut dire que leffet de gigue sera
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6.3 Effet des erreurs du CNA

inversement proportionnel au nombre des cellules M. Analytiquement, 'erreur du charge sortant du
CNA multibit dépend de la différence entre deux entrées consécutives affectée par le coefficient de

gigue d’un front d’horloge, exprimée comme suit :

oT

(Te - td) (63)

€} Semi—RZ (n) =[v(n) —v(n—1)]

ou v(n) est 'entrée du CNA et §7 est I'erreur d’horloge & I'instant "n" (gigue). Si ¢4 est supposé petit
devant Ty, alors, ’équation ci-dessus sera la méme que celle du CNA NRZ donnée & ’équation 3.77.
Comme le cas NRZ analysé au chapitre 3, la puissance d’erreur de gigue du CNA multibit semi-RZ

peut étre alors estimée par la relation suivante:

9 1 5 o2 1

Nisemionz = V01 snons] X o = %5, X T 17 * OSR

2 2
lop= 1 o

(T, — )2 " M xOSR ~ M x OSR x (T, — 14)?

(6.4)

Remarque importante :

Il faut noter que cette relation, que ce soit avec un CNA NRZ ou avec un CNA semi-RZ, donne un
résultat tout a fait raisonnable pour un modulateur passe-bas. Cependant, la précision est moindre
pour le cas passe-bande, car la variation du signal d’entrée de CNA o, = est habituellement supérieure
au LSB. La figure 6.21 montre le signal de sortie du modulateur (I’entrée du CNA) dans les deux cas
passe-bas et passe-bande. Cette observation n’est pas conforme a certaines hypothéses données aux
références [48,109], parce que celles-ci s’appuient sur les résultats du cas passe-bas. Un tel écart montre
que leffet de gigue d’horloge d’un modulateur passe-bande doit étre étudié plus précautioneusement.
La variation du signal sortant (A, = [v(n) — v(n — 1)]) d’un modulateur passe-bas est en général a
l'ordre d’un bit, indépendamment de "amplitude d’entrée dans les deux cas monobit et multibit. Le
modulateur passe-bande monobit a naturellement le méme comportement en sortie. Cependant, un
modulateur passe-bande multibit varie en sortie de A, qui dépend fortement de ’amplitude du signal
d’entrée. Le A, du modulateur passe-bande centré sur le quart de la fréquence d’échantillonnage est
en général limité entre 1 LSB pour de petits signaux d’entrée et % pour de grands signaux d’entrée,
(LSB <A, < %) Une telle dépendance s’explique si on considére que les informations passe-bande
sont toujours modulées sur une fréquence porteuse. Le signal de porteuse passe-bande doit balayer
tout la plage d’amplitude du signal modulé une fois toutes les quatre périodes si sa fréquence vaut
le quart de la fréquence d’échantillonnage. Afin d’estimer la variation de sortie d’'un modulateur

passe-bande pour une entrée arbitraire, on peut utiliser ’équation 2.10 qui suit :
V() =X(2) x STF(2) + Q(2) Xx NTF(2) ~ X(2) + Q(2) x NTF(z2) (6.5)

Pour une entrée sinusoidale x(t) = A sin(wint), si A est supposée assez grande par rapport au bruit
de quantification, on obtient :

0x(t)
ot

Ay(n) =[v(n) —v(n —1)] =~ z(t) — x(t — nT) ~ At = Awjncos(wint) x At (6.6)

196



6.3 Effet des erreurs du CNA
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F1G. 6.21 — Signal de sortie du modulateur a) passe-bas b) passe-bande.

Cela se simplifie si la fréquence de l'entrée vaut le quart de la fréquence d’échantillonnage ((win =

277%) avec I'approximation suivante: At ~ T, = % On obtient alors:

Ar
2v2

Notons que la valeur maximale A est en général limitée a %, donc la variation de sortie du modu-

lateur passe-bande sera limitée en valeur inférieure & % ce qui est confirmé par la simulation. Cette

Ay rms pour une entrée grande A> LSB (6.7)

estimation n’est valable que pour le CNA NRZ ainsi que semi-RZ [3]. Cette estimation approximative
montre que l'effet de gigue d’horloge d’un modulateur multibit passe-bande CT dépend de I’amplitude
de l'entrée, ce qui est une caractéristique qui le distingue tout spécialement du modulateur passe-bas

similaire.

197



6.4 Compensation des erreurs dynamiques du CAN multibit

Cependant, dans le cas d’une entrée faible (x(t) < ﬁ), le comportement d’un modulateur passe-bande
est similaire & celui d’'un passe-bas donc le signal de sortie est de I'ordre du LSB, ce qui met bien
en évidence 'avantage d’utiliser un modulateur multibit afin de limiter ’effet de gigue d’horloge. Ce
comportement semblable concernant 'effet de gigue d’horloge pour une entrée de faible amplitude
dans deux cas passe-bas et passe-bande, est particuliérement intéressant car il détermine la plage dy-
namique du modulateur (DR). De toute fagon, le fonctionnement dynamique et U'intérét d’'un CNA
semi-R7 vis & vis de la gigue d’horloge est toujours trés proche a celle d'un CNA NRZ, que ce soit
dans le cas passe-bas que dans le cas passe-bande, alors qu’il ne présente pas de probléme lié aux
impulsions transitoires notamment du "glitch".

La seule question dans un CNA semi-RZ reste la détermination exacte de la durée de commande
de remise a zéro (tg). En général, imposer un retard en utilisant quelques portes numériques placées
en série offre moins de précision que d’utiliser un front d’horloge. Le retard obtenu peut avoir une
valeur approximative, par exemple, £5% autour de sa valeur prévue. Avec l'outil de conception et
de simulation actuel et la base de données fourni par les fabriquant de circuits intégrées, I’éventuelle
variation (erreur) de ce type de retard peut étre assez limitée, par exemple inférieur & 1%. Un tel
générateur de retard est souvent utilisé dans la réalisation des circuits & capacités commutés afin de
préparer les signaux d’horloge multi-phase pour qu’ils ne se recouvrent pas. Pour les raisons suivantes,
la précision finie de ce retard ( Atg) ne peut avoir qu'une influence négligeable sur la performance
d’un CNA semi-RZ:

1. Aty a une valeur petite par rapport a la valeur absolue de tg, et t4 est aussi petit devant la
période d’échantillonnage, donc, 'erreur finale sur la charge appliquée I,, x (T, — tg4) sera trés
petit, par exemple de Iordre de 0.01% = 1074,

2. Siune erreur de retard est appliquée a toutes les cellules du CNA en utilisant un circuit commun,
son effet sera linéaire, donc, ne limitera pas du tout la linéarité de systéme et apparaitra comme
une erreur de gain linéaire @,

3. Si tg n’est pas identique pour toutes les cellules, mais qu’il ne présente qu’une erreur modérée,
I'influence de 'erreur Aty pourrait se traduire par une erreur statique de cellule laquelle sera

mise en forme par la méthode de DEM.

6.4 Compensation des erreurs dynamiques du CAN multibit

Les erreurs d’'un CAN sont analysées au chapitre 3. L’effet le plus important de non idéalité d'un
CAN employé dans une boucle de modulateur XA est le temps d’établissement qui limite la vitesse de
conversion analogique numérique. En effet, tous les temps de propagations générés par les différents
blocs du modulateur XA peuvent étre compensés au niveau systéme en ajoutant une boucle de rétro-
action rapide, a I'exception du CAN. Ce dernier constitue une limite principale & 'augmentation de
la fréquence d’échantillonnage. D’aprés plusieurs rapports analytiques et expérimentales, la vitesse
du quantificateur est le premier facteur limitant a la fréquence maximale d’échantillonnage dans le

modulateur XA & temps continu [24,33,34,48,51,109,157]. Pour une fréquence d’échantillonnage don-
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née, deux effets de I’hystéreésis et de la métastabilité de la boucle causées par le quantificateur doivent
étre correctement vérifiés. La compensation d’une éventuelle limite de vitesse par la quantification
peut étre réalisée tout d’abord par 'augmentation de la consommation afin d’obtenir un gain élevé du
comparateur. Pour un CAN composé de comparateurs rapides, une telle méthode de compensation ne
donne pas de résultats satisfaisants et elle exige une augmentation de consommation non acceptable
en particulier pour des petites variations. Afin d’obtenir un CAN plus rapide, un deuxiéme moyen
consiste & utiliser une architecture entrelacée. Dans le cas simple, cette méthode est appelée "Ping-
Pong" si deux CAN sont utilisés. Cependant, une telle architecture souffre en pratique par défaut
d’appariement entre les deux parties, notamment en terme d’erreur d’offset. Heureusement, toutes
les erreurs du CAN qui affectent le modulateur en superposant au signal principal, comme ’erreur
d’offset, sont mises en forme par la NTF au sein du modulateur XA donc posent moins de problémes.
Ainsi, nous proposons une nouvelle architecture du CAN de type RZ qui nous permet d’augmenter
la fréquence d’échantillonnage du modulateur sans diminuer le temps d’établissement du CAN. A
partie d’une certaine fréquence, la deuxiéme technique peut devenir plus économique que la premiére
(en terme de consommation).

Le principe de I'architecture proposée est illustré a la figure 6.24. 11 s’agit d’utiliser deux CAN-flash
en alternance. Chaque CAN convertit le signal continu appliqué & son entrée sur le front montant
de I’horloge. Une remise & zéro est alors nécessaire quand ’horloge passe & 1’état bas. En plagant a
la sortie des deux CAN des portes OR de type drain ouvert (Open-Drain), la cadence du signal de
sortie est alors deux fois plus grande sans réduction du temps d’établissement du CAN. Les CAN
utilisent des comparateurs RZ identiques de type dégénératif avec une combinaison de rebouclage
positif, comme sur la figure 6.22.

Les erreurs additionnelles entre des CAN entrelacés désappariés en terme d’offset, de retard ou autre,
doivent étre inférieures a ’erreur de quantification. Une prévision raisonnable consiste a limiter I'er-
reur de défaut pour qu’elle soit 3 fois plus petite que 'erreur de quantification soit d’atteindre environ
1.2dB de réduction en terme de SNDR final. Par exemple la puissance d’erreur d’appariement entre

deux CAN doit étre inférieure a (3 \/11—2M)2. Dans le cas RZ, le défaut d’appariement est en générale

imposé par 'offset. Si les deux CNA entrelacés utilisent un diviseur de tension commun, l'offset entre
deux CAN dépendra seulement de 'offset des comparateurs. Comme on I’a analysé au chapitre 3,
dans un CAN, l'offset qui intervient dépend toujours de l'offset d’une seule paire différentielle et
ne dépend pas de la somme des offsets des tous les comparateurs. Ainsi, l'offset du comparateur ne
constituera pas une limite importante dans 'architecture ping-pong, si ’amplitude de I’offset ne varie
pas avec le nombre des comparateurs. Parce que, dans le cas CNA D'offset de chaque bloc est la somme
des offset de toutes les cellules, mais, dans le cas CAN dans chaque période de quantification il y a un
seul niveau qui peut étre influencé par I'erreur y compris 'offset, si bien que l'erreur reste inférieur
a un LSB. La figure 6.23 montre la sortie du modulateur obtenu en utilisant un CNA d’architecture
ping-pong avec une taux d’erreur supposée 10%, en comparaison au cas idéal. En appliquant le taux
de défaut d’appariement entre deux CAN a l'ordre de 1%, la différence est invisible.

De l'expression 3.35, la variation minimale de ’amplitude d’un signal analogique appliqué a ’entrée
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Fi1G. 6.22 — Comparateur RZ dégénératif avec un rebouclage positive : a)circuit, b)réponse transitoire

du comparateur, par I'utilisation de I’architecture entrelacée des deux CNA peut étre exprimée par

la relation suivante:

Tcom

Umin = AVzogique-e T (68)

oll, AVjogique st environ deux tiers de la tension d’alimentation des portes numériques. Teop, est le
temps d’établissement d’'une bonne comparaison, qui, avec une architecture ping-pong, peut durer
une période compléte d’échantillonnage, alors qu’elle ne dure que la moitié de ce temps si un seul
CAN est employé. 77 est la constante de temps du comparateur au moment de la comparaison. Cette
tension minimale correspond & la résolution du comparateur ou & la valeur équivalant d’un LSB.

L’erreur de métastabilité du comparateur peut étre définie comme :

Umin AWogiqe efLC"m 23 —Teom

P. n =2%e 7 (6.9)

VLsB Vise
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F1G. 6.23 — Spectre de sortie du modulateur passe-bande en wutilisant un quantificateur d’une architecture
ping-pong : a) cas idéal, b) avec 10 pourcent d’erreur

Par conséquent, la densité d’erreur de métastabilité pour un CNA B bits de structure ping-pong peut
s’exprimer comme suit :

—2nx BW

P,=2B¢" 7 (6.10)

ou, fo = Tie est la fréquence d’échantillonnage BW=f_34B comparateur = % est la largeur de bande
du comparateur pendant la phase de comparaison. De plus, si le comparateur suit un étage pré-
amplificateur de gain A, la valeur de vy, (équation 6.8) ainsi que la probabilité d’erreur (équation
6.10) sont divisées par le gain A,,.

Pour conclure, I’erreur de métastabilité diminue d’une fagon linéaire en augmentant le gain du com-
parateur, alors qu’elle est exponentiellement atténuée quand on augmente le temps de comparai-
son. Ainsi, 'utilisation de deux séries de comparateurs entrelacés peut repousser la limite de la

fréquence d’échantillonnage jusqu’a la faire doubler. Compte tenu des limites de la technologie uti-
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F1G. 6.24 — Deux CAN-flash en alternance.
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lisée, cette proposition permet de concevoir une modulateur passe-bande & temps continu avec une
fréquence d’échantillonnage égale & 1.2G H z ce qui permet de numériser un signal & une fréquence de
300M Hz [24].

6.5 Conclusion

Nous avons présenté dans ce chapitre une conception & ’échelle du transistor d’'un CNA multibit
et une implantation des différentes méthodes de compensation des erreurs statiques et des erreurs
dynamiques en technologie standard CMOS 0.35um.

Dans un premier temps, nous avons implanté les deux nouvelles méthodes d’appariement dynamique
des composants (STDEM et MDEM) proposées au chapitre 5, ainsi qu’une méthode conventionnelle
(SDEM), toutes avec des filtres identiques d’ordre 4 passe-bande. L’implantation des DEM est suivie
du routage qui constitue I’étape finale; on vérifie la fréquence maximale que ’on peut appliquer ainsi
que la surface nécessaire pour une technologie donnée. Leur comparaison met en évidence une trés
nette ameélioration de la performance des méthodes proposées par rapport a la méthode convention-
nelle. Les résultats des simulations confirment les analyses théoriques. La méthode STDEM est la
plus recommandable puisqu’elle consomme moins de surface et peut étre commutée & une fréquence
allant au dela de 330MHz. Il est clair que ces améliorations permettent de concevoir aujourd’hui d’un
modulateur multibit avec une précision de plus de 16 bits sans étre limité par la précision du CNA
interne. Par ailleurs, obtenir une fréquence maximale de commutation aussi élevée grace & une mé-
thode DEM, peut étre intéressant si on utilise un modulateur aux mémes fréquence d’échantillonnage
que les modulateurs discrets actuels et que certains modulateurs a temps continu.

Afin de compenser les erreurs dynamiques du CNA, nous avons présenté une conception au niveau
transistor des trois différentes techniques, en particulier une nouvelle conception d’un bloc SRD. De
plus, afin de limiter l'effet de gigue d’horloge en éliminant les impulsions transitoires du CNA surtout
de glitch, nous avons présenté un CNA semi-RZ. Le fonctionnement dynamique du CNA semi-RZ est
comparable & celui d'un CNA-RZ, alors que son comportement vis-a-vis la gigue d’horloge est aussi
peu sensible que celui d'un CNA-NRZ. De plus, nous avons fait quelques remarques importantes sur
le comportement de la gigue d’horloge dans le cas d’'un modulateur passe-bande & temps continu qui
differe sensiblement de celui d’un modulateur passe-bas CT.

Puis, nous avons utilisé une nouvelle architecture de CAN qui a permis d’augmenter la fréquence
d’échantillonnage (par exemple de 800MHz & 1.6GHz). Notons que cette proposition se montrera

utile si la fréquence d’échantillonnage est limitée par la vitesse maximale du quantificateur.
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Chapitre 7

Conclusion générale et perspectives

L’objectif de ce travail était d’étudier les techniques d’amélioration de la linéarité des modula-
teurs YA multibit en technologie standard CMOS pour la numérisation des signaux rapides. Nous
nous sommes en particulier intéressés a réduire ’effet de la non idéalité du CNA utilisé sur le chemin
du retour du modulateur et nous avons mis en évidence les principales contraintes et les éventuelles
sources d’erreurs liées aux circuits réalisant les cellules du CNA. L’étude analytique de ces sources
a permis de mettre en évidence les différentes erreurs statiques et dynamiques présentes dans un
modulateur multibit.

KT

A D’exception du bruit thermique (“¢-) dans les circuits d’échantillonnage, les erreurs les plus impor-

tantes sont les suivantes:

— défaut d’appariement entre les cellules d’'un CNA multibit,

transitoires du signal de sortie du CNA (telles que le temps de montée et de descente,glitch,

CFT) critiques essentiellement dans le cas des modulateurs & temps continu,

effet de la gigue d’horloge (modulateurs CT),
— retard consacré au temps d’établissement du CAN.

En raison des limites de précision des technologies d’intégration actuelles, certaines erreurs dans les
circuits analogiques sont inévitables; on cherche alors & minimiser leur effet grace & des techniques de
correction additionnelles.

Nous avons tout d’abord effectué une étude bibliographique afin de classer les méthodes existantes
de correction ou d’élimination de ces erreurs, dans le cadre des modulateurs XA. La méthode la
plus efficace pour diminuer Deffet des défauts d’appariement du CNA, (sauf pour les systémes a trés
faible OSR, OSR<8), est la DEM. Nous avons examiné les différentes techniques de DEM existantes
en s’appuyant sur leurs avantages et leurs inconvenants. Pour une DEM passe-bas d’ordre "1", la
méthode DWA est la meilleure mais souffre des tons parasites; différentes solutions & ce probléme ont
déja été présentées. Nous avons montré l'intérét de chacune des ces solutions, et nous avons proposé
deux nouvelles améliorations de la méthode DWA, I'une pour la DEM passe-bas d’ordre 1 et 'autre
pour la DEM passe-bande d’ordre 2.

En revanche, seules les deux méthodes TDEM et SDEM permettent la mise en ceuvre d’algorithmes
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capables de fournir une mise en forme d’ordre plus élevé. La performance de TDEM est limitée par
sa grande sensibilité aux caractéristiques stochastiques de ’entrée. Cette sensibilité entraine trés sou-
vent Uinstabilité de algorithme, de sorte qu'une TDEM d’ordre deux passe-bas (ou d’ordre quatre
passe-bande) n’est en pratique pas possible. La SDEM est la méthode la plus robuste, mais devient
trés complexe du fait de 'augmentation exponentielle des ressources de calcul quand le nombre de
bits du CNA augmente.

Au cours de ce travail, nous avons proposé deux nouveaux algorithmes de DEM qui sont trés peu
sensibles voir insensibles aux caractéristiques stochastiques de ’entrée. La premiére méthode, utilise
partiellement 1’algorithme de TDEM ce qui diminue la complexité des circuits et d’autre part, utilise
localement ’algorithme SDEM afin de diminuer la sensibilité aux caractéristiques stochastiques de
I’entrée. Cette proposition est un mélange des deux algorithmes existants et est notée M DEM . Nous
avons fourni des équations mathématiques unifiées et validées par la simulation au niveau systéme et
au niveau transistor. La deuxiéme proposition consiste en un algorithme efficace qui est basé sur une
modification profonde de ’algorithme TDEM. Cette méthode, qui est notée STDEM et qui ressemble
a une TDEM tronquée, est la méthode la plus économique en ressources, la plus rapide et elle peut
s’appliquer & des applications DEM d’ordre deux et trois passe-bas ainsi que d’ordre quatre et six
passe-bande. La performance de cet algorithme a été vérifiée de fagon théorique ainsi que par des
simulations au niveau systéme et au niveau transistor.

En ce qui concerne la compensation des erreurs dynamiques du CNA | nous avons proposé des circuits
de deglitcher et SRD qui diminuent les impulsions transitoires d’un nouveau type de CNA semi-RZ,
qui a été également étudié au cours de ce travail. Ce dernier développement marque un pas important
dans la diminution de ’effet de la gigue d’horloge avec une quantification multibit, effet qui s’aggrave
habituellement du fait de I’accroissement du nombre de transitions, di aux méthodes de DEM.
Nous avons également mis en évidence la limite de la fréquence maximale d’échantillonnage d’un
modulateur XA & temps continu, imposée par le temps d’établissement du comparateur (dans le
CAN flash), alors que le retard des autres éléments de la boucle qui peut étre compensé a ’étape
de la conception au niveau systéme. Afin d’améliorer la vitesse d’échantillonnage d’un modulateur
YA A temps continu limité par la vitesse du comparateur, nous avons proposé une nouvelle archi-
tecture de CAN. Cette architecture utilise une seule chaine de résistances fournissant les références
de comparaison, mais avec deux séries de comparateurs fonctionnant en alternance. Par conséquent,
la fréquence d’échantillonnage peut étre doublée. Nous avons montré que 1’offset entre comparateurs
n’a pas d’influence supplémentaire sur les performances de cette architecture.

En conclusion, ce travail constitue une contribution pour la réalisation de modulateurs YA a hautes
performances, particuliérement pour les applications passe-bande & temps continu et en technologie
standard CMOS. 11 ouvre des perspectives dans le domaine de la conversion analogique-numérique
a grande précision et trés large bande, et s’intégre parfaitement dans les actions du Département des

Signaux et Systémes Electroniques de Supélec concernant les systémes de numérisation du futur.
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Dans la perspective de ce travail, nous pouvons proposer deux axes de recherches suivantes:

— adaptation des algorithmes proposés au cas de modulateurs large-bande, par le déplacement
des zéros de la MTF (Mismatch-Transfer-Fonction),

— placement du bloc de DEM au niveau du CAN plutdt que sur le chemin du CNA afin d’éliminer
son retard dans la boucle,

— étude a des fréquences autres que 0.25 pour les méthodes proposées au cas passe-bande.

sokk kkk okokk kkk
$okok kKK

Kk %
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