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Résumeé

Ce travail de thése s’intégre dans le cadre du développement de nouvelles approches
de conception afin de réduire de maniére significative la consommation électrique des
Systémes sur Puces (SoCs) ou des Objets Communicants. Le but est d’obtenir des
systémes uniquement contrdlés par les événements contenus dans le signal utile. Dans
ce contexte, ce travail est focalisé sur un bloc critique dans de telles chaines de
traitement du signal : le Convertisseur Analogique Numérique (CAN). Il est donc
décrit une nouvelle famille de CANs, mettant en ceuvre un échantillonnage irrégulier
dans le temps du signal analogique (échantillonnage par traversées de niveaux) et une
implémentation asynchrone (pas d’horloge globale). Cette approche rend les
caractéristiques de ces CANs duales par rapport a celles des CANs de Nyquist
classiques : il y a échantillonnage en amplitude et quantification en temps. La théorie
associée a conduit a développer une méthodologie de conception propre a ces
convertisseurs. Connaissant les caractéristiques spectrales et statistiques du signal
analogique, elle permet de déterminer les parametres de conception optimaux du CAN
afin de réduire le matériel mis en ceuvre, son activité, et donc sa consommation
¢lectrique. Cette méthode a été utilisée pour la conception de CANs, en technologie
CMOS standard 0,/8um. Les simulations électriques ont prouvé que leur Facteur de
Mérite (FoM) atteint un ordre de grandeur de plus par rapport a celui des CANs de
Nyquist actuels. L’étude de systémes complets intégrant capteur, conversion
analogique numérique et traitement numérique selon cette méme méthode, utilisant
simultanément de [’«asynchronisme» pour 1’échantillonnage et 1’implémentation
matérielle, permet d’affirmer que des perspectives trés intéressantes peuvent étre
espérées quant a la réduction de la dissipation d’énergie dans les SoCs.

Mots Clés : Convertisseurs Analogiques Numériques (CANs), Conception Asyn-
chrone, Echantillonnage irrégulier, Conception analogique, Facteur de Mérite (FoM).
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Abstract

This PhD thesis deals with the development of a new design approach in order to
reduce significantly the power consumption of Systems on Chips (SoCs) and
Communicating Objects. The goal is to obtain systems only driven by the events
contained in the useful signal. In this context, this work is focused on a critical block
in such signal processing chains: the Analog to Digital Converter (ADC). Thus, a new
family of CANs is described, using both an irregular sampling in time of the analog
signal (level crossing sampling) and an asynchronous design (no global clock). This
approach places the characteristics of these CANs as the dual case of those of usual
Nyquist converters: there is a sampling in amplitude and and quantization in time. The
associated theory leads to the development of a general methodology of these
converters. Knowing the spectral and statistical characteristics of the analog signal, it
allows the designer to determine the optimal design parameters of the ADC, in order to
reduce the hardware, its activity and so the power dissipation and the electromagnetic
emissions. This method has been used for the design of ADCs, in a CMOS 0,18um
standard technology. The electrical simulations have proved that their Figure of Merit
(FoM) is improved by one order of magnitude compared to state-of-the-art Nyquist
ADCs. The study of complete systems integrating sensor, analog to digital conversion,
and digital processing according to this same method, using asynchronism for the
sampling scheme and the design, allows us to affirm that very interesting prospects can
be hoped as for the reduction of the power dissipation in SoCs.

Key Words : Analog to Digital Converters (ADCs), Asynchronous Design, Irregular
Sampling, Analog Design, Figure of Merit (FoM).
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A-ADC Asynchronous Analog to Digital Converter (CAN-A)
ADC Analog to Digital Converter (CAN)

AO Amplificateur Opérationnel

CAN Convertisseur Analogique Numérique

CAN-A Convertisseur Analogique Numérique Asynchrone
CAS CAN a Approximations Successives

CNA Convertisseur Numérique Analogique

DAC Digital to Analog Converter (CNA)

DI Delay Insensitive

DNL Differential Non Linear Error

DSP Densité Spectrale de Puissance

E/B Echantillonneur-Bloqueur

ENOB Effective Number of Bits — Résolution Effective
ERBW Effective Resolution Bandwidth

FoM Figure of Merit — Facteur de Mérite

INL Integral Non Linear Error

LSB Less Significant Bit

MiM Metal-Insulator-Metal

MSB Most Significant Bit

NDFT Non uniform Discret Fourier Transform

OTA Operational Transconductance Amplifier

ODI Quasi Delay Insensitive

SFDR Spurious Free Dynamic Range

S/H Sample-and-Hold (E/B)

SI Speed Insensitive

SNR Signal to Noise Ratio

SoC System on Chip

THD Total Harmonic Distortion
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p Gain en courant d’un transistor MOS

Cga Capacité grille drain d’un transistor MOS

Cys Capacité grille source d’un transistor MOS

C, Capacité unitaire du CNA en mode tension

Cox Capacité d’oxyde par unité de surface

0 Temps de boucle

Omax Temps de boucle maximal acceptable pour une classe

de signaux donnés

AV, Dynamique d’entrée du convertisseur

ENOB Résolution effective théorique du CAN-A

Sech Fréquence d’échantillonnage quelconque
Iavg Fréquence de Nyquist

s Conductance de sortie d’un transistor MOS

o Transconductance d’un transistor MOS

gnd Masse — potentiel de référence

Icng Courant de référence en sortie du CNA

Ip Courant drain source d’un transistor MOS

L Largeur d’un transistor MOS ou d’une capacité
M Résolution matérielle d’un CAN-A

UN Mobilité des électrons

Miimer Résolution matérielle du timer

N Résolution matérielle d’'un CAN de Nyquist
p(x) Densité de probabilité en amplitude d’un signal
PV,) Puissance du signal Vy

q Quantum ¢élémentaire dans le cas général

qr Quantum élémentaire en mode courant

q1-ENOB Quantum effectif en mode courant

qv Quantum élémentaire en mode tension

qv-ENOB Quantum effectif en mode tension

O Ecart type de ’amplitude d’un signal

Tc Période de I’horloge du timer

Toch Période d’échantillonnage quelconque

Vena Tension de référence en sortie du CNA

Vaa Tension nominale d’alimentation

Vps Tension drain source d’un transistor MOS
Vbssat Tension de saturation drain source d’un transistor MOS
Vas Tension grille source d’un transistor MOS

Vr Tension de seuil d’un transistor MOS

w Largeur d’un transistor MOS ou d’une capacité
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Introduction

Introduction

Ce travail de these se situe dans le contexte des Systémes sur Puce ou SoCs (System on
Chip) et des Objets Communicants. Ces systémes complexes peuvent intégrer des cap-
teurs, des convertisseurs analogiques numériques et/ou numériques analogiques, du
traitement numérique, des blocs radiofréquences... Ils sont souvent alimentés par bat-
teries ou télé-alimentés, la forte consommation d’énergie constitue donc la plupart du
temps le principal point bloquant lors de leur conception. Un tel systéme composé
d’un capteur, d’un traitement numérique, de la gestion des communications et de
I’alimentation a été développé par I’Université de Berkeley sous le nom de Smart Dust
[WARN 01]. Ce circuit rassemblant des parties microsystéme et microélectronique a
été congu sous forme d’une puce cubique de Imm’, afin de réaliser un réseau de cap-
teurs massivement distribués composé de ces blocs élémentaires faible-cout, et faible-
consommation, communicant entre eux.

Le contexte de cette theése est donc de repenser compleétement de telles chaines classi-
ques de traitement du signal, afin de réduire de facon trés importante leur consomma-
tion électrique. Pour cela, une conception de systémes intégrés, uniquement controlés
par I’information contenue dans le signal d’entrée est étudi¢e. Dans ce cadre, ce travail
a été focalisé sur des systémes mixtes, dont la conception est critique dans les chaines
de traitement de données : les Convertisseurs Analogiques Numériques (CANs). 11 est
donc décrit ici une nouvelle classe de CANs Asynchrones (CAN-As), basés sur une
conception asynchrone (pas d’horloge globale) et un échantillonnage asynchrone (ou
irrégulier dans le temps).

En effet, la quasi-totalité des systémes intégrant des CANs mettent en ceuvre des si-
gnaux possédant des propriétés statistiques particuliéres, mais les architectures usuel-
les de traitement du signal n’en tirent pas profit. En fait, la plupart des signaux (tels
que des signaux de température, de pression, d’électrocardiogrammes, de parole...)
sont presque toujours constants dans le temps et ne varient sensiblement que pendant
de brefs moments. Ainsi, le prélévement régulier d’échantillons en respectant le théo-
réme de Shannon est trés contraignant, puisque c’est la composante fréquentielle
maximale du signal qui détermine la fréquence d’échantillonnage, et que la majeure
partie du temps, cette valeur maximale n’est jamais atteinte. Dans le domaine tempo-
rel, cette condition se traduit par un trés grand nombre d'échantillons redondants, ce
qui pose des problémes au niveau du stockage ou de la surcharge pour les post-
traitements numériques. Cela implique également une augmentation inutile de I'activité
du convertisseur et donc de la consommation électrique.

La nouvelle classe de CANs développée dans cette thése est basée sur un échantillon-
nage irrégulier, nommé échantillonnage par traversées de niveaux (ou level crossing
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sampling), ne délivrant pas les échantillons régulierement dans le temps comme dans
le contexte de Nyquist. Pour cela, des niveaux de quantification sont réguliérement
disposés dans le domaine des amplitudes, et un échantillon est prélevé puis converti
par le systéme uniquement lorsque le signal analogique d’entrée traverse I’un des ni-
veaux prédéfinis. Le systéme de conversion délivre donc en sortie des couples (ampli-
tude/temps) correspondant a 1’amplitude de 1’échantillon courant et au temps écoulé
depuis 1’échantillon précédent. Il peut immédiatement étre constaté que ce genre
d’échantillonnage est adaptatif car plus le signal est actif et donc porteur
d’information, et plus le nombre moyen d’échantillons par seconde est important.
Cette technique permet ainsi de ne prélever que des échantillons pertinents et donc de
réduire considérablement 1’activité du circuit et sa consommation électrique. Lorsque
un niveau de référence est traversé, déclenchant la prise d’un échantillon, la valeur de
I’amplitude de ce dernier est parfaitement connue, c’est celle du niveau traversé. Par
contre, I’intervalle de temps depuis 1’échantillon précédent est enregistré selon la pré-
cision du bloc dédi¢ a cette tache. Ceci induit une quantification dans le temps de
I’échantillon, d’ou le nom de cette nouvelle famille de convertisseurs. Cette caractéris-
tique situe ces CANs en dualité avec les convertisseurs de Nyquist puisque pour ces
derniers, les instants d’échantillonnage sont fixés par une horloge et donc parfaitement
connus, et I’amplitude des échantillons est quantifiée selon la résolution matérielle du
circuit. Cette dualité va étre la source d’'une méthodologie de conception propre a cette
nouvelle famille de convertisseurs.

Parall¢lement a cela, dans le domaine de la conception logique, I’approche asynchrone
se pose comme une solution alternative face au mode de conception synchrone usuel,
et comporte de nombreux avantages. Elle consiste a uniquement implémenter les
communications entre les sous-blocs d’un circuit par des signaux de contrdle locaux,
c'est-a-dire en supprimant toute horloge globale au systéme. Il a été prouvé que ce
genre d’approche permet de réduire les émissions ¢électromagnétiques, de réduire les
problémes de métastabilité, de réduire la consommation électrique, d’avoir des syste-
mes plus robustes aux variations des parametres technologiques, de température, de
tension d’alimentation... [REN 00]. Ce mode de conception a déja été utilisé¢ avec suc-
ces dans de rares travaux de recherche afin d’obtenir des CANs plus performants.

Le but de cette thése est donc de mettre en ceuvre le mode d’échantillonnage par tra-
versées de niveaux par une implémentation asynchrone. En effet, ces deux approches
constituent une réelle convergence entre le principe théorique de fonctionnement du
circuit et son implémentation matérielle. Cette nouvelle classe de convertisseurs fait
donc partie d’une nouvelle famille beaucoup plus vaste de circuits, uniquement com-
mandés par les événements utiles du signal. La sortie du CAN Asynchrone est compo-
sée d’échantillons non uniformément répartis dans le temps devant étre traités numéri-
quement. Le but de ces travaux est d’obtenir, a terme, une chaine compléte de
traitement du signal, asynchrone du point de vue de son implémentation matérielle et
du traitement du signal, réalisant directement le traitement de ces échantillons, sans
passer par un ré-échantillonnage a la fréquence de Nyquist. Ceci nécessitera bien sir, a
terme, le développement d’une nouvelle théorie et de nouveaux algorithmes de traite-
ment du signal.
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La théorie et la conception de ces nouveaux CANs sont complétement différentes de
celles des CANs de Nyquist habituellement rencontrés dans la littérature. En effet, ce
type d’échantillonnage étant le cas dual de la théorie de Shannon, il conduit a des rela-
tions théoriques de rapport signal sur bruit (SNR) indépendantes du nombre de niveaux
de quantification en amplitude. Elles ne dépendent que de la résolution temporelle de
la base de temps utilisée pour mesurer les intervalles de temps entre les échantillons.
Une méthodologie de conception au niveau systéme et au niveau transistor a donc été
développée permettant de déterminer théoriquement les paramétres haut niveau opti-
maux pour un CAN Asynchrone. Cette méthode permet de réduire au minimum l'acti-
vité, la consommation électrique, et la surface du circuit, tout en respectant la résolu-
tion effective finale visée. Elle permet de plus, au bas niveau, de fixer le cahier des
charges précis de chaque bloc analogique. Pour cela, les propriétés aussi bien spectra-
les que statistiques du signal analogique d’entrée sont exploitées.

Deux CANs Asynchrones ont été congus et simulés électriquement, pour une applica-
tion de type parole, en technologie CMOS standard 0, /8um de STMicroelectronics, en
adoptant une approche analogique en mode courant puis en mode tension. Le calcul du
Facteur de Mérite (FoM), critere général pour I’évaluation d’un CAN, prouve que cette
nouvelle approche de la conversion analogique-numérique permet d’obtenir des cir-
cuits trés performants par rapport aux CANs classiques publiés récemment. De plus,
des simulations ¢lectriques prouvent qu’un gain trés important est réalisé au niveau des
émissions électromagnétiques par rapport aux convertisseurs synchrones équivalents
facilitant leur intégration dans un SoC. De méme, les problémes de conversion dus a la
métastabilité en conversion de Nyquist sont complétement supprimés par cette appro-
che.

L’organisation de ce manuscrit de thése est la suivante:

Le premier Chapitre présente les notions fondamentales en ce qui concerne la conver-
sion analogique numérique. Tout d’abord les principes de base de la conversion et la
théorie associée sont décrits, notamment en ce qui concerne le calcul du rapport signal
sur bruit. Les différents critéres pour I’estimation des performances de tels circuits
sont alors détaillés : les critéres statiques et dynamiques sont clairement définis, ainsi
que le Facteur de Mérite (FoM), critére général pour 1’évaluation des peformances
d’un convertisseur intégrant ses caractéristiques essentielles (vitesse, consomma-
tion...). Les principales architectures de conversion sont ensuite présentées, elles sont
divisées en deux familles : les convertisseurs de Nyquist et les convertisseurs sur-
¢chantillonnés. Enfin, un état de 1’art est donné sur les CANs publiés récemment dans
les revues et les actes de conférences, rassemblant tout type d’architecture et
d’application, et leur Facteur de Mérite sont calculés.

Le Chapitre 2 présente au lecteur les différentes notions d’« asynchronisme » que ce
soit du point de vue de la conception logique ou de 1’échantillonnage. La premiére par-
tie décrit brieévement la conception de circuits asynchrones. Il est donc présenté les
principes de bases et les différentes classes de tels circuits, les protocoles de commu-
nication, le codage des données... La deuxiéme partie concerne I’échantillonnage
asynchrone (ou irrégulier), ou contrairement a 1’échantillonnage de Nyquist, les ins-
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tants d’échantillonnage ne sont pas uniformément répartis dans le temps. La théorie
qui en découle se démarque complétement de ce qui est habituellement utilisé en trai-
tement du signal a échantillonnage régulier. Ce domaine de recherche est de plus trés
vaste et trés complexe, il n’est donc présenté ici que les résultats principaux concer-
nant les différents modes d’échantillonnage irrégulier, les principes de reconstruction,
les transformées de Fourier et les traitements numériques de base. Enfin, la troisieéme
partie de ce Chapitre présente les quelques convertisseurs « asynchrones » publiés
dans la littérature. Ils mettent en ceuvre soit une conception asynchrone, soit un échan-
tillonnage irrégulier, afin de tirer parti des bénéfices de telle ou telle approche, en
terme de réduction de I’activité, de la consommation électrique, des émissions ¢€lec-
tromagnériques, ou des problémes dus a la métastabilité.

Dans le Chapitre 3 débutent les contributions de ce travail de thése. Il est tout d’abord
présenté une nouvelle famille de Convertisseurs Analogiques Numériques Asynchro-
nes (CAN-As) basés sur une quantification du temps. Leur principe consiste en
I’utilisation simultanée d’une conception asynchrone et d’un échantillonnage irrégu-
lier, afin d’avoir une réelle convergence entre le mode d’échantillonnage et
I’implémentation matérielle. Le principe de 1’échantillonnage non régulier dans le
temps conduit a des calculs de rapport signal sur bruit complétement différents de ceux
du cas synchrone. Ceux-ci sont détaillés dans le cas général puis appliqués a différen-
tes familles de signaux analogiques usuels. La nouvelle boucle de conversion est en-
suite comparée aux structures similaires synchrones telles que le Convertisseur a Ap-
proximations Successives (CAS) ou le convertisseur de poursuite. Elle est également
comparée aux chaines de modulation classiques (PCM, DPCM, XA). L’implémentation
architecturale du convertisseur asynchrone est ensuite décrite, et des résultats de simu-
lations fonctionnelles sont donnés. Une premicre estimation des performances des
CAN-As est donnée en terme de nombre moyen de cycles par seconde et comparée a
I’activité des CANs de Nyquist. Enfin des comparaisons au niveau systéme sont réali-
sées en considérant un CAN-A dans un contexte de traitement du signal de Nyquist et
une chaine de conversion sur-échantillonnée « équivalente » entierement synchrone.

Le Chapitre 4 présente une méthodologie de conception originale dédiée a cette nou-
velle famille de convertisseurs, se démarquant compleétement de celle associée aux
convertisseurs de Nyquist. En effet, comme il est présenté au Chapitre 3, les calculs
théoriques associés sont completement différents de ceux de la théorie des convertis-
seurs de Nyquist présentée au Chapitre 1. La méthode se situe tout d’abord au niveau
systeme ou les caractéritiques haut niveau du CAN-A sont déterminées en fonction de
la classe de signaux analogiques a convertir et de 1’application ciblée. Cette méthode a
pour objectifs de réduire le matériel implémenté et 1’activité du convertisseur en vue
de limiter sa consommation ¢électrique. Pour cela, toutes les caractéristiques du signal,
fréquentielles et statistiques sont exploitées. La méthode se situe enfin au niveau im-
plémentation matérielle ou toutes les caractéristiques analogiques des blocs du CAN-A
sont analysées afin de garantir la résolution effective ciblée pour le convertisseur. Ces
résultats théoriques sont étudiés dans le cadre d’une conception analogique en mode
courant puis d’une conception en mode tension.

Le Chapitre 5 consiste en la conception de CAN-As en vue d’estimer clairement leur
Facteur de M¢érite. Dans ce cadre, la méthodologie générale de conception présentée au
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Chapitre 4 est mise en ceuvre pour une application de type parole. Deux convertisseurs
sont étudiés ici, le premier issu d’une conception analogique en mode courant et le
deuxiéme pour une conception en mode tension. La technologie HCMOS&d, technolo-
gie CMOS standard en 0,/8um de STMicroelectronics est utilisée ici. La conception de
la partie numérique et de chaque bloc analogique est détaillée. De plus, une discussion
est proposée afin de déterminer un cahier des charges précis en fonction des contrain-
tes de conception et de la faisabilité de chaque bloc analogique. Enfin, les circuits sont
entiérement concus au niveau transistor et les simulations ¢lectriques finales permet-
tent de calculer leur Facteur de Mérite

Enfin, le Chapitre 6 présente une discussion critique sur cette nouvelle famille de
convertisseurs asynchrones. Tout d’abord les influences des migrations technologiques
sur les caractéristiques des CAN-As sont présentées. Il est ensuite récapitulé les points
bloquants pour leur conception. Des pistes a étudier sont enfin présentées, au niveau
systéme ou au niveau transistor, en ce qui concerne I’augmentation du Facteur de Mé-
rite de ces convertisseurs.
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Partie 1 : La conversion analogique numérique

Chapitre 1 : La Conversion Analogique-
Numérique

Ce premier Chapitre présente les notions fondamentales a connaitre en ce qui concerne
la conversion analogique numérique.

Tout d’abord les principes de base de la conversion sont décrits, ainsi que la théorie
associée, notamment ce qui concerne le calcul du rapport signal sur bruit. Les diffé-
rents critéres pour 1’estimation des performances de tels circuits sont alors donnés : les
criteres statiques et dynamiques sont clairement définis, ainsi que le Facteur de Mérite,
critere général pour 1’évaluation des performance d’un convertisseur qui intégre ses
caractéristiques essentielles (vitesse, consommation...).

Les principales architectures de conversion sont ensuite présentées. Elles sont divisées
en deux familles: les convertisseurs de Nyquist et les convertisseurs sur-
¢chantillonnés.

Enfin, un état de 1’art est détaillé sur les CANs publiés récemment dans les revues et
les actes de conférences, rassemblant tout type d’architecture et d’application. Leur
Facteur de Mérite est alors calculé.
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1.1 Les principes de la conversion analogique-
numeérique

1.1.1 Généralités

La conversion analogique-numérique est 1’étape qui permet de passer d’un signal analo-
gique continu en temps et en amplitude a un signal discret en temps (échantillonnage) et
en amplitude (quantification). La conversion analogique-numérique se passe donc géné-
ralement en deux étapes distinctes : 1’échantillonnage-blocage et la quantification.

L’échantillonnage consiste & maintenir la valeur du signal continu analogique V;, pen-
dant une durée fixée appelée période d’échantillonnage (cf. Figure 1), ceci se fait par un
circuit nommé Echantillonneur-Bloqueur (E/B). La tension Vy,a0g, continue par mor-
ceaux est obtenue. La période d’échantillonnage 7.., est fixée selon le théoréme de
Shannon : la fréquence d’échantillonnage doit étre au moins égale au double de la com-
posante fréquentielle maximale du signal continu analogique (cf. paragraphe 2.2.1).

A
Signal échantillonné-bloqué
Signal continu
O Vin
=l —
é Vanalog
a
g
< ¥
A
—> ~
T Temps

ech

Figure 1 : Echantillonnage-blocage d’un signal continu.
La quantification est 1’étape de conversion analogique-numérique a proprement dite :
elle consiste a transformer cette tension réelle Viuuoe €n un nombre binaire
Vium=(bi)o<i<v-1, choisi parmi un ensemble fini et prédéterminé de valeurs. Un convertis-
seur analogique-numérique (CAN) est caractérisé par deux princi;[)aux parameétres : son

nombre de bits N (ou résolution) et sa dynamique d’entrée AV, =V . .V, ] A partir de

cela, le quantum ¢ ou LSB (Less Significant Bit) est déterminé par la relation :
AV
q=—5 (1)
2% 1
C’est la valeur de base dont sont multiples toutes les tensions numériques de sortie.
Pour une tension analogique d’entrée Vy,ai0g, le CAN fait correspondre la tension analo-

gique V,.m telle que (cf. Figure 2):

Vanalog - Vnum < q / 2 (2)
avec .
Vi =@y 12" + .4 b, 2" +5,2°] (3)
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La relation (3) implique 1’utilisation d’un code numérique en binaire naturel. Bien sir
d’autres types de codage pourraient étre utilisés : le code Gray, le code / parmi N... La

différence V, = V . est souvent appelée bruit de quantification. Ce bruit est

analog ~— 7 num
inhérent au principe de la conversion analogique numérique, et ne peut bien siir jamais
étre supprimé. Il conduit par la suite aux calculs de rapport signal sur bruit.

A Signal échantillonné-bloqué

111 /

110 4 Signal quantifié

101 / Vanalog
100 / v, num

011
010
001

Amplitude

\ 4

000 =
T

ech

Temps
Figure 2 : Quantification d’un signal analogique.
La fonction de transfert d’un convertisseur analogique-numérique est simplement le tra-

cé de la tension numérique V., en fonction de la tension analogique Viyuaog. Celle-ci est
donnée Figure 3 dans le cadre d’un CAN de résolution 3-bits.

ViumA

BT B SRR j
110 4

101 A

100 A —A—

011 4 —F

010

001 4

000 £ > Vi
s

min

Figure 3 : Fonction de transfert théorique d’un convertisseur analogique-numérique (N=3-bits).

1.1.2 Le rapport Signal-sur-Bruit.

1.1.2.1 Relation générale

Le bruit de quantification V, est le facteur qui limite la précision des échantillons numé-
riques. Celle-ci est définie par le rapport signal sur bruit (SNR - Signal-to-Noise Ratio),
défini de la maniére suivante :
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PV,

) @

En approche stochastique, le signal d’entrée V;, est suppos€ varier rapidement, de ma-
niére a ce que le bruit de quantification V. puisse €tre considéré comme non corrélé avec
ce dernier. Il est de plus assimilable a un bruit blanc, de moyenne nulle, ayant une égale

probabilité de se trouver dans I’intervalle [—%,%} Soit f, sa densité de probabilité, elle

SNR,; = 10.10g[

P(V,) est la puissance du signal V.

s’écrit :
1
==1 5
o= e (5)
La puissance du bruit de quantification vaut :
PV, =[x f, (x)dx (6)
Soit :
P(V, ): rmxz.l.l dx :ljz x*.dx (7)
SR e
D’ou :
P, )_E (8)

La puissance moyenne d’un signal aléatoire étant son moment d’ordre 2, i.e. sa variance
(si la valeur moyenne est nulle), la valeur »ms du bruit de quantification vaut :

E s :w/Png ):% )

Dans le cas général, le signal d’entrée V;, a pour écart type a;,, sa puissance vaut donc :
Py, S)= o’ (10)

A partir de (4), le rapport signal sur bruit devient donc :

120

SNR,, = 10.10;{%} (11)
q

Cette relation générale est ensuite applicable a n’importe quel signal analogique, par

exemple a une sinusoide d’amplitude maximale 4 et de fréquence f:

V., (t)= A.sin(27) (12)

avece :

La puissance moyenne vaut :
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2 A? (2N —1)2.q2
P(I/m )= fech J‘_//f‘}' I/uf (t)dt = 7 = T (14)
Le SNR devient :
SNR,; =6,02.N +1,76 (15)

La définition du SNR donnée par (15) est communément adoptée pour les CAN de Ny-
quist. En effet, ce cas se préte bien aux tests de CANs puisqu’en pratique ils sont réali-
sés en considérant des signaux analogiques sinusoidaux purs. Ainsi, pour un convertis-
seur, le SNR obtenu en théorie par la relation (15) peut directement étre comparé au
SNR mesuré en pratique lors du test du circuit.

1.1.2.2 SNR et sur-échantillonnage

Il est maintenant intéressant de considérer le cas général ou le signal est échantillonné a
une fréquence f.., supérieure a la fréquence de Nyquist fuyq.

Soit S, :|g(f)|2 la densité spectrale de puissance du bruit de quantification, avec ¢(f) la

transformée de Fourier du bruit de quantification V,(?). La puissance totale du bruit de

quantification se trouve dans la bande de fréquence {—%,%} , elle est égale a la va-

leur calculée en (8) :

Secn q°
PV )=|2% S,(f)df =— 16
)= [ serar =15 (16)
S’agissant d’un bruit blanc, sa densité spectrale de puissance est constante, ainsi :
2
qg 1
S = — 17
f)=73 I (17)

Le facteur de sur-échantillonnage (OSR - Over-Sampling Ratio) est défini comme le

rapport : OSR:M. La puissance totale du bruit de quantification se trouve sur la
Nyq

bande : [—%,%}, sa valeur reste identique au cas initial, ou le signal était échantil-

lonné a la fréquence fy,,. Par contre, dans un convertisseur de type sur-échantillonné, le

f Nyq f Nyq

filtre réduit a postériori la bande utile a 1’intervalle {— IR ] (cf. Figure 4). La

fonction de transfert de ce filtre est :

H(r)=1
|

_ f/\[vq . f/\[vq
272

(18)
|

La puissance du bruit de quantification dans la nouvelle bande utile est :
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f ech

P j H(F)S,( (19)
2
Soit
f;’\"yl
P, =[2 S,(f)df (20)
T2
1.e.
fqu it (] 1 f‘”ql - q2 f Nyquist q2 1
J' N S (21)
f 127/, ™ T127 1, 127 OSR

La puissance moyenne d’une smusmde est donnee par (4). Le rapport signal sur bruit,
calculé a partir de (11) devient donc :

SNR, = 6,02.N +1,76 +10.1og(OSR) (22)

Ainsi, par exemple doubler la fréquence d’échantillonnage permet d’améliorer le SNR
de 3dB ou de 0.5-bit.

(1)
1 /
9 1 P,
I > f
Jean _ M Srovquist Soch
2 2 2 2

Figure 4 : Densité spectrale de bruit pour un CAN sur-échantillonné.

Indépendamment de 1’architecture de conversion retenue, tout CAN de Nyquist peut
ainsi voir sa résolution améliorée par cette technique de sur-échantillonnage et de fil-
trage.

1.2 Criteres pour I'évaluation des performances
d’'un convertisseur

Les différents parameétres utiles définissant les performances d’un convertisseur analo-
gique-numérique sont définis dans cette partie. Ces caractéristiques ne sont pourtant pas
toujours données dans les articles présentant de nouvelles architectures de conversion.

Il existe dans la littérature une multitude de critéres pour estimer les performances d’un
convertisseur analogique-numérique. Malgré cela, seulement quelques uns sont vraiment
explicites : le SNR (Signal-to-Noise Ratio), le SFDR (Spurious-Free Dynamic Range), la
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nombre effectif de bits (ENOB — Effective Number Of Bits) et enfin la puissance
consommeée. Le nombre effectif de bits peut étre déterminé en dynamique (SNR et
SFDR) ou en statique avec I’/NL (Integral Non-Linearity) ou la DNL (Differential Non-
Linearity), cependant les mesures dynamiques permettent une meilleure précision sur
cette estimation.

1.2.1 Les parametres statiques

Pour rappel, la fonction de transfert d’un convertisseur analogique numérique idéal est
donnée Figure 3.

1.2.1.1 Erreur d’offset

Il s’agit de la différence entre la valeur nominale d’offset (I’origine de la fonction de
transfert: le point 0) et la valeur actuelle d’offset définie comme la mi-largeur de la
premieére marche de la caractéristique (cf. Figure 5), exprimée en LSB. Cette erreur
translate globalement toute la caractéristique du convertisseur et peut facilement étre
compensée par des techniques usuelles de conception.

\Y

num A

110 4

101

Caractéristique

idéale :
\ N

100 +

011

Caractéristique

010 4 s : réelle

I
Offset nominal 00 : Offset actuel

000" = . . . . —
vV

max analog

Erreur d'offset

Figure 5 : Erreur d’offset pour un CAN.

1.2.1.2 Erreur de gain

L’erreur d’offset est maintenant supposée supprimée. L’erreur de gain est définie
comme étant la différence entre la valeur nominale de gain (le point extréme de la fonc-
tion de transfert : le point d’abscisse V,,) et la valeur actuelle du gain défini comme
I’abscisse a mi-largeur de la derniére marche de la caractéristique (cf. Figure 6), expri-
mée en LSB. Cette erreur représente une différence de pente entre la fonction de trans-
fert idéale et la fonction de transfert réelle : elle affecte globalement toutes les marches
du méme pourcentage de LSB. Cette erreur peut également étre facilement compensée
par des techniques communes de conception.
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A
num A Erreur de gain

Gain
T T T }4—"!_ — o
110 4
101 4 S GRRREER :

Caractéristique
100 A ideale -
011 - —L
H \
Caractéristique

010 4 réelle
001 +
00 +b—m—v+or-r >

\ \Y

max analog

Figure 6 : Erreur de gain pour un CAN.

Une fois que ’erreur d’offset et de gain ont €té supprimées, la fonction de transfert d’un
CAN réel peut avoir ’allure présentée Figure 7. Contrairement a la Figure 3, bien que la
hauteur des marches soit toujours rigoureusement égale a /LSB, leur largeur n’est plus
constante. Deux autres parametres statiques sont maintenant définis : la DNL (Differen-
tial Non-Linearity Error) et 'INL (Integral Non-Linearity Error).

Vnum A
T -
110 4 Caractéristique
idéale
101 A \;--
100 -+
011 . .
Caractéristique
010 A ! réelle
001
000

o T T T v v

max analog

Figure 7 : Fonction de transfert d’un CAN réel.

1.2.1.3 La DNL

A partir de la fonction de transfert réelle d’un CAN, la DNL peut facilement étre déter-
minée. Elle est définie, pour chaque marche, comme étant la variation de la largeur de la
marche autour de V;gp, exprimée en pourcentage de Vysz. Une courbe de DNL peut étre
tracée en fonction des codes numériques de la sortie V,,,,. Dans la littérature, la DNL
d’un CAN peut étre aussi définie comme la valeur maximale des DNLs ainsi calculées.
Pour le cas idéal, la DNL vaut exactement zéro. Par contre, dans le cas réel, si elle ex-
céde /LSB, le convertisseur peut avoir des codes manquants, i.e. des valeurs numériques
de la sortie V,,, qui ne seront jamais effectives. Un CAN ayant une DNL de 0.5LSB si-
gnifie que la largeur de ses paliers peut varier de 0.5LSB a 1.5LSB.
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1.2.1.4L'INL

L’INL traduit la déviation des points de la fonction de transfert réelle d’une droite
idéale. Cette derniere peut étre définie de plusieurs facons : tout d’abord comme la
droite joignant les deux points extrémes de la caractéristique : (0, 000) et (Viyax, 111)
(cf. Figure 3), elle peut aussi étre définie comme la droite obtenue en minimisant
I’erreur quadratique entre les points réels de la caractéristique... C’est généralement la
premiére définition qui est la plus couramment utilisée. Comme pour la DNL, I’INL
peut étre tracée en fonction des codes numériques de la sortie V,,., et elle peut aussi
étre définie dans la littérature comme la valeur maximale des INLs ainsi calculées. Pour
le cas idéal, I’INL ainsi définie vaut exactement zéro. Le nom [Integral Non-Linearity
Error vient du fait que si la somme de toutes les DNLs comprises entre la premiere
marche a celle considérée est effectuée, I’INL de cette derniére marche est retrouvée.
Un CAN est monotonique si son erreur INL maximale n’excede pas 0.5LSB.

A partir d’une caractéristique réelle initiale de CAN, il existe aussi 1’erreur absolue de
précision qui permet d’inclure I’erreur de gain, I’erreur d’offset et I’INL. Elle est obte-
nue en calculant la valeur maximale des différences entre les abscisses des marches a
mi-largeur et les abscisses des points correspondant de la droite idéale.

1.2.2 Les parametres dynamiques

1.2.2.1Le SNR

Pour un CAN idéal, la seule erreur introduite lors de la conversion analogique-
numérique est le bruit de quantification. En effet, la tension analogique d’entrée pou-
vant prendre n’importe quelle valeur réelle dans une plage donnée est transformée en
une valeur numérique évoluant parmi un ensemble fini d’éléments. Cette imprécision
avec laquelle sont connus les échantillons est caractérisée par le rapport signal sur bruit.
La théorie associée est développée au paragraphe 1.1.2.

Dans le cas d’'un CAN réel, le SNR tient non seulement compte de ce bruit de quantifi-
cation, mais aussi du bruit apporté toutes les imperfections qu’il peut exister dans les
blocs du circuit, du bruit thermique, de la DNL, de I’INL... Aprés avoir mesuré le SNR,
le nombre effectif de bits du CAN ou ENOB (Effective Number Of Bit) est déduit a par-
tir de la relation (15):

ENOB=SNR=L.T76 (23)

D’aprés [WALD 99] (cf. Figure 8), ou I’état de I’art résumé Tableau 1, la résolution ef-
fective (ou ENOB) d’un convertisseur est souvent inférieure de 7,5 a 2-bits par rapport a
la résolution théorique N annoncée.
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Figure 8 : Nombre effectif de bits de CANs récents obtenus a partir du SNR, d’aprés [WALD 99].

Dans le cas d’un CAN de Nyquist, I’estimation du SNR se fait, en simulation électrique
ou en test sur puce, de la méme manicre : une fréquence d’échantillonnage /.., est fixée,
puis une sinusoide pure de fréquence donnée f est introduite en entrée du circuit (devant
respecter le théoreme de Shannon). Une FFT (cf paragraphe 2.2.1) est effectuée sur la
suite d’échantillons numériques en sortiec du CAN. Le SNR est calculé en réalisant le
rapport de I’amplitude du fondamental (la fréquence f) avec 1’intégrale sur la bande utile

[_@
2

fonction de la fréquence f d’entrée, f.., étant prise comme paramétre. Le SNR est cons-
tant pour les fréquences basses puis décroit lorsque la fréquence augmente. La valeur de
la fréquence f pour laquelle le SNR a diminué¢ de 3dB se nomme la bande passante du
convertisseur ou ERBW (Effective Resolution Bandwith), cette valeur est trés impor-
tante puisqu’elle indique la bande de fréquence sur laquelle le convertisseur doit étre

f ech

,—f ;’h} de la densité spectrale de bruit. Par la suite, le SNR peut étre tracé en

utilisé. Si ERBW > , il s’agit d’un convertisseur de Nyquist.

Le SNR ainsi défini est souvent appelé Signal to Noise plus Total Harmonic Distortion,
en effet, il prend non seulement en compte le bruit mais également la distorsion harmo-
nique. Le calcul du SNR vu précédemment doit étre fait avec précautions : un autre pa-
rametre non vu jusqu’ici joue un rodle trés important : c’est I’amplitude V;, de la sinu-
soide en entrée. En effet, plus I’amplitude augmente et plus le SNR augmente. Il est
logique de se demander quelle est la valeur de cette derni¢re a prendre pour estimer le
SNR et donc ’ENOB. La formule (15) est calculée théoriquement pour V;, maximal i.e.
quand toute la dynamique d’entrée AV;, est balayée, cependant, dans la pratique, une
telle amplitude met en valeur la distorsion, il arrive donc par cette méthode, que le SNR
et donc ’ENOB soient estimés plus faible qu’ils ne sont en réalité. Pour éviter cela, la
méthode suivante est généralement employée : f étant fixée, le SNR est tracé en fonction
de I’amplitude d’entrée V;,. Pour un CAN idéal, le résultat est une droite croissante (cf.
Figure 9). Pour un CAN réel, deux effets interviennent : pour les amplitudes faibles, la
courbe obtenue a partir des points expérimentaux est globalement décalée vers le bas
(ceci est du a la DNL), et pour les amplitudes fortes, la courbe décroit en raison de
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I’augmentation de la distorsion harmonique. La valeur du SNR est estimée a la pleine
dynamique en interpolant le segment de droite des basses amplitudes pour toute la dy-
namique du signal d’entrée (cf. Figure 9), ’ENOB est alors déduit par la relation (23).

ENOB A SNRdBA

- 80

1/
L 60
x4

- 40

12
SNR

ADC idéal

> Vin/AVin

-80 -60 -40 -20 0

Figure 9 : SNR en fonction de I’amplitude de la sinusoide pure en entrée.

1.2.2.2Le SFDR

La mise en ceuvre de la mesure du SFDR (Spurious Free Dynamic Range) est identique
a celle de la mesure du SNR, le rapport entre le fondamental et le premier harmonique

272
bits du CAN est calculable par la relation:

sur la bande de fréquence utile [ Joor Je Ch} est alors effectué. Le nombre effectif de

SFDR,,

N . = 24
eff (SFDR) 6,02 (24)

D’aprés [WALD 99] (cf. Figure 10), dans la pratique, la résolution effective Nejsrpr) €st
plus proche de la résolution théorique N que I’estimation par la méthode utilisant le
SNR. Ce parameétre est cependant tres peu utilisé.
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Figure 10 : Nombre effectif de bits de CANs récents déterminés a partir du SFDR, d’aprés [WALD
99].
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1.2.3 Le Facteur de Mérite

Tous les parametres décrits précédemment permettent de caractériser une convertisseur
analogique-numérique. Cependant, afin de comparer les convertisseurs entre eux, un cri-
tere plus général, calculé a partir des paramétres généraux, est communément adopté : le
Facteur de Mérite (FoM - Figure of Merit). Sa définition générale est donnée dans
[WALD 99] :

2ENOE » ERBW
FoM = 7 (25)

Le nombre effectif de bits ENOB (Effective Number of Bits) est calculé a partir du SNR
a faible fréquence pour le signal d’entrée par la relation (23). La bande effective du
convertisseur ERBW (en Hz) est définie auparavant, et P, est la puissance moyenne to-
tale consommée du convertisseur (en W).

D’autres définitions du Facteur de Mérite peuvent étre trouvées dans la littérature, mais
elles sont toutes assez équivalentes. La surface S du cceur du circuit (en m?) peut égale-
ment étre intégrée dans le Facteur de Mérite de la maniére suivante :

2ENOB 5 ERBW
FoM = (26)
P.S

1.3 Les architectures de conversion

Seules les architectures classiques de conversion sont présentées dans cette partie. Leurs
principes sont brievement exposés. Des informations supplémentaires peuvent étre trou-
vées pour chacune d’elles dans [JES 01], [JOH 96], [BAI 96]... Deux grandes familles
de convertisseurs cohabitent. Tout d’abord, il existe les convertisseurs de Nyquist pour
lesquels un échantillon numérique en sortie correspond a un échantillon analogique en
entrée. Afin de relacher les contraintes sur le filtre anti-repliement en entrée, ces CANs
sont souvent sur-échantillonnés d’un facteur inférieur a dix. Il existe également les
convertisseurs sur-échantillonnés ou la fréquence d’échantillonnage est bien supérieure
a la fréquence de Nyquist et pour lesquels la résolution est améliorée par une décimation
a postériori.

1.3.1 Les convertisseurs de Nyquist

1.3.1.1 CAN a rampe

C’est une approche commune pour la conversion haute résolution de signaux lents. Le
schéma ¢lectrique du CAN a intégration double est donné Figure 11. La conversion d’un
¢chantillon s’effectue en deux phases :
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Lors de la phase I de la conversion, de durée 7, le compteur évolue pendant 2V coups
d’horloge :

T, :2N'Tclk 27)
Pendant cette durée, D’interrupteur @; est reli€¢ a —V,,u0g. Ailnsi, la sortie V. de
I’intégrateur est une rampe de pente fixe. A la fin de la phase I, le potentiel V, vaut:

_ Vanalog ]—1
Ve=——-— (28)
T R.C,

@

R

D, 0,
1
-V 10_. \(I)l A Al,\

analog

V —e
ref Bloc

numérique
de controle

> by,

Compteur

A

3 b,

Figure 11 : Schéma bloc d’un CAN a rampe.

La phase II a une durée variable 7,, dépendant de la tension d’entrée a convertir Vyaiog
(cf. Figure 12). Au début de cette phase, le compteur est initialis¢é a zéro et @; est
connecté a V.. La pente de la tension ¥, est donc décroissante et constante. Parall¢le-
ment, le compteur est incrémenté a chaque coup d’horloge, jusqu’a ce que la sortie du
comparateur bascule a zéro, i.e. lorsque V, devient négative. A cet instant, la valeur du
compteur est égale a la valeur numérique de I’échantillon d’entrée.

En effet, la durée vaut :
T, =T, by, 2" 4.4, 2+D,) (29)

Le potentiel V, lors de la phase I vaut :
Vv (t)z Vanalog Ti + - Vre/(t _T; )
’ R, .C, R, .C
Or V. (T1 +T, ): 0, compte tenu des relations (27), (29) et (30), une relation équivalente
a (3) est trouvée :

(30)

Vre'
_ref N-1
i =¥ by 2"+ b, 2+b,] (31)
V.
A
1
Phase I : Phase Il
1
1
1
1
1
i
1
< ~ Sy femps
T, T,

Figure 12 : Différentes phases d’un CAN a intégration.

Emmanuel Allier / INPG / Laboratoire TIMA / groupe « Concurrent Integrated Systems » 37



Chapitre 1 : La conversion analogique numérique

La conversion est indépendante de la constante de temps de I’intégrateur, elle est néan-
moins tres lente. L’utilisation de ces convertisseurs est par conséquent limitée a de
I’instrumentation pour des applications faible-vitesse.

1.3.1.2 CAN de poursuite

Ce convertisseur (cf. Figure 13) est composé d’un Echantillonneur-Bloqueur (E/B ou
S/H - Sample-and-Hold), d’un comparateur, d’un compteur/décompteur et d’un Conver-
tisseur Numérique-Analogique (CNA). Lorsqu’un échantillon est capturé par I’E/B, la
valeur numérique précédente, mémorisée dans le compteur, est incrémentée respective-
ment décrémentée tant que la sortie du compteur vaut ‘7’ respectivement ‘0’. Ce conver-
tisseur est simple mais trés lent puisqu’entre deux échantillons successifs, le compteur
peut balayer les 2" valeurs possibles, i.e. 2" cycles de conversion sont nécessaires. La
période de I’horloge commandant I’E/B doit donc étre 2" fois plus grande que la période
de I’horloge commandant le compteur/décompteur. De plus, de part le principe de la
conversion, si ’entrée Vna0, €st constante, la sortie oscille en permanence entre deux
valeurs numériques consécutives, comme c’est le cas en modulation A (cf. paragraphe
3.4.2).

o—>» E/B

analog

A 4
+

Compteur/décompteur :>Vnum

Vr »{ -
<

CNA

Figure 13 : Schéma bloc d’un CAN de poursuite.

Bien que ce type d’architectures soit trés simple, ces CANs sont assez limités et donc
rares. Un exemple récent est néanmoins présenté dans [ROM 01].

1.3.1.3 CAN a Approximations Successives (CAS)

1.3.1.3.1 Structure de base

C’est le convertisseur le plus populaire pour sa simplicité et son efficacité. 11 détermine
les bits un a un, du MSB au LSB, en procédant par dichotomies selon 1’algorithme pré-
senté Figure 18a. Il est composé d’un échantillonneur-bloqueur, d’un comparateur, d’un
registre a approximations successives et d’un convertisseur numérique-analogique (cf.
Figure 14). Si N est la résolution du CAN, N cycles de conversion sont nécessaires afin
d’obtenir la valeur numérique V,,,, de sortie.
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AV

- L

Registre a approximations :> \Y
successives um

" <

CNA

analog

Figure 14 : Schéma bloc d’un CAN a Approximations Successives.

Ce genre de convertisseurs est trés utilisé pour les applications a vitesse moyenne et ré-
solution moyenne. Plusieurs travaux ont été publiés récemment concernant ces CANSs :
[MORT 00], [PRO 01], [KUT 02], [LIN 03]...

1.3.1.3.2 Convertisseur a redistribution de charges

Ce type de convertisseurs est une implémentation trés intéressante de la conversion a
approximations successives puisqu’elle permet de limiter fortement le matériel mis en
ceuvre. L’idée de base est 'utilisation d’un réseau de capacités de valeurs pondérées,
d’un comparateur, et d’un bloc numérique effectuant 1’algorithme dichotomique. La
fonction d’échantillonnage blocage est directement réalisée par le réseau de capacités,
ainsi un E/B n’est pas nécessaire. Le schéma de base de ce genre de convertisseurs est
donné Figure 15.

Vers bloc
numérique

<
Vana]og * b Vref

Figure 15 : Schéma d’un CAN a redistribution de charges.

Le principe de fonctionnement est le suivant (cf. Figure 16) :

Etape 1 : Echantillonnage de Viyaiog

@, est fermé sur la tension a convertir, tandis que @, maintient la tension d’entrée du
comparateur nulle V,="0". Ainsi toutes les capacités sont chargées entre la masse et V,.
nalog- La charge totale accumulée vaut :

0, =2.CV

analog (32)
Etape 2 : Systéme isolé

@, est ouvert. L’ensemble des armatures supérieures des capacités et le nceud d’entrée
du comparateur forment un systéme isolé : il y a conservation de la charge. Toutes les
armatures inférieures des capacités sont basculées sur la masse. La charge totale de-
vient :
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Q,=2CF, (33)

De (32) et (33), il vient: V_=-V, A la fin de cette étape, @; bascule sur la tension

analog *

de référence V..

Etape 3 : Evaluation successive des bits
Le bit de MSB by.; est positionné a ‘/’, et les autres a ‘0’. La capacité¢ C est chargée a
Vies, la charge du systeme vaut donc :

o,=cly,,-v.)-cr, (34)

d’ou, par conservation de la charge :

I/ref
Vx = _Vanalog + T (35)

Si V. >0, alors by, ='0', sinon by.;="1". Ainsi C est chargée par b, .V, , et le bit by.,

est évalué de la méme fagon : il est positionné a ‘7’ et tous les bits de poids inférieur
sont positionnés a ‘0’...
L’évaluation des bits se fait donc un par un, du MSB au LSB. En fin de conversion, la
tension de sortie V s’exprime par :

bN 2 bl bO

Vre/' _
V.=-F +——1 by, + 5 ...+2N_2 +2N_1

(36)

.......... Vers bloc
C2 cRN ! numérique
4 4|9
T
Vgnd
Vana]og '_Vref
Etape 2 e V. >
. Vers bloc
C C/2 C/2N1 C/2N-1 ) ¢ Comparateur numérique
prm— = prm— = 2
o S =
Vo nd
A4 44 A 3
y T
gnd
v eV,

Vers bloc

Ccr2 C/2N-1 numérique
3] 2 Jﬂ =
o =)

Vgnd
S
A — Vref

analog

Figure 16 : Fonctionnement d’un CAN a redistribution de charges.
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Tres récemment, deux CANs a redistribution de charges trés similaires ont été publiés
(cf. Tableau 1) : [SAU 02], [SCO 02a] et [SCO 02b]. Ils mettent en ceuvre un matériel
minime et leur conception a abouti a des consommations électriques trés faibles : de
I’ordre de quelque dizaines de microwatts pour une résolution de 8-bits et une vitesse de
quelque dizaines de kilo-Hertz. Ces CANs, qualifiés d’ultra low power ADCs sont utili-
sés pour des applications de type Objets Communicants alimentés par batteries ou télé-
alimentés [WARN 01].

1.3.1.4 CAN algorithmique

Ce convertisseur procede de la méme maniere qu’un CAN a Approximations Successi-
ves. La différence est la suivante : pour un CAS, le signal analogique est comparé avec
des références de tension divisées a chaque cycle de conversion, alors que pour le CAN
algorithmique, les références restent identiques et ’erreur est multipliée par deux a cha-
que cycle d’horloge. Le schéma bloc du convertisseur est donné Figure 17 et son algo-
rithme de conversion Figure 18b.

AV/2 —>|_

Registre a :> v
v —o v décalage num
analog E/B diff o NEJ

>

AV/2

*2 |«— E/B
- ——o gnd

Figure 17 : Schéma bloc d’un CAN algorithmique.

V=AV/2,i=0 ‘

‘ Sample V

Y i=0 ‘

analog’ =

Sample V

analog >

‘ V, <= VA2 ‘ ‘ V, <= V-AV/2? ‘

I |
v

oui

Figure 18 : Algorithmes de conversion pour le CAN a Approximations Successives (a) et le CAN
algorithmique (b).
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Un exemple d’implémentation de ce CAN en mode courant est donné Figure 19. Al est
la dynamique maximale d’entrée du convertisseur, /;, le courant a convertir. Lors de
I’évaluation du bit de MSB, les interrupteurs S;, S», S; et S, sont dans la position indi-
quée sur la figure. Le courant d’entrée /;, est comparé a la moitié¢ de A4/, par les copies
Leomp €t Lrep. S1 1comp st inférieur a I, la sortie du comparateur vaut ‘0’ et S2 est ouvert,
Ivq est nul. Par conséquent, le courant de résidu /.54, vaut le double de /;,. Ce courant
est mémorisé dans la mémoire A. Si Ic,m, est supérieur a /.., la sortie du comparateur
vaut ‘7’ et S2 est fermé, I..sq, est le double de [;,, auquel le courant /., i.e. le courant
Al est soustrait. Pour 1’évaluation des bits suivants, les interrupteurs S;, S», S; et Sy
changent d’état. Le courant /.., précédemment mémorisé dans A est comparé a la réfé-
rence Al. L’évaluation se fait comme dans le cas précédent ou maintenant la mémoire A
est remplacée par B. Les autres bits sont évalués les uns apres les autres, I’interrupteur
S, est fixe et les mémoires A et B sont permutées a chaque cycle. Un autre convertisseur
algorithmique récent est donné¢ dans [BLEC 00].

residu

I l S, S4
eval
3
SZ
Mémoire Mémoire
y de de
. . courant A courant B
Registre a

décalage

I

num

Figure 19 : Exemple de CAN algorithmique en mode courant.

1.3.1.5 CAN Flash

C’est I’approche la plus simple pour réaliser une conversion analogique numérique ex-
trémement rapide. Le signal d’entrée est directement comparé a 2"-1 références, puis le
code thermomeétre obtenu en sortie des comparateurs est transformé en code binaire na-
turel. Un tel convertisseur est composé de 2"-1 comparateurs, 2" résistances et d’un en-
codeur tels que présentés Figure 20. C’est le fait que tous les comparateurs soient en pa-
ralléle qui assure la rapidité de la conversion.

L’encodeur est généralement composé de deux parties distinctes, tout d’abord un enco-
deur thermomeétre vers / parmi N, puis un encodeur / parmi N vers binaire naturel. Le
premier étage est destiné a détecter distinctement la frontiére entre les ‘7’ et les ‘0’ du
code thermométre en s’affranchissant d’éventuelles erreurs dans ce code dues au bruit, a
la métastablité... (bubble errors).

Ce dispositif comporte par contre de nombreux inconvénients : le grand nombre de
comparateurs connectés au nceud d’entrée Vinaoe implique une trés grande capacité
d’entrée. Celle-ci limite la vitesse de fonctionnement et nécessite la présence de buffers
pour le signal d’entrée, ce qui augmente considérablement la consommation. De plus, le
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matériel mis en ceuvre pour la partie analogique engendre une grande surface de sili-
cium et une consommation trés importante.

Les convertisseurs Flash ont fait ’objet de quelques publications récemment : [DON
02], [MEHR 99], [SCHO 00], [SCHO 02], [TSU 98] et sont utilisés pour les applica-
tions faible résolution (6 a 8-bits) et trés forte vitesse.

max

+
Vref(ZN- 1)

R — -

\Y

ref(2-2)

: Encodeur
R ? $ Vnum

VrefZ
R/2
\Y

analog

A%

min

Figure 20 : Schéma bloc d’un CAN Flash.

1.3.1.6 CAN Semi-Flash

Pour réaliser un CAN de N-bits, deux CAN identiques de N/2-bits, ainsi qu’un conver-
tisseur numérique analogique (CNA) de N/2-bits peuvent étre utilisés. Le schéma est
donné Figure 21 dans le cas d’un convertisseur 8-bits. Le premier CAN permet
d’obtenir les N/2-bits de poids forts, puis I’erreur de conversion est amplifiée et conver-
tie par le deuxieme CAN afin d’obtenir les N/2-bits de poids faible.

+
i CAN | oNa < CAN 4 bits LSB
7l 4 bits 4bits | - ‘A‘ 4bits [0

4 bits MSB

Figure 21 : Schéma bloc d’un CAN semi-Flash.

Cette structure utilise non seulement des ¢léments plus simples que son homologue mo-
no-résolution, mais elle permet €¢galement de réduire considérablement la consomma-
tion. En effet, si un convertisseur Flash classique de §-bits est considéé, 255 compara-
teurs sont nécessaires, alors que la structure Semi-Flash en nécessite deux fois 63, soit
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126. La consommation du montage est donc approximativement divisée par deux. Ce-
pendant, puisqu’il existe maintenant deux convertisseurs en série, le temps de conver-
sion est dorénavant multiplié par deux. De plus, bien que la complexité soit de N/2-bits
pour les CANs et le CNA, leur précision doit toujours étre de N-bits.

1.3.1.7 CAN pipeliné

La structure présentée Figure 21 comporte deux étages, elle peut étre généralisée, pour
un CAN N-bits, a N étages de /-bit en série. Dans ce cas, la lenteur du montage est alors
trés génante, c’est pourquoi, il existe des montages utilisant un pipeline analogique (cf.
Figure 22).

Dans ce dernier cas, le bloc /-bit est trés simple a réaliser (cf. Figure 23) puisque le
CAN se limite a un simple comparateur et le CNA a un interrupteur. Le principe de ce
convertisseur est tout a fait identique a celui du CAN algorithmique (cf. Figure 17 et
Figure 18b) si ce n’est que dans ce cas, la structure n’est pas rebouclée, mais tout le ma-
tériel est dupliqué pour chaque bit.

(- I > by
Quat
Dy
(]
on
> b
= T [ > On-2
20;3 Q2 Qna2
': Dy Do
- 1
Ei I T
2 I I I > b
Qi Q Q
D, D, D,
LT .
v, bloc bloc »———— __y bloc bloc
> 1bit > bt 1 bit 1 bit

Figure 22 : Schéma bloc d’un CAN pipeliné.

i—» E/B

A4

AV/2 R
gnd ’_\_>Q_> *) _>Vi+1
+

Figure 23 : Schéma d’un bloc de conversion I-bit.

Les CANs de deux jusqu’a N étages sont trés répandus dans la littérature. La plupart du
temps, ces convertisseurs contiennent un €tage de correction numérique, afin de relacher
les contraintes de conception au niveau des parties analogiques. Cette technique de
conversion est I’'une des plus populaire actuellement: [CHEN 01], [CHU 02], [JAM 02],
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[KAV 02], [KIM 02], [KUD 01], [KUL 02], [LOL 02], [MARB 02], [MEHR 01],
[MING 01], [MIN 03], [MIY 02], [MIY 03], [MORE 00], [MUR 03], [OPR 00], [PAN
00], [PARK 01], [POU 02], [POU 03], [SHI 01], [SUB 02], [SUM 01], [TAFT 01],
[THO 01], [TUI 02], [WADA 02], [WALT 01], [WAN 00], [YANG 01], [YOO 03]...
Ce type de CANs est de plus une solution trés intéressante, en concurrence avec les
CANSs XA (cf. paragraphe 1.3.2), pour les applications radiofréquence [LOUM 02].

1.3.1.8 CAN a interpolation

Il s’agit d’une structure Flash modifiée selon le principe présenté Figure 24. Les compa-
rateurs de la structure Flash initiale sont remplacés par des amplificateurs linéaires pres
de la tension de seuil des latches (V;,/2) mais pouvant saturer au-dela. Dans ce cas, un
nombre limité d’amplificateurs, coliteux en surface et en consommation sont nécessai-
res. Les références intermédiaires sont obtenues par interpolations a 1’aide de simples
ponts diviseurs de tensions. L’évolution des différents potentiels de référence est indi-
quée Figure 25. Cependant le nombre de comparateurs latchés reste identique au nombre
de comparateurs de la structure Flash équivalente. La seule différence c’est que les
comparateurs latchés comparent 1’entrée par rapport a V,,/2 alors que les comparateurs
d’un CAN Flash la comparent avec une tension de référence. Ainsi, les imperfections en
gain et offset des préamplificateurs de la structure Interpolating se traduit par des er-
reurs INL plutét que DNL [SONG 00]. Par exemple en mode courant, la précision de
I’interpolation des références est limitée par la précision des miroirs. Actuellement, en
soignant la conception, des résolutions de /0-bits sont accessibles.

\Y

max

R/2 Amplificateurs

Comparateurs

Encodeur {‘> Vium

R/2 T Vanalog

min

Figure 24 : Schéma bloc d’un CAN Flash a interpolation.
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dd

V2

analog

min refl Vret2 VreB Vmax

Figure 25 : Potentiels de référence d’un CAN a interpolation 3-bits.

1.3.1.9 CAN a repliement

Le principe de base de ce genre de convertisseurs vient du fait que pour un CAN Flash,
si le signal d’entrée Vna0q @ convertir est proche de la référence V,.p, seuls les compara-
teurs proches de cette tension de référence sont utiles pour 1’estimation de la valeur nu-
mérique de I’échantillon. Dans un CAN a repliement (cf. Figure 26), les sorties des am-
plificateurs sont combinées de maniére a ce que seulement les comparateurs ayant leur
tension de référence proche de V04 soient utilisés.

CAN b,
—— MSB
2 bit
11s I b2
aemeploc | Ve ]
—— Latch

4
repliement

— 3™ bloc V3 Latch
repliement —> b1

Partie
\%
cme
=
repliement

numérique
1¢"bloc M
—— . Latch
repliement

Comparateurs

analog

Figure 26 : Schéma bloc d’un CAN 4-bits a repliement.

Pour un CAN a repliement, deux parameétres sont distinguables : le nombre de blocs de
repliement NF (pour le CAN 4-bits donné Figure 26, NF=4), et le taux de repliement
FR (pour le CAN 4-bits donné Figure 26, FR=4 — cf. Figure 29). Pour ce genre de
CANs, il y a autant de comparateurs que de blocs de repliement, soit NF, alors que pour
un CAN Flash, il en faudrait NFxFR. Il en résulte une diminution du matériel, donc de
la surface et de la consommation électrique.
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num

LT freresmesenseins

Fonction de transfert
d'un CAN Flash

ig

Fonction de transfert
<«—— des bits de LSB d'un
CAN a repliement
0000 >V,
Vv

analog
\Y

min max

Figure 27 : Fonction de transfert des bits de LSB du CAN a repliement donné Figure 26, et du
CAN Flash équivalent.

Pour un CAN a repliement, la méme séquence de LSB apparait périodiquement lorsque
la dynamique d’entrée de Vuao €st balayée. Dans le cadre du CAN 4-bits donné Figure
26, la fonction de transfert des bits V;, V5, V3, et V, est donnée Figure 27, et comparée a
un celle d’un CAN Flash équivalent. Cela nécessite donc la présence d’un autre bloc de
conversion afin de coder ces séquences : le CAN MSB (cf. Figure 26). Généralement ce
CAN de MSB n’existe pas physiquement car les bits de MSB peuvent étre directement
déduits des blocs de repliement du CAN de LSB, en combinant judicieusement certains
signaux intermédiaires. Les structures a interpolation et semi-flash sont trés semblables
du fait que les LSB et MSB sont trouvés indépendamment. Cependant la structure a in-
terpolation est plus rapide car les bits sont déterminés en paralléle.

Vdd Vdd

Figure 28 : Schéma électrique d’un bloc de repliement.

\

Les blocs de repliement sont le plus souvent réalisés a partir de paires différentielles
MOS dont une entrée est connectée a un potentiel de référence V.. et I’autre au signal
d’entrée Vg, avec les sorties combinées de la maniére présentée Figure 28. L’allure
des potentiels V;, V), Viet V, est donnée Figure 29. 11 est clair que plus le facteur de re-
pliement est important, et plus le gain des blocs de repliement doit étre grand, a dyna-
mique d’entrée constante. Lorsqu’une tension sinusoidale grand-signal est appliquée a
un bloc de repliement, le signal de sortie a une fréquence égale a celle du signal d’entrée
multipliée par le facteur NF. De plus, la nécessité d’avoir un grand gain en petit-signal
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pour les blocs de repliement limite la bande passante. Tout ceci limite les performances
dynamiques des CANs a repliement, ainsi le taux de repliement NF n’excéde le plus
souvent pas huit.

Quelques convertisseurs ont été publié¢ selon cette technique : [GEE 01], [SONG 00],
[UYT 02], [UYT 03]

dd

A

'Vanalog

T T T T T
V, 4AV/16 8.AV/16 12AV/16  16AV/16 Vm“

0 T T T T T

\% 3.AV/16 7AV/16 1LAV/16  15AV/16
min max

£V,

0 — T T T T
Vi 2AV/16 6.AV/16 10.AV/16 14AV/16

analog

V24

T analog

T T T T
V_. AV/16 5.AV/16 9.AV/16 13.AV/16

min max

Figure 29 : Fonction de transfert des bocs de repliement du CAN de la Figure 26.

1.3.1.10 CAN a repliement et interpolation

Cette famille de convertisseurs combine les deux techniques précédentes, afin de mini-
miser encore le matériel nécessaire et donc la consommation du circuit. Le nombre de
blocs de repliement peut étre réduit en utilisant la méthode de I’interpolation décrite
précédemment. L’allure des potentiels V;, V>, V3 et V, est la méme que celle donnée
Figure 29, le potentiel Vs est facile a obtenir puisqu’il s’agit du complémentaire de V.

Peu de convertisseurs ont été publiés récemment selon cette approche : [AN 00],
[CHOE 01]
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CAN > b,
—— MSB
2 bits > b2

2¢™¢ bloc
repliement

Partie !
numérique

1¢"bloc
repliement

Comparateurs

analog

Figure 30 : Schéma électrique d’un bloc de repliement et interpolation.

1.3.2 Les convertisseurs sur-échantillonnés ou ZA

Quel que soit le mode de conversion analogique-numérique, le fait de sur-échantillonner
le signal d’entrée au-dela de la fréquence de Nyquist fy,,, puis de filtrer la sortie numé-
rique en ne conservant que la bande utile du signal, permet d’augmenter le rapport si-
gnal sur bruit (cf. Figure 4). La théorie associée a cette technique a ét¢ démontrée au pa-
ragraphe 1.1.2.2. La relation générale du rapport signal sur bruit d’'un CAN sur-
¢chantillonné est donnée en (22). Elle dépend de la résolution matérielle N du convertis-
seur et du facteur de sur-échantillonnage OSR. Plus le facteur OSR est grand et plus le
nombre effectif de bits du convertisseur augmente, a résolution matérielle N du circuit
fixe. Il est ainsi possible d’améliorer la résolution effective de n’importe quel type de
convertisseurs par ce principe. L’autre avantage de cette méthode est que les contraintes
sur le filtre anti-repliement en entrée du convertisseur sont moins strictes, puisque tra-
vaillant a haute fréquence, les réplications de spectres sont repoussées plus loin.

Cette technique de sur-échantillonnage et de filtrage est cependant vite limitée car la
fréquence d’échantillonnage f.., ne peut physiquement étre augmentée indéfiniment.
Ainsi une résolution plus poussée ne peut étre obtenue que par une autre technique : la
conversion XA. Cette méthode consiste a mettre en forme le bruit de quantification afin
de réduire son énergie dans la bande utile du signal. Le schéma général d’un tel conver-
tisseur est donné¢ Figure 31. Le signal d’entrée est toujours échantillonné a une fré-
quence f..; bien supérieure a la fréquence de Nyquist. Le modulateur XA a pour rdle de
mettre en forme le bruit, sa résolution matérielle est de N-bits. Enfin, le filtre décima-
teur a pour but de filtrer le bruit hors de la bande utile du signal et de se ramener a la
fréquence de Nyquist.

Le montage de base d’un CAN XA est présenté Figure 33. Ce montage est dit modula-
teur /-bit d’ordre 7 car I’intégrale du signal est considérée, et que la quantification, i.e.
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la résolution matérielle N du modulateur, se fait sur /-bit. Ce genre de convertisseurs
peut étre généralisé tel qu’indiqué Figure 32, avec une fonction de transfert H(p) beau-
coup plus complexe qu’un simple intégrateur, et un modulateur codé sur N-bits.

Sur-échantillonnage , Echantillonnage & Nyquist
Modulateur : -« Filtre
Vinl® ZAN-bit | pipjr + | décimateur Voul)
: ENOB-bit
fech>fNyq : fNyq

Figure 31 : Schéma bloc général d’un convertisseur analogique-numérique XA.

v, —> SH | H(z) > CAN > V. (1)

V(1) CNA

Figure 32 : Schéma général d’un convertisseurXA.

Le cas le plus commun est cependant 1’intégrateur d’ordre 1, avec modulateur /-bit. Sur
le montage présenté Figure 33, le CAN se limite alors @ un comparateur et la CNA n’est
plus nécessaire. En sortie du modulateur un bit stream (suite de ‘0’ et de ‘7’ — cf. Figure
67) est obtenu a la fréquence f.., la fréquence d’échantillonnage, qui doit étre traité par
un filtre décimateur afin d’obtenir tous les bits de résolution effective et se ramener a la
fréquence de Nyquist fuyq.

CAN -
1 bit > Vol
B(z) (@)
+
+ + +
V.2 Z! )5—0—) V@
V.2
(®)

Figure 33 : Modélisation en Z du convertisseur XA (a), et modélisation du bruit (b).

Un modulateur d’ordre 1 est donné Figure 33a, I’intégrateur a pour fonction de transfert
enZ:
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H(z)= (37)

-z

Le CAN peut étre modélis¢é comme un additionneur de bruit blanc gaussien B(z) non
corrélé avec le signal d’entrée Vy,(z) (cf. Figure 33b).

DSP

Filtre passe-bas

DSP bruit

ﬁch
2

ﬁqu ﬁch
2 2

S
2
Figure 34 : Effet du sur-échantillonnage et de la mise en forme sur la DSP de bruit.

Deux fonctions de transfert peuvent étre déterminées, car deux entrées indépendantes
Vin(z) et B(z) sont maintenant disponibles : une premiére pour le signal de sortie :

_Voul2)
H,(z)= V(0 (38)
et ’autre pour le bruit de quantification :
1,(2)= Vgéz)) (39)
Avec le formalisme des transformées en z :
H, (z): z™! (40)
et
Hy(z)=1-z" (41)
D’ou :
Vo (z) = Z_I.Vin (z) + (1 —z )B(z) (42)

Le signal de sortie est la somme du signal d’entrée (simplement décalé¢ d’une période
d’échantillonnage) et du bruit de quantification mis en forme par Hz(z). De plus :

|, (2] =-2z7|= l—exp(— 2 jﬂLJ - 2.sin(ij (43)
f‘ech ech
La puissance du bruit de quantification est:
ech
= {2 | sa(nar (44)
2

avec Sp la densité spectrale constante du bruit de quantification donnée par (17). Soit
dans la bande utilisée (cf. Figure 34):
Srvg

By =] |H () S, s (45)

C'est-a-dire :
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P=Si(f \HB jdf—lzf j sin (ﬁh If (46)

Apres calculs :
SNRu=6,02N+1,76-5,17+30.0g(OSR) (47)

De méme, pour un modulateur d’ordre 2, la relation du SNR peut étre redéterminée. La
fonction de transfert du traitement dans la boucle de conversion est la suivante:

H(z)=—— (48)

(1 -z )2
Le rapport signal sur bruit devient :
SNRus=6,02N+1,76-12,29+50./0g(OSR) (49)

En généralisant le convertisseur a un quantificateur de N-bits, un modulateur d’ordre &
et un facteur de sur-échantillonnage OSR, des calculs similaires donnent [BAI 96]:

SNR,, = 10.10g{3 2k 1 - IOSRZ"”} (50)
7Z'

D’apres ces ¢études, plus I’ordre du modulateur XA est élevé, et meilleur peut étre le
SNR. Le probléme majeur lors de la conception de tels convertisseurs est que dés qu’un
ordre élevé est visé (au dela de deux), il se pose des problémes de stabilité. En effet, le
quantificateur est un ¢lément non-linéaire dont la modélisation telle que celle présentée
Figure 33b n’est plus assez précise. En pratique, plus 1’ordre augmente et plus la dyna-
mique du signal analogique d’entrée doit diminuer afin de conserver la stabilité, par
contre ceci se fait au détriment du SNR [AND 97].

La conception d’un tel convertisseur analogique-numérique est trés compliquée puisque
pour atteindre le SNR désiré, trois parameétres distincts sont a considérer: le facteur de
sur-échantillonnage OSR, I’ordre du modulateur, et le nombre de bits du modulateur.

De 2000 a 2003, de nombreux CANs XA ont été publiés, concernant différentes implé-
mentations a temps discret et temps continu : [ABOU 02], [BURG 01], [CHEN 03],
[DEZ 03], [GER 01], [GUL 01], [JIA 02], [KAP 02], [KES 01], [MORI 00], [OLI 01],
[REU 02], [SALO 02], [TAB 03], [UENO 01], [vVEL 03], [VVEL 02]... C’est de plus,
avec les convertisseurs pipelinés, la famille de CANs la plus utilisée pour les applica-
tions de radiocommunications (GSM, UMTS, WCDMA, GPRS...) [LOUM 02].

1.4 Etat de l'art sur les convertisseurs

Un grand nombre de publications récentes de 2000 a 2003 issues de revues (/EEE, Klu-
wer ou Elsevier) et d’actes de conférences (ISCAS, ISSCC, ESSCIRC...) ont été utilisées
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afin d’estimer les Facteurs de Mérite atteints de nos jours. Cet état de 1’art regroupe de
plus tout type d’architectures (CANs de Nyquist et CANs sur-échantillonnés) et tout
type d’applications (faible consommation, forte vitesse, haute résolution...).

Les différents paramétres pour le calcul du Facteur de Mérite ne sont pas toujours don-
nés dans les publications, il manque le plus souvent la bande passante effective ERBW.
Bien qu’en théorie, la conception d’un CAN de Nyquist doit, par définition, assurer la
résolution annoncée par le convertisseur sur toute la bande passante du signal analogi-
que, en pratique la bande ERBW peut étre trés inférieure. Ainsi, dans les publications
ou le parametre ERBW n’est pas donné, la valeur de la fréquence de Nyquist a été utili-
sée, ce qui conduit a des valeurs optimistes pour les Facteurs de Mérite.

Les références de chaque convertisseur, ainsi que ses différents paramétres sont rassem-
blés Tableau 1. Les caractéristiques suivantes sont résumées: la technologie L, (lar-
geur minimale des transistors), la tension d’alimentation V,, la résolution théorique an-
noncée, la résolution effective ENOB en statique (donnée dans les articles ou calculée a
partir du SNR pour des faibles fréquences d’entrées), la fréquence de fonctionnement du
CAN (en nombre d’échantillons par seconde), la bande passante du signal d’entrée, la
bande passante effective du convertisseur ERBW, la surface S du cceur du circuit, la
puissance moyenne P,, du CAN, le Facteur de Mérite réel ou estimé¢ donné en (26) selon
si tous les parametres sont disponibles ou non, le Facteur de Mérite simple donnée en
(25), le type de CAN, et enfin le style de conception adopté pour la partie analogique
(V' : mode tension ou /: mode courant). Dans le Tableau 1, les lignes grisées sont les
CANSs pour lesquels tous les parameétres étaient présents pour les calculs des FoMs, pour
les autres, il ne s’agit que d’estimations.

Les FoMs calculés a partir de la relation (26) sont rassemblés Figure 35, en fonction de
la largeur minimale de grille de la technologie utilisée pour chaque circuit. Chaque lo-
sange bleu est un CAN dont le Facteur de Mérite a été estimé, les carrés rouges sont des
CANSs dont le FoM a pu étre calculé exactement a partir de tous ses parametres électri-
ques. Plus la technologie est fine et plus globalement les FoM sont élevés. Les « bons »
convertisseurs ont un Facteur de Mérite supérieur a 10"°.

Selon quelques travaux, la surface du cceur du circuit n’est pas un critére déterminant,
seuls les trois parametres que sont ’ENOB, la bande passante effective et la consomma-
tion moyenne. Ainsi le Facteur de Mérite simple donné par la relation (25) est aussi un
critere intéressant. Ces FoMs sont rassemblés Figure 36, et présentés comme pour la
Figj;lre 35. La quasi majorité des CANs actuels ont un FoM simple compris entre 10" et
10~
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Figure 35 : Facteur de Mérite des CANs publiés récemment, calculés a partir de la relation (26).
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Figure 36 : Facteur de Mérite simpe des CANs publiés récemment, calculés a partir de la relation
(25).

1.5 Conclusion

Les notions fondamentales de la conversion analogique numérique ont été présentées
dans ce premier Chapitre. Aprés la description de ses principes de base et de la théorie
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associée, les différents parametres statiques (INL, DNL) et dynamiques (SNR, SFDR)
pour ’estimation des performances des CANs ont alors été donnés. De plus, le Facteur
de Mérite, critére général pour 1’évaluation des peformance d’un convertisseur intégrant
ses caractéristiques essentielles (vitesse, consommation...) a été clairement défini. Les
principales architectures de conversion de Nyquist et sur-échantillonnées ont ¢galement
été décrites. Enfin, un état de 1’art sur les CANs publiés récemment en recherche a été
proposé. Celui-ci rassemble tout type d’architectures (CANs de Nyquist et CANs sur-
¢chantillonnés) et tout type d’applications (faible consommation, forte résolution, forte
vitesse...). Leur Facteur de Mérite ont été calculés ou estimés a partir des données ¢élec-
triques décrites dans chaque papier. Les meilleurs CANs actuels ont donc un FoM sim-
ple compris entre 70’ et 10’ et un FoM intégrant la surface atteignant 70’%.
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Chapitre 2 : L’'Approche Asynchrone

Ce Chapitre présente les différentes notions concernant 1’« asynchronisme » que ce
soit du point de vue de la conception logique de circuits ou de 1’échantillonnage.

La premicre partie décrit brievement la conception des circuits asynchrones. Il s’agit
de circuits sans horloge globale et dont la synchonisation entre les blocs est unique-
ment assurée par des signaux de contrdle locaux. Les principes de base sont donc pré-
sentés ainsi que les différentes classes de tels circuits, les protocoles de communica-
tion, le codage des données...

La deuxiéme partie concerne 1’échantillonnage asynchrone (ou irrégulier). Contraire-
ment & 1’échantillonnage de Nyquist, les instants d’échantillonnage ne sont pas uni-
formément répartis dans le temps. La théorie qui en découle est donc différente de ce
qui est habituellement utilisé. Ce domaine de recherche est trés vaste et trés complexe.
Il n’est donc présenté ici que les résultats principaux concernant les différents modes
d’échantillonnages irréguliers, les principes de reconstruction, les transformées de
Fourier et les traitements numériques de base.

Enfin, la troisiéme partie de ce Chapitre présente les quelques convertisseurs analogi-
ques numériques « asynchrones » publiés dans la littérature. Ils mettent en ceuvre soit
une conception asynchrone, soit un échantillonnage irrégulier, afin de tirer parti des
bénéfices de telle ou telle approche.
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2.1 Les circuits asynchrones

2.1.1 Généralités

Les circuits asynchrones définissent une classe trés large de circuits, dont le controle ou
le séquencement est assuré par toute autre méthode que le recours a un signal périodique
globalement distribué. Le point clef de ce genre de circuits est que le transfert
d’informations est géré localement par une signalisation adéquate. Les opérateurs
connectés se synchronisent en échangeant des informations indépendamment des autres
opérateurs auxquels ils ne sont pas connectés. Le controle local doit en conséquence
remplir les fonctions suivantes : étre a I’écoute des communications entrantes, déclen-
cher le traitement localement si toutes les informations sont disponibles et produire des
valeurs sur les sorties. Cependant, afin d’étre en mesure d’émettre de nouvelles don-
nées, les opérateurs qui se trouvent en amont doivent étre informés que les données
qu’ils émettent sont bien consommeées. Le controle local doit par conséquent prendre en
charge une signalisation bidirectionnelle. Toute action de communication doit étre ac-
quittée par le récepteur afin que 1’émetteur puisse émettre a nouveau. Les communica-
tions sont dites & poignées de mains (ou handshake) ou de type requétes-acquittements
(cf. Figure 37).

Requéte Requéte

P
(.— - -
Acquittement Acquittement Acquittement

Donnée Donnée Donnée

Figure 37 : Commnications entre des opérateurs asynchrones.

2.1.2 Les protocoles de communications

Pour implémenter une telle gestion des échanges, deux principaux protocoles de com-
munication sont utilisés : le protocole deux-phases (ou NRZ pour Non Retour a Zéro, ou
encore Half-Handshake), et le protocole quatre-phases (ou RZ pour Retour a Zéro ou
Full-Handshake).

Le fonctionnement du protocole deux-phases est décrit Figure 38, les données invalides
sont en hachuré. Un cycle se déroule de la fagon suivante :

Phase 1 : phase active du récepteur : il détecte la présence de nouvelles données par le
signal de requéte, effectue le traitement et génére le signal d’acquittement.

Phase 2 : phase active de ['émetteur : i1l détecte le signal d’acquittement et émet de
nouvelles données si elles sont disponibles.
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Requéte \\ . /

Acquittement ~ Z

Données E

Figure 38 : Protocole de communications deux-phases.

Cycle 1 Cycle 2

Le fonctionnement du protocole quatre-phases est décrit Figure 39. Le fonctionnement
est tres similaire au protocole deux-phases. La différence est que chaque signal de
controle a besoin d’une phase de réinitialisation. La communication est alors sensible a
des niveaux logiques et non a des transitions. Un cycle se déroule de la fagcon suivante :
Phase 1 : premiere phase active du récepteur : 1l détecte la présence de nouvelles don-
nées par le signal de requéte, effectue le traitement et génére le signal d’acquittement.
Phase 2 : premiere phase active de |l’émetteur : il détecte le signal d’acquittement et
émet des données invalides.

Phase 3 : deuxieme phase active du récepteur : il détecte la présence des données en
état invalide et place le signal d’acquittement dans son état initial (retour a un).

Phase 2 : deuxieme phase active de [’émetteur : il détecte le retour a un de
I’acquittement. Il est alors prét a émettre de nouvelles données.

Requéte

Acquittement

Données m

Figure 39 : Protocole de communications quatre-phases.

Cycle 1 Cycle 2

Il existe plusieurs variantes du protocole quatre-phases. Le point commun est que la
donnée valide est toujours valide a partir du front montant de la requéte. Ce qui les dif-
férentie est 1’éveénement qui déclenche le passage des données a 1’état invalide. Il y a
plusieurs possibilités : le front montant de 1’acquittement (Broad), le front descendant
de la requéte (Broadish) ou enfin le front descendant de I’acquittement (Early).

Le protocole quatre-phases requiert deux fois plus de transitions que le protocole deux-
phases. Il est a priori plus lent et consomme plus d’énergie. Toutefois le protocole deux-
phases nécessite un matériel plus important que le protocole quatre-phases car il doit dé-
tecter des transitions et non des niveaux logiques. La consommation de ces deux types
de codage est donc assez similaire [RIGA 02].
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2.1.3 Codage des données

Contrairement a la logique synchrone ou données et validités sont complétement décor-
rélées, la logique asynchrone doit non seulement coder la donnée, mais aussi sa validité.
Le but étant d’assurer la synchronisation présentée dans le paragraphe précédent. Le co-
dage est bien sir li¢ au type de protocole choisi.

2.1.3.1 Le codage « données groupées »

C’est la facon la plus simple d’implémenter les bits de contrdle : parallélement aux bits
de données, un fil de requéte est explicitement ajouté permettant ainsi de dissocier le
controle des données proprement dites. Il est possible de faire de méme pour le signal
d’acquittement. Lorsque toutes les données sont disponibles, le bit de requéte déclenche
la mémorisation ou le traitement des données associées. De méme, une fois toutes les
données recues, le signal unique d’acquittement est généré (cf. Figure 40). Ce type de
codage est principalement utilisé dans les montages micropipeline. Les protocoles de
communication deux-phases ou quatre-phases pourront tous deux é&tre utilisés avec ce
type de codage. Un bit est codé sur un seul fil, le qualificatif mono rail (ou single rail)
est souvent employé. Le fil spécifiant la validité des données (requéte) est typiquement
implémenté avec le délai adéquat, correspondant au temps de calcul du pire cas.

A itt t €«&—— n
cquittemen Requéte

<
_— >

Données

_—
>

Figure 40 : Codage « données groupées ».

2.1.3.2 Les codages insensibles au délai

Cette approche plus complexe consiste a intégrer I’information de validité dans les don-
nées. Cette approche posséde 1’avantage que les données valides sont détectées sans au-
cune hypotheése temporelle. Ceci donne lieu a des circuits plus difficiles a concevoir
mais plus robustes et portables.

2.1.3.2.1 Le codage quatre états

Dans ce type de codage, chaque bit de donnée est représenté par deux fils. Parmi les
quatre états possibles, deux sont réservés a la représentation d’un ‘/’, les deux autres a
la représentation d’un ‘0’. L’émission d’une nouvelle donnée se traduit par un change-
ment sur un des deux fils. Deux conventions existent :

Pour la premiére, un fil est dédié¢ a une valeur (/” ou ‘0’) et tout événement sur un des
fils signifie qu’une valeur est valide.
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Pour la deuxiéme, les valeurs ‘7’ ou ‘0’ d’un bit sont codées avec deux combinaisons :
I’une avec une parité paire, I’autre de parité impaire. Chaque fois qu’une donnée est
émise, sa parité est changée. Ceci permet donc de détecter le changement d’une donnée
sans passer par un état invalide (cf. Figure 41).

0

paire

0 1
impaire impaire

paire

1

Figure 41 : Codage quatre états.

2.1.3.2.2 Le codage trois états

Comme pour un codage quatre états, ce type de codage utilise deux fils par bit pour le
codage de chaque bit. Parmi les quatre possibilités fournies par ce codage, une seule re-
présente le ‘/’, une autre le ‘0’, une troisieme des données invalides et la quatrieme
n’est pas utilisée (cf. Figure 42). Ainsi une transition des données en entrée se fait au-
tomatiquement par le passage par 1’état invalide.

invalide

valide valide

Figure 42 : Codage trois états.

Il est clair que le codage trois états est bien adapté au protocole quatre-phases, alors que
le codage quatre états est adapté au protocole deux-phases. Le codage trois états est ac-
tuellement le plus utilisé pour des raisons d’implémentation et de sécurité. En effet,
pour le codage quatre états, il faut implémenter de la logique pour détecter la parité. Le
codage trois états est souvent appellé double rail. Cette notion peut étre généralisée en
codant chaque digit en base N, ou N fils sont utilisés (codage I parmi N). L’état invalide
est déterminé par la remise a zéro de tous les fils.

2.1.3.3 La porte de Muller

L’implémentation des protocoles vus précédemment est impossible avec des portes lo-
giques standard. La porte de base utilisée dans les circuits asynchrones est la porte de
Muller ou C-element. Elle réalise le rendez-vous entre plusieurs signaux. Sa sortie est
¢gale a ses entrées lorsque toutes les entrées sont égales. Dans tous les autres cas, la sor-
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tie est mémorisée. Une porte de Muller deux entrées ainsi que sa table de vérité est don-
née Figure 43.

X

A::
Z
B

Figure 43 : Porte de Muller a deux entrées et sa table de vérité.
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Deux implémentations électriques sont données Figure 44, a base de porte complexe ou
en transistors.

A—s

q
B— B q
|

> Z

_|

Figure 44 : Implémentions électriques d’une porte de Muller deux entrées.

Il existe des variantes des portes de Muller dites portes de Muller généralisées. Dans ce
cas les signaux qui font basculer la sortie de porte a ‘/’ ne sont pas toujours les mémes
que ceux qui la font basculer a ‘0’. La porte est alors qualifiée de dissymétrique [DIN
03], [RIGA 02].

2.1.3.4 Les modeéles de délais

Les mod¢les qui régissent le comportement des délais interviennent dans la caractérisa-
tion des circuits asynchrones.

Les délais sont communément caractérisés par un comportement dit pur ou inertiel. Un
délai pur décale dans le temps toute forme d’onde d’un signal de la valeur de ce délai.
En VHDL, ce type de délai est appelé transport delay. Cependant cela n’est pas tres ré-
aliste car cela implique que les portes et les pistes du circuit possédent une bande pas-
sante infinie. Un mod¢le de délai plus réaliste est le délai inertiel. En plus de décaler la
forme d’onde du signal, celui-ci supprime les impulsions courtes (i.e. certains aléas). Le
modele de délai inertiel utilisé en VHDL se caractérise par deux parametres : le temps
de décalage (delay time) et le temps de rejet (reject time). Ainsi les impulsions plus
courtes que le temps de rejet sont alors filtrées. Ce modele de délai est celui utilisé par
défaut en langage VHDL.

Les délais peuvent aussi €tre caractérisés vis-a-vis du temps. Le plus simple est le délai
fixe, possédant une valeur constante. Ensuite se trouve le délai borné. Ce dernier est
compris entre une limite inférieure et une limite supérieure qui sont connues. Enfin, le
délai peut étre non borné ou sa valeur est comprise dans un intervalle dont les limites
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sont inconnues. Cela dit, sa valeur est finie, mais non connue. Par exemple, ce mod¢le
de délai est utilisé pour les portes dans les circuits indépendants de la vitesse.

2.1.4 Les différentes classes de circuits asynchrones

Les circuits asynchrones sont communément classés suivant le modele de circuit et
d’environnement utilisé. Cette terminologie est présentée Figure 45. Plus le fonction-
nement respecte fondamentalement la notion d’asynchronisme et plus le circuit est ro-
buste et complexe. Les circuits vont donc des circuits synchrones avec les hypotheses
temporelles les plus fortes aux circuits purement asynchrones.

: A
1
Hypothéses Robustesse
temporelles et .
croissantes corpplex1te
croissantes
1
| '

Figure 45 : Classification des circuits asynchrones.

2.1.4.1 Les circuits Insensibles aux Délais

Cette classe de circuits utilise un mode de fonctionnement purement asynchrone. Au-
cune hypothése temporelle n’est introduite, c'est-a-dire qu’ils sont fonctionnellement
corrects indépendamment des délais introduits par les fils ou les éléments logiques,
quelle que soit leur complexité. D’un point de vue théorique, cela signifie qu’ils sont
basés sur un modele de délai pour les fils et les éléments qui est non-borné.

Les circuits DI (Delay Insensitive) sont donc supposés répondre toujours correctement a
une sollicitation pourvu qu’ils aient assez de temps pour effectuer le calcul. Ceci impose
donc au récepteur d’un signal de toujours informer 1’expéditeur que I’information a été
regue. Les circuits récepteurs doivent donc étre capables de détecter la réception d’un
entrée et/ou la fin de son traitement. Les circuits émetteurs doivent attendre un compte
rendu avant d’émettre une nouvelle donnée. Les contraintes de réalisation pratique
qu’impose [’utilisation de ce modele sont trés fortes. De plus, la plupart des circuits
congus aujourd’hui utilisent des portes logiques a une seule sortie. L’adoption du mo-
dele de délai non borné ne permet pas leur utilisation. En effet, les portes logiques stan-
dard ont leurs sorties qui peuvent changer si une seule de leurs entrées change. Comme
il a été souligné, toutes les composantes de ce type de circuits doivent s’assurer du
changement des entrées avant de produire une sortie. Si la sortie change alors qu’une
seule des entrées change, seul le changement de 1’entrée active est acquitté, sans pou-
voir tester 1’activité des autres entrées. La seule porte a une sortie qui respecte cette re-
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gle est la porte de Muller. Malheureusement, les fonctions réalisables avec seulement
des portes de Muller sont trés limitées.

La seule solution est d’avoir recours a un modele de circuits de type « portes com-
plexes » pour les composants élémentaires. Dans ce cas, la construction de ces circuits
se fait a partir des composants standards plus complexes que de simples portes logiques
et qui peuvent posséder plusieurs entrées et plusieurs sorties.

2.1.4.2 Les circuits Quasi Insensibles aux Délais

Cette classe de circuits (QDI — Quasi Delay Insensitive) adopte le méme modele de dé-
lai non borné pour les connexions mais la notion de fourche isochrone (isochronic fork)
est ajoutée. Une « fourche » est un fil qui connecte un expéditeur unique a deux récep-
teurs. Elle est qualifiée d’isochrone lorsque les délais entre 1’expéditeur et les récepteurs
sont identiques. Cette hypothese a des conséquences importantes sur le modele et les ré-
alisations possibles. Elle résoud notamment le probléme de 1’utilisation de portes logi-
ques a une seule sortie. En effet, si les fourches sont isochrones, il est permis de ne tes-
ter qu'une des branches de la fourche en supposant que le signal s’est propagé de la
méme fagon dans I’autre branche. En conséquence, I’acquittement d’une seule des deux
branches de la fourche isochrone est autorisé.

A.J. Martin [MART 93] a montré que I’hypothése temporelle de la fourche isochrone est
la plus faible a ajouter aux circuits insensibles aux délais pour les rendre réalisables
avec des portes a plusieurs entrées et une seule sortie. Ainsi, les circuits QDI se caracté-
risent par [’adoption d’un modé¢le de délais pour les connexions qui est de type non bor-
né, avec en plus ’hypothese de « fourche isochrone » et un modele de type « porte sim-
ple » pour les composants ¢lémentaires du circuit. Les circuits QDI sont donc
implémentables avec des cellules standard telles qu’elles sont utilisées pour la concep-
tion de circuits synchrones. En pratique, I’hypothése temporelle de « fourche iso-
chrone » est assez faible, et est facilement remplie par une conception soignée, en parti-
culier au niveau du routage.

2.1.4.3 Les circuits indépendants de la vitesse

Les circuits indépendants de la vitesse (SI —Speed Independant) font I’hypothése que les
délais dans les fils sont négligeables, tout en conservant la modele « non borné » pour le
délai dans les portes. La fourche isochrone est une facon équivalente de formuler le mo-
dele SI. Méme si pendant longtemps la communauté a tenté de discerner les différences
entre des deux modgeles, il y a aujourd’hui un consensus pour considérer le modeles QDI
et SI équivalents. S. Hauck [HAU 95] montre comment une fourche isochrone peut étre
représentée par un circuit indépendant de la vitesse Figure 46 (les 4 sont des temps de
propagation).
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Porte Porte
A=a A=o+f+y
Modele QDI Modéle SI A=¢

Figure 46 : Equivalence entre les modeles QDI et SI.

2.1.4.4 Les circuits micropipeline

La technique micropipeline a été introduite par I. Sutherland [SUTH 89]. Les circuits de
cette classe sont composés de parties controle insensibles aux délais qui commandent
des chemins de données congus en utilisant le mod¢le de délai borné. La structure de
base de cette classe de circuits est le controle d’une queue de type FIFO. Elle se com-
pose d’¢éléments identiques connectés téte béche comme indiqué Figure 47.

St

Erea -
ERQM ¢ Sacq

Figure 47 : Structure de base des circuits micropipeline.

Le circuit réagit a des transitions de signaux et non pas a des états (protocole deux-
phases). Il peut également étre qualifi¢ de logique a événements, chaque transition étant
associée a un évenement. Ainsi, si tous les signaux sont supposés a zéro initialement,
une transition positive sur £/ provoque une transition positive sur E““/ qui se propage
¢galement dans 1’étage suivant. Le deuxieme étage produit une transition positive qui
d’une part se propage a 1’étage suivant, mais qui d’autre part revient au premier étage
I’autorisant a traiter une transition négative cette fois. Les transitions de signaux se pro-
pagent donc dans la structure tant qu’elles ne rencontrent pas de cellule « occupée ».
C’est un fonctionnement de type FIFO. Cette structure peut étre enrichie d’opérateurs de
mémorisation ou pipeline, et d’opérateurs de traitement combinatoires comme indiqué
Figure 48.
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Figure 48 : Structure micropipeline avec traitement et registre.
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Dans cette structure, les opérateurs notés R sont des registres qui capturent la donnée
entrante sur 1’occurrence du signal C. Ils produisent le signal Cd lorsque la donnée est
mémorisée. En pratique Cd est une version retardée du signal C. Durant cette phase, la
donnée précédemment mémorisée dans le registre est maintenue en sortie. Lorsque P est
actif, le registre laisse passer la donnée d’entrée a la sortie. Le signal Pd indique que le
registre est bien transparent. La structure de la Figure 48, dépouillée de la logique ré-
alise une FIFO (initialement, tous les registres laissent passer les données). Avec la lo-
gique, la structure est celle d’un circuit asynchrone micropipeline.

Le protocole utilisé est de type données groupées. Lors d’une occurrence de E™Y, les
données d’entrée sont stockées dans le premier étage. E“/ est propagée vers 1’étage sui-
vant qui stocke le résultat transmis par la logique du premier étage. La propagation de
E™ est retardée de fagon a s’assurer que la logique combinatoire a bien convergé avant
la capture du résultat dans le deuxiéme étage. La capture du deuxiéme étage étant effec-
tuée, le premier registre est rendu passant, ce qui permet le traitement de la donnée pré-
sente dans le premier étage et autorise la prise en compte d’un nouvel événement sur
E™ du premier étage.

La motivation premicre pour le développement de cette classe de circuits était de per-
mettre un pipeline élastique. En effet, le nombre de données présent dans le circuit peut
étre variable, les données progressant dans le circuit aussi loin que possible en fonction
du nombre d’étages disponibles ou vides. Cependant, ce genre de circuits révelent un
certain nombre d’inconvénients.

Tout d’abord, il faut remarquer que les problémes d’aléas ont été écartés en ajoutant des
délais sur les signaux de controle. Cela permet en fait de se ramener a un fonctionne-
ment en temps discret dans lequel la mémorisation de données est autorisée seulement
lorsqu’elles sont stables (a la sortie des parties combinatoires). Les délais étant de durée
fixe, ce type de circuits effectue les traitements en un temps pire cas. Il ne peut donc pas
étre tiré parti de la variation dynamique de la chaine critique des opérateurs de traite-
ment.

Il est possible cependant de s’affranchir de cette contrainte en utilisant des registres et
des opérateurs combinatoires capables de générer leur propre signal de fin de calcul
sans avoir recours a des délais fixes. Des structures du type de celle donnée Figure 49
dans laquelle les délais fixes ont été remplacés par des délais variables implémentés
dans les délais et la logique combinatoire sont obtenues. Ici le temps de calcul peut va-
rier en fonction des données. Il ne s’agit plus de circuits utilisant le modele de délai
borné et le circuit peut étre rendu indépendant de la vitesse puisque la seule hypothéese
temporelle consiste a assurer que 1’occurrence du signal de controle E™“? succéde les
données.
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Figure 49 : Circuit micropipeline indépendant de la vitesse.
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D’autres optimisations peuvent étre apportées a la structure de base donnée Figure 48. 1l
est par exemple possible d’utiliser des bascules de mémorisation sur double-front dans
le cas d’un protocole deux-phases [YUN 96]. Enfin, des protocoles quatre-phases opti-
misés permettent d’obtenir un taux de remplissage de la structure important, afin
d’augmenter les performances.

2.1.4.5 Les circuits de Huffman

Les circuits de cette classe utilisent un modele de délai identique aux circuit synchrones.
Ils supposent que les délais dans tous les éléments du circuit et les connexions sont bor-
nés ou méme de valeur connue. Les hypothéses temporelles sont donc du méme ordre
que pour la conception de circuits synchrones. Leur conception repose sur 1’analyse des
délais dans tous les chemins et les boucles de facon a dimensionner les signaux de
controle locaux qui s’apparentent davantage a des horloges locales. Ces circuits sont
d’autant plus difficiles a concevoir et a caractériser qu’une faute de conception ou de
délai les rend totalement non fonctionnels.

2.1.5 Intérét des circuits asynchrones

2.1.5.1 Calcul en un temps minimum

Une premiere conséquence trés importante du fonctionnement flot de données permis
par les circuits asynchrones, est qu’un opérateur peut évaluer une fonction en un temps
variable, compris entre une borne inférieure et une borne supérieure. Ce temps corres-
pond en fait au temps nécessaire a 1’écoulement des données, des entrées vers les sor-
ties. En fonction des données elles-mémes, le chemin emprunté peut changer et le temps
varie en conséquence. Etant donné que par définition, I’opérateur implémente une signa-
lisation de communication, la donnée peut étre utilisée a sa sortie par 1’opérateur qui lui
est connecté, et ce dés que possible.

En plus de cette variation qu’on peut qualifier de fonctionnelle (car uniquement liée a
I’expression des dépendances présentes dans 1’algorithme), il existe une autre source de
variation du temps de calcul liée a I’implémentation physique.

Enfin, les caractéristiques de vitesse d’un circuit varient en fonction de parameétres qui
influencent le fonctionnement des dispositifs ¢lémentaires, tels que les variations des
parametres technologiques, de la température ou des tensions d’alimentation. Le fonc-
tionnement flot de données des circuits asynchrones les rend trés robustes vis-a-vis de
ces variations [ESS 02]. La fin de traitement étant détectée et signalée au niveau de
chaque cellule, les variations de la vitesse induites par les modifications des propriétés
physiques n’altérent pas le comportement fonctionnel. Les circuits asynchrones fonc-
tionnent toujours a la vitesse maximale permise par les dispositifs élémentaires et les
conditions de fonctionnement.

Il est finalement possible de caractériser un opérateur par une latence maximale et une
latence minimale. Evaluer une latence moyenne est plus difficile car cela impose de
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modéliser les propriétés statistiques des entrées et des dépendances fonctionnelles de
I’algorithme implémenté. Cependant une chose est siire, le temps de traversée sera le
temps minimal requis pour réaliser la fonction demandée, étant donné le chemin em-
prunté par les données, la vitesse opérationnelle des dispositifs élémentaires, et les
conditions de fonctionnement de la technologie. Alors que la correction fonctionnelle
est garantie, le circuit traite les données a la vitesse maximale.

2.1.5.2 Un pipeline élastique

En asynchrone, la technique du pipeline s’applique également, mais le nombre de don-
nées présentes dans le pipeline n’est pas imposé [RIGA 02]. En effet, les registres de
pipeline se comportent comme une pile de type FIFO, c'est-a-dire que les données pro-
gressent dans le pipeline aussi longtemps qu’elles ne rencontrent pas de ressource oc-
cupée, et ceci indépendamment des données qui suivent. En technologie synchrone,
c’est ’occurrence d’un front d’horloge sur tous les registres de pipeline qui provoque le
déplacement des données. L horloge impose donc une synchronisation relative forte des
données entre elles. Une fois entrées dans le pipeline, deux données sont toujours sépa-
rées par le méme nombre d’étages. Ce n’est évidemment pas le cas en asynchrone.

2.1.5.3 Circuits asynchrones et métastabilité

Le traitement d’un signal asynchrone par un circuit synchrone est treés périlleux. En ef-
fet, cet échantillonnage peut faire apparaitre un état métastable dont la durée est indé-
terminée et non bornée. Or les circuits synchrones imposent a tous les signaux un temps
d’établissement borné compatible avec la période d’horloge. Ils ne permettent donc pas
d’assurer un comportement correct dans /00% des cas. En asynchrone par exemple, il
est possible d’attendre autant que nécessaire la fin de 1’état métastable. Des montages
qui permettent d’assurer 1’établissement d’état stable, sans se préoccuper de la durée de
’état métastable intermédiaire, peuvent donc étre utilisés. Par exemple, il est possible
d’arbitrer deux signaux de requéte s’adressant une ressource unique, sans risquer
d’erreur [RIGA 02].

2.1.5.4 Modularité

La modularité des circuits et systémes asynchrones est quasi parfaite. Elle est due a la
localité du contrdle et a I’utilisation par tous les opérateurs d’un protocole de communi-
cation bien spécifié. Il est en effet trés facile de construire une fonction complexe en
connectant des modules préexistants.

2.1.5.5 Absence d’horloge

L’avantage majeur dans les circuits asynchrones est la suppression des problémes liés a
la manipulation d’horloges. Cela tient au fait que les potentialités offertes par les tech-
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nologies modernes permettent la conception de circuits de plus en plus complexes et de
plus en plus rapides. La conception des circuits d’horloges est devenue une question de
tout premier plan puisqu’ils peuvent limiter les performances des circuits synchrones.
Les circuits asynchrones n’utilisent pas d’horloge globale. Les ¢léments de synchronisa-
tion ou de contrdle sont distribués dans I’ensemble du circuit et leur conception est ainsi
beaucoup plus facile a maitriser. De plus, pour certains circuits asynchrones, le fonc-
tionnement est indépendant des retards qui peuvent étre introduits sur les lignes de
contrdle. Le probleme de gigue des horloges (clock skew) est donc inexistant.
L’optimisation de la vitesse de fonctionnement d’un circuit asynchrone porte donc sur
I’optimisation des cellules fonctionnelles elles mémes et n’est pas contraint par la
conception d’un mécanisme d’horloge séparé. La synchronisation globale, fonctionnelle
et temporelle, introduite par 1’horloge est remplacée par une synchronisation locale
atemporelle qui garantit uniquement le traitement séquentiel d’événements.

2.1.5.6 Emissions électromagnétiques

Une conséquence de cette distribution du contrdle dans toute la structure du circuit est
que les problémes de pics de consommation sont inexistants. En effet, [’activité électri-
que d’un circuit asynchrone est mieux répartie dans le temps que celle d’un circuit syn-
chrone. Il n’existe pas d’instants prédéfinis pour activer un opérateur comme c’est le cas
aux fronts d’horloge. La consommation dans les lignes du circuit est donc bien mieux
répartie dans le temps, ce qui limite considérablement le bruit dans les lignes
d’alimentation.

Une conséquence de cette propriété du courant consommeé est que la puissance des on-
des ¢électromagnétiques émises par les circuits asynchrones est plus faible que celles
émises par les circuits synchrones [PANY 02]. Cette propriété est trés intéressante pour
la conception de systemes mixtes ou sensibles. Par exemple, un circuit pour carte sans
contact a été¢ congu dans [ABR 01], intégrant le systéme de réception, de traitement et
d’alimentation. Le fait que le microcontroleur utilisé soit asynchrone permet de le faire
fonctionner pendant les phases de réception/émission ce qui n’était pas possible jus-
qu’alors avec des processeurs synchrones.

Une autre conséquence trés importante de la répartition de la consommation en courant
pour la conception de systémes intégrés, en particulier pour les applications radiofré-
quences, est le faible bruit généré par les circuits asynchrones dans les alimentations et
le substrat. Ainsi les circuits asynchrones offrent des perspectives intéressantes pour
I’intégration de systémes associant des parties numériques et analogiques, qui sont par
définition trés sensibles. Cette caractéristique sera prouvée dans le cadre de ces travaux
de theése au Chapitre 5.

2.1.5.7 Migration technologique

Les circuits asynchrones se prétent facilement aux migrations technologiques et les ren-
dent plus « souples ». En effet, le comportement fonctionnel d’un circuit asynchrone est
indépendant de la réalisation des cellules qui le constituent pourvu que le protocole de
communication soit respecté. Ainsi, au niveau le plus bas, il est possible de modifier
I’implémentation ou la technologie des cellules de base sans modifier la fonction. La vi-
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tesse de fonctionnement obtenue sera simplement la vitesse maximale permise par la
nouvelle technologie étant donnée la structure du circuit.

2.2 L’échantillonnage irrégulier

Les différents modes d’échantillonnage irrégulier (ou asynchrone) et les outils de trai-
tements numériques associés tels que la reconstruction, le filtrage, les transformées de
Fourier... constituent un domaine de recherche trés vaste et trés complexe. Beaucoup de
théories ont été¢ développées par des communautés différentes (Mathématiques, Electro-
nique, Physique appliquée, Géophysique...) et sont assez difficiles a synthétiser. Des
¢tats de 1’art intéressants peuvent étre trouvés dans les travaux suivants : [MART 98],
[FONT 99], [WOIJ 00], [AES 02]. Cette partie ne propose donc qu’une vue non exhaus-
tive du probléme.

2.2.1 Introduction - Rappels sur I'échantillonnage régulier

Toute la théorie du signal utilisée habituellement [OPP 95] est basée sur le fait que le
signal continu est a bande limitée, que 1’échantillonnage est régulier et que la période
d’échantillonnage vérifie le théoréme de Shannon. Dans la littérature, ce dernier est
souvent attribu¢ a E.T. et J.M. Whittaker, V.A. Kotelnikov et C.E. Shannon (WKS sam-
pling theorem). Lorsque ce théoréme est vérifié, il est prouvé qu’aucune perte
d’information n’existe entre le signal continu original et le signal discrétisé en temps.

Soit un signal analogique quelconque s(?z) de fréquence maximale f,., la fréquence
d’échantillonnage f.., doit vérifier :

fech 22'.fmax (51)

Si un raisonnement est tenu a partir du signal numérique s.(¢) constitué d’une suite
d’échantillons répartis réguliérement dans le temps s(kT.,, ), k entier :

s.(t)= 2 s(kT,,,)5(~KT,,,) (52)

k=—0
Il est alors possible théoriquement de retrouver exactement le signal continu s(t) initial
par la formule de Poisson :

-5 sin (ﬂf ech (t —kT,, ))
S(t)_ k:Z—L?OS(kILCh ) dech (t_kTech) (53)

Ainsi, un signal a bande limitée 2.f,,, est parfaitement déterminé par ses valeurs régu-

. Dans ce cas {sinc(z.f,,(t—kT,,))} constitue une

ech

lierement espacées d’au plus

*J max

base orthonormale pour ce signal.
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D’un point de vue fréquentiel : soit S(f) le spectre du signal continu, le spectre du si-

gnal échantillonné S, (f) vaut :

S.1)= fuae S~k ) (54

Il s’agit donc du spectre du signal continu initial périodisé a la fréquence f..,. Le théo-
reme de Shannon n’assure ainsi aucun repliement de spectre (anti-aliasing). Le spectre
du signal initial peut donc étre retrouvé exactement grace a un filtre passe-bas idéal de

largeur f,,. La relation liant le spectre en bande de base du signal échantillonné S, (f)
et celui du signal S(f) est :

S(f)=T..8,4(1) (55)
Cette propriété de 1’échantillonnage régulier est ensuite le point de départ de toute la
théorie du signal usuellement utilisée [OPP 95]. Elle autorise par exemple 1’utilisation
du formalisme des transformées en z pour tous les outils de filtrage numérique.

2.2.2 Les différents types d’échantillonnages irréguliers

Il existe de nombreuses formes d’échantillonnage irrégulier dans la littérature. En fonc-
tion de leurs caractéristiques correspondent des outils plus ou moins élaborés de recons-
truction et traitement numérique du signal. Les cas les plus fréquents sont présentés
dans ce paragraphe.

2.2.2.1 Echantillonnage régulier avec perte ou suppression d’échantillons

Ce mode d’échantillonnage présenté Figure 50 consiste en un échantillonnage synchrone
classique a la fréquence f..,, mais des échantillons ont été perdus ou volontairement
supprimés. Cette technique a été par exemple utilisée par L. Fontaine dans [FONT 99].
Il a proposé une méthode de compression assurant le stockage d’un signal sous la forme
de couples (amplitude, temps). Elle consiste a partir d’un signal échantillonné de ma-
niere synchrone, de ne conserver que certains points « utiles ». Des outils de traitement
numériques ont ensuite €té développés afin de considérer de tels signaux échantillon-
nés : opérations arithmétiques, opérations statistiques, analyse spectrale, filtrage, identi-
fication... Ces derniers ont été utilisés et validés dans le cadre de signaux de type élec-
trocardiogrammes.

A Instants d’échantillonnage idéaux
Instants d’échantillonnage réels
‘_8 Vin
p=
a,
g
<
N
~
Temps

Figure 50 : Echantillonnage irrégulier par perte ou suppression d’échantillons.
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2.2.2.2 Echantillonnage régulier avec imprécision sur les instants
d’échantillonnage

Ce mode d’échantillonnage présenté Figure 51 consiste en un échantillonnage synchrone
classique a une période donnée T,.;, auquel une erreur a été ajoutée sur chaque instant
d’échantillonnage.

Instants d’échantillonnage idéaux

A Instants d’échantillonnage réels

i

4

Amplitude

H H »
— [
Teen Temps

Figure 51 : Echantillonnage irrégulier par ajout d’imprécision sur les instants d’échantillonnage
dans le cadre d’un échantillonnage régulier.

Cette erreur sur les instants d’échantillonnage peut étre totalement inconnue comme
dans [MARZ 00]. Elle peut également étre modélisée tel qu’il est présenté dans [WOJ
00]. Dans cette these, J.J. Wojtiuk donne les deux formes les plus connues
d’échantillonnage aléatoire. Il y a 1’échantillonnage aléatoire constitué d’échantillons
équi-répartis auxquels est ajouté un jitter obéissant a une loi statistique donnée (jittered
random sampling). 11 y a également 1’échantillonnage aléatoire cumulatif pour lequel
I’intervalle de temps entre deux échantillons successifs obéit a une loi statistique (addi-
tive random sampling).

En pratique, les instants d’échantillonnage de n’importe quel systéme sont toujours im-
précis tel qu’indiqué Figure 51 en raison du bruit de phase de 1’horloge
d’échantillonnage et de ’erreur d’ouverture (aperture uncertainty). La majeure partie
du temps, cet aspect est négligé dans 1’étude des systémes a temps discret.

2.2.2.3 Echantillonnages réguliers généralisés

Deux classes d’échantillonnage peuvent étre trouvées dans cette catégorie. La premiere
représentée Figure 52, composée d’une séquence de m échantillons répétée a une pé-

riode fixe T telle que: T =i, ou fyy, est la fréquence de Nyquist. Ce genre
Nyg

d’échantillonnage intervient par exemple dans le cas de m CANs, chacun opérant a une

fréquence égale a m fois la période de Nyquist (time interleaved ADCs). Comme ce

genre de systémes est difficile a synchroniser, il y a m séquences a //m fois la fréquence

de Nyquist. Ce type d’échantillonnage est appelé échantillonnage non-uniforme pério-

dique.
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Le deuxieéme type représenté Figure 53 est constitué par la juxtaposition de plusieurs
processus d’échantillonnage synchrones, chacun a une période donnée 7}, et telle que la

m

fréquence moyenne d’échantillonnage vérifie : ZT—: Sayg- Cet échantillonnage est
i=1 4

nommé échantillonnage non-uniforme du m*™ ordre. 1l est par exemple issu d’un banc

de m CANs non synchronisés, chacun fonctionnant a une fréquence distincte, telle que

la fréquence moyenne soit égale a la fréquence de Nyquist.

A T R

Amplitude

A
tt ot t+T 6T t+T t+T t,+2T Tempg

Figure 52 : Echantillonnage non-uniforme périodique.

Y

Amplitude

N
ot t t+T, t+T, 42T, 43T, t+2T, t;+T, Tempg

Figure 53 : Echantillonnage non-uniforme d’ordre m (ici m=3).

2.2.2.4 Les autres types d’échantillonnages irréguliers

2.2.2.4.1 L’échantillonnage par traversées de niveaux

Cette méthode, appelée level crossing sampling, a été proposée en 1981 par J.W. Mark
et al. [MARK 81] afin de réaliser de la compression de données pour des sources
analogiques, dans le cadre de la modulation A (cf. paragraphe 3.4.2).

Le principe est, contrairement a la modulation différentielle ou I’amplitude des échantil-
lons est codée, de considérer le temps entre la traversée des niveaux d’amplitude don-
née. Les niveaux de quantifications sont donc uniformément répartis selon 1’amplitude
du signal d’entrée et un échantillon est considéré uniquement lorsque le signal V;, tra-
verse 1’un d’eux (cf. Figure 54). Le temps Dt; écoulé entre deux échantillons b; et b, ;
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¢tant continu, il doit étre codé en numérique. Ceci est la cause d’une quantification en
temps. En effet, le temps est enregistré en fonction de la résolution temporelle du circuit
numérique dédié a cette tache. La sortie numérique de I’encodeur est constituée d’un
mot dont la premiere partie code le temps et la deuxieéme le sens de traversée du niveau
(vers le haut ou vers le bas). Le cas d’un signal gaussien de bande limitée a été étudié
dans le cadre de cette application. Il est montré que le rapport signal sur bruit obtenu
lors du codage de tels signaux est meilleur que dans le cas de la modulation A usuelle.

A

b

Amplitude

>
Temps

>
Dt

1

Figure 54 : Principe de I’échantillonnage par traversées de niveaux.

2.2.2.4.2 L’échantillonnage par traversées de signal

Ce mode d’échantillonnage est proposé dans [LITO 98] et [TAP 02]. Il consiste a consi-
dérer les instants d’échantillonnage d’un signal s(?) uniquement lorsqu’il croise un si-
gnal de référence r(¢). Par exemple si r(?) est un signal constant nul, il s’agit de la tech-
nique de zero-crossing. Ce genre de méthode appelée échantillonnage par traversées de
seuil ou threshold sampling est trés attractive puisqu’en pratique, elle ne met en ceuvre
qu’un CAN /-bit i.e. un simple comparateur. Dans ces papiers sont présentées des mé-
thodes afin d’interpoler les échantillons non équi-répartis dans le temps ainsi obtenus.

> fmax

Dans ce cadre, un signal de référence sinusoidal r(¢) de fréquence f; =0 et

d’amplitude AZmaX|s(t] est considéré. Alors, quel que soit le signal s(?) a traiter, la

fréquence moyenne d’échantillonnage est supérieure a la fréquence de Nyquist. Une mé-
thode robuste et implémentable, n’utilisant pas de calcul de transformée de Fourier, est
proposée afin de ré-échantillonner a la fréquence de Nyquist le signal s(z). La précision
des échantillons interpolés dépend de la quantification en temps, i.e. de la précision de
mesure de I’intersection entre s(7) et r(2).

2.2.3 La reconstruction

La reconstruction d’un signal échantillonné irrégulierement rassemble deux aspects dis-
tincts dans la littérature. Le premier concerne les résultats théoriques permettant de re-
construire le signal continu initial. Ces méthodes sont tres complexes et mettent souvent
en ceuvre un formalisme mathématique assez lourd. Le deuxiéme aspect de la recons-
truction concerne en fait le ré-échantillonnage du signal réguliérement dans le temps se-
lon la fréquence de Nyquist. Une multitude de méthodes sont ainsi décrites dans des ar-
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ticles, elles peuvent étre itératives ou non, prendre place dans le domaine temporel et/ou
fréquentiel...

En correspondance au WKS theorem de I’échantillonnage régulier donné paragraphe
2.2.1, de nombreux théorémes ont été¢ démontrés concernant 1’échantillonnage non uni-
forme dans le temps [JERR 77]. Les principaux résultats sont brievement exposés ci-
dessous.

En 1934, R.E.A.C. Paley et N. Wiener [PAL 34] ont démontré que si {tn,neZ} est un

: : . : . 1
jeu d’instants d’échantillonnage tels que : sup‘tn -nTl,|<L<wo,ou T, =——,¢€tfuu

ech —
neZ 2'fmax

est la fréquence maximale du signal s, alors il existe une unique famille de fonctions
{gn,n € Z} telles que : s(t): Zsftn )gn (t) Dans le cas de I’échantillonnage régulier, les

neZ

fonctions g, sont des sinus cardinaux (il s’agit de la formule de Poisson donnée en (53))

En 1940, N. Levinson [LEV 40] a trouvé une forme explicite pour les fonctions g,. Il
s’agit de fonctions d’interpolation de Lagrange :

0= 5 wvee sl)=(-0) 1T [I—ij (56)

tn U n n=-o0,n#0 tn

Cependant, la manipulation directe de cette formule est trés complexe et elle demeure
quasi impossible a implémenter.

En 1952, R. Duffin et A. Schaeffer [DUF 52] introduisent la théorie des frames. Tout le
formalisme mathématique associé est présenté par T. Werther dans [WER 99] et n’est
pas détaillé ici. Néanmoins, la définition est la suivante : une séquence de fonctions

{gn,n € Z} d’un espace de Hilbert H (dont le produit scalaire est noté <.,.>) constitue un

frame s’1l existe deux constantes A4, B >0 telles que :
vseH, Al <Y |(s.g,) <Bsf (57)
neZ

En fait, dans un espace de Hilbert H, une base de Riesz {gn,n IS Z} assure 1’existence

d’une unique séquence de coefficients {cn,neZ} telle que si s eH, alors s = ZCn.gn .

neZ
Pour un frame, il s’agit de la méme chose, mais il n’y a pas unicité des coefficients {cn },

il s’agit donc d’une alternative aux bases de Riesz ou orthonormales des espaces de Hil-
bert. Dans le cas d’un frame, le signal s peut donc étre reconstruit a partir des produits

scalaires {<s,gn >,n € Z}.

R. Duffin et A. Schaeffer ont donc démontré le théoréme suivant : s’il existe 0 <& <1,

a,L>1, tel que le jeu d’instants d’échantillonnage {tn,neZ} vérifie : |¢t, —t,|=a pour

n+m, et sup‘tn —g.n.Tech‘ <L <o, alors deux constantes 0< 4 < B, dépendant unique-

neZ

ment de ¢,a, L, peuvent étre trouvées telles que :
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apl <%

neZ
La preuve de ce théoréme demeure trés complexe. De nombreuses méthodes de recons-
truction sont néanmoins basées sur celui-ci : [WIL 78], [MARYV 89], [BEN 92]...

sle, | < BT (58)

En 1964, M.I. Kadec [KAD 64] a montré que la valeur exacte de la borne supérieure L
donnée dans [PAL 34] vaut: L =%. C'est-a-dire que dans le cadre d’un échantillon-

nage aléatoire tel que présenté Figure 51, si chaque instant d’échantillonnage réel ne dé-
rive pas plus de 25% par rapport aux instants d’échantillonnage idéaux, le signal origi-
nal continu s demeure reconstructible. Ce résultat est souvent appelé théoreme de
Kadec-1/4. En 1974, S.A. Avdonin [AVD 79] a prouvé une extension de ce théoréme en
considérant non plus les instants d’échantillonnage irréguliers mais la moyenne de ceux-
ci. La relation de Levinson (56) présentée auparavant n’est en fait vraie que lorsque le
théoréeme de Kadec est vérifié.

Le théoreme de Paley-Wiener et Kadec a ensuite été reformulé de manicre équivalente
et interprété plusieurs fois : en 1966 par F.J. Beutler [BEU 66], en 1967 par K. Yao et
al. [YAO 67], en 1985 par J.R. Higgins [HIG 85]...

Finalement, dans le cadre d’un échantillonnage complétement irrégulier, si le théoreme
WKS présenté au paragraphe 2.2.1 est encore vérifié, i.e. si la moyenne des intervalles
de temps dt; entre les échantillons vérifie la condition suivante:

foun = lim| N. Nl >2.fon (59)

% > dr,
i=——N

ou f,, estla fréquence moyenne d’échantillonnage, et f,. la fréquence maximale du

signal continu, alors le signal continu original S(t) peut étre retrouvé mathématiquement
[JERR 77].

Ce dernier résultat est donné de maniere similaire par H.G. Fechtinger et al. dans [FEI
94]. Selon eux, le théoréeme le plus général en terme d’échantillonnage généralisé est le

suivant :  si {tn,neZ est une séquence d’instants d’échantillonnage vérifiant

,NE Z}, ou 7 est I’opérateur de translation

t,—t |2a>0, pour n#m, alors {Ttn.sinc

fmax
(T[" .s(tm)z s(tm —t, )) constitue un frame si et seulement si une relation équivalente a (59)

est vérifice. Ce théoréme, désormais nommé théoréme de Beutler [BEU 66] est utilisé
Chapitre 4.1.2 dans la théorie associée a la nouvelle classe de CANs présentée dans
cette thése. Lorsque ce dernier est vérifi¢, 1’expression théorique des fonctions de re-
construction {gn,n € Z}‘ n’est plus donnée par la relation de Levinson, mais par la rela-

tion suivante [MARYV 87] :

t

4o L N
gn(t)= ' g(i) ; , avec g(t)=e’”(t—to) 11 (l—%].et" , et nzilvim ZZL (60)

g tn —ty n=—00,n#0 n i=—N %
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Dans [WER 99], T. Werther donne une relation itérative afin de reconstruire le signal s.
Tout d’abord, I’opérateur de frame S pour I’ensemble des fonctions {gn,n € Z} est défini

de la manicre suivante : S.s=z<s,gn>.gn. Ainsi si {gn,neZ} est un frame dans

neZ

I’espace de Hilbert H, avec pour opérateur S et pour bornes 4,B >0 définies comme
indiqué dans la relation (57), alors Vs e H, la reconstruction de s se fait a partir des
coefficients {<s,gn >,n IS Z} de la maniére suivante :

s,=Ss,ets =5 .+ S\s—s ., pour m>0 61
0 m m—1 A+B ( ml) p ( )
Alors s = lim s, , et I’erreur est la suivante :
B—A m+1
s—s,|I< |Is 62
b-s.ls(22] M 62

H.G. Fechtinger et al. proposent dans [FEI 94] des méthodes itératives efficaces afin de
reconstruire un signal échantillonné irrégulierement basées sur le processus itératif don-
né par la relation (61). La convergence et la stabilité de ces algorithmes sont directe-
ment corrélées a la répartition temporelle des échantillons {tn,n eZ}, i.e. a ’estimation
des bornes du frame A et B, ce qui est souvent un probléme mathématique complexe.
Néanmoins, des résultats intéressants ont été obtenus si la séquence des instants

d’échantillonnage vérifie la condition explicite suivante : sup|t, ., —tn‘ <

1
neZ 2'fmax ‘

En 1967, H.J. Landau [LAN 67] a montré que dans le cadre d’un signal multi-bande, i.e.
un signal défini sur 'union / de mesure B d’un nombre fini de sous-intervalles de fré-
quences, alors la reconstruction est possible si la fréquence moyenne d’échantillonnage
dépasse B et que [ est connu. Il s’agit donc d’une généralisation du théoréme de Beutler.

En 1977, A. Papoulis [PAP 77] a étendu le théoréme de I’échantillonnage de Shannon. Il
a montré qu’un signal de bande limitée peut étre parfaitement reconstruit a partir des
¢chantillons de m systémes LTI (Linear Time Invariant), échantillonnés a I/m fois la
fréquence de Nyquist.

Bien que dificile a mettre en ceuvre, Y.C. Eldar et al. [ELD 00] ont cependant pu im-
plémenter la relation de Levinson, dans le cadre d’un échantillonnage non-uniforme pé-
riodique et d’un échantillonnage non-uniforme du m“"® ordre, par un banc de filtres de
reconstruction a temps continu et a temps discret. Cela permet d’interpoler les échantil-
lons du signal a la fréquence de Nyquist, ou de reconstruire le signal continu original.
Ceci constitue donc une généralisation du théoreme de Papoulis.

Dans le cadre de signaux multi-bandes, R. Venkataramaniu et a/. résument dans [VENK
00] les différentes techniques de reconstruction et donnent une nouvelle approche dans
le cadre d’un échantillonnage non-uniforme périodique.
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Dans [dWAE 00], plusieurs techniques d’interpolation sont comparées : blocage d’ordre
zéro, interpolation du voisin le plus proche, interpolation linéaire, interpolation cubique.
Il existe également plusieurs méthodes afin d’estimer I’erreur engendrée lors de la re-
construction de signal échantillonné irrégulierement. Contrairement aux méthodes dans
le domaine fréquentiel comparant les spectres des signaux, la méthode proposée ici de-
meure dans le domaine temporel. Il y est ainsi prouvé que des méthodes simples
d’interpolation (blocage d’ordre zéro...) sont plus robustes et donnent de bons résultats,
ce qui n’est pas toujours le cas des méthodes complexes (interpolations linéaire et cubi-

que).

Enfin, un des avantages de I’échantillonnage irrégulier est qu’il permet de supprimer les
recouvrements de spectre: dans la littérature il est souvent trouvé le terme
d’échantillonnage anti-repliement ou alias-free sampling. 11 existe la-aussi de nombreux
critéres et théorémes sur les conditions a respecter sur 1’échantillonnage afin d’observer
cette caractéristique [WOJ 00]. Les premiers travaux a ce sujet ont été publiés par H.S.
Shapiro et R.A. Silvermann en 1960 [SHA 60]. Ils ont montré qu’un échantillonnage ir-
régulier de type jittered random sampling (cf. paragraphe 2.2.2.2) est alias free si la loi
de probabilité suit des caractéristiques bien précises, c’est par exemple le cas d’une loi
de Poisson ou Bi-Poisson, mais pas d’une loi Tri-Poisson. Selon I. Bilinskis [BIL 92], le
non-recouvrement de spectre est assuré si le processus d’échantillonnage aléatoire est
stationnaire. Par exemple, a partir de ses résultats, des algorithmes de traitement du si-
gnal ont été développés et regroupés sous un outil nommé DASP (Digital Alias Free Si-
gnal Processing) [DASP], ils sembleraient permettre de considérer des signaux haute
fréquence, sans avoir une fréquence d’échantillonnage contrainte par le théoréme de
Shannon.

2.2.4 Les opérations numériques de base

Les principaux travaux de recherche sur I’échantillonnage non régulier dans le temps
concernent la reconstruction et 1’analyse spectrale, développés dans les deux paragra-
phes précédents. Quelques travaux ont néanmois €été publiés en ce qui concerne les au-
tres traitements numériques envisageables sur de tels signaux numériques, notamment le
filtrage. Ces études relativement complexes ne sont pas détaillées ici. Des informations
complémentaires sont néanmois disponibles dans [MART 98], [FONT 99], [WOJ 00],
[AES 02]...

2.3 Les CANs « asynchrones »

Dans la littérature, de trés rares convertisseurs analogiques-numériques ou numériques-
analogiques ont ¢été qualifiés d’« asynchrones». Ce qualificatif définit soit le mode de
conception logique choisi pour le circuit électrique (pas d’horloge globale), soit le mode
d’échantillonnage (échantillonnage irrégulier). Ces techniques ont été utilisées afin de
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réduire la consommation, les émissions électromagnétiques, les problémes de métastabi-
lité... dans les circuits classiques de conversion présentés Chapitre 1.

2.3.1 Les CANs sans horloge globale

2.3.1.1 CAN a approximations successives asynchrone

Deux articles [KIN 98], [KIN 00] présentent une implémentation asynchrone
d’architectures de conversion de type Approximations Successives (CAS).

Les convertisseurs analogiques-numériques synchrones, a temps borné, peuvent étre su-
jets a des erreurs de conversion dues aux problémes de métastabilité. Afin de résoudre
cela, une conception asynchrone donne un circuit parfaitement fiable, mais son temps de
conversion pourrait étre infini. Dans le cas de son fonctionnement a temps borné, la
conversion doit étre déterminée a un instant donné, et la sortie numérique validée, méme
s’il peut exister d’éventuels probléemes de métastabilité. D.J. Kinniment ef al. ont alors
prouvé qu’avec une conception asynchrone, la métastabilité est réduite, et que la vitesse
de conversion peut étre améliorée de 72.5% pour une résolution de 4-bits, par rapport a
une conception synchrone. Ces résultats pourraient étre bien meilleurs pour des résolu-
tions plus élevées (8-12-bits).

Si f.cn est la période d’échantillonnage et N la résolution du convertisseur, dans le cas

d’une conception synchrone, un temps égal est affecté a chaque bit: ¢, = ! , alors
*J ech

que le temps nécessaire pour certains bits est rapide et d’autre long (si il y a métastabili-
té, i.e. Vj, trés proche de V,.r). Dans un CAS, une seule comparaison sur les N peut don-
ner lieu a un probléme de métastabilité. Celui-ci peut subvenir aussi bien sur les bits de
LSB que sur les bits de MSB, ce qui peut conduire a de grosses erreurs de conversion.
Dans le cas du méme circuit en conception asynchrone, bien que le temps total de
conversion soit borné, un temps variable peut étre automatiquement affecté pour chaque
bit. L’avantage majeur de ce principe, c¢’est que s’il demeure néanmoins un probléme de
métastabilité sur un bit a la fin du temps de conversion, ce probléme concernera obliga-
toirement un bit de LSB, ce qui engendrera une erreur de conversion minime par rapport
au cas synchrone.

D.J. Kinniment et al. ont donc congu deux convertisseurs, en technologie Mietec CMOS

2um, afin de valider leur théorie. Dans le cas synchrone, une résolution de 4-bit, et une
période d’échantillonnage t..=48ns (soit un temps t=12ns par bit), une probabilité
d’erreur de 107 peut arriver sur n’importe quel bit. Dans le cas asynchrone, cette pro-
babilité d’erreur est assurée (sur le bit de LSB) pour une période d’échantillonnage de

t,, =42ns (le temps worst-case pour les 3 bits « rapides » est de 24.26ns, ce qui laisse

17.74ns pour le bit « lent »). La probabilité d’erreur pour le MSB devient 10", Ainsi, si
la méme période d’échantillonnage que le convertisseur synchrone initial est conservée
(t.s=48ns), la probabilité d’erreur de conversion est largement diminuée pour tous les
bits.
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2.3.1.2 CAN Flash asynchrone

Cet article [KIN 99] présente les problémes de métastabilité, de linéarité et de consom-
mation dans les convertisseurs analogiques-numériques flash pipelinés. D.J. Kinniment
et al. ont prouvé que le pipelining asynchrone permet de réduire les problémes de mé-
tastabilité, de consommation et d’émissions électromagnétiques, tout en conservant une
linéarité semblable aux architectures synchrones équivalentes. Il est décrit la conception
d’un convertisseur 7-bits, 120MHz, en technologie standard CMOS 0.7um. Le circuit fi-
nal est composé de deux buffers analogiques en entrée, du convertisseur flash self-timed
et de deux buffers numériques pipelinés en sortie. La conception des buffers d’entrée
analogiques est classique (technique bootstrap), et les buffers de sortie sont controlés
par un protocole quatre-phases. La consommation du circuit est de 45mW contre 76mW
en synchrone. De plus, les spectres de courants consommeés illustrent le faible rayonne-
ment électromagnétique de cette architecture : ’amplitude des harmoniques est plus fai-
ble, et ceux-ci sont plus étalés en fréquence que dans le cas synchrone. Enfin, il y a plus
de trois ordres de grandeur dans 1’amélioration du taux d’erreur pour chaque niveau de
pipeline.

2.3.1.3 CAN pipeliné asynchrone

Ce travail [CONT 99] présente un circuit métastable fonctionnant comme une mémoire
de courant. Il met en ceuvre un convertisseur analogique-numérique « asynchrone » a
approximations successives pipeliné, en mode courant. Pour un convertisseur N-bits, ce
circuit est composé de N étages, le principe est identique a celui des architectures syn-
chrones connues, mais les étages ne sont pas commandés par des horloges communes,
mais par des signaux locaux internes. Ce convertisseur est qualifi¢ de plus rapide par
rapport a son homologue synchrone, cependant, des mesures concretes de gains en per-
formances par rapport a une conception classique ne sont pas données.

2.3.1.4 Boucle analogique-numérique verrouillée sur I'amplitude

Ce travail est décrit par L. Alacoque dans [ALA 02], il s’agit d’une étude sur I’apport
d’une conversion « asynchrone » dans le cadre d’un échantillonnage classique de Ny-
quist. Le but de ce travail étant de réduire 1’activité et donc la consommation dans la
conversion analogique numérique.

Le convertisseur proposé est un CAN de poursuite (cf. Figure 13) dont le bloc numéri-
que a été remplacé par un estimateur, afin de minimiser le nombre moyen de cycles par
seconde pour la conversion d’échantillons. Cinq algorithmes d’estimation ont ainsi été
proposés, tenant compte de la derniére ou des deux derni¢res valeurs numériques
converties. Des simulations comportementales ont été effectuées pour ces différents al-
gorithmes de conversion et dans le cadre de signaux particuliers : signaux gaussiens, si-
gnaux de parole et signaux audio. Il a été ainsi prouvé que quel que soit le type de si-
gnaux réels, ce type de CAN « asynchrone » permet de réduire de fagon sensible le
nombre moyen de cycles par seconde. La référence synchrone choisie dans ce travail
étant un convertisseur a approximations successives (cf. Figure 14).
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Il a été ainsi montré que pour des signaux sonores et de parole, codés sur §8-bits et
44,1kHz, et pour un algorithme de conversion donné dans [ALA 03], que ce genre de
conversion est beaucoup plus rapide. Comparé aux huit cycles nécessaires a un CAN a
approximations successives, la conversion « asynchrone » est de trois a sept fois plus
rapide. La vitesse moyenne de conversion avoisine presque celle d’un convertisseur
Flash, alors que le matériel mis en ceuvre est proche de celui du CAN a approximations
successives.

Malheureusement, aucune ¢étude n’a été effectuée en ce qui concerne I’implémentation
¢lectrique de ces convertisseurs. Ainsi, aucune conclusion concréte en terme de com-
plexité de matériel et de consommation électrique n’est donnée entre ces CANs « asyn-
chrones » et les CANs usuels.

2.3.2 Les CANs a échantillonnage irrégulier

2.3.2.1 CAN a échantillonnage par traversées de niveaux

Les travaux les plus intéressants concernant 1’échantillonnage irrégulier dans le cadre de
la conversion analogique-numérique concernent ceux de N. Sayiner et al. [SAY 94],
[SAY 96].

Le type d’échantillonnage utilisé est celui par traversées de niveaux présenté par J.W.
Mark et al. dans [MARK 81] (cf. paragraphe 2.2.2.4.1). N. Sayiner ef al. présentent une
chaine compléte de conversion analogique-numérique composée d’un front-end de
conversion réalisant 1’échantillonnage irrégulier du signal analogique, d’un étage
d’interpolation et d’un étage de décimation (cf. Figure 55). Ils se ramenent donc au cas
classique de la conversion analogique-numérique et du traitement du signal synchrone,
en ré-échantillonnant a pas régulier le signal numérique en sortie du CAN a échantillon-
nage irrégulier, puis en le décimant pour se ramener a la fréquence de Nyquit. La chaine
complete de conversion est caractérisée par le SNR global de ce signal échantillonné ré-
guliérement, mais les calculs théoriques du SNR ne sont pas fournis. Pour un type de si-
gnal donné, le signal sinusoidal pur correspondant & un SNR identique est considéré.
Ensuite par 1’utilisation d’abaques, les paramétres de la chaine de conversion sont dé-
terminés (cf. Figure 55). Le nombre de niveaux pour 1’échantillonnage irrégulier et
I’ordre de la décimation peuvent par exemple étre trouvés. L’interpolateur pour se ra-
mener au cas synchrone est toujours un polyndéme du second ordre.

. Fy..=f ./DF
) ) CAN Interpolation Jout o v f””/ L
Signal analogique — 3 échantionnage > olynomiale » décimation ——p Signal numérique
d’entrée irrégulier Echantillonnage poly Echantillonnage de sortie
irrégulier régulier
T, N Ordre=2 DF

Figure 55 : Chaine de conversion a échantillonnage irrégulier proposée par N. Sayiner [SAY 94].

Les échantillons non uniformément répartis dans le temps en sortie du CAN ont un SNR
fixé par les différents parametres intrinseéques du convertisseur. Le fait d’utiliser une in-
terpolation polynomiale d’ordre deux permet de se ramener a des échantillons unifor-
mément répartis dans le temps et dont les nouveaux échantillons calculés sont connus

Emmanuel Allier / INPG / Laboratoire TIMA / groupe « Concurrent Integrated Systems » 83



Chapitre 2 : L’approche asynchrone

avec un SNR équivalent a celui obtenu en sortie du CAN. Enfin, 1’étage de décimation
est identique a celui utilisé conventionnellement dans un convertisseur XA : il permet de
filtrer le bruit hors de la bande passante du signal donc d’augmenter le SNR, et de se
ramener a la fréquence d’échantillonnage de Nyquist (cf. paragraphe 2.2.1).

Apres la description de cette méthode empirique de dimensionnement d’une telle chaine
de conversion analogique-numérique, les auteurs 1’ont utilisée dans le cadre d’une ap-
plication de parole. La résolution effective visée est de ENOB=14-bits, soit en utilisant
la relation classique (15), un SNR de 86dB.

Pour cela, ils déterminent la fréquence fs du sinus pur en entrée donnant le méme SNR
que le signal de parole (son amplitude couvre toute la dynamique d’entrée du convertis-
seur). Ils obtiennent : fs=569Hz. A 1’aide des abaques, ils en déduisent la période de la
base de temps Tc=4.65MHz et le facteur de décimation DF=16. La résolution matérielle
minimale du CAN a ¢échantillonnage irrégulier pour laquelle, un polyndme
d’interpolation d’ordre 2 ne dégrade pas le SNR est N=6-bits. Enfin, le fait de décimer
apreés ’interpolation permet de passer de 67dB a 86dB de SNR i.e. de gagner 3-bits de
résolution pour la chaine globale de conversion.

L’architecture retenue par N. Sayiner pour la conversion avec échantillonnage irrégulier
est une simple boucle semblable a un convertisseur de poursuite. Le mode de conception
est purement synchrone : il y a de plus un seul comparateur dont la référence bascule al-
ternativement entre +¢q/2 et —q/2 (q étant la valeur du quantum élémentaire calculé
comme pour un CAN usuel selon la relation (63)) a chaque front de I’horloge. Apres
une implémentation matérielle classique et non détaillée en technologie standard, les ré-
sultats mesurés sont donnés Tableau 2.

Tableau 2 : Caractéristiques électriques de la chaine de conversion proposée par N. Sayiner.

Technologie 0,9um
Alimentation Vaa=5V
Timer compteur sur 10-bits, T.=2,32MHz
Consommation P=38mW
Résolution N=6-bits
Résolution synchrone équivalente théorique M=10-bits
SNR 54.8dB @ fs=569Hz
Résolution synchrone équivalente (ENOB) M=8.8-bits
DNL -0,4/0,5 LSB
INL -2,2/1,2 LSB
Temps de boucle 0=45ns
Interpolation Non
Décimation Non

Seul le front-end de conversion asynchrone a été étudié¢ pour I’implémentation électri-
que. Aucune étude n’a été réalisée sur les blocs numériques d’interpolation et de déci-
mation pour I’implémentation totale de la chaine de conversion présentée Figure 55.
Leur complexité de conception et leur influence sur le bilan total de consommation sont
sirement sous-estimées. En effet, I’étage de décimation est un bloc usuellement assez
complexe a concevoir et dont la consommation n’est pas négligeable. Une interpolation
polynomiale du 2" ordre a cependant été réalisée a posteriori de fagon logicielle sur
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les échantillons non uniformément répartis dans le temps, afin de pouvoir déterminer les
parametres dynamiques du convertisseur (SNR) en utilisant des FFTs synchrones classi-
ques.

Ces travaux intéressant en ce qui concerne 1’échantillonnage irrégulier dans le cadre de
la conversion analogique numérique seront a la base des études menées dans ce travail
de theése (cf. Chapitre 3).

2.3.3 Les autres CANs et CNAs

2.3.3.1 Utilisation de la logique NCL pour les CNA

La société Theseus Logic a développé une nouvelle technologie pour les circuits asyn-
chrones [FANT 97]: la logique NCL (NULL Convention Logic). Celle-ci a été utilisée
pour la conception d’un convertisseurs numérique-analogique a interpolations [CHES]
en technologie 0,25um. Cette implémentation asynchrone a facilité la conception de la
partie numérique (par exemple les filtres FIR). De plus, de par ses faibles émissions
¢lectromagnétiques, elle autorise la proximité de blocs analogiques sensibles au bruit.

2.3.3.2 Les travaux de J.C. Jenq

Des CANs de Nyquist fonctionnant en paralléle et entrelagés dans le temps (time inter-
leaved ADCs) sont considérés. Du fait des problémes de jitter, de bruit thermique, de
non-linéarités..., lorsque les séquences d’échantillons numériques sont rassemblées, il
s’agit alors d’un signal échantillonné irréguliérement de type non-uniforme périodique
(cf. Figure 52). J.C. Jenq a décrit une théorie dans une série de quatre articles, permet-
tant de faire I’analyse spectrale d’un tel signal, et de par exemple estimer le jitter d’un
tel systéme de conversion [JENQ 88]... [JENQ 90]. De plus, il propose des techniques
de reconstruction dans [JENQ 97]

Pour conclure, ces différents travaux prouvent qu’une approche asynchrone, en terme
d’échantillonnage ou de mode de conception, conduit a des convertisseurs analogiques-
numériques avec des caractéristiques électriques intéressantes. Ces résultats ouvrent
donc des perspectives trés optimistes notamment pour la conception de circuits mixtes
faible consommation, et faible rayonnement électromagnétique.

2.4 Conclusion

Dans ce Chapitre, les différentes notions d’« asynchronisme » concernant la conception
logique et I’échantillonnage ont été présentées.
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Tout d’abord, la conception de circuits asynchrones a été introduite : il s’agit de circuits
sans horloge globale, et dont la synchonisation entre les blocs est uniquement assurée
par des signaux de contrdle locaux. Les principes de base et les différentes classes de
ces circuits, les différents protocoles de communication, les différents codages pour les
données... ont été présentés. Il a de plus été montré que ces circuits ouvrent des pers-
pectives intéressantes pour la réalisation de circuits faible consommation et faibles
émissions ¢lectromagnétiques.

La deuxiéme partie de ce Chapitre concerne 1’échantillonnage asynchrone (ou irrégu-
lier). Contrairement a I’échantillonnage de Nyquist, ce genre d’échantillonnage consiste
a prendre des échantillons non uniformément répartis dans le temps. Des pistes de lectu-
res ont ¢été présentées, notamment en ce qui concerne les différents modes
d’échantillonnage irrégulier, les principes de reconstruction et de ré-échantillonnage
synchrone, les transformées de Fourier et enfin les traitements numériques de base.

Enfin, ce Chapitre a montré que 1’« asynchronisme » au niveau conception de circuits
ou au niveau traitement du signal conduit a la réalisation de convertisseurs analogiques
numériques avec des propriétés intéressantes. Différents papiers ont montré qu’il est
ainsi possible de réduire la consommation électrique, les émissions électromagnétiques
ou les problémes de conversion dus a la métastabilité... La nouvelle famille de conver-
tisseurs présentée dans les Chapitres suivants consiste a utiliser simultanément le prin-
cipe des circuits asynchrones et I’échantillonnage irrégulier afin de cumuler les gains en
performances de ces deux techniques par rapport aux architectures usuelles de conver-
sion exposées au Chapitre 1.
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Chapitre 3 : Une Nouvelle Classe de
Convertisseurs Analogiques
Numeériques Asynchrones Basés sur
une Quantification du Temps

Dans ce Chapitre débutent les contributions de ce travail de thése. Il est tout d’abord
présenté le principe de la nouvelle famille de convertisseurs analogiques numériques
asynchrones. Ils sont basés sur I’utilisation simultanée d’une conception asynchrone et
d’un échantillonnage irrégulier, afin d’avoir une réelle convergence entre le mode
d’échantillonnage et I’implémentation matérielle. Ce nouveau genre de convertisseur
est désormais appelé CAN-A pour CAN Asynchrone.

Le principe de 1’échantillonnage non régulier dans le temps conduit a une quantifica-
tion non plus en amplitude comme c’est le cas pour les CANs de Nyquist, mais une
quantification en temps. Les calculs de rapport signal sur bruit qui en résultent sont
complétement différents des résultats obtenus pour le cas synchrone. Ceux-ci sont ef-
fectués dans le cas général puis détaillés pour différentes familles de signaux analogi-
ques usuels.

La nouvelle boucle de conversion est ensuite comparée aux structures similaires syn-
chrones tel que le convertisseur a approximations successives ou le convertisseur de
poursuite. Elle est également comparée aux chaines de modulation classiques (PCM,
DPCM, ZA).

L’implémentation structurale du convertisseur asynchrone est alors décrite, et des si-
mulations fonctionnelles sont réalisées. Une premicre estimation des performances des
CAN-As est donnée en terme de nombre moyen de cycles par seconde et comparée a
I’activité des CANs de Nyquist. Enfin des comparaisons au niveau systéme sont réali-
sées en considérant un CAN-A dans un contexte synchrone et une chaine de conver-
sion sur-échantillonnée équivalente entierement synchrone.
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3.1 Principes : présentation de la boucle de
conversion, échantillonnage irrégulier et
contréle local

L’architecture retenue met en ceuvre 1’échantillonnage irrégulier par traversées de ni-
veaux présenté au Chapitre 2.2.2.4.1 et une implémentation asynchrone. Il s’agit d’une
boucle de conversion telle que présentée Figure 56, composée de quatre éléments: un
quantificateur de différence, une variable d’état représentée ici par un comp-
teur /décompteur, un convertisseur numérique analogique (CNA), et un timer [ALL
02a]. Il n’y a pas d’échantillonneur/bloqueur (E/B). Il s’agit d’une boucle de rétroac-
tion, asservie sur le signal analogique a convertir. Ce genre d’architecture a été proposé
pour la premicre fois par R. Greenhalgh dans [GRE 65], dans un contexte synchrone.

CNA
ol |lg > | D
e||< g[8
V A
r + Req.
Quaptificateur +LSB Acq. Cpmpteur/ v
de différence décompteur num
v, —> - -LSB

Timer ——Dt;

Figure 56 : Boucle de conversion asynchrone.

Le signal analogique d’entrée est V;,, converti en un signal numérique V,,n, a son tour
converti en un signal analogique de référence V, par le CNA. Ce signal est alors compa-
ré a V. Si la différence entre ces deux signaux est supérieure a %.g (cf. relation (59)),
alors le compteur/décompteur est incrémenté (inc="1", dec="0"), si elle est inférieure a -
’.q, alors le compteur/décompteur est décrémenté (inc='0", dec="1"), et dans tous les
autre cas, rien ne se passe (inc='0", dec="0"), la situation reste stable. La fonction de
transfert du quantificateur de différence est donc une non-linéarité telle que représentée
Figure 57. Bien sir, chaque fois qu’un événement apparait sur un des bits inc ou dec, la
sortie du timer est échantillonnée afin de fournir la valeur D¢; du temps écoulé entre les
¢chantillons b, ; et b;. La sortie numérique du CAN-A est donc composée de couples :
(bl', Df,), avec Vnum:{b[}iEN .

Aucune horloge globale n’est présente dans ce circuit : seuls des signaux de controle lo-
caux sont présents entre les blocs de la boucle : requétes (req.) et acquittements (acgq.).
Le principe de la synchronisation entre les blocs de la boucle asynchrone se passe
comme expliqué au paragraphe 2.1.2 et dépend du protocole retenu lors de
I’implémentation matérielle.
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inc

-q/2

> V. -V

mn T

q/2

dec

Figure 57 : Fonction de transfert du quantificateur de différence.

Dans toute la suite de ce manuscrit, la boucle de conversion donnée Figure 56 est nom-
mée CAN-A pour Convertisseur Analogique Numérique Asynchrone. Contrairement aux
travaux publiés dans [KIN 98], [KIN 99], [KIN 00], [CONT 99]... le terme « asyn-
chrone » définit ici non seulement le mode de conception (pas d’horloge globale), mais
aussi 1’échantillonnage (échantillonnage irréglier). Cette nouvelle classe de convertis-
seurs sera par la suite comparée aux CANs usuels présentés au Chapitre 1 qui sont
nommeés désormais « CANs synchrones » ou « CANs de Nyquist ».

3.2 Présentation de la théorie associée

Le mode d’échantillonnage retenu conduit a une théorie complétement différente de
celle associée aux CANs de Nyquist décrits dans le Chapitre 1, notamment pour le cal-
cul du rapport signal sur bruit. Ceci impliquera donc une méthode générale de concep-
tion propre a ces convertisseurs, se démarquant completement de celles utilisées pour
les approches classiques de conversion et présentée au Chapitre 4.

3.2.1 Condition de poursuite

La premiere relation caractérisant un CAN-A est d’ordre temporelle. En effet, le délai
de la boucle présentée Figure 56 est de durée finie 0. Ceci contraint les caractéristiques
du signal d’entrée V. : lorsque la conversion d’un échantillon est déclenchée i.e. lors-
que un niveau de référence est traversé (cf. Figure 54), le signal d’entrée V;, ne doit pas
traverser un autre niveau de référence tant que la boucle n’a pas déterminé la nouvelle
valeur de référence V.

Soit M la résolution matérielle du CAN-A, 2"-1 niveaux de références sont réguliére-
ment disposés selon I’axe des amplitudes. Soit 4V}, la dynamique d’entrée du convertis-
seur. La valeur du LSB (ou quantum) vaut :

AV,

— in 63
9= (63)
La pente du signal d’entrée doit donc maintenant vérifier :
PVl 4 (64)
ot| o

Cette relation est désormais appelée Condition de Poursuite. En effet, si celle-ci n’est
pas vérifiée, des échantillons numériques non valides, i.e. ne correspondant pas a la va-
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leur analogique instantanée de V;,, peuvent étre fournis par le convertisseur. Ce genre
d’erreurs est comparable a la saturation de pente dans les circuits de modulation A tel
que présenté Figure 64. Dans la suite de ces travaux, le CAN-A est toujours supposé vé-
rifier la condition de poursuite. De plus, dans la suite du manuscrit, M est la résolution
matérielle du CAN-A, i.e. le nombre de bits qui sont physiquement implémentés pour le
circuit. Ce parameétre est a ne pas confondre avec ENOB qui est la résolution effective
du CAN-A, i.e. le nombre de bits du CAN de Nyquist « équivalent » délivrant les échan-
tillons numériques avec le méme SNR.

3.2.2 Calcul du SNR

3.2.2.1 Relation générale

Pour un CAN-A, la conversion d’un échantillon étant déclenchée lorsqu’un niveau de
référence est traversé, la valeur en amplitude est précise, par contre 1’instant est connu
avec une erreur of, dépendant de la résolution temporelle du timer destiné a coder les in-
tervalles de temps entre les échantillons. Soit 7¢ cette résolution temporelle (i.e. la pé-
riode du timer), I’erreur de quantification ot appartient a I’intervalle : [O,Tc ] (cf. Figure

58).

Connaissant la pente instantanée du signal analogique, cette erreur en temps peut étre
traduite par une erreur en amplitude o) selon la relation :

SV = [aLj& (65)
ot

La période T¢ du timer est considérée comme petite i.e. telle que la pente de V;, puisse
étre considérée comme constante sur 7¢. (Il s’agit de I’hypothése duale prise pour le
calcul de SNR dans le cadre de la conversion analogique numérique synchrone, ou il est
supposé une résolution N du CAN assez grande).

A
Vin

Amplitude
> /
™ seuil
SVI

/

I\

N

k.Tc (k+1).T¢ Temps

Figure 58 : Erreur de quantification lors de la traversée d’un niveau de référence.

. ov, . A s .
Les variables (a—’”j et ot peuvent également étre considérées comme deux variables
t

aléatoires indépendantes, ainsi la puissance du bruit de quantification vaut :
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P(6V)= P(%].P(&) (66)
Si f; est la densité de probabilité de la variable aléatoire o¢, il vient :
P(é't):fwxz.ﬁ (x)dx (67)
soit
+00 T.
P(5t):_|._wx2.%.l[o;n }dx=%.jo x2.dx (68)
d’ou
Aoyt (69)
Ainsi :
v, \ I,
POV )=P| —* | = 70
(o7) [ - j : (70)

La définition du SNR étant toujours la méme qu’en synchrone (cf. relation (4)) et elle
devient ici :

3.P\V, 1
SNR,, =10.log M +20.log| — (71)
ov,, T
P —
ot
Le premier terme de cette €quation est directement li¢ au type de signal analogique a conver-
tir. Il est fonction de la puissance du signal analogique et de la puissance de sa dérivée. Par
contre, le deuxiéme terme dépend uniquement de la période 7¢ fixée pour le timer. Ainsi pour
une classe de signaux donnée, le premier terme est une constante et donc le rapport signal sur
bruit peut étre fixé uniquement en fonction de la période 7¢. Le point important a remarquer
est que le SNR est indépendant de la résolution matérielle M du convertisseur. Ceci est a rap-
procher des CANs de Nyquist ou le SNR ne dépend que de la résolution matérielle et non de

la fréquence d’échantillonnage. Ainsi pour une résolution matérielle M fixée, le SNR peut
étre ajusté en réglant seulement la période de I’horloge du timer.

c

3.2.2.2 Application a différents types de signaux

La relation (71) peut étre explicitement déterminée pour différentes classes de signaux
analogiques. Quatre types de signaux sont analysés dans les paragraphes suivants : une
sinusoide pure, un signal de densité spectrale de puissance constante, un signal de pa-
role et un signal audio. Ces derniers sont trés courants et représentatifs de signaux pro-
pres a étre traités par un CAN-A

3.2.2.2.1 Sinusoide pure

Par analogie au cas synchrone, la relation (71) est applicable a un signal sinusoidal pur
d’amplitude 4 et de fréquence f définie comme en (12). Le signal dérivé vaut :
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éVa () = 27f4.cos(2xft)
Ainsi ;
A2 ov. '\ 4rtA*f?
Vi F—=- et Pl —= |=
}{ >:2 © ( ot j 2

La relation (71) devient :

3
SNRdB =10. log[m]

c

Ou bien :
SNR;5=—11,19-201og(/T: )

3.2.2.2.2 Signal de densité spectrale de puissance constante

Soit un signal V;, de densité spectrale DSP(VM):V

Fourier du signal V,-,,(t), constante sur la bande [ —Js fB} (cf. Figure 59).

_fp Ly
2 2

Figure 59 : Signal de DSP constante.

La puisance du signal vaut :

(72)

(73)

(74)

(75)

,-,,(f f, avec K,,(f ) la transformée de

2 e 2
JZ psp(v, Jar =[v, (1) [ dar =[v. (1) 1, (76)
T2
De plus, par définition :
2
o, Lo ov,,
P — TF d 77
A partir des propriétés de la transformee de Fourier, il vient :
2
( ] I  [2imrE(, () ar (78)
Soit,
v, i f5
(a ]— jfgf i LWUAPSS )5 (79)
Compte tenu de (76) et (79), la relatlon (71) devient :
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SNRdB:ZO.log( 7;7’3Tj (80)
Bplc

ou bien

3

SNR ,, =10.log 5
472,2[ fB J 7162

(81)

23

D’apres la relation (74), cette relation est similaire a celle obtenue pour une sinusoide

: /5
pure de fréquence .
23
3.2.2.2.3 Signal de parole

La Densité Spectrale de Puissance (DSP) d’un signal de parole est donnée Figure 60. A
partir de celle-ci, la relation entre 1’écart type du signal analogique et sa dérivée est la
suivante :

o} =128.10"0; (82)

in

DSP (dB)

Gy;-28.5dB

-10dB/oct

500Hz 4kHz

Figure 60 : Densité Spectrale de Puissance d’un signal de parole.

Par des calculs similaires a ceux présentés dans les deux paragraphes précédents, la re-
lation générale du SNR en échantillonnage irrégulier (71) devient donc:

_ 1
SNRdB_lO'IOg(4,2666.106.722j (83)

SNR,, = —66,3—20.log(T. ) (84)

Ou bien :

3.2.2.2.4 Signal audio

La DSP d’un signal audio est donné Figure 61. La relation entre le signal continu V;, et
sa dérivée V;, vaut alors :

o7 =1,69.10".0, (85)
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DSP (dB)
A

Gy, -28.6dB

-10dB/oct

! >

500Hz 20kHz

Figure 61 : Densité Spectrale de Puissance d’un signal audio.

La relation générale (71) devient :

1
SNR,; =10.log| —————— 86
@ g(1,7751.107.7;2J (86)

Ou bien
SNR,, =—72,49-20.log(T. ) (87)

3.3 Résumeé des caractéristiques du CAN-A

Pour résumer, la nouvelle classe de convertisseurs analogiques-numériques proposée est
exactement le cas dual des convertisseurs de Nyquist usuels. Pour le CAN-A, un échan-
tillon est précis en amplitude et quantifié en temps, alors que pour un CAN de Nyquist,
les échantillons sont précis en temps et quantifiés en amplitude. Ainsi, le rapport signal
sur bruit du CAN-A ne dépend que du type de signal et de la résolution temporelle avec
laquelle les intervalles de temps sont enregistrés. De méme, pour les CANs de Nyquist,
le SNR ne dépend que de la résolution matérielle et non de la fréquence
d’échantillonnage. Les caractéristiques de ces modes de conversion sont résumées
Tableau 3.

Tableau 3 : Résumé des différences dues a I’échantillonnage entre un CAN-A et un CAN de Ny-

quist.
CAN-A CAN de Nyquist
Amplitude précise quantifiée
Temps quantifié précis
SNR résolution temporelle résolution matérielle
Sortie (b, Dt) b;

Cette dualité va conduire a une stratégie de conception propre a cette nouvelle classe de
convertisseurs, et donc trés différente de ce qui est fait usuellement dans le contexte de
I’échantillonnage de Nyquist. Celle-ci est développée au Chapitre 4.
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3.4 Positionnement par rapport aux circuits
synchrones

A premiére vue, la structure de conversion proposée Figure 56 ressemble a plusieurs ap-
proches connues. Cependant, il est montré dans cette partie I’originalité de cette nou-
velle famille de convertisseurs.

3.4.1 Conversion analogique numérique classique : CAN a
Approximations Successives et CAN de poursuite

Le CAN-A présenté Figure 56 est une boucle de conversion asservie sur le signal analo-
gique. Cette structure est, en premicre approche, similaire a certains convertisseurs de
Nyquist tel que le CAN a Approximations Successives (CAS) (cf. Figure 14) et le CAN
de poursuite (cf. Figure 13).

A

"\ ‘
/ I\"\u\‘ ’Vm

Amplitude

A
. V.
Time

ech

Figure 62 : Echantillonnage régulier d’un signal quelconque.

La premiére caractéristique est que le CAN-A est uniquement dirigé par le signal analo-
gique. Cela implique qu’aucune conversion d’échantillons redondants n’est effectuée
lorsque le signal est pas ou peu actif (lorsque les variations relatives du signal sont infé-
rieures @ un demi quantum). Cette remarque est visible en comparant les deux modes
d’échantillonnage donnés Figure 54 et Figure 62. L’échantillonnage par traversées de
niveaux est trés attractif car il est adaptatif : la fréquence moyenne d’échantillonnage est
¢levée dans les zones actives du signal, i.e. les zones intéressantes porteuses
d’information, et faible dans les zones a faible activité. Cette nouvelle famille de
convertisseurs est donc destinée a des signaux ponctuellement porteurs d’information
(i.e. autre que des signaux continus ou treés lents). Il sera donc logique par la suite de
s’intéresser a des signaux de parole, des signaux audio, des ¢lectrocardiogrammes [ALL
02b], [ALL 02c]. Pour I’¢chantillonnage donné Figure 62, les échantillons sont unifor-
mément répartis dans le temps et prélevés quelles que soient les variations du signal
analogique. La conversion par traversées de niveaux est dans cet exemple particulicre-
ment attractive car seuls les échantillons porteurs d’information pertinente sont préle-
vés.
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De plus, pour le CAN-A, si la condition de poursuite formulée en (64) est respectée, un
seul cycle est nécessaire pour la conversion d’un échantillon, tandis que pour un CAS de
résolution N-bits, N cycles sont toujours nécessaires. Pour un CAN de Poursuite, que la
valeur de départ d’estimation soit réinitialisée, ou que ce soit la valeur de I’échantillon
précédent, il faut entre / et 2" cycles pour la conversion d’un échantillon. Dans la suite
de ces comparaisons, le CAS est donc la plupart du temps utilisé car il s’agit du CAN de
Nyquist le plus performant en terme de nombre de cycles pour la conversion
d’échantillons, et le plus similaire en terme de matériel et de complexité.

3.4.2 Modulation PCM, DPCM, et ZA

Il est également intéressant de comparer le CAN-A avec les chaines usuelles de modula-
tions numériques.

Alors que les Modulations par Impulsions Codées (MIC) quantifient la valeur de chaque
¢chantillon a; d’un signal, les modulations différentielles codent la différence entre la
valeur de I’échantillon et une valeur b; estimée a partir des échantillons précédents.
Dans la mesure ou cette différence est faible, le nombre de bits par échantillon peut étre
réduit sensiblement, donc il en est de méme pour le débit d’informations transmises
[LEC 99]. Ces modulations sont d’autant plus efficaces que les signaux qu’elles traitent
comportent de la redondance et des lois statistiques connues. Par exemple, pour un si-
gnal tel que le son, I’échantillon estimé b; peut étre calculé par extrapolation des valeurs
précédentes, c’est le codage par prédiction linéaire (LPC - Linear Prediction Coding)
qui est présent dans des applications telles que la télévision numérique, le radiotélé-
phone...

+ Vo) oo ;
V() —>» SH v codeur > transmission —» Y >V, .
in_e Y - [ | ’

V. DI

Figure 63 : Schéma bloc de la modulation modulation MIC différentielle ou A si le codeur est sur 7-
bit.

Tout d’abord, la modulation MIC différentielle (ou DPCM - Differential Pulse Code
Modulation) se contente de coder la différence entre Vj, .(t) et la valeur a laquelle
I’échantillon précédent a été quantifié : V, (t—Tech) (cf. Figure 63) sur m-bits (codeur m-
bits). Ainsi, le gain en terme de données transmises peut €tre assez important si m est in-
férieur au nombre effectif de bits. Cette simplicité est faite au détriment du récepteur
qui doit sommer les échantillons regus. La modulation A est un cas particulier de la mo-
dulation DPCM ot la différence V, (t)-V, (t—Tech) est codée sur /-bit. Dans ce cas, il
apparait bien sir le phénoméne de saturation lorsque la pente du signal V;,(z) dépasse
plus d’un quantum entre deux instants d’échantillonnage (probléme identique a la condi-
tion de poursuite en asynchrone). Un exemple de modulation A est donné Figure 64. Ce
phénomene est facile a réduire en diminuant la période d’échantillonnage 7..;, mais ceci
se fait au détriment de la quantité d’information a transmettre au récepteur. Par contre,
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comme il est expliqué plus loin, le bruit de quantification est alors étalé¢ sur une plus
grande plage : le rapport signal sur bruit peut ainsi étre largement amélioré par filtrage.

Il existe ensuite la modulation MIC différentielle adaptative (ou ADPCM - Adaptive
Differential Pulse Code Modulation). C’est une méthode permettant de réduire 1’effet de
saturation apparaissant lorsque la pente du signal est trop importante. Son schéma de
principe est identique a celui présenté Figure 63, mais elle consiste a augmenter pro-
gressivement le pas de 1’encodeur lorsqu’une série de bits identiques (plusieurs incré-
mentations ou plusieurs décrémentations successives) laissent supposer que le signal de
retour a de la peine a suivre le signal original. Il existe bien slr une multitude
d’algorithmes d’adaptation, mais tous ne sont pas stables [FON 83]. Un exemple de mo-
dulation adaptative, avec un algorithme donné, est illustré Figure 65. Un des défauts de
ce genre de modulations est présenté Figure 64 et Figure 65, un signal continu en entrée
donne en sortie un signal carré d’amplitude A et de période la période d’échantillonnage
du systéme.

Amplitude
i V,ou®

Vil(®)

Ny,
7
Temps

Figure 64 : Exemple de signal traité par une modulation A.

Amplitude
A A

Ny,
>
lemps

Figure 65 : Exemple de signal traité par une modulation ADPCM.

Enfin, la modulation XA (cf. Figure 66), consiste simplement en une modulation A, mais
sur le signal intégré (un sommateur X est présent juste aprés 1’Echantillonneur-
Bloqueur). En sortie, le signal doit étre dérivé, pour cela, il suffit de supprimer le som-
mateur se situant au niveau du récepteur. Ce type de modulations permet une mise en
forme du bruit et donc un meilleur SNR. L’avantage de la modulation A, qui est d’étaler
le bruit sur une plus forte plage, est toujours conservé. D’autre part, un autre avantage
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de la modulation XA est de convertir correctement les composantes continues du signal
d’entrée (c’est I’intégrale du signal qui est considérée), ce que ne fait pas la modulation
A. Cette caractéristique intéressante de la modulation XA en fait un systéme tres intéres-
sant pour I’instrumentation, afin de traiter des signaux continus ou trés lents. Souvent,
les deux sommateurs présentés Figure 66 sont rassemblés en un seul. Un exemple de
modulation ZA est donné Figure 67.

+
V.() —» SH > > codeur > V.0
V. z <
(@)
+
V.() —>» SH > » codeur >» V.0
V(9
(b)

Figure 66 : Schémas bloc d’un modulateur ZA.

Amplitude
A

T Ll
emps
Vo0 P

A Vou!(t)

Figure 67 : Exemple de signal traité par une modulation ZA.

En conclusion, le CAN-A se rapproche beaucoup d’une modulation A « asynchrone ».
C’est d’ailleurs a partir de cette constatation que J.W. Mark et a/. [MARK 81] ont pro-
posé I’intérét de 1’échantillonnage par traversées de niveaux pour la compression de
donnée. Ici, I’Echantillonneur/Bloqueur (E/B) est supprimé, mais deux comparateurs au
lieu d’un sont nécessaires, afin d’assurer 1’échantillonnage irrégulier du signal d’entrée.
Pour un signal constant, il n’y a pas conversion d’échantillons redondants. En considé-
rant le schéma donné Figure 63, I’encodeur /-bit serait en fait constitué¢ du quantifica-
teur de différence, le sommateur X serait le compteur/décompteur. Ainsi, la principale
différence entre le CAN-A et un convertisseur XA est qu’il n’y a pas de mise en forme
du bruit dans la boucle de conversion asynchrone : le signal d’entrée est directement
considéré et non le signal intégré. Enfin, les circuits ADPCM se rapprocheraient des dif-
férents algorithmes de conversion proposés par L. Alacoque [ALA 02], pour améliorer
la boucle de conversion asynchrone dans le cadre d’un échantillonnage synchrone.
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Le principal avantage du CAN-A est que le SNR peut étre modifié en jouant seulement
sur la fréquence de I’horloge du timer : la résolution est améliorée d’un bit lorsque la
période T¢ du timer est divisée par deux. Cela influe bien sir sur la précision avec la-
quelle les blocs analogiques doivent étre congus (cf. paragraphe 4.2). Par contre, la
conception de la partie numérique du CAN-A demeure toujours la méme. Le nombre
moyen d’échantillons par seconde reste également identique car il est uniquement fixé
par le nombre de niveaux et non par le nombre effectif de bits visés. Ainsi, quelle que
soit la résolution effective visée, la consommation du convertisseur est quasi identique,
ainsi que celle des éventuels blocs de traitement en aval de la boucle (au nombre effectif
de bits pres). Pour résumer, la consommation est propre a la classe de signaux analogi-
ques traitée, donc au nombre de niveaux de quantification, et quasi indépendante de la
résolution effective visée.

Pour la conversion XA, pour une implémentation matérielle figée (ordre k et résolution
N du modulateur), afin de gagner un bit de résolution, seule la fréquence
d’échantillonnage f.., peut étre ajustée, i.e. le facteur de sur-échantillonnage OSR du
circuit. D’apres la formule générale (50) du SNR, ce dernier est amélioré de k+%: lors-
que le facteur de sur-échantillonnage OSR est doublé. Le fait d’augmenter la fréquence
de travail du convertisseur influe sur les contraintes de conception des blocs analogi-
ques, mais aussi sur toute la partie numérique car le circuit doit fonctionner a une fré-
quence double. De plus, I’inconvénient majeur est que le nombre d’échantillons s’en re-
trouve proportionnellement augmenté, tout comme 1’activité, et la consommation du
circuit. Dans le cas du CAN-A, quelle que soit la résolution effective, le surcoit en
consommation est négligeable car il ne concerne que la partie timer.

De plus, comme il a pu étre constaté précédemment, la conception d’un convertisseur
YA, est assez complexe, notamment en raison des problémes de stabilité pour un ordre
¢levé. De méme la conception du filtre a décimation n’est pas triviale.

Enfin, dans le cas d’un convertisseur XA, pour un signal DC, compte tenu du fait que
I’intégrale du signal est considérée, une rampe de pente constante est a traiter. De part le
principe de ce type de conversion, le CAN fournit comme toujours des échantillons en
sortie, et ceux-ci sont tous de valeur identique. Pour le CAN-A, ce genre de probléme
n’intervient pas. En effet, lorsque le signal d’entrée est constant, aucun niveau de quan-
tification n’est traversé et donc aucun échantillon n’est prélevé et converti (sous réserve
que le timer ne reboucle pas sur le modulo).

3.5 Implémentation et simulations
fonctionnelles du CAN-A

Cette partie concerne la présentation au niveau systéme de I’implémentation asynchrone
de la boucle de conversion proposée Figure 56. De plus, des premiéres évaluations fonc-
tionnelles sont proposées afin d’estimer les performances de cette nouvelle famille de
CANS.
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3.5.1 Implémentation asynchrone retenue

Beaucoup d’implémentations sont envisageables pour la boucle de conversion proposée
Figure 56. La solution retenue est la plus « naturelle », il s’agit d’une structure micropi-
peline [SUTH 89] a trois étages composée d’une partie contrdle QDI et d’une partie
chemin de données (ou data path) constitué ici de blocs numériques et analogiques. Le
schéma fonctionnel du circuit est donné Figure 68, ou il est clairement distingué les
trois étages du pipeline correspondant aux trois sous-blocs du CAN-A : le quantificateur
de différence, le compteur/décompteur et le CNA.

Etage 1 Etage 2 Etage 3
( Req. Req. Req.
Partie \‘/

contréle <
\
-

. Vin
Partie <
Data path
Quantificateur de différence Compteur/Décompteur

\

Figure 68 : Schéma fonctionnel du CAN-A.

L’architecture du CAN-A sans le timer est ensuite donnée Figure 69. La partie contrdle
est composée de portes de Muller [SHA 97], de portes standard simples (AND, NOR,
inverseur...), et de délais. Pour la partie data path, il y a le quantificateur de différence,
le convertisseur numérique/analogique, le compteur/décompteur et le latch analogique.
Le role de ce dernier est de faire le lien entre la partie contrdle et la partie data path. 11
comporte un bit de contréle Enable, deux bits d’entrée +LSB, -LSB et les deux bits de
sortie correspondants inc et dec. Son fonctionnement est le suivant: lorsque Ena-
ble="0", les bits inc et dec sont forcés a zéro quoi qu’il se passe sur les deux entrées.
Lorsque Enable passe a I’état haut, dés que +LSB="1" (respectivement -LSB="1") alors
inc="1" et dec="0" (respectivement inc="0" et dec="1") et les sorties sont figées quoi
qu’il se passe ensuite sur les deux entrées.

Le délai délai2 (resp délai3) correspond au temps critique du compteur/décompteur
(respectivement du CNA). Les bits Resetb et Setb sont commandés par le méme signal
d’initialisation RESET. Le fonctionnement de cette implémentation est décrit ci-dessous.

Lorsque RESET="0’, Enl=En’l1=En2="0", En3="1", Enable="0" et les bits inc et dec
sont forcés a zéro par le latch analogique. Le registre R/ (fonctionnant sur front mon-
tant) et initialisé a zéro, et le registre R2 initialisé a la valeur numérique correspondant a
la moitié¢ de la dynamique de sortie du CAN-A. Lorsque RESET="1", la porte AND du
dernier controleur envoie un signal d’initialisation dans la partie contrdle, le bit Enable
passe a ‘/’. Le latch analogique est maintenant « actif » et est en attente d’une décision
sur les sorties +LSB et —LSB du quantificateur de différence. Si I’amplitude de la ten-
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sion analogique d’entrée V;, varie de maniere sensible, par exemple V, -V, >'2.q (res-

-V <-%.q) alors +LSB=']" (respectivement -LSB='l"), la sortie inc

(respectivement dec) du latch analogique bascule a 1’état haut et y reste jusqu’a la fin du
processus de conversion, quoi qu’il se passe sur les sorties du quantificateur. Ainsi
Enl='l" (respectivement En'I='1"), un acquittement ('0") est envoyé sur le troisiéme
controleur, puis En3="0', R3 mémorise sa dernic¢re valeur, puis Enable='0" le latch ana-
logique reset les deux bits inc et dec (acquittement). L’¢échantillon ainsi prélevé peut
maintenant étre converti. Un requéte ('/") est envoyée sur le second contrdleur : les don-
nées sont prétes devant le registre R2, En2='l" et R2 échantillonne les deux bits sur le
front montant de En2. Le compteur incrémente (respectivement décrémente) la valeur
Vauum de R3 et un acquittement ('0") est envoyé au premier contrdleur, les bits Enl et En'l
repassent donc a 1’état bas). Apres une durée délai2, les données sont prétes devant le
registre R3, une requéte arrive devant le troisiéme contrdleur, ainsi En3="[l", un acquit-
tement est alors envoyé sur le second controleur, ainsi En2="0". Le registre R3 échantil-
lonne les données. La nouvelle valeur numérique peut maintenant étre traitée par le
convertisseur numérique analogique. Apres une durée délai3, la valeur analogique Vs
correspondante est disponible en sortie du CNA, et le bit Enable repasse a 1’état haut.
Le latch analogique est maintenant a nouveau en situation d’attente et scrute les sorties
du quantificateur de différence. Le CAN-A est maintenant prét a convertir un nouvel
¢chantillon. La consommation dynamique du convertisseur est désormais nulle tant
qu’aucune autre conversion n’est effectuée (a 1’activité du timer pres).

pectivement V,

in

Resetb Resetb Setb
Enable ( ( 4
v inc C C

Latch Enl
lanalogique, _OG 1
LB | D
setb clai
dec C En2v En3 Y
Vi plus 5| inc
compteur
Resetb R2 décompteur—| R3 = CNA
minus > dec Vium
A A A
) ’ P
C C
Resetb Resetb Resetb

Figure 69 : Schéma électrique du CAN-A sans le timer.

3.5.2 Simulations fonctionnelles du CAN-A

Le CAN-A tel qu’il a été présenté Figure 69 a ét¢ modélis¢ d’un point de vue fonction-
nel en VHDL-AMS et simulé sous le logiciel ADVance-MS [ALL 02c]. De méme, un
CAN a Approximations Successives a été modélisé, pour une comparaison des deux
modes de conversion. Pour cela, les deux convertisseurs ont été choisis avec la méme
résolution matérielle de 6-bits, et un signal analogique V;, respectant la condition de
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poursuite (64) pour le CAN-A. Les valeurs de dynamique d’entrée AV;,, de temps de
boucle d... sont arbitraires car il s’agit de modélisations comportementales.

Un exemple de conversion est décrit Figure 70 ou sont donnés : le signal analogique a
convertir (a), le signal de référence V, en sortie du CNA pour le CAS (c) et pour le
CAN-A (e). Les occurrences des cycles de conversion sont représentées en (b) pour le
CAS et en (d) pour le CAN-A. Les différences entre les deux modes de conversion sont
immédiatement visibles. Dans le cas asynchrone, 1’activité du circuit est directement
corrélée a celle du signal : plus le signal évolue et plus le nombre moyen de cycles par
seconde est important. Pour le CAS, les échantillons sont prélevés et convertis par ordre
de I’horloge externe, indépendamment de la valeur instantanée de V;,. Des résultats plus
intéressants ne peuvent étre déduits de ces simulations car la résolution matérielle des
deux convertisseurs a été prise de valeur identique, alors qu’il a été montré que dans le
cas du CAN-A, I’échantillonnage par traversées de niveaux engendre une résolution ma-
térielle pouvant étre beaucoup plus faible que celle de son homologue a échantillonnage
de Nyquist, pour un SNR identique. Des comparaisons précises en terme de nombre
moyen de cycles par seconde sont présentées dans le paragraphe 3.6.
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Figure 70 : (a) Signal analogique V', a convertir, (b) Occurrences des cycles de conversion du CAN
a Approximations Successives, (¢) Signal de référence V, en sortie du CNA du CAN AS, (d) Occur-
rences des cycles de conversion du CAN-A, (e) Signal de référence V, en sortie du CNA du CAN-A.
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3.6 Evaluation des performances

Dans ce paragraphe, des comparaisons en terme d’activité, par estimation du nombre
moyen de cycles par seconde entre les différents circuits de conversion, sont données.
Ceci ne constitue qu’une premicre estimation des performances des CAN-As car ces
¢tudes ne sont menées qu’au niveau comportemental.

3.6.1 Par rapport a un CAN synchrone de Nyquist

Le CAN-A peut tout d’abord étre évalué par rapport a un convertisseur de Nyquist clas-
sique. Pour le choix de la référence de conversion synchrone, plusieurs architectures
sont envisageables.

En terme de fonctionnement, le CAN de poursuite est le plus proche (cf. paragraphe
1.2.1.2), cependant pour une résolution de N-bits, la conversion d’un échantillon néces-
site dans le pire cas 2"-7 cycles. Si & est le temps de boucle, défini comme pour le
CAN-A, la fréquence maximale f,.x-can-p du signal analogique pouvant étre traitée est :

1

= 88
fmax—CAN—p 2 2N _1 5 ( )

De méme, un CAN a Approximations Successives peut étre envisagé. Il est d’un point
de vue matériel identique au CAN de poursuite, sauf que I’algorithme de conversion
implémenté permet la conversion d’un échantillon numérique en seulement N cycles. Si
o est le temps de boucle, la fréquence maximale f,4x-can-4s du signal analogique pouvant
étre traitée est :

1

- 89
fmax—CAN—AS 2N§ ( )

Pour un CAN-A de résolution matérielle M-bits, la conversion d’un échantillon ne né-
cessite qu’un seul cycle. De plus, pour un temps de boucle ¢ fixé par la conception des
différents blocs, la fréquence maximale f,...can.4 du signal d’entrée pouvant étre traité
est donnée par la condition de poursuite et le théoréme de Bernstein (cf. paragraphe
4.1.1):

1

= 90
fmax—CAN—A 272_5 2M _1 ( )

Si le CAN-A et les deux CANs synchrones de référence sont tous deux issus de la méme
technologie et de conception similaire, le temps de boucle 6 pour ces trois convertis-
seurs peut étre supposé similaire. Quelles que soient les valeurs de N et de M, soit f,.y la
fréquence maximale commune pouvant étre traitée par ces trois convertisseurs :

Sonay = MmN {fmax—CAN- P> S max—can—as > Smax—can—a } 1)
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Soit un signal analogique de bande passante f,.., le nombre moyen de cycles par se-
conde pour les différents convertisseurs est :
Pour la CAN de poursuite :

fcycle—CAN—p = 2(2N - 1).fmax (92)
Pour le CAN a approximations successives :
f‘cycle—CAN—AS = 2'N‘fmax (93)

Pour le CAN-A, la valeur optimale de M est choisie en fonction de la méthodologie de
conception développée au paragraphe 4.1.2. Sachant de plus qu’un seul cycle de conver-
sion est nécessaire pour une conversion :

fcyclefCAN—A ~ 2'fmax (94)

Ainsi, quelle que soit la résolution matérielle du CAN-A et la résolution effective visée,
le CAN-A est toujours meilleur que les CANs synchrones au niveau du nombre moyen
de cycles par seconde. Des conclusions en terme de consommation sont cependant diffi-
ciles a estimer a ce stade. En effet, bien que cette comparaison mette en ceuvre des
convertisseurs d’architecture trés semblables, leur résolution (M et N) peuvent étre trés
différentes, ainsi que la complexité du matériel. De plus, ces deux genres de CANs ne
rendent pas le méme service : les échantillons numériques en sortie du CAN-A ne sont
pas uniformément répartis dans le temps contrairement aux convertisseurs de Nyquist.
Des études plus précises sont développées dans le paragraphe suivant ou des chaines de

conversion « comparables » sont étudiées.

3.6.2 Par rapport a un CAN synchrone sur-échantillonné

Bien que le but de la nouvelle approche de la conversion analogique numérique présen-
tée dans cette these soit d’utiliser directement les couples amplitude/temps afin de réali-
ser des traitements numériques, il est possible d’envisager 1’utilisation du CAN-A dans
une chaine classique synchrone de traitement du signal. Dans ce cas, les échantillons ré-
partis non uniformément dans le temps en sortie du CAN-A doivent étre ré-
échantillonnés a la fréquence de Nyquist. Un étage d’interpolation doit donc étre ajouté
en sortie du convertisseur afin d’obtenir en sortie les échantillons numériques codés sur
ENOB-bits et échantillonnés a la fréquence fyy,. N. Sayiner et al. [SAY 94], [SAY 96]
ont montré que ce traitement peut étre effectué par une interpolation polynomiale
d’ordre 2. Dans ce cas la chaine compléte de conversion est donnée Figure 71 ou sont
présents le front-end de conversion (le CAN-A), et I’étage numérique de reconstruc-
tion (I’interpolateur polynomial d’ordre 2).

Echantillonnage irrégulier Echantillonnage régulier (Nyquist )

Etage analogique
i Interp;lation Vous
V,, w— CAN-A H e P Frvg
(0, 4t) Polynomiale 2¢m¢ ordre ENOB-bits
M-bits

Figure 71 : CAN-A utilisé dans un environnement a échantillonnage de Nyquist.
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Un circuit de référence est maintenant nécessaire afin de comparer cette approche avec
un systéme de conversion classique a échantillonnage synchrone. Cela nécessite une
chaine de conversion a échantillonnage régulier comparable a 1’architecture asynchrone
présentée Figure 71, i.e. de complexité similaire, et avec les mémes signaux analogiques
d’entrée et numériques de sortie.

En conversion analogique numérique usuelle, le fait de sur-échantillonner permet
d’augmenter la résolution effective. La relation théorique est donnée paragraphe 1.1.2.2.
Ainsi en prenant un convertisseur synchrone de résolution M-bits, puis en ajoutant un
¢tage numérique de décimation, les ENOB-bits de résolution effective peuvent étre ob-
tenus en sortie du convertisseur a la fréquence fy,,. Dans ce cas, la méme sortie que la
chaine de conversion donnée Figure 71 est obtenue. Pour I’étage front-end de conver-
sion, un convertisseur a approximation successives (CAS) de M-bits est retenu, afin
d’avoir des étages de complexité et d’architecture trés similaires en synchrone et en
asynchrone. Ainsi la chaine compléte de conversion synchrone est composée d’'un CAN
a approximations successives et d’un filtre a décimation tel qu’il est indiqué Figure 72.

Etage analogique Sur-échantillonnage Echantillonnage régulier (Nyquist)

: i Vout
Vi CAS )—» Filtre a décimation )—» Fva
Vour ENOB-bits
M-bits 4.(ENOB-M)fy;,,

Figure 72 : CAN a approximations successives sur-échantillonné de référence.

Pour la chaine de conversion synchrone, /-bit de résolution effective est gagné lorsque
la fréquence d’échantillonnage est multipliée par un facteur quatre (cf. équation (22)).
Ainsi, si une résolution effective de ENOB-bits doit étre atteinte avec un convertisseur
de M-bits, la fréquence d’échantillonnage f.., doit vérifier :

fo =4(ENOB-M).f, (95)

Le filtre décimateur en sortie du CAS sous-échantillonne donc les échantillons avec le
taux :

1
R = e (EvoB—m) 6)

Afin de simplifier cette étude, les deux étages numériques en sortie des chaines de
conversion synchrone et asynchrone sont considérés comme similaires en terme de
complexité¢ et d’activité. Cette hypothése simplificatrice est en défaveur du CAN-A
puisqu’un filtre a décimation est beaucoup plus complexe en terme de matériel et
d’activité qu’un interpolateur polynomial d’ordre deux.

Qu’en est-t-il de ’activité du front-end analogiques pour les deux chaines de conver-
sion ?

Pour le CAN-A, le nombre moyen d’échantillons par seconde est fixé car la résolution
matérielle est figée a M-bits et que la classe de signaux analogiques V;, est parfaitement

Emmanuel Allier / INPG / Laboratoire TIMA / groupe « Concurrent Integrated Systems » 107



Chapitre 3 : Une nouvelle classe de convertisseurs analogiques numériques asynchrones

déterminée. De plus, pour la conversion asynchrone, seul un cycle est nécessaire pour la
conversion d’un échantillon. Soit feyci.asyme 1€ nombre moyen de cycles par seconde du
CAN-A. D’apres la méthodologie de dimensionnement des CAN-As proposée Chapitre
4, la résolution M du convertisseur a été choisie de facon a avoir un nombre moyen
d’échantillons par seconde vérifiant juste la fréquence de Nyquist du signal a convertir,
ainsi :

f;,ycle—async ~ f Nyq (97)

Pour le CAS, si M est la résolution matérielle du convertisseur, M cycles sont nécessai-

res afin de convertir un échantillon. En tenant compte de la relation (95), le nom-
bre de cycles par seconde feycr-sync du CAN est donné par la relation :

f;yc[e—sync = 4M(ENOB - M)'fNyq (98)

Le gain en terme d’activité pour la chaine de conversion asynchrone par rapport a la
chaine de conversion synchrone, nommé Go,(cycles/sec), s’exprime par la relation :

G., (cycles/sec) ~ 100.|: Joct-one ~ Jost-amne } (99)
cycl—sync
Soit, avec les relations (95) et 97) :
1
G, (cycles/sec) =100 1— 100
(e ) { 4.M(ENOB—M)} (160)

Les résultats sont donnés Figure 73 en fonction de la résolution matérielle M du CAN-A
et de la résolution effective ENOB visée. Ces résultats sont bien sir valides uniquement
si la résolution effective est supérieure a la résolution matérielle (ENOB > M ). Le gain
en terme de cycles par seconde est de presque deux ordres de grandeur en passant d’une
chaine de conversion synchrone a son « homologue » asynchrone. Ainsi, les CAN-As
pourraient étre utilisés avec succes dans les chaines de conversion de Nyquist afin de
réduire leur activité. En effet, en premiere approximation, compte tenu du fait que la
consommation électrique d’un circuit est corrélée a son activité, de forts gains en éner-
gie seraient observés.

M {bit) ENOE {bit)

Figure 73 : Gain en % de I’activité d’une chaine de conversion a échantillonnage asynchrone par
rapport a son équivalent a échantillonnage régulier.
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3.7 Conclusion

Ce Chapitre a présenté les premiéres contributions de ce travail de these. 11 a tout
d’abord été expliqué les principes de cette nouvelle famille de convertisseurs analogi-
ques numériques basés sur 1’utilisation simultanée d’une conception asynchrone et d’un
échantillonnage irrégulier. Ces deux caractéristiques induisent une réelle convergence
entre le mode d’échantillonnage et I’implémentation matérielle. Ces nouveaux conver-
tisseurs ont été appelés CAN-As pour CANs Asynchrone. Contrairement a d’autres tra-
vaux pouvant étre trouvés dans la littérature, le terme « asynchrone » définit ici aussi
bien le mode de conception que le type d’échantillonnage.

Le principe de 1’échantillonnage non régulier dans le temps a conduit a des calculs de
rapport signal sur bruit complétement différents de ceux du cas synchrone. Ceux-ci ont
¢té présentés dans le cas général puis détaillés pour différentes familles de signaux ana-
logiques usuels : un signal sinusoidal pur, un signal de densité spectrale de puissance
constante, un signal de parole et un signal audio.

La nouvelle boucle de conversion a alors ét¢ comparée aux structures similaires syn-
chrones telles que le convertisseur & approximations successives ou le convertisseur de
poursuite. Elle a également été comparée aux chaines de modulation classiques (PCM,
DPCM, ZA). Il en résulte que la nouvelle approche de conversion décrite dans cette
thése est tout a fait originale.

Enfin, le choix retenu pour I’implémentation structurelle du convertisseur asynchrone,
basée sur un circuit micropipeline a trois étages et un protocole quatre-phases, a été pré-
sentée, et des simulations fonctionnelles ont été réalisées. Une premicre estimation des
performances des CAN-As a ét¢ donnée en terme de nombre moyen de cycles par se-
conde. Elle a été comparée a I’activité des CANs de Nyquist, et il a été montré que le
nombre moyen de cycles par seconde du CAN-A est toujours treés inférieur a celui des
CANs de Nyquist. Enfin des comparaisons au niveau systéme ont été réalisées en consi-
dérant un CAN-A dans un contexte synchrone et une chaine de conversion sur-
¢chantillonnée équivalente. I a ét¢ démontré dans ce cas, que 1’activité moyenne du
CAN-A est d’environ deux ordres de grandeur inférieure a celle d’une chaine de conver-
sion issue d’une conception entiérement synchrone. Ceci laisse espérer des gains trés si-
gnificatifs en terme de consommation électrique.

Emmanuel Allier / INPG / Laboratoire TIMA / groupe « Concurrent Integrated Systems » 109



Chapitre 3 : Une nouvelle classe de convertisseurs analogiques numériques asynchrones

Emmanuel Allier / INPG / Laboratoire TIMA / groupe « Concurrent Integrated Systems »



Chapitre 4 : Méthodologie générale de conception des CAN-As

Chapitre 4 : Méthodologie Générale de
Conception des CAN-As

Comme il a été présenté au Chapitre 3, le principe de fonctionnement du CAN-A se
démarque complétement des approches synchrones usuelles. La théorie associée
conduit donc a une méthodologie de conception originale et propre a cette nouvelle
famille de convertisseurs.

Celle-ci se situe tout d’abord au niveau systeme [ALL 03a], [ALL 03b] ou les caracté-
ritiques haut niveau du CAN-A sont déterminées en fonction de la classe de signaux
analogiques a convertir et de 1’application ciblée. Elle a pour objectifs de réduire le
matériel et I’activité du convertisseur en vue de limiter sa consommation électrique.
Pour cela, toutes les caractéristiques du signal analogique, fréquentielles et statistiques
sont utilisées.

La méthode se situe enfin au niveau transistor ou toutes les caractéristiques analogi-
ques des composants du CAN-A sont modélisées, afin de garantir la résolution effec-
tive finale ciblée pour I’application. Pour cela, plusieurs implémentations électriques
sont présentées, leur choix final dépend de 1’application ciblée (cf. Chapitre 5). Ces ré-
sultats théoriques sont étudiés dans le cadre d’une conception analogique en mode
courant puis d’une conception en mode tension.
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4.1 Méthodologie générale de conception au
niveau systeme

Dans cette partie est décrit la théorie permettant de déterminer la valeur optimale des
quatre paramétres définissant un CAN-A au niveau systéme. Il y a le temps de boucle
maximal J,,.,, la résolution matérielle minimale M du CAN-A, la résolution matérielle
maximale M., du timer, et enfin la période maximale 7¢ de I’horloge du timer.

4.1.1 Temps de boucle

Comme indiqué au paragraphe 3.2.1, le temps de boucle 6 du CAN-A est fini. Afin de
déterminer le temps de boucle maximal J,,, acceptable pour un signal V;, donné, le
théoréme de Bernstein [DEL 91] est utilisé :

Pour un signal V;, de bande limitée f,,,, et borné en amplitude 4V,, alors sa pente est
¢galement limitée, selon la relation suivante :

in

<2 AV, fons (101)

En utilisant la condition de poursuite exprimée par la relation (64), et en supposant que
la dynamique du signal correspond a toute la dynamique d’entrée du convertisseur, le
temps de boucle maximal s’exprime par :

1

oo = 2 1)

(102)

Pour un signal analogique V;, donné, le temps de boucle o doit toujours vérifier :
0<0,,. (103)

Dans ce cas, pour un temps de boucle ¢ ainsi fixé, la fréquence maximale f,,,, de Vi,
pouvant étre traitée par le CAN-A est donnée par :
1

= 104
S 2.72.5.‘2’” —li (104)

4.1.2 Résolution matérielle

En échantillonnage synchrone, le théoréme de Shannon [OPP 95] fixe clairement la va-
leur minimale de la période d’échantillonnage a implémenter selon la relation (51).
Des ¢léments de théorie sont énoncés a ce sujet au paragraphe 2.2.1.

Dans le cas de 1’échantillonnage par traversées de niveaux mis en ceuvre dans le cadre
du CAN-A, la généralisation du théor¢me de Shannon démontrée par F.J. Beutler [BEU
66] est utilisée. Ce théoréme est présenté au Chapitre 2. Celui-ci impose une condition
sur le nombre moyen d’échantillons par seconde pour qu’aucune perte d’information
ne soit effectuée lors du processus d’échantillonnage. Bien sir, il n’est pas forcément

Emmanuel Allier / INPG / Laboratoire TIMA / groupe « Concurrent Integrated Systems » 112



Chapitre 4 : Méthodologie générale de conception des CAN-As

souhaité dans ces travaux de reconstruire le signal continu original. Cependant, aucune
violation au niveau de la théorie du traitement du signal n’est faite en premiere appro-
che.

Deux méthodes sont envisageables afin de déterminer la fréquence moyenne
d’échantillonnage d’un signal continu V;, dans le contexte du CAN-A.

La premiére méthode consiste simplement a réaliser des simulations fonctionnelles en
C, Matlab... du convertisseur. Pour une valeur fixée de M, 2"-1 niveaux de quantifica-
tion sont implémentés, la fréquence moyenne d’échantillonnage d’un signal est déter-
minée par une modélisation de 1’échantillonnage par traversées de niveaux. La valeur
minimale de M en est donc directement déduite afin de respecter le théoréme de Beu-
tler. Il faut pour cela bien sir disposer d’une base de données avec des signaux réels
sous forme numérique avec une haute résolution, c'est-a-dire supérieure a la résolution
effective du CAN-A modélisé.

La deuxieme méthode consiste a déterminer théoriquement la valeur minimale de M.
Pour cela des calculs assez laborieux et non triviaux peuvent étre menés. Par exemple,
dans [MARK 81], J.W. Mark et al. les ont menées a partir de [BLAK 73] pour un si-
gnal analogique ¢élémentaire : un signal gaussien de Densité Spectrale de Puissance
constante. Le principe de calculs est le suivant :

L’allure de la DSP de ce genre de signaux est donnée Figure 59, soit DSP(V,-,?):V,-n(ff.

De plus, le signal est supposé gaussien et de moyenne nulle, la densité de probabilité
de son amplitude est donnée par :

1 -x’
p(x): Tono .exp(z.o_zl (105)

Le signal est étudié¢ au voisinage d’une amplitude déterminée xy. Le nombre moyen de
traversées de ce niveau par unité de temps dans la direction négative ou positive est
donné par :

V(x ):ﬁc|x'|.p(xo,x')dx' (106)

De plus, dans le cadre d’une source gaussienne, pour le signal dérivé x”:
1 —x"
x')= .eX 107
)= o, p(z.agJ (o7

o = ”\/f;? o, (108)

Ainsi, des relations (106), (107), et (108), il vient :
42
V()c0 )— f—B.exp( xz

avece

- ﬁ 2.0

Pour connaitre le nombre moyen d’échantillons f,, par seconde, il faut faire la

] (109)

somme des V(xy) pour tous les niveaux de quantification. Apres calculs, la fréquence
moyenne d’échantillonnage s’exprime par :
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SLEO I A (110)
£ 2 fy O,

La dynamique de I’amplitude du signal gaussien correspond de 5% a 95% a la dyna-
mique d’entrée AV;, du CAN. Pour que 99,7% des échantillons soient dans cette plage,
il faut :

6.0, =09.AV,

in (1 1 1)
Compte tenu de la valeur du quantum donnée par (63), de (110) et (111), la fréquence
moyenne d’échantillonnage est :

1 4,606

— ~ o
fech fB (2 _1)
Ainsi, afin de vérifier la condition de F. J. Beutler, il faut que la condition suivante
soit vérifice :

(112)

(2¥ -1)29,21 (113)
La valeur minimale de la résolution matérielle M minimale en est donc déduite.

Des hypothéeses simplificatrices ont été¢ adoptées pour mener a bien ces calculs. Tout
d’abord, un nombre infini de niveaux de quantifications a été considéré, ainsi la série
de terme général donné par (109) est facilement calculable. De plus, la pente du signal
a été supposée illimitée, comme indiqué dans la relation (106), alors qu’en pratique la
pente d’un signal a amplitude et fréquence limitées est bornée par une valeur finie par
le théoreme de Bernstein.

De plus, le fait que le signal d’entrée soit gaussien est trés intéressant d’un point de
vue calculatoire. En effet des caractéristiques sur la dérivée du signal peuvent étre dé-
duite. Ceci permet de calculer facilement la valeur de la densité de probabilité dans
I’intégrale donnée par la relation (106). Par exemple, I’utilisation d’un signal de parole
serait beaucoup plus complexe pour ce genre de calculs. Si la densité de probabilité
d’un signal de parole est donnée par une distribution de Laplace [RAB 78] :

p(x) 1 —\/5.|x|

= .exp (114)
o o,

rien ne peut étre déduit quant a la densité de probabilité de I’amplitude de sa dérivée.

Dans ce cas, une approche, comme celle indiquée dans la premie¢re méthode, est plus

immeédiate a mettre en ceuvre afin de déterminer la résolution matérielle minimale M.

4.1.3 Période du Timer

L’application visée pour le CAN-A étant fixée, le nombre effectif de bits (ENOB — Ef-
fective Number Of Bits) ou Résolution Effective est connu. En raisonnant en syn-
chrone, d’aprés la relation (11), connaissant les caractéristiques du signal d’entrée,
I’expression théorique du rapport signal sur bruit peut étre déterminée et donc la valeur
du SNR a atteindre calculée. De méme dans le cas asynchrone, 1’expression théorique
du SNR est calculée d’apres la relation générale (71). Le SNR doit étre égal au SNR
calculé en synchrone. Tous les paramétres sont maintenant connus et la valeur mini-
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male de la période T¢ du timer a implémenter pour le CAN-A en est immédatement
déduite.

4.1.4 Résolution du Timer

La détermination du nombre de bits My, pour le codage des intervalles de temps Dt;
entre les échantillons dépend de I’approche choisie pour la conception de la partie ana-
logique (cf. paragraphe 4.2). Des considérations au niveau de la précision des blocs
analogiques du CAN-A doivent étre prises en compte.

Quel que soit le mode de conception, la valeur du temps maximal Dt,,, entre deux
¢chantillons pouvant étre fournie par le timer vaut :

Dt = (2M —1)Tc (115)

4.1.4.1 En mode courant

Dans ce type d’approche, I’information utile du signal est représentée sous forme de
courants. Soit le cas ou le signal analogique V;, a convertir ne change pas de maniére
significative, la référence de courant /¢y (cf. Figure 75) fournie par le CNA est stric-
tement constante, et ne dérive pas dans le temps, car elle est fixée par des sources de
courant. Le systéme fournit donc un échantillon a chaque modulo du timer, tous ces
¢chantillons sont redondants car V;, est constant. En théorie, il n’y a aucune limite
quant au choix de la valeur de M,;y.,. Celle-ci peut donc étre fixée en choisissant un
compromis entre le matériel mis en ceuvre pour le timer et la fréquence des occurren-
ces des échantillons redondants. Ce choix dépendra du type de signaux a convertir par
le CAN-A.

4.1.4.2 En mode tension

Dans ce type d’approche, I’information utile du signal est représentée sous forme de
tensions. Pour cette approche, le choix de la résolution du timer est plus complexe.
Soit le cas ou le signal analogique V', est constant, la référence de tension Vy, fournie
par le CNA est théoriquement constante. En pratique, le CNA étant réalisé a partir de
capacités, les courants de fuite de ces derniéres engendrent une dérive de la tension de
référence. Celle-ci ne doit pas changer de plus d’un demi-LSB de résolution effective,
afin d’assurer la résolution de ENOB-bits souhaitée pour le CAN-A (cf. paragraphe
4.2.3).

Lors de la conception du circuit, pour la technologie utilisée, le Design Rule Manual
fourni par le fondeur donne les valeurs numériques du courant de fuite par unité de
surface /;..1/c pour les capacités. Si une variation de tension V¢ est considérée aux bor-
nes d’une capacité due aux courants de fuite, en fonction du temps, alors :
dL:Ile_akzlzeak/c (116)
dt C
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Dans le pire des cas, la tension V;, a convertir par le CAN-A reste constante pendant
un cycle complet du timer, soit une durée Dt,,, (cf. relation (115)). La variation
maximale de tension AV . aux bornes de la capacité vaut :

AV px = Ileak/c-(zMnW - l)Tc (117)
Afin de ne pas dégrader les ENOB-bits de résolution effective souhaités pour le CAN-

A final, la condition suivante doit étre vérifiée : AV, < q,,_% (cf. paragraphe 4.2.1),

soit:
AV

I, k/c.(z’”ﬂmer —I)TC 37—) (118)
“ 225" —1

Cette relation permet de fixer la résolution M,;,., du timer, car tous les autres parame-
tres sont fixés par la méthodologie de conception ou par la technologie:

AV,
M. ~In,. i 119
fimer =2 (2.],€uk/C.TC (ommor _ 1)} (119)

4.2 Méthodologie générale de conception au
niveau transistor

Les blocs analogiques du CAN-A sont délicats a concevoir, puisque leurs caractéristi-
ques ne doivent pas dégrader les performances du convertisseur. Pour cela, les parame-
tres de conception de chaque bloc analogique sont ici clairement identifiés et modeli-
sés afin de respecter la résolution de ENOB-bits ciblée pour ’application finale. Pour
cela, quel que soit le mode choisi pour la conception de la partie analogique, seuls des
choix architecturaux ont été ébauchés pour les CNAs du CAN-A. Ainsi, pour tous les
autres blocs, les relations théoriques sont valides, quelle que soit leur implémentation
¢lectrique.

4.2.1 Une précision de ENOB-bits

Jusqu’a présent, les niveaux de référence donnés Figure 58 dans le cadre d’un échanti-
lonnage par traversées de niveaux ont été supposés idéaux. Cette hypothese conduit
aux calculs de SNR donnés au paragraphe 3.2.2. En pratique, compte tenu de toutes les
imperfections des sous-blocs du CAN-A, chaque niveau i, n’est connu qu’avec une
précision Jdv;. Soit J; I’erreur maximale de position parmi tous les niveaux de réfé-
rence, lors de la traversée d’un niveau par V;,, cette erreur s’ajoute a I’erreur en ampli-
tude 0V due a la quantification temporelle. Le rapport signal sur bruit s’en trouve alors
dégradé. La Figure 58 est redonnée Figure 74 en tenant compte de cette imprécision
sur les niveaux de quantification.
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Dans la relation (65), il faut tenir compte de cette incertitude en amplitude. Les deux
contributions étant indépendantes, il vient :

P(ov)= P(%}P(b‘t) +P(s,) (120)

La relation générale du SNR dans le cas asynchrone devient alors :

SNR,, =10.log Pr,) (121)

~

Niveau i réel

Amplitude

Niveau i idéal

kTe  lidea Lee (k+1).T Temps

Figure 74 : Erreur de quantification lors de la traversée d’un niveau de quantification lorsque sa
position n’est pas précise.

Dans la pratique, la formule générale idéale (71) est conservée et sert de référence
pour la méthodologie de conception au niveau systeme.
En pratique, afin que la résolution effective souhaitée soit respectée, i.e. afin que le
SNR ne soit pas dégradé, il faut que D’erreur de précision maximale des niveaux de
quantification vérifie :

AV,

C’est le méme genre de considération qui est pris en compte lors de la conception de
convertisseurs synchrones [JOH 96]. Dans ce cas, la relation théorique du SNR donnée
en (15) est toujours conservée, et les contraintes de conception des blocs analogiques
doivent respecter la précision correspondante.

4.2.2 En mode courant

Dans ce cas, I’information utile analogique est représentée sous forme de courants. A
premiére vue, le mode courant semble 1’approche la plus évidente pour la conception
de la partie analogique [KOLI 00]. En effet, il est dans ce cas facile de mettre en ceu-
vre des circuits malgré la faible dynamique en tension lorsque V,, est trés faible, car le
choix du quantum en courant en est décorrélé. De plus, ’approche en courant donne
des circuits beaucoup plus rapides car la présence d’Amplificateurs Opérationnels,
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connus pour ralentir les systémes électroniques, n’est pas nécessaire. Enfin il est aussi
treés aisé de faire des différences, des recopies, des multiplications de courants par des
simples jeux de miroirs N et P. Le travail en mode courant nécessite par contre la
conception d’une transconductance en entrée du convertisseur. En effet, il est supposé
a priori que I’information analogique d’entrée est une tension comme c¢’est habituelle-
ment le cas, cette tension V;, doit donc €tre convertie en un courant. Quatre blocs sont
donc étudiés ici : la transconductance, le comparateur, le CNA, et les différents jeux de
miroirs.

Il a été vu que la partie analogique du CAN-A ne doit pas dégrader la résolution effec-
tive finale visée. Cette condition fixe des contraintes de conception pour chacun des
quatre blocs analogiques. La valeur du quantum en courant a 1’issue du dimensionne-
ment du CNA est gy, la valeur du quantum ¢, gyop correspondant a une résolution effec-
tive de ENOB-bits est :

(2" -1)g,

4q1-Enos :m (123)

Le quantum effectif grgvop correspond au quantum du convertisseur synchrone de
ENOB-bits. En supposant que les contributions des blocs analogiques sont décorrélées,
les caractéristiques de conception de chacun d’eux sont décrites dans les paragraphes
suivants.

Vad Vdd
Enable
-q/2 17
+
Al J2 + _ oTLSB inc_ .
| )
| in ln-lonaai2 | - Latch
in Analogiquel
Vin —>| G
m lintlonaay2 dec
-Iin ! q >
Transconductance Vdd Vdd Vdd *
-q,/2 Comparateurs
L L L M lona

AT

cNAY Y lena

»

Vnum :> CNA

Figure 75 : Schéma de la partie analogique du CAN-A dans le cadre d’une conception analogique
en mode courant.

Le schéma bloc retenu pour une implémentation en mode courant de la partie analogi-
que du CAN-A est donné Figure 75. La transconductance transforme la tension
d’entrée V;, en un courant d’entrée /;, de dynamique 4/;,. Ce courant pouvant étre posi-
tif ou négatif, une source de courant est ajoutée sur le nceud en sortie de la trans-
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conductance afin de décaler le courant de sortie de 4/;,/2, ainsi le courant a convertir
est toujours positif et appartient a l’intervalle[O,Alin]. Ce courant peut donc étre reco-

pié, dupliqué et inversé par un jeu de miroirs de courants, afin d’obtenir deux voies :
Iin et —I;,. De méme, en sortie du CNA composé de miroirs de type N, le courant est
dupliqué et inversé par un jeu de miroirs de courants. En connectant les blocs tels que
montré Figure 75, et en ajoutant deux sources de courant pour fournir les références de
courant ¢/2 et - g/2, deux voies sont maintenant disponibles, la premiére avec le cou-

rant [, —1.,, _q_,’ et la deuxiéme avec —/, +1., —%. Si 1, —1.y, —%>0, alors :

LSB+="1"et LSB-="0", si —1. +1,, —%f>o, alors : LSB+="0" et LSB-="1", sinon :
LSB+=LSB-="0".

4.2.2.1 Le convertisseur numérique analogique (CNA)

Il s’agit d’un bloc critique a concevoir. En effet, ses parameétres sont essentiels puisque
sa surface constituera la quasi-totalité¢ de la surface de la partie analogique du CAN-A.
De plus, de sa conception est déterminée la valeur du quantum ¢élémentaire en courant
q1, ce qui va fixer la consommation statique totale du CAN-A final. A I’issu de la
conception du CAN-A, le quantum en courant g; sera connu et servira alors de base
pour le dimensionnement de tous les autres blocs analogiques.

4.2.2.1.1 Rappels sur les caractéristiques des CNAs

Les principaux parametres des CNAs sont définis ici. Ceux-ci sont bien slir indépen-
dants de 1’architecture retenue pour le circuit, et du mode de conception analogique.

La fonction de transfert d’un CNA idéal est représentée Figure 76, pour une résolution
N de 3-bits. L axe horizontal représente les états numériques discrets en entrée V,m, et
I’axe vertical la sortie analogique Vnaoe. La dynamique du signal d’entrée Viyaog €St
comprise entre gnd et V... Dans le cas idéal, la largeur et la hauteur d’une « marche »
sont constantes et valent respectivement /LSB et Vigp.

Vanaiog A Vanaiog A

e VAR L —

,,,,,, Caractéristique
H Caractéristique
| : i idéale

réelle
Droite :
idéale :

>
T T T T T T > T T T T T T T T

t
000 001 o010 011 100 101 110 111 Vv, 000 001 o010 o011 100 101 110 111 V

num

\4

num

Figure 76 : Fonction de transfert d’un CNA idéal (a), et réel (b).
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L’erreur d’offset est la valeur analogique de sortie Vy,ai0g lorsque la valeur numérique
d’entrée V., est nulle, exprimée en LSB. Cette erreur translate globalement toute la
caractéristique du convertisseur, et peut facilement étre supprimée. L’erreur de gain est
définie comme étant la différence entre la valeur nominale de gain (le point extréme de
la fonction de transfert : le point d’ordonnée V,,,) et la valeur actuelle du gain défini
comme la valeur analogique Ve correspondant a la valeur maximale de I’entrée
numérique V.., exprimée en LSB. Cette erreur représente une différence de pente en-
tre la fonction de transfert idéale et la fonction de transfert réelle : elle affecte globa-
lement toutes les marches du méme pourcentage de LSB. Cette erreur peut ¢galement
étre facilement compensée. Une fois que I’erreur d’offset et de gain ont été suppri-
mées, la fonction de transfert d’un CNA réel peut avoir I’allure présentée Figure 76b.
Contrairement a la Figure 76a, bien que la largeur des marches soit toujours rigoureu-
sement ¢gale a /LSB, leur hauteur n’est plus constante. Deux autres paramétres stati-
ques sont maintenant définis: la DNL (Differential Non-Linearity Error) et
I’INL(Integral Non-Linearity Error).

A partir de la fonction de transfert réelle d’un CNA, la DNL est définie, pour chaque
marche, comme étant la variation de la hauteur de la marche autour de Vs, exprimée
en pourcentage de Vysz. Une courbe de DNL en fonction des codes numériques de la
sortie V,,, peut étre tracée. Dans la littérature la DNL d’un CNA peut étre aussi défi-
nie comme la valeur maximale des DNL ainsi calculées. Pour le cas idéal, la DNL vaut
exactement zéro. Par contre, dans le cas réel, si elle excede /LSB, le convertisseur peut
devenir non-monotone, i.e. la sortie Vyna10 peut diminuer si ’entrée V., augmente.

L’INL, traduit la déviation des points de la fonction de transfert réelle d’une droite
idéale. Cette dernic¢re peut étre définie de plusieurs fagons : tout d’abord comme la
droite joignant les deux points extrémes de la caractéristique : (000, 0) et (111 Viyay,)
(cf. Figure 76a), elle peut aussi étre définie comme la droite obtenue en minimisant
I’erreur quadratique entre les points réels de la caractéristique... C’est généralement la
premiére définition qui est la plus couramment utilisée. Comme pour la DNL, I’INL
put étre tracée en fonction des codes numériques de la sortie V,,,, et elle est aussi dé-
finie dans la littérature comme la valeur maximale des INL ainsi calculées. Pour le cas
idéal, I’INL ainsi définie vaut exactement zéro. Le nom Integral Non-Linearity Error
vient du fait que la somme de toutes les DNL comprises entre la premic¢re marche et
celle fixée permet de trouver I’'INL de cette derniére marche.

4.2.2.1.2 Architectures de conversion

En mode courant, la conception d’un CNA se rameéne toujours a celle d’un réseau de
sources de courant commandées par un code numérique en entrée V, = [bo by sesby |
Il existe plusieurs types d’architectures selon 1I’implémentation de cette matrice : les
CNAs a miroirs pondérés (binary weighted DAC), les CNAs a code thermomeétre
(thermometer coded DAC) et enfin les montages hybrides utilisant les deux types
d’architectures [LIN 98].

La structure la plus commune de CNAs est la structure a miroirs de courant pondérés.
Son schéma de principe est donné Figure 77 : les interrupteurs s; sont contrdlés par les
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bits by, b;... by.;, N étant le nombre de bits du CNA, by le bit de poids faible (LSB) et
by.; le bit de poids fort (MSB). Lorsque le bit b; est a ‘/°, Pinterrupteur s; est fermé et
le courant correspondant s’écoule vers la sortie. Dans ce type de convertisseurs, cha-
que source de courant d’indice i commandée par s, est constituée de 2’ sources de cou-
rant ¢lémentaires en paralléle. Le courant associé a cette source : [i=2".Junic OO I,; est le

courant débité par une source de courant élémentaire. Ainsi, & un instant donné ¢, si
I’entrée numérique {h(to)},.., , est considérée, I’expression du courant de sortie du CNA

est :

1,,(t) (124)

Il
g
b
&
~
D)
~

soit :

Lo B)=Lnit. B, avec B:Nz_‘izf.b(zo) (125)
i=0

&Vdd

charge

=S =S, Sy

21

N-1
unit *“unit 2 ‘Iunit

Figure 77 : Schéma de principe d’un CNA a miroirs pondérés.

Le principal inconvénient de cette architecture est I’existence d’aléas (glitches) en rai-
son des délais qui existent dans le circuit lorsque les différents courants sont commu-
tés. Lors d’une transition de I’entrée de ‘0/7711...1" a ‘10000...0°, théoriquement le bit
de MSB commute & ‘/’ pendant que simultanément les N-/ bits de LSB commutent a
‘0’, mais il est possible que les LSB commutent avant les MSB faisant passer tempo-
rairement le courant de sortie du CNA a zéro, ou bien que les MSB commutent avant
les LSB faisant passer temporairement le courant de sortie du CNA a sa valeur maxi-
male. Ces glitches sont coliteux en terme de consommation, mais du point de vue du
fonctionnement méme du CAN-A, il suffit de choisir un délai suffisamment long pour
le contrdleur afin de s’affranchir de ces valeurs temporaires de sortie non valides.

Pour supprimer définitivement ce probléme, une structure de conversion numérique
analogique a code thermometre peut étre employée. Dans ce cas, pour N-bits de résolu-
tion, 2V_1 sources élémentaires de courant L sont implémentées. Les codes numéri-
ques sur N-bits en entrée sont convertis en un code thermometre qui commande toutes
les sources de courant. La méme monotonicité entre I’entrée numérique et la sortie
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analogique est alors toujours garantie. Cependant ce type d’architecture nécessite la
présence d’un décodeur pour transformer le code binaire naturel en code thermomeétre,
ce qui est coliteux en surface et en consommation. Pour le CAN-A, ceci n’est pas im-
portant car il est possible de choisir n’importe quel codage au niveau du compteur
/décompteur, par exemple le code thermomeétre. La présence de ce décodeur n’est pas
nécessaire. Par contre la complexité de la partie numérique demeure puisqu’il faut
alors, pour coder le méme nombre d’états, 2V_1 fils contre N pour un code binaire clas-
sique.

Quelle que soit I’architecture retenue, la surface de silicium occupée par la matrice de
miroirs demeure identique : pour le code thermometre, il y a 2]\_' -1 miroirs élémentaires,
et pour le binaire classique, N miroirs, chacun constitué de 2’ miroirs élémentaires (i
variant entre 0 et N-1). Par contre, la méthode générale de dimensionnement des CAN-
As au niveau systéme assure une résolution matérielle toujours faible de M-bits pour
permettre la reconstruction du signal continu original (cf. paragraphe 4.1.2). Ainsi le
surplus de matériel engendré par ’utilisation du code thermométre peut étre considéré
comme négligeable. De plus, pour la partie numérique concernant le comp-
teur/décompteur, le fait de travailler en thermometre est trés simple d’un point de vue
implémentation : le compteur et le registre R2 présentés Figure 69 peuvent étre ras-
semblés pour constituer un simple registre a décalages (cf. Chapitre5) commandé par
les bits inc et dec. Un autre avantage du code thermometre par rapport au binaire natu-
rel est qu’il permet d’obtenir une erreur DNL bien plus faible. C.H. Lin et al. dans
[LIN 98] ont travaillé sur deux CNA de 10-bits : le premier utilisant le code thermo-
meétre constitué de 1024 sources de courant élémentaires, et le deuxiéme avec le code
binaire classique, lui aussi constitué¢ de /024 sources ¢lémentaires mais réparties de la
manicre suivante : 5/2 pour la cellule MSB, 256 pour la cellule MSB-1, /28 pour la
cellule MSB-2,... , 2 pour la cellule LSB+1 et enfin / pour la cellule LSB. Ils ont en-
suite simulé sous Matlab une centaine de fois ces CNAs en introduisant une erreur de
moyenne nulle et d’écart type 0.02LSB sur les cellules élémentaires. A partir de la
moyenne de ces /00 simulations, I’INL est identique pour les deux convertisseurs et
vaut environ 0.32LSB, par contre la DNL vaut 0.02LSB pour le CNA a code thermome-
tre contre 0.64LSB pour le CNA a miroirs pondérés.

Il existe maintenant beaucoup de nouveaux montages hybrides qui utilisent simulta-
nément les deux types de structures : il y a fractionnement des bits du convertisseur se-
lon différents critéres [KIM 98], [VPLAS 99], [vBUS 01], [ALBI 03] ... : les bits de
LSB sont implémentés avec un CNA en binaire naturel et les bits de MSB avec un
CNA a code thermometre. Ces structures permettent de trouver de bons compromis en-
tre les différents criteres de qualité d’un CNA: rapidité, consommation, complexité et
surface.

4.2.2.1.3 Méthode de dimensionnement

La solution du CNA a code thermométre est retenue. Elle consiste a utiliser des sour-
ces de courant commandées par le code numérique V., : il s’agit de 2M transistors
NMOS identiques fonctionnant en saturation comme il est présenté Figure 78. Il y a la
référence donnant le courant Iz et 2Y-1 transistors dont le courant de sortie est pris en
compte ou non. V4 est le potentiel de grille commun a tous les transistors.
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Ikl

Idil |
AF

Figure 78 : Schéma électrique d’un CNA simple en mode courant.

La relation donnant la précision du courant de saturation /p d’un transistor MOS est
donnée par M. Pelgrom et al. dans [PEL 89]:

2

2
o 4.0 o)
Lo | o 2O +[Tﬁ] (126)
I, (VGS —VT) B

, : - - w
o, est’écart type du courant de saturation et /,, sa valeur moyenne. /= ,uO.Cox.f

est la valeur moyenne du gain f8, et o,son écart type. V. est la valeur moyenne de la

tension de seuil V7.
L’ écart type de la tension de seuil V7 et du gain f sont donnés par les relations suivan-
tes [PEL 89]:

RN ) TR (127)
o, =——— et | =% |=—""=
v JdwL B JwirL 7
Ap , Bg et Ayr sont des constantes liées a la technologie employée pour la conception
du circuit.

Pour le miroir de référence fonctionnant en régime saturé [JOH 96], le courant de réfe-
rence [ s’exprime par:

I, :%.(VA V) (128)

Ainsi le potentiel de grille V4 commun a tous les transistors vaut :

ViVt 212 (129)

R

De méme, pour chaque source élémentaire de courant 7, le courant de sortie vaut :

ﬂi 2
I, :7.(VA V) (130)
Des relations (129) et (130), il vient :
2
Idz ﬂ_l VT _VTi 2.IR (131)
2 Br
Le courant maximal /cyg-max €0 sortie du CNA vaut :
2M_p 2M
) 2.1
L engmax = Z IB_l Vig =Vr + L= Zai (132)
i=0 2 ﬂR i=0
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Le CNA doit avoir une précision de ENOB-bits, ¢c’est a dire : INL,, < q"%. Ainsi,
pour que 99,7% des CNAs fabriqués vérifient cette condition, il faut :
(2v -1)1,,

3.0-161’\547111:1)( < 2.i2ENOB _1) (133)

I est la valeur moyenne du courant de la source élémentaire.

Le courant maximal de sortie du CNA est une fonction multi-variable :
L ont o :f(VTR,VTi,ﬂi ,ﬂR,IR). Pour une fonction multi-variable : f(x1 ,xz,...,xn),
I’écart type devient:

2
ST g
. = axi - X;
Si la fonction suivante est posée :
2
: 2.1
a, :’B—’. Vie =V + R (135)
2 Pr
Alors :
oa, ) oa, \ oa, \ oa, ) oa, )
e (ke ) PP P e T I i N [ T i B P (136)
a; 0 ﬂi B 0 ﬂR Br 0 VTR VBrr 0 VTi VPBri ol # Iy
avec :
da, _ 0, :L’ da, _0q, :\/ﬁ,et oa, —1 (137)
aﬂi aIBR IH 6I/TR aI/Ti aIR
Ainsi :
2
o2 =31 %} +61p.02 (138)

Pour le courant maximal en sortie du CNA, compte tenu de (132) :

N—"

o> =(2"-1

1 CNA—-max

2
— o -
3.12.[4] +61.B.02, (139)
p
Afin de vérifier la précision souhaitée, compte tenu des relations (126), (127), (133), et
(139), il faut que la surface des sources de courant vérifie :
36254 1)
WL>————| A+ — A =W L]

- 140
2" -1 ’ (VGS_VT) ( )

min

Il semble logique de choisir la tension V,, —V, la plus grande possible afin de minimi-

ser la contribution du terme en Ayr, et donc avoir une surface de transistor la plus pe-
tite possible. Les transistors du CNA doivent cependant rester en zone saturée. Il faut
donc que le choix de la tension de grille soit compatible avec la dynamique de sortie
en tension du CNA permettant ainsi d’assurer le fonctionnement correct non seulement
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des sources de courant du CNA, mais aussi de la charge. Pour les transistors NMOS du
CNA, il faut: Vo <V =V <V, 0 ona-

De plus, dans le cadre de notre montage, la charge est composée d’un transistor PMOS
monté en diode (cf. Figure 75), devant lui aussi rester en zone saturée sur toute la dy-

namique d’entrée du CNA. Celui-ci doit ainsi respecter : Vo < Vo =V, <=V, .., C’est
adire: V,, vy < —Vpsu TV, ainsi le choix de la tension V, —V, se limite seulement

alintervalle : Vg, <V =Viy < —Viosur V-

La condition sur la surface du transistor élémentaire donnée par (140) permet de garan-
tir une précision de ENOB-bits pour le quantum en courant. Par contre ceci ne donne
aucune indication sur la valeur du quantum en courant puisqu’il est possible de choisir
le rapport W/L comme désiré, seul le produit W.L est fixé. Soit L,;, respectivement
Win la largeur respectivement longueur minimale accordée par la technologie. Sachant
que pour s’affranchir de 1’effet canal court et réaliser des circuits analogiques soignés,
il faut que la longueur d’un transistor MOS soit au moins égale a cinq fois la longueur
minimale accordée par la technologie, le quantum en courant g; peut varier de :

C,. W —
QI—min = ’u02 = [Wz]n (VA _VT)Z (141)
a
lu 'Cax WL min ( _)Z
QI—max = 02 [5 L2] VA _VT (142)

A D’issue de cette premicre étape, la tension de grille V', et la surface des sources ¢1é-
mentaires est fixée. La taille précise des transistors doit maintenant étre déterminée.

Lorsque le produit W.L est fixé par les considérations précédentes, il faut choisir la
largeur L la plus grande possible afin de minimiser la valeur du quantum en courant ¢,
1.e. la consommation statique totale du CNA. La résistance de sortie d’une source ¢lé-
mentaire est donc toujours trés grande. D’aprés G.A.M. Van der Plas ef al. [VPLAS
99], cette condition est toujours vérifiée, surtout si des transistors cascodes sont ajou-
tés dans les miroirs de courant.

L’impédance de sortie du CNA dépend du nombre de miroirs qui sont actifs a un ins-
tant donné. Cette valeur non constante de I’impédance de sortie peut conduire a des
non-linéarités i.e. a une dégradation de la précision visée. D’aprés B. Razavi [RAZ
95], PINL d’un CNA est donnée par la relation suivante :

I CNA-max 'RLZOAD '(ZM - 1)2

INL = (143)
4r,

Les parametres sont les suivants : /oyg.max €St le courant maximal en sortie du CNA,
Rro4p est la résistance de charge, ry est la résistance de sortie d’un miroir élémentaire
et 2M-1 est le nombre de sources du CNA. Afin de ne pas dégrader la résolution sou-

haitée, il faut toujours avoir : INL <q"E%. Ainsi, la relation suivante doit ainsi étre

vérifiée :
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2
RLOAD < 2
o (2 -1f (25 -
Pour la source de courant ¢élémentaire avec un montage cascode (cf. paragraphe
_ ng

5 -

8aso

(144)

5.3.2.1.1), la résistance de sortie vaut : 7,

Apres calculs, les relations (143) et

(144) donnent :

It > (2 Y- 1)2 '(2 P~ I)RLZOAD -iN K ezN '(VGS —Viv )2 '[W'L]min (145)

Tous les parameétres sont connus, la largeur minimale de la source de courant peut ainsi
étre fixée. Cette équation n’est cependant pas trop contraignante compte tenu des or-
dres de grandeur de tous les paramétres technologiques. Ainsi, d’autres considérations
peuvent étre prises en compte afin de maximiser encore la valeur de L et donc minimi-
ser la valeur du quantum en courant ¢g;. Ces considérations concernent par exemple le
temps de stabilisation du CNA, i.e. des considérations fréquentielles. Les calculs théo-
riques sont dans ce cas trés lourds a développer [BAS 98]. Ainsi le dimensionnement
exact de L est au début intuitif, puis affiné par simulations électriques successives
transitoires, DC et AC.

4.2.2.1.4 Comparaison avec le cas synchrone

Il est maintenant normal de comparer ces contraintes de conception avec celles d’un
CNA congu pour un environnement de type Nyquist.

Si les calculs précédents sont repris, la surface du miroir de courant élémentaire pour
la conception d’un CNA synchrone de ENOB-bits en mode courant doit vérifier :
4
2
(VG ~Vr )

Compte tenu de I’équation (139), le ratio entre les sources minimales élémentaires
pour les approches synchrone et asynchrone est défini par :

L], 23625 <1)| 43+ A (146)

sync

M
-1
[W'L]sync = W '[W'L]async ( 1 47)
Pour la surface totale du CNA :
SCNA—async = (ZM - 1)[W'L]async et SCNA—sync = (2 ENOB 1)[W'L]sync (148)

N . _ . o . . .
D’ou ¢ Seysgme = Sensagne» 18 surface des deux circuits est identique, quelle que soit

I’approche. En effet, en asynchrone, il y a moins de sources élémentaires pour le CNA,
par contre elles doivent avoir une précision bien plus grande. Dans le cas synchrone,
lorsqu’un bit de résolution est ajouté au convertisseur, la surface de la source élémen-
taire est doublée et il y a deux fois plus de sources. En tout, la surface du CNA est
quadruplée. Dans le cadre d’une application asynchrone, quelle que soit la résolution
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visée, le nombre de sources ¢lémentaires est toujours le méme, par contre lorsqu’un bit
de résolution est ajouté a I’ENOB, la surface de la source ¢lémentaire est quadruplée.

Les contraintes de conception en synchrone ou en asynchrone sont donc en conclusion
assez similaires en ce qui concerne le convertisseur numérique-analogique. Pour une
résolution effective fixée, le fait de n’implémenter que M-bits pour le CNA au lieu de
ENOB-bits (avec M bien inférieur 8 ENOB) n’engendre pas de réduction de surface de
silicium par rapport a un CNA synchrone implémentant directement les ENOB-bits.

4.2.2.2 Le comparateur

Comme pour la conception de CANs de Nyquist, le comparateur est le bloc essentiel
du convertisseur. Le principe de 1’échantillonnage par traversées de niveaux pose des
contraintes assez séveres sur ce dernier lorsque la résolution effective du CAN-A est
grande.

Le temps de réponse ¢, non nul des comparateurs de courants ajoute une imprécision
sur I’instant ou le signal /;, traverse un niveau de référence (cf. Figure 58). En se ra-
menant dans le domaine des amplitudes, cette imprécision en temps peut étre traduite
en une imprécision en courant Jic,mp, dont la valeur doit étre calculée. Une condition
doit étre trouvée afin que la résolution effective du CAN-A soit vérifiée puisqu’il
s’agit d’une contribution a I’erreur de précision maximale J, des niveaux de quantifi-
cation, définie a la Figure 74.

Al Ay
mn out V(/(/

gnd

Y

Figure 79 : Réponse temporelle du comparateur en mode courant.

Figure 80 : Modélisation d’un comparateur de courant.

Le comparateur de courant peut étre modélisé par un montage trans-impédance (en-
trée en courant, sortie en tension) comme indiqué Figure 80 [LINA 97]. Dans ce mon-
tage, la trans-impédance s’écrit :

VOW = _Rm 'Rout Gm ° 1 ° 1 (1 49)
I, l+z,p )\1+7,,p
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avec : Tw=RnCin, €t Tw=Ru.Cou. Le but est de calculer le temps de réponse ¢ du
comparateur lorsque le courant d’entrée change de signe (cf. Figure 79).

Dans un premier temps, le courant d’entrée est considéré comme un échelon
d’amplitude J : Iu(t)=0 si t<0 et [u(t)=J si t>0. L’équation (149) devient :

V. (p)=-R, RMG( 1 J( 1 }i (150)

1+Tinp 1+Toutp p

Aprées une décomposition en ¢léments simples :

2 2
Vout (p) = _Rin 'Rout Gm a( A + B + g] avec © A:——Tm ’ B: —Lou et C 1 (15 1)

1 + Tinp 1 =+ Toutp p Tin—Tout Tour—Tin

Puis, par transformée de Laplace inverse :

. -t — —t
v. ()=-R,.R,,G,.J. {1 + L.exp(—] p——Cow exp(—j:l (152)
T[n - z-out T‘n T()ut - Tin Tout

L

Une meilleure approximation consiste a considérer, au voisinage d’un niveau de quan-
tification, le courant d’entrée [;,, comme une droite de coefficient directeur o :

Im(t):a.t. Dans le domaine de Laplace, cela est exprimé par : Iin(p):%, avec :
p

— (61 in j
ot I,,=level i

La relation (152) s’écrit alors:
1 1 a
V -R, R, .G, . — 153
out(p) out * (1+Tinp][1+fouth p2 ( )

Le but est de trouver I’expression temporelle de V,,,(?). Par une décomposition en ¢lé-
ments simples :

3
Vi YR Rot.Groo| —A—— B CyD | g Tu  p T (= Tt ), D=1 (154)
]+Tznp 1+Tautp p p Tin—Tout Tout—Tin

Puis, par transformée de Laplace inverse :

2 2
Vom( ) -R, R, G, «. |:—Ti" .exp(_—tj + _ Tow .exp(—_ ! ] — (rm +7,, )+ t} (155)
T n TU ut

in 7’-out z-i ut z-in 7’-o

Lorsque la tension de sortie du comparateur fait basculer a ‘7’ I’entrée du latch analo-

gique, il ya: Vom(tr):%. Par un développement limité a I’ordre trois, le temps de mon-

t=3 3Gn Cout. Vdd (1 56)
V' a.Gn

L’imprécision en amplitude apportée par ce temps de montée non nul est donc :
1 1

3 2
A,y = UL, = (—3 < CG"” s j (—3'C"” 'g"”’ 'Vd"j al (157)
aG,

m

tée vaut :
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Or, il faut :
B,y < L2 (158)
Ainsi ;
1 2
3.C..C V., P(or )3
&mw:[ s w}{amj (159)
m—comp t lin=level i

Sachant que le courant /;, est limité en fréquence et en amplitude, d’aprés le théoréme
de Bernstein, la pente du courant est limitée par la relation suivante :

[ J8
a in S 8 n — 2.72.'fmax.A1in (160)
at lin=level i at max
Ainsi, pour obtenir une précision de ENOB-bits, le comparateur doit vérifier la rela-
tion :
C.C Al 3 ’
in* ™~ out S in l ENOIB [ 1 J (161)
Gm—camp 3'Vdd 2 2 _1 277‘11121)(

Il s’agit d’une condition mettant en ceuvre la capacité d’entrée C;,, la capacité de sortie
Cous €t le gain G.comp. Cette condition devient trés vite contraignante lorsque la résolu-
tion effective ENOB est grande. Lorsque ENOB augmente d’un bit, la contrainte aug-
mente de presque un ordre de grandeur ! Lors de la conception du comparateur, le but
est ensuite de respecter la condition (161), tout en ayant des polarisations de valeur
minimale afin de minimiser la consommation statique du circuit.

Enfin, le temps de boucle ¢ du convertisseur est fini. Dans le pire des cas, une compa-
raison est effectuée toutes les 0 secondes. La bande passante du comparateur doit donc
vérifier :

foz— (162)

4.2.2.3 La transconductance

Cet étage permet de transformer la tension d’entrée V;, a convertir en un courant /,,,.
Le quantum en courant g; étant fixé lors de la conception du CNA, ainsi que la résolu-
tion matérielle du CAN-A, la dynamique de sortie de la transconductance A417;, est fixée
par :

Az, =(2" ~1)g, (163)

Théoriquement, elle délivre un courant de sortie proportionnel a la tension d’entrée
pour toute valeur appartenant a la dynamique 4V, (cf. Figure 81). En pratique, les im-
perfections du circuit engendrent des non-linéarités dégradant les caractéristiques idéa-
les du circuit.
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Usuellement, le principal critére définissant une transconductance est sa linéarité. Elle
est estimée par la THD (Total Harmonic Distortion) définie comme suit :

Soit une sinusoide pure appliquée en entrée du systéme, la sortie est constituée d’un
signal comportant le fondamental a la méme fréquence, et d’harmoniques. Par défini-
tion, la THD s’exprime comme suit :

2 2 2
THD,, = 10.log[Vh2 il Vh;; Vis +J (164)
f
Ou alors :
\/Vz +VA+VE +..
THD,, =100~ "2 " (165)

Vf
Vi2s Vizs Via,... sont les amplitudes des harmoniques et V', I’amplitude du fondamental.
Une THD est définie pour une amplitude et une fréquence données de la sinusoide. La
linéarité est toujours trés bonne au centre de la dynamique de la transconductance et a
faible fréquence. Elle décroit lorsque I’amplitude et la fréquence augmentent. En pra-
tique, la transconductance est utilisée sur toute sa dynamique d’entrée et sur toute la
plage de fréquences, les THDs seront donc calculées dans ce contexte.

Afin de respecter la résolution de ENOB-bits du CAN-A, il faut que la THD vérifie :
100

Pour ce bloc, les contraintes fréquentielles liées au temps de boucle fini du CAN-A
sont identiques a celles du comparateur en courant (cf. relation (162)).

Al

out

Transconductance réelle

Transconductance idéale

A
’Vin

AV,

mn

Figure 81 : Fonction de transfert d’une transconductance.

4.2.2.4 Les jeux de miroirs de courants

Les différents miroirs N et P présentés Figure 75 doivent faire des recopies de courants
assez précises afin de garantir la résolution effective du CAN-A. Une approche simi-
laire a celle donnée dans le paragraphe concernant le CNA peut étre employée ici. Elle
permet la aussi de déterminer la surface minimale autorisée pour les transistors afin de
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s’affranchir des dispersions technologiques, tout en garantissant le bon fonctionnement
des transistors sur la dynamique souhaitée.

4.2.3 En mode tension

Bien que I’approche en courant semble la plus naturelle, des travaux récents dans le
domaine de la conversion analogique numérique [SCO 02a], [SAU 02] ont prouvé que
I’approche en mode tension pour la partie analogique peut conduire a des circuits trés
basse consommation. De plus, ce genre d’approche est utilis¢ dans la majorité des cas
pour les convertisseurs synchrones de Nyquist (cf. Tableau 1).

Tout comme I’approche en mode courant, la conception de la partie analogique en
mode tension doit étre trés soignée puisque de sa qualité va dépendre les performances
du CAN-A final, dont sa résolution effective. Les contributions de tous les blocs ana-
logiques sont supposées décorrelées, ainsi chaque bloc analogique doit avoir une pré-
cision de ENOB-bits.

La dynamique d’entrée du CAN-A est 4V;,, la valeur du quantum élémentaire en ten-
sion gy est donnée par (63), et la valeur du quantum effectif gy.zyop correspondant est :

AV,

qV—ENOB = (2ENOB _1) (167)

La valeur de ce quantum équivalent fixe les caractéristiques de conception des blocs
tel qu’il est montré dans les paragraphes suivants.

La solution retenue est toujours celle présentée Figure 69, par contre I’implémentation
de la partie analogique est I¢gerement différente de celle du mode courant. Celle-ci est
présentée Figure 82. La tension a convertir V;, alimente directement les deux compara-
teurs qui fournissent les deux voies LSB+ et LSB-. De plus, comme il sera expliqué

qy

dans les paragraphes suivants, les deux tensions de comparaison V6 +— et

Ve —%/ pourront directement étre générées en sortie du CNA, par une astuce tres

simple de conception.

_Enable
Venarav’2 >+ -LSB dec
S>> >
—>|- Latch
Vv, — Analogique
4 inc
Venatay/2—

Comparateurs

Figure 82 : Schéma de la partie analogique d’un CAN-A dans le cadre d’un conception en mode
tension.
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4.2.3.1 Le convertisseur numérique-analogique

Comme pour le mode courant, c¢’est le premier bloc a concevoir pour la partie analogi-
que du CAN-A, car le plus critique. Le but est toujours de réaliser un circuit de
consommation et surface minimales garantissant la résolution finale ciblée par le
CAN-A.

4.2.3.1.1 Architectures de conversion — généralités

4.2.3.1.1.1 Montages de principe

Il existe une multitude d’architectures pour concevoir un CNA en mode tension. Pour
des applications faible consommation telle que celles visées dans cette these, les archi-
tectures sont principalement réalisées a base de capacités commutées : [ROM 98],
[ZHE 99], [MOO 00], [GRE 01], [AMO 02]...

La solution approchant le plus les conditions de fonctionnement du CAN-A est donnée
dans [MOO 00] et présentée Figure 83. Le mot numérique en entrée est codé selon une
échelle thermométrique : pour une application de résolution M-bits, il y a 2"-1 bits :

(x,. )O_JM_Z. Le principe de fonctionnement est analogue a celui des filtres a capacités

commutées : il y a 2-1 capacités de références C;, de valeur égale C, connectées a un
intégrateur avec pour capacité de référence C,.s. Les interrupteurs sont commandés par
deux horloges non recouvrantes @; et @, (cf. Figure 84). Lorsque @;,="1" et @,="0",
les 2M-1 capacités sont chargées au potentiel de référence V.. et la capacité C,..r est
déchargée. Lorsque @,="0" et @,="1", les capacités C; initialement chargées se dé-
chargent dans C,. (respectivement a la masse) si x;=/ (respectivement x;=0). En sortie
de l’intégrateur, une tension Vcy4 obtenue est proportionnelle au code numérique
d’entrée selon la relation :
2M -2

(168)

Sur la Figure 83, les interrupteurs déchargeant les capacités a la masse si x;=0 ne sont
pas représentés. Afin de faciliter la conception du CAN-A, la tension de référence peut
étre choisie telle que : V,..;=Vqq [SCO 02b]. En effet, un circuit générant une tension de
polarisation V,.r intermédiaire serait couteux en terme de surface, de consommation et
temps de conception. De plus, il est également intéressant de fixer :

Co={2"-1)c (169)
La tension de sortie du CNA devient :

m
Vena = (WJV@ (170)
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Le paraméte m est le nombre de capacités actives. Dans ce cas, la dynamique d’entrée
du convertisseur numérique analogique est rail-to-rail, i.e. de ‘0’ a Vyq.

9,
|
¢1 X0'¢2 Coor A
\% » -
ref J_C _, 2 VCNA
1 *
¢1 Xl.d)z 777"
1.
/J; 1

Figure 84 : Horloges non recouvrantes de la Figure 83.

Comme indiqué Figure 82, dans le cadre du CAN-A, il faut générer deux tensions de
référence V,, +%’ et Vi —%’ a partir du CNA. La premiere solution consiste a

avoir deux CNAs distincts tels que vus précédemment, générant directement ces deux
tensions tel que présenté Figure 85. Les capacités C;, C.p, et les capacités servant aux

v

décalages de + peuvent étre réalisées a partir d’une association des mémes capaci-

tés unitaires C,. Il est ainsi facile d’obtenir une bonne précision sur les capacités avec
un layout rigoureux afin de respecter la résolution de ENOB-bits visée. De plus, les
deux tensions de sortie sont fournies en parallele, ce type de CNA est donc tres rapide.
Cette approche de conversion se fait malheureusement au détriment de la surface et de
la consommation car le matériel est doublé.

Le circuit donné Figure 85 permet de fournir simultanément les deux tensions de réfé-
rence. Cependant, en « factorisant » les capacités commutées, et en conservant seule-
ment les deux intégrateurs, il est possible de fournir les deux tensions de sortie séquen-
tiellement. Le montage est donné¢ Figure 86. Dans ce cas, il faut rajouter d’autres
signaux d’horloge tels qu’indiqués Figure 87. Le processus de conversion se déroule

alors en deux phases : d’abord les phases @;, et @, donnent la tension V,, +q7V, puis
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les phases @;; et @; donnent la tension V,, —%/. Cette solution est trés simple a met-
tre en oeuvre puisque seulement deux signaux d’horloge, et un intégrateur supplémen-
taire sont nécessaires. Compte tenu du fait que les capacités sont « factorisées », et que
la surface du circuit est principalement fixée par celles-ci, le CNA est réduit en sur-
face. Par contre la consommation statique est quasi identique par rapport au schéma de
la Figure 85, car le méme nombre d’Amplificateurs Opérationnels (AOs) est néces-
saire. Les deux intégrateurs similaires peuvent néanmois étre simplifiés en factorisant
par exemple leur polarisation. Ce montage est alors deux fois plus lent que le précé-
dent car les deux voies sont fournies séquentiellement.

@)

HH

¢ o ¢,
Vref ! =
J_ C“ 1
; Lys
(')1 , N X0.¢2 ref
> - b,
C /_Wr /_Wr C, LVt 2
+
4, Xy,
i . 777 ,
3% X;-9, I
]
C];chu rer
> - ¢,
¢J X1'¢2 _¥ VCNA'qV/ 2
J_ +

C

LI

1° implémentation envisageable du CNA présenté Figure 83 au sein du CAN-A.

Figure 85 :
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A ¢1a/b ¢2 ¢13
J_ C, Xo-05 )
ref
- 0,
~— Venatay/2
+
¢la
]
! Cref
95
_¥VCNA_qV/ 2

Figure 86 : 2°™ implémentation envisageable du CNA présenté Figure 83 au sein du CAN-A.

Figure 87 : Horloges non recouvrantes de la Figure 86.

4.2.3.1.1.2 Mise en ceuvre des montages de principe

Pour les montages a capacités commutées vus jusqu’a présent, I’entrée non inverseuse
des Amplificateurs Opérationnels (AOs) est reliée a la masse. L’entrée inverseuse de-
vient ainsi une masse virtuelle. En effet, tous ces montages supposent 1’utilisation
d’AOs alimentés entre Vy, et Vs =-Vaa, ’entrée inverseuse est reliée a la masse, qui est
alors milieu de la dynamique d’entrée. Dans le cas des technologies CMOS usuelles,
les circuits sont alimentés entre gnd et V44, ainsi ’entrée non inverseuse des AOs doit

étre connectée a % L’entrée inverseuse n’est donc plus une masse virtuelle mais une

tension d’offset égale a la moiti¢ de la tension nominale d’alimentation. Ceci a pour
effet de détériorer le fonctionnement des CNAs a capacités commutées décrits jus-
qu’ici. Une premiére solution consisterait donc a simplement référencer toutes les ten-

) .V . . L
sions pas rapport a %, et non plus par rapport a gnd. Une autre solution consiste a

raajouter du matériel de maniere a toujours a étre référencé par rapport a la masse. Par
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exemple, le montage du CNA présenté Figure 86 doit &tre modifi¢ tel qu’indiqué
Figure 88 afin de s’affranchir de cette tension d’offset [BAI 96]. Quatre horloges sup-
plémentaires @pis, P3pis, P4 €t @5 sont maintenant nécessaires (cf. Figure 89). Le prin-
cipe de fonctionnement de ce CNA est similaire a celui de la version de base donnée
Figure 86.

¢la
. 01X 0y —| N
Te]
bis
Vo Pt H% 9y, Crer °
an
Xp by, X0y, | C, b, bis
ref
I /
v Oyt 01, 1%,y 1 C, —
end I — — Vo tay/2
¢2bis
. X9y X b | C 12V,
Tel
|
R R AT ATS 1 C
gnd [ Lr/
O
—] N
Xy 3 G1a Xy Oy | G Co By
ref e
|
v L R S e PR S 1 €
gnd I ¢ ¢1b
s
, Xy g
rel I .
Pty Xy 0y, :I::| G, — Venardy/2
end | 3bis
12V,

Figure 88 : Implémentation du CNA présenté Figure 86 au sein du CAN-A, dans le cadre d’une
technologie CMOS standard.

Figure 89 : Horloges non recouvrantes de la Figure 88.

Le schéma du CNA présenté Figure 88 peut encore étre modifié en vue de supprimer
un AO tel qu’il est indiqué Figure 90, avec les horloges données Figure 91. Dans ce
cas la consommation statique du CNA est minimale car un seul AO est implémenté. La
surface est par contre quasi similaire car le nombre de capacités alors implémentées est
identique a celui de la Figure 88. De méme, la surface en terme de capacité est opti-
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male avec ce genre d’architectures car plus aucune « factorisation » ne peut étre faite.
L’inconvénient de cette structure est la complexité du contrdle des interrupteurs et des
horloges non recouvrantes a générer.

\Y4 PraFXp Py I
ref ¢ +¢ ! ¢ [ ﬂé/
AV P03 X Py C, Oy
gnd ¢ ¢
s 5t
12V, — || Va2
f Xy | S ‘ N CII LI
re ' i | o ref .
OO0, +x 9, X0 C ; :
Vo PR ZRRNR SRR ST I . o ﬂa b
, X0, %00y 1 C, 0 ¢1a( 0
re ; ; | 4 4r
\Y, PO+, 01,1, 0y LS, V2V —e— H o ——Venatay/2
end [ C 2bis
| ref |
¢4' (¢]a+¢]b)av ¢4‘r
A K30y Xy 0y | C,
Te! T ; I
L e R I ST G, » -
gnd [
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Figure 90 : Implémentation du CNA présenté Figure 88 au sein du CAN-A, dans le cadre d’une
technologie CMOS standard, avec un seul AO.
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Figure 91 : Chronogramme des horloges a implémenter pour la configuration de la Figure 90.
4.2.3.1.1.3 Génération d’horloges non recouvrantes

Quel que soit le montage retenu pour le CNA, des horloges non recouvrantes sont né-
cessaires. Celles-ci peuvent étre générées tres facilement, avec un colit matériel négli-
geable, en modifiant la partie controle du CAN-A et en choisissant judicieusement les
bits de sortie. Par exemples, deux horloges @; et @, telles que données Figure 84, sont
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générées en utilisant trois contréleurs comme indiqué Figure 92. Il suffit de choisir des
délais délail et délai2 en fonction des rapports cycliques souhaités. Le contréleur sans
délai du milieu assure, de par le temps de traversée de la porte de Muller et de
I’inverseur, le non recouvrement des signaux. Ce montage peut servir de base afin de
générer des horloges plus complexes telles que celles données Figure 87 ou Figure 91.

l délai 2 |—
)

2

Figure 92 : Controleurs a implémenter permettant de générer deux horloges non recouvrantes
telles que données Figure 84.

Enfin, les horloges retardées permettant de réduire les injections de charges d’horloges
(cf. paragraphe 4.2.3.1.2) sont simplement obtenues en cascadant deux (ou un multiple
de deux) circuits inverseurs sur le signal d’horloge de base.

4,2.3.1.2 Méthode de dimensionnement

4.2.3.1.2.1 Les capacités

La principale difficulté lors de la conception d’un CNA en mode tension réside dans le
choix de la valeur de la capacité élémentaire C,. Il faut trouver sa taille minimale afin
de réduire la surface et la consommation du circuit, tout en respectant la précision de
ENOB-bits souhaitée.

Avec les implémentations de CNAs présentées Figure 86, Figure 88 ou Figure 90, la
tension de sortie est fixée par un rapport » de somme de capacités ¢lémentaires C,, se-
lon la relation :

r:VCNA: Z&m.Cu _ (171)
v, 20"-1c,
D’apres [BAI 96], 1’écart type du rapport » vaut :
o
[&] - & .\/1 F— (172)
) LG ) 2m 22" -1
De plus :
o 100.c0
(Grj — Vena — Vena (17 3)
r ), Ve w m. Ve
2M —1

Pour que 99,73% des CNAs fabriqués aient la précision requise de ENOB-bits et sa-
chant que AV, =V ., il faut:

ref
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I/re'
3'O-Vdm < 4y_nos :fTéf—l (174)
Ainsi :
o (2¥ -1)
=1 <100. 175
R 79
Soit :
o 1002 -1
[CC“} < ( 1 ) 1 (176)
“ oo 3.m 25N —1 +
( )\/ 2m 22% -1

L’écart type de ’erreur de valeur des capacités due aux variations des parametres
technologiques est donnée par [PEL 89]:
J(A—C) -4 _.p (177)
%

C % WL

W et L sont respectivement la largeur et longueur de la capacité. 4 et B sont des cons-
tantes liées a la technologie.

En considérant des capacités carrées [BAI 96] (W=L), et afin de respecter la résolution
visée de ENOB-bits, la valeur minimale L,,;, du c6té de la capacité élémentaire doit vé-

rifier : ( )
3. Aml\25V% —1 1 1
Lo (1) = 100.2" 1) '\/2.m 2R ) (178

Soit dans le pire cas, lorsque toutes les capacités du CNA sont commutées : m=2"~1 :
)=3A 2ENOB_]

100+/2" -1

Afin de gagner /-bit de résolution effective, le co6té de la capacité doit étre doublé, i.e.
sa surface doit étre quadruplée. En premicre approximation, la surface totale Scya-asyne
du CNA utilisé dans le cadre du CAN-A, en ne tenant pas compte des interconnexions

me(,um (179)

vaut © Sey e = 4.(2M —I)Lfnin, soit :
36.42 (2508 1)
SCNA—async = 1(0000 ) (/umz) (180)

Enfin, pour une capacité, il existe des problémes de non-linéarités dues aux variations
de la valeur de la capacité en fonction du potentiel appliqué :

c(v)=c, 1+ DCDV1V + DCDV2V?) (181)

ou DCDVI et DCDV2 sont des parametres fixés par la technologie. Il faudra donc véri-
fier également, a 1’aide des données technologiques fournies par le fondeur que cette
imprécision au niveau des valeurs de capacités ne dégrade pas les performances du
CAN-A.
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4.2.3.1.2.2 Les interrupteurs

Pour la configuration du convertisseur numérique analogique présentée Figure 86, les
interrupteurs jouent un role prépondérant quant a la vitesse de fonctionnement du cir-
cuit. En effet, ces derniers sont réalisés a partir de transistors NMOS et/ou PMOS.
Lorsqu’ils sont passants, leur résistance R,, est non nulle, ainsi lors de la charge ou de
la décharge des capacités C; du CNA, il s’agit de circuits RC avec des constantes de
temps fixes. Pour les pires cas, pendant la phase de charge (cf. Figure 93) puis la dé-
charge (cf. Figure 94), les constantes de temps valent :

rcharge :R()I’l' ZCM et Tdéchargezz.Ran. C'M(ZM _]) ( 1 82’)

Ron
VVV

in G L C L Vout
IR

Figure 93: Circuit RC équivalent lors de la charge (pire cas).

AVAVAY
\% J— 2.2M-1).C,

in

Figure 94 : Circuit RC équivalent lors de la décharge (pire cas).

Une précision de ENOB-bits doit étre atteinte, ainsi la charge ou la décharge d’une ca-

pacité élémentaire doit se faire avec une précision de ZEINQBO ]%. Ainsi le temps de sta-

bilisation pour la charge fs_cp.rqe devient :

ts-charge
ex"{ 2.CR. jsszgB—l (183)

Soit:

b5 ruge > 2.R,,.C,.In(25% 1) (184)
Par un calcul similaire :

b5 sihoree22(2" 1) Ro. Cu 12" 1) (185)
La valeur de C, étant fixée, ces relations permettent par la suite de trouver les tailles
% des interrupteurs. Comme vu Figure 86, la détermination des deux tensions de réfé-

rence se fait en deux cycles, ainsi le délai total du CNA est minoré par
Lona = 2'(tS—charge +tS—décharge)’ soit :

foys = 2" In(25% —1)R, C, (186)
Il faut également vérifier a posteriori que le délai du CNA ainsi calculé est bien infé-
rieur au temps de boucle 6 du CAN-A déterminé par la méthodologie générale de
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conception. Compte tenu des ordres de grandeur, cette condition est en fait toujours
vérifiée.

Une attention toute particuliere doit étre apportée quant a la conception des interrup-
teurs, puisque ceux-ci peuvent perturber les performances globales des circuits lors-
qu’ils passent de 1’état « on » a 1’état « off ». Ce phénomene trés connus dans les cir-
cuits a capacités commutées, appellé injections de charge d’horloges (charge injection
ou clock feedthrough), est la somme de deux phénomenes. Il y a tout d’abord la fuite
des ¢électrons accumulés dans le canal d’inversion lorsque les interrupteurs étaient pas-
sants. La majeure partie des électrons s’évacue dans la source et le drain. Il y a aussi
un transfert d’énergie entre la grille, la source et le drain, a chaque variation de la ten-
sion grille-source, en raison des capacités de recouvrement Cgy et Cyy de la grille sur
les zones de diffusion. En cumulant ces deux phénomenes, il est possible de trouver un
modele théorique afin de prévoir ce phénomene, mais cela conduit a des calculs théo-
riques assez complexes, méme pour des circuits simples. Les simulations électriques
sont également peu fiables car les modeles de transistors ne sont pas assez évolués
pour prédire précisément les migrations de charges a I’intérieur et a I’extérieur des
composants. De nombreuses techniques existent cependant pour tenter de résoudre ce
phénomeéne [BAI 94], [BAI 96], [JOH 96]...

Soit le schéma simplifi¢ donné Figure 95 [BAI 96] du CNA retenu Figure 88 corres-
pondant au pire cas, i.e. lorsque uniquement la capacité C, est « on ». L’interrupteur S;3
est commandé par I’horloge @;,, qui est simplement légérement en avance par rapport
a @, (tout en restant bien slir non recouvrante avec ¢,) : I’interrupteur S; passe a 1’état
«off » avant S; ou S,. Une telle configuration des horloges permet de limiter
I’influence de 1’injection de charges d’horloges a seulement 1’interrupteur S;. Par un
raisonnement similaire, ¢, respectivement ¢s doit passer a 1’état « off » avant ¢, res-
pectivement ¢ (non représentés Figure 95).

La variation de potentiel A" sur I’entrée inverseuse de 1’amplificateur opérationnel
due a I’injection de charges de S; est donnée dans [JOH 96]:
{Vir12 ) Con WLt Vs~V ) Cus
2.Cu Cu-f-CgsS}
Le premier terme correspond aux charges accumulées dans le canal, et le second aux
capacités de recouvrement. Cette variation de potentiel ne doit pas dégrader la résolu-

AV =

(187)

tion effective visée pour le CAN-A: AV~ Sjﬁj. Il faut donc choisir une taille
22 -1

de transistor trés petite pour S3, afin de minimiser la variation de potentiel A4V". Ceci
se fait au détriment de la résistance R,, de ce transistor, i.e. au détriment du temps de
stabilisation. Néanmoins, cet aspect n’est pas critique pour le CNA car le temps de
boucle 6 du CAN-A calculé pour les applications visées est relativement grand. Si le
respect de cette condition n’est pas possible en réduisant uniquement la taille de S3, la
taille de la capacité ¢lémentaire C, pourra étre augmentée.
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Figure 95 : Schéma simplifié pire cas de ’architecture retenue pour le CNA dans le cadre du
CAN-A permettant de limiter les effets de I’injection de charges d’horloges.

Pour un interrupteur NMOS, la dynamique de sortie s’étend de Vy,q @ Via-Vrn, pour un
interrupteur PMOS, de Vguat+Vrp & Vag, et enfin pour un interrupteur CMOS, de Vy,q a
Vaa. Dans le cas de la tension de référence égale a la tension nominale d’alimentation :
Vier=Vaa, Si doit étre réalisé avec un transistor PMOS, S,, S3 et S5 avec des transistors
NMOS, enfin Sy et S5 avec des interrupteurs CMOS car la dynamique de sortie du
CNA est rail-to-rail. L utilisation d’interrupteurs CMOS pour ces derniers permet éga-
lement de minimiser leur résistance R,,, donc de réduire le temps de stabilisation du
CNA.

4.2.3.1.2.3 L’Amplificateur Opérationnel

Le fonctionnement du CNA présenté jusqu’alors suppose des Amplificateurs Opéra-
tionnels idéaux pour les intégrateurs, i.e. avec un gain infini, une fréquence de coupure
infinie, un offset nul et un slew-rate infini. L’étude théorique de 1’influence de ces pa-
rametres sur les performances du circuit a capacités commutées est tres complexe. Des
¢léments de résultats sont donnés dans [BAI 94] et [BAI 96].

Soit un gain fini Avy pour les amplificateurs opérationnels, la sortie s’exprime par :
Vs :AVO.(V+ -V ) D’apres [BAI 96], dans le cadre d’un montage tel que présenté
Figure 95 :

A m 1 (188)

e g"d)(zM ~1)] . 2" —14m

_1+Av0.12M -1),

Si le gain Avy est supposé grand, par développement limité de cette expression a
I’ordre 1, la sortie devient :

my.,,, 2Y —1+m
Vs z( -

1) av 27 -1

L’erreur ¢4 engendrée par ce gain fini par rapport a la valeur idéale de sortie du CNA
s’exprime de la fagon suivante :

(189)
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(ZM —1+m)m.Vref
£, = - (190)
Avy 2V 1)
Afin de respecter la précision de ENOB-bits visée, |’erreur doit encore véri-

|2
fier:g, < ﬂf]"rg_BI)' En considérant le pire cas : m =2" —1 (lorsque toutes les capa-

cités sont « on »), le gain Avy des amplificateurs opérationnels doit donc vérifier :
4, > 4259 —1) (191)

Le temps de boucle peut étre supposé entierement attribué au convertisseur numérique
analogique. Pour un CNA délivrant les deux tensions de référence en parallele (cf.
Figure 85), deux cycles sont nécessaires, la fréquence de coupure de I’AO doit véri-
fier :

2

fez (192)

Pour un CNA fournissant les deux tensions en série (cf. Figure 88 et Figure 90), quatre
cycles sont nécessaires, il faut :

4

fez (193)

é est la fréquence maximale a laquelle fonctionne le CAN-A. De plus, puisque

I’amplificateur est contre-réactionné par C,.;, 1l doit rester stable, sa marge de phase
doit vérifier : A@>45°.

Enfin, bien que le slew-rate doit étre de forte valeur, il ne s’agit pas d’un point critique
pour le CNA. En effet ce dernier a pour effet de limiter la pente du signal en sortie de
I’amplificateur. Ainsi, pour des horloges avec des périodes de forte valeur, le temps
sera largement suffisant pour que la sortie se stabilise avant un changement de phase
sur les horloges.

4.2.3.1.3 Comparaison avec le cas synchrone

Comme pour le cas de la conception en mode courant donné au paragraphe 4.2.2.1.4,
la surface d’'un CNA congu dans un contexte synchrone peut étre estimée et comparée
aux résultats obtenus dans le contexte asynchrone.

Par des calculs similaires a ceux du paragraphe 4.2.1.2.1, et sachant que le CNA doit
avoir une précision de ENOB-bits, le c6té minimal d’une capacité vaut :

~ 3.4.4/27% —1

L (pam) = —— oo (194)
Pour la surface totale Scya-sync du CNA dans le contexte asynchrone, il vient :
SCNA—async (lumz) = (ZM - I)lenin (/L”n) (195)
De méme, dans le contexte synchrone :
S CNA=syne (:Umz) = (2 ENOB I)Lfnin (,um) (196)
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Ainsi, compte tenu des relations (179), (194), (195) et (196), il peut immédiatement
étre constaté que la surface du CNA est identique qu’il s’agisse d’un contexte asyn-
chrone ou synchrone. Cette remarque est bien sir similaire au cas de la conception
analogique en mode courant.

Pour conclure, bien que dans le cas asynchrone, le nombre de sources élémentaires a
implémenter soit plus faible, leur précision doit étre beaucoup plus grande, ce qui né-
cessite une surface de silicium plus importante. La surface totale du CNA est donc
équivalente au cas synchrone ou les 2°V?2-1 sources élémentaires sont directement im-
plémentées.

4.2.3.2 Le comparateur

Le mode d’échantillonnage par traversées de niveaux contraint fortement chaque ca-
ractéristique du comparateur de tension.

4.2.3.2.1 Capacité d’entrée

En considérant la capacité d’entrée Ci,comp du comparateur, et dans le cas général sans
compensation d’offset (schéma électrique donné Figure 86), la tension de sortie Vewy

du CNA devient :
2m.C
Vericrin =| ———————— |V, 197
CNA-réelle (C + C ] ref ( )

ref in—comp
L’erreur engendrée par la présence de cette capacité ne doit pas perturber la résolution
effective de ENOB-bits visée pour I’application finale, elle doit vérifier :

9v_Enos Vg
= 198
2 2.(25%0F 1) (198)
Soit aprés calculs, la capacité d’entrée du comparateur doit vérifier :
(2¥ -1)c,

2ENOB _ 2

|AV| = ‘VCNA —Venaeriene| <

in—comp — ( 1 99)

Dans le cas du montage avec compensation d’offset utilisé dans le cadre du CAN-A
(cf. Figure 88), la tension de sortie Veyy du CNA devient :

Venamréne = {Z.M.Cu ~0.5-Circonmp }V (200)
e Cre_’f - Cin—comp "
Ainsi la capacité d’entrée du comparateur doit vérifier :
22" ~1)c,
Ciﬂfmmz? - 2ENOB +1 (201)

Il peut étre remarqué que le choix de la capacité d’entrée pour le comparateur dépend
du choix de la capacité élémentaire C, du CNA.
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4.2.3.2.3 Gain et Bande passante

Un comparateur en tension peut étre considéré comme un systéme du premier ordre, si
seul son pole dominant est pris en compte (cf. Figure 96). La fonction de transfert est
donnée par :

A
out _ VO avec : ﬁ':# et ﬁZAVO.ﬁ' (202)
Vin 1 + Tcamp .p 2 TC. Tcomp
Av 4
Av,
» f
f f.

C T

Figure 96 : Fonction de transfert du comparateur.

Au voisinage d’un niveau de référence, la tension d’entrée V;, peut étre considérée
comme une droite de coefficient directeur e : Vi(t)=a.t . Dans le domaine de Laplace, la

. , . a ov.,
tension s exprime par : ¥, (p)= —,avec a=| —* .
P 6t Vi, =level i
Ainsi :

Av a
V,ulp)=| —— | = (203)
1+ 7’-wmp17 p

Le but est de trouver I’expression temporelle de V,,(?). Par une décomposition en ¢lé-
ments simples, il vient immédiatement :

Vam(p):AVo.a( 4 B, CZJ’ avec : A=Tomy, B=—Twny et C=I (204)
p

I+teomp P
Puis, par transformée de Laplace inverse :

.exp| — |-, +1 (205)

comp

Vv

out

(t)=Av,.al 7

comp
comp

Afin de déterminer le temps de résolution ¢,, il faut résoudre 1’équation : V,(t):%

c’est ’instant ou la sortie bascule de ‘0’ a ‘7’. Par un développement limité a I’ordre

deux :
S i (206)
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L’erreur en tension oV, engendrée par le temps ¢, devient: JVem=0.t,, soit:

Tomn Vi &

OV oy = mm; : . Afin de respecter la précision de ENOB-bits souhaitée, cette er-
Vo
reur en tension doit vérifier : oV, < 9v-knos. ’5’\’03 .

D’aprées le théoréme de Bernstein, la pente du signal V', est bornée suivant la relation :
0=2.7 fnax. Vaa . Le produit gain bande du comparateur doit vérifier :

o= fo2d four 22— 1) (207)

Il peut étre remarqué que pour gagner un bit de résolution effective, les contraintes sur
le produit gain-bande sont multipliées par quatre.

La bande passante doit vérifier la méme relation que celle vue dans le cas de la
conception du comparateur en mode courant.

4.2.3.2.4 Slew-rate

Le slew-rate d’un comparateur est défini par la pente maximale de sa tension de sor-

. oV, . . C e

tie Vour: SR :(O—MJ lorsque la tension d’entrée varie significativement (en grand
t

signal). Si Cipiacn €5t 1a capacité d’entrée de I’étage chargeant le comparateur (le latch
analogique) et /,, le courant de polarisation de 1’étage de sortie du comparateur, le
slew rate s’exprime par :

SR—_1m (208)
C

in—latch

Il faut que le slew-rate soit suffisamment grand pour éviter que la résolution effective
du CAN-A ne soit dégradée. Soit zsg, le temps de montée de la sortie V,,, due au slew-

rate, il s’exprime par : tSR=§.%. L’erreur en tension correspondant a ce temps de mon-

in

. v, . :
tée est: OV, = 5 Ly < (],,,%OB. Compte tenu du théoréme de Bernstein, le slew-rate
¢

doit vérifier :

SR22.10 foun Va2~ (209)
Ainsi le courant de polarisation de 1’étage de sortie du comparateur doit vérifier :
Ipol 2 2'72.'Cin—latch 'fmax 'Vdd '(ZENOB - 1) (210)

La conception du comparateur est donc assez délicate, puisque toutes ses caractéristi-
ques sont treés contraintes lorsque la résolution du CAN-A augmente. Le gain doit étre
important, ainsi que le slew-rate, tout en ayant une capacité d’entrée faible et des cou-
rants de polarisation les plus petits possibles.
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4.3 Résumeé de la méthode

D’un point de vue haut niveau, la méthodologie de conception peut étre résumée
comme indiquée Figure 97. Le point important devant €tre retenu est que contraire-
ment a ce qui est fait usuellemment pour la conception des CANs de Nyquist, ici tou-
tes les propriétés du signal analogique a traiter sont utilisées afin de minimiser la com-
plexité du matériel a mettre en ceuvre et réduire significativement 1’activité du circuit.
A partir de ces propriétés et de I’application ciblée, la méthode permet de trouver la
résolution matérielle M minimale, le temps de boucle maximal J,,y, la période mini-
male T¢c et la résolution matérielle maximale M. du timer.

Dans le cas de la conversion analogique numérique de Nyquist telle que présentée au
Chapire 1, la méthode de conception est beaucoup plus simple. La fréquence
d’¢échantillonnage est basée sur la composante fréquentielle maximale contenue dans le
signal analogique en entrée, selon le théoréme de Shannon (cf. paragraphe 2.2.1). De
plus, pour un CAN de Nyquist, tous les bits de résolution sont implémentés au niveau
matériel. L’inconvénient de ce genre d’approche est immmédiatement visible : tout
d’abord le matériel est maximal, ce qui engendre une perte de surface et de consomma-
tion. De plus, la fréquence d’horloge maximale induit une activité¢ maximale du circuit
alors que I’activité du signal analogique n’atteint presque jamais la composante fré-
quentielle maximale. Ce dimensionnement « pire cas » est donc la source d’un nombre
important d’échantillons convertis sans information vraiment pertinente, comme il
peut étre remarqué sur la Figure 62. Ceci induit une augmentation inutile de la
consommation électrique du circuit et du nombre d’échantillons numériques a stocker
ou a traiter.

Dans le cas des CANs asynchrones présentés ici, pour le bas niveau analogique, les ca-
ractéristiques de conception en mode courant et en mode tension des différents blocs
sont résumées Tableau 4. Chaque paramétre dépend évidemment de la résolution effec-
tive ENOB du CAN-A.
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Si

DSP,f

gnal Analogique
w2 AVip D)

m

P

Ay,

in

Sa>

Précision des
niveaux de

quantification

M

timer

ENOB visé

Figure 97 : Méthodologie générale de conception d’un CAN-A au niveau systéme pour une appli-
cation et un type de signaux donnés.

Tableau 4 : Résumé des caractéristiques de conception des blocs analogiques d’un CAN-A.

Mode tension

Mode courant
Quantum g, = Al _ AV,
matériel LM K 2M 1
Quantum q _ in q _ AV,
effectif [-ENOB " ~ENOB _ | V=ENOB 5 ENOB _|
36.(2ENOB _ 1)2 i 4 2 . (lum)zj’-A-(ZENOB_])
Whe—p Ve =7, ) Air 1002”1
CNA 1 Avy > 425V _1)
fez— 2 4
o > >
f c 5 ou f c 5
22" -1,
C. <— 7 —
in—comp 2 ENOB |
3 2
gl‘"'cm" < ?,AII/ %.2”013 1 {2 ! J fr = Avy S 2 4 [ (2598 1]
Comparateur m=comp " dd B 7 1
>
foz Je 25
o SRE2.7 fru Ve 27~ 1)
Ipol 2 2'ﬂ-'c’in—latch 'fmax 'Vdd (2 ENOB 1)
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100
THD,, < ( ENOB )
Trans- 212 -1
Absente
conductance 1
f c > g

] ' AV,

Re:i"rilu?on Sans contrainte M, = 1n,y. [ 05
e 2'Ileak/C'TC -(2 _1)

Lors de la conception des blocs analogiques, chaque aspect a ¢té considéré pour
I’étude de la précision finale du CAN-A. Ceux-ci ont évidemment ¢été considérés indé-
pendants les uns des autres. En pratique, a la fin de la conception de chaque bloc du
CAN-A selon les caractéristiques décrites ci-dessus, des simulations de type Monte-
Carlo sur le circuit global doivent étre effectuées afin de vérifier les résultats concer-
nant la précision du CAN-A.

4.4 Conclusion

Comme il a été présenté au Chapitre 3, le principe de fonctionnement du CAN-A est
compleétement différent de celui des approches synchrones usuelles. La théorie asso-
ciée a donc conduit a une méthodologie de conception originale pour cette nouvelle
famille de convertisseurs, se démarquant completement de celle associée aux conver-
tisseurs de Nyquist.

Celle-ci se situe tout d’abord au niveau systéme ou les caractéristiques haut niveau du
CAN-A sont déterminées en fonction de la classe de signaux analogiques a convertir et
de I’application ciblée. Elle a pour objectifs de réduire la complexité et 1’activité du
convertisseur en vue de limiter sa consommation ¢électrique. Il y a détermination du
temps de boucle maximal acceptable, de la résolution matérielle minimale autorisée
pour le timer, de la résolution matérielle minimale pour le CAN-A, et de la période
d’horloge maximale pour le timer. Pour cela, toutes les caractéristiques du signal ana-
logique, aussi bien fréquentielles que statistiques sont utilisées.

La méthode se situe enfin au niveau transistor ou toutes les caractéristiques analogi-
ques des composants du CAN-A sont modélisées afin de garantir la résolution effec-
tive finale ciblée pour ’application. Ces résultats théoriques sont étudiés dans le cadre
d’une conception analogique en mode courant et en mode tension. Pour I’instant, cette
étude a été réalisée sans considérer I’implémentation au niveau transistor des blocs,
seuls des débuts de choix d’implémentation ont été faits pour les CNAs des CAN-As.
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Chapitre 5 : Exemples de Conception de
CAN-As en Technologie CMOS
Standard 0,18um

Ce Chapitre présente la conception de deux CAN-As en vue d’estimer leur Facteur de
Meérite. Dans ce cadre, la méthodologie de conception présentée au Chapitre 4 est mise
en ceuvre, pour une application de type parole. Deux convertisseurs sont étudiés ici, un
en mode courant et [’autre en mode tension. La technologie HCMOS8d de
STMicroelectronics, technologie CMOS standard en 0, / 8um, est utilisée.

Il est tout d’abord décrit le choix exact retenu pour 1’architecture de conversion, puis
la conception de la partie numérique du convertisseur. Les contraintes de conception
de chaque bloc analogique sont calculées, en fonction de la résolution effective du
CAN-A, a partir des résultats théoriques démontrés au Chapitre 4. A partir de la, un
compromis est effectué entre la résolution du convertisseur et les parameétres de
conception des parties analogiques, afin de déterminer le cahier des charges précis du
convertisseur. Chaque bloc analogique est alors étudié d’un point de vue transistor,
apreés un bref état de 1’art pour chacun d’entre eux.

Les deux CAN-As ont enfin été congus entierement au niveau transistor a partir de ce
cahier des charges. Les simulations électriques permettent enfin d’estimer leur Facteur
de Mérite.
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5.1 Cahier des charges

L’application ciblée pour toute la suite de cette étude est de type parole. En effet, les si-
gnaux de parole sont parfaitement modélisés et leurs propriétés statistiques et spectrales
parfaitement connues [RAB 78]. Ces signaux sont aussi trés faciles a générer afin de
procéder a des simulations fonctionnelles. Enfin, ils semblent parfaitement adaptés a
cette nouvelle classe de convertisseurs, puisque les zones utiles ne sont que celles ou
une forte activité existe, et que globalement, les zones de silence ou aucune information
pertinente n’est présente sont ¢liminées.

Les paramétres définissant le CAN-A au niveau systéme doivent étre déterminés selon
la méthode vue Chapitre 4 et résumée Figure 97. Pour I’instant, aucune résolution effec-
tive n’est fixée. Celle-si sera choisie a I’issu de 1’estimation des contraintes de concep-
tion de chaque bloc analogique dans les deux modes de conception.

De plus, a partir de maintenant, c’est la technologie HCMOS8d de STMicroelectonics
qui est utilisée. Il s’agit d’une technologie CMOS standard 0,/8um dont toutes les ca-
ractéristiques peuvent étre trouvées dans [ST 01].

5.1.1 Le rapport signal sur bruit

La relation théorique du rapport signal sur bruit dans le cadre de 1’échantillonnage asyn-
chrone pour un signal de parole est donnée par la relation (84). Le rapport signal-sur-
bruit doit également étre calculé dans le cas de la conversion classique de Nyquist. La
définition est donnée par la relation (11) avec oy : ’écart type du signal utile, et g le

AV

in

quantum ¢élémentaire défini par : g = SEon ]

Pour un signal de parole, la densité de probabilité de son amplitude est donnée dans
[RAB 78], il s’agit d’une loi de Laplace:
1 —x/E.|x|

p(x) .exp (211)

" Vao -

Il est facile de montrer que 99,65% des échantillons appartiennent a [’intervalle :

—4.0.<x<4.0. . L’écart type est ainsi choisi de la maniére suivante :

o = _A;/m 212)
Compte tenu de la relation (212), le rapport signal sur bruit donné par (11) devient :
ENOB 2
SNR,;, =10.log M (213)
64
ou bien :
SNRz=—7,27+6,02.ENOB (214)
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5.1.2 Calcul des parameétres de conception

En reprenant la méthodologie générale présentée au Chapitre 4, les paramétres de
conception haut niveau du CAN-A sont les suivants :

5.1.2.1 Temps de boucle

Le temps de boucle maximal vaut : 6 _, =2,65us

5.1.2.2 Résolution matérielle du CAN-A

La résolution minimale du CAN-A vaut : M=4-bits

5.1.2.3 Période du timer

Enfin, pour la période du timer, compte tenu des relations (84) et (214), elle est définie

par :
59,03+6,02.ENOB

=10 * (215)
Celle-ci a été calculée numériquement en fonction de la résolution effective ENOB a at-
teindre. Les résultats sont donnés Tableau 5. Il peut étre remarqué que les ordres de
grandeur de 1’horloge a implémenter pour le timer dans le cadre d’un signal de parole
sont trés raisonnables et peuvent €tre obtenus par des montages simples et peu coliteux,
quelle que soit la résolution effective a atteindre.

Tableau S : Période théorique du timer a implémenter pour un signal de parole.

ENOB 6-bits 7-bits 8-bits 9-bits 10-bits 11-bits 12-bits
T ' (Hz) 57,21k 118,06k 228,82k 457,51k 915,16k 1,83M 3,66M

5.1.2.4 Résolution matérielle du timer

Pour la conception analogique en mode courant, aucune contrainte n’existe quant au
choix de M;.,. Pour la conception en mode tension, les valeurs numériques de M.,
sont calculées a partir de la relation théorique (119) et résumées en fonction de la réso-
lution effective du CAN-A au Tableau 6.

Tableau 6 : Résolution matérielle théorique du timer a implémenter pour un signal de parole.

ENOB 6-bits 7-bits 8-bits 9-bits 10-bits 11-bits 12-bits
Miimer 12-bits 12-bits 12-bits 12-bits 12-bits 12-bits 12-bits

Il peut étre constaté que quelle que soit la résolution effective du CAN-A, la résolution
du timer est toujours de /2-bits. 11 est donc dorénavant fixé : My, =12-bits.
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Compte tenu de tous ces résultats, le but est bien slir de minimiser la consommation et
la surface de chaque sous-bloc du convertisseur, afin de vraiment tirer profit de la ré-
duction d’activité et de la complexité de matériel dus a 1’échantillonnage par traversées
de niveaux. Pour I’instant, aucune résolution effective n’est visée pour le CAN-A, les
parametres de conception résumés Tableau 4 pour chaque bloc analogique ont été dé-
terminés numériquement en fonction de la résolution effective. A partir de la, un com-
promis est a faire entre la résolution effective et la faisabilté/consommation des blocs
analogiques afin de fixer le cahier des charges définitif du CAN-A et le concevoir.

5.2 Implémentation retenue

L’implémentation de base du convertisseur est donnée Figure 69. Celle-ci a été légere-
ment modifiée telle que présenté Figure 98. Le bloc concernant le timer et la synchroni-
sation avec un circuit externe ont été ajoutés. Ce dernier est destiné a fournir les couples
amplitude/temps (V,um_clk, dt clk) et la requéte de sortie req out associée. Ces trois si-
gnaux sont synchronisés sur front montant de 1’horloge du timer. Sur ce schéma un en-
codeur du code thermométrique vers le code binaire naturel (¢2b) et un additionneur /-
bit (addl) ont été ajoutés. Leur présence est expliquée ci-dessous.

Resetb Resetb Resetb Setb
Enable ( 4
N
Vin +LSB, ¢
Latch
Analogique En4
< .
Tsp v )
Vi
. J— CNA
egistre ompteur; \ 4
Resetb ‘ R2 décompteur e Vium en
minus —» req_out
I g 2b add1 Synchronisation
Vium ¥ + timer :‘}Vnumiclk
] —>dt_clk
Resetb A A
€ f
Resetb ( clk

Resetb

Figure 98 : Schéma de I’architecture du CAN-A implémenté en mode courant ou en mode tension
avec le timer et la synchronisation.

Sur la Figure 99, quel que soit le mode de conception pour la partie analogique, les ni-
veaux horizontaux continus représentent les niveaux de référence. Chaque fois que le
signal analogique /;, ou V;, en traverse un, il y a capture puis conversion d’un échantil-
lon. Les niveaux en pointillés représentent les niveaux en sortie du CNA, c’est a dire les
différentes valeurs de Icy4 ou Vena. Avec 'implémentation asynchrone choisie, lorsque
le signal analogique traverse un niveau de référence avec une pente positive, la variable
interne du compteur/décompteur code bien le niveau traversé. Par contre, lorsqu’un ni-
veau de référence est traversé avec une pente négative, la variable interne ne code pas le
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niveau traversé, mais le niveau inférieur. Ainsi, afin d’obtenir une valeur correcte pour
la sortie numérique du CAN-A, un additionneur un bit (add!) est ajouté, il est actif uni-
quement lorsque -LSB=1 (cf. Figure 98).

lena OU Vona
Amplitude

15.q Imax OU Viay

1111
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5.q
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34 q
v 0011
2_q <\Nwenau>;de
:ﬁlﬁz_—A"" sorte du
q

NA
12.q 0001
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Figure 99 : Description des niveaux de référence et des sorties du CNA pour le CAN-A 4-bits, quel
que soit le mode de conception analogique.

5.3 Conception d'un CAN-A

5.3.1 Conception de la partie numérique

5.3.1.1 Le Latch analogique

Quelle que soit I’approche choisie pour la conception de la partie analogique, le latch
analogique est le méme. Comme il a été vu auparavant, son but est de lier la partie data
path a la partie controle. 11 comporte un bit de controle Enable, deux bits d’entrée
+LSB, -LSB et les deux bits de sortie correspondants inc et dec. L hypothése pour le
fonctionnement de ce bloc est intrinseéque au principe du convertisseur : il y a exclusivi-
té entre les deux bits d’entrée +LSB et —LSB. Son fonctionnement est le suivant : lors-
que Enable="0’, les bits inc et dec sont forcés a zéro quoi qu’il se passe sur les deux en-
trées. Lorsque Enable passe a I’¢état haut, dés que +LSB="1" (respectivement -LSB="1")
alors inc="1" et dec="0" (respectivement inc="0" et dec="1") et les sorties demeurent
figées quoi qu’il se passe ensuite sur les deux entrées. Le reset des sorties se fait lorsque
le bit Enable repasse a zéro. Plusieurs implémentations sont envisageables pour ce cir-
cuit.
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5.3.1.1.1 Montage a bascule Q et filtre analogique

Ce montage a été présenté par F.U. Rosenberg ef al. dans [ROS 88]. Il est est composé
de deux inverseurs téte béche, d’un transistor P command¢ par le signal Enable, de deux
transistors N commandés respectivement par +LSB et —LSB et d’un filtre analogique
supprimant les tensions intermédiaires apparaissant pendant les phases de métastabilité.
(cf. Figure 100)

inc

wss ] ‘ - 150
1L

Figure 100 : Latch analogique implémenté avec une bascule Q et un filtre analogique.

Lorsque Enable='0’, le transistor P, de taille suffisamment importante, place les deux
inverseurs en métastabité, i.e. a un niveau logique proche de V;,/2, qui est vu comme un
‘0’ par le filtre de sortie. Lorsque Enable="1", la cellule doit demeurer dans son état
métastable jusqu’a ce qu’un des signaux de commande +LSB ou —LSB passe a ‘I’
(+LSB et —LSB sont exclusifs), le point mémoire bascule alors dans un état stable. La
cellule doit y demeurer, méme si un changement intervient au niveau des bits de com-
mande. Le systéme est alors dans un état stable jusqu’a la prochaine variation de Ena-
ble. Le principal probléme de ce montage vient de sa forte consommation notamment
pendant les phases de métastabilité des inverseurs. De plus, dans le contexte du CAN-A,
lorsque Enable passe de ‘0" a ‘I’, et que +LSB=-LSB="0", les inverseurs sont normale-
ment en métastabilité jusqu’au passage de +LSB ou —LSB a ‘I’, mais la moindre pertur-
bation, ou dissymétrie du montage risque de faire basculer le point mémoire d’un coté
ou de I"autre bien qu’aucun des bits +LSB ou -LSB ne passe a ‘/’. Le convertisseur ris-
que par conséquent de ne pas fonctionner. Une solution est donnée Figure 101 afin de
compléter le schéma ¢électrique de la Figure 100 et ainsi résoudre ce probleme.

Enable

+LSB—
-LSB —

Vers PMOS de
contrdle

Figure 101 : Modification du schéma électrique de la Figure 100 afin de la faire fonctionner dans le
cadre du CAN-A.

5.3.1.1.2 Montage en logique dynamique

Le principe de cette implémentation (cf. Figure 102) est identique a celui des portes
numériques dynamiques [GUY 01]. Lorsque Enable="0", S2=S1="0": les transistors P/
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et P3 (de taille importante) sont passants, ils préchargent les nceuds 4 et B a V4, donc
u=v="1"et inc=dec="0’, les transistors NI et N3 sont bloqués ce qui empéche un court-
circuit pendant la précharge. Lorsque Enable="1", A et B sont maintenus a Vy; par les
transistors P2 et P4 et les inverseurs // et /2, tous de petite taille. De plus, les transistors
NI et N3 de décharge (de taille moyenne, tout comme les transistors N2 et N4) sont pas-
sants, ainsi 4 ou B peut éventuellement passer a ‘0’ et déclencher les sorties. Si
+LSB="1", N4 devient passant, le potentiel de B passe alors & ‘0’ et inc a ‘I, le signal
de commande S/ passe donc a ‘0’ rendant passant le transistor P/ qui, €tant de forte
taille, force le potentiel de 4 a ‘I’ et bloque le transistor N/. Quelle que soit maintenant
I’évolution de +LSB et —LSB, le systéme est dans un état stable : le nceud B étant a ‘0,
il ne peut remonter a ‘/’, et le nceud 4 ne peut redescendre a ‘0’. La situation est donc
figée jusqu’a ce que le bit Enable repasse a '0’ puis a '/’. Par symétrie, le fonctionne-
ment du montage est tout a fait similaire si —LSB passe a /.

Vvdd Vdd

P2 p1 P3 P4
[ 12
A B

s2 s1 | u : inc

'LSB-I " Enable ™ |_ +LSB

s1.| N N3|-32

Figure 102 : Latch analogique implémenté en logique dynamique.

C’est cette derniére solution, facile a mettre en ccuvre, et dont le fonctionnement se
préte bien au cas du CAN-A, qui est retenue pour la conception du CAN-A.

5.3.1.2 La partie contréle

La partie contrdle est simplement composée de portes de Muller, de portes numériques
¢lémentaires et de délais (cf. Figure 68). Pour I’implémentation de cette partie, les cellu-
les standard des bibliothéques de la technologie HCMOS8d de STMicroelectronics sont
utilisées. Des délais de valeur élémentaires variant de quelques centaines de picose-
condes a quelques nanosecondes sont notamment disponibles. Ceux-ci sont congus par
la mise en série d’inverseurs « mal » dimensionnés. Beaucoup d’implémentations ¢lec-
triques existent pour les portes de Muller, celles-ci ont été réalisées a 1’aide des portes
complexes fournies par la technologie tel qu’indiqué Figure 44.

Le temps de boucle maximal calculé a I’issu de la méthodologie de conception pour un
signal de parole est : 0, =2,65us . Ainsi, il est possible de choisir n’importe quelle va-

leur inférieure pour le temps de boucle J. Le but est bien sir de s’approcher le plus pos-
sible de cette limite supérieure d,.., afin de limiter les contraintes de conception de la
partie analogique. En pratique, il suffit d’utiliser les délais suffisant pour les contrdéleurs
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du CAN-A afin d’atteindre cette limite supérieure. Pour cela, les délais sont implémen-
tés avec des délais standard fournis par le fondeur.

Dans un montage micropipeline, des délais dissymétriques peuvent également étre mis
en ceuvre. Il s’agit de délais valant une certaine valeur lorsqu’un front montant se pro-
page et une valeur proche de zéro pour un front descendant. En effet, lorsqu’un ‘7’ se
propage dans la partie contrdle, des données valides sont en cours de traitement dans la
partie data path. Le délai correspondant doit donc €tre choisi comme le pire cas de
I’¢lément combinatoire correspondant. Par contre, lorsqu’un ‘0’ se propage, il s’agit de
la remise a zéro selon le principe du protocole quatre-phases. Aucune donnée valide
n’est présente dans la partie data path, les délais peuvent étre choisis comme nuls. Le
montage pour implémenter un délai dissymétrique est donné dans [VIV 01] et présenté

Figure 103.
E
j(@ délai sym. S

Figure 103 : Délai dissymétrique simple.

Le probléeme de ce montage vient du fait que la remise a zéro de ce délai est trés longue
puisqu’elle vaut la valeur du délai. Un montage tel que celui présenté Figure 104 peut
étre réalisé afin de diviser par deux la phase de ré-initialisation. Ce montage peut étre
généralisé en divisant en P parties le délai symétrique, ce qui permet de diviser par P la
phase de ré-initialisation. Dans ce cas, une porte de Muller a P+1/ entrées doit étre utili-
sée.

Ce genre de délais dissymétriques, est mis en ceuvre dans le cadre de la conception du
CAN-A. De plus, afin de s’affranchir des dispersions technologiques sur ceux-ci, ils
sont choisis comme majorant d’environ /0% les délais des parties combinatoires ou ana-
logiques correspondantes.

E
. % délai sym. @73
Y2 délai sym.—e—

]

Figure 104 : Délai dissymétrique avec initialisation deux fois plus courte.

5.3.1.3 La partie timer et synchronisation

Ce bloc numérique concerne le circuit fournissant la base de temps pour dater les échan-
tillons et le circuit réalisant 1’échantillonnage de la sortie numérique du convertisseur.
La solution retenue consiste a rajouter un quatrieme controleur dans la partie controle

Emmanuel Allier / INPG / Laboratoire TIMA / groupe « Concurrent Integrated Systems » 158



Chapitre 5 : Exemple de conception de CAN-As en technologie CMOS standard 0,18um

du CAN-A dont le bit En4 va commander 1’échantillonnage des sorties numériques du
convertisseur (amplitude et temps) comme indiqué Figure 98 et Figure 105.

Le point critique est 1’échantillonnage par [’horloge c/k du bit de controle En4 purement
asynchrone car des problémes de métastabilité peuvent apparaitre. Ceux-ci sont levés
par l'utilisation de deux bascules en série FFI et FF2 [GIN 02] afin d’obtenir le nou-
veau signal En4_clk purement synchrone (cf. Figure 105). A partir de 1a, la conception
et le mode de fonctionnement du circuit est purement synchrone. Une machine a états
FSM génére le bit d’échantillonnage Sample Timer et de ré-initialisation du timer Re-
set timer a partir de En4_clk ou du bit d’overflow du timer. En sortie du CAN-A, a cha-
que conversion d’échantillon, le temps écoulé depuis 1’échantillon précédent dt clk, la
valeur de I’amplitude V,,, clk et la requéte de sortie out req sont donnés. Le registre
registre2 est sur M-bits car le CAN-A a une résolution de M-bits. De méme, les interval-
les de temps ainsi que le registre registrel sont codés sur My;.,-bits.

L’intérét d’avoir ajouté un quatriéme contréleur pour le CAN-A par rapport a la version
initiale est de n’avoir qu’un seul bit de controle En4 pour I’échantillonnage simultané de
la valeur de I’amplitude V,,, et du temps dt. Le délai délai3 est bien sir choisi de ma-
niere a majorer la valeur du délai maximal de traversée de 1’encodeur de code thermo-
métrique vers le code binaire naturel (¢2b sur la Figure 98) et de 1’additionneur /-bit
(addl sur la Figure 98). De plus, il faut que la somme des délais délai3 et délai4 majore
le délai maximal du CNA.

Le fonctionnement de la machine a états FSM est le suivant : lorsque En4 clk="1", les
bits Sample Timer et Reset Timer passent a ‘/’. Au coup d’horloge suivant, V,,, et dt
sont échantillonnés simultanément, et le timer est relancé. A ce moment la, les bits
Sample_Timer et Reset Timer ne sont réamorcés a ‘0’ que lorsque En4 clk repasse a
‘0°. Lorsque le bit overflow du timer passe a ‘/’, le principe de fonctionnement de la
FSM est le méme, sauf que le bit Reset Timer reste a ‘0.

Afin de fixer la période 7¢ de I’horloge clk, certaines conditions sont a respecter. Lors-
que le CAN-A est inactif i.e. dans la phase d’attente de conversion d’un échantillon,
En4="1", et le timer compte a la fréquencefc:Ti. Lorsque la conversion d’un échantil-
C
lon est déclenchée, Eni="1" ou En’lI="1", ’acquittement de ce premier contrdleur fait
basculer le quatriéme contrdleur a zéro : En4="0". Le passage a 1’état bas de ce bit, donc
du bit En4_clk engendre un ré-armement du bit Sample Timer, délivré par la machine a
états F'SM. Pour cela, il faut bien sr que le bit En4 reste a 1’état bas pendant au moins
une durée T, afin de ne pas rater 1’échantillonnage de ce bit par les deux bascules FF/
et FF2. Le bit En4 reste a 1’état bas pendant la durée : delay2(1'}+ delay3(1'k delay3(1'),

ainsi T¢ doit vérifier la relation : Tchelay3(’l ’). De méme lorsque En4 basculea ‘7, ily
reste pendant au moins la durée délai4(‘1’), ainsi pour ne pas rater I’échantillonnage de
En4 sur D’état haut, il faut que Tc vérifie la relation : T:<delay4(1'). Outre ces deux

conditions sur 7¢, pour que le fonctionnement du circuit soit garanti, il faut que : Tcég,
c’est a dire qu’il peut y avoir au maximum un nouvel échantillon tous les 3.7¢. Ainsi la
période T¢ doit étre choisie telle que :
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La machine a états FSM gére également 'overflow du compteur. Il y a prise
d’échantillon lorsque le timer est en overflow et recommence a zéro le comptage. Dans
ce cas, la valeur de I’échantillon précédent pour V,.. «x est recopiée avec la valeur
maximale pouvant étre codée pour dt clk. Les éventuels conflits entre 1’overflow du
compteur et le bit En4_clk sont levés par le timer. En effet, ce dernier génére un bit de
controle conflit (cf. Figure 105) qui déclenche I’inhibition de la bascule FFI empéchant

T. <min delay4(‘1‘),delay3('1'),g

(216)

d’avoir simultanément au niveau de la FSM une requéte sur I’overflow et sur En4_clk.

resetb  resetb

clk resetb
En4_clk
End—>! FF1l | FF2 = FSM resetb
En Sample_timer resetb
T T reset _
dk  ck Reset_timer » FF3 —&
clk clk T
R overflow En clk
conflit dt Reai
. egistre
Timer P 1 —> dt_clk
Registre
Vol 2 > Vy clk

f

resetb

out_ack

out_req

Figure 105 : Schéma électrique du timer et du circuit de synchronisation du CAN-A.

Un exemple de chronogramme des principaux signaux décrits auparavant est donné
Figure 106. Trois conversions successives d’échantillons y sont représentées. Pour cha-
cune d’elles, il peut clairement étre relevé que trois fronts montants de 1’horloge clk

sont nécessaires pour que les sorties V., _clk, dt clk et req _out soient évaluées.

TIVE () AT TR STV ORIt AT OUTTO TP T PPN HTTTTS HTTTTTR: AT TP OV
RESETB | | 1
EN | — |
T ) L]
R TIMER i = i = i e
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B VNUM30) 0] i B \\\ | E B\\A | E \\¥i
B VUM _CLK(30) ! ) ! c (D) ' B (D 3
B OT(17:0) ‘ oodon ‘ 0000E ‘ 0000F 1 oobot ‘ 00002 ‘ 00003 I 00001 ‘ ooz | 00003 ‘ DDDMI 00001 | 0000z ‘nnnna
& DT_CLK(17:0) ! 00000 ! nonoF ! o003 noo04
REG_OUT H v | |
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NEXT_STATE STANDEY [SAMPLE \STANDBY [ SAMPLE sTARDEY [ SAMPLE [ sTAnDEY
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Figure 106 : Exemple de simulation du bloc timer et synchronisation.
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5.3.2 Conception de la partie analogique

A partir des résultats donnés Tableau 4, les contraintes de conception de chaque bloc
analogique sont calculées théoriquement en fonction de la résolution effective du CAN-
A. A I’issu de cette étude, un choix est fait quant au cahier des charges. Enfin chaque
bloc analogique est étudié puis conc¢u au niveau transistor.

5.3.2.1 Etude des contraintes de conception

Pour les deux modes de conception analogique, les paramétres de chaque bloc sont étu-
diés en fonction de la résolution effective du CAN-A. Ils sont tous déterminés a partir
des résultats théoriques obtenus a I’issu du Chapitre 4.

5.3.2.1.1 En mode courant

5.3.2.1.1.1 Le CNA

Les valeurs numériques de la surface de la source de courant élémentaire sont données
Figure 107 pour la technologie HCMOSS8d, en fonction de la résolution effective et de la

tension V, —V, . Ces valeurs ont été calculées a partir de la relation (140) du Chapitre 4

et des valeurs technologiques fournies par le fondeur dans [ST 01]. De méme, la surface
du CNA simple est donnée Figure 108. Cette derniére est bien slir a multiplier par un
facteur deux dans le cas d’un CNA a miroirs cascodes ou cascodes wide swing (cf. para-
graphe 5.3.2.2.1.1). De plus, a partir des relations (141) et (142), les valeurs minimales
et maximales des quanta en courant sont calculées numériquement et données Figure
109 et Figure 110 en fonction de la tension de grille du CNA et du nombre effectif de
bits du CAN-A. Bien sir, plus la résolution effective a atteindre est grande, et plus la
surface W.L de la source élémentaire augmente, impliquant une plage de choix plus
vaste pour le quantum en courant g;.

En technologie HCMOSS8d, apres applications numériques, pour une valeur maximale de
la tension Vs —V, , la contribution du terme en 4yr dans la formule de Pelgrom n’est
jamais négligeable devant la contribution en 4p. La relation de Pelgrom ne peut donc
pas étre simplifiée en négligeant le terme en 4y, comme c’est par exemple le cas dans
les travaux de J. Vandenbussche et al. [vBOSC 0la]. Les deux termes de la relation ont
donc été pris en compte.
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Figure 107 : Surface de la source de courant élémentaire du CNA a implémenter en technologie
HCMOSS8d en fonction de la résolution effective du CAN-A et de la tension de grille.
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Figure 108 : Surface du CNA simple a2 implémenter en technologie HCMOSS8d en fonction de la ré-
solution effective du CAN-A et de la tension de grille.
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Figure 109 : Valeur minimale du quantum pour un CNA en mode courant en technologie
HCMOSS8d en fonction de la résolution effective et de la tension de grille.
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Figure 110 : Valeur maximale du quantum pour un CNA en mode courant en technologie
HCMOSS8d en fonction de la résolution effective et de la tension de grille.

5.3.2.1.1.2 Le comparateur

Selon les valeurs technologiques données dans [ST 01], et la relation (161), les contrain-
tes de conception du comparateur sont résumées Tableau 7 en fonction de la résolution

effective du CAN-A.

Tableau 7 : Contraintes de conception pour le comparateur en mode courant.

ENOB 6-bits 7-bits 8-bits 9-bits 10-bits 11-bits 12-bits

Cc C

G—’ 7,03.10%" | 8,58.10%% | 1,06.10% | 1,31.10% | 1,64.10%* | 2,05.10% | 2,56.107%¢
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Il peut étre remarqué qu’un ordre de grandeur en plus est nécessaire sur le parametre du
comparateur lorsqu’un bit de résolution effective est ajouté. En technologie HCMOS&d,
I’ordre de grandeur pour C;, et C,,, est estimé entre IfF et /0fF. Ainsi pour des résolu-
tions effectives moyennes, les contraintes de conception résumées Tableau 7 sont acces-
sibles avec des consommations électriques en accord avec les applications ciblées.

5.3.2.1.1.3 La transconductance

Selon les valeurs technologiques données dans [ST 01] et la relation (166), les contrain-
tes de conception de la transconductance sont données Tableau 8 en fonction de la réso-
lution effective.

Tableau 8 : Contraintes de conception pour la transconductance en mode courant.

ENOB 6-bits 7-bits 8-bits 9-bits 10-bits 11-bits 12-bits
THD (%) 0,79 0,39 0,196 0,098 0,049 0,0246 0,012

La dynamique d’entrée 4V;, dépend de la valeur choisie pour le quantum en courant g;
du CNA (cf. Figure 109 et Figure 110). D’apres la partie concernant le dimensionement
du CNA, ce quantum doit étre le plus petit possible afin de limiter la consommation sta-
tique du circuit. Cette condition est compatible avec la conception de la transconduc-
tance car elle implique une dynamique de sortie 4V, faible, d’ou un courant de polarisa-
tion faible. Par contre, au-dela de 9-bits, une linéarité inférieure a 0,1% est nécessaire
pour le circuit, ce qui est assez difficile a obtenir avec des montages faible consomma-
tion.

5.3.2.1.1.4 Le jeu de miroirs

Ces miroirs sont nécessaires pour le décalage, la recopie, et la génération des courants
de référence tels qu’indiqués Figure 75. Pour des raisons similaires a celles de la
conception du CNA, des miroirs cascodes peuvent été utilisés pour chacun d’entre eux,
si la dynamique de fonctionnement ne peut étre respectée avec des miroirs simples.

5.3.2.1.2 En mode tension

Pour ce mode de conception, la partie numérique est identique a celle utilisée pour le
mode courant. La valeur des délais est cependant adaptée aux blocs analogiques de la
partie data path. De plus, des contréleurs peuvent étre ajoutés dans la partie contrdle,
sans modifier le principe de fonctionnement du CAN-A, seulement pour générer les si-
gnaux d’horloge locaux pour le CNA a capacités commutées tel que présenté Figure 92.

5.3.2.1.2.1 Le CNA

C’est le bloc congu en premier car il fixe les caractéristiques de tous les autres. Dans le
cadre de la technologie HCMOSS8d, des capacités MiM (Metal Insulator Metal) réalisées
en Métal5-Métal5,;; sont disponibles et sont donc utilisées pour la conception du
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convertisseur numérique analogique. Il est connu que pour minimiser 1’effet des capaci-
tés parasites, le montage de base d’une capacité commutée a deux interrupteurs est rem-
placable par une capacité commutée a quatre interrupteurs [BAI 94]. Cette technique est
largement utilisée pour des capacités réalisées en poly-poly, métal-poly ou métal-
diffusion. Ici, des capacités MiM sont utilisées et sont réalisées avec des niveaux de mé-
tal tres élevés. Ce type de capacités est actuellement trés populaire pour les circuits ana-
logiques ou mixtes [KUHN 02] car elles sont trés faciles a réaliser dans les technologies
CMOS et offrent de bonnes caractéristiques de linéarité avec la tension ou la tempéra-
ture. De plus, leurs capacités parasites étant tres faibles, des capacités commutées a seu-
lement deux interrupteurs seront utilisées.

Tous les paramétres technologiques sont donnés dans [ST 01]. Les paramétres de 1’écart
type de ’erreur de valeur des capacités mis en ceuvre dans la relation (177) sont don-
nés : 4 en %.um, et B en um. Ces valeurs sont déterminées pour une plage de surface de
capacité W.L. La valeur moyenne Cy de la capacité par unité de surface, ainsi que sa va-
leur minimale et maximale sont données. De plus, les paramétres de non-linéarités de
I’équation (181), du premier ordre DCDVI en ppm/V, et du second ordre DCDV2 en
ppm/V? sont disponibles. D’aprés les ordres de grandeur de ces parameétres, ces non-
linéarités peuvent étre négligées car elles ne dégraderont pas la résolution effective sou-
haitée pour le CAN-A. Un circuit différentiel permettrait par exemple de s’affranchir
définitivement de ce phénomene au détriment de la simplicité du montage.

Pour le CNA, le montage retenu pour le calcul des contraintes de conception est celui
donné Figure 88. Les réseaux de capacités sont factorisés pour les deux voies de sortie
du CNA, il y a deux AOs, et la conversion d’un échantillon numérique V,,, se déroule

en deux phases afin de fournir séquentiellement les deux voies de sortie V,, +q7V, et

qy

Vs ——- La tension de référence est fixée par V,.,=V,qs. D’autres architectures de cette

méme famille telle que celle a un seul AO donnée Figure 90 auront des contraintes de
conception du méme ordre de grandeur. Compte tenu de I’application et a partir de la
méthodologie de conception, toutes les caractéristiques du CNA sont données Tableau 9
en fonction de ’ENOB du CAN-A. Celles-ci sont déterminées a ’aide des formules
théoriques données Tableau 4, au Chapitre 4. De haut en bas, il est décrit : la largeur
minimale L,;, des capacités ¢élémentaires, la valeur C, des capacités élémentaires, la
largeur totale L,,, de la matrice de capacités du CNA, la valeur totale C,,, des capacités
du CNA, le gain 4Avy des AOs, la fréquence de coupure fc des AOs.

Tableau 9 : Cahier des charges pour le CNA dans le cadre de la conception du CAN-A en mode

tension.
ENOB 6-bits 7-bits 8-bits 9-bits 10-bits 11-bits 12-bits
L nin (M) 1,31p 2,651 5,33 10,681 21,394 42,810 85,641
C.(F) 1,47f 5,99f 24,17 97,08f 389f 1,557p 6,234p
Ly (m) 12,41p | 25,17u 50,63u | 101,46p | 2032n | 406,69n | 813,68u
Cio (F) 133,77f | 545f 2,199p 8,83p 35,39p 141,68p | 567,29p
Av, (dB) 48 54,11 60,17 66,21 72,23 78,26 84,28
fc (Hz) 1,509M | 1,509M 1,509M 1,509M 1,509M 1,509M 1,509M
Miimer (bit) 12 12 12 12 12 12 12
Emmanuel Allier / INPG / Laboratoire TIMA / groupe « Concurrent Integrated Systems » 165



Chapitre 5 : Exemple de conception de CAN-As en technologie CMOS standard 0,18um

Il peut étre constaté qu’au-dela de 9-bits de résolution effective, la surface de la matrice
de capacités devient trés grande. L’implémentation physique de celle-ci nécessite donc
un dessin au micron trés rigoureux afin de s’affranchir des erreurs aléatoires dues au
processus de fabrication. Enfin, les fréquences de transition de I’AO sont d’un ordre de
grandeur réalisable avec la technologie HCMOS8d. Par contre, la marge de phase de-
vant étre suffisante afin de garantir la stabilité du systeéme, ceci implique de forts cou-
rants de polarisation pouvant ne pas &tre compatible avec 1’aspect « faible consomma-
tion » ciblé par cette famille de convertisseurs. Par exemple, un AO a été concu dans
[DIE 02] et [ROL 03] pour un filtre a capacités commutées, en technologie HCMOSS8d.
Un gain de 36dB et une bande passante de 30MHz, soit une fréquence de transition de
1,89GHz ont été obtenus avec une polarisation de 50mA. Or, pour la conception du
CAN-A, au moins un ordre de grandeur en moins est ciblé pour la consommation ! Ce
point bloquant sera levé dans les paragraphes suivants par ’utilisation d’une autre ap-
proche pour la conversion numérique analogique en mode tension.

5.3.2.1.2.2 Le comparateur

Le cahier des charges du comparateur est résumé Tableau 10, en fonction de la résolu-
tion effective du CAN-A. De haut en bas, il peut €tre trouvé : la valeur maximale C;, de
la capacité d’entrée, le gain statique Avy, la fréquence de coupure f¢, la fréquence de
transition f7, et le slew rate SR.

Tableau 10 : Cahier des charges pour le comparateur du CAN-A lors d’une conception en mode

tension.
ENOB 6-bits 7-bits 8-bits 9-bits 10-bits 11-bits 12-bits
Cin (F) 0,67f 1,39 2,82f 5,67 11,38f 27,79f 45, 6f
Ay (dB) 32,4 44,66 56,77 68,85 80,9 92,95 105,0
fc (Hz) 377k 377k 377k 377k 377k 377k 377k
fr (Hz) 15,87M | 64,51M 260,1M 1,04G 4,18G 16,76G 67,07G
SR (V.u'l) 2,85 5,74 11,53 23,11 46,28 92,6 185,25

Il peut étre constaté que pour une résolution effective donnée du CAN-A, les contraintes
de conception au niveau du gain et de la fréquence de coupure sont moins séveres que
dans le cas de ’AO du CNA. La conception de ce bloc est donc a priori réalisable avec
des courants de polarisation « raisonnables ». De plus, une marge de phase d’au moins
45° n’est pas a garantir car le systéme n’est pas rebouclé. Le seul probléme vient du fait
que la capacité d’entrée C;, est limitée par une valeur maximale, et le slew rate de sortie
par une valeur minimale. Un compromis reste donc a trouver pour répartir le fort gain
entre les différents étages du comparateur tout en respectant ces contraintes.

5.3.2.2 Discussion et conception des blocs au niveau transistor

En ce qui concerne I’implémentation des délais des contrdleurs, des délais élémentaires
de quelques centaines de picosecondes a quelques nanosecondes sont disponibles pour
la technologie HCMOSSd utilisée. Atteindre le temps de boucle maximal 0,,,,=2,65us
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fixé par la méthodologie de conception conduirait a utiliser un trés grand nombre de ces
délais en série. Ceci induirait une surface de silicium et une consommation dynamique
prohibitives, compte tenu du type d’applications ciblé¢ par cette nouvelle famille de
convertisseurs.

Pour ces raisons, un temps de boucle J plus « raisonnable » de 1’ordre de la centaine de
nanosecondes est visé. La boucle de conversion est ainsi plus « rapide », mais cela n’a
aucune influence sur le nombre moyen d’échantillons par seconde puisque, comme il a
¢té montré dans les parties précédentes, il n’est 1i¢ qu’au type du signal et a la résolution
matérielle du convertisseur. Ce temps de boucle plus rapide n’engendre donc pas
d’augmentation de 1’activité, ni de la consommation dynamique. Il renforce par contre
les contraintes de conception des parties analogiques au niveau fréquentiel.

Soit un temps de boucle fixé : 6=100ns, d’aprés la relation (104), la fréquence maxi-
male pouvant étre traitée par le CAN-A vaut : f,.=106kHz. Quelle que soit I’approche
de conception retenue, le fait de choisir un temps de boucle plus rapide ne change rien
quant aux surfaces des sources ¢lémentaires du CNA, au gain des comparateurs... Les
seuls parametres analogiques a reconsidérer sont : la bande passante des comparateurs,
les bandes passantes des AOs du CNA pour le mode tension, la bande passante de la
transconductance en mode courant, et le temps de stabilisation des CNAs.

Quel que soit le mode de conception analogique, les contraintes de conception sont bien
sir de plus en plus fortes lorsque la résolution effective du CAN-A augmente. La diffi-
culté vient du fait qu’un compromis doit €tre trouvé entre la résolution effective, la
consommation, la vitesse... Il est cependant clair que seules des résolutions basses ou
moyennes sont accessibles a cette nouvelle classe de CANs, compte tenu des ordres de
grandeur des parametres de conceptions donnés Tableau 7, Tableau 8, Tableau 9 et
Tableau 10. Il est désormais fixé une résolution effective ENOB=8-bits. C’est d’ailleurs
une telle résolution qui a été visée pour la conception des deux Ultra-low-power ADCs
publiés en 2002 a I’ESSCIRC [SAU 02], [SCO 02a].

La conception précise de chaque bloc analogique est maintenant décrite ci-dessous, pour
une résolution effective de §-bits.

5.3.2.2.1 En mode courant

La conception en mode courant ne pose pas de difficulté majeure. Aucune modification
du premier ordre n’est a envisager quant aux choix architecturaux faits auparavant pour
le CNA.

5.3.2.2.1.1 Le CNA et les miroirs

L’architecture retenue est celle donnée Figure 78 mettant en ceuvre un codage thermo-
métrique des entrées numériques (cf. Figure 111a) et des miroirs simples. Cependant,
les miroirs simples posent des problémes en raison de leur trop faible résistance de sor-
tie. La résistance de sortie d’une source élémentaire R,,; doit étre la plus grande possi-
ble, c’est pourquoi, le plus généralement, les sources de courant sont réalisées avec des
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miroirs de courant cascode (cf. Figure 111b). En effet, ’impédance de sortie d’un miroir
de courant simple vaut: R =r,,, alors que pour les miroirs cascodes, elle de-
vient : R, =r,,.r; 4.8, Soit un facteur multiplicatif de r,,.g,,, de valeur /0 & 100 se-
lon la taille des transistors utilisés. Par contre, compte tenu de la faible dynamique due a
la tension d’alimentation tres basse (V,, =L8)"), les miroirs cascodes sont limités par
>V +2V),
C’est pourquoi des miroirs cascodes wide-swing (cf. Figure 111c) sont utilisés. Leur dy-
namique de sortie est similaire a celle des miroirs simples : V, >V, +V,.,, tout en

out Ssat >

leur dynamique de sortie : leur tension de sortie V,,, doit vérifier : V,

out Ssat *

ayant la méme résistance de sortie qu’un miroir cascode. Ceci se fait au détriment de la
consommation puisqu’une polarisation supplémentaire est nécessaire. Le montage du
CNA retenu pour le CAN-A est donc donné Figure 112, avec les tailles calculées Figure
107 et Figure 108.
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Figure 111 : Miroirs de courant CMOS: miroir simple (a), miroir cascode (b), miroir cascode wide
swing (c).
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Figure 112 : Schéma du CNA retenu pour la conception du CAN-A en mode courant.

Pour les mémes raisons que lors de la conception du CNA, les différents miroirs de cou-
rant du montage présenté Figure 75 sont tous réalisés a partir de transistors cascodes.

Emmanuel Allier / INPG / Laboratoire TIMA / groupe « Concurrent Integrated Systems » 168



Chapitre 5 : Exemple de conception de CAN-As en technologie CMOS standard 0,18um

5.3.2.2.1.2 Le comparateur

Le comparateur en courant est un montage tres classique dans la littérature. 11 est utilisé
entre autres pour le test : méthode IDDQ [CAL 99], pour la physique (détection de par-
ticules), pour les convertisseurs analogiques/numériques... Pour ce genre de circuits,
des réalisations de Winner-Take-All en courant a deux neurones pourraient par exemple
étre faites. Les deux principales implémentations de ce type de circuits sont données
dans [SERR 98] et [LAZZ 89], mais d’apres 1’étude comparative de S. Gilinay [SEZ 97],
leur résolution, ainsi que leur vitesse sont beaucoup trop faibles en vue d’une applica-
tion telle que la conversion asynchrone.

La fonction exacte d’un comparateur de courant est de donner en sortie une tension in-
diquant le signe d’un courant d’entrée : si ce courant est positif, la tension de sortie est
¢gale a V4, 8’1l est négatif, elle est nulle. Il est ainsi logique de s’intéresser aux circuits
réalisant une fonction de trans-impédance.

La structure la plus commune de comparateur en courant est celle proposée par D.A.
Freitas ef al. en 1983 [FREI 83] ou le courant d’entrée charge un nceud basse impédance
qui est ensuite amplifié par un étage de gain en tension. Ce genre d’architectures est
nommé comparateur a entrée résistive. Il existe également des montages avec un nceud
d’entrée haute impédance : ce sont les comparateurs a entrée capacitive. A. Rodriguez-
Vasquez et al. réalisent dans [ROD 95] toute une étude sur ces deux familles de compa-
rateurs. Ils montrent que selon la dynamique du courant d’entrée, tel ou tel type
d’architecture est meilleur que 1’autre. Ainsi, si I’amplitude du courant est faible, le
comparateur a entrée capacitive est le plus rapide et a la meilleure résolution, par contre
lorsque I’amplitude du courant d’entrée devient grande, le comparateur a entrée résistive
devient le plus rapide. Il semble donc intéressant de trouver une nouvelle classe de
comparateurs permettant de tirer les avantages des deux types de structures. Plusieurs
solutions, celle retenue est présentée dans [LINA 97] et [dRIO 97] se nomme compara-
teur current-steering, composé¢ d’un amplificateur de tension de gain 4 et de deux tran-
sistors MOS tels qu’indiqués Figure 113.

Vp
1

P1

lin
—
——o—¢

. CL[ | Vout
N e T I

T =
Vn

Figure 113 : Schéma de principe du comparateur current-steering.

Le principe de fonctionnement est le suivant : si le courant en entrée /;, est positif et les
conditions initiales suivantes vérifiées : V;,=V,u=E, V, < E+Vry et V, = E-|Vrp|, les
transistors N; et P; sont bloqués. Ainsi I’'impédance d’entrée du montage (équivalente a
I’impédance d’entrée de 1’amplificateur de tension) est capacitive et la résolution est
trés grande. Le courant /;, est intégré sur la capacité d’entrée C;, du montage et entraine
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une augmentation continue de la tension d’entrée V. La tension de sortie de
I’amplificateur V,,, diminue plus rapidement que V;, (en raison du fort gain de
I’amplificateur : V,,,=A.(E-V:,)), augmentant la tension grille-source des transistors NV,
et P;. Si I’amplitude du courant /;, demeure faible, les variations de tension en entrée et
sortie de I’amplificateur sont trop faibles pour rendre les transistors N; ou P; passant.

(VT — Vn)
A

N; devient supérieur a sa tension de seuil Vyy, le rendant passant (P; reste bloqué),
créant ainsi une boucle de rétroaction entre la sortie et I’entrée de I’amplificateur, intro-
duisant ainsi une masse virtuelle a 1’entrée, ce qui limite maintenant les trop grandes va-
riations en tension de ce nceud. Le fonctionnement du montage est similaire pour un
courant négatif avec le transistor P;, la tension d’entrée limite étant maintenant

Vi -7,)

V,=————+E.
A

Par contre, si V;, dépasse la valeur limite V_ = + E, la tension grille-source de

+

Le schéma ¢lectrique de ce comparateur est donné Figure 114. Il est constitué d’un
comparateur tel qu’il est présenté Figure 113, avec deux inverseurs en sortie amplifiant
la tension obtenue. L’amplificateur de tension du comparateur est aussi un inverseur
avec deux transistors cascodes ¢liminant 1’effet Miller entre I’entrée et la sortie. Les
deux montages annexes constitués de transistors N et P montés en diode permettent
d’obtenir les potentiels de référence V,, V,, V'y et V7).

Vp

i
_|
V'n }—‘ Vn
O

lin le—l :]

LY

Vi =c vir] cL= Vou Ve Ve
| Ly - v

Figure 114 : Schéma électrique du comparateur “current-steering”.

Dans le cadre du CAN-A, deux comparateurs en courant sont a implémenter. Les deux
blocs de transistors montées en diode générant les potentiels de référence V,, V,, V', et
V’, sont communs aux deux comparateurs.

5.3.2.2.1.3 La transconductance

En entrée du CAN-A, il est nécessaire de convertir la tension d’entrée en un courant,
ceci peut se faire par une transconductance. Il s’agit d’'un montage qui permet d’obtenir
une variation linéaire du courant de sortie par rapport a une tension d’entrée:

1,,=G,V,, avec G, la transconductance du montage. Contrairement a un OTA (Ope-

in

rational Transconductance Amplifier) classique, le montage doit avoir une valeur de
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transconductance connue (ou méme réglable). De plus, dans le cas idéal, I’impédance
d’entrée et de sortie d’un tel circuit doit étre infinie. La linéarité est le point critique de
ce genre de montage : une attention toute particuliére doit donc étre apportée sur celle-ci
(cf. relation (166)). Un simple OTA monté en transconductance en faible inversion
pourrait par exemple étre utilisé [SIC 99]. Ce type de montages permet d’obtenir un
courant de sortie variant en tangente hyperbolique par rapport a la tension d’entrée. Ce-
lui-ci peut donc étre approximé par une droite pour de faibles tensions, mais cette zone
linéaire se limite a une dynamique d’environ une centaine de millivolts pour la tension
d’entrée ce qui est beaucoup trop faible pour I’application envisagée. En régime classi-
que de fonctionnement des transistors MOS (forte inversion), il existe deux approches
différentes afin d’implémenter des transconductances [JOH 96], [SAN 00] :

La premiere utilise des transistors fonctionnant en zone ohmique, ou en fait seulement
quelques transistors du montage sont en régime ohmique et fixent précisément la trans-
conductance du circuit. En zone ohmique (0<Vps<Vgs-Vry), le courant débité par un
transistor NMOS vaut classiquement :

2
Ips=pun.Cox: IZIVV |:(VGS—VTN) VDS—%} (217)

Si cette équation était exacte, des circuits parfaitement linéaires pourraient étre réalisés.
Cependant ce n’est qu’une modélisation approximative du comportement du NMOS, et
donc des termes d’ordres supérieurs non décrits ici peuvent faire apparaitre de la distor-
sion. Ainsi, la plupart des structures analogiques utilisent des structures différentielles
afin d’¢éliminer les harmoniques paires et accessoirement le bruit de mode commun. Si il
est assuré que Vps reste trés petit, le terme en Vps” tend vite vers zéro, ainsi le transistor
en zone ohmique peut étre modélisé par une résistance rps qui s’exprime en petit signal
par :

Tps = 1 (218)

w
ty-C,, '7N'(VG - VTN)

LN
Le principe de beaucoup de circuits est d’utiliser cette expression pour convertir linéai-
rement la tension d’entrée en courant.

La deuxiéme approche consiste a utiliser des transistors MOS en zone saturée. En prin-
cipe, la linéarité de tels circuits est moindre que dans le cas précédent, par contre ils
permettent d’obtenir des vitesses bien plus importantes. La linéarité de transconductan-
ces employant des transistors MOS en zone saturée (0<Vgs-Vin<Vps) n’est pas trés
bonne. En effet, la loi de variation du courant en fonction de la tension est quadrati-
que et pas tres précise:

IDszﬂN.Cox.%.M (219)

Ainsi, seulement la différence entre des courants de sortie est idéalement linéaire, alors
que les courants pris individuellement ont des termes de deuxiéme ordre. Une distorsion
due a ces harmoniques paires peut apparaitre si la différence entre les courants n’est pas
précise.

Il existe une multitude de montages transconducteurs basés sur I’une ou "autre de ces
deux familles, selon les paramétres a privilégier : gain, bande passante, plage de linéari-
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té, dynamique d’entrée... Dans le cadre de la conception du CAN-A, plusieurs montages
ont été étudiés [NED 84], [[SMA 99], [ISMA 00], [LIM 00]...

La solution retenue est présentée dans [ISMA 99]. Cette transconductance est basée sur
I’utilisation de la paire différentielle classique (OTA - Operational Transconductance
Amplifier) présentée Figure 115

Figure 115 : Schéma électrique d’une paire différentielle standard (OTA).

Pour un transistor NMOS, le courant drain source en zone saturée est donné par la rela-
tion (219), il peut étre posé :

w

ﬂN :lUN'Cox'_ (220)

L
V; est la tension de seuil, u, la mobilit¢ des électrons, C, la capacité d’oxyde de
grille par unité de surface, et [,,; le courant de polarisation.
Apres calculs, le courant de sortie /,,, de la transconductance, en fonction des entrées

V" et V™ estde la forme:
N Y
L =0 =V WBid l—ﬁ”'(zj—w) (221)
L por

Le courant de sortie est donc non linéaire. Ces non linéarités sont dues au terme en ra-

-\
B )
** pol
vers un. Deux solutions sont possibles : augmenter /,,; mais ceci se fait au détriment de

la consommation, ou alors augmenter Sy mais ceci se fait au détriment de la surface. Un
compromis doit donc étre trouvé.

cine carré : . Afin de minimiser cet effet parasite, ce terme doit tendre

Avec cette architecture, la dynamique de sortie est limitée par I’entrée différentielle.

Soit V, =V" -V ", elle vaut :
1 1
—2. [ <y <o, [~ (222)
By By
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Il est possible d’étendre la dynamique d’entrée de la transconductance, avec une plus
grande linéarité selon la technique présentée dans [ISMA 98]. L’idée de base consiste a
utiliser des paires différentielles montées en série. Un tel montage est donné Figure 116
dans le cas de deux paires différentielles.

\%

Figure 116 : Paires différentielles montées en série.

Le courant de sortie de la transconductance est de la forme :

N Y
Ly =By, 7" =7") 1—ﬂN'(1V6+V) (223)
A ot

La linéarité¢ est augmentée car le terme en racine carré est plus proche de un que le
terme en racine carré de la paire différentielle simple (cf. relation (221)). La dynamique
d’entrée en tension est aussi améliorée, elle augmente d’un facteur 2.

4, /% <V, <4, /% (224)
N N

Pour un montage a trois paires différentielles, les résultats sont les suivants :

Ly =ABy1,, V" =7") 1—% (225)

avec pour dynamique d’entrée:
—6. / Lo <V / (226)
Py

En théorie, un nombre infini de paires différentielles peut ainsi €tre cascadé, afin
d’améliorer la linéarité et la dynamique d’entrée. En simulation, les résultats sont bons
et conformes a la théorie. Par contre, en pratique, plusieurs problémes interviendraient
dans le cas d’un trop grand nombre de paires différentielles, tels que les phénomenes de
dispersions. De plus, la valeur de la capacité de sortie serait trop grande pour assurer un
bon fonctionnement du circuit. La transconductance retenue est donc le montage a deux
paires différentielles présenté Figure 116.

La dynamique de sortie de la transconductance est imposée par le quantum en courant et
par la résolution matérielle du CAN-A. Enfin, pour la conception de ce bloc, le courant
de polarisation /,, a été choisi le plus petit possible afin de minimiser la consommation

I/\
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¢lectrique de ce bloc, tout en ayant une linéarité¢ garantissant la résolution effective vi-
sée par le CAN-A. La transconductance a été congue par D. Perrot dans le cadre d’un
stage de DESS Conception de Systemes Integrés Analogiques et Numériques (CSINA)
[PERR 02].

5.3.2.2.2 En mode tension

Pour la conception analogique en mode tension, les contraintes des AOs du CNA consti-
tuent un point bloquant quant a la réalisation du CAN-A. De nouveau choix architectu-
raux sont donc faits en ce qui concerne le convertisseur numérique analogique.

5.3.2.2.2.1 Le CNA

5.3.2.2.2.1.1 Architectures usuelles

Pour le nouveau temps de boucle 6=100ns, compte tenu de (193), la fréquence de cou-
pure des AOs du CNA devient : f. =40MHz, alors qu’elle ne valait que f. =150MHz

pour un temps de boucle maximal J,,,.. Les valeurs du gain en fonction de la résolution
effective du CAN-A restent identiques a celle données Tableau 9. La fréquence de tran-
sition de I’AO doit donc vérifier les nouvelles valeurs données Tableau 11. Les ordres
de grandeur ainsi calculés sont incompatibles avec ce qui peut étre fait actuellement, en
respectant des courants de polarisation en adéquation avec les applications faible
consommation visées par ces travaux. Ainsi, la conception des AOs demeure un point
bloquant pour la conception du CAN-A en mode tension, méme pour des résolutions ef-
fectives trés basses.

Tableau 11 : fréquence de transition de I’AO du CNA dans le cadre de la conception d’un CAN-A
en mode tension et d’un temps de boucle de 100ns.

ENOB 6-bits 7-bits 8-bits 9-bits 10-bits 11-bits 12-bits

fr (Hz) 10,08G 20,3G 40,8G 81,76G 163,7G 327,5G 655,5G

La solution donnée Figure 90 est un CNA fonctionnant séquentiellement afin de fournir
successivement les deux voies analogiques de sortie. Un seul jeu de capacités et un seul
AO sont nécessaires. Le circuit devient donc relativement simple au niveau matériel, par
contre, le nombre de signaux d’horloge locaux devient important, ce qui a pour effet de
compliquer la partie contrdle du CAN-A. De plus, le nombre important d’interrupteurs
et leur « grosse taille » risque de provoquer de fortes imprécisions en raison des injec-
tions de charges d’horloges lorsque ils basculent de 1’état passant a 1’état bloqué. Enfin,
puisque quatre phases sont nécessaires pour déterminer les deux sorties analogiques, les
contraintes au niveau fréquentiel de I’AO sont doublées (cf. relation (193)), ce qui im-
pose un fort courant de polarisation et donc une forte consommation statique.

La solution donnée Figure 85 (avec un montage a compensation d’offset tel que donné
Figure 88) est composée de deux CNAs complets fonctionnant en parallele et délivrant
simultanément les deux voies de sorties analogiques. Le matériel est bien sir doublé,
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mais le CNA ¢élémentaire est trés simple: il comporte un nombre d’interrupteurs mini-
mal ce qui a pour but de minimiser les problémes dus a leurs imperfections. Il n’y a de
plus que deux horloges non recouvrantes a générer (les autres sont déduites par des dé-
lais), ce qui simplifie énormément la partie controle du CAN-A. De plus, compte tenu
du fait que les deux CNAs fonctionnent en paralléle, les contraintes temporelles des hor-
loges sont divisées par deux par rapport a la solution précédente (cf. relation (192)), ceci
a pour effet de doubler le temps de stabilisation alloué¢, ce qui permet 1’utilisation
d’interrupteurs de petite taille (d’ou une réduction de surface et des effet parasites dus
aux injections de charges d’horloges) et de diviser par deux la bande passante des deux
AOs (d’ou une réduction possible de leur courant de polarisation donc de leur consom-
mation statique).

Pour conclure, ces deux approches donnent des résultats assez équivalents en ce qui
concerne la complexité et la consommation électrique. La deuxiéme solution est rete-
nue. Un probléme se pose maintenant au niveau des AOs du CNA. D’apres les calculs
théoriques, le gain statique des amplificateurs opérationnels doit vérifier : Avy=510,
mais en pratique, afin d’obtenir la précision du CNA pour atteindre les ENOB-bits du
CAN-A, le gain doit vérifier : Avy=2500. Compte tenu de la bande passante a vérifier, et
du fait que I’AO doit étre stable (A4®>45°), ce cahier des charges conduirait a un circuit
avec une valeur de polarisation rédhibitoire compte tenu des applications faible
consommation visées par cette nouvelle famille de convertisseurs.

Remarques

1. Quelle que soit la solution retenue pour implémenter le CNA, il semblerait qu’une so-
lution judicieuse ne mettant en ceuvre que trés peu de matériel supplémentaire, puisse
réduire par un facteur d’environ deux la consommation dynamique du circuit, lorsqu’un
échantillon doit étre converti. Cette solution est basée sur les observations suivantes :
Lorsque inc="1": LSB- <« LSB+uyant
LSB+ <« LSB+avant Tq
Lorsque dec="1": LSB+ <« LSB-,yant
LSB- < LSB-avant —q

Dans tous les cas, seule une des deux voies de sortie du CNA doit étre recalculée, puis-
que la deuxiéme est égale a I’autre voie calculée pour I’échantillon d’avant. Cette tech-
nique peut étre utilisée en mettant en oeuvre un jeu de multiplexeurs sur les commandes
des interrupteurs, et des multiplexeurs analogiques sur les sorties du CNA. Un probléme
reste cependant a régler dans le cas ou le méme niveau de référence est traversé par le
signal analogique, tantot avec une pente négative, tantdt avec une pente positive. Dans
ce cas, une des valeurs est tantot affectée a une voie de sortie du CNA, tantot a 1’autre,
sans qu’elle ne soit jamais recalculée. Celle-ci risque de dériver en raison des courants
de fuite des capacités, et donc de détériorer la résolution effective visée par le CAN-A.
Ainsi, dans un tel cas, au bout d’un temps calculable théoriquement a partir des données
technologiques, les deux voies de sortie du CNA doivent étre redéterminées. Cette solu-
tion n’a pas plus été développée dans ces travaux.

2. De plus, la configuration retenue jusqu’a présent pour le CNA consiste a avoir une
dynamique rail-to-rail pour la sortie analogique, or les problémes de précision apparais-
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sent pour les valeurs de sortie qui sont proches des rails d’alimentation (gnd et V ;). La
seule solution consiste donc a réduire la dynamique de sortie (centrée autour de Vy./2).
Il y a alors, dans ce cas, diminution du quantum effectif, ce qui a pour effet d’accroitre
les contraintes de conception de tous les autres blocs analogiques du CAN-A. Par dé-
faut, toutes les structures de CNAs présentées auparavant ont une dynamique de sortie
rail-to-rail. Cette dynamique de sortie peut étre réduite, tout en restant centrée autour de
Vaa/2. Pour cela, quel que soit le type de CNA présenté auparavant, « capacités ¢lémen-
taires C, sont rajoutées, sans interrupteur, en paralléle avec les m capacités de pré-
charge, et 2« capacités en paralléle avec la capacité C,.. de I'intégrateur. Dans ce cas,

avec 0<m <2 —1, la tension de sortie du CNA élémentaire vaut :

2m+a

Vs = 4 227

M 22" —1)+2a [ (227)

Par exemple pour une dynamique de V,4/2, il suffit de prendre : a=2"-I. La réduction

de la dynamique de sortie du CNA se fait donc au détriment de la surface du circuit
puisque 3.« capacités ¢lémentaires C, doivent étre rajoutées sur le circuit de base.

5.3.2.2.2.1.2 Un CNA sans AO

En s’inspirant des CANs de Nyquist a redistributions de charges (cf. Figure 15) [SCO
02a], [SAU 02], une structure de CNA similaire a celle utilisée dans ce genre de conver-
tisseurs peut étre mise en oeuvre.
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A and
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Figure 117 : Schéma électrique des CNAs sans amplificateur opérationnel mis en ceuvre dans le
CAN-A pour la voie +LSB (haut) et la voie -LSB (bas).
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Le CNA dé¢livrant la voie +LSB est donné Figure 117 en haut et son fonctionnement se
déroule en deux phases, ce qui nécessite bien sir la présence de deux horloges @; et @,
non recouvrantes telles qu’indiquées Figure 84.

Pendant @&,, la tension V, a ’entrée inverseuse du comparateur est court-circuitée a la
masse, et toutes les capacités sont déchargées. La charge totale accumulée dans les ca-
pacités vaut : Q,;=0.

Pendant @, la tension V, évolue en fonction du code numérique : lorsque le bit b; est a
‘1’, la capacité correspondante est reliée a la tension de référence V,errs+, si le bit b; est

a ‘0’, la capacité est reliée a la masse. Si m est le nombre de capacités « actives », la
charge accumulée dans le réseau de capacités vaut :

0:=2m.CulVisiso—V: WCulVrisn—v: 2.C2" ~1-m)o-17 ) (228)

Le systéme étant isolé, il y a conservation de la charge : Oi=Q:. La valeur de la tension
a ’entrée du comparateur en est immédiatement déduite :
2.m+1

Vx = 2 2M _1 +1'VrefLSB+ (229)

En réitérant les calculs pour le CNA fournissant la voie —LSB du CAN-A (cf. Figure 117
en bas), il vient :
. 2m-1

x 22M _1 _ *" refLSB-

(230)

1

Le probléme de ce type de structures est immédiatement visible : le dénominateur n’est
pas identiques pour les deux voies de sortie, il faut donc deux tensions de référence dis-
tinctes Viemsp+ €t Viesp. afin d’avoir un quantum en tension identique entre les deux
voies. Si V,errsp+ est fixé a une valeur donnée, il faut fixer la tension V. sp. telle que :

212Y =11

STy Ve (231)

Vierrsp-=

Ainsi, si comme dans la majorité des circuits, il est choisi : Ve z58+=Vaa, 1l faut conce-
voir un circuit générant la tension de référence Vs rs5. Ceci est coliteux au niveau sur-
face, consommation... complexité puisque cette tension de référence doit étre suffisam-
ment précise afin d’avoir un quantum en tension ne dégradant pas la résolution finale de
ENOB-bits visée par le CAN-A.

Ceci est le majeur inconvénient de ce type de CNAs sans AO. En effet, pour les CNAs a
capacités commutées vus précédemment, la tension de sortie est un rapport de capacités
indépendant 1’un de ’autre. Il était donc possible d’avoir les deux mémes dénomina-
teurs pour les deux voies de sorties. Pour les CNAs sans AO la tension de sortie est aus-
si proportionnelle & un rapport de capacités, par contre le numérateur et dénominateur
sont liés I’un a ’autre. Ainsi pour implémenter les deux voies de sortie du CNA, il n’y
a pas moyen d’avoir des dénominateurs égaux. Cet aspect doit étre compensé par le
choix de tensions de référence différentes pour les deux voies comme il a été montré
auparavant.
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Il est également trés facile de réduire la dynamique de sortie de tels convertisseurs nu-
mériques analogiques en ajoutant des capacités élémentaires C,. La dynamique de sortie
en tension peut par exemple étre réduite a %.V,, et centrée atour de /. V4 tel qu’indiqué
Figure 118.

+LSB

T
T
T

X
<|)1""(0"("2

Vrcf LSB+

Ve

Figure 118 : Schéma électrique du CNA mis en ouvre dans le CAN-A pour la voie +LSB, permet-
tant de réduire la dynamique de sortie en tension de 7.V, autour de %.V,, .

En écrivant la conservation de la charge comme pour les circuits précédents :
2m.C \V.., -V, )+2" -1)C, \V., -V,
-7, e ), 1, -, ) ) .

+C, V., V. 420,27 —1-m)(-V, }+C, (2" —1)(-V,

re; X X

re; X rej X

La tension de sortie du CNA vaut donc, avec 0<m <2" —1 :

(2% —1)+2m+1
Vx = 4(2/\/[ . 1)+ 1 'VrefLSBF (233)

Par un circuit tout a fait similaire a celui de la Figure 118, la voie LSB- devient
, @M—0+zm—1V 234)
CoafeM 1)1 T
En modifiant les valeurs des deux capacités commutées ajoutées par rapport a la version
du CNA simple, la dynamique de sortie pourrait €tre réduite et centrée a n’importe
quelle valeur.

Pour ces nouveaux CNAs sans AO, tout ce qui concerne les calculs de précision sur les
capacités ¢lémentaires, la capacité d’entrée du comparateur... est similaire aux calculs
effectués pour les CNAs a capacités commutées vus auparavant. C’est donc le genre de
structure présentée Figure 118 pour la voie +LSB qui est retenu pour la conception des
CNAs dans le cadre du CAN-A fonctionnant en mode tension. Dans ce cas, le matériel
mis en ceuvre est minimal car il se résume a des capacités et des interrupteurs. Toute
consommation statique du CNA est ainsi supprimée car il n’existe plus de polarisation.

5.3.2.2.2.2 Le comparateur

De méme que pour les AOs, en fixant un temps de boucle de /00ns, quel que soit le
mode de conception, la fréquence de coupure du comparateur vaut maintenant :

fo =10MHz contre f. =377kHz lorsque le temps de boucle est choisi comme maximal.
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Le gain du comparateur en fonction de la résolution effective du CAN-A est toujours ce-
lui donné Tableau 10.

Les CANs de Nyquist sont habituellement congus en tension. Dans ce cadre, des compa-
rateurs tres performants nommé latches comparators, avec des horloges internes, et
ayant un fonctionnement semblable a celui de la logique dynamique, i.e. de type pré-
charge et évaluation, sont utilisés [SCO 02a], [SAU 02]. Ces comparateurs mettent en
ceuvre des courants de polarisation trés faibles ce qui limite considérablement leur
consommation. L’utilisation de tels comparateurs est impossible dans le cadre du CAN-
A. En effet, aucun signal issu de la partie contréle du convertisseur ne peut étre employé
pour commander ce genre de comparateurs, puisque ce sont ces derniers qui générent le
premier signal de contrdle dans la partie contrdle. Ainsi seul un circuit fonctionnant en
« continu » peut étre utilisé, tel qu’un Amplificateur Opérationnel. Ceci se fait bien sir
au détriment de la consommation car pour assurer un fort gain, un fort courant de pola-
risation est nécessaire.

L’étage d’entrée du comparateur est forcément une paire différentielle. Un fort gain né-
cessite des transistors d’entrée de grosse taille, d’ou une forte capacité d’entrée Ciy-comp.
Or, il est prouvé que cette capacité d’entrée doit rester trés faible d’apres la relation
(201). Ainsi, pour assurer un fort gain du comparateur, un deuxi¢me étage est forcément
nécessaire afin de minimiser Cj,_comp tout en maximisant le gain statique Avy et le slew-
rate de sortie.

La solution retenue est composée de deux étages, le premier est une paire différentielle
(ou OTA), suivi d’un étage suiveur cascodé, permettant d’augmenter le gain de 1’étage
de sortie sans réduire sa bande pasante. Le schéma total du comparateur est donné
Figure 119. Les courants de polarisation des deux étages sont pris comme identiques
afin de simplifier la conception.

Figure 119 : Schéma du comparateur pour la conception du CAN-A en mode courant.

5.3.2.2.3 Bilan

D’apres toutes les considérations développées ci-dessus, le cahier des charges final des
deux CAN-As, d’un point de vue haut niveau, est donné Tableau 12.
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Tableau 12 : Cahier des charges final des CAN-As pour une application parole.

ENOB 8-bits
AV, ~ Vga/2 centrée en Vg /2
Tc ~ 1,5MHz
8max ~100ns
Miimer 12-bits (mode tension)
M 4-bits

Les contraintes de conception des blocs analogiques peuvent étre trouvées Tableau 6,
Tableau 7, Tableau 8, et Tableau 9.

5.4 Simulations électriques et estimation des
Facteurs de Mérite

5.4.1 Définition du Facteur de Mérite pour un CAN-A

Bien que I’échantillonnage mis en ceuvre par le CAN-A ne soit pas régulier dans le
temps, les formules du Facteur de Mérite (25) et (26) données au Chapitre 1 dans le ca-
dre de I’échantillonnage de Nyquist peuvent néanmois étre utilisées.

Pour cela, la détermination exacte de la bande passante effective ERBW étant complexe
a mettre en ceuvre, la fréquence maximale f,, théorique pouvant étre traitée par le
CAN-A est employée a la place (cf. relation (104)). De méme, le nombre effectif de bits
ENOB n’est pas issu de mesures concrétes du SNR, mais des calculs théoriques. En ef-
fet, pour le CAN-A, la mesure du SNR est complexe puisque les échantillons ne sont
pas équi-répartis dans le temps, des algorithmes de NDFT doivent étre utilisés. Les Fac-
teurs de Mérites calculés dans le cadre de la conversion asynchrone ne sont que des es-
timations. En pratique, compte tenu de la conception et du dessin au micron assez soi-
gné, et des avantages de 1I’implémentation du circuit en technologie asynchrone, les
résultats pratiques devraient étre trés proches de la théorie. En effet, I’implémentation
asynchrone de circuits est trés intéressante puisqu’elle permet de réduire condidérable-
ment les émissions électromagnétiques. Il peut ainsi étre déduit que les futures mesures
de SNR sur le circuit seront assez proches de la réalité, comme la bande passante effec-
tive ERBW du convertisseur.

La consommation électrique moyenne P, du convertisseur est mesurée de la maniere
suivante : le signal analogique ¥, est une rampe de tension balayant toute la dynamique
AV, du CAN-A, et choisie telle que le convertisseur fonctionne a la vitesse maximale,
i.e. délivre un échantillon toutes les 0 secondes. Cette mesure de la consommation est
assez pessimiste puisqu’elle constitue le pire cas pour le CAN-A : son activité est
maximale.
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Une estimation plus précise de la consommation moyenne aurait pu étre réalisée en te-
nant compte des propriétés du signal analogique en entrée puisque ’activité du systeme
en est directement liée. Connaissant toutes les propriétés statistiques du signal analogi-
que Vi, le nombre moyen de traversées de chaque niveau de quantification du CAN-A
peut étre calculé par des méthodes telles que celles décrites dans le paragraphe 4.1.2.
Parallelement, par simulations électriques du circuit, le colit en terme de consommation
¢lectrique lors de la traversée d’un niveau donné peut étre mesurée précisement. La
consommation totale du CAN-A peut donc facilement étre connue pour chaque niveau
traversé. Il en est de méme pour la consommation statique du CAN-A lorsque V;, reste
constant, i.e entre deux niveaux de quantification donnés. Compte tenu de la connais-
sance de tous ces parametres, il serait possible de calculer la consommation moyenne
beaucoup plus précisement pour le CAN-A. Cependant, la mise en ceuvre de cette ap-
proche est relativement complexe, c’est pourquoi elle n’a pas été retenue.

5.4.2 CAN-A en mode courant

Le CAN-A en mode courant a été entiérement congu au niveau transistor et simulé d’un
point de vue ¢électrique d’apres les architectures et le cahier des charges décrits aupara-
vant. De plus, le dessin au micron de la partie analogique, ainsi que le placement rou-
tage de toute la partie numérique a été réalisé, seule la couronne de plots n’a pas été
ajoutée. Ce layout a permis d’avoir la taille exacte du cceur du circuit afin de 1’utiliser
pour estimer le Facteur de Mérite du CAN-A.

Pour le dessin au micron de la partie analogique, toutes les techniques usuelles ont été
utilisées : grilles des transistors dans le méme sens, centroides, structures factices
(dummies). Le bloc le plus critique a dessiner a été le CNA. Les calculs théoriques de
surface de la source ¢lémentaire ont été faits afin de supprimer les erreurs systématiques
(cf. paragraphe 4.2.2.1.3). De plus, le layout a été dessiné tel que les erreurs aléatoires
soient également réduites. En effet, la surface d’'un CNA étant relativement grande lors-
que la résolution effective est importante, les variations des parametres technologiques,
de gradients de température et de champs électriques ... doivent étre prises en compte
pour le layout afin d’atteindre la précision souhaitée [vBOSC 01c]. Chacune des quinze
sources de courant ¢lémentaires a donc été¢ divisée en quatre. La surface carrée dédice
au CNA a été divisée en quatre cadrans, et chaque quart de source placé aléatoirement
dans un de ces cadrans. Les trois autres cadrans ont ensuite été complétés par symétrie
afin que chaque source élémentaire soit en fait réalisée sous forme de centroide. Autour
de cette matrice ont ensuite été placées deux rangées de cellules factices afin que toutes
les sources ¢lémentaires soient placées dans le méme environnement (cf. Figure 120).

Toute la partie layout du CAN-A en mode courant a été congue par D. Perrot dans le ca-

dre d’un stage de DESS en Conception de Systemes Intégrés Numériques et Analogiques
(CSINA) [PERR 02] (cf. Figure 121).
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Figure 120 : Layout du CNA pour le CAN-A en mode courant.
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Figure 121 : Layout de la partie analogique du CAN-A en mode courant.

5.4.2.1 Simulations électriques

Le temps de boucle du convertisseur vaut 0=93ns, la fréquence maximale du signal en
entrée, déterminée par la relation (104) vaut donc : f,,.x=114kHz. Plus le signal analogi-
que V;, est proche de la borne supérieure de la dynamique d’entrée 4V, plus le nombre
de sources de courant a I’état « on » est important et donc plus la consommation statique
du circuit est importante : elle varie de 0,89mW, lorsque V;, est proche de la valeur mi-
nimale de la dynamique 4V;,, a 1,6mW, lorsque V;, est proche de la valeur maximale de
la dynamique 4V;,. La consommation dynamique moyenne totale du convertisseur a été

déterminée comme expliqué au paragraphe 5.4, elle vaut : P, =1,71mW . La consomma-
tion de la partie concernant le timer et son échantillonnage n’est que de 0,01 7mW lors-

que une résolution ENOB=8-bits est visée. Les résultats de simulations sont résumés
Tableau 13.
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Tableau 13 : Résumé des caractéristiques du CAN-A en mode courant.

Résolution matérielle du CAN-A

M=4-bits

Résolution effective du CAN-A

Jusqu’a ENOB=8-bits

Résolution matérielle du timer

Mtimer: 1 S'bits

Fréquence du timer

Jusqu’a Tc'=1,37MHz

Tension d’alimentation Via=1,8V
Dynamique d’entrée en tension AV;;=800mV
Quantum en courant qr=3,2 pA
Dynamique d’entrée en courant AL, =48pA
Temps de boucle 6=93ns

Bande passante du signal d’entrée

fom=114kHz

Consommation du timer

Piime=0,017mW
@ ENOB=8-bits

Consommation totale du CAN-A en PLin=0,89mW
inactivité Prax=1,60mW
Consommation totale moyenne du P,=1,71mW

CAN-A en activité

(@ vitesse maximale

Surface de la partie analogique

Sanalog=220umx68um

Surface de la partie numérique

Sdigita=160pmx80pum

Ainsi, pour une conception en mode courant, la quasi-totalité¢ de la consommation élec-
trique peut étre attribuée a la partie analogique. Le principal probléme vient du fait que
la consommation statique du convertisseur est treés forte : la consommation électrique to-
tale n’est que légérement supérieure lorsqu’une traversée de niveau intervient par rap-
port au cas ou le circuit est en situation d’attente. Cet aspect est assez problématique car
le circuit ne tire ainsi que trés peu de bénéfices de la réduction d’activité due a
I’échantillonnage irrégulier par traversées de niveaux. Cette consommation statique est
due a la présence du CNA qui fournit en permanence le courant de référence /-y, pour
les deux comparateurs (cf. Figure 75). Ce défaut, impossible a supprimer, a conduit a ne
pas faire fabriquer le circuit et a considérer une approche analogique en mode tension
pour les blocs analogiques.

5.4.2.2 Facteur de Mérite

Néanmoins, le Facteur de Mérite du CAN-A a été déterminé. Compte tenu des résultats
donnés au paragraphe précédent, le Facteur de Mérite simple calculé a partir de la rela-
tion (25) vaut : FoM=3,43.10"" et le Facteur de Mérite intégrant la surface du circuit se-
lon la relation (26) vaut FoM=1,23.10". D’apres 1’état de 1’art donné Tableau 1 et
Figure 35, le CAN-A ainsi congu a un Facteur de M¢érite égalant le FoM du meilleur
CAN de Nyquist, en technologie équivalente (c'est-a-dire avec une largeur minimale de
grille au moins égale a 0,/8um). Ces estimations sont encore pessimistes puisque la
puissance moyenne P,, prise en compte pour le calcul des Facteurs de Mérite a été me-
surée lorsque le CANA fonctionne a vitesse maximale. Elle ne tient pas compte de la
réduction d’activité du montage liée a 1’échantillonnage irrégulier.

5.4.2.3 Emissions électromagnétiques
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Des simulations ¢lectriques ont de plus été réalisées afin d’estimer le gain de
I’échantillonnage irrégulier et de la technologie asynchrone en terme d’émissions ¢élec-
tromagnétiques.

Pour cela, un convertisseur de référence synchrone, fonctionnant dans le cadre de
I’échantillonnage de Nyquist a été congu. Il s’agit d’un Convertisseur a Approximations
Successives (CAS), pour lequel des blocs analogiques similaires a ceux congus pour le
CAN-A ont été¢ employés. L’échantillonneur-bloqueur (E/B) n’a néanmois pas été pris
en compte dans ces bilans de consommation, il a juste ét¢ modélisé d’un point de vue
comportemental en HDL-A. Pour des raisons de facilité de conception un CAS en mode
courant de seulement 6-bits de résolution a été congu. Son schéma électrique est donné
Figure 122, et son principe de fonctionnement analogue a celui expliqué au paragraphe
1.2.1.3. L’allure des trois horloges de controle Clk sample, Clk sar et Clk latch est
donnée Figure 123. Leur période a été choisie telle que la bande passante du CAS soit
identique a celle du CAN-A : f,,..=114kHz.

Clk_sample Clk_latch Clk_sar Clk_sample
L i L L |—> Eoc
Vsample
Vanalog_) S/H Out_latch
- Latch >» SAR [——> DAC
Vnum

\/retour @ ﬁ

Resetb Resetb

Figure 122 : CAS concu au niveau transistor, utilisé pour la référence synchrone.

V‘ 5°v|:async_v3_sjrnc:twut_sar} =T TVIN)

=

3515

20 -+ + + + e ¥ ¥ & + - - +

z. — L

2,

1.

1.

o.

D.n-lllhIIII|IIIIIIIII|IIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIII
[i] 1 2 ] [} [ [ Ta-35
BEYILC_YE_gYIS! reget
e T i iy o |
[1] 1 2 k] [} ] [ Ta-¥z
BEYNE_YE_gyne: clk_gemple
|....|_,|..| ......... I B I I R Ll
o 1 2 E] [ [ [ Ta-3 5
seyne ve_gyne: clk_leteh
[1] 1 F ] d -] [ Ta-¥g
BEYIC_¥E_gync: olk_gar
. [ [ . [1 [ 1 [ L
[i] 1 2 ] [} [ [ Ta-35
BEYILC_FE_gYIC 8on
1 Il ] ] ] ] P '
[1] 1 2 k] [} ] [ Ta-¥z

Figure 123 Exemple de conversion d’un échantillon par le circuit donné Figure 122.
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Le spectre des courants consommés par le CAN-A avec ENOB=S§-bits respectivement
par le CAS avec N=6-bits (sans E/B) est donné Figure 124b respectivement Figure
124a. Le signal analogique d’entrée considéré pour cette simulation est une sinusoide
d’amplitude la dynamique des convertisseurs 4V, et de fréquence /00kHz, i.e. trés pro-
che de la valeur maximale f,,. pouvant étre traitée par le CAN-A. Ce type de signal est
le pire cas pour le CAN-A puisqu’il a une dynamique et une activité maximales, ce qui
engendre une activité maximale du circuit.

w., 400uA . 400pA

(a) (b)

fraquency {Hz}

100MHz 100MHz

Figure 124 : Spectre du courant consommé dans le cadre de la conception en mode courant du
CAN a Approximations Successives avec N=6-bits et sans E/B (a), et CAN-A avec ENOB=8-bits (b).

D’apres la Figure 124, au-dela de la bande utile du signal f,,,x=114kHz, les harmoniques
maximaux du convertisseur asynchrone sont atténués de 67,4% par rapport a ceux de
son homologue synchrone. Ces résultats demeurent pessimistes car la résolution effec-
tive du CAN-A est supérieure de 2-bits par rapport a celle du CAS, et 1’échantillonneur-
bloqueur qui est un bloc bruyant et consommant beaucoup d’énergie n’a pas été pris en
compte pour le CAS.

Ces résultats intéressants en terme de réduction des émissions électromagnétiques sont
liés au mode de conception asynchrone du circuit. En effet, du fait de 1’abscence d’une
horloge globale, il n’existe pas d’harmonique a des fréquences multiples de la fréquence
d’horloge. Il peut étre conclu que les CAN-As sont treés intéressants pour des applica-
tions faible bruit. De plus, de par cette caractéristique, les SNRs mesurés en test électri-
que seront tres proches des résultats théoriques.

5.4.3 CAN-A en mode tension

Le CAN-A en mode tension a été entiérement congu au niveau transistor et simulé d’un
point de vue ¢électrique d’apres les architectures et le cahier des charges décrits aupara-
vant. Par contre, le dessin au micron de la partie analogique n’a pas été réalisé, ainsi la
taille exacte du cceur du circuit et donc le Facteur de Mérite intégrant ce paramétre n’est
qu’une estimation. Les caractéristiques du convertisseur en mode tension sont résumées
Tableau 14. Le temps de boucle du convertisseur vaut 6=106ns, la fréquence maximale
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du signal en entrée, déterminée par la relation (104) vaut donc : f.=100,1kHz. La
consommation statique du CAN-A lorsqu’aucun échantillon n’est converti n’est due
qu’aux courants de polarisation des deux comparateurs et a la consommation dynamique
du timer. Contrairement au CAN-A en mode courant, elle est indépendante de la valeur
courante de la sortie numérique V,,,. Pour la résolution effective de 8-bits visée, la
consommation électrique statique du CAN-A vaut 95uW. Lorsque le CAN-A est en ac-
tivité et délivre des échantillons a vitesse maximale, la puissance moyenne consommeée
vaut : 2710uW.

Tableau 14 : Résumé des caractéristiques du CAN-A en mode tension.

Résolution matérielle du CAN-A M=4-bits
Résolution effective du CAN-A Jusqu’a ENOB=8-bits
Résolution matérielle du timer Miime=12-bits

Fréquence du timer Jusqu’a Tc'=1,37MHz
Tension d’alimentation Vai=1,8V
Dynamique d’entrée en tension AV;,=900mV
Temps de boucle 6=106ns
Bande passante du signal d’entrée frax=100,1kHz

Piime=0,014mW

Consommation du timer @ ENOB=8-bits

Consommation totale du CAN-A en

. . P,=95uW
inactivité
Consommation totale moyenne du P,=210uW
CAN-A en activité @ vitesse maximale

Compte tenu de ces résultats, le Facteur de Mérite simple calculé a partir de la relation
(25) vaut : FoM=2,43.10"". La surface du cceur du circuit doit étre estimée. La partie di-
gitale est quasi similaire a celle du CAN-A en mode courant, ainsi: Sgigi-
wi=160umx80um. Pour la partie analogique, le layout des comparateurs et du latch ana-
logique sont similaires a celui du CAN-A en mode courant. Il doit étre ajouté la surface
estimée du CNA. D’apres la Figure 118, il y a 90 capacités ¢lémentaires C, pour le
CNA total, et elles doivent avoir une précision de §-bits, i.e. avoir pour coté 5,33 um (cf.
Tableau 9). La partie analogique est donc estimée a : Supaiog=120umx51um. Le Facteur
de Mérite intégrant la surface donné par la relation (26) vaut ainsi : FoM=1,28.10"°. Par
comparaison aux CANs actuels résumés Tableau 1 et Figure 35, le CAN-A en mode ten-
sion ainsi con¢u a un Facteur de Mérite d’un ordre de grandeur supérieur a celui du
meilleur CAN de Nyquist en technologie équivalente. Comme pour la conception analo-
gique en mode courant, ces estimations sont encore pessimistes puisque la puissance
moyenne P, prise en compte pour le calcul des Facteurs de Mérite a été mesurée lorsque
le CANA fonctionne a vitesse maximale. Elle ne tient pas compte de la réduction
Ooooooooo"oooooooooooo"oooooooooooo"ooooooooooono
rrégulier.

La conception des CAN-As laisse donc espérer des perpectives trés intéressantes en vue
de la réduction de la consommation électrique des convertisseurs, surtout en ce qui
concerne la conception analogique en mode tension. Le Facteur de Mérite pourrait étre
amélioré si la conception de chaque sous-bloc du convertisseur était plus poussée. Quel-
ques pistes de recherche dans cette direction sont discutées au Chapitre 6.
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5.5 Conclusion

Ce Chapitre a présenté la conception électrique de CAN-As en vue d’estimer leur Fac-
teurs de Mérite. Dans ce cadre, la méthodologie de conception élaborée au Chapitre 4 a
¢té mise en ceuvre, pour une application de type parole. Deux convertisseurs ont été étu-
diés, avec une conception analogique en mode courant puis en mode tension. La techno-
logie HCMOS8d de STMicroelectronics, technologie CMOS standard en 0,18um, a été
utilisée.

Il a tout d’abord été décrit le choix retenu pour les architectures de conversion, puis la
conception de la partie numérique des convertisseurs rassemblant la partie contrdle, le
timer et le bloc de synchronisation. Parall¢lement, les contraintes de conception de cha-
que bloc analogique ont été calculées, en fonction de la résolution effective du CAN-A,
a partir des résultats théoriques démontrés au Chapitre 4. Apres un bref état de ’art pour
I’implémentation ¢électrique de chaque circuit, un compromis a été fait entre la résolu-
tion du convertisseur et les parametres de conception des parties analogiques, afin de
fixer un cahier des charges précis. Une résolution effective de 8-bits a été choisie.

Apres la conception totale du CAN-A, les Facteurs de Mérite ont été calculés a partir
des simulations électriques pour les deux convertisseurs. Pour le CAN-A en mode cou-
rant, il atteint la valeur du meilleur CAN de Nyquist publié actuellement et donné dans
’état de 1’art du Chapitre 1. Pour la conception en mode tension, il est un ordre de gran-
deur supérieur. Ces résultats ne constituent qu’une premiere estimation, en effet la
valeur de la bande passante du convertisseur et de la résolution effective sont issus de
résultats théoriques. De méme, la mesure de la consommation électrique moyenne est
sirement sur-estimée puisqu’elle constitue quasiment le pire cas d’activité pour le
CAN-A, alors qu’en pratique, ce cas n’est jamais vérifié. Néanmois, cette nouvelle fa-
mille de convertisseurs laisse présager de trés bons résultats lorsque la conception de
chaque sous-bloc du circuit sera optimisée (cf. Chapitre 6).

Il a également été prouvé, dans le cas de la conception en mode courant, que le CAN-A
a un rayonnement électromagnétique trés réduit par rapport a un CAN synchrone. Cette
caratéristique est due au mode de conception asynchrone du circuit. En pratique, lors
des tests électriques sur les CAN-As, cette propriété sera la cause de mesures SNRs et
SFDRs tres proches des valeurs théoriques, puisque la partie numérique n’induit pas
d’harmoniques précises comme pour les CANs purement synchrones. Cette caractéristi-
que pourrait aussi étre observée dans le cas de la conception du CAN-A en mode ten-
sion.
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Chapitre 6 : Discussion

Ce dernier Chapitre présente une discussion critique sur cette nouvelle famille de
convertisseurs asynchrones. Tout d’abord les influences des migrations technologiques
sur les caractéristiques des CAN-As sont présentées. Il est ensuite récapitulé les points
bloquants pour leur conception. Des pistes a étudier sont enfin présentées en ce qui
concerne 1’augmentation du Facteur de Mérite de ces convertisseurs. Ils se situent soit
au niveau systéme, soit au niveau transistor.
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6.1 Migrations technologiques

Les circuits ont été congus avec une technologie 0,/8um de STMicroelectronics. Il est
alors logique de se demander quels gains en performances il est possible d’espérer
avec des technologies plus fines : 0,12 um, 90 nm...

Tout d’abord, la tension nominale d’alimentation est réduite avec la finesse de la tech-
nologie. Ainsi compte tenu que la consommation d’un circuit est directement liée a
Vaa, & circuit « équivalent », une réduction de la consommation fontion du ratio des
tensions d’alimentations peut étre espérée.

Pour la partie numérique, une technologie plus fine engendre un gain en vitesse et en
surface. Cependant comme il a pu étre constaté lors de la conception des CAN-As, la
surface est surtout déterminée par la partie analogique, notamment le convertisseur
numérique analogique. De plus, pour les applications visées par la conversion asyn-
chrone (signal de parole, signal audio...), les ordres de grandeur du temps de boucle
(cf. Chapitre 4) ne rendent pas la vitesse du circuit déterminante. L’apport de la réduc-
tion des dimensions de la technologie pour la partie numérique du CAN-A n’est donc
pas flagrant, il est juste intéressant par la baisse de la consommation dynamique en rai-
son de la réduction de la tension d’alimentation.

Pour la partie analogique, la migration des circuits vers des technologies plus fines a
par contre beaucoup plus de répercutions. Comme pour la partie numérique, la fré-
quence de transition des transistors est plus élevée, ceci permet d’obtenir des circuits
avec des bandes passantes plus élevées. Cependant, comme il a été vu, ce n’est pas un
critere déterminant pour les applications ciblées par ce nouveau principe de conver-
sion. Par contre, des gains élevés pourront étre atteints, avec des courants de polarisa-
tion plus faibles. Cette caractéristique aura pour effet de réduire la dissipation
d’énergie du convertisseur et donc d’atteindre des valeurs plus fortes pour les FoMs.

Qu’en est-t-il de la surface des circuits ? Pour la conception en mode courant, la rela-
tion fixant la valeur du courant élémentaire, donnée par la relation (140), dépend des
parameétres technologiques 4yr et Ap. D’apres [vBOSC 01a] ou [BULT 00], les para-
metres évoluent tel qu’indiqué Figure 125.
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Figure 125 : Variation des paramétres technologiques 4, et 4,7 selon la finesse de la technologie,
d’apres [vBOSC 01a].
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Le paramétre Ayr décroit avec la technologie alors que Ag reste constant. Dans la rela-
tion (140), le premier terme en A; reste donc constant quelle que soit la technologie.
Lorsque la finesse de la technologie augmente, compte tenu du fait que la tension
d’alimentation diminue, et que la dynamique de sortie du CNA diminue du méme ra-

tio, la différence de tensions ¥V, —V, diminue d’environ le méme ratio que le parame-

2
VT

(VG ~Vr )
peut en &tre déduit que lors des futures migrations technologiques, la surface du CNA,
donc celle du CAN-A restera sensiblement équivalente.

tre Ayr. Le terme en — de I’équation (140) reste donc ¢galement constant. 11

Pour la conception en mode tension, la surface des sources ¢lémentaires du CNA est
donnée par la relation (179), elle dépend du paramétre technologique A. Ce paramétre
est constant lorsque la technologie s’affine. Il en résulte, comme dans le cas d’une
conception en mode courant, que la surface du CNA et donc celle du CAN-A restera
quasi identique lors de futures migrations technologiques.

Enfin, lors de migrations technologiques, la tension d’alimentation V,,; est diminuée
d’un ratio beaucoup plus fort que celui des tensions de seuil Vyy et Vrp des transistors

MOS [ITRS 03]. La somme V,, +V,, devient donc juste inférieure a V4. Dans un

montage analogique commun, entre les rails d’alimentations se trouvent au minimum
un transistor N et un transistor P en série, devant tous deux rester en zone saturée lors
du fonctionnement du circuit. Des techniques spécifiques de conception analogiques
non triviales doivent donc étre utilisées afin de respecter cette condition [YAN 00].

Pour conclure, I’effet de la diminution de la largeur de grille minimale de la technolo-
gie sur les CAN-As est en tous points similaire a ce qui se passe pour les CANs de
Nyquist [BULT 00].

6.2 Bilan sur les caractéristiques des CAN-As

Comme il a été constaté dans la partie méthodologie de conception des CAN-As pré-
sentée au Chapitre 4, la partie analogique de ce nouveau genre de convertisseurs est
assez complexe a concevoir. Ceci est dii au fait que bien que le matériel mis en ceuvre
soit seulement de M-bits, avec M assez faible, une haute résolution effective de ENOB-
bits est accessible uniquement si les blocs analogiques sont congus une précision de
ENOB-bits. La précision finale du CAN-A impose donc des contraintes trés séveres de
conception.

La premiére se situe au niveau du convertisseur numérique analogique présent dans la
boucle de conversion. Bien que le nombre de sources élémentaires soit bien plus faible
qu’un CNA usuel utilisé dans un circuit respectant 1’échantillonnage de Nyquist, leur
précision est bien supérieure. En prenant en compte les paramétres technologiques, il
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est montré au final que pour respecter la résolution effective, la surface totale du CNA
du CAN-A est identique a celle d’un CNA utilisé¢ dans un CAN de Nyquist, a résolu-
tion effective égale. Ainsi, compte tenu du fait qu'un CNA représente la quasi-totalité
de la surface de la partie analogique d’un convertisseur analogique numérique, le gain
en surface pour le CAN-A demeure assez limité pour la partie analogique. De plus,
comme il a été montré au paragraphe 6.1, les migrations technologiques n’ont que peu
de conséquences sur la diminution de la surface des CAN-As. Le paramétre surface
n’est donc que peu déterminant pour 1’augmentation du Facteur de Mérite du CAN-A
donné par la relation (26). Ce dernier est par contre amélioré en jouant sur les autres
parameétres, notamment sur la consommation électrique moyenne P,, puisqu’elle est
fortement diminuée en raison de la réduction de I’activit¢ du CAN-A due a
I’échantillonnage asynchrone.

La deuxiéme contrainte de conception trés sévere se situe au niveau des comparateurs.
En effet, ils sont chargés de détecter la traversée des niveaux de quantification qui dé-
clenche le prélévement et la conversion des échantillons. Ceci doit donc se faire trés
précisément, ce qui implique donc des caractéristiques de gain et de slew-rate tres
forte, qu’il est difficile d’obtenir en conservant des courants de polarisation raisonna-
bles. Bien str, plus la résolution effective finale ENOB visée pour le CAN-A est im-
portante et plus le cahier des charges des comparateurs est difficile a respecter. Cet as-
pect limite donc ce nouveau type de conversion aux applications faible et moyenne
résolution (autour de &-bits). De plus, de par le co6té « asynchrone » de
I’échantillonnage, le comparateur ne peut étre implémenté qu’avec un circuit « temps
continu ». Ainsi des comparateurs latchés tels que ceux qui sont utilisés dans la quasi-
totalité des convertisseurs de Nyquist mettant en ceuvre des horloges et de trés faibles
courants de polarisation ne peuvent étre employés.

6.3 Amélioration des performances des CAN-
As

Les deux circuits congus au Chapitre 5 mettent en ceuvre une structure micropipeline a
trois étages et un protocole quatre-phases. Bien que les résultats mesurés électrique-
ment soient bons, il est encore possible d’augmenter le Facteur de Mérite des CAN-As.
Ceci peut se faire soit a haut niveau, en modifiant I’architecture de conversion, soit au
niveau transistor en améliorant la conception de chacun des blocs analogiques et nu-
mériques.

6.3.1 Approches multi-résolution

Le principe de la conversion asynchrone présenté jusqu’ici est comparable a celui d’un
CAN de poursuite (cf. paragraphe 1.3.1.2). Un probléme peut provenir du fait que le
bloc numérique de conversion implémenté dans la boucle n’est qu’un simple comp-
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teur/décompteur. Ainsi, bien que la résolution matérielle du CAN reste faible comparé
a la haute résolution effective accessible, cela peut donner lieu a un sur-
¢chantillonnage du signal lorsque celui-ci a une forte activité et une forte dynamique.
Un nombre moyen d’échantillons par seconde plus que nécessaire peut alors étre pré-
levé. Ceci est bien sir la cause d’une consommation et d’une quantité de données inu-
tiles compte tenu de la pertinence des informations délivrées. Ce probléme est bien sir
difficile a résoudre puisque le contréle de tout le systéeme dépend uniquement de
I’activité du signal. Néanmoins, des architectures mettant en ceuvre un matériel plus
complexe, afin de réaliser de la conversion multi-résolution sont envisageables et des
solutions sont présentées ci-dessous.

Dans le cadre d’un échantillonnage de Nyquist, L. Alacoque a proposé des techniques
dans [ALA 02] afin de raffiner les algorithmes de conversion pour réduire 1’activité
d’un CAN de type Approximations Successives (cf. paragraphe 2.3). Cependant, ces
techniques ne sont pas applicables dans le cas d’un échantillonnage par traversées de
niveaux. Le probléme du mode d’échantillonnage choisi pour le CAN-A est que la
conversion d’un échantillon doit €tre déclenchée uniquement a I’instant précis de
commutation d’un comparateur, i.e. a la traversée exacte d’un niveau de référence.
L’utilisation d’un circuit d’échantillonnage blocage est donc prohibée. Ainsi pour une
implémentation multi-résolution du CAN-A, deux approches sont envisageables.

La premicre approche est donnée Figure 126. Le montage est basé sur une non linéari-
té plus complexe décrite Figure 127. Au lieu de comparer ’erreur entre le signal
d’entrée et le signal issu du CNA par rapport a deux références, il est comparé a quatre
références. Les deux premieres sont toujours +¢g/2 et —¢g/2, il y a alors incrémenta-
tion ou décrémentation de / du compteur, les deux autres sont +3¢/2 et —3¢/2, et il

y a incrémentation ou décrémentation de 2 du compteur. Les deuxiémes seuils peuvent

\

étre généralisés a: +(2k+1)g/2 et —(2k+1)g/2 pour une incrémentation ou décré-

mentation de k+1 du compteur. Ce genre d’approche est proposé d’une fagon quasi
similaire dans [ALA 02]. Au niveau implémentation, le simple latch analogique néces-
saire pour le CAN-A doit maintenant étre remplacé par un bloc beaucoup plus com-
plexe. Tout d’abord il y a deux couples de bits de contrdle, (+ q/2,—q/2) et
(+(2k +1)g/2,~(2k +1)g/2), seulement exclusifs deux a deux. Le nouveau latch analo-
gique doit donc avoir non seulement le comportement « dynamique » vu auparavant,
mais aussi gérer la priorité du bit ‘ + (2k +1)q/2’ respectivement —(2k +1)q/2’ sur le
bit ‘4+¢/2’ respectivement ‘—¢q/2°’. De plus, afin de conserver 1’échantillonnage par

traversées de niveaux, ce bloc doit étre sensible non pas a I’état des quatre bits comme
c’était le cas auparavant, mais aux transitions de ‘0’ a ‘/’. Ce CAN-A multi-résolution
peut étre généralisé avec encore plus de seuils de comparaisons. Le montage extréme
mettant en ceuvre une non-linéarité d’ordre M/2 reviendrait a un CAN Flash de M-bits.
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Figure 126 : Schéma de principe du CAN-A multi-résolution de base.
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Figure 127 : Non-linéarité du CAN-A donné Figure 126.

Le schéma de principe de la deuxiéme approche est donné Figure 128 pour deux étages
en parallele. Deux boucles sont présentes : la boucle de poids forts (MSB) fonction-
nant comme un CAN-A simple et la boucle des poids faibles (LSB) fonctionnant
comme un CAN-A simple mais sur le résidu. Le principe de conversion est semblable
a celui donné Figure 21. Le fonctionnement des compteurs a I’intérieur des deux bou-
cles est le suivant : lorsqu’un quantum de LSB est traversé, le compteur de LSB est in-
crémenté ou décrémenté. Lorsqu’un quantum de MSB est traversé, le compteur de
MSB est incrémenté ou décrémenté, et le compteur de LSB respectivement mis a zéro
ou a la valeur maximale. Ce montage peut étre généralisé tel que montré Figure 129
pour une résolution matérielle M=4-bits. Dans ce cas, il s’agit d’'un fonctionnement
« similaire » a un CAN a Approximations Successives mais totalement asynchrone. Le
fonctionnement du latch analogique est similaire a celui utilisé pour le CAN-A multi-
résolution de la premiere approche. La complexité du montage est similaire a la classe
de CAN-As multi-résolutions.

Pour I’utilisation de tels convertisseurs multi-résolutions, un compromis doit étre trou-
v¢ entre le gain en activité apporté et la complexité et la consommation du matériel
ajouté. Pour leur conception, beaucoup de parametres doivent étre fixés. Tout d’abord
I’ordre de la multi-résolution doit étre choisi, i.e. I’ordre de la non-linéarité pour la
premiere forme ou le nombre de boucle en paralléle pour la deuxiéme implémentation.
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Il y a de plus le choix de la valeur des quantum secondaires. Ces parametres doivent
étre fixés par des considérations statistiques sur le signal : I’activit¢é du CAN-A doit
étre minimale tout en ayant un nombre moyen d’échantillons par seconde suffisant afin
de répondre aux criteres de reconstruction de 1’échantillonnage irrégulier (cf. paragra-

phe 2.2.2).
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Figure 128 : Deuxiéme approche multi-résolution.
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Figure 129 : Généralisation et implémentation du CAN-A présenté Figure 128 avec M=4-bits.

6.3.2 Améliorations de la logique asynchrone

La structure employée pour cette étude est un circuit micropipeline avec un protocole
quatre-phases. Ce genre de protocole est assez consommant compte tenu des réinitiali-
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sations des bits de contrdle a chaque traitement de donnée. Le fait de passer a un pro-
tocole deux-phases serait slirement intéressant afin de réduire 1’activité de la partie
controle du CAN-A (cf. Chapitre 2). Ceci se ferait bien sir au détriment du matériel
puisque ce genre de circuits est plus complexe car il doit étre sensible aux fronts et non
aux niveaux. Cependant, la simplicité de la boucle induirait une trés faible augmenta-
tion du nombre de transistors. De plus, la réduction de ’activité électrique due a ce
nouveau protocole, serait également bénéfique pour la partie analogique qui est par dé-
finition sensible aux commutations toujours bruyantes des parties numériques.

Enfin, une structure autre que micropipeline, par exemple QDI est aussi envisageable.
Ce genre d’implémentation, quel que soit le protocole, serait cependant assez difficile
a mettre en ceuvre concernant les liens entre les blocs analogiques et les blocs numéri-
ques.

6.3.3 Améliorations de I'implémentation transistor

La conception au niveau transistor des parties analogiques et numériques des deux
CAN-As présentés au Chapitre 5 peut aussi étre améliorée afin de réduire la consom-
mation ¢€lectrique.

Considérons tout d’abord la partie numérique. Le principal point pouvant étre travaillé
concerne I’implémentation des délais dans les controleurs. Comme il a été vu aupara-
vant, pour des applications assez lentes de type parole, audio... le temps de boucle
maximal d,,, a implémenter peut &tre assez long : de I’ordre de la microseconde. De
plus, comme il a été expliqué, il est intéressant d’obtenir le temps de boucle 0 afin de
s’approcher le plus possible de cette limite supérieure, afin de relacher les contraintes
de conception fréquentielles des blocs analogiques du CNA. Concevoir de tels délais
avec les bibliothéques standard du fondeur conduit a des surfaces de silicium rédhibi-
toires (cf. paragraphe 5.3.1.2). Des délais plus performants doivent donc étre étudiés.
Une solution consisterait par exemple a employer le timer comme un délai program-
mable. De plus, le compteur/décompteur a €té concu comme s’il s’agissait d’un circuit
synchrone classique a partir de simples bascules en paralléle. Une conception plus as-
tucieuse exploitant les caractéristiques asynchrones du convertisseur et les propriétés
du codage thermomeétre employé permettraient également d’obtenir une consommation
¢lectrique de ce bloc beaucoup plus faible.

Il en est de méme pour la partie analogique, quelle que soit 1I’approche de conception
envisagée, chaque bloc peut localement étre amélioré. Cependant, pour les compara-
teurs, compte tenu de leurs contraintes de fort gain et de fort slew-rate, des courants de
polarisation importants seront toujours nécessaires. Les degrés de libertés pour la
conception de ce bloc seront donc assez limités.

6.3.4 Relachement des contraintes de conception

Les principales contraintes de conception analogique discutées au paragraphe précé-
dent sont inhérentes au mode d’échantillonnage choisi et semblent impossibles a évi-
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ter. Cependant, comme c’est le cas pour les CAN de Nyquist, il se peut que des com-
posants analogiques de « mauvaise qualité » puissent étre employés dans le circuit, en
ajoutant un bloc de correction numérique afin d’atteindre la résolution effective de
I’application. Ce genre de problématique pourrait étre étudiée par la suite dans le cadre
du CAN-A, car il se peut que des solutions simples d’un point de vue fonctionnement
et du matériel utilisé puissent étre mises en ceuvre dans cet environnement asynchrone.

De méme, par analogie aux convertisseurs synchrones A, une mise en forme du bruit
ou un autre type de traitement numérique pourrait étre étudiée dans la boucle de
conversion asynchrone. Cette idée semble la plus prometteuse, bien que le formalisme
mathématique a adopter reste a étudier puisqu’il ne s’agit plus de celui des transfor-
mées en Z (I’échantillonnage n’est pas régulier en temps).

6.6 Conclusion

Dans ce dernier Chapitre, une discussion sur cette nouvelle famille de convertisseurs
asynchrones a été faite. Nous avons tenté de porter une vue critique sur la nouvelle
classe de convertisseurs étudiés.

Tout d’abord 1’¢étude de I’influence de la migration technologique sur les caractéristi-
ques des CAN-As montre que trés peu de gains en terme de surface de silicium peu-
vent étre espéres.

Les points bloquants pour la conception de ces convertisseurs asynchrones ont ensuite
¢té récapitulés. Néammois, des améliorations a étudier ont été présentées pour aug-
menter le Facteur de Mérite. Le principal parameétre sur lequel il est possible de jouer
est la consommation électrique moyenne du circuit. Tout d’abord, des structures de
CAN-A multi-résolution permettraient de réduitre 1’activité du circuit et le nombre
d’échantillons convertis lorsque 1’activité du signal analogique est importante. Cepen-
dant la complexité en terme de conception et de matériel a mettre en ceuvre n’en fait
peut étre pas une piste de recherche a privilégier dans I’immédiat. Des solutions plus
prometteuses concernent d’abord des modifications de I’implémentation asynchrone de
la boucle de conversion telles que I'utilisation d’un protocole deux phases et/ou d’un
circuit QDI afin de réduire de maniére significative la consommation électrique de la
partie logique du circuit. De plus, au niveau transistor, la conception de chacun des
blocs analogiques et numériques est a approfondir. Enfin, la piste la plus prometteuse a
suivre consiste a étudier la réalisation d’un traitement ou d’une mise en forme du bruit
au sein méme de la boucle de conversion. Pour cela une théorie adaptée au traitement
du signal a échantillonnage irrégulier doit étre ¢laborée.
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Ce manuscrit de theése décrit les principes et la théorie associée d’une nouvelle famille
de Convertisseurs Analogiques Numériques Asynchrones (CAN-As) basés sur une
quantification du temps. Ce travail se situe dans le contexte des Systémes sur Puce ou
SoCs (System on Chip) et des Objets Communicants. Dans un cadre plus général, le
but de cette thése a été une premiere étape d’une réflexion visant a repenser comple-
tement les chaines classiques de traitement du signal, au niveau théorie du signal et
implémentation électrique, afin de réduire de fagon massive leur activité et donc leur
consommation ¢électrique. Pour cela, une conception de systémes intégrés, uniquement
contrdlés par I’information contenue dans le signal d’entrée, a été étudiée. Ce travail a
ainsi conduit a la description une nouvelle classe de CANs mettant simultanément en
ceuvre une conception asynchrone (pas d’horloge globale) et un échantillonnage asyn-
chrone (ou irrégulier dans le temps). En effet, des travaux de recherche ont montré que
I’échantillonnage irrégulier ou que la conception asynchrone pemet de réduire certains
problemes des CANSs usuels. Ici, ces deux caractéristiques ont été employées conjoin-
tement afin de cumuler leurs avantages.

Tout d’abord I’échantillonnage mis en ceuvre dans ces CAN-As se démarque comple-
tement de I’échantillonnage régulier selon la théorie de Shannon. Il s’agit d’un échan-
tillonnage par traversées de niveaux (ou level crossing sampling) donnant lieu a un
¢chantillonnage non régulier dans le temps du signal analogique. Pour cela, des ni-
veaux de quantification sont réguliérement disposés selon 1’axe des amplitudes, et un
¢chantillon est prélevé puis converti par le syst¢tme uniquement lorsque le signal ana-
logique d’entrée traverse un des niveaux prédéfinis. Le systeme de conversion délivre
donc en sortie des couples amplitude/temps, correspondant a 1’amplitude de
I’échantillon courant et au temps écoulé depuis 1’échantillon précédent. Cette techni-
que permet ainsi de ne prélever que des échantillons pertinents et donc de réduire
considérablement 1’activité du circuit et le nombre d’échantillons numériques a stocker
ou a traiter. Cette technique d’échantillonnage se démarque complétement de
I’échantillonnage de Nyquist pour lequel une horloge de période fixe ordonne la
conversion des échantillons. En pratique, cette composante est rarement atteinte et
donc cette forte valeur de la fréquence d’échantillonnage conduit & un nombre impor-
tant d’échantillons convertis pouvant étre redondants ou inutiles, ce qui engendre une
activité et une dissipation d’énergie du systéme indésirable. La théorie associée a ce
nouveau genre de CANs est duale de la théorie des CANs de Nyquist : usuellement, il
y a échantillonnage en temps et quantification en amplitude, dans les cas des CAN-As,
il y a échantillonnage en amplitude et quantification en temps, d’ou le titre de cette
these. La théorie qui en découle implique un rapport signal sur bruit indépendant de la
résolution matérielle du convertisseur (i.e. du nombre de bits physiquement implémen-
tés).

Emmanuel Allier / INPG / Laboratoire TIMA / groupe « Concurrent Integrated Systems » 199



Conclusion

De plus, ’implémentation matérielle pour les CAN-As est de type asynchrone, c'est-a-
dire que toute horloge globale au systéme a été supprimée au profit de signaux de
contrdle localisés. Ce genre d’approche se marie particuliecrement bien avec
I’échantillonnage par événements retenu pour ces nouveaux convertisseurs.

L’architecture de conversion asynchrone de base proposée dans ces travaux est une
boucle de rétroaction asservie sur le signal analogique a convertir, aucun échantillon-
neur bloqueur n’est présent. Elle est composée d’un quantificateur de différence, d’un
compteur/décompteur, et d’'un Convertisseur Numérique Analogique (CNA). Toutes
les communications entre ces différents blocs sont assurées par des signaux de requé-
tes et d’acquittements. Le signal d’entrée analogique est comparé a la valeur courante
numérique convertie par le CNA, il y a conversion d’un nouvel échantillon uniquement
si une variation sensible entre les deux signaux est détectée. Le choix retenu pour
I’implémentation architecturale est une structure micropipeline a trois étages, mettant
en ceuvre un protocole quatre-phases. Contrairement aux circuits asynchrones classi-
ques, la partie data path est ici composée de blocs numériques mais aussi analogiques.
La nouvelle boucle de conversion a ensuite été comparée aux structures similaires syn-
chrones telles que le Convertisseur a Approximations Successives (CAS) ou le conver-
tisseur de poursuite, et aux chaines de modulation classiques (PCM, DPCM, XA). 1l en
résulte que I’approche envisagée pour la conversion analogique numérique dans ce
manuscrit est complétement originale. D’un point de vue fonctionnel, il a ét¢ montré
que pour des CANs de résolution matérielle égales a N-bits, le CAN-A permet d’avoir

un gain en terme de nombre moyen de cycles par seconde de —100.(]iIV—1)

1002" - 1)

2N

% par rapport

a un CAS et de % par rapport a un CAN de poursuite. Dans le cadre de
I’échantillonnage de Nyquist, la comparaison entre une chaine de conversion sur-
¢chantillonnée entiéremenent synchrone, et une chaine synchrone mettant en ceuvre un
front-end de conversion asynchrone montre que, dans le cas du CAN-A, deux ordres
de grandeurs peuvent étre gagnés en terme de nombre moyen de cycles par seconde.
En admettant que la consommation dynamique d’un circuit est proportionnelle a son
activité, ceci laisse espérer un gain en terme de dissipation d’énergie du méme ordre
de grandeur.

Une méthodologie de conception originale pour cette nouvelle famille de convertis-
seurs, se démarquant completement de celle associée aux convertisseurs de Nyquist a
ensuite été proposée. La méthode se situe tout d’abord au niveau systéme ou les carac-
téritiques haut niveau du CAN-A sont déterminées en fonction de la classe de signaux
analogiques a convertir et de I’application ciblée. Elle permet de réduire le matériel
implémenté et 1’activité du convertisseur, en vue de limiter sa consommation ¢électri-
que. Il est ainsi déterminé la résolution matérielle minimale du CAN-A, la résolution
matérielle du timer, la période maximale de ’horloge du timer, et le temps de boucle
maximal. Pour cela, toutes les caractéristiques du signal, fréquentielles et statistiques,
sont exploitées. Enfin, la méthode poursuit I’étude au niveau transistor ou chaque ca-
ractéristique des blocs analogiques du CAN-A a été modélisée afin de garantir la réso-
lution effective ciblée pour le convertisseur. Ces études théoriques ont été¢ menées dans
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le cadre d’une conception analogique en mode courant puis d’une conception en mode
tension.

Enfin, la conception de deux CAN-As a été réalisée en vue d’estimer précisement leurs
Facteur de Mérite (FoM). Dans ce cadre, la méthodologie générale de conception a été
mise en ceuvre pour une application de type parole. La technologie HCMOS8d de
STMicroelectronics, technologie CMOS standard 0,/8um, a ¢été utilisée. Afin
d’estimer les limites de ces nouveaux CANs et fixer un cahier des charges précis, les
contraintes de conception analogiques ont été estimées pour différentes résolutions ef-
fectives, puis des implémentations au niveau transistor pour chaque bloc analogique
ont été proposées. La conception de la partie numérique puis analogique a ensuite été
détaillée. Enfin, les circuits ont été entiérement congus au niveau transistor puis simu-
1és ¢lectriquement. Dans le cas de la conception en mode courant, le facteur de Mérite
du CAN-A intégrant sa surface vaut FoM=1,23.10"%, ce qui le place au niveau des
meilleurs CANs de Nyquist publi¢s actuellement. Il vaut FoM=1,28.10" pour le cir-
cuit en mode tension, soit un ordre de grandeur de plus par rapport au meilleur CAN
de Nyquist donné dans 1’état de 1’art du Chapitre 1. Ceci laisse donc espérer de tres
bons résultats dans le futur, lors de I’optimisation de 1’architecture du CAN-A et de la
conception de chaque sous-bloc. De plus, dans le cas du mode courant, il a été montré
que les harmoniques du courant consommé dans la bande utile sont atténués de 61,4%
par rapport a ceux d’un CAS. Ces résultats devraient étre similaires dans le cas de la
conception du CAN-A en mode tension. Enfin, les problémes de conversion dis a la
métastabilité sont complétement supprimés de par la conception du timer et de la partie
synchronisation du CAN-A.

Le fait d’avoir une quantification en temps et non en amplitude pour ces nouveaux
convertisseurs permet d’obtenir une résolution effective ENOB indépendante de la ré-
solution matérielle M du CAN-A. Il est possible d’obtenir une résolution ENOB impor-
tante, avec une valeur de M trés faible, limitant ainsi le matériel et 1’activité du circuit.
Cependant les contraintes au niveau de la conception des parties analogiques sont as-
sez fortes. En effet, bien que seulement M-bits soient physiquement implémentés pour
le convertisseur, c'est-a-dire 2"~/ niveaux de quantification, chacun de ces niveaux
doit étre fixé avec une précision de ENOB-bits. Au niveau du Convertisseur Numéri-
que Analogique (CNA) situé dans la boucle de conversion, cette condition a pour
conséquence d’augmenter la surface de chaque source élémentaire. En définitive, la
surface totale du CNA est identique a celle d’un CNA qui implémenterait directement
la résolution de ENOB-bits dans le contexte de 1’échantillonnage de Nyquist. Compte
tenu du fait que la surface du CNA est majoritaire dans la surface de la partie analogi-
que du CAN-A, le gain en terme de surface en implémentant seulement M-bits pour le
CAN-A est limité. De plus, I’¢élément critique pour les CAN-As est le comparateur, ce-
lui-ci doit détecter trés distinctement le franchissement d’un niveau de référence. Les
contraintes de gain et de slew-rate sont donc assez forte et s’opposent aux caractéristi-
ques de faible consommation imposées par le contexte de conception. Par contre,
comme il a pu étre vu, les contraintes au niveau fréquence de coupure des blocs analo-
giques ne sont pas trés €élevées pour les applications ciblées : parole, audio, capteur...
Toutes ces contraintes de conception analogiques limitent par conséquent I’utilisation
des CAN-As a des applications faible et moyenne résolution, de 1’ordre de §-bits. De
plus, la Condiction de Poursuite imposée par 1’abscence d’échantillonneur bloqueur
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impose 1’utilisation des CANAs a des signaux de bande passante pouvant aller jusqu’ a
environ /MHz. Ces ordres de grandeur sont tout a fait en accord avec des applications
de type Objets Communicants tel que le projet Smart Dust [WARN 01].

Des améliorations pourraient étre, par la suite, apportées a la boucle de conversion.
Tout d’abord, a architecture équivalente, la conception de chaque sous-bloc analogique
ou numérique peut étre amélioré afin de réduire localement sa consommation électri-
que. De plus, d’un point de vue systéme, d’autres implémentations architecturales
pourraient étre envisagées telles que ’utilisation d’un protocole deux-phases ou d’une
implémentation QDI. Enfin, lorsque le signal d’entrée est tres actif, il y a conversion
d’un grand nombre d’échantillons, d’ou un « sur-échantillonnage » du signal induisant
une augmentation du volume de données a traiter et donc de la consommation électri-
que du convertisseur. Des architectures multi-résolutions proposées dans ce manuscrit
pourraient résoudre en partie ce genre de problémes, mais au détriment d’un surcout en
matériel. Des criteres utilisant les propriétés statistiques du signal devraient étre trou-
vés afin de fixer le compromis idéal entre le choix des parameétres de 1’architecture
multi-résolution et le gain en terme de dissipation d’énergie. Cependant, cette solution
serait assez semblable a une approche de conversion simple-résolution. C’est pour cela
que la solution la plus prometteuse, afin de limiter encore 1’activité électrique du
convertisseur, serait de réaliser un traitement numérique a 1’intérieur méme de la bou-
cle de conversion. Ceci nécessitera par la suite 1’utilisation d’un formalisme mathéma-
tique adapté.

Comme il a pu étre vu, la sortie numérique du CAN-A est composée d’échantillons
non uniformément répartis dans le temps. Le but de cette nouvelle approche de conver-
sion est d’éviter de ré-échantillonner régulierement ce signal selon la fréquence de
Nyquist : nous souhaitons réaliser un systéme numérique complet de post-traitement,
entiecrement asynchrone d’un point de vue de la conception et de 1’échantillonnage des
données, c'est-a-dire un systéme a pilotage événementiel par I’information utile conte-
nue dans le signal. Dans ce cas, la théorie du signal usuelle n’est bien sir pas applica-
ble puisque les échantillons ne sont pas répartis a une période fixe. Une nouvelle théo-
rie ainsi que de nouveaux algorithmes de traitement du signal doivent étre développés
(transformée de Fourier, filtrage...). Le gain en terme d’activité constaté pour la nou-
velle famille de convertisseurs est-t-il encore vérifié pour les étages numériques im-
plémentant des algorithmes selon cette nouvelle théorie ? Cette piste de recherche est
en cours d’étude et laisse présager des résultats forts intéressants en ce qui concerne la
conception de Systems on Chip (SoCs) et d’Objets Communicants faible consomma-
tion et faibles émissions électromagnétiques.
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