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Avant-propos

Les travaux de recherche détaillés dans ce manuscrit ont été conduits dans le cadre d’une
these en co-tutelle préparée en vue de l'obtention du diplome de Doctorat en
Technologies de I'Information et des Communications de 1'Ecole Supérieure des
Communications de Tunis (SUP’COM), en Tunisie et en Electronique de I'Université de
Bordeaux (UBx), en France.

Ces travaux de these de Doctorat sont le fruit d’'une collaboration entre 1'équipe Circuits
Mixtes et Techniques Avancés pour les Systémes de Communications (MSCAS) du
laboratoire de recherche Systémes de Communications Innovants et Verts (GRESCOM,
Green and Smart Communications System), et les deux équipes Circuits et Systémes
Numériques (CSN) et Circuits et Systémes (CAS), appartenant au groupe Conception du
laboratoire de I'Intégration du Matériau au Systéeme (IMS), relevant de I'Université de
Bordeaux, de I'Institut Polytechnique de Bordeaux (Bordeaux INP) et du Centre National
de la Recherche Scientifique (CNRS). Dans ce contexte, je souhaite exprimer ma sincere
gratitude et ma profonde reconnaissance a Monsieur Yann DEVAL, Professeur a
I'Université de Bordeaux, le directeur du laboratoire de recherche IMS, et a Monsieur Adel
GHAZEL, Professeur a SUP’COM, et le directeur du laboratoire de recherche GRESCOM
pour m'avoir accueillie au sein des deux laboratoires pour la réalisation de mes travaux
de these.

J’adresse tous mes remerciements a :

Madame Sofia BEN JEBARA, Professeur a SUP’COM, Tunisie, pour 'honneur qu’elle m’a
fait en acceptant de présider le jury de cette thése et pour m’avoir initiée au traitement
avancé des signaux 1D et 2D lorsque j’étais son éleve. Qu’elle en soit profondément
remerciée.

Monsieur Philippe BENABES, Professeur a CentraleSupelec, France, pour son honorable
participation a mon jury de these en qualité de rapporteur de mon travail et pour le temps
consacré a la lecture et la correction de cette théese.

Monsieur Mohamed MASMOUDI, Professeur a I’Ecole Nationale d’Ingénieur de Sfax
(ENIS), Tunisie, pour avoir accepté de rapporter cette these et dont les remarques et
commentaires me permettront d’améliorer la compréhension de ce mémaoire.

Monsieur Olivier ROMAIN, Professeur a I'Université de Cergy-Pontoise, France, d’avoir
accepté de faire partie du jury de cette thése en contribuant, avec sa grande rigueur
scientifique, a la discussion de ces travaux.

Monsieur Mehdi Cheikh, Senior Manager, Country Manager a General Electric Healthcare,
Tunisie, pour son honorable participation au jury de cette these. Je tiens a 'assurer de ma
profonde reconnaissance pour l'intérét qu’il porte a ce travail.



Monsieur Dominique DALLET, Professeur des Universités a Bordeaux INP, France, et Chef
du groupe Conception du laboratoire IMS, pour avoir dirigé mes travaux de these. Ses
qualités pédagogiques et scientifiques ont été prépondérantes pour la réussite de cette
theése. Je tiens a lui exprimer mes plus vifs remerciements pour étre disponible malgré les
difficultés du travail a distance et ses nombreuses responsabilités, ainsi que pour ses
encouragements, notamment lors de mes séjours au laboratoire IMS.

Monsieur Chiheb REBAI, Professeur a SUP’COM, Tunisie, et Chef de 1'équipe MSCAS a
GRESCOM, pour la confiance qu'il m'a accordée en me proposant ce sujet de recherche et
pour I'honneur qu’il m’a fait en acceptant de diriger mes travaux de thése. Je lui adresse
mes remerciements pour ses multiples conseils et pour toutes les heures qu'il a
consacrées a diriger ma these. Sa compétence, sa rigueur scientifique et sa clairvoyance
m’ont beaucoup appris.

Madame Manel BEN ROMDHANE Ep. ABID, Maitre Assistant a SUP’COM, Tunisie, et
Chercheur Senior a GRESCOM, pour I'encadrement de mes travaux de thése. Je tiens a lui
exprimer ma gratitude pour les heures passées a la relecture méticuleuse de chaque
travail réalisé. Ses propositions enrichissantes et son intérét immense a I'lavancée de mes
travaux étaient des éléments moteurs. Cette these lui doit beaucoup.

Madame Asma MAALE] Ep. BOUATTOUR, Maitre Assistant a 'ENIT, Tunisie, et Chercheur
Senior a GRESCOM, pour I'’encadrement de mes travaux de these. Sa capacité d’analyse,
ses propositions avisées et sa disponibilité jusqu’au bout sont pour beaucoup dans le
résultat final de ce travail. Je tiens sincerement a la remercier pour ses encouragements
qui m’ont aidées a franchir plusieurs obstacles.

Monsieur Frangois RIVET, Maitre de Conférences a Bordeaux INP, France, et Chef de
’équipe Circuits et Systemes du laboratoire IMS, pour sa contribution a 'encadrement de
mes travaux de these. Nos discussions m’ont beaucoup appris en matiere de conception
de circuits intégrés.

J'associe a ces remerciements, également :

Docteur Sadika KHEMAKHEM Ep. BEN ROMDHANE, médecin cardiologue de libre
pratique, ancienne médecin principale des hopitaux de Tunis et spécialiste en écho
doppler cardiaque, en holters tensionnel et rythmique, en épreuve d’effort et en
cardiologie du sport, pour étre une grande ressource pour la sélection et I'évaluation de
certains signaux ECG. Je la remercie pour sa participation enrichissante et son extréme
gentillesse.

Les ingénieurs de configuration des outils de CAO et tout le personnel du service
informatique au laboratoire IMS, notamment Monsieur Olivier MAZZOUFFRE, Monsieur
David BEDENES et Monsieur Patrick VILLESUZANNE, sans lesquels la conception
électronique n’était pas possible.

Tout le personnel administratif a I'Université de Bordeaux, a I'IMS et a SUP’COM. Je tiens
tout particulierement a remercier Mdame Brigitte BORDES, Madame Mathilde DALBOS,
Madame Stéphanie Danaux, Monsieur Fethi TLILI, Madame Leila NAJJAR, Madame Samia



BOUZOUITA, Madame Imen AZZOUNI et Madame Jihene OUERGUI. Leurs conseils et leur
patience m’ont aidé a franchir beaucoup d’obstacles.
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Résumé et mots clefs

Titre : Contribution a la conception d’'un systeme d’acquisition de signaux
biomédicaux pour la télésurveillance médicale

Résumé :

Cette these de Doctorat s’inscrit dans le cadre des travaux de recherches qui visent la réduction
de la consommation de puissance des dispositifs portables dédiés a 'acquisition et la transmission
des signaux biomédicaux. Les contributions de ce travail sont la modélisation, le
dimensionnement et la conception d’'un convertisseur analogique-numérique a traversée de
niveaux (LC-ADC, Level-Crossing Analog-to-Digital Converter) pour la numérisation des signaux
électrocardiogramme (ECG). L'apport de ce travail de thése est la réduction de la fréquence
d’échantillonnage moyenne et donc la diminution de la quantité des données a transmettre en
origine de la consommation excessive de puissance dans ces dispositifs. Les travaux de
modélisation ont permis de proposer un modele détaillé de T'architecture LC-ADC dans
MATLAB/SIMULINK pour la validation fonctionnelle du convertisseur, la vérification de la
robustesse du dimensionnement au niveau systéme et l'anticipation des distorsions introduites
par les erreurs du circuit ou par les variations des parametres intrinseques du signal ECG. Les
résultats du dimensionnement ont permis de choisir une résolution de 8 bits pour le LC-ADC, une
fréquence de 10 kHz pour I'horloge de quantification du temps, 12 bits pour la résolution des
intervalles de temps quantifiés. Un dimensionnement supplémentaire, adapté au signal sinusoidal
de fréquence 220 Hz est également effectué aboutissant aux mémes parameétres de
dimensionnement avec une fréquence d’horloge égale a 500 kHz. Les résultats de validation du
LC-ADC dimensionné, en utilisant des signaux ECG réels normaux et pathologiques, en présence
de I'erreur de quantification du temps uniquement puis apres ajout des erreurs des composants
analogiques du LC-ADC, ont montré une bonne qualité des signaux ECG pour une lecture par le
médecin. En termes de réduction des volumes de données numérisées, le LC-ADC a atténué la
fréquence d’échantillonnage moyenne allant jusqu’a 25 % de la fréquence d’'un ADC uniforme avec
un taux de compression allant jusqu’a 80 % des données générées par un ADC uniforme. L’ajout
d'un étage de compression numérique par interpolation polynomiale d’Hermite cubique a
augmenté le taux de compression a 95 %. Le modele ainsi dimensionné du LC-ADC a fait 'objet
d’'une conception en technologie CMOS 180 nm UMC en suivant une approche ascendante
(bottom-up). Un circuit incluant un préamplificateur de tension de gain 40 dB, le LC-ADC a 8 bits
et un générateur de signaux d’horloge de fréquences 10 et 500 kHz a été congu avec une tension
d’alimentation de 1.8 VV et une plage du signal d’entrée de 1 V. La simulation du circuit électrique
incluant le LC-ADC et le préamplificateur a montré une consommation de puissance de 3.07 plW/.
Un rapport signal-sur-distorsion égal a 25.5 dB est mesuré. Avec un écart de 4.2 dB par rapport a
la valeur limite de 21 dB, une bonne qualité du signal ECG est obtenue. Finalement, la réalisation
du dessin des masques du circuit global a permis d’estimer une surface de 0.2 mm?2. Les valeurs
ainsi mesurées en termes de consommation de puissance et de surface sont parmi les plus faibles
reportées dans la littératures par rapport aux circuits LC-ADC congus pour la numérisation des
signaux ECG.

Mots clés : convertisseur analogique-numérique a traversée de niveaux, électrocardiogramme,
modélisation, dimensionnement, conception en technologie CMOS.



Abstract and keywords

Title : Contribution to the design of a biomedical signal acquisition system
for medical telemonitoring

Abstract :

The presented Doctorate thesis research work falls within research activities aiming to reduce the
power consumption of biomedical signals’ acquisition and transmission portable devices. The
contributions of this research work are the modeling, the system-level design and the circuit-level
design of a level-crossing analog-to-digital converter (LC-ADC) in order to digitize
electrocardiogram (ECG) signals. The presented research work results have led to the reduction
of the average sampling frequency and thus the data volumes to be transmitted which are behind
the excessive power consumption of these devices. A detailed LC-ADC model has been
implemented in in MATLAB/SIMULINK which is useful for functional simulations of the converter,
for validation of the system-level design and for anticipation of signal distortions that are caused
by the LC-ADC analog components’ errors and also by intrinsic parameters’ variations of ECG
signals. The system-level design results are the choice of an 8-bit resolution for the LC-ADC, a 10-
kHz frequency for the time-quantization clock and a 12-bit resolution for binary encoding of the
quantized time intervals. Additionally, a 220-Hz sinusoidal signal is also considered for the design
of the LC-ADC which has led to mainly the same design parameters with a clock frequency equal
to 500 kHz. The validation results of the LC-ADC system-level design, using normal and
pathological ECG signals in the presence of the time quantization error only and also after addition
of the analog components’ errors, have shown good signal quality for easy interpretation by the
doctor. In terms of data volumes reduction, the average sampling rate reached by the LC-ADC has
been attenuated to 25 % of the sampling frequency of a uniform ADC with a compression ratio as
high as 80 %. Thanks to additional digital data-compression using cubic Hermitian polynomial
interpolation, the compression ratio has been increased to 95 %. The LC-ADC model has been
designed in CMOS 180 nm UMC technology using bottom-up approach. The designed circuit
includes a 40-dB gain voltage preamplifier, the 8-bit LC-ADC and a clock signal generator of 10 Hz
and 500 kHz frequencies. The circuits have been designed with a 1.8 V supply voltageanda 1V
input signal dynamic range. Electrical circuit simulations including the LC-ADC and the
preamplifier circuits have shown a 3.07 ulW power consumption. Besides, a signal-to-distortion
ratio equal to 25.5 dB is measured. With 4.2 dBs obove the lowest signal-to-distortion ratio limit,
which is equal to 21 dB, good ECG signal quality is achieved. Finally, drawing the global circuit’s
layout has made it possible to estimate the occupied surface area which is equal to 0.0.2 mm?. The
measured values in terms of power consumption and circuit area are among the lowest reported
in the literature for the digitization of ECG signals.

Keywords : level-crossing analog-to-digital converter, elecrocardiogram, modeling, system-
level design, circuit-level design in CMOS technology.

Laboratoire de I'Intégration du Matériau au Systéeme
[IMS, CNRS UMR5218, Batiment A31, 351 Cours de la Libération, 33400 Talence, France
[Intitulé, n° de 'unité et adresse de 'unité de recherche]
Laboratoire Systémes de communications innovants et verts

[GRESCOM, Cité Technologique des Communications, Rte de Raoued Km 3,5 - 2083, Ariana Tunisie]
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Introduction générale

De nos jours, I'offre de soins est confrontée a des défis socio-économiques face a l'inégalité
dans la répartition des soins et la croissance des facteurs de risques de mortalité comme
les maladies cardiovasculaires [1]. En effet, I'enjeu de 'accés aux soins de santé pour les
citoyens dans les zones rurales ou a acces difficile est une problématique majeure dans le
monde entier et surtout dans les pays en voie de développement [2]. La pratique de la
télémédecine devient alors une approche globale pour une meilleure accessibilité aux
soins a faible colit pour ces citoyens. Parmi les avantages recherchés, nous citons la
surveillance médicale a domicile et le contréle médical des patients a mobilité réduite, des
femmes enceintes ou des personnes agées.

Dans ce contexte, la télémédecine vise a réduire les distances en évitant le déplacement
des experts et surtout des malades [3]. Le moyen adopté est l'implantation de
fonctionnalités radio couplées avec des plateformes et des services appropriés dans des
dispositifs portables ou implantables permettant d’échanger les informations, d’effectuer
des consultations, d’'interpréter des signaux biomédicaux ou de guider des interventions
médicales a distance [4]. L'une des problématiques liées au concept de la télémédecine
concerne le déploiement de dispositifs d’acquisition et de transmission des signaux
biomédicaux intégrant des modules multi-capteurs, des capacités avancées de traitement
embarqué et des blocs de communication radio mobile.

Les principales limitations face a l'implantation de toutes ces fonctionnalités et la
croissance des débits de transmission se situent au niveau des étages de communication
radio qui consomment la majorité de la puissance du dispositif. Des solutions ont alors
été proposées par la communauté scientifique comme la miniaturisation de 1'échelle de
fabrication des circuits intégrés [5], la réduction de la complexité des algorithmes de
traitements numériques [6-7], la compression des données [8-9], le partitionnement du
flot de traitement des données entre plusieurs processeurs et la décentralisation des
traitements complexes [10].

Dans le but de réduire la consommation de puissance des dispositifs d’acquisition et de
transmission de l'activité électrique cardiaque, nous proposons dans le cadre de cette
these de faire 'acquisition des signaux électrocardiogramme (ECG) par mise en ceuvre de
I’échantillonnage par traversée de niveaux. En effet, 'avantage de I'utilisation d'un
convertisseur analogique-numérique par traversée de niveaux (LC-ADC) est 'acquisition
uniquement de I'information utile dans le signal. Cette approche est pertinente pour une
réduction de l'activité des circuits de numérisation et de communication radio. De plus la
compression, est intrinséque a ce procédé. Ensuite, I'ajout d'un étage de compression
supplémentaire augmente le pouvoir de compression initialement atteint par le LC-ADC



vers la réduction de la consommation de puissance du systeme d’acquisition et de
transmission.

Par conséquent, nous focalisons l'essentiel de nos travaux sur la modélisation de
'architecture d’'un LC-ADC, I'’étude de son fonctionnement, le choix de ses parameétres de
dimensionnement pour la numérisation de signaux ECG normaux et pathologiques et la
conception du circuit dimensionné en technologie CMOS 180 nm UMC. Ainsi, nous
présentons nos travaux en les répartissant en 4 chapitres.

Dans le premier chapitre, dédié a la définition du contexte du travail de recherche, nous
commengons par la présentation de l'intérét de 'acquisition des signaux ECG dans le
cadre d’'une application de surveillance cardiaque. Puis, nous enchainons par la
présentation de I'état de I'art des systemes classiques commercialisés et aussi proposés
dans la littérature. A I'issu de ces travaux, une discussion est établie sur les limitations et
les exigences technologiques de ces dispositifs et particulierement sur les contraintes de
flexibilité de l'appareil, de stockage de données et de l'activité des étages de
communication radio. La deuxiéme section du chapitre est dédiée a l'analyse des
caractéristiques du signal ECG dans le but de localiser les données médicalement
intéressantes par rapport au reste du signal. La derniére section du chapitre concerne
I'état de l'art des convertisseurs analogique-numérique (ADCs, analog-to-digital
converters) uniformes spécialement congus pour I'acquisition des signaux ECG et I'état de
I'art des LC-ADCs dans la littérature tout en mettant en évidence leur avantage
d’élimination des données redondantes. Il est ainsi montré que les ADCs uniformes
11111111111engendrent l'acquisition de données redondantes et surtout en
échantillonnant un signal a faibles variations dans le temps comme le signal ECG. En
contrepartie, le LC-ADC est sensible aux variations de I'amplitude du signal d’ou son
intérét pour la réduction de la quantité de données numérisées. Dans ce contexte, nous
cloturons ce chapitre par la comparaison des débits de données générées par des
exemples d’ADCs uniformes commercialisés et des exemples de LC-ADCs proposés dans
la littérature.

Dans le cadre de I'étude de la conversion par traversée de niveaux, nous réalisons dans le
second chapitre un dimensionnement du LC-ADC avec une optique de conception en
technologie CMOS. Nous présentons dans la premiére section, le fonctionnement du LC-
ADC tout en définissant ses parametres et en détaillant le flot de données entre les
différents étages numériques et analogiques. Une étude est consacrée par la suite a la
modélisation des étages du convertisseur, suivie par la caractérisation des variations du
rapport signal-a-bruit (SNR) en fonction des parametres du LC-ADC et en utilisant un
signal déterministe dont les caractéristiques temporelles et spectrales sont connues. Dans
la deuxieme section, nous modélisons les principales erreurs des composants analogiques
notamment I'erreur d’offset dans les comparateurs et I'erreur de non-linéarité dans les
convertisseurs numérique-analogique (DACs, digital-to-analog converters). L’analyse de
résultats préliminaires de la réponse du LC-ADC en présence de ces erreurs est également
présentée. Dans la troisiéme section, nous détaillons notre contribution concernant le
dimensionnement du LC-ADC, adapté aux spécifications des signaux ECG normaux et



pathologiques. En s’inspirant des travaux d’Allier et al. dans [11], nous présentons nos
approches de modélisation et de dimensionnement basées sur des variations critiques
des caractéristiques temporelles des signaux ECG pathologiques. Dans cette perspective,
les choix des parametres de dimensionnement du LC-ADC sont développés. Apres avoir
introduit la métrique de mesure des distorsions introduites par I’échantillonnage et la
reconstruction, les performances du modele dimensionné sont évaluées en utilisant une
large gamme de signaux ECG a caractéristique différentes et issus de plusieurs bases de
données [12-13]. Nous analysons par la suite la qualité de ces signaux en présence des
erreurs de la partie analogique en présentant un apercu des dégradations possibles par
rapport aux résultats du modele sans ces erreurs.

Dans le troisieme chapitre, nous nous intéressons a I’évaluation des résultats du LC-ADC
dimensionné en termes de fréquence d’échantillonnage moyenne et de taux de
compression et a la définition d'un étage de compression numérique post-LC-ADC en vue
d’augmenter le pouvoir de compression dans le systeme d’acquisition. Les deux méthodes
étudiées sont la compression par application de la transformée en ondelettes et la
compression par interpolation polynomiale. La premiére méthode est choisie vu sa large
exploitation dans la compression des signaux ECG uniformément échantillonnés. Ensuite,
pour remédier les limitations identifiées a I'issu de I’étude de cette technique, nous avons
envisagé I'étude de la compression par interpolation. Ainsi, dans la premiére section de
ce chapitre, nous étudions I'apport de compression du LC-ADC. Dans la deuxieme section,
nous décrivons la forme matricielle des projections parcimonieuses et le choix de
I'ondelette optimale pour la compression. L’évaluation de la méthode de compression par
interpolation polynomiale est présentée dans la troisieme section. Dans ce cadre, nous
définissons une méthodologie d’étude de compression généralisée pour une large variété
de signaux ECG réels. Nous cloturons cette section par une comparaison des performances
de compression du LC-ADC associé a chacune des deux méthodes.

La conception en technologie CMOS 180 nm UMC et les résultats de validation
fonctionnelle du convertisseur LC-ADC font I'objet du dernier chapitre. Dans la premiere
section, nous décrivons le flot de conception adopté en fonction des outils de conception
disponibles au laboratoire IMS. Ensuite, nous définissons les spécifications du circuit LC-
ADC en utilisant les résultats de dimensionnement présentés en chapitre 2 et les
parametres de la technologie CMOS. Ainsi, nous expliquons également les modifications
apportées par rapport au modele définit en migrant d'un flot de données séquentiel dans
MATLAB/SIMULINK a un flot parallele avec l'outil de conception Cadence et en
définissant des étages supplémentaires nécessaires au fonctionnement du circuit global.
Cette section est suivie par une présentation des détails de conception et des validations
fonctionnelles des différents étages du circuit selon une approche de conception
ascendante. De plus, les erreurs de la partie analogique sont mesurées et les résultats sont
ensuite confrontés a ceux du modele en termes de distorsions maximales des signaux ECG
introduites par ces erreurs. Par la suite, la troisieme section est dédiée a la validation
fonctionnelle du circuit global en analysant les origines des erreurs identifiées mais aussi
en proposant une méthode de correction du schéma électronique du LC-ADC. Les



résultats préliminaires de réalisation du dessin des masques sont également présentés et
nous cléturons ce dernier chapitre par une comparaison des performances de notre
circuit avec les résultats existants dans la littérature en termes de consommation de
puissance, nombre de bits effectifs et de surface.



Chapitre 1. Caractéristiques et systemes de numérisation
des signaux ECG

1.1. Introduction

Un des piliers de la médecine moderne est I'analyse de la réponse des organes vitaux qui
se traduit par des signaux physiologiques. L'extraction de l'information pertinente
décrivant une pathologie a partir de ces signaux biomédicaux demande non seulement
une analyse fine par un médecin spécialiste mais aussi une chaine d’acquisition
proprement dimensionnée. Cette chaine doit mettre en ceuvre des techniques avancées
de traitements analogiques et numériques. C'est dans ce contexte que s’inscrivent les
finalités de notre projet, décrites dans [14], qui sont focalisées sur la réalisation d'une
plateforme d’acquisition et de transmission de signaux biomédicaux en alliant des
capacités de traitement de signal avancées a une consommation de puissance réduite.

Ce chapitre introduit la problématique de nos travaux de recherche ainsi que la solution
proposée. Il décrit, en premiere section, les signaux biomédicaux les plus connus, leurs
origines, I'importance du signal ECG et les paradigmes des acquisitions classiques de ce
signal en passant en revue les systemes commercialisés a électrodes non-invasives et les
travaux de recherche proposés dans la littérature. Cette section inclut aussi une
discussion sur les challenges technologiques imposés par I'évolution courante des
conditions de surveillance médicale. La deuxiéme section s’intéresse a l'identification des
parametres temporels et spectraux du signal ECG, en premier temps, et la mise en ceuvre
de la caractéristique de parcimonie a travers une revue de I'état de I'art des travaux
utilisant cette propriété du signal, en second temps. La derniére section de ce chapitre est
consacrée al’état de I'art des convertisseurs analogique-numérique existants en discutant
leurs performances en termes de consommation de puissance et volume des données
numérisées. Nous étudions les deux types d’ADCs uniformes les plus utilisés pour la
numérisation du signal ECG mais aussi le type a traversée de niveaux. A travers une étude
comparative de ces ADCs, nous mettons en ceuvre 'avantage de 'utilisation du LC-ADC
pour réaliser des réductions significatives des volumes de données, d’'un c6té. D’'un autre
cOté, nous identifions les limitations des convertisseurs analogique-numérique classiques
qui empéchent d’optimiser I'acquisition du signal, mais aussi éventuellement réduisent la
consommation totale du dispositif d’acquisition.



1.2. Etat de l'art des systemes d’acquisition des signaux
électrocardiogrammes

Les traitements analogiques et surtout numériques des signaux biomédicaux sont treés
diversifiés en conséquence de la diversité de ces signaux. Ainsi, notre revue de I'état de
I'art des systemes d’acquisition des signaux ECG est précédée par la justification du choix
de ce type particulier de signaux, lié non-seulement a leur utilité dans les pratiques
médicales courantes mais aussi a leurs propriétés intrinseques.

1.2.1. Classification des signaux biomédicaux

Le corps humain comprend de nombreux systémes biologiques. Nous pouvons citer le
systéme nerveux, le systeme cardiovasculaire, le systeme respiratoire et le systéeme
musculaire [15]. Chaque systéme exécute de nombreux processus physiologiques
complexes. La plupart des processus physiologiques sont accompagnés par des
manifestations qui refletent leurs natures et leurs activités comme des stimulations
nerveuses et hormonales et des actions qui pourraient étre mécaniques, électriques ou
biochimiques. De telles manifestations représentent des signaux de types biochimiques
sous la forme d'hormones et de neurotransmetteurs, électriques sous la forme de
potentiels ou des courants et finalement physiques, sous la forme de pression ou
température [15-16]. Le Tableau 1. 1 définit des exemples de ces signaux biomédicaux.

Tableau 1. 1 Classification des signaux biomédicaux selon leur nature et leurs origines.

Type du signal Exemples Origine
Electrocardiogramme (ECG) [15] Activité électrique du cceur
Bioélectriques Electroencéphalogramme (EEG) [17] Activité électrique du cerveau
Electromyogramme (EMG) [18] Activité électrique des muscles
. ) Phonocardiogramme [19] Bruits sonores du cceur
Bioacoustiques
Signal de I'égophonie [20] Bruits pulmonaires
Biochimiques Signaux extracellulaires [21] Hormones, neuromédiateurs
Biomécaniques Vibromyogramme [15] Contraction dfes muscles
squelettiques
Biomagnétiques Magnet(,)encep}.lalogramme (MEG) [22] | Champs magn’e"aque cere.bral
Magnétocardiogramme (MCG) [23] Champs magnétique cardiaque

Etant de parfaits indicateurs de pathologies, les signaux bioélectriques comme I'ECG,
I'EEG et 'EMG sont tres utilisés parmi les signaux biomédicaux aussi bien dans les
applications cliniques que dans la recherche [24-25]. En effet, 'ECG est le tracé de
'activité électrique du cceur permettant de mettre en évidence les anomalies cardiaques.
L’EEG est un tracé de I'activité électrique du cerveau permettant d’orienter un diagnostic
médical ou de suivre les effets d’'un traitement. Quant a I'EMG, il décrit non seulement
'activité électrique des muscles au repos ou apres une contraction musculaire volontaire,
mais aussi l'activité d’un nerf apres une stimulation électrique pour permettre de
diagnostiquer des atteintes nerveuses périphériques ou musculaires.



Souvent, la combinaison des acquisitions d'un ensemble de ces signaux fournit
d'importants indicateurs pour surveiller la condition physique du corps humain et
détecter les pathologies [26]. Nous pouvons citer l'activité électrique des cellules
neurologiques et musculaires utilisées pour I'analyse des maladies neurologiques comme
I'épilepsie [27]. De plus, dans la recherche, ces trois signaux ensemble sont utilisés pour
fournir un apergu d’action face a certains cas d'urgence comme la mort subite [28].
Particulierement, 'acquisition des signaux ECG est une pratique médicale tres courante
car les maladies cardiovasculaires sont classées parmi les plus importants tueurs dans le
monde [1,29]. C'est ainsi que notre intérét est axé particulierement sur les signaux
bioélectriques.

A titre comparatif, nous présentons a la Figure 1. 1 trois exemples de signaux ECG, EEG et
EMG téléchargés de l'archive en ligne Physionet [12]. Cette archive regroupe une large
variété de bases de données accessibles aux chercheurs et aux scientifiques, qui sont
intéressés par I'étude et le traitement des signaux biomédicaux. Tel que le montre la
Figure 1. 1, les trois types de signaux se caractérisent par une faible plage de variation de
I'amplitude, qui ne dépasse généralement pas une dizaine de millivolts. Ils couvrent des
bandes fréquentielles faibles de 20 Hz a 10 kHz [30]. De plus, les signaux EMG et EEG
n’ont pas de formes identifiables mais ressemblent plut6ét a un bruit [15]. Cependant, le
signal ECG se caractérise par sa quasi-périodicité, en état normal, en plus de ses faibles
variations d’amplitude dans le temps.
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Figure 1. 1 Signaux bioélectriques.

Par conséquent, en plus d’étre de haute importance médicale, le signal ECG se distingue
des signaux ECG et EMG par ses faibles variations dans le temps que nous exploiterons
pour optimiser I'étape de numérisation des signaux analogiques. Ces propriétés motivent
donc nos travaux de recherche dans le cadre de cette these que nous commengons par
l'identification des systemes d’acquisition classiques du signal ECG.



En effet, vu sa grande importance médicale, les cadres d’acquisition du signal ECG sont
diverses. Il s’avere que I'enregistrement de ce signal se fait, par exemple, dans les cadres
suivants :

e en milieu hospitalier, pour le suivi médical de fagcon continue sous la surveillance
d’un spécialiste,

e dans le cadre d’'une visite médicale ou préventive, pour la détection d’anomalies
cardiaques comme I'arythmie, I'infarctus du myocarde, etc.,

e dans le cadre d'une surveillance médicale de longue durée hors d’un milieu
hospitalier, ou

e en centres de soin pour la réadaptation cardiaque et le suivi d'un traitement.

Ces diverses cadres d’acquisitions des signaux ECG se caractérisent par des durées
d’acquisitions, des cadres spatiaux et des degrés d'urgences du test médical tres
différents. Toutes ces modalités définissent divers types de dispositifs d’acquisition, que
nous classons principalement en trois gammes décrites dans la sous-section suivante.

1.2.2. Systémes classiques de surveillance de I'activité électrique cardiaque

Les trois gammes les plus utilisées des dispositifs classiques de surveillance de I'activité
électrique cardiaque sont la gamme standard, la gamme des dispositifs de télémétrie et la
gamme des Holters.

En effet, nous commencons notre revue de ces dispositifs par les électrodes qui sont
présentes dans la quasi-totalité des dispositifs classiques. Les électrodes mesurent les
potentiels créés par les fibres myocardiques assimilées a une fibre musculaire unique en
supposant que le corps humain est un milieu conducteur [31]. Elles sont posées au niveau
des extrémités des membres et sur le thorax.

Les électrodes sont deux types : le type invasif, implantable a I'intérieur du corps, et le
type non-invasif ou électrodes de surface [32-33]. Les électrodes invasives sont utilisées
pour des surveillances de durées supérieures a 30 jours, la surveillance de maladies a
causes inconnues comme les accidents vasculaires cérébraux cryptogéniques (AVC) ou
encore au niveau des stimulateurs cardiaques et défibrillateurs automatiques [33]. La
stabilité de ces électrodes sous la surface de la peau contribue a des enregistrements de
bonne qualité. Cependant, elles restent contraignantes pour le patient a cause des
interventions chirurgicales pour le dépot des électrodes.

Les électrodes non-invasives quant a elles, sont faciles d’utilisation méme par les non-
spécialistes. Elles sont utilisées dans les applications de surveillance de durée inférieure
a 30 jours [34]. Pour éviter l'irritation de la peau, des électrodes dermatologiquement
compatibles sont développées. Toutefois, le mouvement des électrodes sur la peau
introduit un bruit dans I’enregistrement de I'ECG.

Dans le cadre de nos travaux de recherche, nous nous intéressons aux électrodes non-
invasives souvent utilisées dans les dispositifs de surveillance médicale. Nous citons par
exemple, les électrodes de Philips Healthcare de référence 404899E [35]. Ces électrodes



sont dotées d’une surface de contact collante avec un gel de contact. Elles sont adaptées
pour les dispositifs non fabriquées par Philips Healthcare mais elles nécessitent des
adaptateurs d’électrodes 4 mm et des cables de connexion de type Banana 4.0.

En effet, le nombre des électrodes non-invasives définies pour 'enregistrement de I'ECG
est égal a 10, dont quatre sont posées sur les extrémités des membres et six sont posées
sur le thorax [31]. Ces électrodes permettent ainsi de recueillir 12 tracés d'un méme ECG,
appelés aussi dérivations [31]. Les dix électrodes peuvent coexister dans un méme
dispositif permettant, par exemple, la surveillance de l'infarctus, de I'ischémie et des
arythmies comme les tachycardies supra et ventriculaires [36]. Parfois, pour alléger
I'encombrement des 10 électrodes, une configuration optimisée d’électrodes appelée
EASI est utilisée permettant de relever les 12 dérivations de 'ECG [36]. Dans des
applications de surveillance de pathologies moins sophistiquées comme les arythmies
basiques et la fibrillation auriculaire, il est possible de se contenter de trois a cinq
électrodes [36].

Apres avoir distingué les types d’électrodes et leur effet d’'encombrement sur le dispositif
d’acquisition, nous décrivons dans les paragraphes suivants les trois gammes des
systémes d’acquisition classiques des signaux ECG.

Dans la gamme standard nous distinguons les premiers dispositifs d’acquisition de I'ECG,
qui sont d’abord I'électrocardiographe (ECG-graphe) puis l'électrocardioscope (ECG-
scope). Le premier électrocardiographe a été réalisé par Willem Einthoven a 'aube du
XX®™me siecle [31-37]. Les déflexions de l'activité électrique cardiaque sont mesurées par
un galvanometre et transcrites sur un papier photographique qui se déroule a une vitesse
constante. Cet appareil était purement analogique. Ensuite, avec I'ére du numérique,
I’ECG-graphe a évolué vers 'ECG-scope doté d'un circuit de numérisation des potentiels
électriques. Souvent, il est aussi muni d'une sortie sur papier, d'un affichage numérique
et d'un support de stockage des données numérisées [38].

Dans notre revue des solutions commercialisées de cette gamme, nous avons identifié les
quatre exemples suivants : 'ECG-graphe “Cardiovit AT -2PLUS” de Shiller [39], les deux
ECG-scopes “Cardiofax C” et “’Cardiofax V' [40-41] de Nihon Cohden et 'ECG-scope “MAC
3500” de GE Healthcare [38]. IIs sont décrits au Tableau 1. 2. Dans la releve des
caractéristiques de ces dispositifs, nous nous intéressons aux fonctionnalités d’analyse,
de stockage et de transmission des données mais aussi a la flexibilité de I'appareil en
termes de nombre de dérivations et de poids.

Généralement, ces dispositifs sont destinés a un usage dans un cadre hospitalier pour la
releve de tracés a 12 dérivations. Ils comportent donc au moins dix électrodes chacun.
Leur poids est de quelques kilogrammes. Ils sont déplacables mais généralement pas
portables. De plus, ils sont dotés de capacités de stockage sur mémoires amovibles avec,
dans certains cas, la possibilité d’établir des connexions a un réseau local pour le transfert
des données [38,40,41]. Par ailleurs, les normes européennes actuellement utilisées dans
le dimensionnement de ces dispositifs conformément aux exigences du signal ECG et de



la sécurité du patient sont les normes de la Commission Européenne Internationale (CEI),
qui sont la norme 60601-2-25, 60601-2-27 et la norme 60601-2-51.

Tableau 1. 2 Exemples d’ ECG-graphe et ECG-scope commercialisés.

Schiller Nihon Kohden GE Healthcare
Cardiovit AT -2PLUS [39] Cardiofax C [40] Cardiofax V [41] MAC 3500 [38]
Type ECG-graphe ECG-scope ECG-scope ECG-scope
Poids (kg) 4.8 1.7 8.6 7.6
Vitesse du papier
(mm/s) 5-25-50 25-50 5-10-12.5-22-50 5-12.5-25-50
Autonomie de
6 >2 1/2 6
batterie (h) > 1/
Type de test Repos - repos et stress repos
Patient cible - enfant et adulte enfant et adulte pédiatrique et adule
Stockage de d . ) carte mémoire carte mémoire carte mémoire externe
ockage ce donnees externe de type flash | externe de type flash de type flash 2 Go
Type de filaire (USB 1.1), filaire (RS 232C, USB .
communication Aucune réseau LAN( 2.0), réseau LAN réseau LAN
& ExemPles. mesure d’intervalles et détection de détection de 'ECG de(tiectlon de L’llnfar;tus
mterpreta’tlons d’amplitudes I'ischémie brugada(® u m’}.foca{“ € etde
des données I'ischémie

(M :local area network
) : un syndrome qui s'accompagne d’une élévation du segment ST.
Il est utile pour le diagnostic d’arythmies.

La rapidité et la pertinence d’interprétation des données numérisées en cas d'urgence
sont exigées pour ces appareils sollicités dans un cadre clinique. Ils sont donc munis de
plateformes logicielles pour I'analyse des données afin d’améliorer la sensibilité du
diagnostic [38]. Parmi les fonctionnalités de ces programmes, nous citons la capacité de
syntheses d’une a trois dérivations supplémentaires a partir des 12 dérivations classiques
pour améliorer la prédiction de maladies comme le cas d’'une ischémie invisible [41]. De
plus, des fonctionnalités supplémentaires peuvent exister afin d’améliorer la qualité des
acquisitions comme les alarmes sonores et graphiques pour signaler un niveau élevé de
bruit [38].

En résumé, les dispositifs de la gamme standard génerent des tracés statistiques reflétant
I'activité électrique cardiaque sur une durée qui ne dépasse pas les dix minutes.
Néanmoins, I'enregistrement sur une courte durée est insuffisant pour dévoiler certaines
pathologies dont les symptomes apparaissent de facon brusque ou lente.

La deuxieme et la troisieme gammes sont donc développées pour prolonger la durée de
surveillance cardiaque mais aussi pour permettre une surveillance sans restreindre la
mobilité du patient. Ainsi, la gamme des dispositifs de télémétrie est souvent utilisée dans
les cadres suivants :

e laréadaptation physique pour surveiller la réaction d'un organisme au traitement,

e le diagnostic lors des tests d’effort pour stimuler certains symptdomes
pathologiques ou pour déterminer la cause d'un événement transitoire,

e l'urgence pour surveiller I'activité électrique cardiaque des personnes qui risquent
une mort subite apres une crise d’'infarctus [36] ou en initiant I'acquisition et la
transmission de 'ECG lors du transfert du patient pour accélérer le diagnostic d'un
infarctus [42].
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La télémétrie cardiaque est ainsi assistée par le spécialiste en temps réel mais permet
aussi la sauvegarde et la transmission des données. Les systemes de télémétrie sont
composés d’'un appareil d’enregistrement de taille réduite par rapport aux dispositifs de
la gamme standard qui communique avec une unité distante pour la collecte des signaux
ECG [36]. Dans ce contexte, le dispositif “EC-12RM” commercialisé par LAB-Tech [43] est
un exemple de solution complete congue pour faire les enregistrements dans une
ambulance. L'appareil d’enregistrement est ainsi doté d’'une connexion sans fil a courte
portée pour le transfert des données vers un terminal mobile séparé avec écran
d’affichage. Ce terminal envoie les rapports de diagnostic via les services web sur une
plateforme cloud. Il permet également d’établir une liaison filaire avec un ordinateur pour
la collecte des signaux. Un autre exemple de cette deuxiéme gamme est'appareil “ARGUS
PRO TM” de Schiller [44]. En plus de la surveillance pendant une activité normale du
patient, cette solution offre aussi la possibilité de faire un court enregistrement en état de
repos du patient et de notifier le médecin par e-mail en cas d’'urgence. Nous résumons
dans le Tableau 1. 3 certaines caractéristiques de ces deux appareils.

Tableau 1. 3 Exemple de systemes de télémétrie cardiaque commercialisés.

LAB-Tech Schiller
EC-12RM [43] ARGUS PRO TM-1 [44]
Poids (kg) 0.14 <04

Type de batterie rechargeable rechargeable

Etat du patient urgence en mouvement, repos
Nombre de dérivations 12 12
Stockage carte mémoire externe de type )
g flash

T d icati filaire (USB), sans fil courte sans fil courte portée,

ype de communication portée (WiFi, Bluetooth) réseau LAN

En comparant le Tableau 1. 3 au Tableau 1. 2, en termes de poids, les dispositifs
d’enregistrement télémétriques sont jusqu’'a 61 fois plus légers que les dispositifs de la
gamme standard. En plus de la connexion a un réseau LAN pour le partage des données
télémétriques entre les unités hospitalieres, ces dispositifs commercialisés sont capables
de transmettre les données numérisées par communication radio a courte portée.

Dans la littérature, la communauté scientifique s’intéresse au développement de
techniques avancées de traitement des données télémétriques mais aussi a 'amélioration
de la connectivité du dispositif d’acquisition. A titre d’exemple, dans [45], le systeme de
télémétrie inclut un module de classification automatique des signaux selon le niveau de
bruit mais aussi un module de compression des données numérisées et de classification
de formes. Les auteurs dans [46] s'intéressent a la sécurité des données télémétriques. Ils
proposent un codage canal pour sécuriser les données. Finalement, les auteurs de [4] font
la conception du circuit d'un émetteur et récepteur radio a faible consommation de
puissance. Dans ces travaux, le dispositif d’acquisition transmet les données a courte
portée vers un terminal mobile, qui a son tour envoie les données vers une unité distante.
Les caractéristiques des systémes proposés dans la littérature sont ainsi, la fréquence
d’échantillonnage des potentiels électriques, le nombre de bits utilisés pour coder les
valeurs numeériques de ces potentiels, la capacité de stockage des données numérisées
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et le type de la communication. Ces caractéristiques pour le cas des trois exemples [4,45]
et [46] sont résumées dans le Tableau 1. 4.

Le Tableau 1. 4 nous donne ainsi une premiere idée sur les fréquences d’échantillonnage
des signaux ECG et le nombre de bits pour le codage des données numériques qui varient
de 250 Hza 1 kHz et de 8 bits a 12 bits. Par ailleurs, dans la littérature des fonctionnalités
supplémentaires de communication a longue portée sont ajoutées au dispositif pour
permettre le transfert des données au spécialiste dans les centres de soins.

Tableau 1. 4 Caractéristiques d’exemples de systéemes de télémétrie dans la littérature.

[46]-2005 [4]-2016 [45]-2017
Fréquence (kHz) 0.250 1 0.360
Nombre de bits 8 12 11
Stockage de carte mémoire externe
1) -
données 125 octets de type flash 2 Go
Type de la , cellulaire (@, courte courte portée

communication cellulaire (GSM) portée (MedRadio) (3) (Blutetooth, WiFi)

(1) : nom de la technologie non-indiqué

(2) : RAM du microcontrdleur utilisé

(3): le bande de fréquence 401-406 MHz MedRadio
(Medical Device Radiocommunications Service Spectrum)

Quant a la troisieme gamme des Holters, elle permet aussi de surveiller 'ECG d'un patient
pendant une période prolongée par rapport a la gamme standard pour observer les
arythmies cardiaques occasionnelles ou événements épileptiques qui ne se présentent
pas dans l'électrocardiogramme effectué pendant un test médical de courte durée. La
surveillance cardiaque se fait de fagon continue pendant 24 heures ou plus en
accompagnant le patient dans ses activités normales [47-48].

Pour répondre a cette fonction, 'Holter est formé par un moniteur portable et alimenté
par batterie. Les données numérisées sont stockées dans le moniteur chez le patient. Puis,
leur analyse se fait par le médecin en utilisant un logiciel adapté au moniteur employé.
Certains dispositifs, appelés moniteurs d’événement, n’enregistrent I'ECG que pendant
I'apparition de symptomes particuliers. Le démarrage de ces appareils se fait
automatiquement ou par déclenchement imposé par le patient [49]. Comme exemples de
solutions commercialisées, nous identifions la série des Holters “CardioMem CM 3000” et
I'enregistreur “SEER Light” de GE Healthcare [49-50] en plus de la série “EC-xH” de LaB-
Tech [51]. Les caractéristiques de ces solutions en termes de flexibilité et de performances
techniques sont décrites au Tableau 1. 5.

Enfin, I'état de I'art des trois gammes de dispositifs médicaux nous a permis d’identifier
les éléments de base de la chaine d’acquisition, de transmission et d’interprétation
meédicale classique de I'activité électrique cardiaque que nous présentons a la Figure 1. 2.
En plus des électrodes pour 'ECG et des cables de connexions, le dispositif regroupe un
étage de traitement analogique qui fait le conditionnement du signal suivi par un
convertisseur analogique-numérique puis des modules de communication radio et une
antenne. Ces parties du dispositif communiquent ainsi avec une unité d’interprétation des
données médicales et une interface Homme-machine du c6té du médecin ou du praticien
de santé.
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Tableau 1. 5 Exemples d’Holters commercialisés.

Produit Dérivations | Poids Stockage de Dur:ee du Type.de . Type d_e
k données monitorage | communication batterie
(kg) (h)
Série carte mémoire radio courte rechargeable/
= CardioMem 5a12 0.14 | externe de type 242240 portée g
3] A remplacgable
é CM 3000 flash 128 Mo a (Bluetooth)
) [50] 2 Go
] 7 . . . .
= SEER Light carte mémoire filaire (viale
5 [49]g 5a7 0.357 | externe de type 24a72 cable SEER Light rechargeable
flash 32 Mo Direct Connect)
'§ . radio courte rechargeable/
e | SérieECadH 3412 0.05- 2Go 24248 portée remplacable
g: (51] 0.15 (Bluetooth)
Front end analogique Emetteur

e
| Il Amplificateur
I de puissance

Microcontrolleur

sinusoidal faible bruit

[(C9)
} Unité de traitement }
| centrale (CPU) o Récepteur
| i I |
| } | Mélangeur |
} Interface Homme-machine [«<— Reconstruction } M 'z’ Filtre }
|
|
|
|
|

|
Signal Amplificateur a |
I

Figure 1. 2 Chaine d'acquisition, de transmission sans-fil et de traitement numérique d’un signal
ECG.

Dans cette chaine, I’ADC constitue une brique de base qui assure l'interfacage entre le
mode analogique et le mode numérique par lequel se fait I'analyse et I'affichage des
données. En effet, la conversion analogique-numérique conventionnelle repose sur la
technique d’échantillonnage uniforme suivant laquelle la fréquence de prélevements des
échantillons est constante. Le Tableau 1. 6 résume notre revue de quelques ADCs
commercialisés qui sont utilisés dans les systeme Holter du Tableau 1. 5.

Tableau 1. 6 Caractéristiques des ADCs intégrés dans les holters rythmiques commercialisés pour
I'acquisition du signal ECG.

Fréquence , . . Plage du signal
d’échantillonnage (Hz) Résolution (bits) d’entrée (mV)
Série CardioMem
CM 3000 [50] 1024 12 +6
SEER Light [49] 125 10 +8/+16
Série EC-xH [51] 256/ 512/1024 16 +20

En effet, les normes internationales CEI 60601-1, CEI 60601-1-2, CEI 60601-2-25, CEI
60601-2-47, 60601-2-51, 60601-2-47 définissent les exigences pour la sécurité de base
et les spécifications essentielles de ces systemes d’électrocardiographie et
particulierement celles de ’ADC. Selon [52] et [53], la norme CEI 60601-2-47 spécifie une
plage du signal d’entrée de 'ADC qui peut couvrir 6 ml,,, a une fréquence 10 Hz, un pas
de quantification de I’ADC qui doit étre strictement inférieur a 50 uV et un bruit référé
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d'entrée (input referred noise en anglais), calculé par rapporta 9 périodes pour une durée
d’enregistrement de 10 s, qui doit étre inférieur a 50 uV. De plus, selon [54], 1a norme CEI
60601-2-47 spécifie une plage du signal d’entrée égale a 8 ml,,,.

En résumé, le réseau d’électrodes placées sur le corps humain est relié a un appareil
d’enregistrement doté d’'une capacité de stockage limitée et de modules de
communications radios et filaires. Les architectures proposées dans la littérature comme
dans le commerce utilisent essentiellement quatre composantes qui sont I'acquisition par
des électrodes, la numérisation par un ADC, l'interprétation des données par des
plateformes logicielles et la communication sans fil avec une passerelle sur une zone de
couverture donnée. Nous pouvons également conclure a partir de notre revue des plus
utilisés de ces systémes que l'acquisition de I'ECG se caractérise par des durées
d’enregistrements allant de quelques minutes a quelques semaines. Les dispositifs
peuvent inclure de 3 a 12 dérivations avec des poids allant de quelques centaines de
grammes a quelques kilogrammes. L’intervention d'un spécialiste pendant
I'enregistrement n’est pas toujours obligatoire mais I'analyse des données numérisées
doit étre obligatoirement faite par un médecin.

Le choix du dispositif d’acquisition se fait en fonction de la durée d’acquisition nécessaire
pour aboutir a un diagnostic et la nécessité ou non de la mobilité du patient pendant la
surveillance. Ces dispositifs évoluent vers la combinaison d'un maximum de scénarios de
surveillance cardiaque dans un méme dispositif ce qui impose beaucoup de challenges
technologiques mais reste aussi limité par des problémes énergétiques.

1.2.3. Limites des systémes classiques pour la surveillance cardiaque a
distance

Les dispositifs portables comme les Holters évoluent vers des systemes personnels de
santé pour la gestion a distance des malades en dehors des hopitaux et des centres de
soins. Beaucoup de problématiques et de défis technologiques sont liés au déploiement
de ces systemes d’acquisition et de transmission des signaux ECG. En suivant la chaine
d’acquisition données a la Figure 1. 2, nous identifions les principaux challenges
technologiques liés aux différents étages de la chaine d’acquisition, qui sont:

e lintégration de modules multi-capteurs invasifs ou non-invasifs pour la
surveillance simultanément de plusieurs parametres vitaux,

e l'immunité contre les bruits d’acquisition,

e la transmission d’'un volume important de données vers les réseaux hospitaliers
en établissant une communication sans-fil a longue portée,

e des capacités avancées de traitements embarqués pour filtrer les bruits
d’acquisition, pour réduire le volume de données numérisées sans introduire des
distorsions significatives dans I'information médicale, pour sécuriser le transfert
des données et pour améliorer la sensibilité du diagnostic médical.

Tous ces challenges technologiques imposent des contraintes sur I'appareil d’acquisition
en termes de flexibilité, autonomie et complexité. En effet, le tout doit étre intégré dans
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un systeme a faible complexité de déploiement, peu encombrant pour le patient comme
pour les centres hospitaliers et de haute efficacité énergétique. Par exemple, dans un
cadre hospitalier, il est possible de tolérer le nombre élevé d’électrodes, le poids ou la
non-portabilité de 'ECG-scope, tandis que dans un cadre différent ou un Holter est
nécessaire, ces défis doivent étre relevés. Actuellement, le poids des Holters est de 'ordre
de quelques centaines de grammes. De plus, avec les dix électrodes de 'ECG a 12
dérivations, I'attachement de cet appareil sur le corps d'un patient agé, d'un enfant ou
d’'une femme enceinte est contraignant.

Un autre inconvénient de I'augmentation du nombre d’électrodes est le volume énorme
de données acquises. Nous illustrons au Tableau 1. 7 des exemples de volumes de données
numérisées sans compression pendant 24h par les trois dispositifs Holter CardioMem
[50], SEER Light [51] et un exemple de la série “EC-xH” [51]. Les caractéristiques de ces
dispositifs en termes de durée maximale du monitorage, nombre de dérivations, nombre
de bits par dérivation et fréquence d’échantillonnage sont résumées au Tableau 1. 5 et au
Tableau 1. 6. Pour I'exemple de la série “EC-xH”, nous considérons la fréquence
d’échantillonnage a 512 Hz.

Tableau 1. 7 Estimation du volume de données ECG numérisées.

Données Occupation Données | Occupation
Référence par mémoire par totales mémoire
dérivation dérivation totale
GE CardioMem 0.132 Go 6.60 % 1.58 Go 79 %
Healthcare CM 3000 [50]
SEER Light [49] 13.50 Mo 42.18% 945 Mo | 29531 %
LaB-Tech EC-xH [51] 88,47 Mo 44,23 % 10.61 Go 530.82

En comparant les données calculées par la capacité de stockage de ces appareils, égales a
2 Go, 32 Mo et 2 Go, respectivement, I'équivalent de 44 % de la mémoire est saturée par
la numérisation des données détectées par une simple électrode. Nous remarquons que
ces dispositifs sont contraints par des exigences de stockage de données si toutes les
dérivations sont a considérer. Le stockage des données issues des 12 dérivations est
impossible si aucune compression n’est réalisée. Ainsi, il faut faire des transferts réguliers
vers l'unité de collecte des données.

Par ailleurs, la transmission radio de ces données diminue significativement 'autonomie
de la batterie. Dans [55], les modules de transmission par Bluetooth consomment 65.7 %
de la puissance du dispositif composé d’'un étage de conditionnement analogique, de
modules de communication radio et d'un décimateur. Dans [56], cette valeur est
augmentée a 75 %.

De plus, comme tous les systemes électroniques, ces dispositifs vieillissent avec le temps
et le nombre d’utilisations. Des problémes de sécurité sont également envisageables suite
au partage des données avec plusieurs unités connectées. Les chercheurs s’intéressent
alors au développement de techniques de codage sécurisées pour le transfert des
données. Dans ce contexte, nous pouvons citer les travaux de Huang et al., qui proposent
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une méthode de cryptage homographique basée sur un calcul matriciel pour sécuriser la
transmission et la collecte des données partagées [57].

Cependant, nous portons notre intérét dans le cadre de nos travaux spécialement sur le
probleme du volume croissant de données, qui peut étre considéré comme l'origine de la
majorité des challenges mentionnés. En effet, la réduction du volume des données
acquises réduira certainement la consommation de puissance, I'activité des circuits
électroniques et donc le vieillissement du dispositif d’acquisition. Par ailleurs, les
éléments clés qui nous permettront de développer cette idée sont le signal ECG lui-méme
et 'ADC. Nous commencons donc par présenter les particularités de ce signal dans la
section suivante puis nous enchalnons, dans la section 1.4, avec la justification du choix
de ’ADC.

1.3. Analyse du signal électrocardiogramme

Dans le cadre de nos travaux nous visons la numérisation des données ECG en prélevant
uniquement l'information utile dans le signal. Notre analyse du signal ECG a pour but de
localiser les données médicalement intéressantes par rapport au reste du signal dans un
premier temps, puis de vérifier le caractére parcimonieux de ce signal qui nous
permettrait d'optimiser les données acquises.

1.3.1. Caractéristiques médicales de I'électrocardiogramme

Le signal ECG est'enregistrement d'une excitation électrique du muscle cardiaque, appelé
aussi myocarde. Notamment, I'excitation myocardique prend naissance du nceud sinusal
situé dans l'oreillette gauche du cceur. Cette excitation implique des échanges ioniques
entre les parois internes et externes de chaque cellule du muscle cardiaque, ce qui modifie
le potentiel intracellulaire. De ce fait vient 'utilité de 'ECG qui peut renseigner sur la
fréquence des battements, la nature et la genése du rythme, 1'excitation et ses effets, ainsi
que les perturbations éventuelles. Ces perturbations peuvent étre soit d'origine
anatomique, mécanique ou électrique [58], soit concernent des altérations tissulaires en
rapport avec une irrigation sanguine myocardique [58].

Tel que le montre la Figure 1. 3 de I'enregistrement “rec_1m” de la base de donnée
“"ECG_ID” (ecgidb), 'ECG est une succession de déflexions positives et négatives par
rapport a I'axe horizontal, appelé ligne de base. Les caractéristiques temporelles de ce
signal sont la durée des intervalles et segments, la largeur et amplitude des ondes P, Q, R,
S et T ainsi que la fréquence cardiaque [58]. Un segment est défini par la période de temps
entre la fin d'une onde et une autre, tandis qu'un intervalle est une section du signal qui
comporte une onde et un segment. La premiére colonne du Tableau 1. 8 donne les
caractéristiques de I'ECG normal [59].

Par ailleurs, vu la périodicité du cycle cardiaque, 'ECG est un signal quasi-périodique mais
dont les formes des ondes ne sont pas forcément identiques d’'une période a 'autre, telles
que le montre la Figure 1. 3. La fréquence cardiaque est calculée a partir de l'inverse d'un
intervalle R-R. Elle représente selon une lecture sur papier millimétré une variation de 60
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a 100 battements par minute (bpm) pour un adulte en état normal et devient entre 30 et
240 dans le cas d’arythmies comme la tachycardie ou la bradycardie [60-61]. En général,
les pathologies impliquent des changements des caractéristiques du signal ECG, dont les
plus simples sont résumées au Tableau 1. 8 [62]. D’autres variations plus sophistiquées
peuvent apparaitre, mais demandent I'analyse par un expert [58,61,63].

Amplitude(mV)

1.5

Vertical 1mV -->10mm

R-R ) R | Horizo.  0.4s--> 10mm
0.5 "
p
0
QS
0 0.4 0.8 1.2 1.6 2.0 2.4 2.8 temps (s)

Figure 1. 3 Ondes caractéristiques d'un signal ECG : enregistrement “rec_1m“de la base de données
“ECG-ID” (ecgidb).

Tableau 1. 8 Quelques caractéristiques temporelles et d'amplitude du signal ECG.

Onde/Segment | Amplitude (mV) | Durée (s) Variations pathologiques
P 0.2-0.25 0.08-0.1 >0.25mV,>0.11s
QRS 1.73+ 0.4 0.04-0.1 >012s
T 0.1-05 0.35-0.43 signe inversé
PR - 0.12-0.2 >0.2s0u<0.12s
ST ) 0.05 - 0.15 Elévation ou dépres.sion de 0.1 mV
par rapport a la ligne de base

Ainsi, la plage d’amplitude d’'un ECG normal est autour de 3 mV, la durée temporelle de
ses ondes varie entre 50 ms a 430 ms. De plus, les pathologies se traduisent par des
changements dans les durées des segments et intervalles dans le signal ECG mais aussi
dans les durées, amplitudes et signes de ses ondes. Par ailleurs, la variation de la
fréquence cardiaque et des formes des ondes dans le signal ECG peut étre également liée
aux bruits accompagnant 'acquisition, qui sont résumés a la Figure 1. 4 [64]. Ces bruits
ont plusieurs origines intrinséques au corps humain [64-65], comme les activités
biologiques accompagnant 'ECG et des origines extrinseques, comme les bruits introduits
par la chaine d’acquisition [65]. Nous classons ces bruits selon leurs effets sur le tracé de
I'ECG comme suit.

e Lesinterférences avec l'activité électrique musculaire se manifestent par un bruit
blanc gaussien sur la totalité du signal [64-65]. Généralement, 'amplitude et la
bande de fréquence de I'activité musculaire varient de 100 uV a 1 mV etde 500 Hz
a 1 kHz, respectivement, comme représentés a la Figure 1. 5 (a).

e L’activité respiratoire et le mouvement des électrodes en contact avec la peau
introduisent des fluctuations entre 0,15 Hz et 0,3 Hz dans la ligne de base,
présentées a la Figure 1. 5 (b).

e Les interférences avec les lignes d’alimentation électrique introduisent des
déformations au signal ECG qui ressemblent a un bruit blanc gaussien avec des
fluctuations de la ligne de base [65].
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Figure 1. 4 Bruits de la chaine d'acquisition de I'ECG.

Ces bruits empéchent 'analyse du spectre de 'ECG dont le contenu est noyé dans le
spectre du bruit. Plusieurs travaux dans la littérature traitent ce sujet en essayant de
délimiter la bande du signal ECG. Dans [66], il est montré que la valeur maximale de la
densité spectrale de puissance de I'ECG normal en état de repos se trouve autour de la
fréquence 1.22 Hz. Les informations sur les durées de temps se situent en dessous de 60
Hz tandis que les informations d'amplitude s'étendent jusqu'a 200 Hz. En fait, selon les
travaux de Gupta et al. dans [67], la majorité des informations médicales d'un ECG adulte
se trouve dans la bande 100 Hz. Quant a la norme CEI 60601-2-51, elle délimite la bande
utile du signal entre 0.05 et 100 Hz selon les travaux de [68]. D'autres travaux de
recherche comme [70] recommandent une bande de 250 Hz pour I'ECG pédiatrique afin
de minimiser I'erreur d’amplitude au niveau du complexe QRS.

1.5

0.5

Amplitude (mV)
Amplitude (mV)

-0.5

0 2 4 6 8 10 0 2 4 6 8 10

Temps (s) Temps (s)
(a) Bruitde 'EMG. (b) Bruit respiratoire et mouvement des électrodes.

Figure 1. 5 Mise en relief de deux exemples de bruits dans I'ECG.

En résumé, d’apres les données du Tableau 1. 8, nous pouvons conclure que les
informations utiles dans le signal ECG sont 'amplitude de ses ondes, leurs durées mais
aussi les durées de ses segments et de ses intervalles. En effet, ces informations
représentent des indicateurs pertinents pour le diagnostic médical. Notamment, les
arythmies cardiaques comme la tachycardie et la bradycardie modifient la durée de
I'intervalle R-R et du complexe QRS [60-61]. Elles influent donc sur la vitesse de variation
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du signal ECG au cours du temps. Ainsi, en plus d’étre des pathologies tres communes, la
tachycardie et la bradycardie modifient aussi les propriétés physiques du signal ECG.

Puisque notre objectif dans le cadre de ces travaux est la numérisation des signaux ECG
en s’inspirant de leurs caractéristiques intrinseques, nous tenons compte de ces deux
pathologies dans le dimensionnement de I'étage de numérisation. Outre ses
caractéristiques temporelles, le signal ECG se caractérise par la possibilité de concentrer
son information utile dans un nombre réduit de valeurs ou autres. Cette propriété est
connue par la parcimonie que nous définissons dans la sous-section suivante [71-72].
Nous introduisons également les outils pour la mettre en ceuvre et nous citons ses
applications dans la littérature notamment pour la compression des données numérisées.

1.3.2. Caractere parcimonieux de I'électrocardiogramme

Par définition, un signal ECG numérisé avec N; échantillons dans R est dit parcimonieux
lorsqu'’il est possible de le représenter, avec une certaine fidélité, par un nombre réduit
de coefficients [73]. Ces coefficients sont la solution du probleme d’optimisation (E.1. 1)
en utilisant la quasi-norme [, ou s est le vecteur de la représentation parcimonieuse, [, (s)
ou ||s||, est le nombre d’éléments non nuls de s, &, est une constante qui définit I'erreur
d’approximation maximale et ¥ une matrice a N, X No éléments dans R, appelée
dictionnaire [73] avec N; le nombre de lignes et N le nombre de colonnes.

min[|sll, pour |ECG —Wsll3 < & (E1.1)
N

L’idée de la parcimonie signifie qu’a partir d'un ensemble d’atomes, I'information utile
dans le signal peut étre restaurée en utilisant uniquement quelques atomes pondérés a
leurs coefficients respectifs dans s. Ces quelques atomes sont les plus significatifs dans ce
signal. En admettant que le signal ECG est parcimonieux. Il peut étre décrit selon (E.1. 2),
ou K est le nombre d’atomes les plus significatifs dans le signal et le nombre de
coefficients non nuls dans s, et € est I'erreur résiduelle. Dans ce cas, les N, — K
échantillons restant sont nuls ou approchés par des zéros.

ECG =3 anp; +eavec K K Nyete< & (E.1.2)

La matrice du dictionnaire peut étre une base orthogonale ou une matrice non-carrée de
N, lignes et N, colonnes. Le nombre de colonnes, N, est augmenté dans le but
d’augmenter la probabilité de retrouver des atomes significatifs, conduisant ainsi a une
représentation plus précise du signal. Dans ce cas, le dictionnaire est dit redondant (over
complete en anglais) [74].

La représentation parcimonieuse du signal ECG ou de tout autre signal n’est pas unique.
Elle dépend du niveau de bruit dans le signal, du dictionnaire utilisé et aussi du seuil de
I'erreur d’approximation [73]. Le probleme de la parcimonie est donc de retrouver la
représentation qui garantit le plus faible nombre de coefficients non nuls dans le vecteur
s. En effet, la résolution du probleme (E.1. 1), qui revient a déterminer les valeurs des
coefficients dans s, dépend de deux facteurs: le dictionnaire, dont les atomes doivent
ressembler aux formes d’ondes du signal ECG et la méthode de calcul de la représentation

19



parcimonieuse. Le premier facteur est important vu les variations des formes d’ondes
dans les signaux ECG en cas de pathologies et par conséquent, le dictionnaire doit
permettre a n'importe quel type de signal ECG d’étre décomposé de fagon parcimonieuse.
Pour cela, il y a des applications qui font I'apprentissage itératif d’'un dictionnaire
spécifique a partir d'un ensemble de signaux d’entrainement [75]. Les algorithmes
d’apprentissage alternent entre le calcul des projections parcimonieuses et I'actualisation
du contenu du dictionnaire.

Certains de ces algorithmes s’exécutent en temps réel en traitant les un par un les signaux
d’apprentissage pour la construction du dictionnaire. Par exemple, dans [75], Mairal et al.
proposent un algorithme d’apprentissage en temps réel qui prend en entrée les
échantillons acquis pour apprentissage puis met a jour le dictionnaire par minimisation
d’une fonction. Cet algorithme est ensuite adopté par [76] pour générer un dictionnaire
adapté aux signaux ECG. D’autres méthodes itératives d’apprentissage de dictionnaires
s’exécutent simultanément sur un ensemble de signaux acquis telles que la méthode des
directions optimales (MOD) et la méthode K-SVD [77].

Dans d’autres applications telles que la séparation de I'ECG maternel de 'ECG feetal et la
compression des données [74,78], des dictionnaires génériques sont utilisés. Ils sont
construits a partir de fonctions prototypes et paramétrées comme les ondelettes [79], les
fonctions cosinus et sinus [78] et les fonctions gaussiennes [74]. Ainsi, pour générer le
dictionnaire, il suffit de fixer 'amplitude et la durée des ondes gaussiennes ou 'ordre de
décomposition par ondelettes. Dans des applications de traitement en temps réel,
'utilisation des dictionnaires génériques s’avere plus optimale en évitant
I'implémentation d’'un algorithme d’apprentissage. Nous utilisons donc le type de
dictionnaires génériques dans le cadre de nos travaux de compression des signaux ECG.

Le deuxieme facteur qui influence le résultat de la décomposition parcimonieuse est la
meéthode de calcul de cette représentation. De multiples algorithmes de décomposition
parcimonieuse ont été suggérés dans la littérature. Ils sont généralisés pour tout type de
signal et particulierement appliqués dans le cas du signal ECG. En général, trouver la
solution a (E.1. 1) est un probleme NP-complexe [72]. Une alternative de relaxation du
probléme est proposée par passage de la quasi-norme [, dans (E.1. 1) a la minimisation
de la norme euclidienne [, dans (E.1. 3), rendant le probléme solvable. Les techniques de
calcul basée sur ce principe sont les algorithmes de poursuite qui calculent la
représentation parcimonieuse du signal a partir d'un dictionnaire donné en incrémentant
la valeur K itérativement.

min||ECG — Ws||% avec ||s|l, < K (E.1.3)
N
Une autre approche consiste a relaxer (E.1. 1) par passage a la norme [; en utilisant

(E.1.4), ou & est une constante qui définit I'erreur d’approximation maximale. Le
probléme résultant consiste en un débruitage par I'algorithme Basis Pursuit (BP).

min||s||; pour ||[ECG — Ws||3 < & (E.1.4)
S
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Les algorithmes qui minimisent ces normes sont appelés algorithmes de minimisation.
Certains exemples de ces algorithmes sont donnés au Tableau 1. 10. Particulierement,
'algorithme Orthogonal Matching Pursuit (OMP) est largement utilisé pour décomposer
le signal ECG vu la simplicité de sa mise en ceuvre et sa rapidité d’exécution [80-81].

Tableau 1. 9 Méthodes de calcul des représentations parcimonieuses.

Avant
Méthode Description van :ag-e s/ Exemples
Inconvénients
[térative Rapide ] ]
Chaque itération sélectionne I'atome le COE eroe parfois Matching Pursuit (MP) [83]
v .
Poursuite [82] | plus corrélé avec le signal versla folﬁtion Orthogonal Matching
L’algorithme s’arréte quand le nombre . Pursuit (OMP) [84]
, , optimale
d’atomes, K, est atteint
o Itérative Comp}exe Basis Pursuit (BP)
M}nlmlsatlon Chaque itération minimise le critere Probléme de Global Matched Filter
d’une norme sélectionné convergence vers la (GMF)
solution optimale
S’applique a des unions de bases Adapté pour des Algorithmes de seuillage
Seuillage orthonormées dictionnaires dur
itératif [85] Décomposition dans chaque base a part particuliers Algorithmes de seuillage
Choix du seuil doux

Dans la littérature, la parcimonie du signal ECG est largement exploitée dans les
applications de débruitage, d’identification biométrique, de classification et de
compression. A titre d’exemple, le débruitage des signaux ECG dans [86] se fait par
décomposition des données numérisées dans un dictionnaire spécifique sensible aux
bruits de I'activité musculaire électrique et d’interférence avec la ligne d’alimentation. La
projection du signal bruité dans ce dictionnaire permet la séparation entre le signal
propre et le bruit qui est ensuite soustrait du signal.

Par ailleurs, dans [76], Wang et al. testent une méthode d’identification biométrique a
partir des représentations parcimonieuses de 100 signaux ECG associés a 100 sujets
différents. L’identification se fait pas classification des vecteurs s calculés en utilisant la
norme euclidienne. Les résultats d’identification montrent une précision de 99.48 %.
Dans cet exemple aussi, les dictionnaires sont créés par apprentissage d’'une multitude de
signaux ECG. Quant aux auteurs dans [74], ils proposent de séparer le signal ECG maternel
du signal ECG feetal et des bruits en décomposant les données numérisées a I'aide d’'un
dictionnaire redondant construit par des fonctions gaussiennes. Ce dictionnaire comporte
trois sous-dictionnaires paramétrés différemment pour étre séparément sensibles aux
trois types de signaux.

En ce qui concerne I'utilisation de la parcimonie pour la compression, les deux types de
dictionnaires spécifiques et génériques sont sollicités. Par exemple, grace a un
dictionnaire d’ondelettes les auteurs dans [87], ont réussi a éliminer jusqu’a 94.4 % des
données en termes de bits. De plus, pour faire la compression, les auteurs dans [71] et
[88] font I'encodage des coefficients significatifs du vecteur s calculés par décomposition
avec des dictionnaires spécifiques construits avec des formes extraites des signaux ECG.
Le nombre de coefficients retenus est variable d’'un signal a un autre, mais globalement
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cette méthode a réussi a éliminer jusqu’a 78 % des données sans distorsions significatives
dans les signaux testés.

Néanmoins, ces travaux de compression n’ont pas apporté des réponses sur les moyens
de prendre en compte le caractére parcimonieux pendant la numérisation du signal ECG
mais plutot sur la réduction des don

nées numérisées. Dans ce cadre s’inscrit la technique d’acquisition compressée (CS,
compressed sensing) qui tient compte de la parcimonie du signal ECG pour réduire la
fréquence d’échantillonnage de 'ADC [79,89]. Pour ce faire, le signal analogique est
d’abord multiplié simultanément par N, . séquences aléatoires dont les valeurs alternent
entre +1 et —1 a une fréquence F,,. Les N, . signaux résultants sont par la suite filtrés
puis échantillonnés avec N, .. ADCs uniformes de fréquence F;,; inférieure a F,. La
propriété de parcimonie est finalement utilisée pour reconstruire le signal a partir de la
matrice des échantillons générés par ces ADCs, Y, en utilisant un algorithme de poursuite
(E.1.5), ou O est la matrice qui regroupe les séquences aléatoires échantillonnées.

min||Y — @Ws||3 avec ||s|l, < K (E1.5)
S

A partir de (E.1. 5), la reconstruction se fait en utilisant un dictionnaire spécifique comme
dans [89] ou avec un dictionnaires d’ondelettes [79]. Cette technique d’acquisition
compressée permet I'élimination de 83 % a 91 % des données d’apres [79] et entre 75 %
et 92 % d’apres [89].

Notre objectif, dans le cadre de nos travaux sur I'étage de numérisation des signaux ECG,
se ramene a celui des méthodes d’acquisition compressée pour une réduction du volume
des données au niveau méme de I'étage de numérisation, dont '’ADC est la brique de base.
Néanmoins, un étage de numérisation mettant en ceuvre l'acquisition compressée est plus
complexe qu'un ADC dans une approche classique de numérisation ou qu'un simple LC-
ADC.

En effet, la mise en ceuvre de la CS nécessite N, .. étages paralléles. Ainsi, chaque étage
regroupe un circuit pour la génération d’'une séquence aléatoire, un circuit pour la
multiplication analogique, un filtre analogique et un ADC. Par ailleurs, I'ADC utilisé
préleve les échantillons de facon uniforme. Donc, les segments de I'ECG, dont les
variations de 'amplitude sont faibles dans le temps, et les ondes P, Q, R, S et T sont
échantillonnés avec la méme fréquence. En revanche, une meilleure solution est d’utiliser
un prélevement cadencé sur les variations du signal permettant ainsi de réduire les
données dues a I’échantillonnage des segments de 'ECG. Par conséquent, afin de pouvoir
développer cette idée, nous passons en revue les différentes architectures d’ADCs
classiques mais aussi d’ADCs a traversée de niveaux.
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1.4. Etat de I'art de la numérisation des signaux ECG

Nous pouvons classer les ADCs selon le principe d’échantillonnage en ADCs a
échantillonnage uniforme et d’autres a échantillonnage par traversée de niveaux. La
premiére classe de convertisseurs est la plus ancienne et la plus mature
technologiquement. Elle représente la totalité des solutions commercialisées, comme les
exemples présentés au Tableau 1. 6, et la majorité des travaux publiés dans la littérature.
Nous avons notamment identifié le convertisseur a approximations successives (SAR,
Sucessive Approximation Register) et le convertisseur sigma-delta (2A).

La deuxiéme classe a vu le jour au cours des quatre derniéres décennies a savoir le
convertisseur par traversée de niveaux, LC-ADC, initialement proposé pour optimiser les
données numérisées des signaux 1D et 2D en lui associant un encodage prédictif non-
uniforme [90]. Puis, les travaux de caractérisation du LC-ADC en termes de rapport signal-
a-bruit, menés par Sayiner et al. dans [91], ont motivé plusieurs chercheurs a adopter ce
convertisseur pour la numérisation des signaux biomédicaux comme les signaux ECG [92]
[93] et le signal de parole [94,96].

Dans cette section nous décrivons les principes de fonctionnement des trois
convertisseurs SAR, ZA et LC-ADC en explorant les résultats des réalisations au niveau du
circuit. Les réalisations les plus récentes proposées par la communauté scientifique en
termes de consommation de puissance, nombre de bits effectif (ENOB) et surface occupée
sont discutées. Une revue des performances des circuits commercialisés de types SAR et
XA est également présentée et discutée. Enfin, nous cloturons par une étude comparative
entre les performances de ces trois convertisseurs nous permettant de valider notre choix
du LC-ADC.

1.4.1. Convertisseur a approximations successives

En effet, il existe plusieurs circuits de convertisseurs de type Nyquist, qui se différencient
par leur précision, leur fréquence d’échantillonnage et leur coit [97]. En fonction de la
fréquence d’échantillonnage, les convertisseurs de Nyquist les plus connus sont classés
en deux catégories. La premiére et la plus rapide est la catégorie des convertisseurs flash.
[Is effectuent une recherche paralléle des valeurs de tous les bits quantifiant le signal en
les comparant a des niveaux de références. Il suffit donc d’'un seul cycle d’horloge pour
générer la valeur numérique en sortie de I’ADC. L’inconvénient de ce type de
convertisseurs est 'augmentation exponentielle du nombre de comparateurs en fonction
de la résolution de 'ADC. La deuxieme catégorie emploie une méthode de recherche
séquentielle pour évaluer la valeur numérique de I'échantillon [97]. Elle est donc moins
rapide que le type flash mais elle tolere 'augmentation de la résolution. Nous citons les
convertisseurs SAR et pipeline qui appartiennent a cette catégorie [98].

Le signal ECG est un signal a faible fréquence comparé a d’autres types comme le signal
sonore, 'EMG et 'EEG. Par ailleurs, selon les résolutions utilisées pour la numérisation
des signaux ECG, entre 8 et 16 bits comme le montre le Tableau 1. 4 et le Tableau 1. 6, les
ADCs flash sont sous-dimensionnés. C’est ainsi que nous n’avons pas relevé de travaux sur
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ce type de convertisseurs appliqués a la numérisation du signal ECG dans la littérature ni
dans les exemples commercialisés. Notre choix est alors limité a la deuxiéme catégorie
des convertisseurs a recherche séquentielle dont la fréquence d’échantillonnage est au
moins cent fois plus faible par rapport aux ADCs flash [97]. Ils peuvent étre dimensionnés
avec des résolution de 8 a 14 bits. Ainsi, ils sont conformes aux spécifications des ADCs
pour la numérisation du signal ECG. Entre les deux convertisseurs SAR et pipeline, le type
pipeline est le plus gourmand en termes de consommation de puissance et d’occupation
de surface dues principalement a la présence de plusieurs structures a amplification et
convertisseurs numérique-analogique (DAC) dans un méme circuit [98-99]. Pour ces
raisons, notre état de I'art se restreint uniquement a ’ADC SAR.

Ce convertisseur a une architecture mixte, constituée d'un échantillonneur bloqueur
(E/B), d’'un seul comparateur, d'un DAC et d’'un registre a décalage. Le schéma bloc du SAR
est donné a la Figure 1. 6, ou ECG,,, ECGq, F; et F,,, sont le signal d’entrée, le signal de

sortie, la fréquence de commutation de 'E/B et la fréquence du registre a décalage,
respectivement. La conversion est réalisée en appliquant le processus de dichotomie en
positionnant tous les bits a zéro, au départ, a I'exception du bit le plus significatif (MSB)
et en parcourant progressivement tous les bits jusqu'au bit le moins significatif (LSB). La
fréquence d’échantillonnage est donc F; qui est inférieure a la fréquence interne F;_ .

p
Horloge a la fréquence F;,,,

ECGen ] E/B Re,gistre a
+ 1 bit décalage
Horloge a la ECG,
fréquence Fs M bits
Y
DAC

Figure 1. 6 Convertisseur analogique numérique de type SAR.

Les performances de quelques circuits de types SAR proposés par la communauté
scientifique entre les années 2014 et 2017 pour la numérisation des signaux ECG sont
résumés au Tableau 1. 10, ou INL et DNL sont les erreurs de non-linéarité intégrale et
différentielle, respectivement. D’abord, les auteurs dans [5] et [100] proposent deux
circuits intégrés implantables. Le circuit de [100] est destiné a la stimulation électrique
du cceur mais aussi au monitoring du rythme cardiaque et le circuit de [5] fait I'acquisition
des signaux ECG a long terme. Ensuite, dans [32], le SAR est intégré dans un systeme sur
puce (SoC) pour I'acquisition et la transmission sans fil a courte portée des signaux ECG.
Finalement, les auteurs de [101] proposent un SAR avec la particularité d’adapter
intrinsequement la résolution et la fréquence d’échantillonnage pour compresser les
données pendant la phase de numérisation.

Comme le montre le Tableau 1. 10, le SAR est souvent utilisé avec des résolutions de 10 a
14 bits, dans des applications comme les acquisitions de longue durée et les systémes
implantables. Les fréquences d’échantillonnage, F;, sont généralement supérieures a 1
kHz sauf dans le cas d’'une acquisition qui ne requiert pas une haute précision comme la
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surveillance du rythme cardiaque [100]. Nous n’avons pas trouvé d’indications sur la
fréquence F,,, mais nous avons identifié les fréquences des horloges de références dans

ces circuits qui varient entre 32 kHz et 50 MHz. La consommation de puissance maximale
de ces circuits est autour de quelques dizaines de microwatts. A titre comparatif avec ces
résultats, nous présentons dans le Tableau 1. 11 quatre exemples de SARs
commercialisés, dont “ADS833x” et “ADS7039-Q1” sont fabriqués par Texas Instrument.
[ls sont particulierement dédiés aux acquisitions des signaux bioélectriques [102-103].
Les deux autres exemples sont les circuits “ AD7298” et ” AD7641” d’Analog Devices qui
sont destinés aux applications de monitoring et de télécommunication d’ordre général
[104-105].

Tableau 1. 10 Spécifications de convertisseurs SAR de la littérature pour la numérisation des

signaux ECG.
[100]-2014 [5]-2016 [32]-2017 [101]-2017
Résolution (bits) 7a10 10 14 10
Fréquence (kHz) 0.512 M 124100 1 <1< 50000
Horloge de référence 32 <200 . 50000
(kHz)
Plage d’entrée (V) 0.11 25x 1073 - 1.8
Technologie CMOS 180nm,1.30ul8V 65nm, 0.6V 130nm, 1.5V 180nm, 1.8V
. 788 @F; =1 kHz
Consommation (ui) 0.8840ul.22®@ 0.088 1.3 2300 @ F, =50 MHz
Surface (mm?) <2150 0.168 1360 0.72
ENOB 9 9 12105 5.25-6.6 (56)
|INL|/|DNL| (LSB) <0.79/< 0.6 0.87/0.96 - -

(M: reléve du rythme cardiaque uniquement

(@: en fonction de la tension d’alimentation 1.3 V ou 1.8 V

() : une approximation

() : surface totale du SoC

() : déduit a partir du SNR en utilisant ENOB = (SNR — 1.76)/6.02
) : ADC+Compression

Tableau 1. 11 Spécifications de convertisseurs SAR commercialisés pour la numérisation de
signaux biomédicaux.

Texas Instruments Analog Devices
ADS833x [102] ADS7039-Q1 [103] AD7298-1 [104] AD7641 [105]
Résolution (bits) 16 10 10 18
Fréquence (kHz) 500 2000 1000 2000
Consommation (uW) 14200 1200 17400 75000
Surface (mm?) 3.4 4.6 16.81 63
ENOB (bits) 14.9 9.6 9.90) <16
amplificateur, correction d’offset, multiplexeur DAC, logique de
Composition du filtre, comparateur, interface | e ogique ,d R contrdle, interface
circuit oscillateur, de communication cont’r()le ADC de communication
ADC, série, ADC ’ paralléle, ADC

(*) : déduit a partir de la valeur du SNR

Les ADCs du commerce se caractérisent donc par des résolutions allant jusqu’a 18 bits,
des fréquences d’échantillonnage entre 500 Hz et 2 MHz et des consommations de
puissance 1000 fois plus importantes que les valeurs reportées dans la littérature
[5,32,101]. Certainement, ces caractéristiques sont amplifiées par rapport a ce qui existe
dans la littérature pour adapter le convertisseur a I'’échantillonnage de plusieurs types de
signaux biomédicaux et diversifier les applications du circuit. De plus, ces solutions
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incluent généralement d’autres composants électroniques comme les amplificateurs et
les filtres [102]. Néanmoins, dans |'objectif final de réduire la consommation de puissance
du dispositif d’acquisition, nous remarquons que les solutions du commerce sont
gourmandes avec des consommations de puissance de 'ordre de quelques dizaines de
milliwatts sans oublier les modules de communication radio, qui une fois ajoutés,
consomment jusqu’a 75 % de la puissance totale du dispositif.

Outre les ADCs SAR de type Nyquist, largement utilisés pour la numérisation des signaux
ECG, il existe aussi les convertisseurs a sur-échantillonnage que nous présentons dans la
sous-section suivante.

1.4.2. Convertisseur sigma-delta

Le convertisseur sigma-delta (¥A) est basé sur le principe de sur-échantillonnage ou la
fréquence, F;, est approximativement 5000 fois supérieure a la fréquence de Nyquist en
supposant une bande de fréquence du signal ECG autour de 200 Hz [106]. Le but est de
repousser le bruit de quantification en dehors de la bande utile du signal en appliquant
deux fonctions de transfert différentes sur le signal et le bruit de quantification [97]. Le
schéma fonctionnel du convertisseur XA est donné a la Figure 1. 7. Cette architecture est
appelée sigma-delta conformément aux opérations de soustraction (delta) et
d’intégration (sigma). Le soustracteur calcule la différence entre le signal d’entrée et la
sortie du DAC. Ensuite, le résultat est intégré puis quantifié. Cette architecture est souvent
suivie d'un décimateur pour sous-échantillonner le signal a la sortie du modulateur et
fournir un signal ECG a la fréquence Fsinf inférieure a F;.

|
! :
: ST ,_ — {1 ECG,
ECGeny ——| E/B \J Intégration Quantification 1 Décimation ——~—=
i 1bit | . Mbits
: - i
| ; I
A i
| :
! \ 1 i
IHorloge a la fréquence DACa 1bit : Horloge a la fréquence
i Fs : Fng

Modulateur

Figure 1. 7 Convertisseur Sigma-Delta.

Entre les années 2015 et 2018, moins de travaux ont été proposés dans la littérature pour
la numérisation du signal ECG avec 'ADC ZA qu’avec le SAR. En effet nous avons repéré
uniquement trois réalisations de circuits intégrés incluant un XA [55,106-107]. Les
caractéristiques et les performances des trois circuits réalisés dans le cadre de ces travaux
sont décrites au Tableau 1. 12. Dans [55], le 2A est proposé dans le cadre d’une solution
compléete de numérisation, de traitement numérique et enfin de transmission des données
vers un terminal mobile a proximité pour la visualisation de I'ECG. Dans [106] et [107],
les auteurs proposent deux circuits intégrés incluant chacun un étage d’amplification suivi
d'un convertisseur XA. Les auteurs dans [106] s’intéressent a l'atténuation des bruits
d’interférence avec la ligne d’alimentation et les variations de la ligne de base quant aux
travaux dans [107], ils sont axés sur la réduction de la consommation de puissance.
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Ainsi, d’apres le Tableau 1. 12, dans la littérature les résolution des ADCs XA varient entre
4 et 14 bits pour des fréquences d’échantillonnage supérieure a 51 kHz. De plus, la
consommation de puissance des circuits utilisant ces convertisseurs est clairement
supérieure a celle des circuits a base de SAR. Par ailleurs, pour évaluer ces résultats par
rapport aux ADCs commercialisés, nous décrivons dans le Tableau 1. 13, les
caractéristiques des quatre exemples: “AD7716” et “AD7722” d’Analaog Devices,
[108-109], et “ADS1258” et “ADS129” de Texas Instruments [110-111]. Ces
convertisseurs sont dédiés a I'utilisation dans les dispositifs médicaux portables.

Tableau 1. 12 Etat de I'art des convertisseurs sigma-delta de la littérature pour la numérisation
des signaux ECG.

[55]-2015 [106]-2018 [107]-2018
Résolution
(bits) 10 4 14
Fréquence
(kH2) 51.2 1000 256
Technologi
MOs 180 nm, 1.2V 180 nm, 1.2 ou 1.8V 130 nm, 0.6 V
Consommation (uiW) 37.5 64.8 4.8
Surface (mm?) 0.570) 0.24 1.68
ENOB (bits) 9.6 - 10.78

(*): Estimation

Tableau 1. 13 Spécifications de convertisseurs sigma-delta commercialisés pour la numérisation
des signaux biomédicaux.

Analog Devices Texas Instruments
AD7716 [108] AD7722 [109] ADS1258 [111] ADS129 [110]
Résolution (bits) 22 16 24 24
Fréquence (kHz) <750 195 125 2000
Consommation (uW) 50000 375000 42000 6000
Surface (mm?) 282.4 147.9 114.5 148.84
ENOB (bits) > 17 bits 14.6 M 19.5 18®@
4 ADCs, 4 filtres, Filtre, logique Filtre, logique de 8 amplificateurs,
Comp_ositi.on du oscillateur, de controle, controéle, oscillateur, 8 ADCs,
circuit interface de oscillateur, ADC, interface de multiplexeur,
communication série ADC communication série oscillateur

(1): SNR égal 2 88.34 dB pour une fréquence d’entrée 20 kHz
(2):SNR égal 2 122 dB pour une fréquence d’entrée 10 Hz

Par rapport aux trois exemples de la littérature, la consommation de puissance des
circuits commercialisés est au moins quatre fois plus grande mais aussi la fréquence
d’échantillonnage et la surface sont plus importantes. Ces performances défavorisent
'utilisation du ZA par rapport au SAR. En résumé, en comparant le Tableau 1. 10 au
Tableau 1. 12 et le Tableau 1. 11 au Tableau 1. 13 en termes de consommation de
puissance et de surface, nous pouvons conclure que les convertisseurs SARs sont a
présent les plus adaptés aux applications de numérisation des signaux ECG. L’intérét de
ce type de convertisseur réside dans sa plage de résolution assez élevée. De plus, les SoCs
incluant un SAR présentent une meilleure intégrabilité par rapport a ceux congus avec un
ZA. Cependant, les fréquences d’échantillonnage constantes face a la croissance de la
durée d’acquisition et du nombre de signaux acquis reste une limitation. Elles induisent
des volumes énormes de données et une consommation de puissance importante. Dans
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une tentative de pallier a ces problemes, le convertisseur a traversée de niveaux est
proposé par la communauté scientifique. Il est présenté dans la sous-section suivante.

1.4.3. Convertisseur a traversée de niveaux

Le principe de préléevement des échantillons est décrit a la Figure 1. 8. Un échantillon est
détecté lorsque le signal analogique traverse 'un des niveaux de références prédéfinis sur
I'axe d’amplitude [11]. Les échantillons détectés ne sont donc pas équidistants sur
I’échelle temporelle. De plus, les zones de faibles variations dans le temps et dont
I'amplitude est limitée dans une fenétre de comparaison donnée ne sont pas
échantillonnées. Ainsi, un signal de basse fréquence et de faible amplitude engendre
moins d’échantillons qu’un signal de haute fréquence et d’amplitude élevée.

x(t)
Xn
Fenétre de Xo:1 / \
comparaisonI / \/\/
/
tn-l tn "t
[P
dt,

Figure 1. 8 Principe de I'échantillonnage par traversée de niveaux.

Le schéma fonctionnel du LC-ADC est donné a la Figure 1. 9. Le LC-ADC a été d’abord
développé dans les travaux de [94] et [112] pour I’échantillonnage des signaux de parole
et ultrasons, respectivement. Puis, en 2013, Li et al. 'ont adopté pour le cas du signal ECG
[93]. Cette architecture est mixte. Un premier étage de la partie analogique est dédié a la
détection des traversées de niveaux en comparant le signal d’entrée, V,,,, a deux niveaux
de références. Cet étage est généralement con¢u a base de deux comparateurs dont les
signaux de sortie ne changent de niveaux que lorsque le signal n’est plus limité entre les
deux niveaux de références. Parallelement, un compteur s’'incrémente a une fréquence F,
afin d’estimer la durée mise par le signal entre deux traversées de niveaux successives.
Des qu'un événement est détecté, le compteur est mis a zéro. De plus, deux étages
numériques dédiés a I'interprétation des indications des comparateurs en définissant les
valeurs numériques associées aux niveaux traversés, S1 et S2, et en calculant la sortie du
LC-ADC, sont activés. Par ailleurs, un deuxieme étage de la partie analogique, responsable
de la mise a jour des valeurs analogiques de la fenétre de comparaison, est sollicité. Les
données générées par le LC-ADC représentent le niveau traversé, Echantillon, et
I'intervalle de temps séparant deux traversées de niveaux successives, Intervalle. Ces
données sont indispensables pour la reconstruction du signal.
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Figure 1. 9 Schéma fonctionnel du LC-ADC.

Au fil des années, des modifications de cette structure ont été proposées dont nous avons
repéré les plus importantes [113-114]. En tenant compte de ces modifications, les
architectures du LC-ADC qui s’en suivent peuvent étre classifiées selon la mise a jour ou
non de la fenétre de comparaison, en architectures a fenétre fixe [113] ou flottante [115],
en fonction de la distribution des niveaux de références, en architectures adaptatives
[116-115] et non-adaptives [113], et finalement selon le nombre de comparateurs utilisés
en architectures simples [113] ou paralleles [114,116].

L’architecture classique, donnée a la Figure 1. 9, est 'exemple du LC-ADC a fenétre
flottante, dont les valeurs sont incrémentées ou décrémentées en suivant la direction de
variation du signal analogique. Dans le cas contraire, le signal analogique a I'entrée du LC-
ADC est modifié avant d’étre relié a I'’étage de comparaison tandis que les niveaux de
références sont fixes, comme proposé par Tang et al. dans [113]. Dans ce travail, les
auteurs remplacent les DACs par deux niveaux de références fixes et d'un amplificateur a
gain inférieur a 1 dont la sortie est connectée a deux comparateurs. Le signal d’entrée est
connecté a I'amplificateur de telle sorte a fournir un signal analogique d’amplitude
inférieure ou égale aux niveaux de références limitant la fenétre de comparaison.
Lorsqu’'une traversée de niveaux est détectée, la décharge d’'un condensateur connecté
entre I'entrée et la sortie de I'amplificateur force le signal de sortie de 'amplificateur a
I'intérieur de la fenétre de comparaison. Cette modification de la structure du LC-ADC vise
I’élimination du DAC pour diminuer la surface du circuit.

Toujours par rapport aux niveaux de références, dans I'architecture classique de la Figure
1. 9, la distribution des niveaux de références dans la plage d’amplitude du signal
analogique est uniforme. La différence entre deux niveaux consécutifs est ainsi constante,
tel que le montre la Figure 1. 8. Nous appelons, LC-ADC adaptatif toute structure qui utilise
plus d’une valeur pour caractériser la différence entre les niveaux de références. Deux
approches sont possibles pour un tel LC-ADC. La premiere est l'utilisation d’une
distribution non-uniforme inspirée de la nature de variation de 'amplitude du signal
concerné. Par exemple, le signal ultrason se caractérise par des montées brusques, puis
un retour vers une plage de variation faible de I'amplitude. La détection des traversées de
niveaux selon une distribution uniforme des niveaux de références engendre des données
beaucoup plus concentrées autour des zones a variations rapides que les zones a faible
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amplitude. De plus, la diminution du nombre total de ces niveaux de références n’est pas
la meilleure solution car elle risque de dégrader la qualité de reconstruction des zones a
faible amplitude. Pour pallier a ce probleme, les auteurs dans [116] adoptent une
distribution logarithmique des niveaux de références. La deuxiéme approche consiste en
I'implémentation d’une logique de controle qui adapte la largeur de la fenétre de
comparaison en fonction de la pente du signal par exemple [115].

Généralement, I'étage de comparaison du LC-ADC est composé d’'un maximum de deux
comparateurs dont chacun est relié a un niveau de référence mais une architecture
utilisant un banc de comparateurs peut étre réalisée [114]. Elle représente la version
parallele du LC-ADC. Les niveaux de références sont fixes et aucun DAC n’est requis. Seul
le comparateur connecté au niveau de référence traversé change d’état. Par conséquent,
|’étage numérique met a jour la sortie du LC-ADC. De plus, en se limitant a des simulations
comportementales du LC-ADC parallele, les auteurs de [114] proposent d’ajouter un
signal triangulaire au signal analogique pour augmenter la précision d'échantillonnage
dans les zones a faible amplitude afin d’améliorer les performances de la méthode de
reconstruction.

Différentes réalisations de circuits ont été proposées de ces architectures surtout pour
'acquisition du signal ECG, allant des LC-ADCs dans les circuits intégrés a applications
spécifiques (ASIC) [92,94], aux systémes intégrés sur puce (SoC) pour les capteurs
portables [117] et la mise en ceuvre avec un microcontréleur a faible colit [118]. Le
Tableau 1. 14 résume |'état de I'art de ces réalisations dans la littérature.

Tableau 1. 14 Etat de I’art des réalisations circuits du LC-ADC dans la littérature.

Horloge de

Référence Type Résolution - Technologie Consommation Surface | ENOB
(Application) (bits) référence cMos (W) @fe, @ | (mm?) | (bits)
(MHZz)®
[94]-2005 Fenétre flottante 4 137 180 nm, 210 @ 1.37 MHz ® 336 8
(Parole) Non-adaptatif 1.8V
112]-2008 Fenétre flottante 90 nm, 350@ 1 kHz
) - 0.64 10
(Parole) Non-adaptatif 1v 1710 @ 10 kHz
[116]-2009 Paralléle 4 100 350nm,- | 175000 @ 10 MHz | 1.8 12.2
(ultrason) Adaptatif
[115]-2011 Fenétre flottante 438 1 180 nm, 25 @ 1.1 kHz 0.96 8.4
(ECQ) Adaptatif 0.7V
[113]-2013 Fenétre fixe 536 50 500 nm, 106 @1 kHz 0.06 54
(ECQ) Non-adaptatif 33V
[119]'2013 Fenétre fixe 8 - 130 nm, 7.4 @ 10 kHz 1.69 9
(ECQ) Adaptatif 0.8V
[120]-2013 Fenétre flottante 6 0.01a5 180 nm, 0.313a582@ 10 0.045 8
(ECQ) Non-adaptatif 0.8V kHza5MHz
[117]-2016 Fenétre flottante 8 : 180 nm, 2.42 5 38 8
(ECQ) Non-adaptatif 1.25V
[121]-2016 Fenétre flottante 5 - 130 nm, 2.89 ) ; 76
(ECQ) Non-adaptatif 1.2V
[92]-2017 Fenétre fixe 438 32.77x 1073 350 nm, 0632 @ 3.8kHz 0.0372 638
(ECQ) Non-adaptatif al 1.8a24V

M : fréquence de calcul des intervalles de temps

@ : fréquence du signal d’entrée (une sinusoide)

(3 calculée pour la fréquence d’horloge de référence

() : calculé a partir du SNDR égal a 31 dB en utilisant SNDR = (SNR — 1.76)/6.02

(5) : mesurée pour un signal ECG

(6) : calculé en tenant compte des distorsions introduites par le conditionnement analogique du signal
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Tel que le montre le Tableau 1. 14, les circuits dédiés a la numérisation du signal ECG
admettent une consommation de puissance et une surface maximales égales a 3.8 mm? et
582 pWW. Avec des signaux ECG, la consommation de puissance ne dépasse pas 3 ulW. De
plus, 'ENOB atteint par le LC-ADC est supérieur a sa résolution. En effet, le LC-ADC se
caractérise par la détection des valeurs exactes de l'amplitude du signal et de la
quantification du temps. Son SNR admet donc une expression différente de celle d’'un
ADCs classique. Elle est dépendante de la quantification du temps [92,94]. Cependant,
I'estimation de son ENOB dans la littérature se fait en utilisant I'expression classique des
ADCs uniformes en échantillonnant un signal sinusoidal [94]. Globalement, 'une des
causes de dégradation de 'ENOB des convertisseurs a échantillonnage uniforme par
rapport au nombre de bits théorique est le bruit de quantification de I'amplitude. Dans le
cas du LC-ADC, certes le calcul des intervalles de temps séparant les traversées de niveaux
introduit un bruit de quantification, mais ceci n’empéche pas d’atteindre des valeurs
d’ENOB supérieures a la résolution du LC-ADC.

1.4.4. Etude comparative

Comme le LC-ADC est encore au stade de la recherche, nous basons notre étude
comparative sur les résultats dans la littérature, présentés au Tableau 1. 14. Nous
confrontons ces résultats a ceux des ADCs uniformes commercialisés et proposés dans la
littérature. En effet, en se reportant aux schémas de principe de ces trois convertisseurs a
la Figure 1. 6, la Figure 1. 7 et la Figure 1. 9, puis en analysant Tableau 1. 10 au
Tableau 1. 14, nous distinguons quatre caractéristiques qui différencient le LC-ADC et qui
favorisent son choix pour optimiser la numérisation des signaux ECG. Ces caractéristiques
sont le mode d’échantillonnage, la consommation de puissance, la surface occupée et le
volume de données générées.

D’abord, la différence majeure entre le LC-ADC et les deux ADCs SAR et ZA est le mode
d’échantillonnage, illustré a la Figure 1. 10. En fait, le LC-ADC échantillonne le signal
analogique en le comparant a des niveaux de références. L’activité du LC-ADC est ainsi
sensible a la cadence des variations du signal au cours du temps par rapport a la fenétre
de comparaison. En contrepartie, les ADCs SAR et XA utilisent un échantillonnage a des
fréquences constantes, souvent supérieure a 1 kHz ou a quelques dizaines de kilos Hertz.
Par suite, le mode d’échantillonnage du LC-ADC est en accord avec la nature du signal ECG
qui ne varie pas significativement au cours du temps. De plus, I'information pertinente en
termes d’amplitude est contenue dans les ondes P, Q, R, S et T. Ainsi, I'inactivité du LC-
ADC autour des segments de faible variation de 'ECG dans une fenétre de comparaison
ne devrait pas dégrader I'information médicale.

Ensuite, le convertisseur XA est le plus gourmand en termes de consommation de
puissance en comparant les données du Tableau 1. 10 et le Tableau 1. 12 par rapport au
Tableau 1. 14. En termes d’occupation de surface et de consommation de puissance, selon
le Tableau 1. 10 et le Tableau 1. 14, le LC-ADC et le SAR montrent presque les mémes
performances. En effet, les circuits a base de LC-ADC et de SAR peuvent étre miniaturisés
jusqu’a quelques multiples d’un centiéme du mm?.
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Figure 1. 10 Comparaison de I'échantillonnage uniforme et de I’échantillonnage par traversée
de niveaux.

Finalement, I'activité des trois types de convertisseurs LC-ADC, SAR et £A est comparée
en évaluant le volume de données générées par deux exemples de LC-ADCs et quatre
exemples de convertisseurs uniformes, dont deux sont commercialisés et deux existants
dans la littératures, respectivement. Le volume de données générées est calculé selon
(E.1. 6), ou N,;;, M et F, et DT sont le nombre total de bits, la résolution de ’'ADC, la
fréquence d’échantillonnage et la durée d’acquisition des données, respectivement. Nous
nous limitons a une valeur de DT égale a 1 seconde, qui représente la durée typique d’une
quasi-période de 'ECG normal. De plus, dans le cas du LC-ADC, nous remplacons la
fréquence d’échantillonnage, F;, par la fréquence d’échantillonnage moyenne, F,,, estimée
en utilisant le nombre d’échantillons générés par seconde.

F;, x M x DT, pour ADC uniforme

Nbit = {Fm x (M +N)x DT,  pour LC — ADC

(E.1.6)
En effet, Li et al. montrent dans [120] que le LC-ADC élimine plus que 50 % des
échantillons, acquis normalement par échantillonnage a des fréquences constantes pour
les résolutions comprises entre 3 et 5 bits. Les auteurs montrent également que des
réductions du volume de données acquises sont réalisées jusqu’a avec une résolution 8
bits du LC-ADC. Au-dela, de cette valeur, ces performances se dégradent a cause de
I'augmentation du nombre de niveaux de références définis.

Les deux exemples commercialisés sont les convertisseurs SAR a 10 bits et ZA a 24 bits de
Texas Instruments [103,111] générant le nombre le plus faible de bits par seconde et
consommant le moins de puissance parmi les exemples du Tableau 1. 11 et du Tableau 1.
13, respectivement. Les deux autres exemples de la littérature sont le SAR [5] et le ZA a
10 bits [55]. Nous comparons le volume de données générées par ces ADCs aux deux LC-
ADCs présentés dans [113] et [115]. Dans cette comparaison, nous relevons les valeurs de
F; pour une fréquence du signal d’entrée autour de 200 Hz conformément a la bande de
fréquence maximale du signal ECG.
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Les résultats en termes du nombre total de bits générés par seconde sont résumés au

Tableau 1. 15.

Tableau 1. 15 Comparaison du volume de données générées

ADC @ (M, Fy) Nbit par seconde (kbits)
ADCs uniformes dans la SAR @(10 bits,1a 100 kHz) [5] 10a1000
littérature TA@ (10 bits,51.2 kHz) [55] 512
ADCs uniformes SAR @(10 bits,2 MHz) [103] 20000
commercialisés IA@ (24 bits, 125 kHz) [111] 3000
ADCs a échantillonnage fenétre fixe non-adaptatif [113] @(6 bits, —) 14.7
par traversée de niveaux | fenétre flottante adaptatif [115] @ (8 bits, —)- 20

Ainsi, grace a sa faible fréquence moyenne d’échantillonnage et sa faible résolution, le
volume de données générées par le LC-ADC est clairement inférieur a celui des deux
convertisseurs uniformes tel que le montre le Tableau 1. 15. En tenant compte de ces
observations et des résultats de 'ENOB, nous concluons que I'échantillonnage avec ces
ADCs conventionnels est loin d'étre optimal. En revanche, le LC-ADC représente une
meilleure solution pour diminuer I'activité du circuit pendant I’échantillonnage, et par
suite limiter la consommation de puissance des modules de communication radio et du
dispositif en total.

1.5. Conclusion

De nos jours, la diversité des cas d’'usage de I'électrocardiogramme motive les chercheurs
et le marché des instrumentations médicales a proposer des solutions programmables,
connectées et flexibles. Dans ce chapitre, nous avons commencé par identifier et
caractériser les systémes usuels de surveillance de l'activité électrique cardiaque
proposés par la communauté scientifique. Nous avons alors montré que l'efficacité
énergétique et le stockage des données numérisées est un défi technologique de haute
importance.

C’est ainsi que nous avons accordé un intérét particulier dans la deuxiéme section de ce
chapitre, a I'étude des caractéristiques médicales et du caractere parcimonieux du signal
ECG. Cette étude, avec la revue des travaux exploitant la parcimonie du signal ECG dans
les applications de compression, ont permis de vérifier la possibilité d’exploiter les
variations lentes du signal ECG au cours du temps pour éliminer les redondances dans le
signal de facon intrinséque a I’étape de numérisation. De plus, le caractere parcimonieux
du signal ECG peut étre exploité pour accentuer la réduction du volume de données apres
acquisition dans le cadre d'une étape de compression numérique.

Dans la troisieme section, a I'issu de I'état de I'art des ADCs utilisés pour la numérisation
de 'ECG dans les solutions commercialisées et proposées dans la littérature, nous avons
montré que 'approche conventionnelle de I’échantillonnage des signaux analogiques est
indépendante des caractéristiques du signal ECG. Par ailleurs, la nouvelle classe des
convertisseurs analogique-numérique par traversée de niveaux, proposée dans la
littérature, représente une approche pertinente pour la réduction de la quantité de
données acquises et donc la réduction de la consommation de puissance. De plus la
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compression, nécessaire a la transmission de I'information dans un cadre traditionnel
avec échantillonnage uniforme est intrinseque a ce procédé. Cette conclusion a motivé
notre étude de dimensionnement et de modélisation du LC-ADC, que nous présentons
dans le chapitre 2.
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Chapitre 2. Modélisation et dimensionnement d’un
LC-ADC

2.1. Introduction

L’état de I'art prometteur des premieres applications de I'échantillonnage par traversée
de niveaux motivent nos travaux de recherche pour le recours a cette technique pour la
numérisation des signaux ECG. En effet, nous avons dégagé l'importance de
I’échantillonnage dépendant de l'activité du signal pour notre systeme d’acquisition de
I'électrocardiogramme. Néanmoins, les travaux antérieurs n’ont pas apporté un
dimensionnement du LC-ADC en tenant compte de toutes les caractéristiques de I'ECG et
des simulations avec plusieurs types de pathologies cardiaques [7].

Pour répondre a cette problématique, nous envisageons a travers le travail présenté dans
ce deuxiéme chapitre, d’étudier en détail le fonctionnement du LC-ADC en fonction des
caractéristiques du signal ECG qui peuvent impacter sur les parameétres du convertisseur.
Notre objectif est de reprendre et de compléter la méthodologie de dimensionnement
proposée par Allier et al. dans [94] puis de proposer un nouveau modele du convertisseur
LC-ADC et de le valider par des simulations dans MATLAB/SIMULINK. Le choix des
parametres appropriés du convertisseur permettra de minimiser la distorsion du signal
ECG.

Le présent chapitre est alors structuré en trois sections. Dans la premiere section, nous
effectuons la modélisation structurelle de l'architecture a fenétre flottante et nous
définissons des conditions pour justifier le choix des différents parametres nécessaires
pour le dimensionnement et I'analyse de 'erreur de quantification du temps. Dans la
deuxiéme section du chapitre, nous modélisons I'erreur d’offset dans les comparateurs et
les erreurs de non-linéarité dans les DACs. Afin d’analyser les performances du LC-ADC,
cette étude est complétée par l'application d'un signal déterministe dont les propriétés
temporelles et spectrales sont connues et 'analyse des performances en termes de SNR.
Par la suite, nous proposons une méthode de dimensionnement au niveau systeme
adaptée aux spécifications des signaux ECG reflétant des arythmies, dans la troisiéme
section. Cette méthode a été établie apres étude des caractéristiques des signaux ECG
normal et pathologiques. L’objectif de cette méthode est de minimiser les distorsions liées
aux variations des parametres intrinseques du signal. Finalement, nous analysons les
performances du LC-ADC avec des signaux ECG réels pour valider les choix des
parametres de dimensionnement pour 'acquisition du signal ECG.
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2.2. Présentation du fonctionnement du LC-ADC

En effet, nos recherches dans la littérature montrent que les travaux qui sont dédiés a la
modélisation détaillée de I'architecture du LC-ADC en analysant son fonctionnement sans
et en présence des erreurs des composants analogiques ou en considérant des facteurs
comme les variations pathologiques dans le signal ECG sont quasiment inexistants. Les
travaux publiés se divisent principalement en trois catégories. La premiére catégorie est
dédiée a la réalisation du circuit électronique du LC-ADC. Dans ces travaux, le LC-ADC est
décrit en utilisant un schéma en bloc simplifié. Puis, la conception des composants les plus
critiques comme le DAC et le comparateur est détaillée. Dans ce cas, seuls les résultats de
simulation du circuit électronique sont présentés [92,119-121], mais aussi les erreurs des
composants analogiques sont mesurées dans certains travaux [96,122].

La deuxieme catégorie présente des simulations comportementales d’'un modéle sans le
développer [92,96]. Ainsi, un schéma en bloc du LC-ADC est présenté et une analyse des
résultats de simulations comportementales dans MATLAB en termes de SNR est faite. Ce
sont les premiers travaux sur le LC-ADC [91,96,114,123], mais aussi d’autres travaux plus
récents existent [92]. Enfin, la troisieme catégorie des travaux utilise le LC-ADC pour
améliorer un traitement numérique du signal ECG comme la détection du complexe QRS
[124-125]. Dans ce cas, les résultats de simulations comportementales présentés
résument les performances de la technique de traitement proposées mais pas celles du
LC-ADC.

D’aprés cette revue des travaux existants, nous jugeons comme étape primordiale la
proposition d'un modele détaillé du LC-ADC nous permettant de définir I'architecture
systéeme du convertisseur et de faire un dimensionnement tout en tenant compte des
caractéristiques du signal ECG et des erreurs des composants analogiques. Ainsi, nous
présentons dans cette section notre description de I'architecture du LC-ADC en détaillant
le flot de données a travers les différents étages dans un premier temps. Dans un second
temps, nous expliquons l'origine de I'erreur de quantification comme étant une erreur
intrinseque a I'architecture du LC-ADC et nous analysons son impact sur la précision de
I’échantillonnage. Nous utilisons dans notre analyse un signal sinusoidal de fréquence
220 Hz comme étant un signal déterministe mais aussi le signal le plus utilisé pour la
caractérisation des convertisseurs analogique-numérique. La fréquence de la sinusoide
est choisie dans la bande de fréquence du signal ECG.

2.2.1. Description des blocs constitutifs

Le convertisseur LC-ADC est constitué de cinq étages dont trois sont connectés en formant
deux boucles identiques ayant en commun le signal analogique d’entrée. Le schéma
fonctionnel du LC-ADC est présenté a la Figure 2. 1. Les éléments d'une boucle sont un
comparateur de tension, un étage numérique de mise a jour de la valeur des niveaux de
références et un DAC. La fonction de chacune des boucles est la détection de la traversée
de niveaux par le biais des comparateurs suivie par la mise a jours des valeurs numériques
puis analogiques des niveaux de références. Les deux autres étages sont dédiés aux calcul
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des intervalles de temps séparant les traversées de niveaux et la mise a jour des données
en sortie du LC-ADC.

4 DAC [«
L r DAC [«
DEC s
j+ > Etage de. misea [S114, Echantillon
Ven ——E_} < INC jour des niveaux de | ¢, Etage de >
> références > . M bits
> sortie
Intervalle
> Etagede > -
"l suividu Nbits
[ temps

Horloge de référence
alafréquence F,

Figure 2. 1 Schéma fonctionnel du LC-ADC.

Le signal d'entrée, V,,, est comparé en temps continu aux niveaux des tensions de
références, V*tet V~. Tant que V,, n’a pas franchi I'un des deux niveaux, les sorties des
deux comparateurs, INC pour incrémenter et DEC pour décrémenter, sont maintenues a
I’état bas. Pendant ce temps, I'étage de suivi de temps calcule le nombre de périodes de
I’horloge de référence entre deux traversées successives a une fréquence F,. La durée d'un
échantillon est ainsi approchée par un multiple de la période de I'horloge. Lorsque le
signal traverse V* ou V7, l'une des sorties des comparateurs, INC ou DEC, passe a I'état
haut, respectivement. Par conséquent, les valeurs numériques des niveaux de références,
S1 et S2, les valeurs analogiques de V*et V™ et les valeurs numériques des signaux de
sortie du LC-ADC, Echantillon et Intervalle, qui représentent les échantillons de
I'amplitude et les intervalles de temps associés, sont alors actualisés.

Les parametres caractérisant l'architecture au niveau systéme du LC-ADC telle que
présentée a la Figure 2. 1 sont:
e la pleine échelle, PE, qui délimite la plage de variation admissible du signal
d’entrée, et qui doit couvrir les variations d'amplitude des signaux échantillonnés,
e la résolution de I'amplitude, M, qui définit le nombre de bits d'un échantillon
d’amplitude, Echantillon, a la sortie du convertisseur,
e la fréquence de I'horloge de référence, F., dont I'inverse représente la résolution
temporelle de quantification des intervalles de temps, et
e la résolution de I'étage de suivi du temps, N, qui définit le nombre de bits d'un
intervalle de temps, Intervalle, a la sortie du LC-ADC.

Ensemble, la pleine échelle, PE, et la résolution, M, définissent le pas de quantification qui
est égal a la différence entre deux niveaux de références consécutifs, selon (E.2. 1).

_PE (E.2.1)
4= om

Le LC-ADC est caractérisé par un fonctionnement qui dépend uniquement des variations
locales du signal autour des niveaux de références définis. Seuls sont les signaux logiques
INC et DEC, ala sortie des comparateurs, qui activent la modification de I'état du circuit.
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En revanche, la présence d'une horloge de fréquence F, est nécessaire pour la
quantification des intervalles de temps.

2.2.2. Analyse de l'erreur de quantification du temps

Dans le cas du LC-ADC, les niveaux d’amplitude, S1 et S2, ne sont pas quantifiés comme le
cas des convertisseurs classiques mais les intervalles du temps le sont [91]. En effet,
I'erreur de quantification du temps engendre aussi une erreur d’amplitude. D’apres les
travaux de Sayiner et al., pour une n®™ traversée, I'erreur de calcul du temps 6t,, implique
une erreur en amplitude, 6V, sur le signal de sortie, telle que présentée a la Figure 2. 2.
La relation entre 6t, et &V, est définie par la dérivée locale du signal d’entrée dans
I'intervalle de temps, dt,, qui est strictement inférieur a la période de I'horloge de
référence, T,.

\4

Figure 2. 2 Erreur de quantification du temps dans un LC-ADC pour un signal quelconque.

La dégradation de la qualité du signal due au bruit de quantification est caractérisée par
le SNR dont I'expression pour le cas du LC-ADC est différente des convertisseurs a
échantillonnage uniforme. Dans une tentative d’analyser les variations du SNR, Sayiner et
al. ont proposé des simulations avec un signal sinusoidal en fonction du rapport de
résolution définit dans (E.2. 2) [91], ou f,, est la fréquence du signal d’entrée sinusoidal
a l'entrée du LC-ADC.

F,
R=-C

= E.2.2
fen ( )

Ces simulations ont montré que le SNR spectral augmente de 6 dB en doublant le rapport
de résolution si la résolution de I'amplitude, M, tend vers l'infini. Puis, en 2003, Allier et
al. ont proposé une expression du SNR dans leurs travaux sur 'acquisition asynchrone
des signaux de parole en partant de la relation reliant I'erreur de quantification du temps
al'erreur d’'amplitude qui en résulte [122]. Etant égal au rapport de la puissance du signal
d’entrée, P(V,,), par la puissance de I’erreur en amplitude, I'expression du SNR pour un
LC-ADC est ainsi donnée par (E.2. 3), ou P(dV,,,/dt) estla puissance de la dérivée du signal
d’entrée. Cette expression a été originellement proposée avec un facteur multiplicatif du
rapport des puissances égal a 3 au lieu de 12 [91,122-126]. Elle n’est valable que lorsque
M tend vers l'infini. En 2009, basés sur [91,122], Kozmin et al. ont proposé I’expression
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du SNR pour un signal sinusoidal. En tenant compte de la correction que nous avons
apportée, 'expression (E.2. 3) devient (E.2. 4) [96].

12P (Ven)

SNRdB = 1010g10 T + 20 lOglO(FC) (E.Z. 3)
en
P(°z)
SNRyp = 20log1o(R) — 5.2 (E.2.4)

Dans la suite de notre étude de fonctionnement du LC-ADC, I'expression (E.2. 3) est
utilisée en appliquant le signal sinusoidal. En tenant compte de la quantification du temps
et de la comparaison du signal d’entrée a des niveaux de références selon une distribution
uniforme, nous procédons dans la sous-section suivante a la modélisation détaillée des
différents étages du LC-ADC.

2.2.3. Modélisation du fonctionnement du LC-ADC en présence de I’erreur de
quantification du temps

Conformément au fonctionnement décrit a la sous-section 2.2.1, nous avons modélisé
I'architecture du LC-ADC dans MATLAB/SIMULINK [127]. Des modeles
comportementaux des composants analogiques ont été réalisés en utilisant des
opérateurs logiques et arithmétiques de la bibliotheque "Commonly Used Blocks",
configurés pour un fonctionnement en temps continu. Les comparateurs ont été
modélisés avec des blocs de comparaison a deux entrées. Les DACs ont été décrits avec
une fonction qui associe un niveau de référence, représenté par un nombre a virgule
flottante, a chaque valeur numérique représentée par une valeur entiere selon les
spécifications du standard IEEE 754 [128]. Nous décrivons, dans les paragraphes
suivants, les modeles structurels des étages numériques a savoir I'étage de mise a jour des

niveaux de références, I'étage de suivi du temps et 'étage de sortie.

L'étage de mise a jour des niveaux de références est composé de deux accumulateurs,
AccH et AccL qui sont contrdlés par une succession de trois multiplexeurs, MuxU, MuxD
et MuxUD, comme décrit a la Figure 2. 3. Chaque accumulateur met en jeux un
additionneur de M bits qui actualise son état précédent et délivre la valeur numérique du
niveau de référence au DAC correspondant. Les comparateurs, CompU et CompD,
détectent la traversée du niveau de référence supérieur, V*,ou inférieur, V-,
respectivement. Pour modéliser un fonctionnement cadencé a l'activité du signal, les
accumulateurs ne modifient leur valeurs qu’au niveau haut du signal, INC ou DEC. Ainsi,
I'étage réalise une incrémentation de 1 lorsque le niveau supérieur est franchi et une
décrémentation de 1 dans le cas contraire. Sinon, les signaux de sortie des deux
accumulateurs, S1 et S2, restent inchangés.

Le Tableau 2. 1 résume les valeurs prises par les signaux dans I'étage de mise a jour des
niveaux de références en fonction de INC et DEC. Les signaux S;,,3, Si(n) et Si (n — 1)
pour i apparetenant a [1,2] représentent la sortie de MuxUD, I'état présent et I'état
précédent de la sortie de I'accumulateur d’ordre i, respectivement, ou i est égal a 1 pour
AccH et 2 pour AccL. Tout au long du processus d'échantillonnage, la différence entre S1
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et S2 est maintenue égale a 1. Nous obtenons a partir du Tableau 2. 1 I'expression de Si(n)
en fonction de INC et DEC (E.2.5).
Sitn—1)+1 St INC=1etDEC=0
Si(n) ={Si(n—1)—1 siINC=0etDEC=1 i€[12] (E.2.5)
Sitn—1) si INC @ DEC =0
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Figure 2. 3 Modéle structurel du LC-ADC a M bits.

Tableau 2. 1 Table de vérité de I'étage de mise a jour des niveaux de références.

INC DEC Smuxl SmuxZ Smux3 Si(n)
0 0 1 0 Sz Si(n—1)
0 1 0 -1 Spuxz | Siln—1) —1
1 0 1 0 Spue1 | Sin—1) +1
1 1 0 -1 St Si(n — 1)

Méme si des buffers synchronisés a la fréquence de I'horloge sont requis pour faire
I'accumulation par rapport aux données précédentes, I'état de I'étage de mise a jour des
niveaux de références n’est modifié que sur passage a un niveau haut de INC ou DEC.
Contrairement a ceci, I'étage de suivi du temps est synchronisé a I'horloge de référence. Il
comporte un compteur a N bits qui s'incrémente a chaque front montant de I’horloge tant
que INC et DEC sont au niveau bas. La remise a zéro du compteur est conditionnée par la
porte XOR qui délivre un signal de reset actif a chaque nouvelle traversée de niveau. Ce
comportement est décrit dans le Tableau 2. 2, ou Cmpt(n) est la sortie présente du
compteur et Cmpt(n — 1) est sa sortie précédente.
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Tableau 2. 2 Table de vérité de 1'étage de suivi du temps.

Horloge | INC DEC Cmpt(n)
T 0 0 Cmpt(n) +1
T 1 1 Cmpt(n) +1
X 0 0 Cmpt(n — 1)
X 1 1 Cmpt(n—1)
X X X 0

Outre le pas de quantification, g, défini en (E.2. 1), il faut justifier les choix de la fréquence
de I'horloge de référence, F,, et de la résolution du compteur, N. D’un c6té, le choix de la
fréquence dépend de la variation la plus rapide du signal entre deux niveaux de références
consécutifs. Cette condition est exprimée par (E.2. 6) ou |dV,,/dt|max €St la pente
maximale du signal d'entrée entre deux niveaux de références successifs avec | x| la valeur
absolue de x. Dans le cas contraire, des échantillons seront manquants a la sortie du LC-
ADC ce qui engendre des formes écrétées du signal reconstruit.

AVen
dt

< qF, (E.2.6)

max

D'un autre c6té, le compteur ne doit pas dépasser la valeur maximale, 2¥ — 1, pendant la
durée de la variation la plus lente du signal entre deux niveaux de références consécutifs.
Par conséquent, le choix de la résolution du compteur est conditionné par la pente
minimale du signal tel que le décrit (E.2. 7).

dVen

q
F (E.2.7)
dt ¢

min_ZN_1

En considérant l'expression (E.2. 7), pour un signal d'entrée, V,,, pour un pas de
quantification g et une fréquence F, donnés, la résolution minimale du compteur, N,,;,,
est déterminée par (E.2. 8), ou | x| est la partie entiére de x.

F,
Nnin = |10gs | g t—+1 (E.2.8)

dt

min

L'étage de sortie tel que décrit a la Figure 2. 3 est divisé en deux sous-étages. Le premier
étage sélectionne la valeur numérique de I'’échantillon d'amplitude, Echantillon(n). Il est
composée de deux multiplexeurs paralleles, MuxH et MuxL, en cascade avec un troisieme,
MuxHL, dont la fonction est de mettre a jour la valeur de Echantillon uniquement sur
niveau haut de INC et DEC. Ce comportement est décrit dans le Tableau 2. 3, ou S,;,,,.4 €t
Smuxs sont les signaux de sorties de MuxH et MuxL, respectivement.

Tableau 2. 3 Table de vérité de I'étage de sélection d’amplitude.

INC DEC Snuxa Snuxs Echantillon(n)
0 0 Echantillon(n — 1) S2(n) Echantillon(n — 1)
0 1 S1(n) Echantillon(n — 1) S1(n)

1 0 Echantillon(n — 1) S2(n) S2(n)
1 1 S1(n) Echantillon(n — 1) | Echantillon(n —1)
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Le deuxiéme sous-étage sélectionne la valeur adéquate, Intervalle(n), par le biais d'un
multiplexeur, Mux TI, contrdélé par le signal reset. Ainsi, au niveau haut du signal INC ou
DEC, Mux TI sélectionne la sortie du compteur Cmpt (n) qui correspond a la derniére
valeur non-nulle avant la remise-a-zéro du compteur. Dans le cas
contraire, Intervalle(n — 1) est a nouveau délivré grace a la boucle de retour sur la
deuxieme entrée de Mux TI. A partir de la Figure 2. 3, Tableau 2. 2 et Tableau 2. 3, nous
déduisons les expressions des signaux de sortie du LC-ADC décrits dans (E.2. 9)
et (E.2. 10).

s2(n), INC=1etDEC =0
Echantillon(n) = S1(n), INC=0etDEC =1 (E.2.9)
Echantillon(n — 1) , sinon
Intervalle(n) :{ Cmpt(n), I]YC @ DEC =1 (E:2.10)
Intervalle(n — 1) , sinon

Apres description structurelle de l'architecture du LC-ADC a fenétre flottante, nous
détaillons dans la sous-section suivante les résultats de notre analyse du fonctionnement
de ce convertisseur en validant le modéle proposé.

2.2.4. Analyse du fonctionnement du LC-ADC avec un signal sinusoidal

En suivant la méthodologie de I'analyse du fonctionnement, décrite a la Figure 2. 4, nous
considérons une sinusoide pure en entrée du LC-ADC de fréquence f,,, égale a 220 Hz et
d’amplitude A,,, égale a 4.5 mV. Ces valeurs de 'amplitude et de la fréquence sont choisies
pour étre conformes a la fréquence et amplitude maximales d’un signal ECG. Le modele
est simulé en variant la résolution du LC-ADC et la fréquence du compteur. Cette étude
permet de valider notre description architecturale du LC-ADC avant de passer a la phase
de dimensionnement pour la numérisation des signaux ECG. Le processus de validation
consiste a comparer les valeurs théoriques du SNR, calculées a partir de (E.2. 3), aux
valeurs calculées apres acquisition par le LC-ADC, interpolation des données issues du LC-
ADC et analyse spectrale.

Principe de I’échantillonnage par traversée
de niveau + quantification du temps > Modélisation structurelle

Architecture du LC-ADC — du LC-ADC

!

LC-ADC + sinusoide pure

]

Reconstruction du signal Analyse des résultats

l

Calcul de SNVR apres analyse
spectrale

Spécifications de la sinusoide (Aen, fon) — |

Parametres du LC-ADC (PE, M, F,, N) — |

Méthode d’'interpolation )

Fréquence d’interpolation—

SNR théorique —

Egalité
Oui

Modele validé

Figure 2. 4 Méthodologie d'analyse du fonctionnement du LC-ADC avec un signal sinusoidal.
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Comme le montre la Figure 2. 4,le SNR dépend non-seulement des distorsions introduites
par la quantification du temps mais aussi du bruit ajouté par I'algorithme d’interpolation
pour la reconstruction du signal uniforme. Nous discutons donc le choix d'une méthode
de reconstruction adaptée au signal sinusoidal pour s’approcher des valeurs du SNR
théorique. Ainsi, nous avons généré des couples de données, (Echantillon, Intervalle),
sans quantification du temps en comparant la sinusoide a une distribution de 32 niveaux
de références équidistants pour I'exemple d'une résolution M égale a 5 bits. Nous avons
ensuite utilisé les fonctions prédéfinies de MATLAB pour tester I'interpolation linéaire et
I'interpolation au plus proche voisin, comme étant les plus simples des techniques
d’interpolation, puis l'interpolation par polyndmes d’Hermite et I'interpolation par spline
cubique, vu la ressemblance entre les formes des fonctions polynomiales et la fonction
sinusoidale. De plus, reconstruire avec un polynéme d’ordre plus élevé risque de nous
mener vers le phénomeéne de Runge [129].

Les quatre méthodes sont décrites dans le Tableau 2. 4. Le SNR est mesuré apres
représentation spectrale en appliquant une transformée de Fourier rapide (FFT, Fast
Fourier Transform) et une fenétre d’apodisation de type Hanning sur 8192 points dans la
bande [0,F./2], ou E. est la fréquence de reconstruction. Comme le montre la
Figure 2. 5 (a), la valeur de F, est égale a 200 kHz. Elle est choisie supérieure a la
fréquence de la sinusoide pour éviter le repliement du spectre. Il s’aveére que
l'interpolation linéaire, I'interpolation au plus proche voisin et I'interpolation d’'Hermite
sont limitées en précision par rapport a I'interpolation par spline cubique, qui donne le
meilleur SNR. En effet, pour le cas du signal sinusoidal, les limitations de I’algorithme de
reconstruction apparaissent au niveau de ses deux extrema. Selon les résultats de la
Figure 2. 5 (b), I'interpolation par spline cubique reconstruit correctement I'extremum a
partir de deux points uniquement.

Tableau 2. 4 Valeurs du SNR pour les différents algorithmes de reconstruction.

Méthode d’interpolation Description SNR (dB)

- Définition d'un polynéme cubique entre deux
échantillons successifs.

Spline cubique - Interpolation de la fonction et ses dérivées 74.76
premiére et seconde.

- Fonctions dérivables de classe C?.

- Définition d'un polynéme cubique entre deux
échantillons successifs.

- Interpolation de la fonction et sa dérivée 35.03
premiere.

- Fonctions dérivables de classe C?.

Hermite

- Mise en forme linéaire entre deux échantillons
Linéaire successifs. 35.70
- Fonctions continues de classe C°.

Recherche de la valeur du point le plus proche. 30.35

Au plus proche voisin -
- Fonctions constantes par morceaux.

43



= 50 T T T T T
S Spline cubique 46 | )
E ob Interpolation d'Hermite 7 ~
3 =-==Interpolation linéaire 7 N
g = = Inteprolation au plus proche voisin ~44r b
15 =~ 2, S N
a
2 é 74 S
a 9]
L. 'g 4.2 / b
< A
[ = Signal original
g - £ 4+ # B Signal échantillonné 4
o < / —o— Interpolation par le plus proche voisin
:g - ,‘; Interpolation par spline cubique
é 381 4 — 'lnterpolation q'l—lrer.mite
& 250 | . - ‘ lnterpf)latlon lmealre‘ ‘

0 20 40 60 80 100 52 54 56 58 6

Fréquence (kHz) Temps (ms)
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interpolation.
Figure 2. 5 Comparaison de quatre algorithmes de reconstruction.

En complément des travaux de Sayiner et al., d’Allier et al. et ceux de Kozmin et al., dans
[91], [94] et [96], respectivement, nous avons déterminé les variations du SNR en fonction
de la fréquence de l'horloge et de la résolution du LC-ADC pour une résolution du
compteur égale a 32 bits. Cette valeur est choisie pour éviter les erreurs de compression
de I'axe du temps quelles que soient les valeurs de M et F,. La Figure 2. 6 donne les
variations du SNR pour M variantde 2 a 10 bitset F. de 20 kHz a 200 MHz. Pour améliorer
notre analyse des variations du SNR, ces valeurs maximales de résolution M et de
fréquence F, sont choisies en gardant des marges par rapport aux valeurs maximales de
résolutions, 8 bits et de fréquence, 50 MHz, identifiées dans [92], [115] et [113].

—6-—M = 3 bits
—k—M = 4 bits
—%—M =5 bits
—A—M = 6 bits
—H-M =7 bits
—0—M = 8 bits
~7-M = 9 bits
—X~M =10 bits
====SNR théorique

120 T T T T - —+—M =2 bits
i %
i
i

Zone 2

0.1 1 10 100
Fréquence de 1'horloge (MHz)

Figure 2. 6 Variations du SNR en fonction de M et F..

Nous constatons que les valeurs du SNR simulées se caractérisent par 3 types de
variations par rapport a la courbe théorique. Le premier type, concerne les résolutions
inférieures ou égales a 3 bits ou le SNR mesuré est inférieur a la valeur théorique
correspondante pour toutes les valeurs simulées de F.. Dans ce cas, vu le nombre réduit
de données en sortie du LC-ADC, 'erreur de reconstruction sature le SNR. Le deuxieme
type de variations, valide pour les résolutions entre 4 et 7 bits, présente trois zone
différentes, que nous délimitons sur la Figure 2. 6 pour la cas de la résolution égale a 7
bits. Dans la premiere zone, le SNR mesuré est supérieur a la valeur théorique
correspondante pour certaines valeurs de F,. Ce cas se produit lorsque la condition (E.2.
6) n'est pas respectée et par conséquent la reconstruction du signal ne peut étre effectuée
qu'apres élimination des instants redondants. A titre d'exemple, pour le cas de la
résolution 8 bits a la fréquence, F,, égale a 20 kHz, environ 30 % des données redondantes
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sont éliminées ce qui entraine une diminution de I'erreur de quantification et augmente
ainsi le SNR mesuré de 3,7 dB par rapport a la valeur théorique. La deuxieme zone est
linéaire ou le SNR mesuré suit correctement le segment des valeurs théoriques et la
condition (E.2. 6) est respectée. Dans la troisieme zone, le SNR mesuré sature a cause des
limitations de I'algorithme de reconstruction face au nombre fini de niveaux de références
définis.

Au contraire, pour le troisieme type de variations pour les résolutions de 8 a 10 bits,
I'écart entre les niveaux de références et les extrema de la sinusoide est significativement
réduit grace au nombre augmenté des niveaux de références. L’erreur de reconstruction
est alors moins importante et les valeurs mesurées du SNR se rapprochent des valeurs
théoriques. Finalement, nous pouvons conclure que les zones non-linéaires du SNR
mesuré ne sont pas dues a des erreurs de modélisation mais a des choix inappropriés des
parametre M et F, du LC-ADC ou a des limitations de 1'algorithme de reconstruction. Par
ailleurs, pour respecter les conditions sur les pentes, (E.2. 6) et (E.2. 7), pour
échantillonner correctement la sinusoide de fréquence 220 Hz, les parametres de I'étage
de suivi du temps doivent étre sélectionnés dans la zone linéaire donc pour des résolution
supérieures ou égales a 4 bits. Plus précisément, pour le cas de la résolution 8 bits et la
fréquence de 'horloge 500 kHz, le SNR est égal a 62 dB. Ces choix nous permettent de
comparer notre LC-ADC aux ADCs de type SAR dédiés a la numérisation des signaux ECG
dont la résolution est généralement autour de 10 bits impliquant un SNR d'environ 62 dB
tels que présentés au Tableau 1. 11. Par conséquent, avec une pente maximale de la
sinusoide, égale a 6.32 V' /s, calculée entre deux niveaux de références successifs, la
résolution minimale du compteur est égale a 6 bits.

Dans la littérature, des travaux comme [91], [96] et [123] et que nous comparons a notre
modele au Tableau 2. 5, ont étudié les variations du SNR a travers des simulations
comportementales de modeles LC-ADC en utilisant un signal sinusoidal et une
reconstruction polynomiale. Comme le SNR dépend de 'amplitude de la sinusoide, de sa
fréquence, f.,, et de la fréquence du compteur, F., comme indiqué par (E.2. 3), nous
utilisons plutdt I'expression (E.2. 4) pour faciliter la comparaison avec ces travaux, ou le
rapport de résolution, R, est calculé en utilisant (E.2. 2). Nous rappelons que pour notre
modele du LC-ADC, f,,, est égale a 220 Hz tandis que F_ est variée entre 20 kHz et 200
MHz.

Tableau 2. 5 Comparaison des performances du modéle LC-ADC avec des travaux dans la
littérature en termes de SNR.

SNR (dB)®
[91] [96]G/4) [123] Notre LC-ADC @f,, = 220 Hz
@Nr(j) =16 Ny = 256 @N,, = 256 @N,, = 256

R = 102 - 30/40 ; 47
R =2048 55 57/64 - 60
R =4096 61 62/72 110 67
R =8192 68 68/78 - 73
R = 10* - 70/80 - 76

(1) : Valeurs déterminées visuellement a partir des courbes fournies.
(2) : nombre de niveaux de références du LC-ADC.

(3/4) : fréquence de reconstruction égale a 4fen / fréquence de reconstruction égale a 2fen
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Certes, dans tous ces travaux, le SNR augmente avec le rapport de résolution mais la
comparaison reste relativement exacte car le SNR dépend non-seulement du rapport de
résolution mais aussi du pas de quantification et des méthodes de reconstruction qui ne
sont différentes dans ces travaux. De plus, pour le cas des travaux dans [96] et [123], les
LC-ADCs modélisés sont de type parallele. Particulierement, dans [123] la comparaison
se fait par rapport a 256 niveaux de références. Il est vrai que le SNR associé est élevé
mais une réalisation avec 256 comparateurs reste inenvisageable. Ainsi, nous pouvons
conclure que notre LC-ADC assure un bon compromis entre le choix d’'une architecture
optimisée et des valeurs élevées du SNR.

A ce niveau de notre travail de recherche, nous avons montré que les performances du
LC-ADC dépendent intrinséquement de sa résolution, M, et de 'erreur de quantification
du temps, qui est une erreur systématique. Par ailleurs, la partie analogique introduit
également des incertitudes dans les mesures du signal. Nous n’avons pas identifié de
relation dans la littérature qui relie les erreurs de la partie analogique a I'expression du
SNR pour une architecture de type LC-ADC. Seules quelques mesures de ces erreurs apres
réalisation des circuits intégrés du LC-ADC ont été proposées. Nous proposons alors une
modélisation comportementale des erreurs dominantes dans l'objectif de fournir un
apercu utile de leur impact sur la qualité du signal.

2.3. Modélisation des erreurs des composants analogiques du
LC-ADC

En effet, méme si les outils de conception assistée par ordinateur permettent de prendre
en compte une large gamme des erreurs du circuit électronique du LC-ADC, ceux-ci
souffrent d’'un temps de simulation excessif et de problemes de convergence [130]. Nous
proposons ainsi, dans cette section, une modélisation comportementale des erreurs de la
partie analogique inspirés des circuits réels des comparateurs et DACs. L’évaluation des
limites de ces erreurs en fonction du SNR est a ce niveau présentée pour le signal
sinusoidal. De cette maniere, le temps requis pour la conception et I'essai du circuit est
considérablement réduit.

Les erreurs sont modélisées par description comportementale sur MATLAB/SIMULINK
en utilisant des équations analytiques. Nous nous intéressons aux erreurs qui modifient
la précision des niveaux de références en ajoutant un bruit de quantification d’amplitude
supplémentaire. Les erreurs analogiques sont identifiées par rapports aux circuits
électroniques des comparateurs et des DACs en technologie CMOS [127].

En effet, la précision des comparateurs est décrite en termes de trois parametres
dynamiques et statiques qui sont la vitesse de balayage (slew rate en anglais), le délai de
propagation et la tension d’offset. Les deux premiers parametres modifient I'évolution
temporelle de la réponse des comparateurs ce qui limite la fréquence maximale du signal
pouvant étre appliqué au LC-ADC. Néanmoins, la fréquence faible du signal ECG relache
les contraintes sur la réponse temporelle des comparateurs. Par contre, la tension d’offset
modifie la valeur des niveaux de références ce qui introduit un bruit de quantification de
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I'amplitude. Ainsi, I'étude de I'erreur de tension d’offset est cruciale non seulement pour
évaluer son impact sur la précision de l'échantillonnage mais aussi pour prévoir la
possibilité d'une technique de compensation qui risque d’augmenter la complexité du
circuit LC-ADC [131]. De plus, la précision du DAC est décrite en termes de trois
parametres statiques qui sont le gain, l'offset et la non-linéarité (NL) [132]. Dans nos
travaux de recherche, nous nous intéressons aux erreurs de non-linéarité car ce type de
non-idéalités est inévitable et ne peut pas étre compensé contrairement aux erreurs
d’offset et de gain.

Ainsi, nous commencons cette section par la description des modeles comportementaux
de l'erreur d’offset et de non-linéarité. Nous analysons par la suite la réponse du LC-ADC
aprés avoir défini une plage de variation de ces erreurs en nous reportant aux
caractéristiques de quelques exemples de circuits commercialisés.

2.3.1. Modeles d’erreurs dans I'architecture du LC-ADC

Comme les comparateurs détectent les traversées de niveaux, ils ne doivent pas
introduire de décalage aux valeurs des niveaux de références définis. De cette maniére,
un passage au niveau haut des signaux INC et DEC doit se produire suite a I'application
d'une différence infiniment petite entre le signal d’entrée et V* ou V™. Cette propriété est
définie par la sensibilité du comparateur qui doit étre tres faible par rapport au pas de
quantification, q. Le circuit du comparateur a deux étages, présenté a la Figure 2. 7, assure
une plage de tension de sortie entre environ 25 % et 90 % de la tension d’alimentation et
un gain allant jusqu'a 80 dB donc une sensibilité allant jusqu’a 0.11 mV pour une tension
d’alimentation V,;,; égale a 1.8 V [133-134].

Circuit de polarisation =
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Figure 2. 7 Circuit du comparateur.

Le circuit du comparateur est composé de trois paires de transistors identiques
(M4, M5), (M3, M,) et (M5, Mg).La premiere est une paire différentielle dont les grilles sont
connectées d'un coté au signal d’entrée, et d’'un autre c6té a V*tou V. La deuxiéme est une
charge active qui répartit uniformément le courant de polarisation entre M; et M, pour
des tensions d’entrée égales. La troisieme paire est utilisée pour polariser le circuit avec
le courant [, contrdlé par le transistor My. De plus, 1'étage de sortie composé des
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transistors M, et Mg définit la plage de variation de la tension de sortie entre les valeurs
minimale et maximale de la tension d’alimentation. Ce circuit est décrit en plus de détails
en Annexe G.

Dans ce circuit, la tension d’offset est essentiellement due aux imperfections de
I'appariement des transistors identiques d’'une méme paire, qui se produisent pendant le
processus de fabrication du circuit intégré [135]. Ces imperfections incluent les variations
de la tension de seuil, I'épaisseur de 1'oxyde entre la grille et le substrat ainsi que les
dimensions des transistors. Ces variations produisent des différences entre les courants
de drain, ip; et ip,, conduisant A une tension de sortie non nulle lorsque V' ou V™ est
franchi.

Ainsi, la tension d’offset est définie comme la tension différentielle d'entrée non nulle qui
existe lorsqu'un changement est observé sur le signal de sortie comme indiqué en (E.2.
11) et (E.2. 12), ou V,;* et V,” sont les tensions d’offset de CompU et CompD,
respectivement. Cela peut étre vu comme si le signal est comparé a une mauvaise valeur
de V* et V~, respectivement. Ainsi, les niveaux de références décalées par effet d’erreur
d’offset sont modélisés en ajoutant deux erreurs aux valeurs idéales de V*et V~, comme
l'indique (E.2. 12), ou V' et V,” sont les niveaux de références effectifs dus aux tensions
d’offset V;* et V,~, respectivement, et &; est un entier positif dans l'intervalle [0,100].

{INC =1siV,,—-Vt=p* (E.2.11)
DEC=1si V™ =V =V~
VE+=V++V;+, OI‘JVO‘F:iq
100
- e (E.2.12)
Vo=V"=-V, oulj = 700Y

Le modele d’erreur des tensions d’offset des deux comparateurs est donné a la Figure 2.
8. Les erreurs de tension d’offset sont générées puis ajoutées aux valeurs idéales de V*et
V'~ comme indiqué en (E.2. 11) et (E.2. 12).

Génération des tensions d’offset
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Figure 2. 8 Modeéle d'erreur de la tension d'offset.

Par ailleurs, la conversion numérique-analogique se fait généralement avec des DACs a
réseaux résistifs ou capacitifs [132]. Néanmoins, en technologie CMOS, les réseaux
capacitifs sont plus avantageux en termes d’occupation de surface et de précision
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d’implantation sur silicium [136]. Pour ces raisons nous choisissons le DAC a division de
charge formé par des capacités pondérées, représentées a la Figure 2. 9. C’est une
architecture adaptée pour des résolutions inférieures a 10 bits [133].

VDAC
O
Co Cp C; CM,]__
SWg/l SWI/l SWM.1 I
lli | WD |
I I I
o o—l 1 o |
VrefL VrefH 1 : PR 1
(52 b; L. bu]

Figure 2. 9 Architecture d'un DAC a division de charge de résolution M bits.

La Figure 2. 9 montre le circuit du DAC a M bits, ou C, est la capacité élémentaire. Les
armatures inférieures des condensateurs C; = 2:C, pour 0 < i < M — 1 sont connectées
respectivement a M commutateurs Swgy, Swy, ..., et Swy,_; de type CMOS, tandis que les
armatures supérieures se joignent au nceud de sortie, Vp . Les commutateurs sont
commandés par les codes numériques d'entrée by, by, ..., et by,_;. Un condensateur C; est
connecté a la tension de référence V,..ry lorsque le bit b; est a I'état haut et connecté a
Vrerr, sinon, ou Vypry et Vo ry sont la tension maximale et la tension minimale délivrées
par le DAC, respectivement. Le circuit est identique a un diviseur de tension entre deux
branches capacitives. Ainsi, la tension de sortie, donnée par (E.2. 13) est égale ala somme
des tensions aux bornes des deux condensateurs équivalents connectés a Vy.ory et Vigrp,

ol b; est le i®™€ bit et b; est son complément dans le mot binaire d'entrée by,_ ... by b
dont la représentation décimale est notée S et est égale a Y1 2ih;.

M-1 i

M-1 .
2'b; 2'h;
Vpac(S) = Z Z_MlVrefH + Z Z—MlVrefL,S € {S1,52} (E.2.13)

i=0 i

i=0

Les erreurs de non-linéarité sont trés communes dans les micro et nanotechnologies dont
les principales sources sont les imperfections d’appariement des tailles des capacités et
les effets parasites des armatures supérieures dans le réseau binaire [136]. Pour une
déviation, AC;, par rapport a la valeur théorique, C;, 1a tension de sortie du DAC s’exprime
par (E.2. 14).

Y 2, Co + X! biACiV + YIS 28, Co + XS biAC,
2MCy + YMITAC rert 2MCy + TMITAC

Vpacy, (S) = Vrer1,S € {S1,52}  (E.2.14)

Un exemple de fonctions de transfert idéale et non-linéaire d’'un DAC a 5 bits est illustré a
la Figure 2. 10. Une tension de sortie égale a Y./_, 2'b;q est associée a chaque mot binaire
d’entrée, b, ... by by, ou V¢ estliée ala masse et V,.ry est égale a 5 mV. La non-linéarité
exprimée dans (E.2. 14) implique un décalage positif ou négatif de chaque point de la
courbe idéale. Ce décalage est normalisé a g comme illustré sur la Figure 2. 10, ou la non-
linéarité intégrale, INL, est une erreur statique mesurée apres correction des erreurs de
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gain et d’offset [137]. Par conséquent, en se basant sur la Figure 2. 10, nous modélisons
cette réponse non-linéaire par un polynéme de degré d, tel que d augmente avec q et INL.

T T T
® Courbe de transfert idéale "

al . ' ]
S b o Courbe de transfert non-linéaire . s 0 il
E L ﬁ f ]
o 2 C o |® -] .
5 r R ]
©o0r « ¥ A8 ¢ 7
s L e 8 16 cebe ]
S _r 1.4 7
5 2L g b . 12} 4 :',_?j:::'_ “Eym .
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Figure 2. 10 Exemple de courbes de transfert d'un DAC 5 a bits dans les cas linéaire et non-linéaire.

La fonction polynomiale modélisant les DACs est donnée par (E.2. 15), ou Vp ¢y, €St1a
mod
sortie non linéaire égale a Vp,c,, . (S1) ouVpye,  (S2) avec a; sont les coefficients du
polynéme ou 0 <j < d sont le coefficients du polynéme. Par ailleurs, l'erreur INL,
exprimées dans (E.2. 16), est bornée entre —mgq et +mgq ou m est un entier positif.

d

Voscws, . (S) = Z a;57q pourd > 1etS € {51,52} (E.2. 15)

j=0

INL < mq tel que INL = VDACNLmod(S) - VDAC(S) etS € {51, 52} (E.Z. 16)
Afin d’estimer 'ordre du polynome et ses coefficients pour la génération des erreurs de
non-linéarité dans l'intervalle désiré, nous avons employé la fonction “polyfit” de
MATLAB comme l'indique la Figure 2. 11.
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d

Fonction “polyfit”

|
52 Mbits L PACNL mod
Fonction de transfert

polynomiale

Figure 2. 11 Modele des erreurs de non-linéarité.

D’abord, 2™ erreurs statiques, INL, sont géneérées a partir d'une distribution gaussienne
de moyenne nulle et de déviation standard égale a lg, ou [ est une variable strictement
positive. Ensuite, les erreurs générées sont ajoutées aux données des courbes de transfert
idéales des deux DACs. La réponse calculée est notée Vpucny,,- Enfin, les fonctions de

transfert polynomiales, décrites dans (E.2. 15), sont calculées en appliquant la fonction
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“polyfit” aux données du vecteur Vpucyy,,- Les réponses calculées relatives a V* et V-

sont notées VJACNLmod et Vpacyimoq FESPECtiVEmMeENt.

Apres avoir défini et intégré les modeles des erreurs d’offset et de non-linéarité dans
notre modele du LC-ADC sur MATLAB/SIMULINK, nous pouvons maintenant nous
intéresser a I'analyse de la réponse du LC-ADC que nous développant dans la sous-section
suivante.

2.3.2. Analyse des performances du LC-ADC en présence d’erreurs

Pour analyser les performances du LC-ADC en présence des erreurs d’offset et de non-
linéarités, nous continuons notre étude en utilisant le méme signal sinusoidal généré en
mode continu et les parameétres choisis par rapport a la zone linéaire des variations du
SNR et qui sont 8 bits pour la résolution, M, 500 kHz pour la fréquence de I'horloge, F_, et
6 bits pour la résolution du compteur, N. Pour chacune des deux types d’erreurs simulée,
I'autre source d’erreur est supposée idéale.

D’une part, les tensions d’offset varient entre 0 V et 25 % du pas de quantification, q. En
effet, pour fixer cette plage de variation nous avons identifié trois exemples de
comparateurs de type CMOS de STMicroelectronics et Texas Instruments qui sont
compatibles aux applications d’acquisition des signaux biomédicaux ou de
communication a distance a faible consommation de puissance [138-139]. Les tensions
d’offsets de ces comparateurs sont égales a 2 mV, 0.4 mV et 3 mV, respectivement. Ainsi,
en considérant les plage d’amplitude admissibles a I'entrée de ces comparateurs égales a
3V,1.8V et3V, respectivement, et en supposant une résolution du LC-ADC de 8 bits, les
pas de quantifications sont 11.7 mV, 5 mV, et 11.7 mV respectivement. Par conséquent,
les valeurs des tensions d’offsets de ces comparateurs sont équivalentes a 17.1 %, 8 % et
25.6 % de leurs pas de quantification respectifs. Les variations du SNR spectral en
fonction des tensions d’offset des comparateurs en supposant des DACs linéaires, sont
présentées a la Figure 2. 12.

0.1 0.1
0.15 0.15
r 0.2 0.2 so 0 @)
N, : ' isée &
o (/ 0’77Ig/[;s,e,ed ) 025 025 . (normahse
2 0

Figure 2. 12 Variations du SNR en fonction des tensions d'offset des comparateurs.
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La dégradation maximale du SNR est égale a 8.6 dB pour des tensions d’offset maximale
de CompU égales a 25 % de g et minimale de CompD et vice-versa. Les performances du
LC-ADC sont par conséquent similaires a un ADC uniforme de résolution 8.6 bits. De plus,
le SNR diminue de 0.05 % pour une augmentation de 'offset de 'ordre de 0.5 % de q.

D’autre part, afin d’analyser 'impact des erreurs de non-linéarité sur le SNR, nous
commencons par déterminer I'ordre du polynéme modélisant un DAC non-linéaire tel que
décrit a la Figure 2. 11. En effet, I'examen de quelques exemples de datasheets de DACs
commercialisés en technologie CMOS et de résolutions allant de 8 a 16 bits montrent que
la plage de variation de I'INL est généralement limitée a +q [140-142]. L'estimation des
parametres du modele du DAC, [ et d, devrait alors répondre a cette exigence d’amplitude
des erreurs de non-linéarité tout en maintenant un faible degré du polynéme pour éviter
la complexité de calcul pendant I'exécution du modele LC-ADC.

Afin d’estimer I'ordre du polynéme permettant de générer des valeurs de non-linéarité
dans l'intervalle +q, nous avons utilisé la fonction “polyfit” de Matlab appliquée a des
distributions aléatoires d’erreurs. D’abord, différents exemples de données aléatoires,
Vbacni,, sont générés selon des distributions gaussiennes de moyenne nulle et d’écart
types, lq, pour [ égal a 2/3, 1 et 2 comme montré a la Figure 2. 11. Ensuite, nous avons
approché chaque distribution par un polynéme de degré différent dont les coefficients
sont calculés a 'aide de la fonction “polyfit” de MATLAB. Les polyndmes calculés sont
ensuite évalués sur I'’ensemble représentatif des codes numériques a I'entrée des DACs
avec, S € [0,255]. Enfin, pour vérifier 'appartenance des points de la réponse non-idéale
modélisée dans l'intervalle d’erreurs +q souhaité, nous avons calculé la différence entre
les valeurs de la fonction de transfert idéale et la réponse non-idéale. D'une part, les
valeurs maximales et minimales de ces différences, représentées par INL,,,4, €t INL,in,
sont extraites et comparées a q. D'autre part, la fonction de densité de probabilité (PDF)
de ces différences est inspectée.

La Figure 2. 13 montre les variations de la densité de probabilité d'INL,,,, et d’'INL,,;, en
fonction de trois combinaisons del et d pour M et q égaux a 8 bits et 39,1 uV,
respectivement. Les résultats sont différents mais conduisent a des fonctions
polynomiales avec des erreurs INL limitées a +q. Cependant, pour! égal a 2/3,
'exécution du LC-ADC simultanément avec les calculs polynomiaux de degré 47 risque
d’engendrer des calculs intensifs donc une simulation lente. Une solution pour minimiser
le degré du polyndme requis est d'augmenter la valeur de [. En effet, plus [ est élevé, moins
élevé est le nombre de coefficients du polyndme et plus élevées sont les valeurs de ces
coefficients. Par conséquent, les courbes d'INL,,,, et d'INL,,;, convergent plus vite vers
les limites souhaitées, +q, et d diminue.

Les résultats de la Figure 2. 13 (c) a la Figure 2. 13 (f) confirment la validité de cette
solution pour minimiser la complexité du modele du DAC. Ainsi, le degré retenu pour
modéliser la fonction de transfert non-linéaire du DAC est égal a 8. En prenant [ égal a 2
et d égal a 8 et en supposant des comparateurs idéaux, nous avons effectué 30 simulations
du LC-ADC en modélisant le DAC par un polynome différent pendant chaque simulation.
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Figure 2. 13 Estimation du degré de la fonction polynomiale modélisant les DACs non-linéaires
pour trois valeurs de L

Les variations du SNR sont alors déterminées en fonction de 'erreur de non-linéarité

différentielle maximale due a chaque polynéme, |DNL|,,4, donnée par (E.2. 17) [132].

Voacyy,,,, S+1D- Voacyy,,,, ($)—q
q

IDNL| pax = max(

|> pour S € {S1,52}etS € [0,255] (E.2.17)

Les résultats de simulation, tels que présentés a la Figure 2. 14, montrent les variations
non-linéaires du SNR avec des dégradations entre 5 et 18.4 dB. Pour une dégradation
maximale de 18.4 dB, le SNR chute a 43.59 dB. L’ENOB est par conséquent équivalent a 7
bits et les performances du LC-ADC 8 bits sont alors similaires a un ADC uniforme de
résolution 7 bits.
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Figure 2. 14 Variations du SNR en fonction des erreurs de non-linéarité différentielle maximale
pour une erreur d’INL entre *q.
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En résumé, les dégradations du SNR peuvent aller jusqu’a 8.7 et 18.4 dB en présence des
erreurs d’offset et de non-linéarité, respectivement. Ces performances sont équivalentes
a un ENOB de 8.6 et 7 bits au lieu de 10 bits, respectivement. Apres avoir étudié les
variations du SNR en fonction des erreurs de la partie analogique pour le cas du signal
sinusoidal a une fréquence et une plage d’'amplitude proches de celles du signal ECG, nous
présentons dans la section suivante les résultats de dimensionnement et d’évaluation du
LC-ADC avec des signaux ECG.

2.4. Dimensionnement d’'un LC-ADC pour la numérisation d’'un
signal ECG

Les résultats obtenus jusqu’a présent pour un signal sinusoidal ont permis de valider
I'architecture du LC-ADC, de définir des parametres et de caractériser les variations du
SNR en fonction des erreurs dominantes de la partie analogique. Nous allons alors dans
ce qui suit faire le dimensionnement et la validation du LC-ADC pour la numérisation des
signaux ECG en utilisant le modele développé. Dans ce contexte, nous proposons deux
contributions. La premiere concerne une nouvelle méthodologie de dimensionnement
dépendante du signal ECG, inspirée des travaux d'Allier et al. [11]. Cette étape est cruciale
pour préserver les informations médicales de 'ECG. Notre méthodologie commence par
la simulation avec des signaux ECG modélisés a savoir des signaux normaux et
pathologiques. Elle concerne également l'extraction des parametres du LC-ADC en se
basant sur les variations d'amplitude et les variations de pente a cause d’arythmies
cardiaques qui ont un impact direct sur les formes d'onde de I'ECG. La deuxiéme
contribution concerne I'analyse des performances du LC-ADC en présence de |'erreur de
quantification du temps, puis aussi des erreurs des circuits analogiques avec une large
gamme de signaux ECG réels de caractéristiques tres différents. Nous démarrons cette
section par une discussion du choix du modele mathématique de 'ECG. Nous enchainons
par la suite par l'explication de la méthodologie de dimensionnement et les choix des
valeurs des différents parametres du LC-ADC. Finalement, les résultats de simulation du
LC-ADC sont présentés et discutés.

2.4.1. Modele mathématique d'un signal ECG

Pour éviter les bruits qui se trouvent généralement dans les enregistrements réels de
I'ECG et pour s’approcher de la précision d’un signal analogique en entrée du LC-ADC,
nous effectuons le dimensionnement en utilisant des signaux ECG modélisés et sur-
échantillonnés.

Pour justifier le choix de 'approche de modélisation de 'ECG, nous avons identifié trois
grandes familles qui résument les méthodes proposées dans la littérature en comparant
leur complexité et leur précision. La premieére et la plus complexe des familles est une des
plus anciennes techniques qui repose sur la modélisation macroscopique des propriétés
électriques du muscle cardiaque et du torse [143-144]. Cette technique vise a simuler
numériquement des signaux ECG afin de virtualiser des bases de données a usage médical
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par des experts. Malgré la haute précision des signaux générés qui sont inspirés du
fonctionnement électrique réel du cceur, cette approche est forcément complexe en
termes de calcul et maitrise des nombreux parametres macroscopiques du tissu
cardiaque qui different d’'un individu a un autre.

La deuxieme famille représente des techniques de modélisation a niveau plus haut dont
les parametres de départ sont ceux d’un signal ECG original comme I'amplitude etla durée
temporelle des ondes P, Q, R, S et T. Elle fait usage de fonctions mathématiques a
caractéristiques sont connues et qui présentent une ressemblance avec les formes
d’ondes du signal ECG. Parmi ces fonctions, nous citons les fonctions d’'Hermite utilisées
principalement pour modéliser le complexe QRS dans les traitements de classification.
Dans ce genre d’application, un ensemble de complexes QRS sont modélisés a partir de
caractéristiques médicales connues du signal ECG, auxquels les signaux acquis sont
comparés et classifiés [145].

De plus, il y a les fonctions polynomiales du quatrieme ordre, utilisées pour représenter
des données numérisées de I'ECG dans des applications de compression [146]. Compte
tenu des résultats dans [146], il a été montré que le stockage des coefficients des
polyndmes ont réduit de 98 % les ressources en mémoire occupées par les données
originales. Cependant, la qualité des signaux reconstruits est médiocre avec des mesures
del'erreur entre les signaux originaux et les signaux reconstruits qui sont comprises entre
16,94 % et 17,55 % sachant que cette erreur doit tendre vers 0 % avec une limite
maximale de 9 %. Dans la méme famille, nous identifions également les fonctions
gaussiennes [147], utilisées pour modéliser des signaux ECG sans et avec des phénomenes
cardiaques, comme la variation du rythme cardiaque, et des phénomenes physiologiques
accompagnant I'acquisition du signal, comme la tension artérielle et 'activité respiratoire.
Finalement, il y a les fonctions sinusoidales et triangulaires utilisées de facon combinée
[148], qui, malgré la simplicité de leurs équations, ont de faibles performances en termes
de précision de modélisation.

La troisieme famille concerne la modélisation par transformation comme par les
ondelettes, utilisée dans les applications de compression [149]. Comme la modélisation
polynomiale, le modele se construit en fonction du signal pré-numérisé. Dans nos travaux,
nous choisissons le modéle gaussien. D’'un c6té, cette approche permet d'obtenir des
modeles ECG réalistes en présence d’activités physiologiques. Cette approche est utile
pour notre application de modélisation des changements des caractéristiques du signal
ECG, dus aux arythmies cardiaques. D’un autre coté, la modélisation gaussienne couvre
I'ensemble des ondes du signal et elle ne nécessite pas l'utilisation de données pré-
numérisées. De plus, les parametres du modele sont prévisibles et aucune complexité de
calcul n'est détectée.

Le modele gaussien est une trajectoire tridimensionnelle dynamique décrite par les
coordonnées (x,y, z) autour d'un cercle unité défini dans le plan (x, y). Une forme d'onde
de 'ECG est obtenue par intégration d’'une combinaison linéaire de fonctions gaussiennes
au long de I'axe z comme décrit par (E.2. 18), ou Z est la dérivée premiere de z, i est'onde
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P, Q, R, S ou T du signal ECG, a4 et by; sont I'amplitude et 'écart-type de I'onde i,
respectivement. De plus, A@; est la position relative de i par rapport au pic R. Elle est
égale a (G)— G)gi)modZm oll © est équivalent a atan2(x,y) sachant que Qg4 est le
déplacement angulaire de I'onde i.

2
Z= - ie{mzl;‘&” agi00g;exp (— iig) -z (E.2. 18)
En utilisant le code MATLAB téléchargeable de la base de donnée Physionet [12], proposé
par les travaux de McSharry et al. dans [147], un signal ECG est généré a une fréquence 1
MHz par intégration de (E.2. 18) en utilisant les parametres d'un ECG normal et les
parametres du modele donnés dans le Tableau 1. 8 et le Tableau 2. 6, respectivement. Le
signal obtenu est donné a la Figure 2. 15. Il a une dynamique d'amplitude, une fréquence

maximale, F,,,, et une fréquence cardiaque égales a 1,92 mV, 25 Hz et 60 bpm,
respectivement.

Tableau 2. 6 Paramétres du modele gaussien utilisés pour générer un ECG normal.

P Q R S T
04 (°) -0.99 -0.09 0 -0.09 | 1.30
Ay 102 -1000 | 8150 | -1850 | 44
bgi 0.1 0.03 0.03 | 0.03 0.2
(X0, Y0, 20)) (0.05,0.05,0)

(*) : conditions initiales pour I'intégration

Amplitude (mV)

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6
Temps (s)

Figure 2. 15 Tracé du modéle d'un ECG normal.

Afin de minimiser la distorsion du signal ECG apres échantillonnage par le LC-ADC, nous
proposons dans la section suivante une méthodologie de dimensionnement en fonction
des caractéristiques intrinseques du signal ECG en utilisant le modele Gaussien de la

Figure 2. 15 mais aussi deux autres modeles pathologiques modifiés par rapport a ce
modele.
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2.4.2. Dimensionnement du LC-ADC pour numériser les signaux ECG

Afin de justifier la nécessité de faire un dimensionnement du LC-ADC adapté aux
spécifications du signal ECG, nous présentons les erreurs engendrées par mauvais choix
des parametres de dimensionnement avec I'exemple de signal ECG réel, “ecgcall5.edf ”
téléchargé de la base de donnée “Non-invasive fetal ECG” de I'archieve Physionet [12]. Le
dimensionnement est en effet basé sur le choix de la pleine échelle, PE, la résolution du
LC-ADC, M, le pas de quantification, g, la fréquence de I'horloge de référence, F,, et la
résolution du compteur, N. D’abord, la pleine échelle doit couvrir les variations de
I'amplitude des signaux ECG dans les conditions normales et pathologiques pour éviter
I'écrétage du signal. Ensuite, la fréquence du compteur doit étre assez élevée pour
minimiser le bruit de quantification tout en minimisant la consommation de puissance.

En effet, comme illustré dans la Figure 2. 16 (a), la quantification du temps signifie que
I'intervalle du temps, entre deux échantillons consécutifs est arrondi au multiple
supérieur le plus proche, kT,, de la période de I'horloge, ou k est un entier positif. En outre,
plus la fréquence de I'horloge est importante plus petite est 'erreur de quantification et
plus le SNR est important comme exprimé par (E.2. 3) [91]. Par ailleurs, étant donné que
la variation la plus rapide des signaux ECG est généralement localisée au niveau du
complexe QRS, un choix adéquat de la fréquence de I'horloge doit étre établi. Dans le cas
contraire, le choix d'une fréquence faible par rapport aux variations du complexe QRS
engendre |'écrétage du pic R, comme le montre la Figure 2. 16 (b).

N N ‘
E 2 Signal d'entrée du LC-ADC 2 F Signal original
—~ I | I E = Signal reconstruit
L1 O DomnéesensortiedulC-ADC 1.5 4 o 1F & Données en sortie du LC-ADC -|
: o
2o SVZE E 0L
21 : 0577 i ERa ‘ i
. 0 Intervalle 0.4 TI = kT < 0 0.3 0.6 0.8
Temps (s) Temps (s)
(a) Erreur de quantification. (b) Choix de F, faible.
N 2 ! Signaloriéinal SZ [ Signaloriéinal
\E, = Signal reconstruit ;E_, = Signal reconstruit
1 , : ] 1t , i ]
[} . ¢ Données en sortie du LC-ADC 5] ¢ Données en sortie du LC-ADC
o A °
g0 ‘ AT 1 g0 N——
75-1 ‘ | i ';._-1 r i ‘
< 0 0.3 0.6 0.6 < 0 0.3 0.6 0.8
Temps (s)
Temps (s)
(c) Choix de N faible. (d) Choix de q élevé.

Figure 2. 16 Erreurs systématiques liés aux mauvais choix des parameétres du LC-ADC.

Un autre parametre lié au compteur est sa résolution, N, qui peut engendrer le
débordement du compteur pendant les variations lentes des segments de I'ECG, ce qui
donne lieu a un décalage temporel dans le signal comme présenté a la Figure 2. 16 (c).
Finalement, le choix d’une faible valeur de M, par suite une grande valeur de g, réduit la
probabilité de détecter des événements de traversées de niveaux, comme illustré sur la
Figure 2. 16 (d). Cette erreur devrait étre évitée en particulier au niveau du complexe QRS,
qui est médicalement une forme d’onde tres significative de I'ECG. La résolution M doit
étre alors augmentée comme décrit dans (E.2. 1) en maintenant une pleine échelle
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supérieure a la plage de variation de l'amplitude des signaux ECG pour éviter leur
distorsion.

Les valeurs de M et g sont déterminées en mesurant la qualité des signaux reconstruits
apres numérisation par le LC-ADC et interpolation mais aussi en utilisant la condition sur
la fréquence d'échantillonnage moyenne dans (E.2. 19). En effet, la fréquence moyenne
d’échantillonnage, F,,, est évaluée par rapport a la largeur de la bande du signal ECG, F,,4,
pour vérifier la condition (E.2. 19) pour reconstruire des signaux échantillonnés de
maniere irréguliére dans le temps.

E, = 2F (E.2.19)

- max

Par ailleurs, la méthodologie de dimensionnement et d’évaluation du LC-ADC est donnée
a la Figure 2. 17. En effet, la distorsion introduite aux signaux originaux apres
échantillonnage et interpolation des données en sortie du LC-ADC est mesurée en utilisant
le rapport signal-sur-distorsion, S/D, donné par (E.2. 20), ou x est le vecteur de L,
échantillons qui représente le signal d'entrée, x est la moyenne de x et X est le signal
reconstruit [150]. En effet, I'analyse spectrale d'un signal ECG n'est pas facile a cause de
la présence de bruits dans sa bande passante [151]. De plus, les variations des formes
d'ondes du signal ECG, de leurs positions temporelles dans le cycle cardiaque et de la
fréquence cardiaque elle-méme modifient le contenu spectral de I'ECG [152]. Nous
utilisons donc le rapport S/D comme étant une métrique temporelle de mesure d’erreur
qui est largement utilisé dans les applications de traitement du signal ECG. Ainsi, dans
(E.2.20), L, x, X et & sont remplacés par Nyc—apc, Vons Von €t Vo,

Lg )2
Ynzi(x = %) E.2.20
S/D = 10log,, | =R=t"~2 ( )
Ls 2
Yo, (x — %)
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Figure 2. 17 Méthodologie de dimensionnement et d’évaluation du LC-ADC.

Par ailleurs, la deuxieme métrique temporelle, également tres utilisée avec les signaux
ECG est le PRD (Percentage Root-mean-square Difference en anglais). Les relations qui
relient le PRD au S/D sont données par (E.2. 21) [150]. En effet, dans les travaux de Zigel
et al. dans [150], il est montré qu’un signal ECG avec un PRD inférieur ou égal a 9 % apres
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traitement est médicalement interprétable par le médecin par une lecture sur papier
millimétré. De plus, avec un PRD inférieur a 2 % la qualité des signaux est considérée tres
bonne et les distorsions sont négligeables. Par conséquent, la relation (E.2. 21) implique
que les critéres exigeants un PRD maximal égal a 9 % et un PRD de 2 % sont équivalentes
a une valeur minimale du S/D égale a 21 dB et une valeur du S/D égale a 34 dB,

respectivement.

=S/D,,
{ PRD = 10720 (E.2.21)
S/D = —20log(0.01PRD)

Pour le choix de la méthode d’interpolation des données générées par le LC-ADC dans le
cas des signaux ECG et en suivant I'évaluation des performances des algorithmes de
reconstruction présentées au Tableau 2. 7 et a la Figure 2. 18, nous avons conclu que
'interpolation linéaire engendre l'erreur reconstruction la plus faible. Notamment,
l'interpolation par spline cubique introduit des oscillations indésirables autour des
segments de I'ECG, tel que le montre la Figure 2. 18. Les signaux sont ainsi reconstruits
par interpolation linéaire a la fréquence 10 kHz. Le choix de la fréquence de
reconstruction est motivé par les valeurs des fréquences d'échantillonnage utilisées pour
la numérisation des signaux ECG par des ADCs classiques [153]. Ce choix de fréquence de
reconstruction permet donc la comparaison du LC-ADC avec les ADCs classiques.

Tableau 2. 7 Valeurs du S/D pour les différents algorithmes de reconstruction.

Méthode d’interpolation | S/D (dB) PRD (%)
Spline cubique 12.3 24.3
Hermite 20.7 9.2
Linéaire 21.3 8.6
Au plus proche voisin 18.2 12.3
25
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Figure 2. 18 Comparaison des performances de quatre algorithmes de reconstruction pour la
reconstruction du signal ECG.

Apres détermination de la résolution du LC-ADC, les parametres de I'étage de suivi du
temps sont déterminés comme décrit dans la sous-section 2.2.3 a partir des conditions
des pentes (E.2. 6) et (E.2. 7). Pour répondre aux conditions (E.2. 6) et (E.2. 7),
représentées par la condition de pente maximale et la condition de pente minimale a la
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Figure 2. 17, deux modeéles de signaux ECG décrivant les arythmies cardiaques,
tachycardie et bradycardie, sont considérés pour déterminer les pentes maximale et
minimale, respectivement. En effet, ces pathologies modifient les pentes du signal ECG par
rapport a un signal normal. D'une part, la tachycardie a été identifiée comme étant une
arythmie trés commune qui augmente la pente maximale du complexe QRS [60].
Particulierement, la tachycardie supraventriculaire se caractérise par une fréquence
cardiaque pouvant atteindre 240 bpm engendrant un complexe QRS étroit de durée
inférieure a 0,12 s [60]. D'autre part, la bradycardie sinusale est généralement
accompagnée d'un rythme régulier et de formes normales des ondes P, QRS et T.
Cependant, la fréquence cardiaque peut étre aussi lente que 30 bpm. Ainsi, la bradycardie
sinusale produit des segments et des intervalles plus longs que pour un ECG normal. Elle
est donc modélisée pour estimer la pente minimale de I'ECG et donc la résolution
minimale du compteur.

Comme montrée dans la Figure 2. 17, la pleine échelle est le premier parametre du LC-
ADC. Selon les spécifications du standard CEI-60601-2-47 présentées dans [52], [53] et
[54], la dynamique du signal d’entrée d'un dispositif ambulatoire doit couvrir 8 mVpp.
Pour maintenir les performances du convertisseur en présence du bruit d’acquisition, la
dynamique du LC-ADC est augmentée a 10 mVpp. Le second parametre est la résolution.
Dans cette étape, le modeéle gaussien de 'ECG normal, donné a la Figure 2. 15, est utilisé.
Plusieurs simulations du modele LC-ADC ont été réalisées pour des résolutions, M, de 2 a
10 bits et des valeurs de N et F,, respectivement égales a 32 bits et 100 MHz en utilisant
le modele ECG. En effet, la résolution maximale est limitée a 10 bits pour éviter la
génération d’un plus grand nombre d'échantillons comparé a I'échantillonnage uniforme,
ce qui est strictement indésirable. De plus, les valeurs élevées de N et F, sont choisies pour
réduire les erreurs de quantification du temps.

Les résultats obtenus sont présentés a la Figure 2. 19. Comme le montre la Figure 2. 19
(a), pour une fréquence d’échantillonnage moyenne supérieure a 50 Hz, la résolution
minimale requise est égale a 6 bits. De plus, la qualité du signal reconstruit est calculée en
termes de S/D telle que présentée a la Figure 2. 19 (b) pour des fréquences de I'horloge
de référence, F,, allant de 10 kHz a 10 MHz. Etant donné qu'une faible consommation
d'énergie est requise pour l'acquisition de I'ECG, la plage de variation simulée de la
fréquence est maintenue en dessous de 10 MHz.

Des courbes de valeurs constantes sont observées lorsque F. varie. Cependant, une
augmentation minimale de 5.5 dB est observée pour une augmentation de 1 bit de M.
Comme la distorsion du signal dépend de la précision de I’échantillonnage et de la
précision de I'interpolation, la saturation du rapport S/D peut étre expliquée par le bruit
de reconstruction qui s’avere beaucoup plus important que le bruit de quantification du
temps. Par conséquent, la sensibilité du S/D aux variations de la fréquence de I'horloge
du compteur peut étre distinguée pour des résolutions plus élevées ou en améliorant
l'algorithme de reconstruction. Cette hypothese est confirmée par la courbe pour M égale
a 10 bits dans la Figure 2. 19 (b), ou une augmentation de 2,5 dB est observée lorsque
F. augmente de 10 kHza 1 MHz.
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Figure 2. 19 Conditions de reconstruction pour le choix de M pour un modeéle Gaussien d’'un ECG
normal.

Par ailleurs, la Figure 2. 19 (b) montre que le rapport S/D est supérieur a 21 dB lorsque
M est au moins égale a 7 bits. Il est autour de 20.1 dB pour une résolution égale a 6 bits et
varie entre 6.18 dB et 12 dB pour les résolutions entre 2 et 5 bits, respectivement. Ces
résultats montrent I'invalidité du choix d’une résolution égale a 6 bits, sélectionnée par la
condition sur la fréquence d’échantillonnage moyenne a la Figure 2. 19 (a). De plus, quand
M est égale a 7 bits, la qualité du signal est de 4.7 dB au-dela de la limite minimale, 21 dB
du S/D. Enfin, pour une résolution de 8 bits, un écart de 11 dB par rapport a la valeur
limite du §/D est observé. Donc, une marge de 3.7 dB est autorisée pour des erreurs
supplémentaires dont les effets sont négligeables par rapport a l'offset et les non-
linéarités. Ainsi, une résolution de 8 bits représente le choix optimal. En utilisant (E.2. 1),
le pas de quantification est égal a 39.1 uV.

Les autres étapes du dimensionnement du LC-ADC concernent les parametres, F. et N,
caractérisant le compteur. D'une part, pour déterminer la fréquence de I'horloge, un
nombre total de 140 enregistrements réels de 'ECG reflétant la tachycardie, disponibles
dans les bases de données “MIT-BIH arythmia” et “MIT-BIH malignant ventricular”, ont
été étudiés pour identifier les signaux avec les variations les plus rapides aux niveaux de
leurs complexes QRS. Par exemple, les enregistrements 104 et 209 ont des complexes QRS
de durées égales a 0.042 s et 0.053 s dans les intervalles de 310.466 s a 310.508 s et de
154.591 s a 154.644 s, respectivement. Leurs plages d'amplitude sont respectivement
égales a 1.97 mV et 1.66 mV. Le complexe QRS de I'enregistrement 104, donné sur la
Figure 2. 20 (a) est modélisé et échantillonné a 1 MHz. Sa pente maximale égale a 239.6
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mV /s, donne une fréquence d’horloge minimale autour de 6.144 kHz en appliquant (E.2.
6). En utilisant ces résultats, nous choisissons une valeur de F, égale a 10 kHz pour avoir
environ 4 kHz en dessus de la limite minimale et en donnant une marge de variation de
51 mV /s pour des augmentations supplémentaires de la pente maximale.
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(a) Modéle du complexe QRS reflétant la tachycardie.
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(b) Modéle ECG avec bradycardie.

Figure 2. 20 Modeles Gaussiens pour la représentation de la tachycardie et la bradycardie.

D’autre part, pour déterminer la résolution du compteur, un modele Gaussien
représentatif de la bradycardie sinusale a 30 bpm est généré en utilisant les mémes ondes
P, QRS et T avec la méme précision de 'axe temporel de 'ECG normal a l'exception de
segments plus longs. Le signal généré est donné dans la Figure 2. 20 (b). Sa pente minimale
est égale a 0.0962 mV /s. Ainsi, la résolution minimale du compteur est 12 bits en utilisant
(E.2.7) puis (E.2. 8). Par conséquent, les parametres de conception du LC-ADC par rapport
aux variations normales, rapides et lentes des signaux ECG sont résumés dans le Tableau
2.8.

Tableau 2. 8 Parametres de dimensionnement du LC-ADC.

Parametre Spécification
Pente maximale 290.6 mV/s
Pente minimale 0.0962 mV/s
Résolution du LC-ADC 8 bits
Pleine échelle +5mV
Quantum 39.1uVv
B , o 10 kHz pour le signal ECG
Fréquence de I'horloge de référence 500 kHz pour le signal sinusoidal

Résolution du compteur 12 bits

En utilisant les parametres du Tableau 2. 8, nous présentons dans la sous-section
suivante, les résultats de simulation du LC-ADC en termes de qualité de signaux ECG réels
apres échantillonnage et reconstruction.
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2.4.3. Analyse des performances du LC-ADC avec les signaux ECG

Dans le processus de validation du dimensionnement proposé, tel que décrit a la Figure
2. 17, nous avons sélectionné 75 signaux normaux et pathologiques de formes, de plages
d'amplitude et de fréquences tres différentes pour évaluer la robustesse du modele LC-
ADC contre les variations des formes d’ondes des signaux ECG et des erreurs des
composants analogiques. Les signaux sélectionnés, ont été téléchargés de différentes
bases de données de 'archive Physionet [12], tel que résumé au Tableau 2. 9. Le détail de
ces signaux est donné en Annexe A.

Tableau 2. 9 Description des types et nombres des signaux ECG utilisés pour simuler le modéle LC-

ADC.
Base de données Type de signaux ECG No-mbre
d’enregistrements
Apnea-ECG (apnea-ecg) Apnée 10
MIT-BIH arrythmia (mitdb) Bradycardie/Tachycardie 14
PTB diagnotic ECG (ptbdb) Infarctus du myocarde/Normal 17/6
Intracardiac atrial fibrillation (iafdb) Fibrillation atriale 10
Long-term ST (Istdb) Variations du segment ST 7
MIT-BIH atrial fibrillation (afdb) Fibrillation atriale 7
MGH-MF waveform (mghdb) Hypertrophie supraventriculaire 4
Plage de variation d’amplitude [0.7,5.15] mV
Plage de variation de la pente maximale [35.5,290.6] mV/s
Plage de variation de la pente minimale [0.13,5.14] mV /s

Avant de faire I'’échantillonnage par le LC-ADC, nous sur-échantillonnons ces signaux a la
fréquence 1 MHz pour modéliser des signaux analogiques [7,127]. Les résultats de
simulation du modele avec les parameétres de dimensionnement du Tableau 2. 8 et les
signaux du Tableau 2. 9, donnés a la Figure 2. 21 (a), montrent que le convertisseur LC-
ADC atteint des valeurs du S/D et du PRD qui varient de 23 dB a 38,52 dB et de 1,18 % a
7 %, respectivement. Ces valeurs refletent une bonne qualité des signaux apres
échantillonnage et reconstruction. De plus, la densité de distribution de ces valeurs,
donnée a la Figure 2. 21 (b), montre que 71 % des signaux convertis ont des S/Ds
supérieurs a 27 dB. Deux exemples de signaux, ECG40 qui est I'enregistrement avec la
valeur maximale du S/D et ECG36 avec un S/D plus faible égal a 29.87 dB, sont illustrés
dans la Figure 2. 22 (a) et la Figure 2. 22 (b), respectivement. Les tracés des deux signaux
reconstruits ne montrent ni une distorsion remarquable au niveau des complexes QRS, ni
un décalage par rapport aux formes d'ondes originales.

Cependant, nous avons constateé I'existence de 5 signaux ECG dont les valeurs du S/D sont
de seulement 2 a 3 dB supérieures a la valeur minimale. En effet, leurs plages d'amplitude
sont 10 fois plus petites que la pleine échelle du LC-ADC. Ils ont des valeurs de pentes
maximales proches, a I'exception du signal ECG31. Le signal ECG68, avec un S/D égal a
23.09 dB et la plage d'amplitude la plus faible, est représenté a la Figure 2. 23, ou nous
remarquons que les positions temporelles des ondes P, QRS et T ainsi que leurs durées
sont correctement reconstruites mais certaines de leurs formes sont distordues. D'un
cOté, les segments ou le niveau de bruit est élevé ne sont pas correctement reconstruits
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comme indiqué dans les sections agrandies (1) et (2). Cette distorsion est tolérée et peut
étre considérée comme une atténuation du bruit. D'un autre coté, les ondes R et T sont
tronquées comme indiquées dans les sections agrandies (3) et (4). Ce type de distorsion
peut étre atténué en amplifiant les signaux dont I'amplitude est faible en amont du LC-

ADC al'aide d'un amplificateur a faible bruit et a gain variable [154].
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Figure 2. 21 Résultats de simulation du modéle LC-ADC en utilisant 75 enregistrements d’ECGs
réels.
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Figure 2. 22 Deux exemples de signaux ECG avant et aprés échantillonnage et reconstruction.

Par conséquent, en respectant la condition sur la valeur de la pente maximale, 290.6 mV /s
acceptable a I'entrée du LC-ADC, les cinq signaux avec des S/D inférieurs a 24 dB sont
décrits dans le Tableau 2. 10 ont été amplifiés avec un gain allant jusqu'a 6 dB a
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I'exception du signal ECG31 qui a été amplifié de 2 dB uniquement. Ainsi, les nouvelles
valeurs du S/D et du PRD apres amplification, échantillonnage et reconstruction, varient
de 27 dB a 36.77 dB et de 1.45 % a 4.46 %, respectivement. Par suite, 77.33 % des 75
signaux convertis ont des rapports S/D qui sont au moins 6 dB supérieurs a la limite
minimale de 21 dB.
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Figure 2. 23 Distorsions dans le signal ECG68 dues a sa faible dynamique d'amplitude et au bruit.

Tableau 2. 10 Signaux ECG ayant les plus faibles valeurs du S/D par simulation du LC-ADC avec
erreur de quantification du temps uniquement.

. Base de , Dynamique Pente minimale
Signal donnée Type d’ECG (mv) (mv/s) S/D (dB) | PRD (%)
ECG24 tbdb Infarctus du 0.86 97.65 23.0 7.0
EcG31 | P myocarde 1.08 181.0 23.0 7.0
. Fibrillation
ECGAS iafdb artérielle 0.74 65.14 23.97 6.33
Maladie coronaire/
ECG52 Istdb Hypertension 1.20 78.12 23.55 6.64
ECG68 ptbdb Normal 0.68 68.10 23.09 7.0

Les résultats présentés jusque-la ont été obtenus par simulation du LC-ADC sans modéles
d’erreurs. Les distorsions relevées sont donc dues a l'erreur systématique de
quantification du temps et a '’erreur de reconstruction uniquement.

2.4.4. Analyse des performances du LC-ADC avec les signaux ECG en
présence des erreurs des composants analogiques

Dans cette section, nous allons analyser les performances du modele LC-ADC en activant
les modeles des erreurs des composants analogiques et en partant de signaux ECG réels
avec des valeurs S/D différentes. Ainsi, les signaux sélectionnés sont résumés dans le
Tableau 2. 11. En supposant un modele idéal pour les DACs, les tensions d’offset ajoutées
aux deux comparateurs varient entre 0 IV et 9.8 uV, soit 25 % du pas de quantification, g.
Nous résumons dans le Tableau 2. 12 les dégradations maximales du rapport S/D et son
équivalent PRD, qui ont été obtenues pour les valeurs les plus élevées des tensions
d’offset. Dans tous les cas étudiés, une bonne qualité de signal est maintenue avec des
valeurs du S/D et du PRD allant de 23.74 dB a 34.47 dB et de 1.89 % a 6.5 %,
respectivement, quelle que soit la valeur simulée de la tension d’offset.

65



Tableau 2. 11 Signaux ECG sélectionnés pour évaluer le LC-ADC en présence des erreurs des

composants analogiques.

Signal 33;‘;‘;‘: Type d’ECG S/D (dB) | PRD (%)
ECG3 A 31.50 2.66
ECG9Y phea-ecg Apnea 34.50 1.88
ECG27 Ptbdb Infarctus du myocarde 25.50 5.30
ECG42 lafdb Fibrillation artérielle 36.93 1.42
ECG52 Lstdb Maladie 36.77 (apres 145
coronaire/Hypertension amplification)
ECG63 Ptbdb Normal 28.50 3.76

Tableau 2. 12 Résultats de simulation du LC-ADC en présence d’une tension d’offset égale a 0.25 q

dans les deux comparateurs.

Signal s/D (dB) Dégradation du PRD (%) Dégradation du
S/D (dB) PRD (%)
ECG3 29.05 2.45 3.53 0.87
ECG9 32.85 1.65 2.27 0.39
ECG27 23.74 1.76 6.50 1.20
ECG42 34.47 2.46 1.89 0.47
ECG52 32.58 4.19 2.35 0.90
ECG63 26.09 2.41 496 1.20

En particulier, 'analyse de la qualité du signal reconstruit, ECG52, ayant la valeur
maximale de dégradation égale a 4.19 dB, montre que les erreurs d’offset ont introduit
des distorsions au niveau des segments et des pics des ondes Q, S et T, tels que le montre
la Figure 2. 24 (a). Néanmoins, méme avec une tension d’offset de 0.25 g, nous pouvons
vérifier que le signal ECG52 reste médicalement compréhensible avec une représentation
sur papier millimétré inchangée et un PRD inférieur a la valeur limite de 9 %. Par ailleurs,
toujours avec le signal ECG52, les variations du S/D en fonction de I'erreur d’offset
montrent une diminution maximale de 0.78 dB du rapport S/D suite a une augmentation
de 0.025 g de l'erreur d’offset entre 0 Vet 0.25 g. Ces variations sont données a la Figure
2.24 (b).

La deuxieme étape de I’évaluation du modele du LC-ADC est la simulation avec injection
des erreurs de non-linéarités des DACs en supposant des comparateurs idéaux. Afin
d’analyser I'impact de ces erreurs sur les performances du LC-ADC, nous calculons le
rapport S/D et le PRD équivalent en fonction de l'erreur de non-linéarité différentielle
maximale, |DNL|,,,,. Comme expliqué dans la sous-section 2.3.1, nous décrivons la
réponse non-idéale du DAC par une fonction polynomiale de degré, d, qui génere des
erreurs d’amplitude dans 'intervalle +mgq par rapport aux valeurs idéales, ou m est fixé
a 1 conformément a la plage de variation de I'INL dans les circuits réels [140-142].

Puisque le polyn6me modélisant le DAC n’est pas unique, la qualité d’'un méme signal peut
changer d’'un polynéme a un autre. Par suite, pour chaque signal ECG du Tableau 2. 11, 10
simulations sont faites avec 10 polyndmes de degré 8, assurant des erreurs de non-
linéarité dans l'intervalle désiré mais des coefficients différents. Ainsi, nous améliorons
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notre vision sur les dégradations possibles de la qualité du signal. Le Tableau 2. 13 résume
les dégradations maximales du S/D pour chaque signal par rapport aux résultats obtenu
avec le modeéle LC-ADC avec uniquement 'erreur de quantification du temps.
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Figure 2. 24 Résultats de simulation du LC-ADC avec une tension d'offset des comparateurs pour le
cas du signal ECG52.

Tableau 2. 13 Résultats de simulation du LC-ADC en présence des erreurs de non-linéarité dans
I'intervalle +q.

. Dégradation Dégradationdu | |[DNL|,,,, (mV)

Signal | S/D (dB) du S/D (dB) PRD (%) PRD (%)

ECG3 27.30 4.20 4.30 1.64 0.182 g
ECG9 25.17 9.33 5.51 3.63 0.159 ¢q
ECG27 20.11 5.39 9.87 4.47 0.182 g
ECG42 32.50 4.43 2.37 0.95 0.36 g
ECG52 31.35 5.42 2.70 1.25 0.182 g
ECG63 21.54 6.96 8.37 4.61 0.182 g

En effet, les dégradations du S/D varient de 4.2 dB a 9.33 dB, équivalents a des
dégradations du PRD de 0.95 % et 4.61 % pour |DNL| ., inférieur a 0.36 q. Un seul signal
ECG a presque atteint la mauvaise qualité avec un S/D environ 1 dB en-dessous de la
limite minimale de S/D et une valeur de PRD légerement supérieure a 9 %.

D’apres les résultats de simulation du LC-ADC avec les modeles définis des erreurs de la
partie analogique, nous remarquons que les erreurs de non-linéarité ont un effet plus
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important sur la précision d'échantillonnage du LC-ADC que les tensions d’offset dans les
comparateurs. En fait, il est montré qu’en considérant uniquement les non-linéarités des
DACs avec la quantification du temps comme sources d’erreurs dans le modele du LC-ADC,
la dégradation du S/D atteint 9.33 dB. Par ailleurs, selon les datasheets des DACs
commercialisés de type CMOS a résolutions entre 8 et 16 bits [140-142], la valeur de
|IDNL|pnqx €st généralement inférieure a 0.15 q. Par conséquent, nous pouvons conclure,
selon les résultats du Tableau 2. 13, que les erreurs des non-linéarités telles que |DNL|,,,qx
soit inférieure a 0,15 g, engendrent un rapport S/D supérieur a 21 dB reflétant ainsi des
signaux ECG de bonne qualité.

2.5. Conclusion

L’objectif des travaux présentés dans ce chapitre est la mise en ceuvre de la technique
d’échantillonnage par traversée de niveau pour la numérisation des signaux ECG. Dans ce
cadre, une étude détaillée de I'architecture du convertisseur LC-ADC a fenétre flottante a
été proposée. Nous avons réussi au terme de notre étude a apporter trois contributions
significatives, par rapport aux travaux antérieurs, concernant la modélisation, le
dimensionnement et I'analyse des performances du LC-ADC.

La premiére contribution est la proposition d’'un modele structurel développé du LC-ADC
a fenétre flottante dans MATLAB/SIMULINK. Ce modele constitue une brique de base
dans nos travaux de recherche permettant de valider la description en blocs du
convertisseur, de vérifier la robustesse du dimensionnement et d’anticiper les distorsions
possibles suite a des erreurs ou des variations des parametres intrinseques du signal ECG.
Notre deuxiéme contribution concerne I'établissement d'une méthodologie de
dimensionnement et d’évaluation du convertisseur LC-ADC. D’un cO6té, grace a la
définition de conditions pour le choix des parametres du convertisseur, nous minimisons
le risque de distorsions liées a des mauvais choix. D’un autre c6té, nous montrons que les
choix appropriés de ces parametres dépendent fortement des caractéristiques de 'ECG
normal mais aussi de ceux avec arythmie. Par ailleurs, notre méthodologie de
dimensionnement est complétée par des simulations exhaustives avec différents signaux
ECG réels pour valider la robustesse du dimensionnement proposé. Globalement, ces trois
contributions permettent de garantir une bonne qualité des signaux reconstruits apres
échantillonnage par traversée de niveaux mais aussi elles réduisent considérablement le
temps de la conception du circuit LC-ADC. Finalement, la troisieme contribution concerne
la modélisation comportementale des erreurs des composants analogiques en les
intégrant au modele structurel du LC-ADC. Les plages de variations adoptées dans les
simulations sont conformes a des valeurs relatives a des circuits CMOS commercialisés.
Cette étude a permis d’analyser I'impact des erreurs sur la qualité du signal.

En conclusion, notre étude a abouti a un LC-ADC a 8 bits avec un compteur 12 bits dont la
fréquence est reconfigurable selon la nature du signal d’entrée, soit 10 kHz pour le signal
ECG et 500 kHz pour le signal sinusoidal. En présence de 'erreur de quantification du
temps uniquement, 100 % des 75 signaux testés sont de bonne qualité. En appliquant des
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erreurs d’offset entre 0 VV et 25 % de q ou des erreurs de non-linéarité intégrale entre —q
et +q, malgré les distorsions détectées, une bonne qualité des signaux est conservée
permettant ainsi une lecture compréhensible par le médecin.

Ces résultats de modélisation promoteurs nous motivent pour évaluer I'apport de
compression de notre LC-ADC au chapitre 3 en utilisant les parametres de
dimensionnement choisis. Nous allons nous intéresser aussi a I'exploration de techniques
de compression post-LC-ADC. Pour ce faire, nous continuons dans le chapitre suivant,
avec 'approche de modélisation dans MATLAB et les simulations avec des signaux ECG
réels pour tester la compression des données en sortie du LC-ADC.
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Chapitre 3. Etude de l'opportunité de la compression
apres numérisation du signal ECG par un LC-ADC

3.1. Introduction

Les résultats du chapitre précédent ont permis de définir un dimensionnement du LC-
ADC permettant la mise en ceuvre de I’échantillonnage par traversée de niveaux pour la
numérisation des signaux ECG normaux et pathologiques. En définissant un modele de
validation et une métrologie d’analyse, nous avons évalué les performances du LC-ADC en
fonction des caractéristiques intrinseques du signal ECG, de 'erreur de quantification du
temps, de l'offset des comparateurs et des non-linéarités des DACs. En observant les
résultats de simulation obtenus jusque-la, nous constatons que le LC-ADC, outre la
numérisation, permet de compresser le signal ECG en ne capturant que les informations
pertinentes. L’objectif de ce chapitre est alors d’étudier la compressibilité des signaux a la
sortie du LC-ADC dans le but de définir un étage de compression a adjoindre a I'étage de
numérisation.

Ce travail nécessite d’effectuer une recherche bibliographique pour identifier les
techniques de compression les plus couramment utilisées avec les signaux ECG
uniformément échantillonnés. Il est également important de définir une méthodologie
d’étude de compression en fonction des techniques de compression présélectionnées et
enfin d’évaluer I'apport de compression supplémentaire a la compression intrinséque du
LC-ADC.

Nous commencons alors ce chapitre par I’évaluation de I'apport de compression du LC-
ADC. Nous considérons dans notre évaluation la comparaison avec les volumes de
données générés par des ADCs uniformes. Puis, nous présentons I'état de l'art des
méthodes de compression les plus utilisées en portant notre intérét sur les méthodes
s’appuyant sur la parcimonie du signal ECG. La deuxieme section de ce chapitre est
consacrée a la définition d’'une méthodologie d’étude de compression par transformée en
ondelettes suivie par la discussion du choix de la meilleure ondelette en termes de PRD
et de taux de compression, CR. Nous nous intéressons dans la derniere section a I’étude
de compression par interpolation polynomiale et nous concluons par une discussion des
résultats de compression par rapport a la compression intrinseque du LC-ADC.
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3.2. Etude de lopportunité de la compression apres
numérisation du signal ECG par un LC-ADC

L’objectif des travaux conduits dans le cadre de cette these est la réduction du volume
énorme de données numérisées de 'ECG par rapport a une acquisition classique. Pour
répondre a cette problématique, nous nous sommes intéressés dans le cadre de la
numérisation par le LC-ADC au prélevement de I'information pertinente en ignorant les
variations non-significatives du signal. La Figure 3. 1 montre le schéma fonctionnel
simplifié d'un systeme d'acquisition cardiaque incorporant le LC-ADC et un bloc de
compression supplémentaire pour une acquisition en temps réel et une reconstruction
sur un terminal distant. Le LC-ADC effectue des acquisitions compressées des signaux
analogiques. De plus, I'étape de compression numérique, aussi cadencée a 'activité du
signal, réduit le volume des données numériques, (Echantillon, Intervalle), issues du LC-
ADC. Apres le codage canal, la transmission radio et le décodage canal, le bloc de
reconstruction numérique effectue une décompression du signal puis une interpolation
pour récupérer les échantillons uniformes. L'unité de contréle gere le bloc de
reconstruction numérique.

Front-end analogique Etage d’acquisition comprimée de I'ECG

N )
63—% LC-ADC Compression ,
—> numerique i

Amplificateur

Electrode

Emetteur-
‘ récepteur RF

17# Unité de controle

Interface Homme-Machine pour J
affichage des données
biomédicales

‘1 Reconstruction numérique ‘

Etage de reconstruction en offline

Figure 3. 1 Schéma fonctionnel du systéme d’acquisition cardiaque.

Nous proposons alors, dans la suite, de mesurer le taux de compression du LC-ADC en
utilisant le modele proposé dans le deuxieme chapitre. Ensuite, et apres mise en évidence
de la propriété de parcimonie du signal ECG dans le premier chapitre, nous présentons
les techniques classiques de compression en identifiant les méthodes tirant profit de cette
propriété. Par ailleurs, pour alléger les notations dans le reste du manuscrit, nous
remplacons (Echantillon, Intervalle) par (ECG, TI), respectivement.

3.2.1. Etude del’apport de compression du LC-ADC

Des simulations ont été effectuées en utilisant les 75 enregistrements réels des signaux
ECG provenant de la base de données Physionet. Les caractéristiques des ADCs uniformes
utilisés pour numériser ces signaux sont données au Tableau A. 1 de I'’Annexe A. Les
performances de compression du LC-ADC sont évaluées en fonction de la résolution, M,
qui définit le pas de quantification et donc le nombre de traversées de niveaux détectées
pour un signal donné. Ainsi, le modele LC-ADC est simulé avec des résolutions allant de 8
a 10 bits [155]. Ces valeurs sont typiques pour la quantification de I'amplitude de I'ECG et
aboutissent généralement a une bonne qualité du signal apres reconstruction
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[5,100-101]. La pleine échelle du LC-ADC est fixée a 10 mV. La fréquence de I'horloge du
compteur, F,, est fixée a 10 kHz pour le LC-ADC 8 bits et a 20 kHz pour les LC-ADCs a 9 et
10 bits. Finalement, la résolution du compteur, N, est fixée a 12 bits pour le LC-ADC a 8
bits et a 14 bits pour les deux autres. Ces choix sont faits pour éviter l'erreur de
compression de I'axe du temps en respectant la condition (E.2. 7). Les simulations sont
effectuées sur une période ou plus de chaque signal contenant une onde P suivie d'un
complexe QRS puis une onde T comme présentée a la Figure 3. 2. Pour modéliser des
signaux analogiques, les signaux sont sur-échantillonnés a la fréquence 1 MHz a I'entrée
du LC-ADC.

1.5

T
‘—Signal original

¢ q |_¢ Données en sortie du LC-ADC
1

N
é Echantillon N,c.4pc
L}
= 0.5 | 1eréchantillon T
B
g
< 9 P
0.5 : ‘ ‘
0 0.1 0.4 0.5 0.6
fo TI;| T.XTI, Tex TINLC-AQC
NLC7ADC
YT,
2 _pT

Figure 3. 2 Signal ECG échantillonné par le LC-ADC.

Pour une durée donnée du signal ECG, DT, les performances de compression du LC-ADC
sont comparées a celles des ADCs classiques en termes de fréquence d'échantillonnage
moyenne, F,, et de taux de compression, CR;._4pc, donnés dans (E.3. 1) et (E.3. 2),
respectivement, ou m est la résolution de I’ADC classique, M est la résolution du LC-ADC,
N est la résolution du compteur dans le LC-ADC, N4p. est le nombre d'échantillons
générés par I’ADC au bout de la durée DT et N;_4pc est le nombre d'échantillons générés
par le LC-ADC pendant la méme durée DT.

-1

1 Npc-apc
Fo=— z TI. (E3.1)
"™\ Nyc-apc-Fe — '
mNypc — (M + N)Npc_apc (E3.2)
CRic-apc = mN
apc

Les variations du taux de compression, CR;_4pc¢, et de la fréquence moyenne, F,,, sont
respectivement représentées a la Figure 3. 3 et la Figure 3. 4. Certes, les résultats sont
différents d'un ECG a un autre puisque le nombre d'échantillons générés par le LC-ADC
dépend de la plage d'amplitude et de la fréquence du signal. De plus, puisque la
numeérisation se fait selon les traversées par rapport aux niveaux de références, le taux de
compression décroit avec la résolution M et avec la décroissance du nombre
d'échantillons en sortie du LC-ADC qui s’en suit.
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Figure 3. 3 Variations du taux de compression pour différents signaux ECG, résolutions du
compteur et résolutions du LC-ADC.
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Figure 3. 4 Variations de la fréquence moyenne d’échantillonnage pour différents signaux ECG,
résolutions du compteur et résolutions du LC-ADC.

A partir des résultats de la Figure 3. 3, nous constatons que les LC-ADCs a 8 et 9 bits
permettent d’atteindre des taux de compression jusqu'a 81 % et 58.8 %, respectivement.
Par ailleurs, comme illustré a la Figure 3. 4, pour ces deux résolutions et pour les signaux
ECG qui ont été compressé, les fréquences moyennes d’échantillonnage des LC-ADC a 8 et
9 bits sont plus faibles par rapport aux fréquences des ADCs classiques. Avec ces deux
configurations, la fréquence d'échantillonnage moyenne du LC-ADC est au moins la moitié
de la fréquence d'échantillonnage de ’ADC uniforme. Cependant, avec la résolution 10
bits, dans 97.33 % des cas, aucune compression n'est réalisée. Pour le cas des deux
signaux qui ont été compressé, ECG30 et ECG62, le taux de compression ne dépasse pas
12.8 %.

De plus, avec les trois configurations du LC-ADC, nous remarquons que dans certains cas,
comme pour les signaux ECG1 a ECG10 et ECG50 a ECG61 par exemple, le taux de
compression est nul car plus d'échantillons sont générés avec le LC-ADC qu'avec ’ADC
uniforme. En effet, tel que le montre la Figure 3. 4, la fréquence moyenne du LC-ADC est
comparée par rapport des fréquences d’échantillonnages d’ADCs uniformes qui sont
inférieures ou égales a 400 Hz. Ces fréquences sont tres faibles par rapport a la bande 200
Hz du signal ECG mais aussi par rapport aux fréquences d’échantillonnage relevées dans
la littérature et dans le commerce qui varient entre un minimum de 512 Hz et un
maximum de 2 MHz tel que le montre le Tableau 1. 10, le Tableau 1. 11, le Tableau 1. 12
et le Tableau 1. 13.
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En résumé, nous pouvons déduire que le nombre de bits en sortie du LC-ADC dépend de
la résolution, M, qui définit le nombre des niveaux de références et de la résolution du
compteur, N, qui est obligatoirement choisie de fagon a éviter le débordement du
compteur dans les intervalles de I'ECG a faible variation. De plus, I'échantillonnage du
complexe QRS, qui comporte I'onde R a fréquence et amplitude maximales dans I'ECG,
augmente l'activité du LC-ADC. En effet, dans la Figure 3. 2, 66,6 % des échantillons
générés par le LC-ADC sont représentatifs du complexe QRS pour un exemple d'un LC-
ADC a 3 bits donc avec 8 niveaux de références. Ainsi, dans les régions a pente élevée,
comme le complexe QRS, plus la résolution M augmente, plus important est le nombre de
traversées de niveaux détectées, plus le CR ;-_spc diminue. Le volume de données
générés peut alors dépasser celui généré par un ADC classique et aucune compression ne
serait réalisée, comme pour le cas du LC-ADC avec une résolution de 10 bits.

Finalement, la conclusion la plus importante que nous pouvons faire a partir de ces
simulations est l'utilité du LC-ADC dimensionné en chapitre 2 car nos choix de la pleine
échelle 10 mV, la résolution 8 bits du LC-ADC et la résolution 12 bits du compteur ont
permis d’atteindre non-seulement une bonne qualité des signaux numérisés mais aussi
des taux de compression de 'ordre 81 % et d’atténuer la fréquence d’échantillonnage
moyenne jusqu’a 25 % de la fréquence d'un ADC uniforme.

Outre l'acquisition et la compression intrinseque du LC-ADC, une compression
supplémentaire est nécessaire pour augmenter le taux de compression. Pour définir
I'étage de compression numérique présenté a la Figure 3. 1, nous nous inspirons des
méthodes de compression classiques les plus couramment utilisées avec les signaux ECG
uniformément échantillonnés. Nous détaillons alors dans la sous-section suivante, 1’état
de I'art de ces méthodes.

3.2.2. Etatdel'art des méthodes de compressions classiques

La compression du signal ECG a connu des avancées fondamentales dans les dernieres
décennies, marquées par l'expansion du marché des technologies d’acquisition et de
communication de I'activité cardiaque a distance. Dans ce domaine, les chercheurs ciblent
'efficacité de la compression et la préservation de l'information médicale. En effet,
|'efficacité d'une technique de compression est mesurée en termes du taux de
compression, du temps d'exécution et du traitement requis pour la compression et la
reconstruction des données, la complexité de ces traitements numériques mais aussi en
termes de I'erreur de compression a travers le calcul du PRD [8,156-157].

Les techniques de compression sont classées en techniques sans perte, a I'issu desquelles
les données compressées sont reconstruites pour représenter rigoureusement le signal
original et d’autres techniques avec perte, grace auxquelles les rapports de compression
sont augmentés au détriment de l'introduction d’'une erreur sur la qualité du signal [9].
En fonction du traitement de données effectué, ces deux catégories regroupent trois
familles de techniques différentes qui sont la compression directe, la compression par
transformation et la compression par extraction de parametres [158].
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La premiére famille des techniques de compression s’effectue en analysant directement
le signal ECG pour détecter les redondances [159]. Parmi ces techniques nous citons la
méthode de CORTES (the coordinate reduction time encoding system) et la méthode AZTEC
(the amplitude zone time epoch coding) [160]. Pendant les deux dernieres décennies,
I'application de ces méthodes directement sur le signal ECG a quasiment disparue.
D’autres méthodes directes plus récentes sont actuellement utilisées a la suite d’'une
compression par transformation pour augmenter le taux de compression en hiérarchisant
I'information avec des algorithmes de tri comme le codage SPITH (set partitioning in
hierarchical trees), le codage par arbre EZW (embedded zero tree wavelet) et le codage
MEZW (modified embedded zero tree wavelet) [8,87].

La deuxiéme famille des techniques de compression s’effectue par décomposition du
signal original en combinaison linéaire de fonctions particulieres. S’en suivent ensuite les
étapes de quantification et de compression supplémentaire en utilisant l'une des
techniques directes suscitées [8,87]. Ces transformations sont développées en utilisant la
transformée en cosinus discrete (DCT, Discrete Cosine Transform) [78], la transformée en
ondelettes discrete (DWT, Discrete Wavelet Transform) [157] et la décomposition
empirique modale (EMD, Empirical mode decomposition). En effet, dans [78], les auteurs
utilisent la DCT pour stocker les coefficients calculés au lieu du signal ECG. De plus, ils
définissent une méthode de sélection adaptative du nombre de coefficients a retenir en
fonction de la distribution de I'énergie spectrale des signaux ECG. Dans [157], les données
a compresser sont d’abord décomposées en valeurs singulieres puis décomposées en
ondelettes. Les coefficients a stocker sont aussi sélectionnés de facon adaptative. Pour ce
faire, des prétraitements sont requis comme la normalisation de la période de 'ECG, la
suppression de la valeur moyenne du signal suivie par le filtrage et la segmentation.

Quant a la troisieme famille des techniques de compression, elle utilise le concept
d'extraction d'une série de parametres a partir des données originales. Les parametres
dégagés caractérisent par exemple I'amplitude, la durée ou la forme du signal. Ils sont
ensuite utilisés pour classifier des portions du signal selon une connaissance au préalable.
Pour faciliter ces traitements, la période de I'ECG est généralement normalisée, les
données sont segmentées, et les ondes comme le complexe QRS sont détectées [156]. Dans
cette famille, nous pouvons citer les travaux dans [156] qui, apres détection des
parametres du signal, font 'allocation des bits pour la compression en se basant sur le
calcul de la déviation standard a partir de données ECG segmentées. Un deuxieme
exemple de cette famille couvre les méthodes de prédiction [6]. En effet, un prédicteur
d’ordre 1 ou 2 prend en entrée le signal a compresser et génére en sortie un résultat de
prédiction qui est ensuite comparé a linformation la plus proche. L'erreur de
comparaison est ensuite stockée. Un troisieme exemple est la compression par réseaux
de neurones multicouches [161-162]. Les données a compresser sont reliées a la couche
d’entrée. A chacune de ces entrées est associé un poids. Les neurones de la couche
intermédiaire, reliées a la couche d’entrée et la couche de sortie, forment une couche
cachée. Quant a elles, les neurones de cette couche ajustent les poids entre elles et les
neurones de la couche d'entrée. Il est ainsi possible d'extraire I'information caractérisant
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I'ECG et de I'exprimer comme information dans les neurones de sortie. Par ailleurs, a la
suite de ces techniques, un codage supplémentaire peut étre effectué comme le codage
statistique a savoir le codage de Huffman et le codage arithmétique. Le codage statistique
exploite le fait que la probabilité d'occurrence des échantillons n’est pas la méme. Ainsi,
les codes les plus courts sont affectés aux échantillons les plus fréquents et les codes les
plus longs sont affectés aux échantillons d’occurrences rares [6].

Nous présentons dans le Tableau 3. 1, I'état de I'art des méthodes de compression par
transformation, par extraction des parametres mais aussi les méthodes hybrides. Ces
dernieres représentent les méthodes par transformation, notamment en utilisant une
transformée en ondelettes, suivie par une méthode de compression directe [8,71,87].
Certes, en termes de complexité de traitement, certaines méthodes nécessitent des
prétraitements comme la normalisation de la période des signaux ECG, le filtrage et la
segmentation [157,162], mais, nous nous intéressons dans le cadre de nos travaux a la
releve des performances de ces méthodes en termes de PRD et de taux de compression,
CR, uniquement.

Tableau 3. 1 Etat de I'art des méthodes de compression des signaux ECG entre 2013 et 2018.

Méthode de . .
compression Travaux CR (%) PRD (%) Signaux testés
B ded ée MIT-BIH
[78]-2015 7816296 | 0.5329.68 .
Par transformation = daI;jr y ,m;lIT -
. R ase de donnée -
[157]-2016 74.50 3 66.9 0.73a3.44 arrhythmia
[6]-2013 61 - Base de donnée MIT-BIH
Par extraction de [156]-2016 91 3.27 Base de donnée PTB Diagnostic
arameétres -
p [162]-2015 i 3 Base de donpee MIMIC II
(un signal)
B ded ée MIT-BIH ECG
[87]-2017 95.40 9 e e
ompression Test
. . Base de donnée MIT-BIH
Méthode de [8]-2018 73296.8 2a5 arrhythmia
compression hybrides Base de d “c MIT-BIH
[71]-2015 | 93.8498.6 | 9.18232.19 ase de connge
arrhythmia
B ded ée MIT-BIH
[88]-2015 | 93.3298.7 4310 ase de connge
arrhythmia

() erreur quadratique

Selon I'état de I'art présenté au Tableau 3. 1, les méthodes classiques comme la méthode
de CORTES (the Coordinate Reduction Time Encoding System) et la méthode AZTEC (the
Amplitude Zone Time Epoch Coding), ont quasiment disparues. Les méthodes directes les
plus récentes, comme la méthode SPIHT, sont plutot utilisées pour coder les coefficients
de la transformation en ondelettes ou les fonctions de fourrier et non pas directement les
données ECG. Le développement de ces types de méthodes de compression a permis
d’atteindre des taux de compression entre 61 % et 96 % pour des PRD inférieurs a 9 %.
Par ailleurs, nous remarquons que la majorité de ces résultats sont relatifs aux signaux de
la base de données MIT-BIH arrhytmia.

Vu les petites valeurs que peut avoir le PRD et le grand taux de compression [157], la
transformée en ondelettes est un outil puissant dans le traitement et la compression du
signal ECG échantillonné par un ADC classique s’appuyant sur la parcimonie du signal. I
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s’avere donc judicieux de commencer par tester la compression des données issues du LC-
ADC par la transformée en ondelettes discrete afin d’améliorer les résultats de
compression. Dans notre étude, et contrairement aux travaux existants, nous considérons
une large gamme de signaux ECG a caractéristiques différentes et qui sont issus de
plusieurs bases de données.

3.3. Etude de la compression par ondelettes

Nous commengons d’abord par introduire la formulation générale de la DWT et sa relation
avec la parcimonie d’'un signal. Puis, nous présentons quelques familles d’ondelettes ainsi
que la justification du choix des ondelettes adaptées a la compression du signal ECG.
Ensuite, nous présentons la méthodologie développée pour I'étude de compression en
fonction d'une variété de familles d’ondelettes. Nous commengons notre analyse de la
compression par ondelettes par lidentification de la meilleure famille pour la
compression de I'amplitude. Ensuite, nous évaluons le PRD total de la chaine de
traitement du signal en partant de 1'échantillonnage par le LC-ADC, puis la compression
avec les ondelettes et enfin I'interpolation pour la reconstruction. Le critere de bonne
qualité que nous considérons est un PRD final inférieur ou égal a 9 % [150].

3.3.1. Transformée en ondelettes

La DWT est un ensemble de projections linéaires effectuées sur un signal échantillonné,
x. Le résultats de cette décomposition est un signal discret, s, qui peut remplacer x dans
des opérations de traitement de signal comme la compression, la modélisation ou la
reconnaissance de formes [163]. La forme matricielle de ces projections linéaires est
décrite par la multiplication entre une matrice @ et le vecteur colonne x tel que le montre
(E.3. 3), ot @ est la matrice de décomposition de dimensions D X D , ¢; est la i*™¢ ligne
de @ et a; est le produit scalaire entre x et ¢;.

dx =s telque (¢;x)=a; (E.3.3)

En effet, lorsque x est compressible dans le domaine décrit par @, le vecteur s généré
présente un nombre total de coefficients significatifs faible par rapport a sa dimension. La
restitution de x a partir de ces coefficients se fait par multiplication a gauche de (E.3. 3)
par la matrice inverse de ® pour donner l'équation (E.3. 4) ou W est la matrice des
ondelettes, égale 3 1.

x =Ws (E3.4)

Pour un coefficient, ;, de valeur beaucoup plus élevée que le reste des coefficients a; avec
j # idanss,;, étantla i®™€ colonne dans ¥, est dite active dans x. De plus, les coefficients
négligeables par rapport a a; dans s peuvent étre arrondis a zéro pour faire de s un
vecteur parcimonieux. Ainsi, le nombre de coefficients non-nuls dans s devient faible par
rapport a sa dimension originale et x est considéré parcimonieux dans ®. Il est restitué

sans distorsions significatives en utilisant (E.3. 4) qui donne 'expression approximative
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de x dans (E.3.5), ou X, K et N sont la version décompressée de x, le nombre d'ondelettes
actives et la longueur de x, respectivement.

K

2= Z @by, K < N (E:3.5)
u=1
Lorsque @ est orthogonale, la décompression se fait en utilisant ¥ qui est simplement la
transposée de ®. Les matrices d’ondelettes orthogonales ont I'avantage de permettre
l'utilisation d’une seule matrice pour la compression et la décompression. Par suite, la
complexité de calculs et la taille de mémoire requises pour le traitement des données sont
diminuées en maintenant les mémes performances de compression [164].

Les fonctions d'ondelettes sont obtenues par translation et dilatation d'une ondelette
mere, ;. Les fonctions obtenues se caractérisent par un nombre réduit d’échantillons
non-nuls par rapport a la longueur du support de I'ondelette mére. Pour le cas d’'une
famille orthogonale, définie par (E.3. 6), les ondelettes sont obtenues par transformation
dyadique de l'ondelette meére ou ;, L, j et k sont respectivement la i fonction
d'ondelette, le niveau de décomposition, le facteur d'échelle et le facteur de translation
[165].

J ,
i) =22, PVt —k) (E.3.6)
i=2/+k0<j<L0<k<2

En analyse multi-résolution, il est possible de faire des projections multi-niveaux du
signal. En effet, dans le cas d’'une base d’ondelettes orthogonale, I'espace engendré par ¥
est défini comme étant la somme orthogonale de sous-espaces. Chaque sous-espace est
engendré par la base orthogonale, W /. Cette base est constituée de la translation de
fonctions d’ondelettes ayant le méme facteur d’échelle, j, comme décrit dans (E.3. 6) en
variant uniquement le facteur de translation k [163,165].

Dans notre étude, la décomposition des données numériques jusqu'au niveau L, revient a
la projection des données dans les sous-espaces engendrés par {¥/,0 < k < 2/,0 <j <
L} = {;(£),2) <i<2/*1,0 < k < 2/} ou les fonction ¥;(t) sont les colonnes de ¥/.
Ainsi, la projection multi-résolution de x est effectuée en sélectionnant les K ondelettes
les plus significatives pour chaque ensemble {k;,0 < j < L} et la version décompressée
de x dans (E.3.5) devient (E.3. 7) ou les k; sont les adresses des ondelettes les plus actives
de W/.

L

2= Z Z b, (E3.7)

j=1 uE{kj}

Apres avoir décrit la transformée en ondelettes et la décomposition multi-résolution,
nous présentons dans la section suivante les familles d’ondelettes que nous utilisons dans
nos travaux sur la compression en mettant I'accent sur les plus utilisées pour la
compression des signaux ECG.
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3.3.2. Familles d’ondelettes adéquates pour les signaux ECG

La décomposition multi-résolution est généralement effectuée en utilisant des ondelettes
orthogonales telles que les Coiflet, Daubechies, Symlet, DMeyer et Haar, ou des ondelettes
biorthogonales (bior pour biorthogonale et rbio pour reverse biorthogonal) [166]. La liste
de ces ondelettes est donnée en Annexe B avec leurs notations. Dans la littérature, les
résultats de compression apres échantillonnage par un ADC classique ne sont pas les
mémes pour toutes les ondelettes étant donné leurs propriétés différentes et la variabilité
des signaux ECG. Globalement, les ondelettes les plus couramment utilisées pour la
compression de 'ECG sont les Daubechies et les biorthogonales. A la sortie d'un ADC
classique, ces deux exemples de familles orthogonales et biorthogonales aboutissent
généralement a des taux de compression entre 70 % et 90 % équivalents a des PRDs entre
0.64 % et 7.1 % [9,167-168]. En pratique, les ondelettes n’offrent pas la méme souplesse
dans leur conception. Par ailleurs, malgré leurs formes d’ondes constante par morceaux
[163], ce qui en fait les ondelettes les plus simples a maitriser et a implémenter, les
ondelettes Haar sont quasiment absentes dans les applications de compression de I'ECG.

L’ondelette mére de type Haar est la fonction définie par morceaux dans (E.3. 8).

1, 0<t<1/2
() =1-1, 1/2<t<1 (E3.8)
0, sinon
Les ondelettes Haar sont données dans (E.3. 9), oli i est égal a 2/ + k, j appartient a [0, L]
et k est dans l'intervalle [0,2/[. Ainsi, 'ondelette mére est obtenue en remplacant k et j
par des zéros et i par 1.

k k+1
(1, S St< 2]./2
_ E.3.9
Pi(6) = K+, ket (E:3.9)
-1, £ <t < —
2J 2J
0, sinon

Comme décrite dans (E.3. 9), la base de Haar est inversible mais non orthogonale. La
forme orthogonale est caractérisées par des fonctions d’amplitudes dyadiques [165].
Dans notre étude, nous avons utilisé la forme non-orthogonale mais inversible de la base
de Haar de facon a minimiser la complexité de la matrice de décomposition. Comme
I'intégration de I'étape de décomposition est un défi dans les applications de traitement
en temps réel, les ondelettes de Haar représentent une alternative simple pour la
compression des données ECG [169].

En ce qui concerne les ondelettes Daubechie, elles ne peuvent pas étre construites
directement car il n’existe aucune formule analytique le permettant. Elles sont connues
pour leur continuité, leur orthogonalité et leurs support compact. C’est a partir de ces
caractéristiques que les ondelettes Daubechie sont calculées par des méthodes
numériques telles que les méthodes polynomiales ou matricielles [163,165,170].

Les ondelettes biorthogonales sont définies en relachant la condition d’orthogonalité et
en supposant que la matrice de décomposition et de décompression sont orthogonales
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entre elles mais ne sont pas elles-mémes orthogonales [171]. En fait, en tolérant que la
matrice de décomposition soit différente de la matrice de décompression, plus de
souplesse s’offre dans le choix des propriétés de I'ondelette comme la symétrie ou
I'antisymétrie, qui donnent plus de flexibilité dans I'implémentation des ondelettes. Dans
nos travaux, nous utilisons les ondelettes biorthogonales construites par MATLAB a base
de fonctions B-splines [172].

Comme nos travaux de recherche proposent un échantillonnage différent de I'approche
classique uniforme, des simulations doivent étre menées en considérant les données en
sortie du LC-ADC. La compression par ondelettes de Haar est certainement la moins
complexe a mettre en ceuvre mais, il est nécessaire de mener une étude comparative entre
toutes les familles d’ondelettes pour la sélection de la famille la plus appropriée en termes
de taux de compression et de distorsion du signal. Nous discutons alors dans la section
suivante, les résultats de compression et I’évaluation de la qualité de reconstruction apres
choix de la familles d’ondelette adéquate.

Dans la sous-section suivante, nous présentons la méthodologie de choix de la famille
d’ondelette pour réaliser la compression post-LC-ADC.

3.3.3. Méthodologie de I'étude de compression par ondelettes

L'étude de compression est faite sur les 75 enregistrements réels de signaux ECG, décrits
dans le Tableau 2.9, apres acquisition avec le LC-ADC. L'algorithme OMP, décrit en Annexe
C, est utilisé pour calculer tous les coefficients des ondelettes par appel itératif a la DWT
et sélectionner les K ondelettes les plus actives [163]. Ainsi, le parametre K représente la
condition de convergence de I'OMP et le nombre maximal d'itérations.

La Figure 3. 5 montre le schéma synoptique de la méthodologie de I'’étude de compression
par ondelettes [164]. L'algorithme de compression est en fait organisé sur 8 étapes
comme suit:

e le signal de la base de données Physionet, ECGj, est sur-échantillonné a la
fréquence 1 MHz pour modéliser un signal analogique, ou h est le numéro du signal
ECGetil variede 1a 75;

e le signal sur-échantillonné, ECGy, est ensuite converti par le modele LC-ADC pour
fournir ECGg, [155],

e afin de permettre la multiplication entre la matrice @ de dimensions D X D, et les
données échantillonnées, lalongueur du vecteur a la sortie du LC-ADC est tronquée
au multiple le plus proche de D en utilisant 1'équation (E.3. 10), ot N;c_4pc et n
sont la longueur initiale des données numériques et le multiple le plus proche de
D, respectivement ;

Nic-apc = nD with n = |Le22€| (E.3.10)

e levecteur de longueur N,,_,,. est réparti sur n segments, ECG,,, pourl = 1...n,

e l'algorithme OMP est appliqué séparément a chaque segment pour une famille
d’ondelettes donnée, une valeur fixe du niveau de décomposition, L, et un nombre
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maximal d'itérations, K. A la fin de cette étape, les vecteurs sp;, pour ! = 1...n,
contenant les K coefficients les plus significatifs sont générés.

pour faire la décompression des données, la matrice d’ondelettes est appliquée
séparément a la décomposition de chaque segment en utilisant (E.3. 7) pour X égal
a mshl ;

une fois que tous les segments ECG,,, sont récupérés, le signal décompressé,

hl
msh, de taille nD est retrouvé par concaténation des segments obtenus apres
décompression ;

pour évaluer la qualité du signal aprés compression et décompression pour des
valeurs de D, K et L, le PRD est calculé par (E.3. 11) [150], tel que x et X sont le
signal de sortie du LC-ADC, ECG,,, et la sortie de 1'étage de concaténation, msh,

respectivement. De plus, L, correspond a N,._,,. et ¥ est la moyenne de ECG, .

L N ord
22 (-2,
25, (e(D)-1)2

(E3.11)

PRD = 100

En fait, comme l'expression du PRD est indépendante du type de traitement, nous
utilisons dans la suite le PRD pour évaluer la qualité des signaux ECG apres compression
et interpolation. Ainsi, dans (E.3. 11), x (i) est le i*™ échantillon de x avant I'opération
de traitement, X¥ est sa valeur moyenne, X(i) est le i¢me échantillon de x apres le
traitement et U est le nombre total d'échantillons.
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Ainsi, les huit étapes de I'organigramme de la Figure 3. 5 nous permettent de tracer les
variations du PRD en fonction de K pour une famille d'ondelettes donnée, des dimensions
données de la matrice d'ondelettes, D x D, et un niveau de décomposition, L, donné. Un
PRD égal a 0 % refléte une compression sans perte. Sinon, il est important de faire le choix
de l'ondelette appropriée selon un PRD inférieur a 2 % comme critere de tres faible
distorsion [150].

En raison des variations de la plage temporelle et de 'amplitude de I'ECG [173], le nombre
d'ondelettes nécessaires pour atteindre un PRD 2 % varie d'un signal a l'autre. Par
conséquent, pour évaluer les performances de compression d'une famille d'ondelettes
pour des dimensions de la base et un niveau de décomposition fixes en tenant compte de
tous les signaux testés, nous définissons deux valeurs indicatives de K, en fonction de la
famille d’ondelettes et des variations du PRD comme décrit dans (E.3. 12), ou h varie de 1
a 75 et w varie de 1 au nombre total de familles d'ondelettes. De plus, Ky, et
Kinin, sontle nombre d'ondelettes retenu pour avoir un PRD 2 % dans le cas du signal le

moins compressible et le plus compressible, respectivement.

Kmaxw = maX(Kh):
h pour PRD = 2% (E3.12)

Kminw = mhin(Kh):
Pour choisir la meilleure famille d'ondelettes, K;,,4x,, €st minimisé, comme décrit par (E.3.
13), ou K, est utilisé pour restreindre les choix possibles a un petit nombre de familles
d'ondelettes de facon a conserver uniquement les familles qui aboutissent a un PRD 2 %
pour tous les signaux testés tout en conservant K,,,,, le plus petit possible.

Kope = mvin(Kmaxw) (E.3.13)

Pour évaluer les performances de compression des familles d’ondelettes assurant un
choix optimal de K, nous définissons le taux de compression optimal des échantillons,
SCRypt, en fonction des dimensions de la base dans (E.3. 14).

D — Kope (E.3.14)

SCRopt = —

De plus, étant donné que le LC-ADC génere des couples de données d’amplitudes et
d’intervalles de temps, il est intéressant d'utiliser le méme étage de compression par
ondelettes pour faire la compression des intervalles de temps et de I'amplitude. Nous
proposons alors d’étudier la compression des intervalles de temps en analysant les
résultats pour toutes les ondelettes en utilisant la méme méthodologie définie dans la

Figure 3. 5. Ainsi, ECGg, ECGs,, ECGg,, et ECGg,, sont remplacés par T1, Tl,, Tl et

TI,, dans la Figure 3. 5.

Dans la section suivante, nous allons détailler et analyser les résultats obtenus en utilisant
la méthodologie de I’étude de compression par ondelettes.

83



3.3.4. Résultats de comparaison et choix de la famille d’ondelettes

Pour compresser les échantillons d'amplitude générés par le LC-ADC, nous avons utilisé
les fonctions prédéfinies de MATLAB pour générer les familles d’ondelettes db2 et
bior2.2. Seules les ondelettes Haar ont été implémentées en utilisant I'équation (E.3. 9)
dans la forme non-orthogonale de la base. Les parametres de simulation sont les
dimensions de la matrice d'ondelettes, D X D, le niveau de décomposition, L, et le nombre
d’ondelettes, K, sélectionnées pour compresser le signal.

Dans le but de simplification de I'implémentation matérielle, 1'analyse multi-résolution
est limitée jusqu'au troisieme niveau de décomposition, car pour des niveaux de
décomposition plus élevés, les performances de la famille d’'ondelettes ne varient pas de
maniere significative. De plus, pour optimiser le calcul des fonctions d'ondelettes, la
dimension, D, de la matrice d’ondelettes doit étre une puissance de 2. Par ailleurs, d'une
part, avec des dimensions petites, les zéros dans le vecteur de I'ondelette risquent de
diminuer, ce qui empéchera d’avoir des représentations compressibles des signaux. D’une
autre part, des valeurs élevées de D conduisent a une implémentation matérielle plus
complexe car le parametre D représente aussi la profondeur de mémoire ou sont stockés
les échantillons d'amplitude avant compression. Ainsi, nous proposons de faire les
simulations uniquement pour D égale a 64 et 128.

Les variations du PRD en fonction du nombre d'ondelettes, K, retenues par 'OMP sont
présentées a la Figure 3. 6, la Figure 3. 7 et la Figure 3. 8 pour le cas des ondelettes Haar,
db2 et bior2.2, respectivement, ou (L, D) est égal a (2,64), (2,128), (3,64) ou (3,128). Ces
trois familles ont été choisies a titre d’exemple pour comparer quelques résultats
préliminaires [164]. Comme l'indiquent ces figures, le PRD diminue lorsque le nombre
d'ondelettes sélectionnées augmente. En fait, plus le nombre d’ondelettes éliminées est
grand, plus importantes sont les informations perdues. Par ailleurs, le nombre des
coefficients les plus significatifs, K, satisfaisant un PRD de 2 % varie en fonction des
ondelettes et des signaux ECG. Ainsi, nous marquons ces variations par la définition de
I'intervalle de variation de K, [Kml-nw, Kmaxw] dans le Tableau 3. 2 pour les différents cas

de simulations, ou w est égal a Haar, db2 et bior2.2.

Dans le cas particulier de la famille des ondelettes Haar, les meilleurs résultats en termes
de Kniny,,,, Sont obtenus pour le niveau de décomposition 3 ou autour de 68 % des
échantillons sont éliminés dans le cas des dimensions 64 et 128. Cependant, ces résultats
sont applicables uniquement sur un seul signal. Pour atteindre un PRD de 2 % avec la
totalité des signaux, seulement 13 % des fonctions d'ondelettes doivent étre éliminées
quelle que soit la valeur de L et D. Nous en déduisons que les signaux ECG ne sont pas
compressibles dans la base de Haar, si cette condition sur le PRD apres compression est
a remplir.
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Figure 3. 6 Variations du PRD en fonction du nombre d’ondelettes retenues pour le cas des
ondelettes Haar.
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Figure 3. 7 Variations du PRD en fonction du nombre d’ondelettes retenues pour le cas des
ondelettes db2.
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Figure 3. 8 Variations du PRD en fonction du nombre d’ondelettes retenues pour le cas des
ondelettes bior2.2.

Au contrario, les ondelettes db2 et bior2.2 donnent de meilleurs résultats. D’un c6té,
comme le montre le Tableau 3. 2, avec les ondelettes db2, la condition sur le PRD est
respectée pour tous les signaux en éliminant 41.4 % et 43.75 % dans le cas de (L, D) égal
a (3,128) et (3,64), respectivement. D’un autre c6té, dans le cas des ondelettes bior2.2, et
pour les mémes conditions du PRD et de (L, D), ces résultats deviennent 42.96 % 45.31
%, respectivement. De plus, nous remarquons que le niveau de décomposition et les
dimensions de la base ont de légers effets sur les performances du PRD, car au passage
deL =2al =3, lavaleur de K,, a diminué de 2 a 4 ondelettes équivalentes et le

passage de D = 128 a D = 64 a éliminé 2.4 % plus d’échantillons en utilisant la méme
famille.

AXpior2.2

Tableau 3. 2 Plage de variation de K pour les ondelettes Haar, dB2 et bior2.2 pour une PRD de 2 %.

(L, D) (K minpqaay’ K maxhaar) (K mingpz’ K maxdbz) (K minpior 2’ K maxbiorz.z)
(2,64) (21,56) (19,38) (17,37)

(3,64) (20,56) (14,36) (13,35)
(2,128) (44,111) (35,78) (30,77)
(3,128) (41,111) (22,75) (20,73)

Comme l'indiquent les résultats préliminaires de simulations, la base de Haar n'est
quasiment pas exploitable pour compresser les signaux ECG si le critére de 2 % de PRD
est respecté. Les meilleurs résultats sont obtenus avec la décomposition en ondelettes
bior2.2 en utilisant une matrice de dimension 64. Ce travail mérite donc d’étre complété
par la mise en ceuvre d'un éventail plus large de familles d’ondelettes de maniere a
comparer la compression de toutes les familles d'ondelettes disponibles sur MATLAB a

86



savoir Coiflet (coif), Daubechies (db), Symlet (sym), DMeyer (dmey), Biorthogonal (bior)
et Reverse biorthogonal (rbio). Dans ’Annexe B, 1a liste de toutes ces familles est fournie.

Les résultats de simulation sont donnés a la Figure 3. 9 ou nous représentons l'intervalle
de variation de K, [KminW,Kmaxw]. A partir de ces résultats, nous remarquons que
beaucoup d'ondelettes ne sont pas appropriées a la compression des signaux ECG.
Certaines présentent des résultats pires que les ondelettes Haar et en particulier nous
distinguons I'ondelette rbio3.1 ayant les valeurs les plus élevées de Kpq,, et de Kpp
pour toutes les dimensions de matrice et les niveaux de décomposition.
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Figure 3. 9 Variations du nombre d’ondelettes retenues pour un PRD de 2 %, en fonction des
familles d’ondelettes et des valeurs de L et D.

Comme expliqué dans la sous-section 3.3.3, pour discuter le choix de la famille
d’ondelettes, nous nous intéressons aux valeurs de Ky, 4, plutot que celles de Ky, , pour
garantir un PRD maximal égal a 2 % pour tous les signaux ECG testés. Ainsi, en se basant
sur les résultats de la Figure 3. 9, les meilleures ondelettes sont les familles biorthogonales
bior3.1, bior3.3, bior3.5, bior3.7 et bior3.9. Plus particulierement, les ondelettes, bior3.3
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et bior3.5, assurent un choix optimal de K, K., selon (E.3. 13) pour toutes les valeurs de
L et D. Les valeurs du SCR,,, ainsi obtenues sont résumées dans le Tableau 3. 3. Il atteint
50 % pour le niveau de décomposition 2, et augmente légerement a 53.12 % et 51.56 %
pour (L, D) égal a (3, 64) et (3, 128), respectivement.

D'une part, afin de minimiser le nombre de multiplications et d'accumulations effectuées
dans la DWT, nous nous limitons a une dimension D égale a 64 au lieu de 128. D’autre
part, compte tenu de la légere augmentation de SCR,,; en fonction de L, la plus petite
valeur de L est retenue pour éviter 'augmentation du nombre d'ondelettes 1; comme
défini dans (E.3. 5) et (E.3. 6). Par suite, les ondelettes optimales sont les bior3.nd ou nd
est 'ordre du filtre de décomposition [174]. Parmi ces possibilités, nous choisissons les
ondelettes bior3.1 ayant la plus faible complexité d'implémentation [175].

Tableau 3. 3 Résultats de décomposition en ondelettes pour un PRD de 2 %.

(L,D) Kope SCR,,:(%) Familles d’ondelettes

(2,64) 32 50 bior3.1 bior3.3 bior3.5 bior3.7 bior3.9
(3,64) 30 53.12 bior3.3 bior3.5
(2,128) 64 50 bior3.3 bior3.5 bior3.7 bior3.9
(3,128) 62 51.56 bior3.1 bior3.3 bior3.5

Apres sélection de la famille bior3.1, la dimension 64 et le niveau de décomposition 2, et
en fixant K a 32, nous passons a la décompression et la reconstruction des informations
biomédicales. Nous mesurons les distorsions du signal ECG apreés chaque traitement en
utilisant la métrique PRD selon (E.3. 11) comme suit :

e PRD; .4 mesure la distorsion du signal original apres échantillonnage par le LC-
ADC et la reconstruction par interpolation linéaire,

e PRD. mesure la distorsion du signal d'amplitude a la sortie du LC-ADC apres
compression et décompression par ondelettes bior3.1,

e PRD, mesure la distorsion du signal original apres échantillonnage par le LC-ADC,
compression par ondelettes bior3.1, décompression et reconstruction par
interpolation linéaire. Il représente le PRD final de la chaine de traitement.

Les résultats du PRD sont calculés avec des données représentées en double-précision en
virgule flottante selon les spécifications du standard IEEE 754 [128].

Les valeurs du PRD sont présentées par rapport au signal le plus compressible, ECG6, au
signal de compressibilité moyenne, ECG41, et au signal le moins compressible, ECG38,
dans la base bior3.1 de dimensions 64 X 64 avec un niveau de décomposition L égal a 2.
Les résultats sont résumés dans le Tableau 3. 4. Nous observons que le meilleur PRD,. est
obtenu pour le cas du signal le plus compressible avec une compression et une
décompression presque sans perte. Notons aussi que la condition du PRD inférieur a 2%
est satisfaite pour tous les signaux. En outre, PRD,. est le plus élevé pour tous les signaux
car il combine l'erreur d’échantillonnage par LC-ADC, l'erreur de
compression/décompression et l'erreur d'interpolation. De plus, quel que soit le signal,
notre choix de la base d’ondelettes bior3.1 avec un niveau de décomposition égal a 2 et
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des dimensions 64 X 64 garantissent un SCR,, égal a 50 % et des valeurs de PRD finaux

inférieures a 9 %, reflétant ainsi une bonne qualité de ces signaux.

Tableau 3. 4 Valeurs du PRD pour une compression par ondelettes bior3.1
pourl=2,D=64etK=232.

Signal SCR ,,; (%) PRD . q4.(%) PRD (%) PRD,.(%)
ECG6 4.19 ~0 4.19
ECG41 50 2.64 0.92 2.9
ECG38 5.12 1.86 5.34

Pour résumer I'apport de compression du LC-ADC et de la DWT au taux de compression
total, I'équation (E.3. 2) est révisée en (E.3. 15). Ainsi, nous tenons compte de l'effet de
SCR,p; associé a la compression de 'amplitude a la sortie du LC-ADC sur le facteur de
compression total, tel que SCR,,. est égal a 50 %. La compression est effectuée en
utilisant les ondelettes bio3.1 pour L, D et K égaux a 2, 64 et 32, respectivement.

MNype — (M X SCRyp; + N)Nyc_apc
MNypc

(E.3.15)

CRLC—ADC/biorS.l =

Les résultats en termes du CR, donnés a la Figure 3. 10, en comparaison avec le taux de
compression du LC-ADC, montrent qu’en combinant 1'échantillonnage en temps continu
et la compression en utilisant la DWT avec les ondelettes bior3.1, le CR varie de 40 % a
83.4 %. De plus, jusqu’a 35.5 % d’augmentation du taux de compression par rapport au
LC-ADC est observée.

100 —

° CRLC—ADC/bior3.1

80 — * CR ¢ anc

(6]0]

40 - o on ©F

i !

P

R

%%%%%% sam 14

2 4 6 8 1012 14 16 18 20 22 24 26 28 30 32 34 36 38 40 42 44 46 48 50 52 54 56 58 60 62 64 66 68 70 72 74 76
Indice du signal ECG

Figure 3. 10 Variations du taux de compression, CR, en fonction des signaux ECG.

Avec la compression de 'amplitude uniquement, le taux décompression des échantillons
ala sortie du LC-ADC est réduit a 25 % si les intervalles de temps sont considérés. De plus,
en essayant d’atteindre le méme taux de compression pour les intervalles de temps et
pour les échantillons de I'amplitude en utilisant les mémes ondelettes et la méme valeur
de K, égale a 32, des erreurs reconstruction de I'axe du temps apparaissent conduisant
ainsi a des signaux décalés et des valeurs énormes du PRD. En effet, pour garantir une
bonne qualité de 1'axe temporel apres la décompression, au moins 59 de 64 ondelettes
doivent forcément étre utilisées. Pour pallier a ce probleme, d'autres méthodes de
compression doivent étre envisagées au lieu de la DWT pour la compression des
intervalles de temps.
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3.4. Etude de la compression par interpolation

L’interpolation polynomiale est utilisée dans des applications biomédicales tres variées
comme la prédiction, la modélisation et la compression. Dans [176], les polyndmes
d’Hermite cubiques sont utilisés pour modéliser 1'onde f, caractéristique d’une fibrillation
auriculaire dans I'ECG. Dans [25], la méme méthode d’interpolation est adoptée en plus
des fonctions spline cubique pour améliorer les performances de lidentification
biométrique a partir des données ECG.

Dans le domaine de la compression du signal ECG, l'interpolation polynomiale est
particulierement utilisée pour réduire le volume de données au niveau du segment S-Q en
en remplacant les données redondantes par des polynomes splines cubiques [177].
Datantde 1994, nous n’avons relevé d’autres travaux reposant sur le méme principe qu’en
2015 quand le méme raisonnement fut reproduit mais avec l'interpolation cubique par
les fonctions d’Hermite [7]. La compression est faite sur des données en sortie d'une
architecture LC-ADC. L’erreur de reconstruction est mesurée par le biais du PRD. Cette
méthode de compression inclut les échantillons d’amplitudes et les intervalles de temps
a la sortie du LC-ADC. Dans la méme perspective de faire la compression des deux types
de données en sortie du LC-ADC, nous proposons dans la suite de nos travaux d’étude de
compression de tester la compression dans le cas non seulement des fonctions d’'Hermite
mais aussi dans le cas des fonctions spline cubique. Par rapport aux travaux dans [177],
nous étendons la compression a la totalité des ondes du signal ECG. De plus,
contrairementa [7], qui se limite a I'utilisation de signaux ECG modélisés, nous employons
des signaux ECG réels.

3.4.1. Introduction a I'interpolation polynomiale

Le probleme d’interpolation consiste en la détermination d’'un polynéme passant parn +
1 points (xg, ¥o), (X1, V1) ... (Xn, V), issus d’une fonction f. L’interpolation permet ainsi
d’approcher la fonction f par un polynéme d’ordre au plus égal a n. Elle se caractérise par
la résolution d'un systéme linéaire de n + 1 équations, décrit par (E.3. 16).

P(x)=f(x;)=1y; pourice€[0,n] (E.3.16)

Les méthodes classiques de résolution de ce systeme sont la méthode de Lagrange et la
meéthode de Newton [178]. Le polynome de Lagrange, donné par (E.3. 17), est une somme
pondérée de fonctions [;, pour i € [0,n], qui dépendent des points, x,, X1, ..., X, mais pas
des valeurs de la fonction en ces points.

P(x) = E [l (x)
i=0
(E3.17)

La méthode de Newton est analogue a celle de Lagrange, mais se préte plus a
I'implémentation en temps réel grace a la récursivité dans la construction du polyndome et
la possibilité d’ajouter un point supplémentaire avec chaque itération [178]. Le polynéme
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de Lagrange [178], donné par (E.3. 18), est une combinaison linéaire de n différences
divisées, a;, d’ordre 1 a n, dont la construction est décrite dans (E.3. 19) et le Tableau 3. 5.

n i-1
P(x) =ay+ Z a; l_[(x —x;) (E.3.18)
i=1 k=0

ag = flxo] = f(x0)

a; = flxo,x1] = W (E.3.19)
flx, %] = flx0, xi-1]

X; — Xo

a; = flxg, X1 o, Xi—q, x;] =

Ces deux méthodes aboutissent ainsi a un polynéme qui coincide avec la fonction
f uniquement dans les points xg, ..., x,, ce qui implique une erreur de reconstruction sur
tout point supplémentaire. Notamment, les oscillations sur les bords de l'interpolant
augmentent avec I'ordre du polynéme, connues par le phénoméne de Runge [129]. Pour
améliorer la convergence du polynéme aux points décrits par la fonction, l'interpolation
d'Hermite suggere un polynéme, de degré au plus égal a 2n + 1, qui ne passe pas
seulement par les points (x;, y;) mais coincide aussi avec la dérivée de la fonction en ces
points. La forme de Lagrange du polyndme d’Hermite s’écrit (E.3. 20) [179]. Les fonctions
H et F sont données par (E.3. 21).

P(x) = ) flx)H;(x)+ ) f'(x) F;(x) (E.3. 20)
2/one 2
{Hi(x) = [1+ 200x) G = O () (E3.21)
Fi(x) = (x = x) [ (x)

Tableau 3. 5 Construction des différences divisées.

X; JAED) 1er ordre 2¢me ordre néme ordre
Xo flxol

flxo, x4]
X1 flx] f[x0, %1, x7]

flx1, %]
X f[xZ] : v f[xo’ ___’xn]

xn—l f[xn—l] ' f[xn—Z'xn—lixn]
f[xn—l' xn]

Xn flxn]

Pour mieux réduire I’erreur d’interpolation, une autre tentative consiste en la réduction
de I'ordre du polynéme par définition de n polynémes cubiques, P; pouri =0..n —1,
locaux aux intervalles adjacents [x;, x;,,] sur lesquels f est monotone, de classe C! et qui
sont raccordés par des conditions de continuité. Le polynome ainsi construit est défini par
morceaux comme l'indique (E.3. 22).

Py(x),  pourxy <x <x,
Py={ P pourx;<x<x (E3.22)
P,_1(x), pourx,; <x<x,

91



Chaque polynéme cubique, P;, est donné par (E.3. 23) [180], ou {HO,Hl,ﬁo, Hl} sont les
fonctions d’'Hermite données par (E.3. 24)..

Pix) = &) Ho(®) + F (i) Hy (O + /G Bo() + (i) () (E3.23)
Ho) = ¢ (325)
H — X=X 3 2
! 1) =¢ (xi+1—xi)Xi+1_x tel que {¢(x) = :23; _+ S;X (E.3.24)
Ho(x) = =(xj41 — )Y (m) b =xt-x
L) = G — 209 (225)

La différence entre les résultats de la reconstruction par le polyndme de Lagrange dans
(E.3. 17) et le polyndme d’'Hermite cubique, a partir de 10 points, est illustrée dans la
Figure 3. 11 ou une portion du signal ECG représente la fonction f. Pour simplifier cet
exemple, le signal est échantillonné avec un LC-ADC de résolution M égale a 4.

H T i
‘ i | i !
2r ! & i i b
! i i i !
| 1 | | |
S 15[ i : ; : P
i Cox, b x . '
g | ! LR 1 !
o 17} ; \ ,r ! .
g=l i . I x g x| I .
: 3 6 :
2 05! ! s ,' 1 b
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.05 - \" | — — Signal original d ! i 4
i i J | wemeenee Signal reconstruit par interpolation d'}-lermite 1
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h ! ¢ Sortie du LC-ADC i !
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0.1 0.2 0.3 0.4 0.5
Temps (s)

Figure 3. 11 Exemples de reconstructions polynomiales d’'une portion du signal ECG.

Les fonctions spline cubique constituent une deuxieme description d'un polyndome
cubique définit par morceaux, ou I'ensemble des polynémes {P;,i € [0,n — 1]} sont des
fonctions dérivables de classe C?, qui passent par les points (x;,v;) et (x;+1, Vi+1) et qui
coincident avec les dérivées premiere et seconde de la fonction fen ces points (E.3. 25)
[179] avec M; et h; donnés par (E.3. 26).

(xi41 —x)° (x —x;)* ( Mihir®\ xi1 — X Mihin®\ x — x;
) = ML T gy T +(ypyy —Minhinn \X7X (g3 25)
! Y 6hiy 1 6h ' 6 hivq o 6 hiyq

hivi = Xip1 — X
yi = f(x) pour i € [0,n] (E.3.26)
M; = P (x;) = PiL1(x;)
Les conditions de dérivabilité d'ordre 1 et 2 des polyndmes P; aboutissent a un systeme
linéaire de n — 1 équations, auxquelles deux conditions sont ajoutées selon la nature des
spline cubiques, permettant de déterminer les continuités M; et de caractériser P;(x) sur
les intervalles [x;, x;,1]. Dans le cas d'une spline périodique de période x,, — x,, (E.3. 27)
doit étre satisfaite [181].

PO (x$) = P©(x;) pour € € [0,2] (E.3.27)
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Le systeme linéaire ainsi obtenu s’écrit matriciellement (E.3. 28) [181].

2 Al 0 A 0 0 ‘Lll Ml dl
I.lz 2 /‘12 A 0 0 0 M2 / dz \
0 2 - 0 0 0 M d
s T : =| ? (E.3.28)
0 o o - 2 Jn 0 [l M,_, | dn_z |
\0 0 o - HUn-1 2 An_l/ \Mn—1/ \dn—1/
A 0 0 = 0 Un 2 My, dn
avec My, 4;, u; et d, sont définis par (E.3. 29).
MO = MTL
iy .
A= ————pour i €[1,n—1]
hi + hiyq
! P (E.3.29)
" hy+h,
Ui =1—2A; pouri € [1,n]
do = ZMO + AOM].
Dans le cas contraire (E.3. 28) devient (E.3. 30).
2 AO 0 A O O 0 MO dO
/ul 2 4 0 0 O O\KMl\‘/dl\
0 2 - 0 0 0 M d
e | (E.3.30)
o 0o 0o = 2 0 o0 My _p | | dn—;
0 0 0 “ Uypq 2 Ayq |\ My dn_q
0 0 0 = 0 My 2 M, d,

Ainsi, en remplacant les valeurs de M, M, ..., M,, calculées par (E.3. 30) dans (E.3. 25), le
polynoéme P;(x) reliant (x;, y;) et (X1, Vi+1) est déterminé.

En reprenant 'exemple de la Figure 3. 11, nous ajoutons le résultat de la reconstruction
par spline cubique, donné a la Figure 3. 12. Ainsi, dans les deux cas d’'interpolation
cubique, que ce soit par polynomes d’Hermite ou spline cubique, l'erreur de
reconstruction est atténuée par rapport a la reconstruction par le polyndme de Langrange
d’ordre 9.
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Figure 3. 12 Reconstruction polynomiale cubique vs reconstruction polynomiale de Lagrange.

L’interpolation polynomiale met donc en jeux, des couples de données (x;, ¥;)efony, qui
sont dans notre cas les couples (t(i), ECGs(1)) ief1,n,c_apc]r O t(i) est l'instant de
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traversée de niveau et est égal a la somme cumulative des intervalles de temps associés a
toutes les traversées de niveaux précédant ECG, (i) (E.3. 31).

i
t() =T. Y TI(k) pouri € [1, Nyc_apc] (E3.31)
k=1

En utilisant le LC-ADC, nous avons réussi a éliminer les redondances autour des segments
du signal ECG. A partir des données générées, par le LC-ADC, (ECG4 (1), TI(D)) ie[1,n,c_apcl’
I'idée principale de la compression par interpolation polynomiale consiste en
I’élimination des couples de données qui peuvent étre reconstruits a partir d'un méme
polynome cubique. Les couples de données qui restent doivent permettre de reconstruire
des polynomes cubiques interpolant la totalité du signal. La Figure 3. 13 illustre I'exemple
d’un signal ECG avant et aprés compression ou Ny -_4pc est égal a 68.
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(a) Exemple des données d’un signal ECG avant et aprés compression par interpolation polynomiale.
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(b) Zoom sur I'onde P et le segment P-S.

Figure 3. 13 Exemple de signal ECG avant et apres compression.

Nous notons le vecteur d’'interpolation, VI; pour iE[[l,Ninterp]], le quadurplet

[ECGsoi,ECGsni, to, tni] , qui permettra de construire un polyndéme cubique

S [[LNinterp]]
passant entre les points (ECGsol.,toi) et (ECGsni,tni), ou I'ensemble

(ECGsoi, ECGgy, estinclut dans (ECGs (1)) jeq1,n,c_apc] € Ninterp €Stle nombre

ie[[l'Ninterp]]
des quadruplets crées. Dans I'exemple de la Figure 3. 13, N ey est égal a 15. Ainsi, apres
compression, les 136 échantillons, (ECG4(i), TI(i)) ;=1._eg sont réduits a 32 échantillons
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qui sont (ECGsoi, toi) i=1.15 et (ECGsn16, tn16) étant donné la multitude des points sur les
deux segments monotones du complexe QRS. De plus, les intervalles de temps
(TI(Q)) ;=1_eg SOntremplacés par 16 instants de traversées de niveaux. Les vecteurs VI; =

[ECGsoi,ECGsni,tOi,tni] nous permettent ainsi de construire 15 polynomes

i€[1,15]
cubiques, raccordés par des conditions de continuité entre les intervalles [toi, tni] i€[1,15]-

Le premier défi de la compression par interpolation est I’élimination d’'un maximum de
points en conservant une bonne qualité du signal, ce qui nous permettra de faire la
reconstruction avec un PRD inférieur a 9 %. Ainsi, meilleure est la qualité de la
reconstruction, plus grand est le nombre de données que nous pourrons éliminer, d’ou le
lien entre la méthode d’interpolation et cette technique de compression. De plus, comme
I'interpolation polynomiale met en jeux deux amplitudes de niveaux traversés et les deux
instants de traversée correspondants, le deuxieme défi est de générer ces informations a
la sortie de I'algorithme de compression a partir des données en sortie du LC-ADC.

3.4.2. Méthodologie de I'étude de compression par interpolation d’'Hermite

Le LC-ADC génere les intervalles de temps séparant chaque deux traversées de niveaux
successives et les valeurs des niveaux traversés. Ces valeurs fournissent directement les
valeurs du signal en ces points et permettent de déduire les instants de traversées selon
(E.3. 31). Ainsi, le vecteur d’interpolation est simplement obtenu a partir de la sortie du
LC-ADC par (E.3. 32) et (E.3. 33), ou Ty, T1j,, @; sontla durée totale du temps entre les

bornes de l'intervalle [toi,tni], les intervalles de temps caractérisant les points dans

I'intervalle [toi, tni] et le nombre de points éliminés entre les bornes de cet intervalle,

respectivement.
tni = TtOt‘ + to.
VI, = [ECGsoi, ECGgy,, toi,tni] tel que { ali+1 ' pouri € [[1, Nmterp]],ai >0 (E.3.32)
TtOti = Zj:l TI]L
avec les conditions de continuité sont données par (E.3. 33).
ECGgy, = ECGsoyy,
Tlni = TIO(H_l) pOLlI‘l E [[1, Ninterp - 1]] (E'3' 33)
tn; = to(i+1)

Tel que défini dans (E.3. 32), au total le vecteur d’'interpolation comporte 16 bits qui
représentent les données d’amplitudes et au moins 24 bits qui représentent les instants
de traversées de niveaux. Dans le but d’optimiser le nombre de bits total Marisa et al.
proposent une forme modifiée, V1, , du vecteur d’interpolation VI; dans [7].

En effet, deux solutions sont proposées dans [7], que nous considérons dans notre étude
de compression. La premiere solution est de remplacer les données (ECGsol-' ECGsni)
codées sur M égal a 8 bits chacune par les données (Esol., Esnl.) , codées sur my égal a 2 bits
chacune. En effet, E; € {—1,0,+1} est générée par le LC-ADC selon la direction de la
traversée de niveaux [92]. Afin de profiter de cette optimisation, notre modele du LC-ADC,
peut étre modifié de fagon a inclure un deuxieme sous-étage de sélection d’amplitude au
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niveau de I'étage de sortie. Le premier sous-étage est celui décrit a la Figure 2. 3 par le
biais duquel nous sélectionnons la valeur du niveau traversé. Ce premier sous-étage, est
utilisé pour générer les données [ECGs(0)] e, @ cOmpresser avec les ondelettes

comme étudié dans la section 3.3. Quant au deuxieme sous-étage, il est activé pour

remplacer les informations d’amplitude, [ECG(i)] jef1n,._,,J» Par les directions des
traversées de niveaux, [Es(0)] jef1n,,_,,.]- Les couples de données [Es(i), TI(D)] ief1n,_,pc]

sont ainsi a compresser par interpolation polynomiale cubique.

La deuxiéeme solution proposée par Marisa et al. est I'introduction du parametre, y; (E.3.
34), afin de réduire le nombre de bits engendré par les instants de traversées de niveaux.

v = S8 (T, — Tlo,) pour i € [1, Nipgerp ] (E.3.34)

Ainsi, en utilisant les parametres a;,y; et Eg, il est possible de remplacer le vecteur
d’interpolation, V1;, par un vecteur modifié, VI, donné par (E.3. 35).

Vlmi = [ESOL-:TIOi:aiv )/i] pouri € [[1: Ninterp]] (E3 35)

A partir des éléments de VI, et des conditions de continuité dans (E.3. 33), nous
retrouvons les éléments de V; tels que donnés par (E.3. 36).
ECGgn, = ECGyo, + Ego,(a; + 1)
VI; = [ECGyo,, ECGspy, to,, tn,] tel que { tn; = Ttot; + to; pour i € [1, Nyngerp], @i = 0 (E-3.36)
Tior, = vi + (a; + DTy,
De plus, pour que (E.3. 36) soit valide, la valeur de ECGg, doit étre initialement connue.
Le vecteur d’interpolation ainsi modifié comporte 2 bits uniquement pour représenter
Ego, et 12 bits pour l'intervalle de temps Tly,. En choisissant un nombres de bits inférieur
a 26 bits pour représenter q; ety;, il est possible de réduire le nombre total de bits de V1,

par rapport a un minimum de 40 bits dans V1;.

Outre les parametres a; et y;, nous définissons le parametres f; qui représente la
différence, en valeur absolue, entre les intervalles de temps des points éliminées et
remplacées par un méme vecteur et la valeur de T, (E.3. 37).

Bi = m]aX|TIOi - TIjl.| pourj € [1,n] eti € [1, Njprerp (E.3.37)

En fonction de a; g, y;, et E;, nous définissons des conditions limites permettant de faire
la compression en identifiant les données qui peuvent étre éliminées et représentées par
un méme vecteur d’interpolation modifié tout en minimisant I'’erreur d’interpolation. Ces
conditions sont testées a la réception de chaque couple de données du LC-ADC. Le
dépassement de ces conditions provoque la fin de la création du vecteur en cours et
I'initialisation d’'un nouveau vecteur. Ces conditions sont imposées et sont au nombre de
quatre.

1. Les données représentées par un méme polynéme d’interpolation VI, doivent

avoir la méme direction de variation, donc le méme signe des E;, correspondants
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(E.3. 38). Si un changement de pente est détecté, il n’y a plus intérét de tester les
conditions suivantes.

Ego, = Egj, pour j € [1,n] eti € [[1, Njpeer | (E.3.38)

2. Le nombre maximal de couples de données a éliminer et a remplacer par un méme
vecteur d’interpolation ne doit pas dépasser une valeur maximale, notée a,,4-

3. Les durées des traversées de niveaux représentées par un meéme vecteur
d’interpolation doivent avoir le méme ordre de grandeur [7]. Cette condition se
traduit par la définition d’'une valeur maximale que peut prendre £3;, notée B,qx-

4. La valeur de y; par le biais de laquelle la somme cumulative des déviations des
intervalles de temps par rapport a T, dans un méme vecteur d’interpolation ne

doit pas dépasser une valeur maximale, notée y,, ;.-

D’apreés ces conditions, nous pouvons constater que la compression par interpolation est
tres efficace au niveau du complexe QRS et surtout I'onde R, tel que donné dans I'exemple
de la Figure 3. 13. D’un c6té, I'importance de 'amplitude du pic R et la régularité de sa
courbe font que la condition sur la pente soit satisfaite par un grand nombre de points en
sortie du LC-ADC. D'un autre c6té, pour les mémes raisons, les ordres de grandeurs des
intervalles de temps associés a ces points sont proches. Si la reconstruction apres
compression est faite avec I'interpolation linéaire, les portions du complexe QRS seront
approchées par des segments de droite contrairement a l'interpolation polynomiale
moyennant des polynémes cubiques qui est susceptible de donner des approximations
plus proches du signal. Il est donc judicieux d’étudier les performances de compression
des deux méthodes d’interpolation cubique les plus connues : Hermite et spline cubique
selon les polynémes d’interpolation (E.3. 23) et (E.3. 25).

En tenant compte des modifications du nombre de bits en sortie du LC-ADC, de
I'introduction des parametres (a;, f;,y;) et des conditions limites (@45, Bmaxr Ymax)» 1€S
étapes de la construction des vecteurs d’interpolation modifiés, en prenant en entrée la
sortie du LC-ADC, [E (@), TI()] iefan,_,pc SONt résumées a la Figure 3. 14. Pour simplifier

les notations (a;, B, v1) et [Eso,, Tlo,, @;, v;] pour un intervalle d'interpolation VI,,, donné,

nous prenons le vecteur (a, 8,v), [Eso, Tly, @, V] et VI, respectivement.

Au départ, le triplet (a,f,y) et initialisé a (0,0,0) et les conditions limites
(Amaxs Bmax> Ymax» ) Sont chargées. La compression est activée sur passage au niveau haut
de la sortie des comparateurs INC ou DEC. A la réception du premier doublet
[Es(1),TI(1)],les valeurs de Egy, et Tl sontinitialisées a E;(1) et TI(1), respectivement.
Nous définissons a cet effet la variable p qui prend 0 jusqu’a I'initialisation du premier
vecteur d’interpolation suite a l'arrivé du premier échantillon du LC-ADC. Des qu’'un
deuxieme évenement est détecté, les conditions limites sont vérifiées. A ce niveau, deux
cas se présentent. Dans le premier cas, les conditions limites ne sont pas respectées. Par
conséquent, le vecteur d’interpolation, [Esg, TIy, a,y] est chargé par les valeurs de (a,y)
et les valeurs initialisées de Ey et T1,.
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Figure 3. 14 Organigramme de la compression par interpolation pour un ensemble de données en
sortie du LC-ADC.

Puis, a la réception de I’échantillon suivant, les valeurs de E, et T, sont modifiées. Dans
le deuxieme cas, toutes les conditions sont vérifiées ce qui résulte en I'actualisation des
valeurs de (a, 8,y) puis le retour a I'état de repos en attendant I'arrivée d’'un nouveau
doublet de données. Ces étapes de vérification, initialisation, chargement du vecteur et
mise a jour des variables (a,,y) sont répétées jusqu'a I'épuisement des données
générées par le LC-ADC.

Comme les valeurs maximales de («,y) définissent le nombre de bits requis pour les
représenter, ces parametres n’'influencent pas seulement l'erreur d’interpolation mais
aussi le taux de compression. De ce fait, nous proposons de faire une étude de
compression compléete a travers laquelle nous évaluons les variations du PRD et du taux
de compression en fonction de (a, 8, y). Nous continuons notre étude de compression en
utilisant les signaux ECG définis dans le Tableau 2. 9 et détaillés en Annexe A.

Pour simplifier les simulations et le calcul du taux de compression, nous considérons des
variations dyadiques de (a, 8,7) selon les nombres de bits (ma,mﬁ,my). Ces plages de
variations sont respectivement: 1 <m, <7,0<mp <12,et0 <m, <7+ 12. En effet,
la plage de variation de mg est une conséquence directe de la définition (E.3. 37) de B qui

ne peut pas dépasser la résolution du compteur. Ensuite, la condition sur «,,,, n’est valide
que pour des échantillons équidistants de g et qui varient selon le méme signe de pente.
L’évaluation de a4, par rapport aux 75 signaux ECG échantillonnés par le LC-ADC a
donné une valeur égale a 110 et donc m,, est limitée a 7 bits.
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Pour simplifier, la méthodologie de I'’étude de compression par interpolation polynomiale
est présentée a la Figure 3. 15 pour le cas d'un seul signal. L'algorithme de compression,
décrit a la Figure 3. 14, est utilisé pour sélectionner les données significatives dans le
signal et calculer les vecteurs d’interpolation. Les parametres de la simulation sont le
nombre maximal de points a éliminer a,,,,, la différence maximale entre TI, et les
intervalles de temps des points éliminés dans un méme vecteur, S,,4,, €t la somme
cumulative de ces différences, Y4, Pour chaque signal ECG, nous varions y,,,, entre 0 et
2™y — 1 pour des valeurs fixes de @y qx €t Brax, OU Arngx, Brmax €t My, sont égaux a 2™« —
1,2™# — 1etm, + mg, respectivement. Puis, en fonction de ces parametres, nous tragons

les variations du PRD et du taux de compression. Ces étapes sont effectuées pour le cas
de I'interpolation polynomiale par Hermite cubique puis spline cubique.

(@eclia),Brec(ip)Veee(iy))

Compression par
E;

Sur-échantillonnage - interpolation
31 MHz LC-ADC r

(Es0;, Tlop i ,Y; ), i = [1...Nineerp]

Enregistrement £CG

Retour a la forme basique d’un
vecteur d’Hermite/Spline cubique

(BCGy0,, ECGiny, to;, tn), 1= [1...Ninterp]

—* Calcul des polynomes d’interpolation

Méthode d’interpolation Py i =[1...Ninterp]

Evaluation des polynémes sur les intervalles de
F=10kHz — ] temps uniformément échantillonnés

P
ECGinterp

Calcul de
CRutery Calcul de PRD’,-,,W

Figure 3. 15 Méthodologie de I'étude de compression par interpolation polynomiale pour un signal
ECG.
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Ainsi, I'étude de compression réalisée pour chacun des 75 signaux est organisée en cinq
étapes comme suit.

e Enfixantlavaleur de my, = mg,, (i,) etmg = mg  (ig) ol iy et ig appartiennent
a [1,7]et [1,13], respectivement. Le parametre m, est varié dyadiquement dans
Iintervalle m,, _ = [1,m, + mg]. Pour chaque valeur de m,, les directions des
traversées de niveaux et les intervalles de temps (E, TI) en sortie du LC-ADC sont
compressés.

e A partir des vecteurs modifiés générés par l'algorithme de compression, VI,
égaux a [Esoi» TIOi,ai,yi] pour i € [[1,Ninterp]], la forme originale des vecteurs
d'interpolation, V1; égale & [ECGy,, ECGgp,, to,, ty, ], est restituée.

e Le signal ECG est reconstruit a partir des données sélectionnées a la fréquence
10 kHz et selon 'une des méthodes d’interpolation.

e La qualité du signal, aprés acquisition par le LC-ADC et interpolation par les

polynomes cubiques a la fréquence F,, est évaluée par calcul du PRD en

Tinterp
utilisant (E.3. 11), tel que x, X et X sont remplacés par le signal original ECGy, sa
valeur moyenne ECG et le signal reconstruit mmtm, ou interp est la méthode
d’interpolation polynomiale.

e L’apport de compression, par rapport au LC-ADC est calculé en termes du taux de
compression CR;yterp, donné par (E.3. 39), ou M est la résolution du LC-ADC et N
est la résolution du compteur dans le LC-ADC. Nous rappelons que my est égale a
2 bits et interp est la méthode d’interpolation.

(M + N)NLC—ADC - (mE + N+ mq + my)Ninterp
(M + N)Nyc_apc

CRinterp = (E3 39)

Ainsi, cette méthodologie nous permet non seulement d’évaluer les performances de la
méthode de compression mais aussi de faire le choix optimal des parametres
(ma, mg, my) opt qui permettent d’atteindre des valeurs du PRD inférieures a 9 %.

Pour chaque type d'interpolation et en variant m,, mg et m,, 1001 combinaisons de

(Amaxs Bmax> Ymax) Sont possibles. Pour chacune de ces combinaisons, nous calculons 75
valeurs de PRD et 75 valeurs de CRjpterp associés aux 75 signaux testés tel que

PRD

interpolation polynomiale. Ce parametre est calculé en utilisant (E.3. 11) et en remplacant

Tinterp

. mesure la qualité du signal ECG apres compression et reconstruction par
interp

x par ECG, X par ECGinterp €t X par ECG. Toutefois, nous cherchons uniquement les
combinaisons qui assurent un PRDrinmp inférieur a 9 % pour tous ces signaux.

Ainsi, pour faciliter I'analyse des résultats des simulations, nous représentons les plages

de variations, [PRD ,PRD et [CRinterp,,.» CRinterp,,, ] de PRD et

Tinterpmin rinterpmax] Tinterp

de CRipterp pour chaque valeur de (ma,mﬁ,my), respectivement. Nos criteres de

sélection de la combinaison optimale de ces parametres de compression seront d’abord

et obligatoirement un PRDrinterpmax inférieur a 9 %. Ensuite, apres identification des
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triplets qui garantissent cette condition, nous sélectionnons le triplet qui donne le
meilleur taux de compression CRpterp,,, €N maximisant I'ensemble CR
pt

comme décrit par (E.3.40) et (E.3.41) ou CR
CRinterp,,;,, pour lesquelles PRD

interpmin,PRD<9%’

interpminpro<oy, €St 1 €NSemble des valeurs de

est inférieur a la limite de 9 %.

Tinterpmax

(mq, mg, my) opt POur CRipeerp, = max(CRl- (E.3.40)

i nterpmin,PRDsQ%)
opt

CR; = {CRinterpmin, } pour PRD
lopt

interpPmin,PRD<9%

<9% (E.3.41)

Tinterpmax

En effet, la méthode de compression et la méthodologie de compression présentées a la
Figure 3. 14 et la Figure 3. 15 sont adaptées a tout type d’interpolation du moment ou les
données générée par I'algorithme de compression permettent de retrouver les couples de
données (amplitude, instant) permettant la reconstruction du signal. Dans la sous-section
suivante, nous présentons les résultats de simulation et de sélection des parametres
optimaux pour la compression par interpolation polynomiale cubique d’Hermite.

3.4.3. Résultats de la compression par interpolation polynomiale cubique

Un exemple des résultats de simulation avec l'interpolation d’Hermite est donné a la
Figure 3. 16 pour le cas de (m,, mg) égal a (3,9), avec m, qui varie de 0 a m, + mg. Pour
ce cas, les valeurs reportées sont entre 1.2 % et 12.99 % pour le PRD

THermite

et entre
30.07 % et 81.04 % pour le taux de compression, CRyermite-

15 -
PRD
'\? 12 + . rHermitemaX
N . PRD_
2 9 Hermite
£
=6
=
a 3
0
1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13
mry
(a) Plage de variation du PRD.
0 - CRHermite
100 -
= -CRHermite )
E\Q., 80 -
S
Q:t
O

1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13
mry

(a) Plage de variations du taux de compression.
Figure 3. 16 Résultats de compression par interpolation d’'Hermite pour le cas de m« égal a 3 et
mgégal 2 9.

En effet, parmi les 1001 cas possibles pour la compression avec interpolation d’'Hermite,

seuls 492 cas admettent des PRD inférieurs a 9 %. Les valeurs sélectionnées de

THermitemax
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(ma, mg ,my) sont résumées dans le Tableau 3. 6. Globalement, les parametres de ce

tableau assurent des valeurs PRD et CRyermite de 1.2 % a 8.99 % et de 30 % a

THermitemax

86 %, respectivement.

Tableau 3. 6 Résultats de sélection de (mq,mg,my) pour une compression par interpolation
d’Hermite pour un PRD inférieur a 9 %.

m, mg m,
1 [0,12] [1,mg +1]
) [0,8] [1,mg +2]
[10,12] [1,6]
0,4
g 6:7% [1,mp + 3]
3 5 1,71
[8,11] [1,5]
12 [1,4]
[0,2] [1,ms +1]
3
* [7,12] [13]
[4,6] [1,4]
s [o,1] [1,mg +5]
[2,12] 1,21
[0,1] [1,mg + 6]
6 2 [1,4]
[3,12] [1,2]
[0,1] [1,mg +7]
7 2 [1,4]
3,12] 1,21

Par suite, en appliquant (E.3. 40) aux éléments du Tableau 3. 6, nous obtenons un triplet
unique (mg, mg, my)opt qui garantit les performances résumées dans le Tableau 3. 7.

Tableau 3. 7 Résultats de sélection des parameétres optimaux pour la compression par
interpolation d’'Hermite

(Mg, mpg, my)

opt

PRD

THermitey,in

PRD

THermitemax

CRHermitemin

CR Hermiteqx

(3,6,6)

1.72

8.96

50.03

79.83

Nous présentons, a la Figure 3. 17 et la Figure 3. 18, les signaux ayant le pire PRD,
PRD . et le meilleur PRD, PRD

S , suite a la compression en utilisant les
ermitemaq.

THermitey, i,

parametres optimaux (ma,mﬁ,my)opt. Ces signaux sont reconstruits par interpolation

d’Hermite a la fréquence F,., égale a 10 kHz. Les taux de compression, CRyzrmite, de ces
signaux sont égaux a 64 % et 67 %, respectivement. Comme décrit a la sous-section 3.4.1,
nous observons que cette méthode de compression est surtout efficace dans les zones
actives du signal ECG. En effet, le point fort de la compression par interpolation est la
compensation de l'activité du LC-ADC au niveau du complexe QRS qui engendre un
nombre important d’échantillons.
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Figure 3. 17 Signal ECG45 échantillonné par le LC-ADC apreés compression par interpolation
d’Hermite pour (mq,mgmy)op: = (3,6,6) donnant un PRD égal a 8.96 %.
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Figure 3. 18 Signal ECG40 échantillonné par le LC-ADC apreés compression par interpolation
d’Hermite pour (mq,mg,my)opt = (3,6,6) donnant un PRD égal a 1.73 %.

D’apres les résultats de reconstruction du signal ECG a la sortie du LC-ADC en utilisant
'interpolation par spline cubique, décrits au Tableau 2. 7 et a la Figure 2. 18, nous
constatons que les splines cubiques ne produisent pas des approximations proches du
signal original au niveau des segments de 'ECG. Par conséquent, I'élimination de données
supplémentaires suite a la compression risque de détériorer d’avantage les performances
de la reconstruction. La méme méthodologie d’étude de compression et de sélection des
parametres optimaux est adoptée pour la compression par interpolation par spline
cubique. Dans ce cas, apres extraction des résultats de simulation et en appliquant la

condition d’'un PRD inférieur a 9 %, nous avons malheureusement relevé un

Tsplinemax

ensemble vide des valeurs possibles de (ma,mﬁ,my). Par conséquent, (ma,mﬁ,my)opt

est aussi vide. En effet, la valeur minimale de PRD est égale a 23.68 %. Ce premier

Tsplinemax
résultat guide notre choix impérativement vers la méthode de compression par
interpolation d’'Hermite, mais nous présentons quand méme les résultats de I'étude de
compression par interpolation spline cubique en Annexe D.

Apres avoir analysé les résultats de 'étude de compression, qui ont abouti a la sélection
des parametres optimaux en maximisant les performances de la compression en termes
de PRD et de taux de compression, nous effectuons, dans la sous-section suivante, une
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comparaison globale des performances du LC-ADC seul et accompagné par une méthode
de compression.

3.4.4. Etude comparative des méthodes de compression

Nous comparons les performances de la compression intrinseque du LC-ADC
dimensionné, la compression par transformée en ondelettes bior3.1 et la compression par
interpolation d’Hermite cubique. Nous utilisons dans cette comparaison les 75 signaux
testés. Ainsi, nous commenc¢ons d’abord par évaluer l'apport de compression par
transformée en ondelettes bior3.1 et la compression par interpolation d’"Hermite cubique
par rapport aux données a la sortie du LC-ADC. Nous tracons donc CRyermite €t CRpior3 1
tels que présentés a la Figure 3. 19, ou CRy;,31 est le taux de compression calculé entre
le nombre de bits total a la sortie du LC-ADC et le nombre de bits total des 32 coefficients
d’ondelettes (E.3.42) ou SCR est égal a 50 %.

optEcG

M(1 = SCRoptyes) (E.3.42)
M+N

CRbior3.1 =

En effet, le nombre de bits utilisé pour la quantification des coefficients des ondelettes est
M égal a 8 bits. Cette valeur est choisie apres analyse de la plage de variation de ces
coefficients et en minimisant les erreurs introduites par troncature des mots binaires qui
les représentent. Comme le montre la Figure 3. 19, pour tous les signaux testés,
l'utilisation de la compression par interpolation d’'Hermite réduit les données en sortie du
LC-ADC par au moins 50.03 % et par au plus 80 %. Ces valeurs sont réduites a 31.17 % et
39.32 % dans le cas des ondelettes bior3.1, respectivement.
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Figure 3. 19 Comparaison des performances de la compression des données en sortie en du LC-ADC
a 8 bits par trois méthodes de compression.

Enfin, pour résumer, nous comparons le taux de compression du LC-ADC a 8 bits,
CRyc-apc, du LC-ADC suivi par la décomposition en ondelettes bior3.1, CR;c_apc/piors.1»

et du LC-ADC suivi par la compression par interpolation d’Hermite cubique,
CRic-apc/Hermite- L€ Nnombre de bits générés dans les trois cas est évalué par rapport au

nombre de bits générés par les ADCs classiques utilisés pour 'acquisition des 75 signaux
tels que résumés en Annexe A. Ainsi, pour le calcul de CR.¢c_apc, CRic-apc/biorss €t

CRic—-apc/Hermites NOUS utilisons (E.3. 2), (E.3. 15) et (E.3. 43) respectivement.

mN ypc — (mE +N+m, + my)NHermite (E.3.43)

mN ypc

CRyc-apc /Hermite =
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Les résultats de variation des taux de compression en fonction des signaux ECG testés et
de la méthode de compression sont donnés a la Figure 3. 20. Ces résultats montrent bien
que notre LC-ADC suivi par un étage de compression par interpolation d’'Hermite atteint
des taux de compression allant jusqu’a 95 % pour des valeurs du PRD inférieures a 9 %.
Ces résultats sont conformes a ce que nous avons relevé dans la littérature dans le cas de

la compression des signaux ECG échantillonnés en temps discret.
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Figure 3. 20 Comparaison des performances de compression des données par combinaison du LC-
ADC avec chacune des méthodes de compression.
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En effet, en se référant a la Figure 3. 4, les cas pour lesquels le LC-ADC ne fait pas de
compression, ce qui engendre des taux de compression inférieurs a 20 % en ajoutant la
compression numérique, sont dus a la comparaison avec les fréquences d’échantillonnage
qui sont inférieures a 400 Hz. Ces fréquences d’échantillonnage sont considérées tres
faibles pour les applications de diagnostic médical en utilisant le signal ECG. Par contre,
elles peuvent étre utilisées dans des dispositifs de monitorage du rythme cardiaque ou les
stimulateurs électriques.

Pour s’assurer de la qualité des signaux apres compression par interpolation d’Hermite
avec des taux de compression jusqu’'a 95 %, nous présentons a la Figure 3. 21 les nouvelles
valeurs du PRD. Ces valeurs sont calculées apres échantillonnage et compression et sont
comparées a celles obtenues par échantillonnage et compression intrinséque du LC-ADC.
Il s’avere que 98.7 % des signaux ont un PRD final, PRD inférieur a 8 %. Ces

THermite’

signaux ont ainsi une marge minimale de 1 % par rapport a la valeur maximale
permissible pour une bonne qualité des signaux. Seul le signal ECG45, apres avoir été
compressé a 87.7 %, présente un PRD de 8.9 %. En effet, ce signal n'admet pas le taux de
compression maximal, qui est plutot associé au signal ECG62.
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Figure 3. 21 Comparaison des valeurs du PRD entre échantillonnage par le LC-ADC seulement et
suivi par la compression par interpolation d’Hermite.
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Les deux signaux ECG45 et ECG62, sont représentés a la Figure 3. 22. IIs présentent des
valeurs du PRD égales a 8.9 % et 5.8 %, respectivement. IIs correspondent a un infarctus
du myocarde et un ECG normal, respectivement. Le signal ECG45 est visiblement bruité
au niveau des segments séparant ses ondes. Ce sont les fluctuations du bruit dans la
fenétre de comparaison du LC-ADC qui ont engendré une erreur de reconstruction
importante apres échantillonnage, et reconstruction. Toutefois,
visuellement, la différence entre chacun des signaux originaux et sa version reconstruite
reste assez faible.
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(a) ECG62. (b) ECG45.

Figure 3. 22 Comparaison de la reconstruction des signaux ayant le PRD maximal et le taux de
compression maximal.
Quatre signaux supplémentaires reflétant des qualités différentes et des pathologies
différentes sont décrits a la Figure 3. 23. Ces signaux présentent une bonne qualité avec
quelques distorsions autours du bruit mais nous estimons que ces dégradations n’influent
pas sur le résultat du diagnostic médical.

2.5
15¢F 1
—— Signal original —— Signal original
— — Signal reconstruit 2r — — Signal reconstruit
S I's
é E 151 1
] L
o e 1F 4
é 0.5 1 é
g g 05F ]
< 90 1 <<
0 J ]
0.5 L 1 ! 1 -0.5 - - - -
0 0.5 1 1.5 2 2.5 0 0.5 1 1.5 2
Temps (s) Temps (s)
(a) ECG11 avecbradycardie et un PRD égal (b) ECG36 avec fibrillation atriale et un PRD égal a
a6.3 %. 3.8 %.
2 T T 2.5 T T T
— Signal original —— Signal original
1.5F — — Signal reconstruit| § 2r — — Signal reconstruit
= =
E 1t E 15}
[ ()
< T 4|
E o5t g
= a
E ol g 05
<< <<
-”\;/\_J 0
_05 |
. . . . . 0.5 ‘ ‘ : ‘ ‘ ‘
0 0.5 1 1.5 2 2.5 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2
Temps (s) Temps (s)

(c) ECG74 avectachycardie etun PRD égal

106

a4.2%.
Figure 3. 23 Exemples de signaux reconstruits.

(d) ECG71 avec hypertrophie supraventriculaire et un
PRD égal a 3 %.



Apres avoir choisi la compression par interpolation d’Hermite et détaillé les
performances du LC-ADC sans et avec un étage de compression numérique, nous
cloturons notre étude par I'analyse de la qualité des signaux numérisés apres passage par
les étages de la chalne d’acquisition mais aussi en tenant compte des erreurs des
composants analogiques. Les résultats de simulation en termes de PRD sont donnés au
Tableau 3. 8 pour des tensions d’offset des deux comparateurs et des erreurs de non-
linéarité différentielle maximale égales a 0.25 q et 0.182 g, respectivement.

Tableau 3. 8 Résultats de simulation du LC-ADC en présence des erreurs des composants
analogiques et aprés compression et reconstruction par interpolation d’'Hermite.

Dégradation du PRD LS —

. Pour |DNL| Pour Pour |DNL| Pour
Signal | PRD % max max

'gha teade 0) | (00120.1829 | VietVs = 0.25q | épala0.182q | VietV: = 0.25q
ECG3 2.62 2 1.46 4,62 4,08

ECGO9 1.89 2.18 1.08 4,07 2,97
ECG27 5.14 5.09 3.2 10,23 8,34
ECG42 1.42 1.86 1.92 3,28 3,34
ECG52 1.45 1.4 1.38 2,85 2,83
ECG63 3.77 4.62 1.57 8,39 5,34

Au passage par le LC-ADC, la valeur maximale du PRD, 4. est égale a 5.14 %. Cette valeur
estaugmentée a 10.23 % et 8.34 % en présence des erreurs de non-linéarité et des erreurs
d’offset, respectivement. Ainsi, des dégradations maximales de 5.09 % et 3.2 % sont
observées. Nous considérons ces résultats prometteurs car seul le signal ECG27 a
légérement dépassé la limite 9 % du PRD. De plus, pour le reste des signaux du Apres
avoir choisi la compression par interpolation d’'Hermite et détaillé les performances du
LC-ADC sans et avec un étage de compression numérique, nous cléturons notre étude par
I'analyse de la qualité des signaux numérisés apres passage par les étages de la chalne
d’acquisition mais aussi en tenant compte des erreurs des composants analogiques. Les
résultats de simulation en termes de PRD sont donnés au Tableau 3. 8 pour des tensions
d’offset des deux comparateurs et des erreurs de non-linéarité différentielle maximale
égales a 0.25 g et 0.182 g, respectivement.

Tableau 3. 8 une marge entre 0.61 % et 6.15 % est gardée a partir de la valeur limite.

3.5. Conclusion

L’objectif des travaux présentés dans ce chapitre est de définir un étage de compression
des données ECG en aval du LC-ADC. L’ensemble est susceptible de fonctionner en temps
réel en assurant la conversion analogique-numérique et la compression. En utilisant le
LC-ADC dimensionné dans le deuxieme chapitre, nous avons montré dans ce chapitre
qu'un taux de compression de l'ordre de 81 % est atteint par le LC-ADC. De plus, la
fréquence d’échantillonnage moyenne est atténuée jusqu’a 25 % de la fréquence d’'un ADC
uniforme controlé par une horloge aux fréquences égales a 500 et 1000 Hz.

Pour justifier le choix de la technique de compression a utiliser, un état de l'art des
techniques récemment utilisées dans la littérature a été exposée. Cette étude a montré
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que la méthode par transformée en ondelettes permet de mieux s’adapter aux propriétés
du signal ECG tout comme le LC-ADC. Pour justifier le choix de la famille d’ondelettes a
utiliser, une méthodologie d’étude de compression en utilisant les principales familles
d’ondelettes existantes dans la littérature a été définie. Cette étude a montré que la famille
bior3.1 donne les meilleures performances en termes de taux de compression pour un
PRD apres compression égal a 2 %. Cependant, nous considérons uniquement I'utilisation
de la DWT pour la compression des échantillons de 'amplitude car toutes les familles
d’ondelettes testées sont quasiment inappropriées pour la compression des intervalles
du temps en sortie du LC-ADC.

by

Pour remédier a cette limitation et par suite améliorer le taux de compression, la
technique de compression par interpolation est étudiée. Cette technique requiert le choix
d’'une méthode de reconstruction adaptée pour maximiser le taux de compression
contrairement a la DWT qui est indépendante de la technique d’interpolation appliquée
sur le signal décompressé. L’idée consiste en la construction de vecteurs de données dont
le nombre de bits est optimisé par rapport aux données originales et qui permettent de
restituer efficacement les données a interpoler dans la phase de reconstruction avec un
PRD inférieur a 9 %. Les résultats de simulation en termes de qualité des signaux
reconstruits et taux de compression ont montré que la méthode de compression par
interpolation d’Hermite est meilleure que celle des splines cubiques.

Pour pouvoir mettre le point sur la meilleure méthode de compression parmi les
compressions par ondelettes bior3.1 et par interpolation d’Hermite, nous avons établi une
comparaison entre les performances du LC-ADC seul et accompagné par chacune de ces
deux méthodes non seulement en termes de taux de compression mais aussi en termes de
PRD. Nous avons montré ainsi que le LC-ADC suivi par une compression par interpolation
d’Hermite permet d’atteindre les meilleures performances.

Apres le dimensionnement LC-ADC au niveau systeme et 'étude de 'opportunité de
compression post-LC-ADC dans ce chapitre, nous nous intéressons dans le dernier
chapitre de ce manuscrit a la conception au niveau circuit du LC-ADC, constituant ainsi un
premier prototype de test pour permettre la validation expérimentale de la solution
proposée pour l'acquisition des signaux ECG a base de I'’échantillonnage par traversée de
niveaux offrant une compression intrinseque des données.
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Chapitre 4. Conception du LC-ADC en technologie
CMOS 180 nm UMC

4.1. Introduction

Les résultats des travaux de recherche présentés dans le chapitre 2 ont conduit au
dimensionnement d’'un LC-ADC pour la numérisation des signaux ECG présentant
'originalité d’étre adapté pour la réduction des données numérisées. La considération des
spécifications des signaux ECG normaux et pathologiques a permis de choisir une
résolution de 8 bits pour le DAC, une horloge de fréquence 10 kHz et une résolution 12
bits pour le compteur. Ces valeurs sont optimisées par rapport a la fréquence
d’échantillonnage et la résolution des ADCs classiques comme nous les avons présentés
dans le chapitre 1. Nous avons ainsi validé la description en blocs du convertisseur LC-
ADC, ou seulement l'information pertinente dans le signal est capturée. Ensuite, en
s’inspirant des plages de variations des erreurs dans les circuits des comparateurs et
DACs du commerce, nous avons évalué I'impact de ces erreurs sur la qualité de différents
signaux.

Apres validation de l'architecture du LC-ADC, grace a laquelle jusqu'a 80 % de
compression par rapport aux ADCs a échantillonnage uniforme est réalisée, nous avons
mené une étude détaillée sur les méthodes de compression par DWT et par interpolation
polynomiale dans le but d’augmenter le taux de compression. Ainsi, nous avons montreé
que les ondelettes bior3.1 sont appropriées pour la compression des échantillons
d’amplitudes a la sortie du LC-ADC. Par ailleurs, en termes de schéma de numérisation et
de compression global, nous avons montré qu’un étage de compression par interpolation
polynomiale d’Hermite bien dimensionné en aval du LC-ADC est la meilleure solution
pour compresser les échantillons d’amplitudes et de temps de fagon simultanée. Les
résultats obtenus nous ont motivé pour concevoir notre LC-ADC.

Ce chapitre est donc consacré au détail du passage de la description structurelle du LC-
ADC ala conception du circuit en technologie CMOS 180 nm UMC. La premiere section est
dédiée a la présentation du flot et de I'environnement de conception. Puis, la deuxieme
section est consacrée a la description des spécifications et des résultats de
dimensionnement des étages du circuit. Nous enchainons dans la derniére section par les
résultats de validation de la conception du circuit global du LC-ADC et la description du
dessin des masques.
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4.2. Méthodologie de conception et spécifications globales du
LC-ADC

Nous avons commencé les travaux décrits dans ce chapitre par l'organisation d’'une
méthodologie de conception en fonction de la disponibilité des ressources logicielles dans
le laboratoire d’accueil et en se basant sur le flot de conception des circuits numériques
et analogiques décrit dans [136].

4.2.1. Méthodologie de conception du LC-ADC

La conception des circuits intégrés se fait en suivant une approche ascendante (bottom-
up), ou descendante (top-down), ou encore mixte. En effet, dans le cadre de cette these,
les travaux de recherche menés sur le LC-ADC en partant du simple principe de
fonctionnement a la description structurelle détaillée puis au circuit électronique,
décrivent une approche de conception mixte, détaillée a la Figure 4. 1. Dans un premier
temps, I'approche descendante, présentée par le diagramme en blanc, a fait le sujet des
travaux décrits dans le chapitre 2, qui ont permis de modéliser et dimensionner le LC-ADC
au niveau systéme. Dans un deuxiéme temps, les travaux décrits dans ce chapitre, quant
a eux, ont été réalisés en suivant I'approche de conception bottom-up tant pour la partie
analogique que pour la partie numérique.

Il s’agit d’une réalisation hiérarchique ascendante du circuit LC-ADC. Elle débute par un
simple schéma électronique du transistor, elle évolue vers la conception des composants
élémentaires et aboutit enfin au circuit complet du convertisseur. Idéalement, la
conception des circuits numériques en suivant 'approche de conception descendante
minimise le temps de travail et les erreurs de conception, mais elle nécessite des outils
autres que le logiciel de conception pour automatiser certaines étapes du flot de
conception comme la synthese logique et le routage. Cependant, étant limité par les
ressources du laboratoire d’accueil, nous avons réalisé tous les éléments du circuits en
suivant la méme approche ascendante [136].

Ainsi, le flot de conception commence par la définition des spécifications globales du
circuit puis celles de chaque composant. Il ne s’agit pas seulement des caractéristiques
électriques souhaitées comme la plage de variation admissible du signal d’entrée et le
temps de traitement des données mais aussi de tous les parametres au niveau systéme
comme la fréquence de fonctionnement et la résolution. Ensuite, une premiére étape de
dimensionnement des circuits élémentaires est faite a travers des calculs de parametres
de conception spécialement au niveau de la partie analogique. Cette étape est souvent
consolidée par des simulations au niveau schématique pour valider le dimensionnement
par rapport aux spécifications de chaque composant et chaque étage du LC-ADC.

Apres assemblage et validation du circuit électronique global du LC-ADC, le dessin des
masques (layout en anglais) est réalisé en suivant la méme approche bottom-up et en
utilisant les dessins des couches physiques de la technologie CMOS 180 nm UMC décrite
en Annexe E. Dans cette phase, des contraintes topologiques sont respectées pour
minimiser les effets parasites. Cette étape est accompagnée par des tests de vérification
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des regles du dessin (DRC, Design Rule Check), des interconnections électriques (ERC,
Electrical Rule Check) et de la correspondance avec le schéma électronique (LVS, Layout
Versus Schematic) [182]. Puis, la vérification des performances du layout dessiné se ferait
par simulation apres extraction des valeurs des capacités et résistances parasites issues
des couplages capacitifs et résistifs des niveaux de métaux de la technologie. Néanmoins,
cette étape d’extraction n’a pas pu étre accomplie par manque de la disponibilité des outils
nécessaires.

Modele Guassien normal ——f
Modélisation du LC-ADC et

dimensionnement adapté au signal ECG

!

Simulation du modéle LC-ADC

Spécifications de 'ECG ——»

Enregistrements ECG réels —————>|
Erreurs des composants —— !
analogiques

Approche descendante

Spécifications
renconctrées?

Définition des spécifications du circuit
global et des composants élementaires

‘ Dimensionnement mathématique }:

v

‘ Saisie de schéma électrique ‘F

v

Modification des parameétres Vérification de laréponse des composants
(W/L, composants, etc.) par simulation

Utilisation des paramétres technologiques
(technologie 0.18 pm UMC)

Chargement du design Kit
(technologie 0.18 um UMC)

Spécifications
renconctrées?

Assemblage des composants et schéma
électrique du LC-ADC

|

Simulation du circuit global

Approche ascendante

Spécifications
renconctrées?

4% Dessin des masques (layout)

‘ Extraction des parasites ‘

v

‘ Simulation du layout ‘

Extraction des fichiers de
fabrication

Figure 4. 1 Flot de conception modifié par intégration d’'une phase de modélisation.

Par conséquent, dans le cadre des travaux de conception et en se référant a la Figure 4. 1,
nous avons réalisé les différentes phases de 'approche top-down jusqu’au dessin des
masques uniquement. Nous avons utilisé la version 6.1.5 a 64 bits de Cadence Virtuoso
pour la définition et le dimensionnement des circuits numériques et analogiques. Le
simulateur utilisé pour la validation de tous les éléments du circuit est Spectre Circuit
Simulator dans sa version 7.2.0.593 isr22 a 64 bits [182]. Nous allons dans la sous-section

111



suivante commencer par déterminer les spécifications globales du LC-ADC en fonction des
parametres de la technologie CMOS 180 nm UMC décrits en Annexe E.

4.2.2. Spécifications globales du LC-ADC

Le LC-ADC se caractérise par une architecture électronique mixte. La partie analogique et
la partie numérique communiquent a travers les signaux numériques des comparateurs
et des accumulateurs. A I'issu de I'étude réalisée dans le chapitre 2, 1a résolution choisie
pour le LC-ADC est égale a 8 bits. Ainsi, le pas de quantification de 'amplitude est égal a
39 uV. Cependant, pour étre conforme a la plage d’alimentation imposée par la
technologie CMOS 180 nm UMC, cette valeur est amplifiée.

En fonction de la valeur de la tension d’alimentation et l'intervalle de variation de la
tension de seuil des transistors, présentés en Annexe E, la plage du signal d’entrée est
choisie entre 0.6 VV et 1.6 V. D'un c6té, ces choix ont été faits pour garder une plage de
sécurité minimale de 50 mV a partir de la tension de seuil des transistors pour éviter leur
blocage a I'entrée des comparateurs. D’'un autre c6té, nous avons choisi une amplitude
maximale de 1.6 V pour assurer une tension inférieure a la tension d’alimentation de
1.8V.

L’architecture du LC-ADC est présentée a la Figure 4. 2. Par rapport au modeéle décrit dans
le chapitre 2, nous avons ajouté deux étages. Un étage analogique qui relie le signal
d’entrée aux comparateurs. A ce niveau, deux scénarios sont envisagés selon I'origine du
signal ECG analogique. Le premier scénario est sollicité au moment de I"échantillonnage
de signaux réels en temps réel acquis avec des électrodes pour signal ECG. Dans ce cas, le
passage par un amplificateur est nécessaire vu la plage d’amplitude réduite du signal ECG.
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Figure 4. 2 LC-ADC avec deux étages supplémentaires.

Le deuxiéme scénario est envisagé pendant la phase des tests laboratoire du circuit avec
des signaux ECG téléchargés de la base de données. Avant de les exploiter, ces signaux
seront convertis en format analogique et envoyés a I’'entrée du LC-ADC. Dans ce cas, il est
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possible de modifier la plage de variation de ces signaux au moment du traitement pré-
LC-ADC envisagé.

Le deuxieme étage ajouté est mixte. D’apres les résultats du Tableau 2. 8 et en fonction du
type du signal d’entrée, le signal d’horloge est a la fréquence 500 kHz pour le signal
sinusoidal et 10 kHz pour le signal ECG. Le signal d’horloge est en fait généré pour la
quantification des intervalles de temps et la synchronisation des registres dans le circuit.
Cet étage est commandé par deux bits de controle selon lesquels il fait appel a un premier
générateur numérique a base d'un oscillateur en anneau. Dans le cas contraire, un
comparateur analogique et un signal externe sont sollicités. Dans les deux cas, il est
possible de sélectionner I'une des deux fréquences souhaitées.

Pour le bon fonctionnement du LC-ADC, tous les registres du circuit sont synchronisés a
la méme fréquence, soit 500 kHz, soit 10 kHz. De plus, ils sont munis d’'une entrée de
remise a zéro asynchrone reliée au signal de remise a zéro globale du LC-ADC, a
I'exception du compteur qui est de plus contrélé par les signaux INC et DEC comme
montré a I'étage de suivi du temps a travers une logique de controle.

Ainsi, les spécifications du circuit LC-ADC sont résumées dans le Tableau 4. 1. Un
parametre trés important lié a la fréquence maximale du circuit et qui conditionne la
rapidité de la conversion est le temps de boucle, noté §,,,,, [94]. Ce parametre caractérise
le temps de fonctionnement maximal depuis la détection de la traversée de niveau jusqu’a
'actualisation des niveaux de références a I’entrée des comparateurs. Il dépend des temps
de propagation des comparateurs, de I'étage de mise a jour des niveaux de références et
des DACs. En tenant compte de I'horloge la plus rapide du circuit, qui est I'horloge de
référence de période T,, le temps de boucle maximal, 6,,,,, ne doit pas dépasser cette
période égale a 2 ps pour le cas de la numérisation d’un signal sinusoidal.

Tableau 4. 1 Spécifications du circuit électronique du LC-ADC.

Parametres Spécifications
Résolution M 8 bits
Plage du signal d’entrée [0.6,1.6]V
Pleine échelle PE 1V
Quantum q 3.9mV

Fréquence du compteur E, 10 kHz pour les signaux ECG

500 kHz pour les signaux sinusoidaux

Résolution matérielle du compteur N 12 bits

Temps de boucle maximal §,,,,, 2 us

A l'issue de la définition des spécifications globales du LC-ADC, nous avons déduit la
nécessité de deux étages supplémentaires qui sont I'étage d’entrée et I'étage de
géneération du signal d’horloge. Ces spécifications nous permettront également, avec la
présentation de la technologie CMOS en Annexe E, de définir les spécifications des
différents étages du LC-ADC.
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4.3. Spécifications et dimensionnement des étages du LC-ADC

Le circuit que nous désirons concevoir, présenté a la Figure 4. 2 comprend un total de sept
étages dont trois sont analogiques. Ce sont I'étage de comparaison et de conversion
numérique-analogique, tel que nous les avons décrits dans le chapitre 2 a base de
transistors et réseau capacitif, respectivement, et I'étage de pré-amplification. De plus, le
circuit contient trois étages numériques propres au LC-ADC, qui sont |'étage de mise a jour
des niveaux de références, I'étage de suivi du temps et I'étage de sortie. Finalement, le
septiéme étage, qui représente le générateur du signal d’horloge, est mixte.

4.3.1. Spécifications et dimensionnement de I’'étage de pré-amplification

Dans le cas de la numérisation de signaux ECG réels provenant d’une électrode, I'étage de
pré-amplification permet de mettre l'amplitude de ces signaux a 1'échelle des
spécifications du LC-ADC avant de les échantillonner. Ainsi, en considérant une pleine
échelle 1 V a la sortie du préamplificateur avec une plage de 0.6 V a 1.6 V et des signaux
ECG qui varient entre +5 mV, le gain maximal de I'amplificateur est 40 dB. Comme les
formes d’ondes d’'un signal ECG oscillent autour de la ligne de base idéalement nulle, le
signal amplifié doit étre translaté vers le point milieu de la pleine échelle du LC-ADC égal
a 1.1 V. Ces spécifications sont résumées dans le Tableau 4. 2.

Tableau 4. 2 Spécifications du préamplificateur de tension a source commune.

Parametres Spécifications
Gain 4,, 40 dB
Plage de la tension d’entrée [-5,5] mV
Plage de la tension de sortie [0.6,1.6]V
Composante continue du signal de sortie V. 1.1V

Nous avons ainsi besoin de concevoir un amplificateur en mode tension, a sortie non-
différentielle et de gain moyennement élevé. En basse fréquence, I'architecture MOS la
plus simple mais aussi la moins complexe en termes de nombre de transistors et qui
répond a ces spécifications est I'amplificateur a source commune dont le principe est
décrit en Annexe F [136]. Le circuit implémenté de I'amplificateur a source commune est
décrit a la Figure 4. 3, ou Mg, est un transistor polarisé en régime de saturation et Vg,

est la tension de grille de M.

La tension de sortie lorsque le signal d'entrée varie entre Vysgqtq €t Vggeqrp, décrites en

Annexe F, est donnée par (E.4. 1), ou Vj et A4, sont la composante continue du signal de
sortie et le gain petit signaux.

Vg = VDC + Aa,,ve (E.4. 1)
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Figure 4. 3 Circuit du préamplificateur a source commune avec dégénération de la source et
couplage du signal d'entrée.

Pour polariser M, avec I,;,s et passer du mode amplificateur de courant au mode tension,
la source de courant est constituée de trois transistors M,,, M5 et M,,. De plus, pour
assurer la tension de polarisation, V;,, sur la grille de M,,, un pont diviseur de tension
est réalisé en utilisant les transistors M,s et M4 traversés par le courant I,,.

Pour bloquer la composante continue du signal d’entrée et éviter de modifier la valeur de
la tension de polarisation, Vg, ., une capacité de couplage, C,, est reliée au pont de grille
Las

al’entrée de I'amplificateur. Le choix de la valeur de C,. dépend de la fréquence maximale,
Fpnax, du signal d’entrée et de la résistance équivalente d’entrée de I'amplificateur, Rcq,
comme donnée par (E.4. 2),

1

Cpe > ———
ac 27TFmaLxRaLeq

(E.4.2)
Par ailleurs, une source de tension, V,;, est montée en série avec une résistance, Ry, et
connectée a la source de M,;. Cette configuration est connue par la dégénération de la
source [183]. Elle améliore la linéarité de la caractéristique du transistor M,; mais nous
donne aussi la possibilité d’ajuster legerement la tension de polarisation, Vg, , pendant

la phase des tests expérimentaux [184]. Comme le gain de cet amplificateur est
inversement proportionnel a la résistance équivalente entre le drain et la source de M,
I'ajout de la résistance Ry dégrade le gain. Finalement, pour annuler l'effet de la résistance
de la dégénération de la source, une deuxieme capacité, C,;, est ajoutée entre la source de
M, et la masse. Dans ce cas, le transistor M,; est correctement polarisé car la capacité
est assimilée a un circuit ouvert en régime continu. Par contre, elle annule I'effet de la
dégénération de la source car la capacité est assimilée a un court-circuit en régime
alternatif. Le gain du circuit est donc donné par (E.4. 3), ou g;,,, estla transconductance

de Mg, as,,» Gas,, SONtles conductances de M, et Mg,, respectivement.

_gmal
Ay =——" E.4.3
« gdsal + gdsa2 ( )
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De plus, ce circuit d’amplification introduit une opposition de phase au signal de sortie
par rapport a ’entrée originale. Ce déphasage ne nuit pas au fonctionnement du LC-ADC.
Par ailleurs, il est facilement corrigé par traitement numérique.

En suivant les étapes de dimensionnement, décrites en Annexe F, les dimensions des
composants du préamplificateur de la Figure 4. 3 sont déterminées. En effet, pour
stabiliser la polarisation du transistor M,;, en minimisant les effets de modulation de la
longueur du canal, nous avons fixé une longueur minimale de la grille de tous les
transistors du circuit a 1 pm. Dans le cas contraire, en considérant 180 nm comme
longueur de grille, le courant de polarisation devient de plus en plus sensible aux
variations de la différence de potentiel entre le drain et la source [136]. Sachant que le
dimensionnement de tous les transistors du circuit et la valeur du gain sont définis par
rapport a la polarisation du transistor M, tel qu’expliqué en Annexe F, toute variation du
courant modifierait la réponse du préamplificateur. Les résultats de dimensionnement
sont résumés dans le Tableau 4. 3, ou (W /L),;,i = 1...6 estle rapport entre la largeur et
la longueur de la grille du transistor M;.

Pour vérifier les résultats de dimensionnement obtenus, 'amplificateur est testé en
appliquant un a un les signaux décrits dans le Tableau 4. 4 et en utilisant le simulateur
Spectre configuré avec Cadence Virtuoso.

Tableau 4. 3 Dimensionnement du préamplificateur de tension.

Parametre Résultat
(Ipias: Vepae) (4.7 pA, 734.7 mV)
W/L)a 40 um/4 um
W/L)az, (W/L) a3 56.4 um/1 pm
(W/L)q4 0.24 um/6.12um
W/L)gs, W /L) g6 0.52 ym/1p ,1.25 um/1pum
Vi 300 mV
Rs 5 kQ
Cac) Cas 14.2 uF

Tableau 4. 4 Signaux de test de I'amplificateur.

. . . Composante
Nature Amplitude Vpp | Fréquence maximale continue®
Sinusoidal 10mV 220 Hz 0mV
Modéle Gaussien
TECG normal 1.9mV 50 Hz (Onde R) 0.02 mV

(*) : valeur moyenne des signaux

Les résultats de simulation fonctionnelle de 'amplificateur sont résumés a la Figure 4. 4
et le Tableau 4. 5.
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Figure 4. 4 Signaux a la sortie du préamplificateur du LC-ADC.

Tableau 4. 5 Résultats de simulation fonctionnelle du préamplificateur du LC-ADC.

Parametres mesurés | Signal sinusoidal | Signal ECG
(Upias Vobias) (4.75 pA,735.5 mV)
Vbe 1.104V
Ay 40.25 dB | 40.71dB

Le gain obtenu est légérement supérieur a 40 dB. Ainsi, I'étage de pré-amplification
augmente 'amplitude des signaux ECG lors d’'une acquisition en temps réel et ne risque
pas de saturer les comparateurs. En effet, nous avons gardé une marge de sécurité de
+2 mV par rapport aux spécifications du signal ECG comme indiqué a la sous-section
1.2.2. En plus de la plage d’amplitude admissible a leurs entrées, nous avons montré dans
le chapitre 2 que les comparateurs admettent des spécifications notamment liées a
I'erreur de comparaison. Nous détaillons ainsi les spécifications et les résultats de
dimensionnement des comparateurs dans la sous-section suivante.

4.3.2. Spécifications et dimensionnement de I’étage de comparaison

La sortie du préamplificateur est appliquée aux deux comparateurs du LC-ADC comme
indiqué a la Figure 4. 2. En effet, le comparateur détecte les variations du signal amplifié
par rapport au niveau de référence V* ou V™. Son circuit est donné a la Figure 2. 7. Le
niveau haut ou le niveau bas de sa réponse dépend du signe de la tension différentielle
entre ses deux bornes. En réalité, il n'y a pas que ces deux niveaux mais aussi un régime
de transition entre les deux. De ce fait, pour caractériser un comparateur selon un modele
réel, des parametres statiques et dynamiques sont définis dans la littérature [185].

Les parametres statiques sont définis comme suit.

e Laplage d’entrée en mode commun, ICMR, est la plage de variation admissible de
la tension d’entrée en mode commun pour laquelle le gain du comparateur est
constant.

e La plage de sortie entre V,; et Vyy, ou la valeur maximale de la tension de sortie,
Von, correspond a la valeur logique ‘1’ et 1a valeur minimale, V,;, correspond a la
valeur logique ‘0.
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e La sensibilité, V., est la tension différentielle minimale entre les bornes du
comparateur pour laquelle la sortie du comparateur est stabilisée a un état haut
ou bas.

e La tension d’offset, définie dans le chapitre 2, est une tension indésirable qui se
crée a cause des imperfections de l'appariement des transistors. Dans les
architectures a base d’amplificateur opérationnel, la tension d’offset est en
particulier due aux imperfections de la paire différentielle de I'étage d’entrée.

e Le gain, 4, est idéalement définit par (E.4. 4), ou AV est la valeur de la tension
différentielle infiniment petite aux bornes du comparateur [186]. En pratique, le
gain est approximé et est inversement proportionnel a la sensibilité (E.4. 5).

_ Vou—Vo,
AUC = Al]g?l‘l,o T (E.4. 4)
A~ Vou — Vo (E4.5)
e Vsens

Par ailleurs, les caractéristiques dynamiques d’'un comparateur sont le slew rate, SR, et le
temps propagation, t,,. D’'une part, le slew rate est défini comme étant la pente maximale
de la tension de sortie suite a une variation significative de la tension d’entrée, mesurée
par application d’un signal carré. Comme donné par (E.4. 6) [187], il dépend du courant
de polarisation de I'étage de sortie du comparateur, /, et de sa capacité de charge, C;.

dvs I
SR = (E)max -z (E4.6)

D’autre part, le temps de propagation est la différence de temps entre le moment de
traversée du niveau de référence par le signal d'entrée et le moment quand il y a un
changement dans le niveau logique du signal de sortie, généralement lorsque le signal de
sortie atteint 50 % de sa valeur finale [136]. [l détermine donc la vitesse du comparateur.
L’expression du temps de propagation en fonction du slew rate est donnée par (E.4. 7)
[133].

VOH - VOL

(o= E4.7
T 25R (54.7)

En fonction de I'application visée, différentes architectures des comparateurs CMOS sont
proposées dans la littérature. Par exemple, dans les applications qui requierent la
précision, les comparateurs a corrections d’offset sont les plus utilisés [188]. Dans les
applications qui visent une faible consommation de puissance, les comparateurs
dynamiques sont fréquemment présents. Une telle réalisation sollicite le circuit
seulement a des fronts d’horloge réguliers. Finalement, dans les applications a haute
fréquence tels que les DACs de type flash dont le temps de réponse dépend de la rapidité
du banc de comparateurs, des architectures moyennant des bascules latches et un étage
de correction d’offset sont utilisées.

Dans la définition du cahier des charges du comparateur, nous tenons compte d’abord et
obligatoirement de la plage de variation, admissible par le LC-ADC, de I'amplitude du
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signal d’entrée. Puis, nous essayons de respecter le SNR. La sensibilité du comparateur
dans notre cas d’application est imposée par les 62 dB du SNR théorique relatifs au
dimensionnement proposé dans le chapitre 2. Par analogie avec un ADC a échantillonnage
uniforme et en utilisant 'expression 'ENOB et le SNR, un SNR de 62 dB implique une
résolution de 10 bits. Par suite, en divisant la pleine échelle du comparateur, égale a1V
par 219, 1a sensibilité minimale du comparateur doit étre de 'ordre de 0.98 mV. Ainsi, en
utilisant I'’expression (E.4. 5), le gain minimal du comparateur est égal a 60. 2 dB. Ensuite,
en utilisant (E.4. 6) et par rapport a un temps de montée, le slew rate du comparateur doit
étre supérieur a 45 V /us.

Sachant que le courant de polarisation de I'étage de sortie passe a travers une capacité de
charge, C;, ceci limite le temps de montée de la tension de sortie. En effet, la capacité de
charge est équivalente aux capacités parasites de I’étage numérique directement connecté
au comparateur. La valeur estimée de C; est égale a 200 fF. Elle est déterminée en
fonction des interconnexions de l'étage de sortie du comparateur avec les étages
numériques du circuit LC-ADC. Ainsi, en utilisant (E.4. 6), un courant de polarisation égal
a 20 pA est nécessaire pour garantir un slew rate supérieur a 90 MV /s. Ainsi, les
spécifications du comparateur sont résumées dans le Tableau 4. 6.

Tableau 4. 6 Spécifications du circuit électronique du comparateur

Parametres Spécifications
Veens 0.98 mV
Ay 65.3 dB
SR,im 90 MV /s
ty tps=20 ns [14]
ICMR [ICMR_,ICMR,] = [0.6,1.6 ] V
C, 200 fF
I 20 pA

En termes de précision, gain et rapidité, I'architecture basique a temps continu présentée
dans la sous-section 2.3.1, dite comparateur de Miller sans correction d’offset, répond aux
spécifications exigées par le LC-ADC [115]. Il s’agit d’'un comparateur a deux étages dont
le premier est un amplificateur différentiel a charge active et le deuxieme est un étage de
sortie de type inverseur. L’analyse et la description des différents étages sont détaillées
en Annexe G de ce rapport. En tenant compte des spécifications du Tableau 4. 6 et des
parametres technologiques notamment la tension de seuil des transistors NMOS et PMOS,
les dimensions des transistors sont calculées telles que résumées au Tableau 4. 7, ou
(W/L);,i =1..9 estle rapport des dimensions du transistor M;. Les détails des calculs
de ces rapports sont décrits en Annexe G. Etant un étage critique dans le LC-ADC, nous
avons choisi des longueurs de grilles égales a 1 um pour les transistors de la paire
différentielle. Celles du reste des transistors sont maintenues a 180 nm pour optimiser la
surface du comparateur.

La validation du dimensionnement est faite a travers la simulation fonctionnelle du
comparateur en utilisant les signaux décrits dans le Tableau 4. 4, qui sont d’abord
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amplifiés puis connectés a l'entrée V,,, du comparateur en plus d'une tension de
référence continue, reliée a V,,;. Les deux valeurs de la tension de référence, V,,4, sont
choisies en fonction de la plage de variation de I'amplitude du signal appliqué a I'entrée
Von2 du comparateur. Dans les deux cas, le comparateur est chargé par une capacité égale
a 1 pF. Les résultats de simulation sont donnés a la Figure 4. 5. Nous remarquons que la
sortie du comparateur change d’état lorsque le signal traverse la valeur 1.25 V. La tension
de sortie du comparateur varie entre 0 et 1.75 V.

Tableau 4. 7 Dimensions des transistors du comparateur.

Transistor M; (M, M,) Mg (M3, M) | (M5, M) M, M,y
Rapport (W/L); 15 5 8 5 18.33 1.33
Longueurducanal | L= 1pm L = 180 nm
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(a) Signal sinusoidal amplifié. (b) Signal ECG amplifié.

Figure 4. 5 Simulation fonctionnelle du comparateur.

Finalement, la troisieme étape est la caractérisation du comparateur par mesure de ses
parametres dynamiques et statiques. D’'un c6té, pour déterminer la plage admissible en
mode commun, une méme tension continue est appliquée sur les deux entrées du
comparateur dont l'amplitude varie de 0 a 1.8 V. D'un autre coOté, toutes les
caractéristiques dynamiques, a 'exception du temps de propagation, sont mesurées par
application de la sinusoide 220 Hz amplifiée sur son entree V,,,, et de la tension continue
sur son entrée V,,, . Pour la mesure du temps de propagation, la sinusoide est remplacée
par un échelon de tension [138]. Par ailleurs, en considérant le chronogramme de la
tension de sortie du comparateur, le slew rate est mesuré entre les points 0.1 de V ,
et 0.9 de V. Les caractéristiques mesurées sont résumeées au le Tableau 4. 8.

Nous avons considéré deux valeurs différentes de la capacité de charge qui sont la valeur
estimée, 200 fF, et une deuxiéme valeur de 1 pF, afin d’envisager les dégradations
possibles des performances du comparateur. Ces résultats montrent que les contraintes
temporelles de la réponse du comparateur sont conformes aux spécifications du cahier
des charges avec un SR supérieur ou égal a 90 MV /s et un temps de propagation inférieur
a 20 ns dans les deux cas. De plus, étant inférieure a 25 % de g, nous supposons que
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I'erreur d’offset introduira des distorsions inférieures a 1.2 dB au rapport S/D par

rapport aux résultats de modélisation présentés en section 2.3.2.

Tableau 4. 8 Performances statiques et dynamiques du comparateur.

Valeur mesurée @C; = 200 fF Valeur mesurée @C; = 1 pF
Veens 0.65mV 0.8mV

A, 68.6 dB 66.8dB
Tension d’offset 0.1g=039mV 0.11g =043 mV

SR 178 MV/s 90 MV/s

ty 1.76 ns 4.7 ns
[ICMR_,ICMR,] [0.575,1.67 ]V

VoL, Voul [0,1.75]V

Par ailleurs, a titre comparatif, nous considérons les quatre exemples de comparateurs de
type CMOS de STMicroelectronics et Texas Instruments qui sont compatibles aux
applications de monitorage ou de communication a distance a faible consommation de
puissance [138-189]. Particulierement, les deux exemples de STMicroelectronics [190-
189] regroupent deux comparateurs sur une méme puce ce qui est avantageux en termes
de surface pour le cas du LC-ADC a fenétre flottante. Les caractéristiques électriques des
quatre comparateurs sont résumées au Tableau 4. 9.

Tableau 4. 9 Caractéristiques électriques des comparateurs du commerce.

STMicroelectronics Texas Instruments
TS372 [190] TS3702 [189] LPV7215 [139] LMC712-N [138]
Tension
d’alimentation 5V 3V 18V 27V
Vad
ICMR, — ICMR_ Vaa — 2.25(0.25) V Vaga — 1.2V Vaa Vga +03V
Vou Vaa 0.8V,4 0.9V}, 20.93V,4 0.93V4
VoL 0.08V 4 0.1V442 0.19V,4 0.05V;4 2 0.22V44 0.07V44
0.4 mV (typique)
Tension d’offset 2mV (typique) 5a 6 mV (maximale) 6a8mV 3mV (typique)
(maximale)
2002600 ns 0.7a15us
o @ C, = 15 pF @c,= 50upF 45 ps 45 ps

A partir du Tableau 4. 8 et du Tableau 4. 9, nous pouvons tout d’abord conclure que les
caractéristiques électriques de notre comparateur sont conformes aux résultats généraux
des réalisations commercialisées en termes de plage de tension de sortie et d’entrée mais
aussi de réponse temporelle. Néanmoins, méme s’il est mesuré pour des capacités de
charges de l'ordre de quelques dizaines de pF, le temps de propagation dans ces exemples
commercialisés est tres important par rapport a la valeur maximale, 20 ns, spécifiée au
Tableau 4. 6. Particulierement, les deux comparateurs de Texas Instruments ne peuvent
pas étre utilisés pour échantillonner le signal sinusoidal car leurs temps de propagation
est trés proche de la période de I'horloge, égale a 2 ps.

De plus, en considérant les comparateurs commercialisés TS372, LPV7215 et LMC712,
avec une pleine échelle maximale de ICMR, — ICMR_ et une résolution de 8 bits pour
chacun des trois, les tensions d’offset typiques de ces comparateurs représentent 17 %, 8
% et 25.6 % des pas de quantifications calculés en utilisant (E.2. 1), respectivement. Ainsi,
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selon les résultats de la section 2.4.4, ces valeurs ne risquent pas de provoquer des
dégradations importantes du rapport S/D.

Une fois que nous avons validé la conception du comparateur, nous enchainons dans la
sous-section suivante avec la conception des DACs, qui actualisent les valeurs analogiques
des tensions de références reliées aux entrées Vg, et V,,, de CompU et CompD,
respectivement.

4.3.3. Spécifications et dimensionnement de I'étage de conversion
numérique-analogique

Pour actualiser la tension de référence en entrée de chaque comparateur, nous utilisons
un DAC qui convertit les M bits en sortie de chaque accumulateur en une tension
analogique.

Dans la littérature, les architectures classiques des DACs reposent sur le principe du pont
diviseur de tension ou de courant. Un DAC a division de tension est constitué d'un réseau
linéaire de 2M résistances identiques, M étant la résolution du DAC. Les résistances sont
reliées A une batterie de Y™, 2! commutateurs commandés par les bits d’entrées. Ce
nombre élevé de commutateurs introduit des capacités parasites et des résistances qui
ralentissent le temps de conversion. En outre, cette architecture est difficile a intégrer a
cause de la surface importante des résistances et ’augmentation du courant dans le circuit
si les valeurs des résistances sont diminuées [191].

Pour améliorer I'intégrabilité du réseau linéaire, la division de tension est remplacée par
une division de courant [192] comme I'exemple de 'architecture R-2R, ou la somme des
courants non nuls dans les branches est proportionnelle au mot binaire convertit. Le
courant est converti ensuite en tension par un amplificateur courant-tension. Par rapport
a la chaine linéaire, le nombre des résistances est réduit a 2M.

Afin d’éviter 'utilisation des résistances, notre choix est ramené au DAC a redistribution
de charge [136,192]. Nous rappelons que cette architecture, comme présentée a la Figure
2. 9, est constituée d'un réseau parallele de capacités pondérées de fagon binaire par
rapport a une capacité élémentaire, C,. Ces capacités sont connectées aux tensions de
références, Vy.s;, et Vyory a travers des commutateurs commandés par les M bits du mot
binaire a convertir. La description des commutateurs du réseau binaire est donnée en
Annexe E.

Les parametres caractérisant le DAC sont la capacité élémentaire, C,, 1a résolution M, les
tensions de références, V,..f;, et V,.ry et le temps de réponse, t,. D'abord, notre circuit
regroupe M + 1 capacités pondérées de fagcon binaire donc la nature et la valeur de
C, influencent la surface occupée. En fait, la technologie CMOS 180 nm UMC offre deux
types de capacités que nous décrivons a la Figure E. 1 et le Tableau E. 1 de '’Annexe E : le
type a jonction (NCAP/PCAP), a base d’'un transistor MOS, et le type métal-a-métal
(MIMCAP). L'inconvénient majeur de la capacité NCAP ou PCAP est la non-linéarité a
cause de la modulation du canal dans le transistor. Par conséquent, son utilisation risque
de dégrader la linéarité du DAC. Quant a la capacité MIMCAP, elle offre une plage
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supérieure de valeurs, une meilleure linéarité mais reste plus encombrante. Ainsi, en
termes de surface les capacités a jonction sont plus avantageuses mais en termes de
linéarité, notre choix se raméne obligatoirement aux capacités en couches métalliques.

Le deuxieme parameétre est la résolution, qui définit le nombre des capacités dans le
réseau, la valeur de la capacité maximale par rapport a C, et la valeur du quantum, g, du
LC-ADC. Ensuite, le troisieme et le quatriéme parametres sont les tensions de références,
Vrerr €t Viery qui définissent aussi la plage de variation de la tension de sortie du DAC.
L’interconnexion entre le DAC et le comparateur, exige une plage de tension égale a la
plage de la tension d’entrée du comparateur. Enfin, le dernier parametre est le temps de
réponse, t,., qui constitue une source d’erreur de la partie analogique du LC-ADC. Ce temps
de réponse est quantifié par la constante de temps que font intervenir les impédances
dans le réseau du DAC. En tenant compte du temps de boucle maximal, §,,,,, le temps de
réponse du DAC doit étre strictement inférieur a cette valeur.

Ainsi, Les spécifications du DAC sont données dans le Tableau 4. 10.

Tableau 4. 10 Spécifications du DAC.

Parametre Spécification
Résolution M 8 bits
Quantum q 3.9mV
t <2ups
Type de capacités MIMCAP
Vrern 1.6V
VrerL 0.6V

En suivant les étapes de dimensionnement expliquées dans I’Annexe H, la valeur finale de
Co est 14.5 fF. La largeur de grille des transistors NMOS est 240 nm et la longueur est
180 nm. Ce sont les dimensions minimales admissibles par la technologie CMOS 180 nm
UMC. Pour le cas des transistors PMOS, la largeur de grille est doublée. Afin de vérifier la
pertinence de ce dimensionnement, des mots binaires sur 8 bits sont appliqués aux
commutateurs du réseau en balayant la pleine échelle du DAC avec tous les mots binaires
en entrée allant de “00000000” a “11111111”. La mise a jour des codes binaires est faite
a la fréquence 10 kHz puis 500 kHz. Ainsi, la charge du réseau capacitif du DAC est
modifiée toutes les 100 ps puis les 2 ps, respectivement. A I'issu de chaque simulation, le
DAC est caractérisé par mesure de ses performances statiques comme décrit dans le
standard IEEE pour la terminologie et les méthodes de test des convertisseurs
numérique-analogique [137]. En plus de |[INL|,,4, et de |DNL|,4x les caractéristiques
mesurées sont [137] :

e l'erreur absolue, qui est la valeur absolue de I’écart maximal entre les points de la
courbe de transfert idéale et les valeurs mesurées, elle est calculée sans correction
de l'erreur d’offset et de gain,

e lerreur de gain, qui est la valeur par laquelle les points de la courbe de transfert
idéale sont amplifiés, et

e lerreur d’offset, qui estla valeur ajoutée aux points de la courbe de transfertidéale.
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Les courbes de transfert dans les deux cas sont données a la Figure 4. 6. Pour améliorer la
lisibilité des courbes tracées nous avons zoomé autour des intervalles [[0,4] et [145,149],
représentés par les zones (1) et (2). Ala fréquence 10 kHz, 'erreur absolue varie dans les
intervalles [0.21,0.30] mV et [3.7,3.8] mV dans les zones (1) et (2), respectivement. Ces
valeurs sont diminuées a [0.10,73.85] uV et [70.43,74.53] uV, respectivement, a la
fréquence 500 kHz. Pour ces exemples I'erreur absolue représente donc un maximum de
0.97 de q ala fréquence 10 kHz et 0.019 de g a la fréquence 500 kHz.

En utilisant les valeurs mesurées, les caractéristiques statiques du DAC sont calculées
telles que présentées dans le Tableau 4. 11. Nous constatons que par rapport aux valeurs
simulées dans le chapitre 2 de |INL|,,,, dans l'intervalle +q et |DNL|,, 4, entre 0.159q et

0.36q et qui engendrent des distorsions du S/D entre 4.2 et 9.33 dB, les erreurs mesurées
sont aux moins 10 fois plus petites.
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(b) pour 500 kHz.

Figure 4. 6 Fonction de transfert du DAC en fonction de la fréquence de mise a jour des codes
binaires.

(a) pour 10 kHz.

Tableau 4. 11 Performances statiques du DAC.

@10 kHz [127] @500 kHz
Gain 0.9925 0.9998
Offset 49 mV 0,108 mV
Erreur absolue 7.7mV 3.9mV
[INL|pmax 0,655.1073q 0,06.1073¢
IDNL| pax 0.018 q 0.019 g

A ce niveau, nous avons fait la conception des étages analogiques du LC-ADC en
déterminant les dimensions des transistors et des capacités élémentaires de chaque
composant. Dans la suite, nous utilisons les éléments de bases, con¢us au niveau de la
bibliotheque numérique et décrits en Annexe I, pour réaliser le circuit d’accumulation,
'étage de suivi du temps, I'étage de sortie et le générateur du signal d’horloge. Tous les
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éléments numériques sont simulés en utilisant le méme simulateur Spectre 7.2.0.593
dans Cadence Virtuoso.

4.3.4. Conception de I'étage de mise a jour des niveaux de références

Comme illustré a la Figure 4. 2, cet étage est composé de trois multiplexeurs identiques et
deux accumulateurs identiques mais a sorties décalées de 1 bit le moins significatif (LSB,
Least Significant Bit). Les accumulateurs actualisent les valeurs numériques des niveaux
de références en réponse a la détection d’'un évenement par addition ou soustraction d’'un
LSB aux anciennes valeurs de S1 et S2. L’élément de base de chacun des deux
accumulateurs est un additionneur a 8 bits et a propagation de retenue dont la sortie, S est
rebouclée sur son entrée, E;, a travers un registre 8 bits. Tous les composants numériques
de cet étage ont été constitués a partir des éléments de la bibliotheque numérique décrits
en Annexe .

Les trois multiplexeurs sélectionnent la valeur a ajouter en fonction de la direction de la
traversée de niveaux en délivrant +1 ou 0 a I'entrée non rebouclée E, de chaque
accumulateur. Comme expliqué a la Figure 4. 7, une incrémentation de 1 LSB revient a
activer le bit de poids le plus faible, e,, et mettre le reste des bits, e;ae;, a‘0’, ou ey a e,
sont les 8 bits de E,. En revanche, une décrémentation de 1 LSB revient a activer tous les
bits de ey a e;. Ainsi, les variations possibles des bits de E, sont résumées dans le Tableau
4. 12, ou Sreprésente S1 ou S2 dans le cas de AccH et AccL, respectivement et S~
représente la valeur précédente de S.

E=s| S| 8| - .| S| g=s{ s|s] - - ]s]|
+ +
Ea| 0 | 0 | " | 0 | 1 | Eg| 1 | 1 | . . | 1 |
es € er €y (74 €5 €
(a) Addition. (b) Soustraction.

Figure 4. 7 Addition et soustraction par 1 LSB.

Tableau 4. 12 Modification des mots d’entrée et de sortie des accumulateurs en fonction de INC

et DEC.
INC DEC e e;a ey S
0 0 0 0 S”
0 1 1 1 ST—-1
1 0 1 0 ST+1
1 1 0 0 S~

La structure de l'étage est donnée a la Figure 4. 8. Pour simplifier le schéma, nous
illustrons les interconnexions entre la sortie de MuxUD et AccH uniquement. Le méme
principe s’applique entre MuxUD et AccL. L’accumulateur a 8 bits et a propagation de
retenue est congu par la mise en série de 8 accumulateurs a 1 bit. Le composant
élémentaire de I'accumulateur a 1 bit est un compteur complet a 1 bit suivi d’'une bascule
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D qui mémorise la sortie rebouclée de 'additionneur. La méme structure est utilisée pour
réaliser deux accumulateurs identiques, AccH et AccL, initialisés a 127 et 128,
respectivement. Ces choix sont faits en admettant que le signal d’entrée apres
amplification oscille par rapport a la moitié de la pleine échelle égale a 1.1 V. Al'état initial,
ces valeurs sont choisies pour comparer les valeurs converties par le DAC au signal
d’entrée. Etant donné le décalage entre ces valeurs initiales, la différence entre V* et
V' ~, apres conversion numérique-analogique de S1 et S2, est égale a 3.9 mV. En résumé,
les accumulateurs balayent I'intervalle [0,255] en ajoutant ou en retranchant 1 LSB et par

suite, les tensions de sortie des DACs varient entre 0.6 IV et 1.6 V avec un pas de 3.9 mV.

-—————— = — — —

Cin s

DEC —
INC

500/10 kHz
Rstg

Figure 4. 8 Circuit de 'accumulation.

Les trois multiplexeurs sont conc¢us de facon identique. Ils sont de type 2 vers 1 a entrées
et sorties a 8 bits. Ainsi, chacun de ces trois multiplexeurs est réalisé par assemblage en
paralléle de 8 multiplexeurs a 1 bit de type 2 vers 1. Le multiplexeur a 1 bit est con¢u a
base de trois portes NAND et un inverseur en modélisant (E.4. 8), ou S, ¢y, e, et e; sont le
signal de sortie, le bit de contréle et les deux entrées de sélection du multiplexeur a 1 bit,
respectivement. Dans un cas, e, est sélectionnée pendant le niveau bas de c,. Dans le cas
contraire, e; est sélectionnée.

S=re e (E.4.8)

Pour valider I'étage de mise a jour des niveaux de références, nous avons commenceé par
la validation fonctionnelle des accumulateurs en testant l'incrémentation et la
décrémentation par 1 LSB a chaque front montant de I’horloge. Puis, nous avons vérifié le
fonctionnement de l'ensemble. Les simulations ont été faites pour le cas des deux
fréquences d’horloge égales a 10 kHz et 500 kHz. Les résultats de simulation
fonctionnelle des deux accumulateurs a la fréquence 500 kHz sont présentées a la Figure
4.9,0u AccH compte de 128 a 255 avec un pas de 1 LSB puis se décrémente vers sa valeur

126



de départ 128. Les variations de S,,,,43, S1 et S2 en fonction des combinaisons possibles
de INC et DEC sont illustrées a la Figure 4. 10.

2. Incrémentation Décrémentation
3 —
2.
_ 5 //S1<6>
2.
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Figure 4. 9 Validation fonctionnelle de I'accumulateur AccH ou S1<i> représentent les bits de

sortie.
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Figure 4. 10 Validation fonctionnelle de 1'étage de mise a jour des niveaux de références.

Comme le montre le résultat de simulation de la Figure 4. 10, en considérant I'exemple de
AccH, au départ, sa sortie est initialisée a 128. Cette valeur est maintenue jusqu’a
détection du niveau haut d’abord de INC puis de DEC. Par conséquent, au front montant
du signal d’horloge, S1 varie de 128 a 129 puis revient a 128. Par ailleurs, nous avons
ajouté une protection contre le cas de disfonctionnement qui se traduit par un niveau haut
des signaux INC et DEC simultanément. Il peut se produire suite a un disfonctionnement
de I'un des accumulateurs, ou de 'un des composants de la partie analogique.

Parallelement a I'actualisation des niveaux de références, I'étage de suivi du temps délivre
la durée quantifiée séparant les traversées de niveaux consécutives. Nous détaillons dans
la sous-section suivante la conception de cet étage synchrone.

127



4.3.5. Conception de I’étage de suivi du temps

L’étage de suivi du temps, donné a la Figure 4. 2, est constitué d’'un compteur a 12 bits,
synchrone et avec remise a zéro. Comme expliqué dans le chapitre 2, le compteur calcule
le nombre de cycles de I'horloge entre deux traversées de niveaux successives et se met a
z€éro a chaque traversée de niveaux.

En supposant qu'un évenement se produit au bout d’un intervalle de temps de valeur
exacte, At;, la quantification de cette valeur revient a I'arrondir au multiple supérieur de
T,, avec une erreur de calcul du temps, 8T;. La valeur de comptage, Cmpt, est par suite
délivrée a I'étage de sélection du temps. De plus, le compteur doit étre mis a zéro avant
I'écoulement de la k®™€ période de I'horloge pour repartir de 1 au prochain front montant.
Dans le cas contraire, si le compteur part de zéro, les intervalles de temps générés par le
LC-ADC seront inférieurs aux valeurs réelles ce qui engendrerait un axe du temps
compressé.

Le chronogramme donné a la Figure 4. 11, décrit 1'évolution temporelle du signal
d’horloge, clk, le signal SXOR en sortie d'une porte XOR entre INC et DEC, la valeur du
compteur, Cmpt, et le signal Rstyor qui représente 'ordre de remise a zéro suite a la
détection d'une traversée de niveaux. Ainsi, la remise a zéro du compteur peut étre
exécutée en activant le signal Rstyog ou le signal de remise a zéro globale du LC-ADC, Rst;.
Pour I'exemple de la Figure 4. 11, nous supposons que le signal Rst est a zéro.

kéme période
|del'horloge
"

l
clk _I L
l l
| |
| |
SXOR = INC @ DEC : :
| |
| | |
| | |
RS[XOR : : _I :
| ! |

Figure 4. 11 Chronogramme global de 1'étage de suivi du temps.

Dans un premier temps, ce scénario de fonctionnement nous permet d’identifier les
contraintes de la remise a un du compteur. Il faut que la remise a zéro du compteur soit
initiée par la détection d’une traversée de niveaux ou d'un ordre de remise a zéro globale
du circuit LC-ADC. De plus, elle ne doit pas étre prise en compte instantanément avec la
détection de la traversée de niveaux, ni a I'arrivé du front montant suivant de I'horloge.
Elle doit ainsi étre retardée par rapport a ces deux évenements.

Dans un second temps, en se basant sur ce scénario de fonctionnement et ces contraintes,
nous définissons une logique de controle, présentée a la Figure 4. 12, qui gere les états de
la remise a zéro en amont du compteur. Elle est divisée en cinq sous-blocs qui sont :

e une porte XOR qui génere le signal SXOR entre INC et DEC,
e une bascule D qui retarde le signal SXOR par une période T,
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e une porte AND qui active la remise a zéro pendant le niveau bas de I'horloge clk,

e une deuxiéme porte AND qui désactive la remise a zéro avant l'arrivée du front
montant de I’horloge, et

e une porte OR qui détecte I'ordre de remise a zéro ayant deux origines, Rstyog

et Rst;.
Logique de contrile

! €2 el 3 € @) !

T S s RPN W 2 N
: INC- i! SXOR 'sxoRr ! B ! ! i ol Cmpt

DEC- ) > i D Qi ! XOR 4 | Rstxor P! Compteur S——+

! i 1 i i clka | Rstg reset | o 12 bits
: | i | | | ! | | P!
i : etk — ! ! ! ! I ! I :

L | | |
; L

Figure 4. 12 Circuit de remise a zéro du compteur.

Les signaux utilisés par la logique de contréle sont décrits dans le Tableau 4. 13.

Tableau 4. 13 Signaux de contrdle de la remise a zéro du compteur.

Signal Déscription
clk sortie d'un inverseur d’entrée clk
clky clk retardé de T, /4
SXOR™! SXOR retardé de T,
SXOR;?! SXOR™! activé sur niveau descendant de clk
Rstyor remise a zéro du compteur suite a I'effet d’'une traversée de niveau

Le signal Rstyog n’est autre que le signal SYOR;* mais désactivé avant le prochain front
montant du signal d’horloge clk. Ainsi, d’'un c6té, nous employons le signal d’horloge, clk,
pour synchroniser le compteur. D’'un autre c6té, nous utilisons sa version retardée d'un
quart de période T,, clk;, pour désactiver le signal Rsty,r avant l'arrivée du front
montant suivant de I’horloge clk et garantir ainsi le départ du compteur d'une valeur égale
a 1. Nous pouvons alors vérifier le fonctionnement de la logique de contréle en utilisant
I'exemple de la Figure 4. 11. Tous les signaux de I'étage de suivi de temps sont ainsi
schématisés dans les chronogrammes de la Figure 4. 13.

Quant au compteur a 12 bits, il a été concu en utilisant 12 bascules D de notre bibliotheque
numérique. L’expression reliant les entrées et les sorties de ces bascules est (E.4. 9), ou

D; et Q; sont 'entrée et la sortie de la i®™® bascule, respectivement [193]. Pour le schéma
logique du compteur, le systeme récursif dans (E.4. 9) est décrit a la Figure 4. 14 pour le
cas d'un compteur modulo 16.

D1=¢

{ (E.4.9)
Di = Ql Qi—1 @ Qi,i =1..12
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Figure 4. 14 Circuit du compteur synchrone a 4 bits.

Le fonctionnement du compteur a la fréquence 10 kHz est validé. En effet, le compteur
balaye toutes les valeurs possibles puis revient a 0 aprés (212 + 1)T, égal a 409.7 ms
réalisant ainsi une division de la fréquence de 'horloge par 4096. Pour vérifier le
fonctionnement de I'étage de suivi du temps, le méme scénario de la Figure 4. 13 est
simulé. Les résultats sont donnés a la Figure 4. 15.

ko 2 EECE R
g R
RERI
k2 FEREEE
« “HE=
SXOR %2% == £
'g-.5 e
£2.0
SXORd g_é |
sxord’ ZE B
2.0
Rstror __é ﬂ
Cmpt<0> Z'E‘\ F
1é0.0 16‘2.5 16é.0 167‘.5 170.‘0 172.‘5
Temps (us)

Figure 4. 15 Validation fonctionnelle de I’étage de suivi du temps.

D’apres la Figure 4. 15, le premier sous-bloc de la logique de controle détecte la traversée
de niveau et génere le signal SXOR. Par conséquent, la sortie du deuxieme sous-bloc, qui
est la bascule D, est actualisée a l'arrivé du front montant de I'horloge. Grace a la porte
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AND du troisieme sous-bloc, I'impulsion non-nulle de SXOR, est restreinte sur la moitié
de la période T, uniquement. Finalement, apres passage par la porte AND du quatriéeme
sous-bloc, le signal Rstyog est activé simultanément avec SXOR,; ™' mais remis a zéro a
I'arrivée du front descendant de l'horloge clk; provoquant ainsi la remise a zéro
asynchrone du compteur.

Etant d’'une importance primordiale pour I'étage de suivi du temps mais aussi pour la
synchronisation des registres de I'étage de mise a jour des niveaux de références et 1'étage
de sortie, nous décrivons dans la sous-section suivante la génération du signal d’horloge
avec deux méthodes comme présenté a la Figure 4. 2.

4.3.6. Conception du générateur du signal d’horloge

Tel que montré a la Figure 4. 2, nous avons défini deux méthodes pour générer le signal
d’horloge. Le premier générateur est un oscillateur en anneau, souvent utilisé en
technologie CMOS. Il s’agit d'une cascade d'un nombre impair, N;,,, d'inverseurs
connectés en anneau. En partant d’un état initial nul du signal de sortie, celui-ci alterne
des ‘0’ et ‘1’ de fagon continue. Chaque inverseur introduit un délai de propagation, ¢, ,

définissant ainsi la fréquence d’oscillation F. (E.4. 10).

E,. = m (E.4. 10)

Comme indiqué en Annexe E, en technologie CMOS 180 nm UMC, le délai de propagation
dans un inverseur est 28 ps. De ce fait, pour atteindre une fréquence d’oscillation égale a
500 kHz, il faut un minimum de 35715 inverseurs. Pour éviter la mise en ceuvre de ce
nombre aussi élevé d’entités d'inverseurs, nous proposons une solution plus simple qui
consiste d’abord a concevoir un oscillateur de haute fréquence F,,, utilisant un nombre
acceptable d’inverseurs, puis faire une division de fréquence d’un facteur 2™< al’aide d’'un
compteur asynchrone de m, bits. La fréquence du signal d’horloge ainsi obtenue est
donnée par (E.4. 11).

_ Fose (E.4.11)
€~ omg

En utilisant uniquement 35 inverseurs, nous avons réalisé un oscillateur capable de
délivrer une fréquence variable entre 86 MHz et 1 GHz en variant une tension de controle,
Veir1, €entre 500 mV et 1.8 V, respectivement. Pour faire la division de fréquence, deux
compteurs 10 bits et 4 bits, sont réalisés par mise en série de 10 et 4 bascules D,
respectivement. L’exemple du compteur a 10 bits et le schéma complet du générateur
interne du signal d’horloge sont présentés a la Figure 4. 16 et la Figure 4. 17,

respectivement.
[ D Q » Qo

e ISk Q —

Q

etk —| Q

Figure 4. 16 Compteur asynchrone a 10 bits.
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Figure 4. 17 Premier générateur du signal d'horloge.
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Grace aux deux bits de controle ey, et egen,, au multiplexeur MuxGen0 et a la tension
V.ir1, les deux fréquences 10 kHz et 500 kHz sont envisageables. Il est également possible
d’activer ou désactiver l'oscillateur. Dans le cas d’un signal ECG, les deux bits de controle
sont activés. Les deux compteurs sont ainsi utilisés. Sinon, dans le cas du signal sinusoidal,
uniquement le compteur a 10 bits est sollicité. Les scénarios de fonctionnement en

fonction des parametres de I'oscillateur sont résumés dans le Tableau 4. 14 et le Tableau
4. 15.

Tableau 4. 14 Table d’activation du générateur numérique.

Rst; €geny €genyg Horloge interne
0 0 X désactivée
0 1 0 activée a la fréquence 500 kHz
0 1 1 activée a la fréquence 10 kHz
1 X X désactivée

Tableau 4. 15 Configuration du générateur numérique du signal d’horloge en fonction de la
fréquence désirée.

10 kHz 500 kHz
Fyse 163.84 MHz 512 MHz
Veert 750 mV 880 mV
Compteur 10 bits Utilisé Utilisé
Compteur 4 bits Utilisé Non-utilisé

Dans le cas de désactivation du générateur interne, nous avons envisagé la deuxieme
méthode en générant le signal d’horloge a partir de deux signaux appliqués par voie
externe. Pour ce faire, un signal sinusoidal, V¢, d’amplitude créte a créte, V., et de
fréquence Fy, est comparé a une tension de référence, V;..¢ , , de valeur appartenant a la
plage de variation de la sinusoide et strictement inférieure a sa valeur maximale. Le
schéma du deuxiéme générateur du signal d’horloge est donné a la Figure 4. 18. Le
comparateur utilisé est identique a celui congu pour I'étage de comparaison. Nous avons
donc respecté la plage d’entrée admissible par le comparateur dans notre choix de V,,,, .
et Vyes,, - Ce deuxieme générateur est aussi commandé€ par egep, et egep, a travers les deux
commutateurs CMOS identiques Swyeng €t SWyenq. Les entrées du comparateurs sont
ainsireliées a la masse quand les deux bits sont nuls et reliées aux signaux analogiques en

activant uniquement ey, .
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Figure 4. 18 Deuxiéme générateur du signal d'horloge a base d’'un comparateur analogique.

Finalement, pour gérer le fonctionnement de I'étage global de génération du signal
d’horloge en offrant la possibilité de choisir le générateur a utiliser et sa fréquence, nous
avons introduit deux autres multiplexeurs, MuxGenl et MuxGen2, controlés a leur tour
par egen, €t €gen,, tel que décrit a la Figure 4. 19. Le fonctionnement logique de I'étage
ainsi congu est résumé dans le Tableau 4. 16.

Vetrr —)
€een0 ——  Premier générateur
Egenl ——»| R

Rsi l'g_r

500/10 kHz

Ve — )

Veet i
eeno — 4| Deuxiéme générateur

€gen] ——» R

RSZ'[;_I

1 bit

egenl egenﬂ
Figure 4. 19 Générateur du signal d'horloge.

Tableau 4. 16 Table d’activation du générateur du signal d’horloge.

Rstg €geny €geny Horloge clk
0 0 0 désactivée
0 0 1 activée a la fréquence F_;
0 1 0 activée a la fréquence 500 kHz
0 1 1 activée a la fréquence 10 kHz
1 X X désactivée

En fonction de la valeur de F,, deux scénarios de test ont été effectués, d’abord en utilisant
la configuration décrite a la deuxieme colonne du Tableau 4. 15 et en balayant toutes les
combinaisons possibles de ege,, €t egen,, €nsuite en suivant la configuration de la
troisieme colonne pour les mémes valeurs de egep, et €gey, - Le signal Rst; est maintenu
inactif. Les résultats de simulation sont présentés a la Figure 4. 20. Pour cet exemple, nous
avons choisiV,, ,, égale a 600 mV avec une composante continu de 1.1 V et une amplitude
de Vier,, égale a 1.2 Vconformément a la plage admissible a I'entrée du comparateur

entre 0.6 et1.6V.
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Figure 4. 20 Simulations de I’étage de génération du signal d'horloge la fréquence 500 kHz.

Pour un signal d’horloge, les étages de la partie numérique fonctionnent a la méme
fréquence. De plus, leur activation est conditionnée par la détection d’'une traversée de
niveau. Nous enchainons dans la sous-section suivante avec la conception des étages
numériques en se focalisant sur les composants de I'étage de sortie.

4.3.7. Conception de I'étage de sortie

Aladétection d’'un événement, I'étage de sortie sélectionne la valeur numérique du niveau
traversé parmi S1 et S2 en plus de la valeur quantifiée de l'intervalle du temps. En cas
d’inactivité du signal analogique, les valeurs sélectionnées a I'issu du dernier évenement
détecté sont maintenues. Tel que décrit a la Figure 4. 2, la structure du sous-étage de
sélection d’amplitude est une mise en parallele de deux multiplexeurs en cascade avec un
troisiéme. La sortie de ce dernier est rebouclée sur I'entrée des deux multiplexeurs en
paralléle a travers un registre a 8 bits.

Les seules modifications apportées par rapport au modele MATLAB/SIMULINK sont les
connexions de S1etS2 en sortie de AccH et AccL, respectivement, aux entrées E; et E, des
deux multiplexeurs MuxH et MuxL, respectivement. En effet, au passage du signal SXOR
a ‘1", les accumulateurs n’actualisent leur contenu qu’a I'arrivée du front montant de
I'horloge. Ceci donne le temps nécessaire aux multiplexeurs pour sélectionner la sortie
d’amplitude parmi les valeurs non actualisées de S1 et S2. Ainsi, contrairement au modele
MATLAB/SIMULINK de la Figure 2.3 et la description dans le Tableau 2.1, nous relions S1
a l'entrée E, de MuxL et S2 a I'entrée E; de MuxH, comme montré a la Figure 4. 2. Par
conséquent, S1 est sélectionné en cas d'une traversée de niveau ascendante du signal et
vice-versa.

Pour la réalisation de cet étage, nous avons utilisé trois multiplexeurs a 8 bits de type 2
vers 1 et un registre a 8 bits identiques a ceux concus au niveau de I’étage de mise a jour
des niveaux de références.
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Au niveau de I'étage de sélection du temps, qui représente la deuxieme partie de 1'étage
de sortie, nous avons cong¢u un multiplexeur et un registre a 12 bits conformément a la
description de la Figure 4. 2. Quand un évenement est détecté, le multiplexeur délivre la
sortie du compteur vers le registre. Ceci doit étre fait en respectant les contraintes
suivantes afin d’éviter la livraison d’intervalles de temps nuls a la sortie du LC-ADC.

e Lasortie du compteur a recopier est la valeur établie qui précéde la remise a zéro.
e Au moment de la remise a zéro du compteur, le multiplexeur doit livrer la sortie
rebouclée du registre. Son signal de controle doit étre donc désactivé.

Ces deux conditions nous permettent d’identifier le schéma de synchronisation du signal
de contrdle, ¢y, du multiplexeur Mux T1 en fonction du signal d’horloge et de I'activation
de SXOR™!, comme illustré a la Figure 4. 21. Lorsque la valeur Cmpt commence a s’établir
en sortie du compteur, elle est livrée vers le registre et recopiée en sortie du LC-ADC. Le
registre a 12 bits est synchronisé au signal d’horloge retardé, clk,, afin de permettre au
registre de recopier la derniére valeur de comptage avant la remise a zéro du compteur.

|

=

77 7i(n-1) j>< 7i(n)

i

Figure 4. 21 Activation du multiplexeur pour lecture de la valeur du compteur avant remise a zéro.

De cette maniere, la sortie TI du LC-ADC est actualisée apres mise a jour du compteur et
avant écoulement de la période du signal d’horloge, clk. Nous avons ainsi congu le
multiplexeur a 12 bits de type 2 vers 1 et le registre a 12 bits, décrits a la Figure 4. 22. De
plus, le signal de controle, c,, est généré en utilisant une porte AND autre que les deux
portes AND utilisées au niveau de la logique de contrdle pour la remise a zéro du
compteur. Cette porte prend en entré le signal d’horloge clk, retardé par T, /4 par rapport
a clk et le signal SXOR™! retardé par T, par rapport au signal SXOR. Pour valider la
conception de ce circuit, nous activons le signal SXOR a trois reprises telles que
présentées a la Figure 4. 23, ou S, xour Teprésente la sortie de Mux T1.
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Figure 4. 22 Etage de sélection du temps.
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Figure 4. 23 Simulations fonctionnelles de I'étage de sélection du temps.

Au moment de la premieére activation du signal SXOR, la valeur du compteur est égale a 3.
Elle est ensuite incrémentée de 1 a I'arrivée du front montant suivant de I’horloge. Des
établissement de la valeur 4 a la sortie du compteur, le signal de contrdle, c,, est activé et
la valeur 4 est sélectionnée par le multiplexeur. Finalement, au front montant de ’horloge
retardée, clk,, cette valeur est recopiée par le registre a 12 bits. De la méme maniere, le
signal de sortie, T1, prend la valeur 3 deux fois de suite a I'activation du signal SXOR aux
instants 198.4 us et 204.8 ps.

Ainsi, apres avoir fait 'implémentation des schémas électroniques de la partie numérique
suivis par les validations fonctionnelles mais aussi le dimensionnement, I'implémentation
et la caractérisation de la partie analogique, nous décrivons dans la section suivante les
résultats de la validation du schéma électronique global du circuit proposé.
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4.4. Validation de la conception

Idéalement, la validation de la conception se fait telle que présentée a la Figure 4. 1, en
effectuant la validation du schéma électronique dimensionné du LC-ADC puis en passant
a la réalisation du dessin des masques. Dans notre cas, comme nous avons suivi une
approche conception bottom-up aussi pour la partie numérique, et afin d’optimiser le
temps de la réalisation du dessin des masques, nous avons commencé cette étape
parallelement a I'étape de validation du schéma électronique global. Ainsi, nous nous
intéressons dans cette section a I'analyse de la réponse du circuit dans un premier temps.
Puis, a la présentation des premiers résultats de réalisation du dessin des masques dans
un deuxieme temps. Nous cléturons par une discussion sur les performances de notre
circuit en comparaison avec les résultats existants dans la littérature.

4.4.1. Simulation du schéma électronique global

La simulation du circuit LC-ADC au niveau schématique permet de vérifier que le
dimensionnement des composants du circuit mene bien aux formes d’ondes finales
désirées. Dans ce type de simulation qui englobe tous les composants du circuit, il est
nécessaire de prendre en compte les parametres de simulation liés au simulateur et au
LC-ADC afin d’avoir le temps de simulation le plus court possible. Les parametres liés au
simulateur qui influent sur le temps de simulation sont la méthode d’intégration qui
définit la fréquence d’échantillonnage interne, la tolérance d’erreur qui définit la précision
de calcul des données et la période d’échantillonnage des données a afficher ou a stocker
[182].

Principalement, le parametre 1ié au circuit LC-ADC qui influe sur la durée de simulation
est le temps de montée ou de descente minimal spécifié pour la génération des tensions
de référence des DACs ou le signal d’horloge. Cette information temporelle est utilisée par
le simulateur pour ajuster la fréquence d’échantillonnage interne. Le Tableau 4. 17
résume les choix optimaux pour réduire au maximum la durée de simulation du circuit
LC-ADC.

Tableau 4. 17 Conditions de simulation.

Temps de T de simulati Période
montée ou Méthode d’intégration emps de _Slmlli ation d’échantillonnage
descente maxima pour affichage**

“Liberal”: meilleur compromis entre T,;/80 avec 0.25T
50ps/20ns rapidité et précision de calcul T,r < 100 ns e

* T.r: temps de montée/descente le plus court dans la simulation
** T, : période du compteur LC-ADC

En effet, nous avons choisi un temps de monté de 50 ps spécialement pour le signal
d’horloge clk et sa version retardée, clk,, pour éviter tout disfonctionnement du circuit
lié a un temps de montée large du signal d’horloge. Pour le reste des signaux, notamment
les tensions de références des DACs, le temps de montée est augmenté a 20 ns. Pour la
validation fonctionnelle du LC-ADC, le circuit global est simulé par application d’abord
d’un signal sinusoidal puis d'un signal ECG, tels que décrits au Tableau 4. 18. Comme le
signal sinusoidal est destiné a la caractérisation du circuit, il est possible d’ajuster son
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amplitude a la pleine échelle [0.6,1.6] V en utilisant le générateur de signaux. Le passage
par le circuit du préamplificateur est dans ce cas inutile. Par ailleurs, pour une réduction
supplémentaire du temps de simulation et comme il s’agit d’'une simulation fonctionnelle
du LC-ADC, nous utilisons un signal d’horloge idéal.

Tableau 4. 18 Signaux de test du circuit LC-ADC.

Nature Amplitude Fréquence Composante | pré.amplification Horloge
Vpp maximale continue
Sinusoidale 916 mV 220Hz 1.1V non idéale
Model i
TECG 1.9my 50 Hz (onde R) 0.1mV oui idéale

La Figure 4. 24 présente les signaux d’entrée et de sortie du circuit LC-ADC dans le cas du
signal sinusoidal selon les conditions de test du Tableau 4. 17. Le signal de sortie est
obtenu en convertissant les bits des signaux ECG et TI en format décimal, puis en les
multipliant par les valeurs idéales de q et T, égales a 3.9 mV et 2 us, respectivement, et
en calculant les instants de traversées de niveaux a partir des intervalles de temps, T1.
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Figure 4. 24 Simulation fonctionnelle du circuit avec un signal sinusoidal de fréquence 220 Hz.

A partir de la Figure 4. 24, nous constatons les résultats suivants.
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Les valeurs d’amplitudes en sortie du circuit sont légerement décalées par
rapport au signal d’entrée, telles que le montre la Figure 4. 24 (a).

Le décalage est quasiment constant sauf autour des crétes de la sinusoide. Il
s’agit d'un offset positif qui varie le plus souvent entre 3q et 6q. L’erreur est
quasiment constante sur les zones ascendantes et descendantes mais elle peut

varier autour des deux crétes, tel que décrit par la Figure 4. 24 (b).

Le signal sinusoidal est constamment limité entre deux niveaux de références
consécutifs, tel que présenté a la Figure 4. 24 (c). Nous en déduisons que la



détection des traversées de niveaux et la mise a jour des valeurs numériques
et analogiques des niveaux de références se fait correctement.

e Globalement, les instants des traversées de niveaux calculés a partir des
intervalles de temps en sortie du circuit CMOS coincident avec la sortie du
modeéle MATLAB/SIMULINK comme le montre la Figure 4. 24 (d).

Puisque l'erreur de décalage peut étre liée a I'étage de mise a jour des niveaux de
références comme a l'étage de sélection d’amplitude ou encore aux DACs, nous avons
commencé par la vérification du fonctionnement des deux étages numériques. Ainsi, nous
présentons a la Figure 4. 25, des exemples de variations du signal de sortie de I'étage de
sélection d’amplitude, ECGq, et des signaux de sortie de 'étage de mise a jour des niveaux
de références, S1 et S2. Nous vérifions les états de ces signaux en fonction de la direction
des traversées de niveaux. Ainsi, d’apres la Figure 4. 25, conformément a notre
conception de ces étages, d'un c6té, les valeurs de S1 et S2 s’incrémentent de 1 LSB
pendant les variations croissantes du signal et se décrémentent de 1 LSB dans le cas
contraire. D’un autre c6té, en fonction de la direction de la traversée de niveau, la valeur
générée par le LC-ADC est égale a S1 si le signal est croissant et correspond a S2 sinon. De
plus, la valeur choisie est maintenue constante jusqu’a la détection d’'un évenement. Nous
pouvons donc conclure que I'erreur de décalage provient des DACs.
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Figure 4. 25 Vérification des signaux de sortie de 1'étage de mise a jour des niveaux de
références et de 1'étage de sélection d'amplitude.

Afin de caractériser cette erreur au niveau des DACs, nous avons eu recourt aux valeurs
mesurées des niveaux de références, que nous notons V,; et V,; mais aussi aux signaux
mesurées S1 et S2, que nous multiplions par la valeur théorique de q pour représenter les
valeurs idéales, V* et V. L’analyse de ces signaux nous a permis d’identifier deux
anomalies qui ont contribué au décalage positif. Tout d’abord, en calculant la différence
entre chaque deux valeurs successives dans S1 et dans S2, respectivement, nous avons
déterminé les variations de g mesurées, notées q,,, telles que présentées a la Figure 4. 26.
Idéalement, ces différences doivent étre constantes et égales a g, mais effectivement elles
varient entre et 0 et g en valeur absolue avec dans certains cas des glitchs qui varient
entre —2q et q. Ces glitchs représentent au maximum 0.0056 de la durée d'un code
numérique.
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Figure 4. 26 Variations du pas de quantification mesuré.

La premiere erreur consiste donc en des valeurs de gq,, inférieures au pas de
quantification idéal, q. Cette erreur engendre nécessairement des différences AV* et AV ™,
entre les valeurs idéales, V* et V™, et les valeurs mesurées, V" et V,;, respectivement. En
utilisant (E.4. 12), nous quantifions cette erreur par rapport a g, telle que présentée a la
Figure 4. 27 (a).

( _y+
AVt = m
q
_ E.4.12)
S2xqg—V, (
kAV‘ = 72 n

Par ailleurs, en analysant de pres une portion de la courbe de I'erreur d’amplitude du DAC
telle que décrite a la Figure 4. 27 (b), nous remarquons I'évolution croissante de la valeur
de l'erreur pour un code numérique constant. Cette décroissance est une conséquence
directe d’'une chute de tension progressive observée a la sortie des DACs.
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Figure 4. 27 Variations de I'erreur entre les niveaux de références théoriques et mesurés.

Ce phénomene est di a des courants de fuites, Iy, dans chaque capacité du réseau
binaire du DAC car pratiquement, la couche de diélectrique utilisée entre les armatures
métalliques de la MIMCAP ne peut pas avoir une résistance infinie [194]. Nous pouvons
ainsi définir la résistance d'isolement du diélectrique, R;, souvent modélisée en parallele
a la capacité [195]. Ainsi, un léger courant de fuite est inévitable si une différence de
potentiel est appliquée. L’existence de la résistance avec le passage d’'un courant faible
implique une différence de potentiel, AV, proportionnelle au courant de fuite.

140



L’effet des courants de fuites commencent a apparaitre avec I'application d'une différence
de potentiel aux bornes de la capacité. Il est maximal au départ puis il décroit avec la
charge de la capacité. Le courant de fuite dépend de la période de charge, de la tension de
référence appliquée aux armatures mais aussi de la température. Ce phénomene explique
la chute de tension progressive a la sortie du DAC. L’erreur d’amplitude est ainsi maximale
autour des crétes de la sinusoide ou les intervalles de temps séparant les deux points de
la créte sont maximaux par rapport au reste du signal. IIs sont de I'ordre de 0.216 ms et
sont donc équivalents a 108 périodes de '’horloge.

Finalement, nous pouvons conclure qu’avec la décharge progressive des tensions de
sorties des deux DACs, le signal a I’entrée du LC-ADC est réellement comparé a des valeurs
de références inférieures aux valeurs théoriques. De ce fait, la multiplication des valeurs
numériques du signal de sortie par la valeur idéale de g implique un signal a amplitude
supérieure au signal original. C’est ainsi que nous obtenons une amplitude positive des
erreurs AV et AV ™.

Dans le cas du modele gaussien de 'ECG, la fréquence maximale ne dépasse pas 50 Hz et
les intervalles de temps maximaux sont autour de 53 ms, équivalente a 245 fois
I'intervalle de temps maximal calculé dans le cas du signal sinusoidal. Nous supposons
alors que le décalage devrait étre plus important avec le signal ECG. Pour valider notre
analyse de l'erreur de décalage en confirmant cette supposition et avant d’envisager la
méthode de correction, nous simulons le LC-ADC avec le modele gaussien du signal ECG.
Ainsi, des illustrations des différents signaux sont données a la Figure 4. 28 (a) et (b).
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Figure 4. 28 Simulation fonctionnelle du circuit avec le modéle gaussien.

Les simulations avec le signal ECG montrent une erreur de décalage croissante et
beaucoup plus importante que dans le cas du signal sinusoidal. Elle varie entre 80 mV et
190 mV. Particulierement, tel que le montre la Figure 4. 28 (b), certes les niveaux de
références, V* et V~, sont actualisés aprés chaque traversée de niveau mais leurs valeurs
analogiques ne se maintiennent pas constantes entre deux traversées de niveaux
successives. Par ailleurs, nous remarquons, d’apres la Figure 4. 28 (a) et les zones
zoomées (1) et (2) dans la Figure 4. 28 (b), que cette décroissance se produit uniquement
au niveau des ondes P et T ainsi que les segments. Au niveau du complexe QRS, ou la
fréquence est de I'ordre de 50 Hz, 'erreur d’'amplitude est moins faible.
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En considérant la valeur maximale des intervalles de temps générés par le LC-ADC, égale
a 526 et équivalente a une période temps égale a 52.6 ms, nous avons simulé la
caractéristique du DAC en faisant varier les codes numériques a la fréquence 19 Hz,
I'inverse de 52.6 ms. La caractéristique du DAC est ainsi présentée a la Figure 4. 29 (a). De
plus, nous présentons a la Figure 4. 29 (b), un exemple de la variation de la réponse du
DAC en fonction du temps entre les mots binaires “00000000” et “00001011” qui
correspondent théoriquement a 600 mV et 639.1 mV, respectivement. D’apres ces deux
figures, nous remarquons que le réseau capacitif du DAC se décharge au cours du temps.
Cette décharge implique une caractéristique a valeurs non seulement décroissantes mais
aussi a variations non-linéaires.
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Figure 4. 29 Simulation fonctionnelle du DAC pour des variations des codes binaires a la
fréquence 19 Hz.

Ainsi, le dimensionnement des DACs, particulierement le choix de la valeur de la capacité
élémentaire C, doit étre révisé. Dans [196], les auteurs discutent le choix de la valeur de

la capacité élémentaire pour I'exemple d’'un DAC a redistribution de charge en tenant
compte de :

e la valeur maximale de I'erreur de tension, AV,,,,, engendrée par les courants de
fuites, qui selon notre étude du chapitre 2, doit étre négligeable en valeur absolue
par rapporta q,

e lafréquence minimale du fonctionnement des DACs, f,,in, Sans introduire I'erreur
de tension,

e la configuration du réseau capacitif en fonction des codes numériques d’entrée,
représentée par une capacité équivalente, Cr.q, qui introduit le courant de fuite
maximal et par suite 'erreur de tension maximale.

Ce raisonnement est aussi applicable a notre DAC également basé sur la charge d'un
réseau capacitif. Ainsi, en évaluant I'expression de la capacité équivalente, Cr.4, €n
fonction de C, la charge de fuite est égale a (E.4. 13) en fonction du courant de fuite et a
(E.4. 14) en fonction de l'erreur maximale de tension qui en résulte, ou At,,,, est
'intervalle de temps maximal séparant deux traversées de niveaux successives équivalent
a un code numérique constant a I'entrée des DACs. En effet, I'inverse de cet intervalle de
temps définit la fréquence minimale, f,,;,, supportée par le circuit sans introduire des
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chutes de tension supérieures a AV,,,, par rapport aux valeurs idéales de V* et V~. En
utilisant (E.4. 13) et (E.4. 14), (¢4 est donnée par (E.4. 15).

AQ = Iryite Atinax (E.4.13)

AQ = CfquVmax (E.4.14)

Crog = —Ltite__ (E.4. 15)
fminAVmax

Par conséquent, il faut déterminer l'expression du courant de fuite, qui dépend
nécessairement des caractéristiques internes du diélectrique. Pour ce qui est de
I'expression de Cr.q, nous pouvons utiliser notre code développé pendant la phase de
dimensionnement du DAC pour le calcul de I'impédance équivalente du DAC. Ainsi, une
fois que nous identifions le code numérique qui engendre le courant de fuite maximal,
nous simulons les variations de Cf.4 en fonction de C, pour déterminer la valeur de C, qui
assure (E.4. 15).

En effet7, en augmentant la valeur de la capacité élémentaire C, a 1 pF, qui représente la
valeur maximale admissible par la technologie CMOS 180 nm UMC pour le type MIMCAP,
nous avons obtenu les résultats de simulation avec le modele gaussien du signal ECG
donnés a la Figure 4. 30. Pour faire la reconstruction, nous supprimons les redondances
en gardant uniquement les points associés a des fronts montants du signal SXOR a la
sortie de la porte XOR entre INC et DEC. Apres interpolation linéaire a la fréquence 10
kHz, le PRD calculé est égal a 5.5 %. Ce résultat reflete une dégradation égale a 3.11 %
par rapport a la valeur simulée en utilisant le modele LC-ADC avec erreur de
quantification du temps. Avec la possibilité d’apparition d’erreurs supplémentaires apres
fabrication du circuit, nous avons une marge de 3.5 % de la valeur maximale du PRD.
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Figure 4. 30 Signal ECG reconstruit.
En utilisant le dimensionnement initialement proposé pour les DACs avec une valeur de
C, égale a 14.5 fF, nous avons évalué la consommation moyenne de puissance des étages
du circuit en appliquant les scénarios de tests donnés au Tableau 4. 18. Une estimation de
la consommation moyenne de puissance dans les deux cas du signal sinusoidal et du signal
ECG est ainsi résumée au Tableau 4. 19. Pour le cas du signal sinusoidal, l1a durée totale de
la conversion est égale a 4.5 ms. Elle est augmentée a 570 ms avec le signal ECG.
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Tableau 4. 19 Bilan de la consommation de puissance des étages du circuit et consommation totale.

Consommation de puissance (uW)
Etage Signal sinusoidal Modele gaussien du signal ECG
Pré-amplification - 70.6
Comparaison 0.914 116.6
Convef:r:gﬁ) gi‘gl’;’s“q“e' 0.223 5.644
Mise a jm}r’des niveaux de 0.871 0.76
références
Suivi du temps 0.1 7.2
Sélection d’amplitude 0.969 4.7
Sélection du temps 0.066 0.0094
Consommation totale 3.07 uW pendant 4.5 ms 210 pendant 570 ms

Ainsi, en utilisant un signal ECG comme signal de test, 55.5 % de la consommation de
puissance est attribuée aux comparateurs puis a I'amplificateur en deuxieme rang avec
33.6 % de la consommation totale de puissance. Néanmoins, cette consommation de
puissance des comparateurs reste faible par rapport a 710 mW, 625 mW et 5 mW qui
correspondent aux trois comparateurs commercialisés décrits au Tableau 4. 9 [190],
[189] et [139], respectivement.

Dans ce travail, nous avons suivi 'approche de conception bottom-up au niveau schéma
électronique mais aussi pour la réalisation du dessin des masques pour les deux parties
analogiques et numériques du LC-ADC. Afin d’optimiser le temps de conception du circuit,
nous avons commencé I’élaboration du layout parallelement a la validation fonctionnelle
du schéma électronique global du LC-ADC. Nous décrivons dans la sous-section suivante
les résultats préliminaires du dessin des masques et les contraintes respectées.
Néanmoins, par manque de disponibilité d’'un outil d’extraction de capacités parasites
dans le layout, nous n’avons pas réalisé cette étape. De plus, des modifications seront
certainement apportées en fonction des corrections des erreurs de disfonctionnement,
notamment au niveau du layout des DACs dont la surface sera augmentée.

4.4.2. Résultats préliminaires du layout

Le composant le plus critique a dessiner est le DAC vu la taille élevée des capacités,
représentant presque 296 fois la surface d'un transistor, et le rapport reliant les valeurs
des capacités qui doit étre conservé lors de I'étape de fabrication. Pour maintenir les
performances des composants du circuit en maximisant 'appariement des capacités et
des transistors de la partie analogique et en minimisant les effets parasites, les regles
suivantes sont respectées lors de I'étape de dessin des masques :

e la répartition de la largeur de grille des transistors de la partie analogique sur
plusieurs grilles paralleles de méme largeur pour réduire la résistance équivalente
de la grille,

e les grilles des transistors orientées dans le méme sens,

e ['utilisation de capacités factices (dummy) pour garantir la symétrie pour un bon
appariement des condensateurs,
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e [lisolation électrique des composants du circuit par utilisation de deux couches

métalliques,

e les layouts centroides pour maximiser 'appariement des paires de transistors et

des capacités binaires.

Ainsi, le layout a été dessiné de facon a réduire les effets parasites dus aux variations des
parametres technologiques et des gradients de température qui alterent les performances
finales du circuit. La surface rectangulaire du DAC, décrite a la Figure 4. 31, a été réalisée
sous forme centroide. Sur la partie gauche du rectangle sont posés les interrupteurs. Par
ailleurs, pour maximiser l'appariement des paires de transistors identiques dans le
comparateurs, la méme technique de layout centroide a été utilisée pour réaliser le layout
des transistors dans les miroirs de courant et dans la paire différentielle, tel que présenté
a la Figure 4. 32. De plus, les transistors M;, M,, M5, M, M5 et My ont été réalisés en
répartissant leurs grilles en plusieurs grilles paralleles telles que le montre la Figure 4. 32,
ou m; représente une grille élémentaire du transistor M;.

337.48 um
T [1zsc, 64C,
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Figure 4. 31 Organisation du layout du DAC.

Miroir de courant

Paire différentielle

Miroir de courant

Figure 4. 32 Organisation du layout des paires de transistors identiques dans le comparateur.

Le Tableau 4. 20 résume les surfaces occupées par les composants analogiques et la partie

numérique du circuit LC-ADC apres réalisation de leur dessin des masques.

Tableau 4. 20 Bilan de I'occupation de surface des éléments du circuit.

Composant Surface (mm x mm)
Un DAC 0.337 x 0.140
Un comparateur 0.020 x 0.014
Préamplificateur 0.048 x 0.024
Partie numérique du LC-ADC
et générateur duqsignal d’horloge 0.329 % 0.080
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Ainsi, la puce est réalisée pour inclure 'amplificateur de tension, le générateur du signal
d’horloge et les composants analogiques et numériques du LC-ADC dans une surface égale
a 0.2 mm?. Des blindages électriques en utilisant les couches métalliques pour isoler les
composants du circuit sont réalisés autour de chaque composant. Le layout du circuit
global est décrit a la Figure 4. 33. Certes, un travail important de dessin des masques a été
réalisé mais des modifications restent a faire au niveaux des DACs en fonction des valeurs
modifiées des différentes capacités. Notamment, la surface globale du circuit sera
augmentée.
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Figure 4. 33 Dessin des masques du LC-ADC ou (1)-(2) représentent les DACs, (3) représente les
comparateurs, (4) représente I'amplificateur de tension, (5) représente I’étage de suivi du temps
et I'étage de sélection du temps, (6) représente I'étage de mise-a-jour des niveaux de références et
(7) représente I'étage de sélection d’amplitude.

Ces résultats préliminaires de calcul de la consommation de puissance du circuit et de
mesure de sa surface active nous permettent de comparer le LC-ADC congu aux travaux
de lalittérature. Les résultats de ces comparaisons sont ainsi détaillés dans la sous-section
suivante.

4.4.3. Discussion

En reprenant le Tableau 1. 14, qui résume |'état de 'art des réalisations de circuits LC-
ADC dans la littérature, nous comparons les performances de notre LC-ADC avec les
résultats publiés dans le Tableau 4. 21. Nous comparons essentiellement notre travail par
rapport aux circuits dédiés a la numérisation du signal ECG car le signal de parole est
beaucoup plus actif. Il engendre donc des consommations de puissance plus importantes.
Particulierement, a partir des courbes de variations de la consommations de puissance
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fournies dans [92,119-120], nous avons relevé des approximations des valeurs de
consommation de puissance de ces circuits avec un signal sinusoidal de fréquence 220 Hz
nous permettant de faire une comparaison plus précise avec la consommation de
puissance de notre circuit.

En termes de précision de I'acquisition, la totalité de ces travaux calculent le SNR d’un
signal sinusoidal apres numérisation par le LC-ADC et reconstruction. Des exemples de
signaux ECG reconstruits sont donnés dans [92] et [117], sans indications de la valeur du
PRD ou du S/D mais nous pouvons conclure par inspection visuelle du signal reconstruit
dans [92] que la valeurs du PRD est inférieure a 9 %.

Tableau 4. 21 Performances de notre LC-ADC vs les résultats des circuits existants.

Référence Type Résolution F, (MHz) Technologie Consommation Surface
c
(Application) (bits) CMOS w) e f., (mm?)
Notre LC- Fenétre flottante 8 0.5/0.01 180 nm, 3.07 @ 220 Hz 0.2
ADC-2018 Non-adaptatif 1.8V
[115]-2011 Fenétre flottante 438 1 180 nm, 25 @ 1.1 kHz 0.96
(ECG) Adaptatif 0.7V
(ECG) Non-adaptatif 33V
[119]'2013 Fenétre fixe 8 - 130 nm, 3.2 @ 220 Hz 1.69
(ECG) Adaptatif 0.8V
[120]-2013 Fenétre flottante 6 0.01a5 180 nm, 3.2 @220 Hz 0.045
(ECG) Non-adaptatif 0.8V
[117]-2016 Fenétre flottante 8 ) 180 nm, 2.42 @ ECG 38
(ECG) Non-adaptatif 1.25V
[121]-2016 Fenétre flottante 5 - 130 nm, 2.89 @ ECG R
(ECG) Non-adaptatif 1.2V
[92]-2017 Fenétre fixe 438 32.77x 1073 350 nm, >2.7 @220 Hz 0.0372
(ECG) Non-adaptatif al 18a24vVv

En termes de résolution et de technologie CMOS, nos choix des 8 bits et de la technologie
180 nm sont conformes a la majorité des travaux de conception dédiés au signal ECG. D’'un
coté, nous avons montré que la résolution 8 bits est suffisante pour conserver un PRD
inférieur a 9 % pour la totalité des signaux étudiés. D'un autre coté, la technologie 180 nm
est une technologie mature. Elle est donc largement utilisée par la communauté
scientifique pour la conception des circuits intégrés dédiés aux applications de traitement
de signaux biomédicaux avec des consommations de puissance de 'ordre de quelques
microwatts.

En termes de consommation de puissance du LC-ADC, en considérant les travaux [119] et
[120], nous pouvons conclure que la consommation de notre circuit est la plus faible,
surtout que ces travaux sont réalisés autour de technologies plus optimisées. Enfin,
notons que nos résultats en termes de consommation de puissance et surtout
d’occupation de surface ne sont pas finaux car un travail supplémentaire doit étre fait
pour corriger 'erreur de décalage engendrée par les courants de fuites dans les réseaux
capacitifs des DACs.
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4.5. Conclusion

Les taux de compression des données obtenus grace a I’échantillonnage par traversée de
niveaux et la compression polynomiale nous ont motivés d’envisager la réalisation d’'un
prototype de I'étage de numérisation dans une perspective de proposer un prototype
complet d’'un systeme d’acquisition et de transmission des signaux ECG. Vu l'inexistence
de LC-ADCs dans le commerce, la conception du circuit intégré de ce convertisseur s’avere
une étape primordiale dans la réalisation du prototype souhaité. C’est ainsi que nous
décrivons dans ce chapitre les travaux de conception d'un LC-ADC a 8 bits en fonction des
résultats de dimensionnement déterminés dans le deuxieme chapitre et en suivant une
approche de conception ascendante.

Pour bien justifier cette approche de conception, nous avons présenté le flot de
conception classique que nous avons suivi en fonction des outils disponibles dans le
laboratoire IMS. Nous avons ensuite défini les spécifications globales du circuit en
respectant les résultats de dimensionnement au niveau systeme tout en les adaptant aux
parametres de la technologie CMOS 180 nm UMC comme la plage de la tension
d’alimentation. Par ailleurs, pour pouvoir caractériser notre circuit par application d’'un
signal sinusoidal et pour s’affranchir de la plage d’amplitude réduite des signaux ECG,
nous avons congu un préamplificateur de tension et un générateur de signaux d’horloge.
Les étages du modele MATLAB/SIMULINK, ont été décrits au niveau transistor avec une
tension d'alimentation de 1.8 V et une plage de variation du signal d’entrée entre 0.6 et
1.6 V. Des modifications ont été apportées au niveau des interconnexions entre I'étage de
mise-a-jour des niveaux de références et de I'étage de sortie en migrant du flot de données
séquentiel dans MATLAB/SIMULINK au parallélisme dans le fonctionnement des modeles
électriques du simulateur Spectre.

Le circuit global est réalisé pour inclure le LC-ADC, un préamplificateur de tension avec
une plage de variation admissible du signal d’entrée égale a + 5 mV et un générateur de
signal d’horloge a la fréquence 10 ou 500 kHz. La validation fonctionnelle des étages du
circuit et la caractérisation de la partie analogique pendant la phase de conception ont
permis de valider I’échantillonnage par traversée de niveaux tel que les états des signaux
dans le circuit soient actualisés a la cadence des traversées de niveaux. Les résultats de
conception du circuit ainsi con¢u ont montré une occupation de surface de 0.2 mm? et une
consommation de puissance de 'ordre de 210 plW en considérant un signal ECG de durée
0.57 s etune fréquence du compteur égale a 10 kHz. Pour I'’exemple d'un signal sinusoidal
a la fréquence 220 Hz, la consommation de notre LC-ADC est de I'ordre de 3.07 ul/. En
considérant uniquement les travaux dans la littérature qui ont utilisé ce signal, la
consommation de puissance de notre LC-ADC est ainsi inférieure a la consommation de
ces exemples de circuits, qui sont réalisés avec des technologies plus optimisées que la
technologie CMOS 180 nm UMC et dont les tensions d’alimentation sont inférieures a 1.8
V.

Toutefois, ces résultats ne sont pas finaux. En effet, il a été observé que la précision des
DACs est tres sensible aux basses fréquences dans le signal ECG a cause des courants de
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fuites dans le réseau capacitif. Ces courants de fuites ont impacté la linéarité des DACs et
ont engendré un décalage positif de I'amplitude du signal de sortie par rapport au signal
original. Nous avons alors envisagé une méthode de correction par modification de la
valeur de la capacité élémentaire en tenant compte de la fréquence minimale et de 'erreur
d’amplitude maximale admissibles par les DACs. Dans cette perspective, les résultats de
simulation avec une capacité élémentaire égale a 1 pF, ont montré la disparition de
I'erreur de décalage et ont abouti a PRD égal a 5.5 % reflétant ainsi une bonne qualité du
signal ECG pour le diagnostic médical.
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Conclusion générale

Les travaux de recherche présentés dans ce rapport et réalisés dans le cadre d'une thése
de co-tutelle entre 1'Ecole Supérieure des Communications de Tunis (SUP’COM) et
I'Université de Bordeaux (UBx), se situent dans le domaine de l'acquisition et de la
transmission des données biomédicales pour le déploiement de dispositifs de surveillance
médicale a faible consommation de puissance. A la recherche de solutions pour la
réduction des volumes de données numérisées, en origine de la consommation excessive
de puissance dans ces dispositifs, nous avons proposé dans notre travail de faire
I'acquisition par traversée de niveaux pour la numérisation des signaux ECG et d’y
adjoindre un étage de compression numérique.

En effet, les travaux préliminaires d’étude bibliographique élaborés dans le premier
chapitre, nous ont permis de conclure que I'échantillonnage uniforme d’un signal
parcimonieux comme le signal ECG engendre I'acquisition de données redondantes. Des
solutions commercialisées mais aussi proposées dans la littérature sont aussi présentées
pour faire face aux limitations des ADCs uniformes. Au niveau des systemes de
surveillance cardiaque existants, nous avons relevé I'existence uniquement de ce mode
d’échantillonnage en plus de modules de communication radio sollicités pour la
transmission de données de fagon continue pendant des heures. Notre objectif est alors
de remplacer le mode d’échantillonnage uniforme et indépendant de la nature du signal
ECG par un échantillonnage par traversée de niveaux sensible aux variations du signal en
fonction du temps. L’apport de ce travail est la réduction de la fréquence
d’échantillonnage moyenne et donc diminuer ou compresser la quantité de données a
transmettre. Pour les applications de surveillance a long terme, cette compression a été
accentuée par l'utilisation de 'interpolation polynomiale impliquant un choix optimal des
parametres de I'étage de compression afin de maximiser le taux de compression pour tous
les signaux testés.

A l'issu de notre étude de I’échantillonnage par traversée de niveaux des signaux ECG
normaux et pathologiques, deux contributions sont faites. La premiere concerne la
proposition d'un modele MATLAB/SIMULINK du LC-ADC le plus proche d’un circuit réel
en suivant deux approches de modélisation, structurelle décrivant l'architecture du
convertisseur et comportementale pour reproduire les erreurs de la partie analogique.
Dans ce cadre, en partant d’'une description en blocs du LC-ADC, nous avons défini un
modele détaillé de chaque étage régi par un fonctionnement qui dépend uniquement des
variations locales du signal autour des niveaux de références. Par la suite, en s’inspirant
des circuits électroniques des comparateurs et des DACs en technologie CMOS, nous
avons identifié les principales erreurs pouvant dégrader la précision de I'acquisition
notamment la tension d’offset dans les comparateurs et les non-linéarités dans les DACs.
Des descriptions analytiques dans le modele MATLAB/SIMULINK sont alors proposées
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pour modéliser les réponses non-idéales de ces composants analogiques. Le modele du
LC-ADC ainsi proposé permet de valider la description en blocs du convertisseur, de
vérifier la robustesse du dimensionnement établi et d’anticiper les distorsions possibles
suite aux erreurs systématiques, aux erreurs électroniques mais aussi suite aux variations
des parameétres intrinseques du signal ECG. En adoptant une méthodologie de
dimensionnement dépendante des caractéristiques du signal ECG normal et pathologique,
particulierement les changements de pentes engendrées par les arythmies cardiaques,
nous avons proposé un dimensionnement de l'architecture LC-ADC dans le cadre de la
deuxieme contribution. D’abord, les parameétres caractérisant les étages du LC-ADC sont
identifiés mais aussi les erreurs engendrées par mauvais choix de ces parameétres sont
discutées. Ensuite, des conditions sont établies pour définir les limites minimales de choix
de ces parametres.

L’évaluation des performances du modele dimensionné pour des signaux ECG réels avec
différentes formes et pathologies en présence de I'erreur systématique de quantification
du temps, a abouti a des valeurs du rapport signal-sur-distorsion supérieures a 21 dB
pour tous les signaux testés. Ces résultats refletent alors une bonne qualité des signaux
pour le diagnostic médical. D’un coté, en utilisant les plages de variations des erreurs
tirées a partir d’exemples de circuits commercialisés, I'évaluation de I'impact de la tension
d’offset des comparateurs en termes de distorsion des signaux montre de légeres
dégradations, inférieures a 1 dB. Ces dégradations n’influent pas réellement sur la
lisibilité du signal sur papier millimétré et donc sur l'interprétation médicale. D’un autre
coté, I'évaluation de l'impact des non-linéarités des DACs montre seulement une
dégradation de 1 dB par rapport a la limite minimale de la bonne qualité. Par ailleurs, les
résultats de dimensionnement du LC-ADC pour les signaux normaux et pathologiques ont
permis de montrer que dans le cas d’'un échantillonnage par traversée de niveaux, une
compression des données allant jusqu'a 81 % est reéalisée. Particulierement des
fréquences moyennes d’échantillonnage jusqu’au moins la moitié des fréquences
d'échantillonnage des ADCs uniformes sont atteintes par le LC-ADC dimensionné. De plus,
pour permettre de prolonger 'autonomie de la batterie pendant des heures continues
d’acquisition, une compression supplémentaire est souhaitable. Il s’avere que
I'exploration des performances de la décomposition en ondelettes a montré que seules les
données d’amplitude sont compressées jusqu’a 50 % tandis que celles de types intervalles
de temps ne sont pas compressibles. Le résultat de cette étude nous a orienté vers la
compression par interpolation qui requiert le choix d’'une méthode de reconstruction
adaptée pour maximiser le taux de compression. Nous avons ainsi montré que le recourt
a l'interpolation par polyndmes d’Hermite assure des taux de compression entre 63 % et
95 %.

Dans le but de réaliser un prototype d’expérimentation du LC-ADC modélisé et
dimensionné dans le premier volet de notre travail de recherche, nous avons fait la
conception d'un circuit intégré du convertisseur en technologie CMOS 180 nm UMC en y
ajoutant un préamplificateur et un générateur de signaux d’horloges. Ces travaux ont fait
'objet de deux contributions de recherche supplémentaires. La premiére concerne les
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travaux de conception du circuit électronique du LC-ADC. En effet, la méthodologie de
conception adoptée est l'approche ascendante avec laquelle le circuit évolue
progressivement d'un transistor a des composants analogiques et numériques et aboutit
enfin au circuit global. Des choix architecturaux ont été effectués pour les composants
analogiques en veillant a réduire la complexité du circuit. De plus, I'extraction des
caractéristiques statiques de ces composants a permis de faire des comparaisons avec les
résultats du modele dimensionné en vue de valider la conception. Dans la conception de
la partie numérique, des efforts pour la synchronisation du flot de données notamment
au niveau de I'étage de suivi du temps et de I'étage de sélection du temps ont été fournis.
De plus, nous avons con¢u un générateur de signal d’horloge a la fréquence 10 kHz pour
'acquisition des signaux ECG et a la fréquence 500 kHz pour permettre la caractérisation
du LC-ADC avec un signal sinusoidal de fréquence 220 Hz.

La validation par simulation du schéma électronique congu du circuit global a fait 'objet
de la deuxiéme contribution. Nous avons présenté une analyse de la réponse temporelle
du circuit par le biais de laquelle 'approche de I’échantillonnage par traversée de niveaux
est validée. Les résultats de simulation apres reconstruction d’un signal ECG montrent
une valeur du PRD égale a 5.5 %. De plus, la conception du convertisseur avec la
technologie CMOS 180 nm UMC a permis d’avoir des premiéres valeurs estimatives des
performances du convertisseur en termes d’occupation de surface de I'ordre de 0.2 mm?
et de consommation de puissance de I'ordre de 210 uWW pour un signal ECG pendant une
durée de 0.57 s de numérisation.

Alissue des résultats encourageants obtenus tout au long de ce travail de recherche, nous
proposons de continuer ces travaux par la mise en place d’un flot de données optimisé sur
une plateforme matérielle pour le calcul des vecteurs d’'Hermite modifiés a partir des
signaux de sortie du circuit LC-ADC. Par ailleurs, une méthode de reconstruction efficace
et surtout robuste aux erreurs introduites par I'électronique, autre que l'interpolation
linéaire, est a prévoir et a implémenter sur une cible numérique. L’exploration des
techniques dites aveugles sans connaissance de l'instant d’occurrence des échantillons
s’avere prometteuse pour la reconstruction des données avec la qualité requise pour
I'application visée ce qui nous donnera une marge supérieure pour augmenter les taux de
compression.

Autre que le volet traitement du signal, I'objectif sera aussi de faire les tests électriques
du LC-ADC apres envoi du circuit en fonderie pour la validation fonctionnelle et
I'extraction de ses parametres électriques a savoir sa fréquence maximale de
fonctionnement, son nombre de bits effectifs et sa consommation de puissance. Apres la
validation des performances du LC-ADC, il sera sujet de réaliser le prototype complet du
systéme d’acquisition et de transmission des signaux ECG. D’abord, un prototype pour le
systéme radio en technologie COTS (commercial-off-the-shelf) sera construit en utilisant
des composants du commerce. Ensuite, il sera question de compléter la chaine par les
électrodes ainsi qu’un circuit de conditionnement réalisant les opérations de filtrage et
d’adaptation d'impédance. Finalement, les composants du systeme seront intégrés dans
une unité mobile qui sera alimentée par batterie.
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Annexe A : Signaux ECG

Lors de ce travail de recherche, nous avons utilisé 75 signaux ECG différents qui
proviennent de 44 enregistrements de la base de données Physionet. Un enregistrement
peut contenir jusqu’a 15 signaux qui représentent les quelques-unes ou la totalité des 15
dérivations de I'ECG. Le Tableau A. 1 liste les signaux avec leurs noms, les noms des bases
de données, les types des signaux, leurs durées, et les caractéristiques des ADCs uniformes
avec lesquels ils ont été échantillonnés en termes de résolutions et fréquences
d’échantillonnage.

Tableau A. 1 Liste des signaux ECG réels utilisés pour I’évaluation du LC-ADC et I’étude de

compression.

. Base de , Résolution | Fréquence
Signal Nom données Type Durée (s) | Apc (bits) | ADC (Hz)
ECG1 '‘a03m’

ECG2 '‘a05m’
ECG3 '‘a07m’
ECG4 '‘a08m’ ,
ECGS ‘alom’ Apnea-ECG Apnée du 2.57 12 100
(apnea-ecg) sommeil
ECG6 '‘allm’
ECG7 '‘al3m’
ECGS8 '‘al5m’
ECGO ‘além’
ECG10 '‘al7m’
ECG11 202m’
ECG12 17
ECG13
gggig 219m MIT-BIH
FCC1e 221m’ arrythmia Bradycardie 2.85 11 360
(mitdb)
ECG17 223m’
ECG18 '230m’
ECG19 231m’
ECG20 } )
ECG21 233m
ECG22 | , ,
ECG23 's00441lrem
ECG24 's0101lrem’
ECG25
ECG26
's00441 !
5CG27 's0044lrem
ECG28 PTB diagnotic Infarctus du
ECG29 ECG (ptbdb) myocarde 2.05 16 1000
ECG30
ECG31 , ,
5CG32 's0101lrem
ECG33
ECG34
ECG35




Sienal N Base de T Durée | Résolution | Fréquence
igna om données ype (s) ADC (bits) ADC (Hz)
ECG36 'iafl_afwm’
ECG37 'iaf2_afwm’
ECG38
ECG39 ‘iaf2_ivem’ Intracardiac
ECG40 atrial fibrillation | Fibrillation atriale 2.05 14 1000
ECGa1 (iafdb)
ECG42 'iafZ_tvam’
ECG43
ECG44 'iaf3_afwm’
, , PTB diagnotic Infarctus du
ECG45 's0101Irem ECG (ptbdb) myocarde 2.05 16 1000
B , Intracardiac o .
ECG46 iaf3_svem atrial fibrillation Fibrillation atriale 2.05 14 1000
(iafdb)
ECG47 | | ) 4.1
Ecaas oo Long-term ST Variations du 2.05
ECG49 's20041m (Istdb) segment ST 1.02 12 250
ECG50 's20051m’ 1.02
ECG51 's20081m’ 2.05
, , PTB diagnotic Infarctus du
ECG52 's0101Irem ECG (ptbdb) myocarde 2.05 16 1000
ECG53 's20111m’ Long-term ST Variations du 4.1 12 250
ECG54 's20141m’ (Istdb) segment ST 2.05
ECG55 '04048m’
ECG56 '04746m’
ECG57 '04908m’ MIT-BIH atrial Fibrillation atriale
ECG58 '04936m’ fibrillation 2.05 12 250
(afdb)
ECG59 '05121m’'
ECG60
ECG61 '05261m’
ECG62
ECG63
ECG64 | , PTB diagnotic
ECGOS 's0476_rem ECG (ptbdb) Normal 2.05 16 1000
ECG66
ECG67
, , PTB diagnotic Infarctus du
ECG68 's0101Irem ECG (ptbdb) myocarde 2.05 16 1000
soero [mgoizn | MEME o
ECG71 = = waveform supr};{’/zrnt;?ilzull;ire 142 12 360
' ' (mghdb)
ECCT2 'mgh027m
ECG73 '102m’ MIT-BIH
ECG74 103m" arrythmia Tachycardie 2.85 11 360
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Annexe B : Liste des ondelettes

Dans I'étude de la compression par ondelettes, menée dans le cadre de cette thése, nous
avons utilisé sept familles d’ondelettes différentes. Dans une méme famille, différents
types d’ondelettes sont présents qui se caractérisent par des ondelettes meres de formes
différentes [166]. La matrice des ondelettes, W, est générée en utilisant la fonction
prédéfinie de MATLAB, ‘wmpdictionary’, en indiquant les dimensions D X D de ¥ et le
type des ondelettes selon les notations de MATLAB, telles que données au Tableau B. 1.

Le Tableau B. 1 résume toutes les ondelettes utilisées.

Tableau B. 1 Liste des ondelettes.

Ondelette Notation de MATLAB Types

1 Biorthogonal Bior 1.1,1.3,1.5,2.2,2.4,2.6,2.8, 3.1, 3.3, 3.5,
3.7,39,4.4,5.5,6.8

2 Coiflet Coif 1,2,3,4,5

3 Daubechies Db 1,2,3,4,5,6,7,8,9,10

4 Discrete de Meyer Dmey -

5 Haar Haar -

6 | Reverse biorthogonal Rbio 1.1,1.3,1.5,2.2,2.4,2.6,2.8, 3.1, 3.3, 3.5,
3.7,3.9,4.4,55,6.8

7 Symlet Sym 2,3,4,56,7,8
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Annexe C: Algorithme OMP

L’algorithme OMP permet de retrouver les K ondelettes les plus significatives dans le
signal ECG en calculant leurs coefficients. La combinaison linéaire de ces K ondelettes
pondérées a leurs coefficients respectifs permet d’approximer le signal ECG. Les signaux
et les parametres en entrée et en sortie de 'OMP sont donnés a la Figure C. 1

=0, — Orthogonal g

rthogona

g)j matching —»‘PU,U € {1...D}
—

it
K pursui R

Figure C. 1 Entrées et sorties de I'algorithme OMP.

Les entrées de 'OMP sont :

ECG

Shi
@ : la matrice de décomposition,

: le signal a décomposer en ondelettes,

P : la matrice des ondelettes,
K :le nombre d’itérations et le nombre d’ondelettes significatives a sélectionner.

Les sorties sont :

s : le vecteur des coefficients des ondelettes,
Y, : les ondelettes significatives et leurs adresses,
R :I'erreur de décomposition.

L’OMP, décrit a la Figure C. 2, est un algorithme itératif. Une ondelette significative dans
le signal ECGg,, est sélectionnée a l'issu de chaque itération. Tel que décrit a la Figure C.

2, 'OMP comprend une phase d’initialisation et six étapes qui se reproduisent a chaque
itération. D’abord, a la phase d’initialisation, le contenu du signal ECG;,, est affecté a R et

le nombre d’itérations, i, est mis a 0. Ensuite, les six étapes de chaque itération sont:

1.

o1

Calcul du produit scalaire entre R et chaque ligne de la matrice de décomposition
.

Détermination du coefficient maximal en valeur absolue.

Mise a jour de la position i dans le vecteur des coefficient, s, en lui affectant la
valeur du coefficient maximal.

Mise a jour de R.

Incrémentation de 1 du nombre d’itérations, i.

Vérification de la valeur de i et retour a I'étape 1 si i est inférieur a K ou fin de
I’exécution sinon.
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i

‘cD(o,:)* R,0 = {lD}‘
]

2

u = arg max (®(0,:) *R),0 = {1...D}

s(i) < ®(u,’)*R

‘R(— Rfs(i)*‘l’(:,u)‘

Non

Gee

Fin

Figure C. 2 Algorithme OMP.
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Annexe D : Résultats de I’étude de compression par
spline cubique

Nous présentons dans cette annexe les résultats de la compression par interpolation
polynomiale par spline cubique, pour le cas d'un PRD égal a 23.68 %. Les valeurs

Tsplinemax
de Xpaxr Bmax €t Ymax Satisfaisant cette condition constituent 6 combinaisons possibles
pour m, égale a 1,mg égale 5 et ¥,y variantde 12 6. Le triplet optimal de (m,, mg, m, ),
pour un PRD _ €gal 2 23.68 %, correspond a (1,5,1), tel que présenté au Tableau D.
1.

Tsplinema

Tableau D. 1 Résultats de sélection des parameétres optimaux pour la compression par
interpolation par spline cubique pour PRD égal a 23.68 %.

Tsplinemax

(mg, mp,m,) PRD PRD CR

T'splineyin T'splinemax spline ;. CRsplinemax
(1, 5, 1) 1.57 23.68 42.87 57.22
Les signaux ayant le PRD,._ . etle PRD,._ . sont représentés a la Figure D. 2 et la
Tsplinemn Tsplinemax

Figure D. 1, respectivement. Pour le cas du signal ECG40, le PRD minimal associé a ce
signal est dii au nombre d’échantillons élevé a la sortie du LC-ADC, qui, une fois réduit a
42.87 %, garantit une distorsion minimale par rapport au reste des signaux ECG
compresseés.

Comme le montre la Figure D. 2, le signal reconstruit par interpolation par spline cubique
amene une erreur de reconstruction au niveau des zones a faible variations. Ce
phénomene se produit a cause du nombre réduit de données a interpoler et 'ordre de
grandeur important des intervalles de temps séparant ces données par rapport a I'ordre
de grandeur du reste des intervalles de temps dans le signal.

T T T T T
Signal original

¢ Sortie LC-ADC
1+ O Données restituées aprés compression
o — — Signal reconstruit

Amplitude (mV)

a
OC
g @
@
e ®
A_’V 4 .|
1 1.021.041.061.08
1 1 | | | 1

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 2
Temps (s)

Figure D. 1 Signal ECG40 reconstruit aprés compression par interpolation spline cubique pour
(mg, mﬁ,my)opt =(1,5,1).
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e N
o ) S

Amplitude (mV)

Signal original
-0.6 % ¢ Sortie LC-ADC

* O Données restituées aprés compression &
— — Signal reconstruit

1 | 1 1 1 | | 1 |
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 2
Temps (s)

Figure D. 2 Signal ECG62 reconstruit aprés compression par interpolation spline cubique pour
(memg,my) = (1,51

Par ailleurs, le taux de compression, CRgpjine,, .., N€ dépasse pas 58 % pour le cas présenté
de PRD égal a 23.68 %. Ainsi, en comparant ces résultats au PRD

Tsplinemax

THermitemax’ egal

a 8.96 %, et CRgpjine,,,.» €gal @ 79.83 %, nous pouvons conclure que la méthode de
compression par spline cubique n’est pas adaptée au signal ECG.
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Annexe E : Transistor MOSFET et technologie CMOS
180 nm UMC

Nous présentons briévement dans cette annexe la technologie CMOS et les
caractéristiques de la technologie CMOS 180 nm UMC qui sont utilisées dans nos travaux
de recherche.

E.1. Introduction ala technologie CMOS

La technologie CMOS (Complementary MOS) permet d’obtenir sur un méme substrat de
type Silicium, des transistors de type NMOS et PMOS souvent montés en complémentaire.
Ainsi, lorsque 'un des transistors conduit, 'autre est bloqué, grace a quoi une porte
logique CMOS ne consomme de I'énergie que pendant la commutation. Ce mode de
commutations distingue le CMOS et réduit, voir annule, sa consommation de puissance
statique.

L’élément de base dans les circuits CMOS est le transistor a effet de champs a grille métal-
oxide (MOSFET, Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor). Dans sa structure
interne, le transistor est un cristal en Silicium a I'état extrinseque. Il est dopé dans trois
zones différentes, substrat, drain et source, de telle sorte que des zones de semi-
conducteurs extrinseques de type P ou N sont créés. Ce déséquilibre entre les porteurs de
charges négatives (électrons) et les porteurs de charges positives (trous) favorise la
conduction électrique par 1'un des deux types de porteurs dans un canal de conduction
entre le drain et la source.

Selon le dopage et le type du substrat, deux types de transistor MOS sont définis. Nous
distinguons le transistor a canal P, appelé transistor PMOS dans lequel le drain et la source
sont de type P entourés par un substrat de type N. Le deuxieme type est le transistor
NMOS a canal N. Dans les deux cas, une grille métallique, est séparée du substrat par une
couche fine d’oxyde isolant. Généralement, le substrat dans la technologie CMOS est
faiblement dopé de type P. Il est donc possible d'y graver directement le NMOS. Le PMOS
est obtenu par gravure dans un caisson faiblement dopé N introduit dans le substrat P.

La Figure E. 1 montre la structure interne, vue en coupe, d'un transistor de type NMOS. Le
substrat de type P est toujours connecté au potentiel le plus faible pour bloquer les
jonctions substrat/drain et substrat/source. Ces jonctions doivent se maintenir bloquées
sinon le transistor agit comme une diode. En absence de toute alimentation, le drain et la
source sont isolés et il n’y a donc pas de passage de courant comme illustré a la Figure E.
1. Le transistor est dit bloqué. Pour créer le canal de type N entre la source et le drain, la
différence de potentiel Vg doit étre positive ce qui pousse des électrons a se grouper en
dessous de la grille. Ce transistor est dit a enrichissement de canal. Lorsque le canal est
créé, les porteurs de charges sont mis en mouvement par application d'une différence de
potentiel, Vjs, positive. Les caractéristiques statiques du transistor NMOS en fonction de
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Ves et Vps sont données a la Figure E. 2, ou I, est le courant traversant le drain vers la

source et V;, estla tension de seuil du transistor
Régime de pincement
. Vps=Ves-Vim
Grille / ps=Vas-Vim p
A b@® Vss > V. T e
. | I GS5 Gs4 P VDS
Source Drain |
I
[ Vass > Vess
\ \ £ ! g
IR cicceleelfc g Vass > Vas: -
S =< Gs3 > Vasz El
SourceNdopee e +®*@ + be @+® % Drain dopé N g — 05
ot O & Vas2 >V -
Zone +© Zone & - Gs2 > Vst S
desertée desertée
+©5q(;© +®+®b +@@@@ @ _:O "‘@ oF 6+ + Vast > Vaso
@ 0O ®+_ Substrat semlconducteur dope P +®
Vs
Régime de saturation
. Vos (V)

|

Substrat
Figure E. 2 Caractéristiques statiques d'un
transistor NMOS.

Figure E. 1 Coupe transversale d'un transistor
de type NMOS.
Le courant dans le transistor NMOS est ainsi régi par le déplacement des électrons qui

circulent entre la source et le drain en appliquant une différence de potentiel positive
entre ces deux terminaux. Le fonctionnement d'un NMOS se distingue par trois régimes
le régime de saturation, le régime de transition et le régime linéaire, délimités par les

traits interrompus a la Figure E. 2 et illustrés a la Figure E. 3
Gnlle_“:L Grille
Source — Drain Source Ves=5V Drain
L] = L]
Vos=3V
Source dopée N 6} o,oo ‘Oo‘oo‘oo QO % Drain dopé N Source dopée N
OJo0 © 0 510
60000° ooo*o(?ooooooO o ’6000 O
(©)e) 05,0, D0+ 0, O (©] 0 Of, 'O
0590 © 5002 5000000 080 0% 22
Og:z *Oo*(:zgz SubceratsemlconducteurdogeFO O 00

[eXeRe) O © (©)
o *o o) OO %o O 0703
og) O ()Qo Substrat semlcond@cteur dogeoPo © 00O
Sul;rat Substrat
i (b) Régime de transition.

(a) Régime linéaire.
Grille

Ves=5V
Drain
AL
L —
Vos=5V

Source
L L

00 O 0O
0) o060 ey

Source dopée N 3
e} o) +O*O?+QO;OO 010
O 10,9660 €]

OOOOOOG*O ‘O
'o+0 o *O*
Ke) OO*O Ob DOO

00 o O, ©
[0) *0'0, oO O¢g
Og ) QO O oxe) Subs(?rat semlcondg:teur dogeoPO © i)
Substrat

(c) Régime saturé

Source dopée N

Figure E. 3 Régimes de fonctionnement du transistor NMOS
Vinn €t Vps positive. En appliquant une tension

Le régime linéaire est observé pour Vg
Vs positive, il existe une accumulation d’électrons dans la zone entre la source et le drain
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A mesure que la tension Vs augmente au-dela d’'une tension limite V;,, le canal est créé
tel que présenté ala Figure E. 3 (a). Par application d’une tension Vpg, un champ électrique
longitudinal se crée et favorise le déplacement des électrons de la source vers le drain
dans le canal. L’équation qui régit la variation du courant en fonction de la tension Vjs est

donnée par (E.E. 1), ou (%) est le facteur des dimensions du transistor avec L la longueur

du canal et W sa largeur, I, est le courant du drain, y, est un parametre technologique en

m?V~1s~1 qui décrit la mobilité des électrons et C,, est la capacité par unité de surface

de l'isolant de grille qui est aussi un paramétre technologique en Fm™2,

— HUn Cox w VDS

(Vs = Viun = —2%) Vi (EE.1)

Ip

En régime de fonctionnement linéaire, le transistor agit comme une résistance contrdlée
par la tension Vjs. Le courant augmente a fur et a mesure que la tension V;5 augmente.
Par suite, comme indiqué a la Figure E. 2, pour chaque valeur de Vs une courbe linéaire
décrivant le régime linéaire est obtenue.

En régime de transition, Vs reste toujours supérieure a V;y, mais Vs ne doit pas
dépasser Vpgq,:- Le régime de transition caractérise I'amincissement du canal du c6té du
drain avant le passage en régime saturé comme indiqué a la Figure E. 3 (b). Cette
transition a lieu apres une augmentation significative de la tension entre le drain et la
source tout en restant inférieur a une valeur maximale Vpgs,: égale a Vig — Vipn-
L’équation (E.E. 1) du courant reste toujours valide pour le régime de transition.

Par ailleurs, le régime saturé existe quand Vs et Vg sont supérieures a Vi, et Vpssar
respectivement. Lorsque la tension Vg est égale a la tension de saturation, le canal est
étranglé du coté du drain. Le point de pincement, donné a la Figure E. 3 (c), est a une
longueur AL du canal. En remplagant V¢ par V5 — Vi, dans (E.E. 1), la valeur du courant
devient (E.E. 2).

_Ha Cox W

Ipsar = 2L (Vgs — Vthn)z (E.E. 2)

Continuer a augmenter la tension Vpgau-dela de la tension limite Vjgy,; augmente
I’épaisseur du canal tel qu’illustré dans la Figure E. 3 (c). Le courant continue a circuler
par effet du champ électrique intense. Puisque la longueur du canal est légérement
modulée en fonction de la tension V), le courant ne varie plus que faiblement avec V5. Ce
phénomene est connu par l'effet d’Early. L’expression du courant en tenant compte de
'effet d’Early est alors donnée par (E.E. 3), ou A = 1/(VyL) est le facteur de modulation
du canal, Vj est la tension d’Early qui est une caractéristique intrinseque du transistor.

Ip = Ipsqe[1 + A(Vps — Vpssar)] (E.E.3)

En pratique, pour simplifier les calculs, le modele utilisé pour le transistor en régime
saturé néglige 'effet de la modulation du canal et suppose que le courant de saturation
est constant en fonction de Vpgsq, comme donné par (E.E. 2). En suivant le méme
raisonnement, il est possible de déduire les équations du transistor PMOS. Vu que les
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porteurs de charges mobiles dans le PMOS sont des trous, les conditions de passages d'un
régime a un autre sont inversées par rapport a celles du NMOS.

Apres avoir détaillé la structure interne et les régimes de fonctionnement du transistor
NMOS qui seront exploités dans I’étape de conception, nous passons a l'introduction de la
technologie CMOS 180 nm UMC.

E.2. Technologie CMOS 180 nm UMC

La fonderie UMC (United Microelectronics Corporation) est spécialisée dans la fabrication
des circuits intégrés a base de semi-conducteurs. Autre que le transistor MOSFET, 'UMC
fabrique la technologie 14 nm a base de transistor FINFET. Dans le cadre de nos travaux
de recherches, nous utilisons la technologie UMC L180 MM/RF 1.8V/3.3V 1P6M, qui est
classée dans la catégorie des technologies matures. Elle est dédiée a la conception de
circuits mixtes. Les fichiers de la technologie sont fournis par 'organisme européen
Europractice.

La technologie UMC L180 MM/RF 1.8V/3.3V 1P6M se caractérise par :

e deux tensions d’alimentation: 1.8V et3.3V

e un substrat de type P,

e une couche de polysilicium ou silicium polycristallin,

e six couches métalliques de type aluminium, et

e un diélectrique de type FSG (Fluorinated Silicon Glass).

Les caractéristiques de cette technologie que nous avons utilisés dans nos travaux de
recherche sont données au Tableau E. 1.

Tableau E. 1 Caractéristiques de la technologie CMOS 180 nm UMC pour V,,; égale a 1.8 V.

Définition Valeurs
Vaa(V) Tension d’alimentation 1.8
Uy Cox (YWFV 1571y | Cox * capacité de l'oxyde par unité de 298
surface
” ) Hy,: mobilité des électrons
T . My Cox(Y(WFV™2s70) Hp: mobilité des trous 65
ransistors [Lmins Lmax] (M) Longueur de grille [180m, 50u¢)]
[Winin, Winax](m) Largeur de grille [240n, 100u0)]
Virnn (V) Tension de seuil du NMOS 0.5
Vinp (V) Tension de seuil du PMOS -0.5
NCAP (aF) NMOS capacitor (™) [484.04,178000]
MIMCAP (fF) Metal insulator metal capacitor (*) [14.49,1016]
Capacités .
(W/L)ncap [240nm/180nm, 100pm/180nm]
Rapports des dimensions (")
W /L) mimcap [10pm/1.28um,10u/100um |
Oscillateur tpin, (PS) Temps de propagation par inverseur 28
en anneau

(*) : déterminés par simulation d’un transistor en régime de saturation
(**) : grandeur mesurée
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La Figure E. 4. montre le dessin des masques et les dimensions des capacités NCAP et
MIMCAP pour une valeur de 15 fF chacune. Les rapports des dimensions sont :

e 8.36um/180nm comme longueur et largeur de la grille du transistor formant la
NCAP, respectivement,
e 10um/1.33um comme longueur et largeur de 'armature métallique inférieure de

la MIMCAP, respectivement.

180 nm

wrl g6y

9.22 um
9.22 um

11 um

2.02 ym
Figure E. 4 Dessin des masques des capacités de la technologie CMOS 180 nm UMC.
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Annexe F : Dimensionnement du préamplificateur

L’amplificateur a source commune, présenté a la Figure F. 1, est construit autour d'un
transistor M, polarisé en régime de saturation. En fait, comme le montre la Figure F. 2,
pour un transistor en régime de saturation, les variations du courant du drain en fonction
des variations de Vg entre Vgs . et Vg . peuvent étre approchées par une fonction
linéaire amplificatrice [184], ou (Ibias, VGbms) sont le courant et la tension de polarisation

du transistor en régime de saturation.

Polarisation en courant
------------------------------------------------------- - Ip 4
| Vaa i
; A !
i Mas I = — — — — === _,1IEM32 : ]
H . My, Iy |- - - - - — —
i Ibiasl | 17 =1 I llbias | bz
: E : R - |
| M,y | ' M5 ! X )
i | Cac | :l | Vv, ]blas I
: : | : Gus [ gy |
L._.. .1 o ! I, Hat I
I Lmmfm e Ipj|—————— |
" fMaﬁT—l R 1 Cas! B
| s T asl ' :
i : |
: Vas ! I
f i ' Ves
G L Vessur) Vesarz
Polarisation en tension Vbias
Figure F. 1 Circuit du préamplificateur Figure F. 2 Variations du courant du
a source commune. drain en fonction de la différence de

potentiel entre la grille et la source.

Le transistor est ainsi assimilé a un amplificateur de courant pour les variations de V¢

entre Vg ., et Vgs. .- Son gain, g, ., est donné par (E.F. 1) ou dip et dvgg sont les

atl
variations locales du courant du drain et de la tension grille-source entre [Ip4,Ip,] et
[ Ves,uer » Vesoae, | T€SPECtivement.

dip (EF. 1)

gma1 = aUGS

Pour passer du mode amplification de courant au mode amplification de tension, il faut
connecter une source de courant au drain de M, tel que présenté a la Figure 4. 3. Le gain
en tension de I'amplificateur, noté 4,4, est (E.F. 2), ou g4, €t 945, sontles conductances

des transistors M,; et M,,, respectivement [184].
-9
A, =—2— (EF.2)
gdsal + gdsaz
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Enremplagant g,, . par son expression dans (E.F. 3) etles conductances g4, et gqs,, PAr
Anlbias €t Aplpiqs, respectivement, le gain dans (E.F. 2) devient (E.F. 4), ou 4, et 4, sontles
facteurs de modulation des canaux des transistors NMOS et PMOS, respectivement.

w EF.3
Ima, = \/zuncox <T> Ipias ( )
al

w
\/Zuncox (T)al Ipias (E.F. 4-)

Agy = —
“ (ﬂ-n + ﬂ-p)[bias

Cette expression est une fonction du courant de polarisation, des dimensions du
transistor M, et des parametres de la technologie CMOS 180 nm UMC, A,, et A,,.

Le dimensionnement du préamplificateur, donné a la Figure F. 1, revient donc d’abord au
dimensionnement du transistor M,; en déterminant le rapport (W /L), etles valeurs de
(Ipiass Vpias) Vpssar) qui garantissent un gain proche de 40 dB. Puis, les dimensions des
transistors (Mg, My3, My,) et (M5, Mye) sont déterminées en utilisant (E.F. 5) a (E.F. 8),
en utilisant les parametres du Tableau E. 1 et en admettant que :

e lestransistors M,, et M,; sont identiques,

e les transistors My, M,,, M5 et M, sont traversés par le courant de polarisation
Ibiasr

e les transistors Mg,, M,s et M, sont assimilés a des résistances de valeurs
approximativement égales a g} , g~ et gn. , respectivement, et

e les transistors M5 et Myq sont traversés par le courant I,.

En égalisant les courants traversant M,,; et M,,, les dimensions de M,, et M,; sont
données par (E.F. 5), ou Vpg et Vpg, , sont décrites par (E.F. 6), Vp¢ est la composante
continue du signal amplifié et V,; est la tension aux bornes de la source de tension
connectée a la source de M, telle que décrite a la Figure F. 1.

([) 1 Cox(W/L)a1Vps,,” (E.F.5)
L az,a3 UpCoxVDSazz
{VDSM = Vpc = Vas — Rslpias (E.F.6)
Vbse, = Voe = Vaa

Les dimensions de M,, sont déterminées par (E.F. 7), ou g,,44 €st donnée par (E.F. 8) et
Vps,, est la différence de potentiel entre le drain et la source de M.

(y) _ maa (E.F.7)
L a4 2upcoxlbias

_ Yaa ¥ Vpsy (EF.8)

Imas = i
bias
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En déterminant la valeur du courant I,, donnée par (E.F. 9), les dimensions de M,s et M,
sont déduites a partir de (E.F. 10).

Vaa (E.F.9)
by=—7—"">
gmas + gma6
([) __ Gmas
L/gs zupCoxIp (EF.10)
l([) _ _ Gimas
L /g6 zupCoxIp

Finalement, la valeur de Cg. est déterminée en utilisant (E.4. 2), ou R, est égale a la

somme de g,,L- et gL..

En commencant par le dimensionnement du transistor M,;, nous nous sommes retrouvés
face a une équation du gain 4,, a quatre inconnus qui sont (W /L) g1, Ipigs, A €t 4. De ce
fait, nous avons fait recours a des simulations du schéma électronique donné a la Figure
F. 3 pour trouver les bonnes valeurs de (1,4, Ve pias Vpssat) €t (W/L)41 qui garantissent
un gain, A,,,, proche de 40 dB.

Ainsi, pour Vp_, fixée a 1.1 V et pour une valeur donnée de (W /L), la simulation de ce
schéma électronique nous permet de tracer les variations du courant I, , en fonction de
V¢,,- En utilisant la réponse du circuit Ip = f (VGbias)’ nous choisissons un point
(Ipias Ve, ) en tenant compte des conditions suivantes.

1. Ilfautpolariser le transistor en régime de saturation, notamment, la tension grille-

source de M4, V45, doit étre supérieure a sa tension de seuil V.
2. 1l faut minimiser le courant de polarisation pour augmenter le gain A4,,,.

Figure F. 3 Schéma électronique pour un dimensionnement de M ; par simulation.

La sélection de la polarisation du transistor et ses dimensions est faite en fixant et en
respectant les considérations suivantes :

3. Le gain dans (E.F. 4) augmente avec 'augmentation de g,,,,; et la diminution de 4,,
et 1,. Donc, pour augmenter g, il faut maximiser (W /L),; et pour diminuer 4,,
et A, il faut augmenter les longeurs des grilles de M, et M,,, respectivement.
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4. Pour minimiser le courant [, et donc la consommation de puissance du circuit, il

faut augmenter les valeurs de g;,. - et gL, en augmentant les dimensions de M
et M,q selon (E.F.9).

Par ailleurs, R et V5 sont fixées a 3 kQ et 300 mV. Ces valeurs sont choisies pour
minimiser V; et donc maximiser Vg, . Des exemples de résultats de simulations du
schéma électronique de la Figure F. 3 sont présentés au Tableau F. 1. Nous choisissons la
configuration du 5°™¢ cas telle que décrite a la 62me colonne. Cette configuration
correspond a (Ibias, VGbias) égal a (4.7 pA,734.7 mV) avec des dimensions de M, et M,
égales a (40pm /4um) et (56.41um / 1um), respectivement. Le gain ainsi obtenu
correspond a la valeur désirée, égale a 40 dB.

Tableau F. 1 Variation du gain du préamplificateur en fonction de (W /L),, et (W/L),, pour
Vp, =1.1VetR,=3kQ V,, = 300 mV.

1°7 cas 28me cas 3%me cas 4%me cag 58me cag

(W/L)4q lum /1luym 10um /1um 20um /2um 30um /3um 40um /4um
Ve (mV) 4584 4436 436.6 394.3 389

Tpias (HA) 3.84 6.37 6.85 435 4.7
Vg, (mV) 930.60 808.10 783.60 734.69 734.69
Viias (mV) 611.4 476 449.30 4129 4112

(W/L) g 57.04um /1pm | 55.20pm /1lpm | 54.86um /1pym | 56.66um /1uym | 56.41um /1lum
A, (dB) 34,52 36.46 38.10 39.50 40

Par suite, en utilisant les parametres de la sixieme colonne du Tableau F. 1, nous
procédons au calcul des dimensions des transistors M43, M4, M;5, M5 et des capacités
C,c et Cys. D’abord, le transistor M5 est identique a M,,, ses dimensions sont donc égales
a 56.41 pm comme largeur de grille et 1 ym comme longueur.

Ensuite, (W /L) 4 est déterminé par (E.F. 7) et (E.F. 8), ou Vp . est égalea —495 mV. Cette
valeur est déterminée par simulation du circuit en polarisant M,; avec le courant I, et
la tension de grille V;, . . La valeur numérique obtenue de (W /L), est égale a 0.02. En
utilisant cette valeur et en simulant la partie du circuit constituée de M,; et du miroir de
courant formé par M,,, M,; et My, le courant débité dans le circuit ne représente que
50 % de la valeur désirée, égale a 4.7 pA. Nous avons donc doublé (W /L) 44.

Puis, pour déterminer (W /L) ;5 et (W /L) 46, nous commencons par le calcul de g;,.. - et de
gmte. Ces transconductances représentent les résistances équivalentes des deux
transistors Mys et Myq au passage du courant I,. D'apres la Figure 4. 3, Vi, est donnée
par (E.F. 11).
Imas
ma
="V (E.F.11)
Gbias - = ad
b gm}w + gm%zs
. -1 -1 / > -1 -1
Par suite, le rapport g5/ gmas €St égala (Vag — Vi, )/ Vs, .- COMme gp4s et grge sont
inconnues et que nous disposons d’'une équation unique les décrivant, nous fixons la
valeur de g;,. - en premiére étape. Puis, nous déterminons la valeur de g;,} ¢ en deuxiéme

étape. Ainsi, gL est fixée a 3 kQ. Cette valeur est choisie conformément a I'ordre de
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grandeur des transconductances des transistors dans la technologie CMOS 180 nm UMC
qui sont de 'ordre de quelques kilohertz. Par conséquent, g;,. . est égale a 2 kQ.

En utilisant (E.F. 9), le courant dans le diviseur de tension formé par M5 et M4 est égal a
354.83 pA. En remplacant I, par cette valeur dans (E.F. 10), les valeurs calculées de
(W /L) s et (W /L) 46 sont égales a 0.52 et 1.1, respectivement. En simulant 'amplificateur
avec ces valeurs, la tension Vg, qui en résulte est égale a 750.2 mV. Nous avons donc

légerement augmenté (W /L),s jusqu’a 1.25 pour assurer une tension de grille proche de
734.7 mV.

Finalement, apres avoir calculé les dimensions de tous les transistors dans le circuit, nous
déterminons les valeurs des capacités C,. et C4s. D'un c6té, nous remplagons R, par la
somme de g;,1s et gnLe et d’un autre coté F,,, par 220 Hz dans (E.4. 2). Il en résulte une
valeur minimale de C,. égale a 0.142 pF. Ainsi, pour respecter la condition dans (E.4. 2),
nous considérons une valeur 100 fois supérieure a 0.142 pF.

De la méme maniere, nous déterminons la valeur minimale de C,. a partir de (E.4. 2) pour
fmax €galea 220 Hz et en remplagant R, par 5 k() qui est le résultat de la mise en parallele
de R, égalea 5 kQ et gdsal‘l dont la valeur mesurée est égale a 1.56 M. Par conséquent,

la valeur minimale calculée de C,, vaut 0.142 pF. Nous utilisons donc la méme valeur de
14.2 pF pour C4 et Cye.

Les résultats de dimensionnement du préamplificateur sont résumés au Tableau F. 2.

Tableau F. 2 Résultats de dimensionnement du préamplificateur de tension.

Parametre Résultat
(Inias Vayias) (4.7 uA, 734.7 mV)
(W/L)ax 40 pm/4 um
(W /L)az, (W/L) a3 56.4 um/1 um
(W/L)aa 0.24 pm/6.12pum
W /L)as, W /L) g6 0.52 ym/1p ,1.25 yum/1um
Vas 300 mV
Ry 5kQ
Cac) Cas 14.2 pF
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Annexe G : Principe de fonctionnement et
dimensionnement du comparateur

Nous détaillons dans cette annexe les étapes de dimensionnement des transistors du
comparateur donné a la Figure G. 1. Nous commengons par expliquer le fonctionnement
du circuit en analysant ses étages puis nous décrivons les équations de dimensionnement
des transistors et les résultats numériques.

|Charge active Via
T

f |1 |
| |
i i ! |
| T I |
| ] AN VA
| |
| Ms ﬁ o L m |
| ! | ___ "1 [ __"_"_"_1-——__— I
: | ! ) —}—:—"f M; :
o 1 ) CRie
I en 7. 1
B I e S I
| I | | C
| X o i T
: : | Paire différentielle } I |
Il S — | =
! h |
|yl | ¥ '
I M5 ] M5 | | I:’ ME :
|
| . |
|
| | |

|
T
LCircuit de polarisation J_— }

Figure G. 1 Circuit du comparateur.

G.1. Principe de fonctionnement du comparateur

Le comparateur est composé de deux étages dont le premier est un amplificateur
différentiel a charge active et le deuxiéme est un étage de sortie de type inverseur. Nous
analysons dans les paragraphes suivants les deux étages séparément pour déduire a la fin
le principe de fonctionnement du comparateur.

e Paire différentielle :

L’amplificateur différentiel est constitué d'une paire différentielle et d’'un miroir de
courant. Comme indiqué a la Figure G. 2, la paire différentielle comporte deux transistors
de type NMOS a sources interconnectées. L'entrée différentielle est appliquée sur les
grilles des deux transistors [136]. Ce circuit constitue la base des amplificateurs
opérationnels a sortie unique et différentielle [133] ainsi que celle des comparateurs
analogiques.
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Dans I'analyse de ce circuit, nous supposons que les deux transistors sont polarisés en
régime saturé. En négligeant I'effet de la modulation de la longueur du canal, le courant
de saturation sur les drains des deux transistors est donné par (E.E. 2).

1'021 | Ips
I/EHZ _{ M 2 M 7 l_ I/en]
A

Figure G. 2 Paire différentielle de type NMOS.

Comme les sources de M; et M, sont connectées, I'entrée différentielle V,,, s’exprime en
fonction des tensions source-grille des deux transistors (E.G. 1).

E.G.1
V;zn = Venz - Venl = VGSZ - VGSl ( )

En utilisant (E.E. 2), la différence entre les racines carrées des courants des drains de M,
et M, s’écrit en fonction de I'entrée différentielle et du rapport des dimensions (W /L), ,
par (E.G. 2).

i i W Cox (W E.G.2
Vb2 —+/lp1 = %(T)lzvén ( )

Afin de retrouver I'expression du courant différentiel de sortie, ip, — ip;, en fonction de
la tension différentielle d’entrée, nous faisons appel a (E.G. 3) et (E.G. 4), qui sont
déductibles a partir de (E.G. 5).

(Vioz = io1)” = Io = 2ip1y/T0z (E.G.3)
ooz +ior)” = Io + 2ion/i;m (E.G. 4)

IO = iDZ + iDl (E.G. 5)
En remplacons (E.G. 2) dans (E.G. 3), nous avons (E.G. 6).
- ; IJ‘TLCOJC W
2Jip1\[ipz = Io — > <T>12 V.2 (E.G. 6)

Ensuite, en remplagant (E.G. 6) dans (E.G. 4) nous avons (E.G. 7).

. . HnCox (W E.G.7
Vip1 T+ +/ip2 = \/210 - nzox (T>12 Vi ( )

Ainsi, la relation entre la tension différentielle d’entrée et le courant différentiel des
drains, (E.G. 8), est déduite en multipliant (E.G. 2) par (E.G. 7).

. . w Hn Cox (W E.G.8
lp2 —lp1 = Ven\/“ncox <T>12 10\/1 - %(T)lz Ven2 ( )
), 0 )

176



Par conséquent, les courants des drains s’expriment en fonction du courant de
polarisation, I, des dimensions des transistors et de I'entrée différentielle, 1, par (E.G.
9).

(E.G.9)

Ces équations sont valides pour |V,,| < 2\/L1,210/(un60xW1,2). Au-dela de cet intervalle,
lorsque I'un des courants tend vers zéro, 'autre courant de drain tend vers I, en fonction
du signe de la tension différentielle V,,, [197]. De plus, d’apres (E.G. 9), lorsque la tension
différentielle est nulle, les deux courants des drains sont égaux a la moitié du courant de
polarisation. Quand V,,, augmente par rapport a V,,;,le courant du drain de M,
augmente et celui de M; diminue. Ces variations sont représentées a la Figure G. 3 pour
laquelle nous avons utilisé les parametres du Tableau G. 1.

Dans la région ol |V,| < 2y/Ly 1o/ (1nCoxWi,), la paire différentielle se comporte
comme un amplificateur et les deux transistors sont saturés. Au-dela de cette région, le
transistor ayant la tension de grille la plus faible quitte la saturation vers le régime linéaire
puis le régime de blocage.

Tableau G. 1 Parametres de calcul des courants des drains.

Parametre Spécification
UnCox 298x 1076FV 1571
w/L 1

I, 45 uA
Ven [-0.8,0.8]V

—
S

= 45 +

35+

25

Courant (uA)

15

Figure G. 3 Courants des drains en fonction de la tension différentielle de la paire différentielle.

e Amplificateur différentiel a charge active :

La paire différentielle est chargée par un miroir de courant pour transformer le courant
du drain de M, en tension tel que présenté a la Figure G. 4.
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Figure G. 4 Amplificateur différentiel a charge active.

Le principe de fonctionnement d’'un miroir de courant est le suivant: lorsque deux
transistors MOS identiques sont polarisés dans un méme régime d’opération, ils génerent
des courants de drain identiques. Le transistor M; est monté en diode, il est donc en
régime de saturation. Sous la condition que M, soit en saturation, comme M5 et M, sont
identiques et que leurs potentiels de sources et de grilles sont identiques, le courant qui
circule a travers M5 est identique a celui dans le drain de M,. Ainsi, ip; et ip, sont donnés
par (E.G. 10).

. —HpCox (W 2 .G.
lp34 = % <T)3 . (VGS3,4 - Vthp) (E.G.10)

En admettant que tous les transistors sont en régime de saturation et comme les paires
(My, M,) et (M3, M,) sont deux par deux identiques, le méme courant I,/2 est partagé
entre les deux branches du circuit lorsque V,,, est nulle. Dans le cas contraire, pour une

différence de potentiel |V, | inférieure a 2\/ Ly, Io/pnCoxWi ,, les courants des drains de
M, et M, varient autour de la valeur moyenne /,/2 mais dans deux sens différents. Ainsi,
une augmentation de ip; d’'un facteur Al, le courant ip, diminue du méme facteur.
Comme ip, suit toujours ipq, la différence entre ip, et ip, anime le nceud de sortie
connecté a V,. La tension de sortie est alors exprimée en fonction de la tension Vgp, par
(E.G. 11).

Vo = Vaa = Vspa (EG.11)
En effet, pour une valeur non-nulle de V,,,, deux cas sont possibles. Le premier cas se
traduit par une tension V,,; supérieure a V,,,. Ainsi, la valeur de ip; est supérieur a ip,.
Dans ce cas, ip4 est aussi supérieur a ip,. Par conséquent, Vg, augmente et I, augmente.
Le deuxiéme cas se traduit par la situation inverse ou V,,; est inférieure a V,,,. Par
conséquent, le courant iy, augmente par rapport a ip; et ip,. Dans ce cas, Vpg, diminue
et par suite I/, diminue aussi.

Dans les cas extrémes, quand |V,,| augmente considérablement par rapport a

2\/L1.2 Iy/WnCox Wi 5, 1a totalité du courant /, circule dans une seule branche du circuit ce

qui annule le courant dans la branche opposée et engendre le blocage des transistors
correspondants. Par conséquent, V, tend vers 0 pour des valeurs de V,,,; tres inférieures
aV,,, ettend vers V,;,; dans le cas contraire.
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e Etage de sortie:

L’étage de sortie est donné a la Figure G. 5. Il est composé d’un transistor PMOS relié a
travers sa grille a la tension de sortie de 'amplificateur différentiel, V,, et d’'un transistor
NMOS polarisé en saturation par la tension V, et le courant /. Dans la littérature, cette
configuration, quand polarisée en saturation, représente un amplificateur a source
commune, d’entrée V,, de sortie I; et de gain A,,, égal a —gm7/(gds7 + gdss), ou gp,, estla
transconductance du transistor M7, gqs, et gqs, sont les conductances de M; et Mg,
respectivement. Ce circuit est un inverseur puisqu'’il est a base d'un transistor PMOS.

L
V7
S
.,

LEALMI%

Figure G. 5 Etage de sortie du comparateur.

Le but de I'étage de sortie est d’augmenter le gain du comparateur et de convertir la sortie
du premier étage en des seuils numériques V;; et 0 V, tel que donné a la Figure G. 6. Ainsi,
lorsque V, tend vers V,,4, la tension de sortie V; tend vers 0 V et vice-versa.

A VS

M; et Mg en saturation

Ll L

Figure G. 6 Caractéristique d’entrée-sortie de 1'étage de sortie.

En se basant sur les principes de fonctionnement des deux étages décrits ci-dessus, nous
décrivons dans les paragraphes suivants les scénarios de fonctionnement du comparateur
en fonction du signe de la tension différentielle. En effet, cinq cas se présentent.

SiVen1 > Venp etipy < Iy et en admettant que les deux transistors de la paire différentielle
sont satures, le courant de drain du transistor M; augmente par rapport a celui de M, d’'un
facteur Al. Le courant dans M, va déterminer celui dans M5 qui sera reproduit dans M,.
Par conséquent, I/, augmente et I; diminue.
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SiVenq1 > Vena, dans ce cas, ip; tend vers I, et ip, tend vers 0. De ce fait, la différence de
potentiel, Vsp,, s'approche de 0 et V; s’approche de V;,; ce qui engendre le blocage de M.
Ainsi, tel que le montre la Figure G. 6, 1a sortie du comparateur s’approche de 0.

SiV,n1 = Vony et vu que les transistors (M;, M5) et (M,, M,) sont deux a deux identiques,
le méme courant I, /2 circule dans les deux branches. Puisque les transistors de I'étage de
sortie sont polarisés en régime saturé, la sortie du comparateur est non-nulle.

SiVep1 < Veny etip, < Iy, dans ce cas, le courant de drain de M, augmente par rapport a
celui de M;. Le courant ip, augmente par rapporta ip; eta ip, etV diminue.

SiVena > Venq, dans ce cas, la totalité du courant de polarisation circule dans la branche
(M,,M,) ce qui bloque (M;, M3). Par conséquent, la tension de grille de M, et la tension
Vsp4 S'approchent de V4. Dong, V, tend vers 0 et V; tend vers V.

Les spécifications présentées dans le Tableau 4. 6 conditionnent le choix des dimensions
minimales des transistors du comparateur. Nous déterminons dans les paragraphes
suivants les équations de dimensionnement des trois étages en considérant que tous les
transistors sont en régime de saturation et que certains sont identiques.

G.2. Dimensionnement du comparateur
Nous présentons dans cette section les équations et les valeurs numériques calculées des
dimensions des transistors dans le comparateur en commencant par 'étage de sortie.

e Etage de sortie:

Le choix des dimensions de I'étage de sortie dépend de la plage minimale de variation de
la tension de sortie [Vyrmax» Youmin]- Les différences de potentiels entre le drain et la
source de chacun des deux transistors M, et Mg sont données par (E.G. 12) et (E.G. 13).

Vpssat7 = Vormin — Vaa (E.G.12)

(E.G. 13)

Vpssats = Vormax

Ainsi, le rapport des dimensions des deux transistors est déterminé par (E.G. 14) et (E.G.
15), ou le courant I est égal a 20 pA tel que donné par le Tableau 4. 6.

(K) __ (E.G. 14)
L 7 upcoxVDZSaH
(K) A (E.G. 15)
L 8 unCoxVDZSatB

Les valeurs minimales de (W /L), et (W /L)g ainsi calculées sont égales a 2.5 et 1.5,

respectivement. Nous considérons donc des valeurs égales a 3 et 2 pour (W /L), et
(W /L)g, respectivement.

Par suite, pour le dimensionnement des transistors de la paire différentielle, la charge
active et le circuit de polarisation, nous commengons par déterminer la valeur minimale
du courant I, qui peut y circuler. Pour ce faire, nous considérons le miroir de courant
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formé par Ms, Mg et Mg. La relation qui relie le courant I dans Mg et le courant [, dans My
et Mg est indiquée par (E.G. 16).

_ (W/L)se

o= WL,

(E.G. 16)
En effet, (W/L)g est égale a 2. Donc, la valeur minimale de I, est déterminée en
remplacant (W)s¢ et (L)sq par la largeur et la longueur de grille minimales, égales a
180 nm et 240 nm, respectivement.

Dans ce cas, I est égale a 18 pA. Dans la suite, nous considérons cette valeur minimale du
courant pour minimiser la consommation de puissance du comparateur et nous
commencons par le calcul des dimensions de la paire différentielle.

e Paire différentielle :

Pour ce faire, nous déterminons d’abord le gain de I'étage formé par la paire différentielle
et la charge active, Ay, en fonction du gain total, 4,,, et du gain de I'étage de sortie, Ay,

En effet, ces trois gains sont donnés par (E.G. 17), (E.G. 18) et (E.G. 19), respectivement,
0U G452, Gasa SONt les conductances de M, et My, et g,,,, —gm, sont les transconductances
de M, et M,.

—m,

Ay = |— E.G.17
vt Ydsa + sz ( )
Ape = Ay, X Ay, (E.G. 18)

A, = |—Im__ (E.G. 19)

gng + gd57

Les transconductances, g,,, et g, des transistors M, et M; sont données par (E.G. 20)

et (E.G. 21), respectivement.

w

Im, = (T)z Topn Cox (EG 20)
w

I, = <T>7 Iy Co (E.G.21)

En utilisant (E.G. 18) et (E.G. 19), le gain du premier étage est donné par (E.G. 22).

Avc(gd57 + gd58)

A=
vl G,

(E.G.22)

En utilisant (E.G. 18) et (E.G. 22), la transconductance g,,, est exprimeée en fonction de 4,
par (E.G. 23).

Im, = Avl(gdsz + gds4) (EG.23)

181



Ainsi, en remplagant g,,, par (E.G. 20) dans (E.G. 23), les dimensions de M; et M, sont
égales a (E.G. 24).

2
(y) — (Avc(gds7 + gng)(gdsz + gds4)) (E.G. 24)
L 1,2 gm72[0uncox

Les valeurs mesurées des conductances g4, 9as, €t gas, sont égales a 0.7, 1.1 et 1 uS,
respectivement. Celle de g4, est estimée en utilisant un transistor NMOS en régime de

saturation, parcourut par un courant I, égal a 18 pA et ayant une longueur de grille de
1 pm. La valeur mesurée est égale a 6 pS. De plus, g,,, est déterminée en utilisant (E.G.

21) ot I, u, C,y et (W /L), sont remplacés par 20 pA, 65 pFV~1s™! et 3, respectivement.
La valeur calculée est égale a 88.31 uS. Finalement, en remplacant ggs,, gas,, 9ds,» Jas, €t
9m, par leurs valeurs respectives dans (E.G. 24) et en remplacant A, I, et p, C,, par 2000,
18 pA et 298 pFV~1s™1, la valeur calculée de (W /L), , est égale a 15.

e Miroir de courant:

Le dimensionnent du miroir de courant dépend de la tension maximale admissible par le
circuit. En effet, les transistors qui constituent le miroir de courant doivent rester en
régime de saturation lorsque la tension d’entrée en mode commun est maximale. En
prenant 'exemple du transistor M,, pour garantir un fonctionnement en régime de
saturation lorsque la tension V;, a la grille de M, est égale a ICMR,, il faut respecter la
condition (E.G. 25).

Vpsa < Visa = Vinp (E.G. 25)

Sachant que la grille de M, est connectée au drain de M; et que la source de M; est
connectée a la masse, (E.G. 25) devient (E.G. 26).

Vpsa < Vp1 = Vag — Vinp (E.G. 26)

En remplacant V; par ICMR, — Vi, (E.G. 26) devient (E.G. 27).
Vpsa < ICMRy = Vipn = Vaa = Venp (E.G.27)

Ainsi, les dimensions minimales des transistors du miroir de courant sont données par
(E.G. 28).
©) .
b R _
L34 pw,Cox(ICMR, = Vipn = Vag = Vi)

(E.G.28)

En remplacant I, par 18 uA, ICMR, par 1.6 V et w,Cox, Vg, Vinn €t Vinpn par leurs valeurs

respectives données au Tableau E. 1, les dimensions minimales requises de M; et M, sont
égalesa 7.
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e Etage de polarisation :

Les dimensions de M5 et My sont déterminées par la tension minimale admissible en
mode commun, ICMR_. En effet, les deux transistors doivent rester en régime de
saturation lorsque la tension appliquée sur les deux grilles de M; et M, diminue jusqu’a
ICMR_. En prenant le cas du transistor M;, cette condition se traduit par (E.G. 29) ou V¢,
est donnée par (E.G. 30).

VDSS S ICMR_ - VGSl (E'G' 29)

, Iy
Viey = |— 8 ——+ V. (E.G. 30)
G5t UnCox (W /L), thn

Ainsi, les dimensions minimales de M5 et Mg sont données par (E.G. 31).

(W) _ 21,
L/se (E.G.31)

2
I
o (1M = [y Vo

En effet, comme les dimensions du transistor M; sont déja connues, nous avons mesuré
une valeur approximative de sa tension de seuil qui est autour de 380 mV. Par conséquent,
en remplacant V,, par 380 mV, I, par 18 p4, ICMR_ par 0.6 V et u,,C,, par sa valeur dans
le Tableau E. 1, (E.G. 31) donne un résultat égal a 4.9.

Finalement, pour déterminer les dimensions de My, nous utilisons (E.G. 32) car ce
transistor peut étre approché par une résistance R,,, égale a l'inverse de sa
transconductance g,,, donnée par (E.G. 33).

Via =V
R, — 44 7pss (E.G. 32)

ong —
I
0

w
G, = <T)9 2oty o (E.G.33)
Par ailleurs, la tension V¢4 s’exprime en fonction de [, et (W /L), tel que donné par (E.G.

34).

V, = |——— E.G. 34
DS6 = | Cor W /L) (EG.34)

Ainsi, les dimensions de M, sont déterminées en remplacant V5, par (E.G. 34) dans (E.G.
32) et en égalisant (E.G. 32) et I'inverse de (E.G. 33). Par conséquent (W /L), est égale a
(E.G. 35).

w I
<T>9 B 0 (E.G. 35)

2
21,
2HpCox <Vdd - u‘ncoxg(W/L)e)

En remplacant I, par 18 uA, (W /L)e par 4 et pi,,Coy, nCoyx €t Vgq par leurs valeurs dans
I’Annexe E, la valeur numérique de (W /L)q est de 'ordre de 0.05.
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Les dimensions retenues des différents transistors dans le comparateur sont alors
données au Tableau G. 2 ou (W /L);,i = 1...9 est le rapport des dimensions du transistor

M;.

Tableau G. 2 Dimensions des transistors dans le comparateur.

Transistors M; (M4, M5) Mg (M3, M,)| (M5, M) M M,
Rapport (W/L); 15 2 7 4.9 3 0.05
Longueur du Canal L= 1um L= 180nm

La premieére étape de validation du dimensionnement est la vérification de 1'état des
transistors par application des tensions maximales et minimales en mode commun. Ainsi,
la simulation du circuit en régime de tension continue montre que :

tous les transistors sont en régime de saturation a I'exception du transistor Mg qui
fonctionne dans le régime linéaire par application d’'une tension 0.6 V sur sa grille,
tous les transistors sont en régime de saturation par application d’'une tension
1.6V, et

le courant de I'étage de sortie est de 'ordre de 7 pA et est donc faible par rapport
aux spécifications du Tableau 4. 6.

Ainsi, les modifications suivantes ont été apportées au circuit :

les dimensions de M5, Mg et Mg ont été augmentées pour améliorer la valeur du
ICMR_a0.575V et

les dimensions de M3, M,, M, et My ont été ajustée pour augmenter le courant dans
le circuit a la valeur 20 pA.

Les dimensions finales des transistors sont résumées au Tableau G. 3(E.G. 3).

Tableau G. 3 Dimensions finales des transistors du comparateur.

Transistor M; (M, M,) Mg (M3, M) | (M5, Mg) M M,
Rapport (W/L); 15 5 8 5 18.33 1.33
Longueurducanal | L= 1pm L = 180 nm
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Annexe H : Commutateur CMOS et dimensionnement
du DAC

Nous décrivons dans cette annexe le circuit électronique des commutateurs identiques,
présentés a la Figure 2. 9, qui sont utilisés dans le circuit du DAC. Puis, nous détaillons les
étapes de dimensionnement du DAC en fonction de son impédance équivalente et de son
temps de réponse, t,..

H.1. Commutateur CMOS

Les commutateurs du réseau capacitif, Swy, Swy, ..., et Swy,_; pour M égal a 8 bits, sont
des cellules identiques de type CMOS a deux entrées reliées a V,..ry et V.., et une sortie,
Sc, reliée aux armatures inférieures des capacités. Chacune des cellules comprend deux
portes de transmission TG, et TG, telles que présentées a la Figure H. 1.

b,

e 4@7
g
Viers TG,

— Sc

-

b;
Figure H. 1 Commutateur de type CMOS.

Un commutateur est passant lorsque les grilles des transistors NMOS et PMOS sont reliées
alatension d’alimentation et a la masse, respectivement. Les scénarios de fonctionnement
des commutateurs sont détaillés au Tableau H. 1. Nous rappelons que les états, passant et
bloqué, des transistors sont déterminés en comparant leur tensions grille-source a leur
tensions de seuils sachant que Vyory, Vrerr, Vinn €t Vinp sont égalesa 1.6 V,0.6 V, 0.5V et

-0.5 V, respectivement.

Tableau H. 1 Description des états des commutateurs CMOS.

— Etat des transistors Etatde | Etatde
b; | b, TG TG, | €
NMOS deT G, [PMOS deTG,; |NMOS deTG, | PMOS deTG, 1 2
1 0 Bloqué Passant Bloqué Bloqué Passant | Bloqué [V, ry
0 1 Bloqué Bloqué Passant Passant Bloqué [ Passant |V,
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Autre que la description de son principe de fonctionnement, la modélisation d'un
commutateur par une résistance équivalente nous aide a évaluer I'impédance équivalente
pour le dimensionnement du DAC. Pour ce faire, nous partons des expressions des
résistances équivalentes d’un transistor NMOS et d'un transistor PMOS en état passant,
Ron,, et Ron,, respectivement, données par (E.H. 1), ou (W/L)ine, et (W/L)intp sont les
rapports des dimensions des transistors NMOS et PMOS, respectivement.

1
B unCox(W/L)intn(VGSn - Vthn)
1

R. =
onl’ |p-pCox (W/L)infn (Vcsp B Vthp)|

ony

(EH.1)

Puis, en utilisant (E.H. 1) et le Tableau H. 1 en fonction de I'état de b;, nous déterminons
les résistances équivalentes R, et R,,, en état passant des deux portes de transmission,
TG, et TG,, respectivement. Ces impédances sont données par (E.H. 2).
1
unCox(W/L)intn(Vdd - VrefH - Vthn) (EH 2)
1 1
= //
upCox(W/L)intp (VrefL + Vthn) “nCox(W/L)intn(Vdd - VrefL - Vthn)

ROTLH =

RonL

Ainsi, a I'état haut de b;, le commutateur Sw; est assimilé a une résistance de valeur Ry,
Dans le cas contraire, Sw; est modélisé par Ry, .

Apres avoir déterminé le modele résistif du commutateur CMOS, nous détaillons le
dimensionnement du DAC dans les paragraphes suivants.

H.2. Dimensionnement du DAC

Le circuit du DAC est constitué d’'un réseau de capacités et de commutateurs alimentées
par deux tensions de références. Ce circuit admet ainsi une constante du temps, Tp4¢, qui
dépend de ces éléments et qui définit le temps de réponse du DAC, t,.. Ainsi, il est possible
de choisir la valeur de la capacité unitaire C, et la taille des transistors dans les
commutateurs en essayant de minimiser la constante du temps maximale du DAC. Pour
ce faire, il est nécessaire de simplifier le circuit complexe de la Figure 2. 9 afin de
déterminer l'expression de tp,4c. Puis, la valeur limite de cette constante est fixée en
considérant le temps de boucle dans le LC-ADC.

Dans la suite, nous décrivons les étapes de dimensionnement du DAC en commengant par
la définition de la valeur maximale admissible de 7 4.

e Définition de la condition limite de la constante du temps :

Le modele permettant d’estimer la constante du temps, 7p4¢, est donné a la Figure H. 2,
oU Rgq, Ceq €t Epyc sont la résistance équivalente de tous les commutateurs, la capacité

équivalente et la tension d’alimentation du circuit, respectivement.
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Epac

Figure H. 2 Modele RC du DAC.

En effet, I'équation différentielle régissant ce modele s’exprime en fonction de 7p 4., par
\ p N -1
(E.H.3), ot Tpyc estégale d (RyCeoq)

-1 dVDAC

Tpac T + Vpac = Epac (E.H. 3)

Cette équation différentielle du premier ordre admet une solution de la forme (E.H. 4), ou
A et B sont des constantes.

Vpac = Ae_t/TDAC + B (E-H- 4’)

Ces constantes dépendent des conditions initiales et finales de charge de C,q. Ainsi, pour
évaluer les valeurs numériques de A et B, nous nous référons au fonctionnement du LC-
ADC. En effet, I'actualisation de la sortie du DAC se fait par un pas de quantification, q, par
rapport a sa valeur analogique précédente. Dans le cas de la détection d'une traversée de
niveau par rapport au niveau de référence supérieur, une incrémentation de q se produit.
Dans le cas contraire, la sortie du DAC se décrémente de g. Nous définissons alors les
tensions analogiques E; et Ey telles que (E.H. 5).

Ey—E =q (E.H.5)

Lorsque la tension aux bornes du DAC s’incrémente, nous considérons E; la tension
initiale aux bornes de C,, et Ey la tension finale apres la charge. Ainsi, (E.H. 4) devient
(E.H. 6).

VDAC = EH — qe_t/TDAC (E.H. 6)

A Tlinstant t égal a Tp,c, la différence de potentiel aux bornes de (., est égale a

Ey — 0.37q. Dans le cas contraire, pendant une décrémentation, la tension aux bornes de
Ceq passe de Ey a E. L'expression de Vp 4¢ est donc (E.H. 7).

VDAC = EL + qe_t/TDAC (E.H. 7)

Dans ce cas, al'instant ¢ égal a 7, la tension au bornes de C,, est déchargée a une valeur
égale a E; + 0.37q. De la méme maniere, en utilisant (E.H. 6) et (E.H. 7), nous tragons, a la
Figure H. 3, la variation de l'erreur de tension en fonction d’instants multiples de 7p4¢.
Cette erreur est définie par la différence entre E et V4 en cas de charge, et entre E; et
Vpac en cas de décharge.
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Figure H. 3 Variations de I'’erreur de tension en fonction de la constante du temps.

D’apres la Figure H. 3, au bout de 7tp4¢, 'erreur de tension est inférieure a un millieme
de q. Ainsi, nous pouvons considérer qu’a cet instant, le réseau capacitif dans le DAC est
entierement chargé.

Pour estimer la valeur limite de 7 4., nous commencons par analyser le temps de boucle
du LC-ADC, 6, donné par (E.H. 8). En eff et, § dépend du temps de réponse du DAC, ¢,, du
temps de propagation du comparateur, t,, et du temps de propagation de la partie

numérique intermédiaire entre le comparateur et le DAC, t respectivement, ou t,

PpiG’
caractérise le temps d’établissement de la tension finale a la sortie du DAC.

S=t +t,+t (E.H.8)

PpIG

Par conséquent, en considérant un temps de boucle maximal, 8,,,,, inférieur a 2 ps, la
constante du temps du DAC doit satisfaire la condition (E.H. 9).

1) —t,—t
Toac < max 711 PDIG (E.H.9)

D’un c6té, le temps de propagation mesuré du comparateur est inférieur a 5 ns. D’'un autre

coté, comme la réponse de la partie numérique est plus rapide que le comparateur, t,, -

est aussi inférieure a 5 ns. De ce fait, la somme de ¢, et t est inférieure &,,,,/200 et

PpIG
(E.H. 9) devient (E.H. 10). Cette condition définit la valeur maximale de 7p 4.

Tpac < 0.28 us (E.H. 10)

En effet, tp4c dépend non seulement de la valeur de €y mais aussi de la configuration du
réseau du DAC, qui est définie par le mot binaire appliqué aux commutateurs. Nous
proposons, dans le paragraphe suivant, d’évaluer I'expression de la constante du temps
en fonction des éléments constitutifs du DAC.

e Evaluation de I'expression de la constante du temps :

Dans notre travail, nous dimensionnons par rapport au pire cas, qui provoque la constante
du temps maximale. Ainsi, parmi les scénarios de décrémentations et incrémentations
possibles provoqués par des mots binaires variant entre “00000000” et “11111111”, la
constante du temps la plus importante se produit aux passages entre les deux niveaux de

188



références équivalents au mots binaires “01111111” et “10000000”. En effet, le
maximum de commutations se produit dans ce cas. Par conséquent, le passage au modele
RC simple de la Figure H. 2 doit se faire en simplifiant le circuit de la Figure H. 4, ou toutes
les branches du réseau sont reliées a la tension V.. ¢, a I'exception de la branche contrélée

par le MSB, qui est reliée a Vi ry.

——O Vpac

C, Ca 2¢, 4C, 8c, 16c,| 32c, 64C,| 128¢C,

Swy Sw; Swy Sws Swy Sws Swy Swy
T ® ® [ ] ® T T
~ ] ] ‘ ‘ ‘ ~

Figure H. 4 Configuration du DAC pour S égal a 128.

+—o

o o
Vier Vier

Par ailleurs, pour simplifier d’avantage cette étape, nous dimensionnons par rapport au
cas de fonctionnement ou les bits a I’entrée du DAC passentde “00000000”a“11111111".
Cette configuration du circuit admet une constante du temps supérieure au cas d'un
passage entre “01111111” et “10000000” vu que toutes les branches du circuit
commutent et que les capacités se chargent a partir de la tension minimale 0.6 V. Ce cas
n’est réellement pas envisageable mais il permet de garder une marge de sécurité par
rapport a la constante du temps effective du circuit, d'un c6té. D’'un autre coté, il facilite
énormément I'évaluation de C,, et R, par rapport au circuit de la Figure H. 4.

Ainsi, le circuit équivalent du DAC est présenté a la Figure H. 5, ou Z; est I'impédance de
I'i®™€ branche du réseau. Elle est contrélée par le commutateur dans le circuit du DAC.
Son expression est donnée par (E.H. 11), ou w est la pulsation et est égale a 2 /T, pour T,
égale a 2 ps et R, estla résistance équivalente de la i®™€ branche définie par (E.H. 12).

1 : (E.H.11)
Z; = T2icem + Ry, pouri € [0,7]
R Rony, pour b; =1 (E.H. 12)
oM " | Rop, pour b; =0’

Impédance équivalente = Z

icw

Figure H. 5 Circuit équivalent du DAC pour S égal a 255.
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Ainsi, en négligeant I'effet de la constante du temps induite par la charge de la capacité
unitaire reliée a V;.. s, par rapport au reste du réseau, I'impédance équivalente du DAC, Z,
est donnée par (E.H. 13).

Zy=2o//Z4//...]1Z, (E.H. 13)

Afin d’éviter la complexité de I'expression analytique de cette impédance, nous avons
implémenté un code MATLAB qui calcule la valeur numérique de Zy en utilisant (E.H. 13)
pour des valeurs données de C, et de (W / L)intn_p. Sachant que Zy s’exprime en fonction
de C,q et R4 tel que donné par (E.H. 14), les valeurs numériques de R, et C,, sont par
suite connues.

1
Zy =Ry + (EH. 14)

Comme la constante du temps n’est autre que I'inverse du produit entre R,, et Ceq, nous
évaluons dans le paragraphe suivant les variations de 74, en fonction des parametres de
dimensionnement du DAC, C, et (W/L)intnp.

e Evaluation de 7p 4. et dimensionnement des éléments du circuits :

Les variations de la constante du temps, Tp,c, sont présentées a la Figure H. 6 en
considérant des valeurs de (W/L)ie, et (W/L)in, égales a 240nm /180nm

et 480nm/ 180nm respectivement, et en variant C, dans la plage de 10 fF a 1 pF.

1 T

— = Toac maximale

le-02 ¢ 3

Toac (1S

0.01 0.1 1
C,(pF)

Figure H. 6 Variations de la constante du temps du DAC en fonction de la valeur de Co.

Tel que le montre la Figure H. 6, quelle que soit la valeur de C,, Tp,¢ est inférieure a
0.28 ps. Par conséquent, afin de minimiser la surface du DAC, nous choisissons la valeur
minimale admissible par la technologie CMOS 180 nm UMC pour le cas des capacités de
types MIMCAP. Les parametres de dimensionnement du DAC qui garantissent une
constante du temps inférieure a 0.28 us sont alors résumés au Tableau H. 2.

Tableau H. 2 Paramétres de conception du DAC.

Parametres Valeurs

Co 14.5 fF
W/L)ine, 240nm / 180nm
W/L)ine, 480nm / 180nm
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Annexe I : Eléments de la bibliotheque numérique congue

Tous les éléments de la partie numérique ont été réalisés a base des deux portes logiques
qui sontl'inverseur et la porte NAND [136]. Les circuits électroniques au niveau transistor
de ces deux composants sont présentés a la Figure 1. 1, ou les signaux d’entrée sont
en0,enl,en2 et les signaux de sortie sont sO et s1. La validation fonctionnelle des
éléments de base de notre bibliotheque numérique est présentée a la Figure 1. 2. Les délais
de propagation mesurés de l'inverseur et de la porte NAND sont de 'ordre de 21 ps et 30
ps, respectivement.

en0 s0

(a) Porte inverseur. (b) Porte NAND.

Figure I. 1 Cicrcuits élémentaires.

s0v)
el (V)

0.04

" T T T T T T T
0.0 .25 .5 5 1.0 1.25 1.5 1.75 2.0 0 1 2
en0 (V) Temps (us)

(a) Inverseur. (b) Porte NAND.

Figure 1. 2 Validation fonctionnelle des portes logiques inverseur et NAND.

En plus des fonctions logiques inverseur et NAND, I’élément de base des fonctions de
mémorisation dans les circuits séquentiels est la bascule D de structure maitre-esclave
avecremise a ‘0’ et remise a ‘1’ asynchrones. Le schéma logique de la bascule D concue est
donné a la Figure I. 3 [136]. La bascule mémorise le bit d’entrée, D, sur front montant de
I’horloge clk. Set et reset sont les signaux de remise a ‘1’ et de remise a ‘0’ asynchrones,
respectivement. La validation fonctionnelle de la bascule D est présentée a la Figure I. 4.
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Figure I. 3 Bascule D de type maitre-esclave.
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Figure 1. 4 Validation fonctionnelle de la bascule D de type maitre-esclave.

Tel que le montre la Figure 1. 4, 1a bascule D recopie le contenu du signal D a chaque front
montant du signal d’horloge clk. Le signal de sortie, , est ainsi maintenu constant entre
deux front montants successifs de clk tant que les signaux Set et reset sont inactifs.

En effet, la longueur et la largeur considérées pour dimensionner les grilles des
transistors NMOS de toute la partie numérique sont égales a 180 nm et 240 nm,
respectivement. Par ailleurs, la largeur des grilles des transistors PMOS est augmentée au
double de celles des NMOS afin d’augmenter la mobilité des trous dans le PMOS.
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