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Abréviations et conventions

Abréviations et conventions

+ Conventions

Pour faciliter la lecture des figures, nous ava@blédes conventions de couleurs pour les
figures. Sauf mentionné :
- Le bleu est relatif a la partie analogique desasign
- Lerouge est réservé aux signaux sous forme étlbante ;
- Le magenta est utilisé pour les signaux en co@shdintillonnage ;
- Le vert concerne les signaux de déclenchement.

« Abréviations

CAN : Convertisseur Analogique-Numérique. Dans ceudnent il est employé pour
désigner I'étage de quantification d’un signal paBkement échantillonné
DEMUX : Démultiplexeur

DLL : Boucle a verrouillage de retard de phase épélocked Loop)

E/B : Echantillonneur-bloqueur

ENOB : Nombre de bits effectifs

SEF: Collecteur commun commuté (Switched Emitt#tolver)

LSB: Bit de poids faible (Least Significant Bitpas minimal de la résolution
verticale

SNR : Rapport signal a bruit (Signal to Noise Ratio

SFDR : Dynamique de codage (Spurious Free Dynamangg)

THD : Taux de distorsion harmonique (Total Harmdbistortion)

TBH : Transistor Bipolaire a Hétérojonction (HBT tdeojunction Bipolar Transistor)

HEMT : Transistor & haute mobilité électroniquediElectron Mobility Transistor)

CMOS . Transistors métal oxyde semi-conducteur émentaires (Complementary
Metal Oxide Semi-conductor)

InP : Phosphure d’indium

AsGa : Arséniure de Galium

SiGe: Silicium germanium

ECL: Logigue a émetteur couplé (emitter couplagidp

CML: Logique a mode de courant (Current Mode tdgi

+ Notation des fonctions et variables

—

o Fréquence d’échantillonnage (du systeme congiequ’il y a entrelacement)
T, : Période associée a la fréquence d’échantilganautrement appelé pas
d’échantillonnage

11
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Moyenne arithmétique de I'ensemble de valeurs S
Ecart type de I'ensemble S définit par :

o(S)= \/% Dzn:(sk -E(S)? avecS={s;s,;...;s,}

k=1
Nombre de bits effectifs en ne considérantlgoiuence de X

Moyenne du signal tempora(t)
Fonction logarithme en base 2
Désigne un élément introduisant un retard




Introduction générale

Introduction générale

La numérisation de plus en plus rapide de signaures large bande-passante permet
aujourd’hui d’envisager de nombreuses applicatiposr les systémes de télécommunication, les
mesures expérimentales ou les systemes radar.idremug issus des capteurs peuvent étre analysés
directement, en évitant la conversion en fréquernioesrmédiaires. Ceci permet de réduire la
complexité des systemes, d’en augmenter la reamafigité et souvent, d’en améliorer les
performances.

En réception, le principe de cette technique reposd’analyse numérique temporelle des
signaux. Il faut alors interfacer les capteurs egigues (antenne ou autre) aux composants
numeériques qui réalisent le traitement de l'infotiora C’est le r6le du numériseur qui génére en
sortie un signal temporel numérique représentatiignal analogique d’entrée.

Si certaines applications peuvent se contenteredfaible résolution, d’autres au contraire
nécessitent une grande précision sur la forme tegtipades signaux. C’est le cas par exemple des
applications expérimentales pour la simulation @éaice, en France le projet Mégajoule développé par
CEA DAM. C'est aussi le cas des applications raglaguerre électronique pour lesquelles il est
indispensable de détecter des signaux de fréqugmoebes mais d’amplitudes tres éloignées. Ces
dernieres applications présentent en plus la pdatité de traiter I'information en continu, c'éstlire
gue I'échantillonnage du signal d’entrée et soitein@ent numérique doivent étre réalisés avec ux tau
de répétition tres éleve.

Cette these s’inscrit dans le cadre des applicatiaalar pour lesquelles il n'existe pas
actuellement de systémes de numérisation présentarfois une grande résolution, une large bande-
passante et un taux de répétition élevé. Les sigaaalysés sont arbitraires, c'est-a-dire qu’on ne
dispose d’aucune information sur leur forme avanthlimeérisation (par exemple ils ne présentent
aucune périodicité), mis a part la limite de bapdssante. Nos recherches se sont articulées algour
deux axes principaux : I'étude des éléments de taseystémes d’échantillonnage et la définition de
nouvelles architectures de systemes a haute riggsokttlarge bande-passante.

En termes de performances, le composant idéallpswapplications visées présenterait une
résolution de 10 bits effectifs et une bande-passda 20 GHz. Pour que le signal numérique soit
représentatif du signal analogique sur une bandsaodée de 20 GHz, une fréquence d’échantillonnage
d’au moins 40 GEch/s est nécessaire (conditionydpuidt dans le cas d'un signal arbitraire).

Comme une telle résolution n’est actuellement pagsageable sur une aussi large bande-
passante, nous avons limité ces contraintes pabiirehotre cahier des charges. Nous cherchons en
premier lieu & développer un systéme qui préseméeties bonne résolution jusqu’a 10 GHz. Pour
cela, nous visons une résolution proche de 1CeHistifs & 8 GHz. Cet objectif de tendre vers it b
effectifs s’adapte parfaitement a la démarche deeamution d’'un systeme d’échantillonnage. En effet,
si la quantification du signal est réalisée subit§, il faut que le systéme d’échantillonnage enés
une résolution presqu’aussi élevée mais une résolgupérieure n’apporterait pas d’information
supplémentaire. De plus, comme différents paramétimitent la résolution du systeme
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Introduction générale

d’échantillonnage, il est plus facile de tendresven objectif plutét que d’'imposer une valeur pour
chaque parametre.

L'autre enjeu de cette étude est de réaliser utemsgs a large bande-passante. Pour un
échantillonnage a 40 GEch/s, la bande-passantenmabxiest de 20 GHz. En effet, au-dela de cette
fréquence, il n'est plus possible de retrouverdemie du signal analogique a partir des valeurs
numériques (théoreme de Shannon). De plus, une enigtion de la bande-passante entraine
généralement une réduction de la résolution. Ndwescthons donc a développer un systeme qui
présente la bande-passante la plus élevée pogsilblen restant inférieure a 20 GHz.

Pour prendre la mesure de ces valeurs, rappeloasl'échantillonnage d'un signal de
20 GHz de bande-passante (& 40 GEch/s) sur 1Qdiisre un volume de données de 50 Go chaque
seconde.

Deux grands principes s’opposent actuellement peugalisation de numériseurs hautes
performances : les techniques optoélectroniquéssdechniques entierement électroniques. Ces deux
principes présentent chacun des avantages et desviémients. On observe généralement que les
systémes optoélectroniques permettent d’atteindre performances tres élevées sur l'un des
parametres du systéme, par exemple la fréquenahatiéllonnage. Par opposition, les systémes
électroniques atteignent un meilleur équilibre pegormances.

Dans le cadre de cette these, nous nous sommegnt@s sur I'étude des systemes
d’échantillonnage électroniques. Nous cherchonsfieth un compromis idéal entre la bande-passante,
la résolution et la fréquence d’échantillonnages sgstemes électroniques s'’interfacent aussi plus
facilement avec d’autres systémes. Enfin, le d@pmEment des technologies de fabrication favorise
I’évolution des solutions électroniques.

Le premier chapitre propose une analyse du contsegientifique de la thése. Nous
détaillerons dans un premier temps la théorie éehbintillonnage, ses différentes applications, ses
limitations fondamentales et le composant électpamiqui lui est associé : I'échantillonneur-bloqueu
Nous présenterons ensuite les différentes architectde systemes proposées dans la littérature pour
I'échantillonnage large bande et haute résolutilas :architectures optoélectroniques classiquss, le
solutions électroniques utilisées dans les oscitipes commerciaux et les solutions d’échantilloenag
mono-coup. A la suite de cette étude, nous avoasl@éle nous concentrer plus particulierement sur
les solutions mono-coup en les adaptant a un famogiment répétitif. Enfin, nous justifierons le izho
de la technologie TBH sur InP pour la réalisatiemdtre systeme.

Le second chapitre est consacré a l'étude des dddtments de base des systéemes
d’échantillonnage : I'échantillonneur-bloqueur €inverseur. Nous optimiserons d'abord les
performances de I'inverseur, élément de base dieuature de déclenchement et qui doit présenter un
trés faible jitter. Nous proposerons ensuite laception d’un échantillonneur-bloqueur en techn@ogi
TBH sur InP qui répond au mieux a nos contraineebahde-passante et résolution.

A partir de ces résultats et des choix réaliséshapitre 1, nous avons développé trois
architectures originales de systemes d'échantiigenlarge bande et haute résolution qui seront

14



Introduction générale

présentées dans le troisieme chapitre. Pour chateimes architectures nous détaillerons le principe
de fonctionnement, nous concevrons un systeme baséce principe et nous simulerons ses
performances.
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Introduction du chapitre 1

Introduction du chapitre 1

Un signal analogique est assimilable a une fonatmatinue du temps a valeurs réelles. Par
opposition, un signal numérique est constitué d'smée de nombres appartenant a un ensemble fini
de valeurs. Pour convertir un signal analogiqusignal numeérique deux étapes de discrétisation sont
alors nécessaires : un discrétisation temporellenetdiscrétisation de I'amplitude. La discrétisati
temporelle est appelée échantillonnage et permgiadser d’'une fonction continue du temps a une
suite de valeurs appartenant a un ensemble contindiscrétisation de I'amplitude correspond a la
quantification et permet de passer de cet intarw@htinu a un ensemble fini de nombres. Ces deux
étapes sont représentées Figure 1.

Les deux étapes étant indépendantes, en théami@'gempéche d'effectuer la quantification
avant I'échantillonnage. En pratique cependartilseuvent plus commode d’échantillonner le signal
avant de le quantifier.

Echantillonnag Quantification ®
]

/\ TITT?. ° eoooooer
temps Illl temps . temps

Figure 1 : Etapes de la conversion analogique-numigue

Ces deux opérations sont associées a deux grarglgudgfinissent les performances d'un
systeme de conversion analogique-numérique. Letgraporel entre chaque échantillon est appelé

période d'échantillonnage (not&,) et son inverse fréquence d'échantillonnage (nofée Le

nombre de pas de quantification est appelé résalutjui correspond souvent a une puissance de deux
et on peut donc exprimer par cette puissance lérmne bits du convertisseur.

Ce chapitre est composé de trois parties. Dans nemier temps nous étudierons
I'échantillonnage, en reprenant d’abord ses asplétriques avant de présenter le composant qui
permet de réaliser concretement cette opératiosekbande partie sera consacrée aux architectures de
systemes d’échantillonnage associant plusieursswigchantillonnage pour atteindre les excellentes
performances visées. Enfin dans la troisieme paudigs discuterons la technologie quasi-optimale,
dans le cadre de nos connaissances actuelleseguépd’obtenir les meilleures performances. Nous
la comparerons d’abord aux autres technologiesrmuiis présenterons ses contraintes de réalisdtion e
de conception.
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Chapitre 1 : Systémes d’échantillonnage trés ldrygade et haute résolution

A - Echantillonnage

Nous nous intéresserons dans cette partie a I'éttbanage du signal. Nous présenterons
d'abord la théorie de I'échantillonnage et les éiihtes applications qui en découlent, puis nous
détaillerons les erreurs associées a cette opératideurs répercussions sur la qualité du signal
échantillonné. Nous étudierons ensuite I'échamiiikur-bloqueur, composant qui permet de réaliser
concretement la fonction d’échantillonnage et lesfggmances que I'on peut en attendre pour se
concentrer enfin sur I'étape suivante : la quasdtfon des échantillons et ses répercussions sur
I’échantillonneur.

| - Théorie de I'échantillonnage

1 Formalisme mathématique

L'échantillonnage correspond mathématiquement adyit du signal d’entrée par un peigne
de Dirac :

X,(t) =Y x(t) Bt -n,) nOZ (1)
Avec X,: signal échantillonné, X : signal d’entrée et d(t) : distribution de Dirac en t

Si on s’intéresse maintenant au spectre fréquehiisignal échantillonné, on a :

Xe(f):X(f)E(TiDid(f—ane)j nOZ )

Avec X, : spectre fréquentiel du signal échantillonné X : spectre fréquentiel du signal et ol

L désigne le produit de convolution

Ce qui nous améne au résultat :

xe(f)=TiDZX(f—nDre) nUZ (3)
Densité
spectral

fe 0 fe 2.f, fréquence

Figure 2 : Duplication du spectre bande de base parchantillonnage

Dans le domaine fréquentiel, I'échantillonnage espond donc a une périodisation du
spectre du signal échantillonné (Figure 2) : lecepefréquentiel du signal d’entrée est répété tesis
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A - Echantillonnage

ntf,, nUZ. Cette répétition du spectre du signal peut éle eomme un avantage ou un
inconvénient selon les applications.

2 Théoreme de Shannon

« Toute fonction du temps est complétement défpsie ses échantillons si la fréquence
d’échantillonnage est supérieure au double deétpugnce maximale du spectre du signal. »

Ce théoreme, dit de Shannon, établit une relatitreda fréquence d’échantillonnage et la
fréquence maximale du signal : en respectant l@reride Nyquist, c'est-a-dire si la fréquence
d’échantillonnage est au moins le double de lauiedge maximale du signal, alors on peut retrouver
le signal a partir de ses échantillons. L'origiree @k théoréme est assez polémique ([1]). Il a été
démontré par Shannon en 1949 ([2]), et on désigneamment par « critere de Nyquist » la condition
de ce théoréme (que la fréquence d’échantillonsadeau moins du double de la fréquence maximale
du signal) en rapport a ses travaux publiés en.1927

Lors de la conception d'un systeme d’échantillomagest la réciproque de ce théoréme qui
nous intéresse car on connait la bande-passantenetherche a déterminer la fréquence
d’échantillonnage minimale nécessaire. Le théordem&hannon cependant n’est pas réciproque et il
est possible, dans certains cas, de retrouverglelsa partir de ses échantillons sans respecter le
critere de Nyquist. Nous différencions ainsi lestégnes selon leurs applications.

3 Echantillonnage dans les conditions de Nyquist

Lorsque la condition de Nyquist est respectée,art petrouver le signal d’entrée a partir de
la valeur de ses échantillons. Il n'y a alors agcwondition sur le signal d'entrée autre que la
limitation de sa fréquence maximale a la moitidad&équence d’échantillonnage. En pratique cette
condition est impossible a respecter car, d’und, parsignal physique est échantillonné sur un
intervalle de temps fini et, d’autre part, lesréik utilisés ne sont pas parfaits. Il va donc yirawn
phénoméne de recouvrement spectral (ou repliemespdctre, illustré Figure 3), c'est-a-dire que le
spectre du signal échantillonné va étre perturlis dka bande de fréquence qui nous intéresse par la

répétition de ce spectre ALf,; nlUZ. La reconstitution parfaite du signal d’entrée akirs

impossible. Ceci illustre l'importance du filtre tarepliement: placé avant le systéme
d’échantillonnage il permet d’'atténuer les hautéspiences indésirables pour les rendre négligeables

Densité
spectral

P \% Y ) .

o fréquence

Figure 3 : Recouvrement spectral
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Chapitre 1 : Systémes d’échantillonnage trés ldrygade et haute résolution

4 Sous-échantillonnage

Pour ces systémes la fréquence d’échantillonnaigmfésieure au double de la fréquence
maximale du signal. Il est alors possible de reteode signal a partir de ses échantillons dans deu
cas : soit le signal est périodique, soit le signahe bande-passante limitée.

Signal périodique
analysé

Récupération du mot|f
par
sous-échantillonna

Figure 4 : Sous échantillonnage d’un signal répétit

Lorsque le signal est périodique, on préléve uit petmbre d’'échantillons (le plus simple
étant souvent de n’en prendre qu’'un) a chaque it@pedu signal en faisant varier le retard de
I'échantillonneur par rapport au déclenchementyf@gd). Apres un nombre suffisant de cycles, on
connait le motif caractéristique du signal et ontg@nsi retrouver la forme temporelle du signa. C
principe est couramment utilisé pour la mesureigigasix trés large bande issus de systémes que I'on
peut déclencher plusieurs fois ([3], [4]).

Densité]
spectrale
0 f)2 f 32 2%,  5i/2 3., fréquence
Spectre du signal analysé
Densité]
spectrale
0 fJ2 o 3./2 2.1, 5./2 3.f, fréquence

Spectre du signal échantillonné

Figure 5 : Transposition en bande de base par échtifonnage
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Lorsque le signal a une bande-passante limitéecette bande-passante ne contient aucune
fréquence de la forma If, /2, n[0Z, alors I'échantillonneur se comporte comme un ékénue

conversion basse fréquence (Figure 5) : le prindipaepliement de spectre permet de ramener le
signal haute fréquence a un signal basse fréquguiceespecte alors les conditions de Nyquist. Ce
principe est actuellement envisagé pour des apiglitade conversion directe, sans passer par un
systéme de conversion basse fréquence car il pati@gter un étage de conversion fréquentielle

(voir applications paragraplfe- 11l - 4.3).

D’autres applications du sous-échantillonnage tédtpéoposées. Combinant signal répétitif
et conversion basse fréquence, un instrument darmest en cours de développement pour permettre
la mesure des composantes harmoniques générédsspamplificateurs de puissance dans la gamme
de fréquence de la téléphonie mobile.

5 Sur-échantillonnage

La technique du sur-échantillonnage a été dévetomuér faire face aux limitations des
systémes de quantification. Le sur-échantillonnatjien signal n’apporte pas d’information
supplémentaire par rapport a un échantillonnages tks conditions de Nyquist mais il permet, par
traitement du signal, de filtrer la partie hautéginence du bruit de quantification. En utilisans de
codeurs de méme précision cadencés plus rapidearepgut obtenir des résolutions meilleures qu’en
utilisant un systeme de conversion dans les camditiie Nyquist.

Les convertisseurs-A reprennent cette technique a laquelle on ajou¢eboanicle de contre-
réaction qui permet de sortir le bruit de quardificn de la bande-passante utile ([5], [6]). On lzorg
ainsi la résolution du convertisseur a deux niveagkune part la contre-réaction lors de la
numérisation permet de repousser le bruit de dfizatton vers les fréquences non-utiles de la bande
et d’autre part le sur-échantillonnage permet kieefinumériquement ces bandes de fréquence et donc
de supprimer le bruit de quantification.

Ces convertisseurs trouvent de nombreuses applisatians le cadre de la conversion de
signaux basse ou moyenne fréquence qui nécessitergrande résolution. Pour les signaux audio par
exemple, le marché est presque entierement dorainéeptype de convertisseurs. lls sont aussi ltobje
de recherches ([7]) pour des applications raditcleties en téléphonie mobile pour lesquelles on
convertit directement les signaux issus des anteaitaide de codeurs 1 bit sur-echantillonnés.

Il - Performances des systémes d’échantillonnage

1 Notion de nombre de bits effectifs

1.1 Définition

Pour comparer les systéemes de conversion analogigmérigue un parameétre est
universellement utilisé : le nombre de bits effisctaussi appelé nombre de bits réels ou nombre
effectif de bits et représenté par 'acronyme EN@B anglais Effective Number Of Bits). Il permet &
la fois de comparer les systemes entre eux mass didentifier 'erreur apportée par chaque étage.
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Il est défini par la formule suivante [8] :

— PSignal
ENOB=log,| .| —2 = _ (4)
PErreur D‘S

Formule mieux connue sous la forme :

P.
[S—g'j = 602[ENOB+ 176 (5)
P dB

Erreur

Avec Py et B, - puissance du signal utile et puissance de I'erredu signal

Cette formulation du nombre de bits effectifs @splus couramment utilisée mais d’autres
formulations permettent de prendre en compte difftas limitations. La définition que nous avons
retenue implique par exemple que le signal d’entitédise entierement I'échelle de quantification ce
qui est assez génant pour tester linfluence deslinéarités (la saturation intervenant sur la
quantification et non sur les éléments précédeantsnqcherche a caractériser). Certains modifient
donc la formule pour y intégrer 'amplitude du sgu’entrée. Aprés plusieurs mesures a différents
niveaux de puissance d’entrée, ils sont alors esursede distinguer I'influence du bruit de celles de
non-linéarités. Cette solution a été retenue pamgke par le CEA DAM pour la caractérisation
d’'oscilloscopes commerciaux. Cependant, dans iasgil ne s’agit pas de caractériser un systéme de
conversion complet mais le plus souvent des él&nauiés, par exemple un échantillonneur-
bloqueur ; nous ne sommes donc pas perturbés paudatification et il est plus intéressant de
conserver la formulation la plus simple et la gésérale.

1.2 Calcul du rapport puissance du signal sur puissancee I'erreur d’'un
échantillonneur idéal

Le nombre de bits effectifs correspond intuitivetn@n nombre de bits qu’aurait un
convertisseur idéal conduisant au méme rapporsaoce du signal sur puissance de I'erreur. Bien
que cette relation contienne une petite erreur pesirfaibles résolutions (décrite en annexe), elle
constitue la base de calcul a I'origine de la fdar(d) qui définit le nombre de bits effectifs. Cacul
est décrit ci-dessous en insistant sur les deuxthgges qui ont permis d’aboutir a la formulation
analytique du résultat. Comme il s’agit d’établir napport de puissances signal a bruit le calctdise
en trois étapes : nous évaluons dans un premigrstéenpuissance du signal, puis celle de I'erreur
pour enfin faire le rapport des deux.

On constate tout d’abord que le rapport de puigsast équivalent au rapport des tensions
efficaces au carré, c'est-a-dire a la moyenne d@ das tensions :

I:)Signal — M (U ;ignal)
P, MUZ.)

Erreur Erreur

(6)

: tension de l'erreur

Avec U signal- te€Nsion du signal,U ¢ o, :

Ce sont ces tensions efficaces que I'on se propesiéfinir.
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» Expression de la tension efficace du signal

Pour pouvoir exprimer la puissance du signal, iisméaut connaitre sa forme. Ceci nous
conduit a une premiere hypothese :

Hypothése 1: le signal analysé est sinusoidal.

Le calcul du nombre de bits effectifs est doncténgiu cas sinusoidal. Un certain nombre de
limitations de I'échantillonneur-bloqueur ne serdainc pas prises en compte par ce parametre, en

particulier les variations fréquentielles du temgs groupe et les variations fréquentielles de
'amplitude.

Le signal étant sinusoidal, sa tension efficacel@shée par la relation :

2
1
|\/luzina = _mjmax (7)
b L m..)
Avec U : tension maximale du signal sinusoidal

L'erreur sera moins importante si le signal utilisate la dynamique du convertisseur. On a
donc:

1

U, == 2" [LSB (8)

Ce qui nous conduit au résultat suivant :

Signal

M(U2 ):%EzZEN LS’ 9)

» Expression de la tension efficace de I'erreur

L'objectif est d’exprimer la tension efficace derfeur de quantification effectuée lors de la
conversion parfaite d’un signal sinusoidal.

Nous choisissons ici une quantification linéairatoge, c'est-a-dire que la valeur analogique
de I'échantillon est représentée par la valeur migué la plus proche (Figure 6). C'est I'équivalent
d’'un arrondissement décimal classique.
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0.5 ; .
— signal analogique
VA &_ —— signal numérique
0.25 X erreur
\§ 0
S -0.25
g & ’7A
><
)
2 0.5 0.2 0.4 0.6 08 1
0.1
obA-4.4] | NI | A/
Vo | | NN | Vol
-0.1
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

Echelle de temps normalisée

Figure 6 : quantification linéaire centrée d’'un signal sinusoidal par un convertisseur 3 bits

Considérons dans un premier temps que toutes lesrgasont équiprobables. Les valeurs du
signal d’entrée comprises dans I’intervaﬁ’rel/Z[lLSB; +1/2Eﬂ_8d autour de la valeur numérique

la plus proche vont donc avoir la méme représamatiumeérique. Ceci nous permet d’exprimer
facilement I'erreur moyenne :

1 +LSB/2 2
2 —
M (U Erreur ) - L_SE EJ.—LSB/Z X [tix (10)
Ce qui nous conduit au résultat :
M (U érreur ) = % (11)

Comme nous l'avons vu, le signal analysé n’est géatoire mais sinusoidal. Dans la
définition du nombre de bits effectifs nous effeets donc une deuxiéme hypotheése :

Hypothese 2: L’erreur de quantification est uniformément disiée.

Cette hypothese présente des limitations majewntlds conségquences seront décrites en
annexe (annexe | ) :
- Le signal d’entrée étant sinusoidal, la distributite I'erreur de quantification n’est
pas uniforme ;
- Les mesures étant réalisées sur un nombre de pioiistsla distribution de I'erreur
de quantification n’est pas linéaire mais discrete.

Pour finir le calcul, en remplacari¥l (U2 ) et M(U2 ) dans (6) par les valeurs

Erreur Signal

obtenues en (9) et (11), nous retrouvons bienfiaitién du nombre de bits effectifs (4). C’est-ael
gu’en admettant les deux hypotheses de calcul geétés le nombre de bits effectifs correspond au
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nombre de bits d’'un convertisseur parfait. La pegmihypothése ne nous contraint qu'a une
restriction du champ d'application de la formuleisnta deuxiéme hypothése est a l'origine du
décalage entre nombre de bits et nombre de béstéff d’'un convertisseur parfait.

En conclusion, le nombre de bits effectifs est amamétre qui permet de caractériser la
quantité d’information conservée par un signal sm@’il a été échantillonné et/ou quantifié. Sa
valeur dépend de la fréquence du signal d’entrgeothése 1) et un certain nombre de limitations qui
peuvent conduire a une déformation importante dynasj notamment dans le cas de signaux
impulsionnels, ne sont pas prises en compte. Enféme si la valeur n'est pas tout a fait exacte
(hypothése 2), le nombre de bits effectifs corragpa la résolution d'un convertisseur parfait ne
présentant qu’une erreur de quantification.

2 Limitations des systémes d’échantillonnage

Trois limitations sont associées a la résolutios siestémes d’échantillonnage : le bruit, le
jitter et les non-linéarités. L'influence de cesisgrparamétres sur le nombre de bits effectifsléstite
de facon individuelle puis collective.

2.1 Influence du bruit

Le niveau de bruit des systemes est défini paapgart signal & bruit (SNR, en anglais
Signal to Noise Ratio). Ce parametre associe laspuaice utile du signal & la puissance de l'erreur ¢
qui nous permet d'utiliser directement la définitidu nombre de bits effectifs (4) :

ENO%ruit = Iogz(ﬁ%j (12)

Ce qui est équivalent a la formule :
SNR; = 602[ENOB, ,, + 176 (13)

2.2 Influence des non-linéarités

Pour les non-linéarités le parameétre qui reliedea utile a I'erreur est le taux de distorsion
harmonique (THD, en anglais Total Harmonic Distmji Le taux de distorsion harmonique est
souvent exprimé en décibel et il représente alarssdmme des puissances des composantes
harmoniques par rapport a la puissance de la canmdondamentale du signal ([8]). Ici encore
I'utilisation de la formule (4) qui définit le nomd de bits effectifs est immédiate :

ENOB, 4 = Iog{,/T—sDj (14)

THD,; = 602CENOB ;s + 176 (15)

Ou encore :
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2.3 lJitter
« Définition

Chaque déclenchement du systeme d’échantillonretganeaché d’une erreur temporelle qui
dégrade ses performances. Cette erreur peut &oengésée en deux parties : une partie statique dont
on étudiera l'influence sur les performances desesyes entrelacés et une partie dynamique appelée
jitter. Le jitter est caractérisé par une valeuryerne nulle (pas d'erreur statique) et obéit a une
distribution aléatoire dont la forme dépend duéys. Dans le calcul de I'influence du jitter dééail
ci-dessous le paramétre utile est I'écart type adéohction de répartition, parametre qui est donc
retenu pour caractériser les systemes — par la snititilisera le terme jitter pour désigner |'étgpe
de la fonction de répartition du jitter. Pour plde simplicité on considére généralement que la
fonction de répatrtition est gaussienne.

* Influence du jitter

Cette fois il n'existe pas de parametre relianéctement le signal utile et I'erreur. Il nous
faut donc évaluer la tension efficace du signaéwerassocié a un jitter donné. Comme les résultats
publiés dans la littérature sont assez diversess fastifions la formule retenue en détaillant les
différentes étapes de la démonstration ([9], [], [12]).

Par définition I'erreur est la différence entresignal avec et sans perturbations. Dans notre
cas, la perturbation intervient sur I'instant d’@otillonnage :
U rewr (M) = X(nT, +4,(m) - x(n(T,) nOZ (16)

Avec A, (n) : erreur temporelle du déclenchement a l'instant n

Le signal d'entréex(t) étant sinusoidal, on peut écrire (on vérifie famiént que la phase
n’a pas d’influence) :
U grewr (N) = AGIN2 70K, AN T, + 4, () - ABIN2 G0 g Th T,

signal e

) noOZ @17)

fsignal: fréquence du signal etA : amplitude du signal

Comme A, (n) est trés petit devant la période du signal, on péliser le développement

limité & I'ordre 1 de la fonction sinus & chaqustamtn [T, ce qui nous donne :

U (N) = AROTCE, [, (0) 02 7 (K, (hT,) nOZ (18)

signal signal

A étant une variable aléatoire d’écart typg &t en considérant que les échantillons sont
uniformément répartis :

—_ A2 |:ﬁZDTDfsignal |:‘DRMS)Z

M (U érreur) - (19)
2
Nous pouvons ainsi exprimer le rapport de puissance
M (U éignal) _ 1

B 20
MUZ ) 27T gy Ds) (20)
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Pour aboutir en utilisant la définition du nombeelits effectifs (4) au résultat :

1
2 |3T|:{/E |:Ifsignal |:URMS

: fréquence du signal d’entrée etJ s : écart type du jitter

ENOBJitter = lng[ (21)

Avec pour rappel fg, .

2.4 Cumul des limitations

Connaissant l'influence de chaque limitation, npesivons en déduire le nombre de bits
effectifs du systeme. Pour cela on détermine lsgaumce de l'erreur totale en additionnant les
puissances des erreurs des différentes contritsuti@eci nous conduit & une formulation assez
complexe en termes de nombres de bits effectifs :

1
1 1 1

+ +
(2 ENOBy )2 (2 ENOBpeari )2 (2 ENOBye )2
La Figure 7 a été construite pour que l'influeneectiaque limitation prise indépendamment

des autres conduise a une résolution de 10 bistdff a 8 GHz. Le rapport signal-a-bruit est ddec
62 dB, le taux de distorsion harmonique est aus§2dB a 8 GHz et le jitter de 16 fs.

ENOBfotaI = Ing

(22)

15 ~
\\
N
N
N
\\
12,5 U Objectif -
\ 10 bits eflectifs a 8 GHz
N
g — \\\
e
|.|J .—.“hqh~§\\
7.57 — jitter \
— non-linéarités
— bruit
— total
5 T T T —T—TTTT
10° 10° 10" 10"

Fréquence du signal d’entrée, Hz

Figure 7 : Limitations des systémes d'échantillonrge

Nous constatons bien que le nombre de bits eféettifal est plus faible et pour une
fréquence d'entrée de 8 GHz, la résolution estsatte 9,2 bits effectifs. On remarque aussi que
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linfluence du bruit ne dépend pas de la fréquatheesignal d’entrée contrairement a l'influence du
jitter qui réduit la résolution quand la fréquemntktesignal d’entrée augmente. De maniére généese, |
systémes d’échantillonnage sont limités en bassgiénce par le bruit et en haute fréquence par le
jitter. La forme de linfluence des non-linéaritésété choisie de maniére arbitraire, d’aprés des
résultats de simulation. Comme nous le montrertussipin, elle dépend du systéme étudié.

lIl - L’échantillonneur-bloqueur

1 La fonction échantillonnage-blocage

Dans les systemes réels, la quantification de éétihon n’est pas immédiate et nécessite un
délai pendant lequel la valeur de I'échantillontdie stable sur I'entrée du systeme. On assarie d
a I'échantillonneur une deuxiéme fonction dont &erest de maintenir sur sa sortie la valeur de
I’échantillon. Ceci constitue un échantillonneuodpleur qui est physiquement réalisé en associant un
étage de commutation & une capacité de maintiem &i’'ils n’interviennent pas sur le principe de
fonctionnement, il faut aussi mentionner les dempl#icateurs tampons de I'entrée et de la sordie ¢
ils vont jouer un réle important sur les performesc

Entrée ; Sortie
> R >

Déclenchement : 3
Mode passan{ Mode bloqué

Fermé X Ouvert

Figure 8: Principe de I'échantillonneur-bloqueur

Le fonctionnement d’'un échantillonneur-bloqueuraidést représenté Figure 8 : dans un
premier temps l'interrupteur est fermé (mode pajdseinla capacité de maintien suit la valeur du
signal d’entrée ; l'interrupteur est ensuite ouyerbde bloqué) ce qui isole la capacité de mairdien
signal d’entrée et permet de conserver la val@akse lors de 'ouverture de l'interrupteur. Cesxde
opérations sont ensuite répétées et a chaque ore/ele I'interrupteur on obtient un échantillon du
signal d’entrée. On constate alors a la sortieedl@lément qu’on observe la moitié du temps laurale
de I'échantillon et I'autre moitié du temps le sajd’entrée. Afin d’optimiser la vitesse de convens
du systeme on a souvent recours a une architectafee-esclave (Figure 9), c'est-a-dire que deux
échantillonneurs-bloqueurs sont cascadés et déderen opposition de phase. Suite a la capture de
I'échantillon le premier étage est en mode blodué deuxiéme est en mode suiveur. La sortie de ce
deuxieme étage vient alors se fixer sur la valeufé&thantillon. Lorsque le premier étage repasse e
mode suiveur, le deuxiéme étage est en mode bletjwénserve encore a sa sortie la valeur de
I'échantillon. Cette solution permet de conservécHantillon sur la sortie pendant toute la durée
d’'une période d’échantillonnage et d’isoler comghéént le signal de sortie du signal d’entrée.
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Figure 9: Architecture maitre-esclave

2 Le composant

Le fonctionnement théorique de I'échantillonnewepleur impose des tensions discontinues
aux bornes des capacités et un fonctionnementuemterien du commutateur. Ceci n'est bien sir pas
possible physiquement et le composant réel va dordimité dans ses performances. Les principaux
parameétres a prendre en compte sont représentée Hig et sont ensuite détaillés [13], [11].

Temps d’établissement Temps d’acquisition
Pente de décr oi

.§ & rO'S%mC_G__ jDeéfaut
k= 0.5 [ diisolation
g ' Décalage de la tension
o échantillonnée
= 0.25 ]
2 / \ } ................................................ \ / \
URY RYAR
< H
5] H
< :
— -0.25 i
VY RV
£ 05 :
2 —— échantillonneur-bloqueur réel
e échantillonneur-bloqueur parfait

ouverture fermeture temps
Etat : passant | bloqué passant

Figure 10 : Limitations de I'échantillonneur-bloqueur réel
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» Temps d’acquisition (acquisition time)

Lors de la fermeture de l'interrupteur, la valeartdnsion aux bornes de la capacité peut étre
tres différente de celle du signal d'entrée. Orecaors un appel de courant limité par les étages
d’'amplification qui précedent. Le temps d’acquisitiest le temps nécessaire pour que la capacité de
maintien de I'E/B suive le signal d’entrée. Celarespond aussi au temps de réponse du systeme a
une commande en échelon.

» Décalage de la tension échantillonnée (pedestal ery

Lors du passage du mode passant au mode bloquélgteents (transistors ou diodes) qui
réalisent la commutation subissent un changemeideale polarisation. Certaines capacités parasites
se trouvent alors isolées des sources d’alimemntatoévacuent leurs charges dans la capacité de
maintien. Ce phénomene, connu sous le nom d’iojeatie charges, crée un décalage de la valeur
stockée sur la capacité de maintien. Cette limitatst facilement atténuée, par l'utilisation d'une
architecture différentielle par exemple, mais n'@smais compléetement supprimée du fait des
dispersions technologiques.

» Temps d’établissement (settling time)

Le temps d'établissement est la durée s’écoulamte ela commande de blocage de
I'échantillonneur et la stabilisation de la tensdmla capacité de maintien. Pendant le changeteent
polarisation des diodes ou transistors on obsamftottement du signal sur la capacité qui se Btabi
a la fin du phénoméne d’injection de charges.

» Défaut d’isolation en mode bloqué (feedthrough rejetion)

Le commutateur n'assurant pas une isolation patfait mode bloqué une fraction du signal
d’entrée charge la capacité de maintien. Cettauepevient principalement des capacités parasites
qui constituent un pont diviseur de tension avecdpacité de maintien. Comme pour les autres
erreurs dues aux capacités parasites, une sojuianréduire cette erreur est d’augmenter la cépaci
de maintien.

» Pente de décroissance (courant de fuite)

La lecture de la valeur stockée sur la capaciténditien nécessite un faible courant de
polarisation de I'étage de sortie qui s’ajoute aaxirants de fuites qui déchargent petit a petit la
capacité de maintien. En fonction du systéme, xaig€sance de la tension de capacité peut avoir
différentes formes (exponentielle, linéaire...) etoamactérise généralement ce paramétre par la pente
de la décroissance (en anglais, droop rate). Qette est d’'autant plus faible que la capacité de
maintien est élevée et une structure différentigdiemet souvent de compenser cet effet, au moins au
début du mode bloqué.
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3 Caractéristigues fondamentales de I'échantillonneubloqueur

Trois parameétres définissent les performances dalmantillonneur-bloqueur : la fréquence
d’échantillonnage, la bande-passante et la résalufili, souvent, dépend a la fois de la fréquence d
signal d’entrée et de la fréquence d’échantilloen@jautres parametres vont jouer un réle primdrdia
lors de la conception des architectures, commeypample I'excursion maximale du signal d’entrée,
mais ne caractérisent pas spécifiquement les peafuzes des échantillonneurs-bloqueurs.

» Fréquence d’échantillonnage

La fréquence d’échantillonnage maximale est détatmpar la vitesse de commutation des
éléments. Lorsqu’on choisit des transistors rapidetie fréquence peut facilement étre trés éleveée,
jusgu’a quelques dizaines de gigahertz. Cepengant, conserver une résolution correcte, il faut que
la somme du temps d’acquisition et du temps d'&séient soit inférieure a la période
d’échantillonnage. L’échantillonneur-bloqueur étanséré dans un systéme, il est commode de
conserver un rapport cycligue d'un demi et il fayde I'échantillon soit conservé en sortie
suffisamment longtemps pour que sa valeur soitectement lue par I'étage suivant. Tous ces
éléments réduisent de facon drastique la fréquédéohantillonnage maximale, et un compromis est a
établir entre fréquence d’'échantillonnage et réawoiu

Bien gqu’elle ne constitue pas un élément limitatitir nos applications, les échantillonneurs-
blogueurs ont aussi une fréquence d’échantillonmaiggmale en dessous de laquelle les courants de
fuite déchargent la capacité de maintien et coedtiia une valeur erronée de I'échantillon présenté
sur la sortie.

* Bande-passante

La bande passante est principalement limitée pampédance de sortie de I'ensemble
{ amplificateur d’entrée ; interrupteur } et par ¢dapacité de maintien qui forment un filtre RC. Pou
augmenter la bande passante, il faut alors dimioette impédance de sortie et diminuer la capacité
de maintien, ce qui entraine une augmentation tiéngmenes liés aux capacités parasites et aux
courants de fuites et donc une diminution de laludi®n. Il y a la encore un compromis a trouver
entre résolution et bande-passante. D’autres lilmita de la bande passante interviennent au niveau
de I'étage tampon d’entrée mais sont nettement srioiportantes.

* Résolution

La résolution de I'échantillonneur-bloqueur estitéa par tous les phénoménes qui ont été
décrits précédemment pour les systémes d’échamtdlge et pour les non-idéalités du composant :
jitter, non-linéarité, bruit, courants de fuitesolation en mode bloqué, injection de charges,
commutations des diodes ou transistors... Le nomerkitd effectifs permet alors de caractériser ce
parametre et dépend de la fréquence du signal rdentde sa puissance, de la fréquence
d’échantillonnage et de la qualité du signal ddat@hement.
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4 Etat de I'art et applications

4.1 Composants commerciaux

Le Tableau 1 propose une comparaison des meilléaisantillonneurs-bloqueurs
actuellement sur le marché. Nous pouvons congtaied’abord que des fréquences de quelques giga-
échantillons par seconde sont annoncées mais guealactéristiques sont données en général a
1 GEch/s. De méme les bandes-passantes des congpdsdedyne et Inphi, annoncées en petits
signaux au-dela de 15 GHz sont largement réduites ges excursions d’entrée plus élevées. Enfin,
le dernier point relevé est I'évolution du tauxdistorsion harmonique : sa décroissance en fonction
de la fréquence d’entrée est trés rapide et iigeagrande disparité en fonction du composant.

Hittite - Teledyne - Teledyne - .
Référence HMC660LC4B RTHO50 RTHO60 Inphi illf]‘z”H
[14] [15] [16]
Fréquence
d’échantillonnage 3 GEch/s 1 GEch/s 4 GEch/s 2 GEch/s
maximale
15 GHz (petits 18 GHz (petits
Bande passante 4,5GHz (1) signaux) 16 GHz (0,25 \4p) signaux)
7 GHz (0,5 Vjp) 12 GHz (1 V,p)
Excursion 1v 15V 15V 1v
Bruit 8,9 nVAHz 10 nVAHz - 22,3 nVNHz
Jitter 84 fs 100 fs 100 fs 50 fs
THD & 1 GHz,

0,5 Vi, 1 GEchls 66 dB 53 dB - 55 dB
THD & 4 GHz, . .
0,5 Vo, 1 GEchls 58 dB 36 dB - 43 dB (interpolé)

THD a 10 GHz,
0,5 Vi, 1 GEch/s i 25d8B ) 30d8
Technologie SiGe BiCMOS GaAs HBT GaAs HBT InP HBT

Tableau 1 : Comparaison des échantillonneurs-bloques commerciaux hautes performances

Les stratégies des constructeurs sont donc asHéredies : Teledyne et Inphi visent les
hautes fréquences, méme au prix d’'une diminution geErformances alors que Hittite favorise la
résolution et limite donc la bande-passante.
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4.2 Resultats publiés

Le nombre important de publications présentant éesantillonneurs-bloqueur nous a
conduit a nous limiter aux composants ayant ungufgce d’échantillonnage et une bande-passante
supérieures a 1 GHz. On observe une grande dietaits le choix des paramétres mesurés et dans
les conditions de mesures (en puissance et fréqulinsignal d’entrée). Les performances en termes
de linéarité sont présentées dans le Tableau prémisant pour chaque composant la fréquence a
laquelle la mesure a été effectuée. On constaenédre une augmentation importante des non-
linéarités lorsque la fréquence d’entrée augmente.

Fréquence C .
Réf. | d’échantillonnage| Bande-passante Llnear|te,(1.'|.—|,D sauf Technologlfe '
. spécifié) particularité
maximale
[18] 2 GEch/s 2 GHz 50,7dB @ 0,5 GHz Si Bipolaire
HEMT
[19] 6 GEch/s 2,5 GHz 48 dB @ 2,5 GHz non différentiel
[20] 10 GEch/s 2,5 GHz 41 dB @ 1 GHz SiGe BICMOS 0,25um
[21] 5 GEch/s 3 GHz 45dB @ 2,5 GHz HEMT
[22] 2 GEchls 3,5 GHz SFDR : 40 dB AsGa HBT
non différentiel
[23] 12 GEch/s 5,5 GHz 49,5dB @ 3 GHz SiGe BICMOS 0,25um
[24] 1 GEch/s 6 GHz 42,2dB @ 5 GHz AsGa HBT
[25] 18 GEch/s 7 GHz 32,3dB @ 2 GHz | SiGe BiCMOS 0,18um
[26] 4 GEch/s 10 GHz SFDR : 30 dB @ 10 GHz S'G€ BICMOS 0,5um
non différentiel
[27] 2,5 GEch/s 12,6 GHz SFDR : 50 dB InP SHBT
31,3dB @ 6 GHz
[28] 12 GEch/s 14 GHz 233 dB @ 12 GHz InP DHBT
[29] 10 GEch/s 16 GHz Simulé 30 dB @ 10 GHz InP DHBT
[30] 40 GEch/s 43 GHz 27dB @ 19 GHz SiGe BiCMOS 0,18um

Tableau 2 : Etat de 'art des échantillonneurs-blogeurs publiés ayant une fréquence

d’échantillonnage et une bande-passante supérieurasl GHz

4.3 Applications

L'échantillonneur-bloqueur est utilisé pour échibmtner des signaux analogiques,
généralement en vue de les quantifier et d’effectuetraitement numérique de l'information. Les
applications envisageables sont donc multiplesoes me présenterons que les plus courantes, celles
qui présentent actuellement un enjeu de recherche.
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» Téléecommunications par fibres optiques

Les fibres optiques sont utilisées pour transmetée données numériques sur de longues
distances et permettent d'atteindre des débits lde en plus élevés. Pour des taux de transfert
supérieurs a 10 Gbits/s, il est nécessaire de amepdes effets perturbateurs de la propagatios dan
la fibre, et parmi les techniques envisageablesteection numérique présente le plus d’avantages.
est cependant nécessaire de convertir le signkdgigae issu de la photodiode en signal numérique e
pour cela de disposer, entre-autres, d'échantiarsibloqueurs présentant des fréquences
d’échantillonnages et des bandes-passantes au méjgases au débit de données. Ces
échantillonneurs-bloqueurs sont aussi caractépaésles résolutions plutot faibles (la prioriténéta
donnée a la fréquence d’échantillonnage) et s@uc#ss en entrée a un amplificateur de gain élevé.
C’est donc logiquement I'application visée par tiegs composants les plus rapides du Tableau 2 :
[28], [29] et [30].

Photo- : Egalise_ur :

détecteur I adap;c‘aufs :
_>_GD_ ! Données
3 _D_I_\—':—< ADC : 5

$ 1 A?f__ 7 3 7 J 1

v+ |

I

I I

I I

I Récupératior

o _____ d’horloge_ |

Figure 11 : Principe de I'égalisation numérique d'o signal optique

« Radio logicielle

L'évolution des systemes numériques permet aujbuidine révolution dans la conception
des systemes de télécommunications sans fil elitsétes : la radio logicielle. Dans le principi,
s’agit de créer numériquement les signaux en frécpe intermédiaires pour n’avoir qu’'une seule
transposition de fréquence a effectuer. Cette iquknpermet une trés grande reconfigurabilité du
systéme qui peut ainsi servir a moduler ou démodaleajorité des standards dans plusieurs bandes
de fréquences.

L R A =—<Aanc

WT

Figure 12 : Principe de la radio-logicielle

Ce principe est utilisé en émission et en récepiinil nécessite une conversion analogique-
numeérique et donc un premier étage d’échantilloan&gechantillonneur-bloqueur utilisé présente
alors une bande-passante et une fréquence d'ébtbvamiige assez élevées, souvent autour de
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quelques gigahertz. Les performances en bruihéatité étant cruciales, la résolution nécessan s
assez élevée. Par rapport aux références releadsslel Tableau 2, beaucoup ont été développées
pour cette application, notamment [20], [23], [25]26].

» Transposition basse fréquence par échantillonnage

Les larges bandes-passantes des échantillonneduglsacpermettent d’envisager la
conversion directe des signaux issus de I'antetigehantillonneur-bloqueur est utilisé a la foisup
échantillonner le signal et pour le convertir esdeafréquence (voir sous-échantillonnage, paragraph
A - |- 4) [14]. Cette technique est utilisée paliverses applications, notamment pour les systemes
radar et guerre-électronique car elle permet delsier I'architecture du récepteur (Figure 13):
suppression des mélangeurs, réduction du nombfétrgs et d’oscillateurs. Les échantillonneurs-
blogueurs utilisés doivent présenter une trés g@rarfminde-passante pour une fréquence
d’échantillonnage plus faible, de I'ordre de 1 oGRch/s, compatible avec des convertisseurs haute
résolution. La linéarité joue un rdle prépondéreent les applications nécessitent de différencier de
signaux de fréquences proches. Cette applicatiant éssez récente, une seule publication du
Tableau 2 s’y référe : [27].

Cette technique est actuellement a I'étude danades d’un projet REI (projet de Recherche
Exploratoire et Innovation, « Echantillonneur-blequ large-bande »,°06.34.048) financé par la
DGA pour des applications guerre-électronique stamble Thales, IlI-V Lab, le XLIM et 'IEMN.

L A —>[>—>\_I-: ADC

VT

Figure 13 : Principe de la conversion directe

* Instrumentation

L’échantillonneur-bloqueur est bien évidemment amposant tres utile dans le domaine de
I'instrumentation. Il est en effet utilisé pour tes les mesures temporelles, c’est-a-dire prineipaht
dans les oscilloscopes, qu'ils soient a temps aaeh sous-échantillonnage. Les techniques de sous-
échantillonnage ont déja été décrites dans le pgwhgA - | - 4 et les techniques d’échantillonnage
temps réel retenues par les concepteurs d'osalbesc seront discutées dans la paitie Il - .
Généralement les échantillonneurs-bloqueurs Wilsint intégrés directement au systéme et leurs
caractéristiques sont souvent confidentielles. Darfableau 2, seul le premier composant [18] a été
concgu pour l'instrumentation.
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IV - Convertisseurs analogigues-numériques

Apres avoir étudié I'échantillonnage du signal, $iimtéresse plus particuliérement dans
cette partie a la quantification des échantilldDstte étape fait en effet partie intégrante duésyst
global et va influencer les performances visées péchantillonnage.

Pour notre application il est nécessaire de dispdsequantifieurs a haute résolution, au
moins 10 bits, et qui présentent une fréquencehdigtilonnage élevée. Il est en effet prioritaie d
disposer d’'un composant atteignant une grande utsol car les performances du systéme
d’échantillonnage sont entierement dépendantes eleparamétre. En revanche la fréquence
d’échantillonnage est une contrainte secondairelbarpeut étre compensée par le nombre de voies
d’échantillonnage. Mais I'augmentation du nhombrevdies d’échantillonnage implique généralement
une augmentation de la complexité du systéme et dae réduction de sa résolution. On cherche
donc un convertisseur qui présente une fréquerdhdhtillonnage élevée.

Il est bien sOr envisageable de développer un ceamtodédié mais la réalisation d'un
codeur a résolution élevée nécessite une trés grstadilité de la technologie de fabrication etadon
généralement une technologie industrielle. La cptiae d’'un tel composant demande aussi une
grande rigueur et la validation d’un certain nomidtapes intermédiaires, sans enjeux de recherche
majeurs, et qui ne se justifient souvent que dansadire commercial. Comparées aux convertisseurs
commerciaux, les publications académiques concerdenc souvent des codeurs de moindre
résolution mais trés rapides (par exemple [31]])[2® de fréquence d’échantillonnage plus faible
mais utilisant des architectures originales (pamneple [32], [33], [34]). Il a alors été choisi daes
cadre du projet et de la thése de ne pas dévelaigpeodeur propre mais d'utiliser ceux disponibles
commercialement.

1 Performances actuelles

Les convertisseurs analogiques-numériques comnuercisont prévus pour réaliser
entierement la conversion d'un signal analogiquaignal numérique. lls integrent donc a la fois un
échantillonneur-bloqueur et un quantifieur. Pour@application nous n’avons besoin que de lagarti
guantification du composant. Dans ces conditiogéshlantillonneur-bloqueur intégré devient une
source de limitations du systeme car ses perforezasont en effet moins bonnes que celles des
éléments développés dans le cadre du projet. @asi conduit & une réduction de la dynamique, et
surtout & un probleme de compatibilité avec leerdst systéme, du fait de la faible bande-passante d
convertisseur comparée a sa fréquence d’échamidipm: comme nous présentons a l'entrée du
composant un signal déja échantillonné, la bandegrae du signal est proche de celle d’'un signal

carré et présente donc des composantes harmoniggesa des fréquences élevées.
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Figure 14 : Etat de I'art de convertisseurs analogjue-numériques commerciaux, résolution en

fonction de la frequence d’échantillonnage maximalé35]-[36]

Comme pour I'échantillonneur-bloqueur, nous utiisde nombre de bits effectifs pour
caractériser les performances du convertisseurer@imt les données constructeur disponibles sont
établies pour des signaux d’entrée sinusoidauxrésalution réelle du convertisseur dans notre
application sera donc certainement plus élevée meipeut pas excéder le nombre de bits du
convertisseur. La Figure 14 présente différenteeamgl commerciaux, chacun étant représenté par un
segment vertical d’abscisse la fréquence d’échamtiange du composant, ayant pour minimum le
nombre de bits effectifs du composant et pour marinson nombre de bits. Cette figure présente
plusieurs paliers résolution / fréquence d'échlamtilage. Pour assurer au moins 10 bits effectfs, |
résolution du convertisseur doit étre supérieut2 bits, ce qui limite la fréquence d’échantillogaa
500 MEch/s au mieux (cf. Figure 14). Pour atteirate fréquences d’échantillonnage plus élevées, de
I'ordre de 2 GEch/s, il faut relacher la contraiatetermes de résolution et utiliser plutét desecosl
sur 8 & 10 bits.

2 Influence de I'état de I'art actuel des convertisag's sur le projet

2.1 Fréequence d’échantillonnage

La Figure 14 illustre une limitation importante powtre sujet de thése : notre objectif est
d’'atteindre 10 bits effectifs en temps continu,qeé nécessite d'utiliser des codeurs 12 bits dant |
fréquence d'échantillonnage est au mieux de 500HEC Pour atteindre une fréquence
d’échantillonnage du systeme de 40 GEch/s (cahies d@harges) il faut donc associer
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80 convertisseurs, ce qui n'est pas raisonnableggnayour la puissance consommée que pour
I'encombrement et les acces. Le temps continu rdest pas envisageable actuellement avec des
résolutions aussi élevées et on utilisera plutétameurs moins précis et plus rapides. Il esttarno
quand méme quau début de la thése le meilleur extingeur 12 bits avait une fréquence
d’échantillonnage de 210 MEch/s. En moins de tamis et pour la méme résolution, les fréquences
d’échantillonnage ont été multipliées par plus dfacteur deux, ce qui nous laisse espérer atteindre
prochainement des fréquences d’échantillonnagerieupés au milliard d’échantillons par seconde.
Le Tableau 3 reprend les performances de différemtsertisseurs envisageables dans le cadre de
notre projet.

Constructeur, référence '\é%r%?t;e d'écirsr?tlijl(leonncr?age nggsr?te ENOB
MaXimy[g"7/]*X1215 12 250 MEch/s 07GHz | 10,7 @ 100 Mhz
Analog DeE’;‘;’S’ AD12401 12 400 MEch/s | 0,48 GHz| 9,7 @ 175MHz
Texas Instru[n;g]nts, ADS5463 12 500 MEch/s 2 GHz 10,45 @ 230 MHz
E2V Atme['é{;]TE“‘ASOOl 12 500 MEch/s 15GHz | 10 @ 250 Mhz
E2v Atme['AaTE“"Asoos 10 2,2 GEch/s 33GHz| 7.6@1,1GHz
'V'aXimiﬂ]AXlOS 8 1,5 GEch/s 22GHz| 7,5@ 750 MHz
Natizrgg ggsfgiggrfgg]cto“ 8 3 GEchls 3 GHz 7,1 @ 500 MHz

Tableau 3: Principales caractéristiqgues des convasseurs analogiques-numériques

commerciaux

2.2 Bande-passante

Un autre paramétre important des convertisseurfoginae-numérique est leur bande-
passante (voir Tableau 3). La sortie de I'échamtileur-bloqueur est un train d’échantillons, signal
qgui contient des composantes harmoniques a haétudnce. Il faut que la bande-passante du
convertisseur soit suffisante pour que la valeuréatdantillon prélevé soit lue correctement.

Pour caractériser la bande-passante du convertidaduéquence de coupure a - 3 dB n’est
pas le parametre le plus représentatif et on deutdiser le temps d’établissement, temps au-dela
duquel I'erreur sur la valeur de I'échantillon eégligeable.

Comme les références ne mentionnent pas le tengtabtissement, nous cherchons a
exprimer la bande-passante nécessaire en termé®qleence de coupure a - 3 dB. Pour évaluer
approximativement cette relation, nous considélemsimplifications suivantes : le signal de sadte
I'échantillonneur-bloqueur présente des transitipagaites (équivalent & une bande-passante ihfinie
et le convertisseur analogique-numérique est étprivaa un filtre du premier ordre. Nous nous
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placons dans le pire des cas, quand la différemcéedsion entre deux échantillons est égale a
'amplitude maximale (normalisée a 1). La forme digsiaux modélisés est représentée Figure 15.

1

3 —

0.8 7

©

E /
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=3 / — Signal de sortie de I'E/B

< 0.2 / — Signal capturé par le systeme de lecture
0

-1 0 1 2 3 4 5 6 7
Temps référencé par rapport a

Figure 15 : Signaux modélisés pour le calcul de lzande-passante a - 3 dB

Pour atteindre une résolution de 10 bits effeciiflgut que I'erreur maximale en amplitude
soit inférieure a 4.1H On a donc 'inéquation suivante :

T _
ex;{— —ej <400 (23)
T
AvecT,: période d’'échantillonnage et = —————: paramétre associé a la fréquence de
2rf,,

coupure & — 3 dB f, du systéme de lecture

Qui nous conduit a la relation suivante :
fBP > 1'25Dfe (24)

Cette relation nous indique une contrainte élénmentdu convertisseur analogique-
numérique : il faut que sa bande-passante a - SoitBau moins de 1,25 fois la fréquence de travail.
Notons cependant que ce calcul a été fait sousicest hypothéses assez optimistes. En effet
I'échantillonneur-bloqueur présente une bande-paissde sortie finie. D’autres erreurs pourraient
aussi intervenir, par exemple des désadaptatiangpédances entre I'échantillonneur-bloqueur et le
convertisseur analogique-numérique. Dans le systBnad, il faudra donc que la fréquence de
coupure des convertisseurs soit largement supéréedir25 fois la fréquence de conversion.

En conclusion, le composant idéal pour notre appiia présenterait une résolution de
12 bits et une fréquence d'échantillonnage de 2h&EcUn tel composant n'est pas disponible
actuellement mais pourrait I'étre dans un aveniocpe. Parmi les composants disponibles
actuellement, nous privilégions plutdt I'AT84AS00§40]) qui présente une fréquence
d’échantillonnage de 2,2 GEch/s et qui code suritk)
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B - Architecture des systemes d’échantillonnage

Nous avons vu dans la partie précédente que laecsion analogique-numérique d’un
signal se fait en plusieurs étapes et nécessitegmupement de plusieurs fonctions en un méme
systéme. Pour atteindre une résolution de l'ordeeld bits effectifs, la fréquence de travail de
I’échantillonneur-bloqueur et du convertisseur peatgexcéder quelques gigahertz, rendant nécessaire
la combinaison de plusieurs voies d’échantillonndagéchantillonnage haute résolution de signaux
large-bande passe donc par la conception d'unmegstemplexe que I'on se propose de détailler dans
cette partie. Dans un premier temps les techniqoas assembler plusieurs voies d’échantillonnage
sont présentées dans leur aspect théorique. Ndadlaiés ensuite les architectures qui ont été
proposées en commencgant par les architectureslegttofigues. Ces systemes, bien gu’ayant peu
d’applications concrétes, constituent la principaliernative aux architectures tout-électroniques e
présentent souvent des performances hors du comreun.originalité et leur grande diversité peut
aussi étre source d'inspiration pour les systéeméshdntillonnage électronique. Les oscilloscopes
numeériqgues temps réel proposés actuellement surméeché présentent des fréquences
d’échantillonnages jusqu'a 40 ou 60 GEch/s. Ledriepies retenues par les concepteurs pour
atteindre ces fréquences sont détaillées dans reiméme sous-partie ainsi que les résolutions
obtenues. Enfin des architectures assez marginaes présentant de trés bonnes performances sont
décrites dans une quatrieme sous-partie. Ces ectlniés sont dites mono-coup, c'est-a-dire que la
durée d'enregistrement du signal est tres courte,l'drdre de quelques dizaines de points
d’échantillonnage.

| - Entrelacement des échantillonneurs-bloqueurs

L'objectif principal de [I'entrelacement est de rédula fréquence de travail des
échantillonneurs-bloqueurs. L’équation est simpén: associant n échantillonneurs-bloqueurs, la
fréquence d’échantillonnage du systéme globaligstét par n sur chaque voie d’échantillonnage :

fo=nlf, (25)
Avec fe: fréquence d’échantillonnage du systéme global) : nombre de voies et

fEB . fréquence d’échantillonnage de chaque échantillereur-bloqueur.

Cette diminution de la fréquence d’échantillonnage répercute sur toute la chaine, et
notamment sur les convertisseurs analogiques-nquesi Les valeurs numériques des échantillons
sortent donc en paralléle vers le systeme de rmaité numeérique. En fonction de sa fréquence de
travail, les données peuvent alors étre multiplexakedémultiplexées avant d’étre stockées.

Au niveau de I'échantillonneur-bloqueur, la dimiouat de la fréquence d’échantillonnage
permet d’améliorer les autres parametres et paheipent la résolution. Dés lors cette techniqua ser
souvent utilisée pour la réalisation de systéméshdintilonnage a haute résolution et haute fréopien
d’échantillonnage. Deux principes peuvent alorse éénvisagés : I'entrelacement temporel et
I'entrelacement fréquentiel.

42



B - Architecture des systemes d’échantillonnage

1 Entrelacement temporel

1.1 Principe

Dans cette technique le signal d’entrée est répété&haque voie d'échantillonnage et les
échantillonneurs-bloqueurs sont déclenchés toauade fagon cyclique (Figure 16). C’est d'ailleurs
ce déphasage des signaux de déclenchements gui@#gine du nom d’entrelacement temporel. Par
rapport aux performances des échantillonneurs-elacg) seule la fréquence d’échantillonnage est
modifiée, et les contraintes de bande-passant, jitruit et non-linéarité sont inchangées.
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Figure 16 : Schéma de principe de I'entrelacemenemporel — exemple d’une architecture trois

voies

Cette technique est trés ancienne ([43]) et elledtéd retenue par les concepteurs
d’oscilloscopes numériques temps réel depuis pdugigt ans ([44]). Les applications actuelles pour
les oscilloscopes sont décrites dans le paragf@ph# - .

1.2 Limitations et calibrage

La réduction de la fréquence de travail des éclhamtieurs-bloqueurs ne se fait pas sans
contrepartie et un certains nombre de limitatioppagaissent. L'augmentation de la complexité du
systéme va en effet entrainer une augmentatioa derisommation et une réduction de la résolution,
ce qui est contradictoire avec lintérét de ceetehhique : d'un cété on améliore la résolution de
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I’échantillonneur-bloqueur en réduisant sa frégeetiéchantillonnage mais de l'autre on augmente la
complexité du systeme et donc nécessairement ot g performances. Il y a donc a ce niveau un
premier compromis a trouver entre le nombre d’étihameurs-bloqueurs que I'on va entrelacer et
'amélioration de leurs performances qui en résultest a prévoir aussi que les performances du
systeme complet seront moins bonnes que les pafm®s individuelles de chaque échantillonneur-
bloqueur. Mais la principale limitation de la ragidn vient des disparités entre les voies
d’échantillonnage. Ces disparités créent un signaur qui vient ajouter du bruit sur le signaleuti
Les erreurs entre les voies ont quatre originesy,([46]) :

- Décalage du niveau continu ;

- Erreur statique de déphasage du déclenchement ;

- Erreur de gain ;

- Déphasage.

Ces deux derniéeres erreurs présentent en pluffitulié d’étre dépendantes de la fréquence
du signal d’entrée.

Ces erreurs conduisent rapidement a une diminutiportante de la résolution. Cependant
nous disposons d’'un atout majeur : ces erreurs réqdtitives et peuvent donc étre caractérisées et
compensées. La correction peut se faire & dewamxwe au niveau physique par le calibrage du
systeme et au niveau logiciel par traitement nugoérides données. Le calibrage du systéme permet
de corriger grossierement les erreurs et d’évibesi ade perdre de l'information (par exemple par
saturation ou utilisation trop courte de I'échalle quantification) et le traitement numérique pdrme
une correction plus fine mais requiert du tempsaleul au moment de la mesure ([47]).

Le Tableau 4 présente le nombre de bits effectifforction du type de disparités ainsi que
I'application potentielle & notre projet, c’'est-ied’erreur maximale autorisée en admettant quées
les autres erreurs sont nulles pour atteindre ts0dffectifs a 8 GHz de fréquence d’entrée. On peut
remarquer que les erreurs maximales autorisées esa@ssivement faibles, ce qui se traduit en
pratique par la nécessité d'avoir recours a unbae trés fin du systeme d’échantillonnage et
d’'intégrer au systeme une correction numériqueddesiées. Le détail de ces calculs est présenté en
annexe (annexe Il ).
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Disparité Nombre (;Ie bits effecti]‘s. brut P%uéng t()aittsle\ifsgtg: a
(avant traitement numérique) dynamigue
Niveau continu log,| —="—— o(V,.) <0,28 mv
2033wV, )
Déphasage du
déclenchement et temps —1log, (2 DTEL/E F signa BT(At)) U(At) <16 fs
de groupe statique
. E(G) a(G)
Gain statique IOQZ{JET@] E(G) < 0,08 %
Gain en,fonction de la log E(G(fS‘gna')) U(G) < 0,08 %
frequence ’ \/E |]T(G(fsignal)) E(G)
Phasef;eénqLoenncCti:n dela| _ |ng(\/E w(A¢(fSignal))) U(A¢) <0,046 °

Tableau 4 : Influence des différentes disparitéséies a I'entrelacement temporel

Avec V. : ensemble des niveaux continus
Vpp: excursion maximale du signal d’entrée

At : ensemble desn erreurs temporelles statiques
G : ensemble desh gains statiques

G(fSigna,): ensemble desn gains en fonction de la fréquence du signal d’ente
A¢(f5igna,): ensemble dedn erreurs de phase en fonction de la fréquence dugsial d’entrée

et pour rappel, fSigna,: fréquence du signal d’entrée

2 Entrelacement fréquentiel

L’entrelacement fréquentiel constitue une alteugatiécente a I'entrelacement temporel
([48], [49]). Dans le principe, la bande-passantesijnal analysé est partitionné en n sous-bandes
converties séparément. Par transformation de Hodiiecte de ces sous-bandes, recombinaison du
spectre fréquentiel du signal et transformée dei€oinverse, on retrouve théoriguement le signal
d’entrée dans le domaine temporel. Plusieurs teclesi ont été proposées pour réaliser la partition e
sous-bandes, certaines incluant méme une trandformade Fourier analogique avant
I'échantillonnage et la conversion ([50]). La Figuk7 reprend le principe de cette technique dans sa
forme la plus intuitive.
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Si chaque voie d’échantillonnage prélévetchantillons, par transformée de Fourier discrete
on obtientk points de fréquence par voie. On a albiik points de fréquence pour le systeme total
et par transformée de Fourier discréte invemsék échantillons temporels. On a donc bien une

fréquence d’échantillonnage équivalerfte égale an [ ;.
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Figure 17 : Schéma de principe de I'entrelacementéquentiel — exemple d’'une architecture trois

voies

On peut observer que cette solution est trés loundssi bien du point de vue matériel que
du point de vue logiciel. Au niveau matériel enegff2n-1 filtres, n-1 mélangeurs et n oscillateurs
locaux sont nécessaires et, comme pour I'entrelanetemporel, il faut aussi recopier le signallesr
différentes voies. Au niveau logiciel, n transfoawéle Fourier, une transformée de Fourier inverse e
toutes les compensations des effets analogiquesiésirés doivent étre calculées. Du point de vue
des performances, le grand nombre d’étages intéaimesl va nécessairement conduire a des niveaux
élevés de bruit et de non-linéarités. A noter tteiméme que le bruit est particulierement filtré Ipa
filtrage des sous-bandes.

Un des avantages principaux de cette techniquescomde jitter. Le jitter conduit en effet a
une plus grande dégradation de la résolution glericequence du signal d’entrée est plus élevée.
Dans le cas de I'entrelacement fréquentiel, leguedces élevées sont transposées en basse fréquence
avant I'échantillonnage réduisant ainsi I'influerdie jitter. Pour une résolution donnée, on peuttdon
se permettre d’avoir un jitten fois plus élevé que pour un échantillonnage dassiEn revanche,
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cet avantage majeur est terni par la transposd®riréquence : le bruit de phase des oscillateurs
locaux et des mélangeurs vient limiter la résofutio systeme de la méme maniére que le jitter (les
équations sont celles du Tableau 4). Comme ongsain faible bruit de phase est d’autant plus
difficile a obtenir que les fréquences sont éleyées transpositions fréquentielles vont fortement
limiter les performances des techniques d’entretece fréquentiel. L'influence du jitter sera donc
plus faible en utlisant une technique d’entrelaeetn fréquentiel plutét qu'une technique
d’entrelacement temporel, mais une nouvelle linttatapparait : le bruit de phase des oscillateurs
locaux. Si on considéere le couple bruit de phagétet, 'amélioration apportée par les architeetia
entrelacement fréquentiel par rapport aux architesta entrelacement temporel sera sans doute assez
faible.

Par rapport aux caractéristigues de I'échantillomidoqueur, comme dans le cas de
I'entrelacement temporel, la fréquence d'échamtillage est divisée pan et la résolution est
inchangée. La principale différence vient de ladeapassante des échantillonneurs-bloqueurs : alors
que pour I'entrelacement temporel la bande-passigechantillonneurs-bloqueurs doit étre celle du
systéme complet, pour I'entrelacement fréquentiddldnde-passante du systémeredbis supérieure
a celle des échantillonneurs-bloqueurs. Lorsqu’amtreéace fréquentiellementn systémes
d’échantillonnage, on réduit donc les contraintds fdis sur la fréquence d’échantillonnage etlaur
bande-passante.

Deux autres points importants sont a étudier avantéalisation d’'une architecture a
entrelacement fréquentiel. En effet, la partitienla bande passante utile ne peut pas étre eféedaué
facon nette : il y aura nécessairement un recowemendes fréquences analysées au hiveau des
changements de sous-bandes. Cette difficulté espensée par traitement numérique des données
mais nécessite cependant un élargissement de lde{pmssante des sous-bandes lors de
I'échantillonnage. Au final la fréquence d’échdotinage équivalente du systéme ne sera pas
rigoureusement n fois plus grande que celle dewshagie mais légérement plus faible et les bandes-
passantes de chaque sous-bande seront plus largds/i. Le deuxiéme point a étudier concerne la
dynamique du systéme. On sait en effet qu'un sigaalé d’amplitude créte-a-créte de 1V a une
composante fondamentale d’amplitude 77 V, donc supérieure a 1,y D’autres formes de signaux
conduisent aussi & un dépassement de I'excursitigeniors de leur décomposition fréquentielle. I
faudra donc utiliser des mélangeurs, des échamtiflors et des quantifieurs qui disposent d'une
dynamique plus élevée que celle du signal temppoeir éviter de perdre de l'information par
saturation.

3 Conclusions

Deux techniques sont envisageables pour réparsir clentraintes sur plusieurs voies
d’échantillonnage : I'entrelacement temporel entrelacement fréquentiel. Si la deuxiéme solution
permet de réduire d’avantage les contraintes gghéintillonneur-bloqueur, elle alourdit le systeme
dans sa partie analogique ce qui pose deux problém@ortants : la conception et la réalisation de
fonctions analogiques complexes et la déformatiosignal accompagnée d’une perte d’information
avant I'échantillonnage. Dans I'objectif d’atteirdrdes résolutions élevées, nous cherchons a
échantillonner le signal au plus prés de la sowtcgpour cela nous envisageons un systeme a
entrelacement temporel. Notons aussi que I'enteet@nt fréquentiel reste trés limité en nombre de
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voies et les réalisations actuelles utilisent umaétillonneur entrelacé temporellement pour nureéris
les sous-bandes. La réalisation d'un systéme diditlomnage hautes performances a entrelacement
temporel est donc tout a fait justifiée. Nous avanssi mis en évidence I'importance du calibrage du
systeme et du traitement numérique des donnéesetrant qu'il était impossible de s’en passer si
I'on veut atteindre des résolutions élevées.

Il - Architectures optiques

L’intégration de composants optiques dans les syeted'échantillonnage permet depuis
longtemps d’outrepasser les limitations physiques dystemes tout-électroniques ([51], [52]).
Beaucoup de systemes d’échantillonnage optoélegtres ont été inventés depuis les années 1970
mais assez peu ont été jusqu’a la phase de réatigdtcaractérisation, et finalement tres peuveot!
une application concréte dans un systéme de mdseuegrande diversité et leurs performances hors
du commun les rendent cependant trés intéressagtisdéer et constituent des sources d’idées pour
I'amélioration des performances et la conceptionalevelles architectures électroniques.

Nous nous limitons dans le cadre de cette thésauamtectures d’échantillonnage dans les
conditions de Nyquist (contrainte du cahier desrgds), néanmoins des performances tout aussi
remarquables ont été obtenues sur des systemesusréchantillonnage. La référence [52] par
exemple propose une approche exhaustive des difésréechniques optoélectroniques de conversion
analogigue-numeérique. Pour notre application tgoedes familles d’architectures optoélectroniques
ont retenues notre attention et sont détailléeessous.

1 Technique de modulation d’impulsions optiques

Cette technique est basée sur la modulation é&eetrd’impulsions optiques issues d'un
laser a verrouillage de mode. Ce laser permet dérgé des impulsions tres bréves a intervalle de
temps régulier et précis. Il a donc un double aagatpour la réduction du jitter des systemes
d’échantillonnage : il présente naturellement ukerjitrés faible et ses impulsions trés courtes
permettent d’étre beaucoup moins sensible au tesicomposants du systeme.

1.1 Principe

Le schéma de cette architecture a été proposéipgm&n en 1970 [53] et réside dans la
modulation des impulsions issues du laser a vdlagei de mode par le signal a analyser (Figure 18).
Des photodétecteurs permettent ensuite de conuertitrain d’'impulsions modulées en signal
électrigue qui est alors quantifié par un convelis analogique-numérique « classique ».
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Signal d’entrée

N

Laser a

verrouillage j CAN

de mode

Figure 18 : Schéma de principe de la technique panodulation d'impulsions laser

1.2 Entrelacement temporel

Afin de relacher les contraintes fréquentielles lsuphotodétecteur et le convertisseur, un
entrelacement temporel peut étre réalisé en réparti les impulsions modulées sur plusieurs voies.
L’impulsion modulée est répétée sur les différemaes et un dispositif de commutation permet de
sélectionner tour a tour chacune des voies (Figj@ye

Signal d'entrée

A AT o om

Laser a @ GD= QS? CAN
verrouillage .
[ )

de mode

XCZImOo

\ GD: QS? CAN

Figure 19 : Entrelacement temporel appliqué a la tehnique par modulation d'impulsions laser

Cet entrelacement est réalisé soit par des comewntatoptiques pilotés électriquement
(ex. [51] [54]), soit par multiplexage en longualionde (en anglais WDM, Wavelength-Division
Multiplexing) (ex. [55], [56], [57]) : des impulsis de longueurs d’'onde différentes sont générées
périodiquement et le dispositif de commutation h'smplement constitué que de filtres optiques.
L'entrelacement temporel est alors réalisé pamafie de longueurs d’onde optiques.

1.3 Performances

Les publications présentent des performances assmzes, avec par exemple plus de deux
décades d’écart sur la fréquence d’échantillonrfageiron de 1 a 100 GEch/s) et des résolutions de
quelques bits effectifs jusqu’a 8 bits ou plus. Begplications visées sont clairement la numérisatio
en temps continu de signaux large bande et hastduti®dn, c'est-a-dire les mémes applications que
celles que nous visons.
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Nous n’avons trouvé aucune référence de systeme&rement fonctionnel et la
caractérisation des systémes réalisés n’est soguenpartielle. Le Tableau 5 reprend les meilleures
performances publiées a ce jour.

Référence | ,. Frquence Bande-passante Résolution Principe
d’échantillonnage
14 voies par
[51] 500 MEch/s 250 MHz 8 bits effectifs | Commutateurs
optiques
[55] 10 GEch/s - 5 bits effectifs WDM 4 voies
[57] 10 GEch/s 18 GHz 6 a 7 bits effectifs WDM 8 ves
[56] 12 GEch/s 6 GHz 5 bits effectifs WDM 3 voies
8 voies par
[54] 100 GEch/s 20 GHz 4 bits effectifs | Commutateurs
optiques

Tableau 5 : Etat de 'art des systemes par modulain d'impulsions optiques

1.4 Codeur optique

En 1975 Taylor adapte la technique pour quantifdirectement les impulsions
modulées [58] : en choisissant judicieusement Bsrpétres d’'un modulateur électro-optique il est
possible d'obtenir en sortie un signal optique egjent au énieme bit de la valeur numérisée de
I’échantillon. Un photodétecteur et un comparatsectrique permettent ensuite d’obtenir la valeur d
bit. En parallélisant trois, puis quatre modulaseadaptés, des résolutions de trois et quatreobits
été obtenues [58], [59].

Cette solution est, bien-sar, limitée a de failésolutions et aucune technique de correction
des erreurs de codage ne peut-étre appliquéeyktEsres réalisés sur ce principe présentent danc de
erreurs de codage importantes qui réduisent trésnfient leur résolution effective.

De nombreuses autres techniques permettent deiftigradirectement les signaux optiques
mais les résolutions obtenues sont souvent trétefaet leur mise en ceuvre reste complexe. Nous
avons donc choisi de ne pas les présenter et delindter aux techniques optoélectroniques.

2 Technique par commutateur photoconducteur

2.1 Principe de fonctionnement

Cette technique a été proposée par Ryohei Uragd@h [60] et repose sur I'utilisation des
impulsions optiques issues d'un laser a verrowllate mode pour déclencher la fermeture et
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'ouverture d’'un commutateur photoconducteur MSMéfdd Semiconducteur Métal). Initialement &
I'état ouvert, ce commutateur passe a I'état fdorggu'il est éclairé par une impulsion laser. A360

a une capacité de maintien, il permet de réaliseggahantillonneur-bloqueur commandé optiquement :
pendant la durée de l'impulsion lumineuse, le cotateur est éclairé et la capacité de maintien se
charge sur le signal d’entrée ; & la fin de I'ingdoih lumineuse le commutateur s’ouvre et la capacit
de maintien est alors isolée de I'entrée. Un cdisgsur analogique-numérique permet ensuite de
convertir les échantillons (Figure 20).

Laser a . :
verrouillage @V\ /\ /\ /\ >t
de mode | \/ \/ \./ \
Signal d’entrée T
g . CAN O ! > t
Commutateur Capacité de t >
MSM I maintient ©) | - t

Figure 20 : Principe de I'échantillonnage par commtateur photoconducteur

2.2 Performances

Un des principaux avantages de cette solution egtrofiter des performances temporelles
du laser a verrouillage de mode sans convertirgoptnent le signal & analyser. Cette architecture
permet donc d'atteindre un trés faible jitter t@ut conservant un bon rapport signal-a-bruit. La
principale limitation vient de la capacité paragite commutateur photoconducteur : pour réduire la
résistance série du commutateur a I'état pasddiattiaugmenter la largeur du commutateur ce qui
augmente la capacité parasite a I'état bloqué.dgrnent, cette capacité parasite est de 10 fF alors
que la capacité de maintien n'est que de 30 fFc@e ainsi un pont diviseur capacitif qui limite
l'isolation du commutateur au mieux a 12 dB. Pauméhborer cette trés faible isolation, une structure
différentielle est utilisée dont une seule des denirs est commutée. Le mode commun correspond
alors a la partie du signal qui traverse le comisutaet sera supprimé par I'architecture différfdi
alors que le mode différentiel correspond a I'étilan prélevé et sera conserveé.

Reprenant une solution développée pour les arthitsc électroniques (et qui sera
largement détaillée dans la suite de la thésehtré&acement temporel d@ échantillonneurs-
bloqueurs est réalisé en les placant le long diigne de propagation adaptée @(60]. L'impulsion
issue du laser est alors diviséeremmpulsions synchrones, ensuite déphasées ledesesutres pour
commander lesn voies d'échantillonnage. Ces impulsions sont trases aux commutateurs
photoconducteurs par fibres optiques ce qui pedanlet fois de conserver un jitter tres faible et de
séparer totalement la partie signal de la partidledéhement, la premiere étant électrique et la
seconde optique. En revanche il est & déploreruquize étude de la ligne de transmission n'ait été
réalisée et, dans la pratique, les publicationpgsées se limitent a I'entrelacement de deux voies.

Encore une fois, seuls des résultats préliminaiceg disponibles. La publication [61] fait
état d'un systéeme a deux voies d'échantillonnage pyésente une bande-passante supérieure a
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40 GHz et une résolution de 3,5 bits effectifs. lcesleurs 4 bits utilisés constituent la principale
limitation de la résolution qui pourrait étre - pfas la publication - d’environ 5 bits aprés
échantillonnage. En revanche, dans les conditianest, la fréquence d’échantillonnage n’est que de
160 MEch/s (80 MEch/s sur chaque voie).

3 Technique par étirement du temps

Cette technique présente actuellement les fréqaatiéehantillonnage les plus élevées, plus
de dix fois supérieures a toutes les autres teabricElle est basée sur la dispersion fréquentielie
fibres optiques et permet de « ralentir » le signahalyser.

3.1 Principe

Le principe de cette technique est représenté &gl une impulsion lumineuse est étalée
fréquentiellement (selon la longueur d’onde) erspasdans une premiére fibre optique dispersive de
longueur L. Cette porteuse est ensuite modulée par le sigaahlyser et de nouveau étalée dans une
seconde fibre optique, de longueus. IDans cette seconde fibre la dispersion fréquiéntiest
équivalente a un étirement du temps qui est d'auptus marqué que la fibre est longue. Une
photodiode convertit alors le signal optique emaiglectrique, numérisé ensuite par un convettisse
rapide «classique ». La longueu; Hdétermine la fenétre d’'analyse et le rapport HIL;) /L
correspond au rapport d'étalement temporel. Notgues les longueurs de fibres utilisées sont de
I'ordre de quelques kilométres.

Signal d’entrée

e

Impulsion Q:S? CAN

optique

Figure 21 : Principe de I'étirement temporel

3.2 Performances actuelles

Apres la description de cette technique par Bhushem1998 [62], plusieurs résultats ont
été publiés, établissant & chaque fois de nouveagwrds de fréquence d’échantillonnage :
150 GEch/s en 1998 [63], 480 GEch/s en 2004 [62F&h/s en 2005 [65] et trés récemment en 2006
une fréquence d’échantillonnage de 10 TEch/s puéditée [66].

Malgré une bande-passante intrinseque annoncée0&R9, I'élément limitant est le
modulateur optique qui présente actuellement umeldspassante de I'ordre de 50 GHz. Une autre
limitation vient des interférences induites dandfiltee et qui créent des trous dans la bande de
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fréquences [67], d'autant plus rapprochés en frécgieque la fibre est longue. Des solutions

palliatives ont été proposées qui permettent deirede phénomeéne. Au final on constate une grande
différence entre la fréquence d'échantillonnagelaetbande-passante, ce qui conduit a un sur-
échantillonnage du signal.

La résolution de ces systémes est assez faiblenieux 4 bits effectifs pour des fréquences
d’entrée inférieures a 10 GHz. Sont en cause paheiment la modulation et démodulation optique,
mais aussi l'atténuation de la fibre optique :st aécessaire d'utiliser des fibres trés longudsest
dispersives qui présentent alors de fortes att@msat Pour compenser ce phénoméne, des
amplificateurs sont insérés mais la dégradatioragport signal a bruit n’est pas compensée.

Cette technique présente aussi une limitation teeflegoimportante : les fenétres d’analyse
sont assez courtes. L'échantillonneur 1 TEch/semtéspar exemple une fenétre d’analyse de 1,1 ns.
Plus classiquement des fenétres de quelques namoesc sont atteintes pour des fréquences
d’échantillonnage plus basses. Pour augmentereoésrés d’analyse et atteindre le temps contirau, il
été proposé de mettre en parallele plusieurs sestédéclenchés tour a tour ([68]). Pour ne rienrperd
du signal d’entrée, le nombre de systémes parsltid étre au moins égal au rapport de réducton,
la solution souvent retenue regroupe quatre systqramalleles pour un rapport d'étalement temporel
de quatre aussi. Pour répartir les différents setgnéemporels, on retrouve les techniques
d’entrelacement proposées auparavant : soit deémeamictive par commutations optiques, soit de
maniere passive par filtrage de longueur d'onde. f@trouve ici les différents problemes
d’entrelacement déja étudiés, et en particulieuiceé raccorder les segments numeérisés : au lieu
d’étre juxtaposés, des décalages temporels appanaist les segments issus des différentes voies
d’échantillonnage se chevauchent ou sont disjoints.

3.3 Perspectives de cette technique

La technique de I'étalement temporel semble étoerenune solution un peu jeune pour étre
totalement performante. Sa bande-passante |imitéB0 &Hz, ses faibles résolutions et son
fonctionnement mono-coup viennent contrebalancer gerformances annoncées en termes de
fréquence d’échantillonnage et devront étre anmédi@vant que cette solution ne trouve réellement
d’application. Cependant par rapport a la rédudtiofjitter cette technique est treés intéressaphetdt
que d’améliorer les performances des commutatiorie es'imposer un jitter trés faible, le signal a
analyser est étiré dans le temps, ce qui permegl@ieher proportionnellement les contraintes eerjit
Elle pourrait donc a l'avenir tenir une place intpote parmi les solutions d’échantillonnage trés
rapide.

4 Bilan sur les architectures optiques

Des limitations architecturales fondamentales elmpéc les systémes d’échantillonnage
optique d’atteindre de trés hautes performancdaymoent en rapport signal-a-bruit et en linéasté,
constituent un frein important a leur utilisatidies architectures électroniques ont aussi un e
sur les architectures optiques : I'évolution rapiks technologies de fabrication qui permet une
amélioration des performances fréquentielles et ding@nution des puissances consommeées. Les
architectures optoélectroniques présentent cepéndan net avantage sur les architectures
électroniques en ce qui concerne la réductionttlr.jiDeux techniques de réduction du jitter samt e
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effet couramment utilisées : d'une part la techaeiglétirement temporel qui permet de réduire les
fréquences de travail et de relacher les contmitémporelles de I'échantillonneur et d’'autre part
I'utilisation d’oscillateurs a trés faible jittermbés sur un laser a verrouillage de mode.

lIl - Architectures électroniques des oscilloscopes comr@ux

Pour améliorer les performances des systemes ditdianage tout-électronique, la
solution la plus couramment utilisée est I'entrefaent temporel des échantillonneurs-bloqueurs.
Mais les hautes fréquences atteintes actuellemgmsent des adaptations de cette technique. Nous
détaillons dans cette partie les trois grandedésfies retenues par les concepteurs d’oscilloscopes
commerciaux pour contourner les limitations actgetle I'entrelacement temporel.

1 Entrelacement d'un grand nombre de voies d’échantibnnage

1.1 Principe de fonctionnement

Cette stratégie repose sur I'association d’'un gnammhbre d’échantillonneurs-bloqueurs a
basse fréquence d’échantillonnage ([69]). Ceci pethatilisation de technologies faible colt ettiai
consommation.

Dans cette optique un systeme d’échantillonnagepogénde 80 voies d’échantillonnage et
conversion cadencées a 250 MEch/s a été réalisdteint donc une fréquence totale de 20 GEch/s.
Pour réaliser un échantillonnage a 40 GEch/s ([@f]second niveau d’entrelacement est utilisé en
associant deux de ces modules. L’amplificateurtdéenpermet de piloter la grande capacité d’entrée
formées par les 80 échantillonneurs-bloqueurs éouprésentant une impédance d’entrée résistive
adaptée 5@. Il est réalisé dans une technologie TBH SiGe pgmnéficier a la fois de fréquences
ft/fmax élevées et permettre de fournir la puisseamécessaire. Une technologie CMOS Qud8Bfaible
colt et faible consommation permet de réaliser téutreste du composant, c'est-a-dire
I'échantillonnage, la conversion numérique, le iplékage et le stockage des données sous forme
numérique. La puissance totale consommeée par cpagant est de 10 W : 1 W pour I'amplificateur
d’entrée et 9 W pour la partie CMOS.

1.2 Structure de déclenchement

Une des principales difficultés de cette architertast de générer les 80 horloges qui
permettent le déclenchement des échantillonneoxgdBlrs. Plusieurs « astuces » sont alors utilisées
a différents niveaux [71]. Un oscillateur de référe, cadencé a 1 GHz est d’abord utilisé pouregilot
une DLL (boucle a verrouillage de retard de phaseanglais Delay Locked Loop) qui fournit en
sortie 10 signaux différentiels dont les phase$ saparties sur une demi-période. L'asservissement
la boucle assure la stabilité des déphasagestiiséition de signaux différentiels permet de génér
20 horloges non-différentielles uniformément dépleassur toute la période. Ces signaux sont ensuite
répartis dans la structure et, au niveau localcuia des 20 horloges passe dans un diviseur de
fréquence par quatre a quatre sorties qui génére quatre horloges a 250 MHz, déphasée les unes
par rapport aux autres d’un quart de période. Bague voie une capacité variable permet d'ajuster |
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retard de la derniére porte logique et un calibrdgd’appareil est réalisé pour réduire les erreurs
statiques.

\ r
-

Contréle de phas

DLL temps.

T . Instant d’échantillonnage

Figure 22 : structure de déclenchement

La Figure 22 présente la structure de déclenchemiefd chronogramme des différents
signaux pour 32 échantillonneurs-bloqueurs entéslaPour la structure a 80 voies, le principe est |
méme mais la DLL doit alors fournir 10 sorties éifintielles.

Une deuxiéme difficulté importante de cette ardiitee est le calibrage : plus le nombre de
voies entrelacées est grand et plus le nombre rdengtres a calibrer sera élevé. Différentes étdpes
calibrage ont été développées par le construdtédf) pour compenser :

- les erreurs temporelles statiques ;
- Les gains et offsets des échantillonneurs-bloqueurs
- Les erreurs associées au pas de quantification.

2 Echantillonnage avant entrelacement

Dans cette technique, un seul composant permeteiidte une cadence de 40 GEch/s
([72]). Pour cela plusieurs convertisseurs analoggenumériques sont entrelacés mais I'entrée n'est
pilotée que par un seul échantillonneur-bloquetrdgit donc supporter une fréquence de travail de
40 GEch/s (Figure 23). Cette solution permet deeptrer sur un seul élément les contraintes d jitt
(et donc théoriguement d’en améliorer les perforceajy mais impose a I'architecture des fréquences
d’horloges trés élevées et la propagation de sigreahantillonnés présentant des composantes
harmoniques hautes fréquences. Une technologie BIENSIGe 0,18im a été utilisée pour cette

réalisation.
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=< CAN

signal - —&T—>< CAN
|> ‘T .
=< CAN

(40/n) GHz

40 GHz

Figure 23 : Entrelacement temporel apres un premiegtage d'échantillonnage

Peu d’informations sont disponibles dans la litién@a sur cette architecture mais nous
pouvons entrevoir deux difficultés majeures a HEisation d’'un tel systéme. La premiére contrainte
est en effet de concevoir un échantillonneur-blogwtentrée cadencé a 40 GEch/s qui atteint de
bonnes résolutions. La deuxiéme difficulté et sdoste la plus délicate est de distribuer le signal
échantillonné par le composant maitre aux échantiBurs-bloqueurs esclaves entrelacés. Il est a
priori nécessaire de disposer d’'une structure dpggation adaptée en impédance sur une bande de
fréquence tres large pour permettre la propagatols déformation des composantes harmoniques.

3 « Entrelacement numérique de bande-passante »

Pour étendre les performances de systémes d’éidbiamiige a entrelacement temporel
cadencés a 20 GEch/s, cette technique adaptéemteclacement fréquentiel propose de combiner
trois de ces systémes pour atteindre une fréquef@ehantillonnage équivalente a 60 GEch/s
(Figure 24). La bande-passante du signal est diadorisée en trois sous-bandes par filtrage du
signal, chaque sous-bande est ensuite échantioginéonvertie numériqguement a 20 GEch/s, et enfin
un traitement numérique des données permet de seawe le signal ([73]). Cette technique est
utilisée dans l'oscilloscope qui présente actuatieiries meilleures performances en bande-passante
(18 GHz) et en fréquence d’échantillonnage (éqeival60 GEch/s) mais plusieurs limitations
importantes réduisent la résolution.

Triplexer > / CAN
0-6 GHz / N

\ Systémes 20 GEch/s
/ entrelacés

/ temporellement

&

signal
—>

=
=

18,5 GHz 20 GHz

Figure 24 : Systeme d’entrelacement fréquentiel dé&oppé par Lecroy pour l'oscilloscope temps
réel 18 GHz
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Les limitations sont celles qui ont été détaillédans le paragraphe concernant
I'entrelacement fréquentieB(- | - 2) : dans cette solution deux conversioasse fréquence sont
nécessaires et on perd ici un des principaux agaestale I'échantillonnage large bande. Cette
complexité a pour double effet de dégrader le regignal-a-bruit et d’augmenter les non-linéarités
En revanche comme I'échantillonnage temporel seafgilus basse fréquence, les contraintes sur le
jitter sont relachées : en divisant en trois ladeapassante, on multiplie par trois le jitter maim
autorisé mais on introduit aussi d'autres errewmroe le bruit de phase des oscillateurs et
mélangeurs.

Une deuxiéme limitation importante de cette solutiest le traitement numérique des
données nécessaire a la reconstruction du sigraitrde. De l'avis des concepteurs [73], le
développement des capacités de calcul numérigpesnais I'émergence de cette technique et justifie
l'intégration de processeurs Pentium dans lesloscibpes.

4 Comparatif des performances

On constate que les oscilloscopes développés mrherit présentent des fréquences
d’échantillonnage adaptées a nos besoins maisédekutions bien en dessous de nos attentes : pour
les meilleurs oscilloscopes sur le marché, la tigrl & 10 GHz n’est en effet que de I'ordre dét$ b
effectifs ([70], [74], [75]). Dans le détail, |€tigr annoncé est 20 fois trop élevé pour nos cimém et
le rapport signal-a-bruit est 22 dB en dessousodeohjectifs.

Cette étude montre cependant la nécessité de g@eslade nouvelles architectures. Nous
atteignons en effet les limites des architectutasdards utilisées jusqu’alors et les amélioratidas
ces architectures proposées par les concepteusgiltiecopes ne permettent pas d'atteindre les
résolutions visées.

IV - Architectures électroniques mono-coup

1 Principe de base

La mesure expérimentale d’impulsions tres brévest grincipalement développée pour les
applications nucléaires dans lesquelles on étedommportement d’'un échantillon de matiére soumis
a une tres forte énergie. Ces expériences présdatparticularité de ne pas pouvoir étre répeates
les signaux issus des capteurs sont impulsionfugjitifs et bien-sar non répétitifs. Cette applioat
tres particuliere nécessite donc des systemespadermants a haute fréquence d’échantillonnage,
haute résolution et large bande-passante maisibe fdurée de l'impulsion autorise des fenétres
d’analyse tres courtes, souvent de l'ordre de agslgnanosecondes. On a donc recourt & des
architectures mono-coup qui capturent le signal des arrivée en déclenchant une série
d’échantillonneurs-bloqueurs ne conservant chaauiongseul échantillon. Lorsque la capture est
finie, on vient lire les valeurs de ces échant8lqgour les convertir numériguement. Un autre point
commun de ces architectures est qu’elles sont basgaine ligne de propagation du signal le long de
laguelle sont réguliéerement répartis des échantibors-bloqueurs (Figure 25). Le signal est ainsi
propagé dans toute la structure du systéme et§eutvu par un grand nombre d’échantillonneurs-
bloqueurs.

57



Chapitre 1 : Systémes d’échantillonnage trés ldrygade et haute résolution
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Figure 25 : Architecture mono-coup basée sur unedgne de propagation du signal

2 Déclenchement par impulsion

Pour cette technique un déclenchement impulsiodesl échantillonneurs-bloqueurs est
réalisé : sous l'effet de I'impulsion, le commutatelevient passant et retourne trés rapidemerdtat I
blogué. Il y a alors transfert d’'une partie desrgba de la ligne de transmission vers la capaeité d
maintien et la lecture de la valeur stockée noumedda tension présente sur la ligne au moment du
déclenchement.

Cette technique est tres ancienne puisqu’on retrai@g brevets déposés dans les années 60
qui utilisaient déja ce principe ([76], [77]), maille a été reprise et améliorée dans les annépar90
McEwan qui déposa trois brevets ([78], [79], [80Jpus décrivons ci-dessous le systéme qui a alors
été développé et réalisé ([81]).

Ligne de transmission

Signal 3 vee .
analyser 500

Signal de

déclenchement I& IF:L IF:L I& -%WO%I:

2> 0
2> 0
Z2>0
2> 0

Figure 26 : Architecture mono-coup déclenchée panipulsion

Pour simplifier le systeme, tous les échantillomaéaloqueurs sont déclenchés par la méme
impulsion différentielle propagée sur une ligneagfiate a celle du signal. Les contraintes sur cette
lighe de déclenchement imposent qu’elle soit I lourte possible pour réduire les effets des gerte
On va donc propager lI'impulsion sur une ligne @rgibur avoir un déclenchement quasi simultané de
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toutes les voies d’échantillonnage et on ajoutesalbucles sur la ligne de transmission du sidiral a
de créer un retard entre les échantillons prél@viésire 26).

La synchronisation de ce systéme est représengareFi27. On vérifie bien que le
déclenchement des voies est quasi-simultané etroarque aussi que les échantillons sont prélevés
dans un ordre inversé : au moment du déclenchedeelat derniere voie, I'impulsion n’a pas encore
eu le temps d’arriver alors que I'échantillon dedée 1 est pris apres le passage de I'impulsion.

PSP

Voie: 1
Voie nT L\/\_/—
Voie nIZT \/K/
: déclenchement
Voie 1T——N— 0: échantillon

Impulsion de temps
déclenchement

Figure 27 : synchronisation de I'architecture monazoup déclenchée par impulsion

Malgré les différentes publications nous n’avons jpa extraire clairement les performances
réelles du systeme ; il semblerait qu'une fréquedee33 GEch/s ait été atteinte pour 16 voies
d’échantillonnages mais rien ne nous renseignelasirande-passante et la résolution du systeme
réalisé.

3 Numériseur CEA — IEMN : Le « picoscope »

3.1 Principe

Dans le cadre d'une collaboration entre le CEA 'EEMN une nouvelle architecture
d’échantillonneur mono-coup a été développée einadl lieu a deux brevets francais en 1998 et 2001
(respectivement [82], [83]), étendus Etats-Unidagion en 2004 ([84], [85]). La principale origitéli
de ce systeme concerne le déclenchement spatiakimotané des échantillonneurs-bloqueurs
répartis le long de la ligne de propagation. Lappgation du front de déclenchement se fait
parallelement a la propagation du signal mais einetment a I'architecture précédente, c’est leaign
de déclenchement qui est retardé et non le sigredyse. Le signal d’entrée est donc propagé sur une
ligne droite garantissant de faibles pertes etgeas de déclenchement est propagé parallelement su
des trongons de lignes entre lesquels on ajouteiveau de chaque voie d’échantillonnage, une porte
logique qui retarde le signal et le remet en fo(Figure 28).
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Ligne de transmission
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SignaldeT&T&T& TFTL

déclenchement
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Figure 28 : Principe de I'architecture « picoscope

Pour le déclenchement des échantillonneurs-blogwsupeut remarquer que les deux lignes
de transmission du signal a analyser et du sigeabléclenchement sont paralleles et de méme
longueur. On a donc une compensation des tempsopagation et, sans circuit retard, I'échantillon
prélevé serait le méme sur chaque voie d'échamtiige. Le retard introduit par la porte logique de
remise en forme du signal de déclenchement déterahimc la fréquence d’échantillonnage. Avec
cette architecture les échantillons sont préleads dordre des voies : le premier échantillon siert
la voie une et le dernier de la derniere voie (Féd29).

500
Voie: 1 2 3 4 5

Voie 3

Voie 2

Voie 1

s

T: déclenchement
0. é

chantillon

e ; \ ]
_Front de \ gélais temps
déeclenchement propagation

Figure 29 : Déclenchement du « picoscope »

3.2 Premiéres réalisations et évolutions

Associant le CEA LETI, I'lEMN et 'INSNEC, un premi démonstrateur 24 voies a été
réalisé en 2004 ([86], [87], [88]), et malgré lligation d'une technologie HEMT sur GaAs qui n’est
pas idéale pour ce type d’applications, des perdoces au niveau de I'état de I'art on été obtenues
(Tableau 6). Suite & ces excellents résultats utemaxriat associant le CEA DAM, I'lEMN et

60



B - Architecture des systemes d’échantillonnage

Greenfield Technology a été décidé pour réaliserdamonstrateur 200 voies a fréquences plus
élevées et dont les objectifs sont décrits Tab&adLe projet est actuellement en cours et le systém
doit étre assemblé prochainement ([13]).

Une des difficultés majeures de cette technique dds$surer une bonne qualité de
transmission du signal sur la ligne. La ligne @msmission utilisée pour propager le signal a aealy
est en effet relativement longue (25 cm pour letgiype 200 voies), et présente donc des pertes
importantes. Mais la limitation principale vient Bentrée des échantillonneurs-bloqueurs disposés |
long de la ligne car elle est capacitive et intibdies désadaptations d’'impédance sur la ligne de
transmission. On a donc un phénomene d’ondulatolorig de la ligne et des pertes relativement
importantes a haute fréquence. Une premiére teglrpqur réduire ce phénomeéne est de diminuer la
largeur de la ligne de transmission au niveau ddwmréillonneurs-bloqueurs pour créer un effet
selfique qui compense les capacités d’entrée, cediis solution ne peut étre que partielle en raikon
la large bande-passante du signal. Il est doncsséte de placer régulierement des amplificateurs
régénératifs qui ont un gain faible en basse frégaiet plus élevé en fin de bande-passante. Poaur le
deux prototypes « picoscopes » il a été choisildeep un amplificateur régénératif tous les 12 soie
d’échantillonnage, ce qui représente 17 insertisms la ligne de propagation du signal pour le

Y

prototype 200 voies et fait de I'amplificateur régéatif une fonction complexe a concevoir.

« Picoscope 1 » | « Picoscope 2 »
résultats objectifs
Bande-passante 8 GHz 20 GHz
Fréquence d’échantillonnage 20 GEch/s 40 GEch/s
Nombre c’ie points (fenétre 24 (1,2 ns) 200 (5 ns)
d’'analyse)
Amplitude d’entrée 1v 1v
SNR 60 dB 60 dB
Résolution 6 bits effectifs 7 bits effectifs
Jitter <500 fs <100 fs
Technologie HEMT GaAs TBH InP

Tableau 6 : Résultats et objectifs des deux projetspicoscope »
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4 Bilan

Nous choisissons dans le cadre de cette thése,ode intéresser prioritairement aux
architectures développées dans un cadre mono-aupectype d’architectures présente en effet de
nombreux avantages sur les solutions concurrentes :

- Atteindre des fréquences d’échantillonnage tregéle ;

- Numériser des signaux de forte amplitude (rédudliobruit) ;
- Présenter de faibles non-linéarités ;

- Prendre en compte les temps de propagation desusign

- Réduire le jitter ;

- Numériser des signaux large-bande.

BN

Deux limitations importantes sont cependant a notkys problemes associés a la
transmission du signal sur la ligne de propagatidrien sdr le fonctionnement mono-coup.
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C - Filiere technologique optimale

Dans cette partie les technologies de fabricatgrisurs performances sont comparées dans
le cadre de la réalisation d'un systeme d'échamtihge large-bande et haute résolution. Les
spécificités de la filiére technologique retenuet®msuite détaillées.

| - Comparaison des technologies

1 Technologies envisageables

Pour caractériser les performances fréquentielles dlieres technologiques, deux
paramétres sont couramment utilisés : la fréquenarimale d’oscillation .. et la fréquence de
transition k La fréquence maximale d’oscillation.d; correspond a la fréquence de coupure du gain
en puissance, c'est-a-dire la fréquence pour l¥gleehain en puissance est unitaire. La fréquelece
transition Fk est la fréquence pour laquelle le gain en cougahtunitaire. Ces deux parametres sont
complémentaires et des valeurs élevées sont uaufadtamélioration des performances des circuits
réalisés.

Dans notre cas, le paramétre principal a améliesete jitter et il sera d’autant plus faible
que les temps de montée et descente seront coartemmutation rapide des transistors génere alors
des appels de courant au niveau des transistarsemnt d’autant plus brefs que la fréquencsefra
élevée. Parallélement, les commutations générentamposantes harmoniques a haute fréquence et
il faut donc aussi que les composants présententiarge bande-passante, donc une fréquepge F
élevée. On va donc choisir des technologies quigmtént a la fois des fréquencgsyfet k élevées,
typiqguement au-dela de 100 GHz.

Effet de champ Bipolaire

_ SiGe TBH
Silicium CMOS BICMOS SiGe
/v InP HEMT InP TBH
GaAs HEMT GaAs TBH

Figure 30 : Classification des technologies & Et F.x €levées envisageables pour notre projet

Ces technologies sont classées Figure 30. On wetrées distinctions classiques entre
transistors a effet de champ et transistors bipdaet entre substrat de silicium et substrat en
matériaux 111/ V. Dans le but d'atteindre des pemfiances élevées, les transistors integrent des
variations de matériaux en plus des variationsapages ce qui permet de réaliser pour les strigcture
verticales des TBH (Transistor Bipolaire a Héténocjton ou HBT en anglais) et pour les structures
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horizontales des HEMT (transistor a haute mob@itctronique, en anglais High Electron Mobility
Transistor).

2 HEMT ou HBT

2.1 Influence sur I'échantillonneur-bloqueur

Le choix de la technologie est particulierementurficé par la partie échantillonnage du
systéme. Un transistor a effet de champ agit niddurent comme un commutateur : le passage du
signal entre la source et le drain est conditiopa€la tension appliquée sur la grille. Pour éttes p
précis, c'est la tension grille-source qui déteemligtat de fonctionnement du transistor. Au moment
de I'’échantillonnage on vient bloquer le transistarjouant sur la tension de la grille, on est donc
fortement dépendant du niveau du signal d’entrééérentes techniques ont été proposées pour
contourner ce probleme, soit en modifiant la temsie grille en fonction du niveau du signal d’eafré
soit en utilisant une architecture a drain commemmuté ([21]), mais les performances sont
généralement moins bonnes que celles des topolcgiesirrentes.

Pour les systemes hautes performances, deux teesnpnt couramment utilisées et sont
illustrées Figure 31 : la premiére est basée swolamutation d’'un pont de diodes schottky et la
deuxiéme sur la commutation d’'un transistor bipelanonté en émetteur suiveur (SEF, en anglais
Switched Emitter Follower). Dans les deux cas uadgation brusque du courant de polarisation
obtenue le plus souvent par basculement d’'une péférentielle permet d’ouvrir ou de bloquer les
jonctions (de diode ou base-émetteur pour le tstordj et ainsi d’obtenir les modes passant etudoq

d’'un commutateur.
VCC
VCC
entree _
entrée sortie sortie
VSS
Ve (a) (b

)

Figure 31 : architectures de commutateurs utilisédans les échantillonneurs-bloqueurs (a) a

pont de diodes schottky et (b) a transistor bipolae (SEF)

En termes de performances, la commutation des sliestecertainement plus rapide que la
commutation d’'un transistor mais les fortes nogdintés associées a cette technique nécessitent des
compensations analogiques et en réduisent lesrpefees. De plus cette solution s’adapte mal a un
fonctionnement différentiel qui est souvent rechércpour compenser les effets parasites de
commutation. Enfin, elle nécessite la réalisatian dlodes Schottky qui ne sont pas toujours
disponibles dans les filieres technologiques aldsel 'utilisation d’un pont de diodes commuté est
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nécessaire aux technologies ne disposant pas miEstas bipolaires, c'est-a-dire les technologies
HEMT, mais peu courante sur les technologies TBHr pesquelles la technique de commutation de
transistors est généralement retenue. Pour dedcafpmbts particulieres moins exigeantes en
résolution, par exemple pour atteindre de trésdgsutbandes-passantes, le pont de diodes est souvent
employé.

Si l'on reprend I'état de l'art des échantillonnedtoqueurs établi au paragraphe
A-lll - 4.2, parmi les treize références retenuésux seulement ont été réalisées en technologie
HEMT et dix en technologie TBH, la derniére utilisaes transistors bipolaires silicium. Concernant
la technigue de commutation, quatre utilisent untpte diodes, huit utilisent la commutation de
transistors et une seule commute directement dmssistors HEMT. On vérifie ainsi que la
commutation est presque toujours réalisée par a@pasants bipolaires et que les technologies TBH
sont les plus couramment retenues.

2.2 Influence du reste du systéme

Dans notre cas, l'objectif est de réaliser un systecomplet qui intégre bien sir les
échantillonneurs-bloqueurs mais aussi d’autrestiome analogiques et numériques. Pour la partie
analogique les différences entre HEMT et HBT soimimmes, avec sans-doute un petit avantage pour
les HEMT en raison de leurs faibles niveaux detbEm revanche pour la partie numérique, c'est-a-
dire dans notre cas la partie qui génére les sigdaudéclenchement, I'avantage va aux transistors
bipolaires qui présentent une plus grande unif@rmés tensions de seuil ([89], [90]). Ceci condait
effet a une plus grande homogénéité des porteguegiet donc une réduction du jitter statique.

En conclusion, le choix d'une technologie TBH ponotre application s'impose,
principalement pour la conception des échantillomsdloqueurs mais aussi pour la structure de
déclenchement. On pourra ainsi réaliser des contiongarapides et précises, avec peu de dispersion
technologique ce qui réduira les erreurs induitadepjitter. Trois technologies bipolaires ontitt le
stade de production industrielle et peuvent done étvisagées : les TBH GaAs, les TBH InP et les
TBH SiGe.

3 InP, GaAs ou SiGe

Dans [91], Zolper propose une étude des perfornsamies technologies bipolaires en
fonction du substrat. Les filiéres technologiquestsreprésentées en fonction de leur tension de
claquage et de leur fréquence de transitipr(Figure 32). On voit ainsi que les filieres surASa
présentent des fréquences plus faibles que lesalétes. Si on regarde en détail les performanees d
cette technologie, on s’'apercoit que plusieurs rpatees tels que la tension base-émetteur ou la
conductivité thermique sont plus mauvais que pegrdeux autres technologies [92]. De maniere
générale les différents paramétres caractéristiqaesette technologie sont moins bons que ceux des
TBH InP. En choisissant une filiere GaAs HBT, ommgiose donc les contraintes associées a
I'utilisation de technologies Il / V sans toutedatteindre les excellentes performances des TBH In

On remarque aussi sur la Figure 32 que pour ugedrice de transition donnée, les tensions
de claguage sont beaucoup plus élevées pouritgdilsur InP que pour les filieres SiGe. Une tensi
de claquage plus élevée joue un double réle suméliaration des performances : d’'une part elle
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permet d’augmenter I'excursion du signal et airesiréduire I'influence du bruit et d’autre part elle
allege les contraintes de conception et permetlidertdes architectures qui ameéliorent la résohuti
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Figure 32 : Tension de claquage en fonction de leéiquence de coupure pour différentes filieres

technologiques TBH

En 2004 un comparatif des technologies est prégfa® et confirme les potentialités des
filieres TBH sur InP pour les applications mixtesgiques-numériques (Figure 33).
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Figure 33 : Pour les applications mixtes analogiqeenumeériques et numeériques haute fréquence,
performance normalisée en fonction de la frequenaghorloge pour différentes filieres
technologiques
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En termes de performances, la technologie TBH 8Brdst donc la mieux adaptée a la
réalisation d’échantillonneurs-bloqueurs. Pourdalisation d'un systeme complet, un autre avantage
comparé aux technologies silicium est la qualité lignes de transmission qui présentent en effet
beaucoup moins de pertes sur InP. Les filieres TiBHprésentent cependant plusieurs limitations qui
peuvent justifier le choix d’'une technologie TBH3®i pour certaines applications. La consommation
de ces filieres et en effet trés élevée et peet é@tr facteur limitant pour les solutions embarquées
Cette forte consommation pose aussi le problemia dissipation thermique gu'il est nécessaire de
prendre en compte dans I'assemblage du systemeHimién, cette technologie est encore en cours de
développement et les modeles de simulation sord dmins précis que ceux des filieres TBH SiGe.

Dans le cadre de notre projet, les faibles volushegroduction envisagés et surtout les
excellentes performances visées nous ont pouss#waud’une filiere TBH InP.

Il - Latechnologie TBH InP

1 Lafiliere OMMIC DH15IB

Pour la conception et la simulation du systémesraaons retenu une technologie TBH InP.
En France cette technologie est proposée par OMBIUCIa filiere DH15IB initialement développée
par 1l /V Lab. Les principaux paramétres de cditiére technologique sont reportés Tableau 7

([93D).

Largeur d’émetteur 1,5um
F, 180 GHz
Fnax 220 GHz
Tension de claquage >7V
Gain statique () 45

Tableau 7 : Parametres caractéristiques de la file OMMIC TBH InP DH15IB

Cette filiére permet de réaliser des TBDH (Trawsi®ipolaire & Double Hétérojonction),
c'est-a-dire que le transistor est réalisé avex dfiangements de matériaux, entre la base et le
collecteur et entre la base et 'émetteur. L'émettt le collecteur sont en effet réalisés en phosp
d’'indium (InP) et la base en GalnAs. Par opposjtabautres filieres de TBH sur InP sont basées sur
la réalisation de TBSH (Transistor Bipolaire a Senplétérojonction) pour lesquels la base est
réalisée dans le méme matériau que le collectgt, [©4], [95]).
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2 Contraintes de conception

Une des principales contraintes de conception eelsnblogies TBH est I'évolution des
fréquences et Fnax en fonction du courant de polarisation. La Figgdeprésente les variations de ces
deux parameétres en fonction du courant de colleqteur un transistor typique de la fonderie de
10x2pum? de surface d’émetteur ([95]). Pour atteindre kgfrence de transition maximale, une
tension collecteur-émetteur de 1,6 V et un coucatiecteur de 30 mA sont nécessaires. Sans les
composants de polarisation on a donc déja une ponation de I'ordre de 50 mW pour un seul
transistor. Pour cette filiére, la densité de coucmi conduit au meilleur;est donnée a 2,2 nwmz.

Par comparaison, les filiéres TBH SiGe sont autbeirl,2 mAum? [96]. De maniére générale la
consommation des technologies TBH est donc tresritapte, et particulierement pour les TBH InP
car, en plus d’'une densité de courant plus éldegéaiveaux de tension d'alimentation sont auass pl
élevés (de l'ordre de 7 a 8V entre les alimentatipositives et négatives). Ces consommations
importantes peuvent étre un facteur limitant dansaldre de systémes embarqués mais posent surtout
le probleme de la dissipation thermique. Les sabstll / V sont en effet connus pour avoir une
mauvaise conduction thermique et I'absence detwdagrsant le substrat conduit aussi a accroitre ce
probleme. Des solutions telles que les « bumpgmmtigues sont & I'étude.
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Figure 34 : F. et | d'un transistor de la filiere DH15IB de 10><2um2 de surface d'émetteur

Une autre contrainte de conception est le faibimbre de transistors disponibles. Comme
habituellement sur les technologies bipolaires|ssdes transistors npn sont disponibles en raison d
la faible mobilité des trous par rapport a cells dectrons. Par rapport a la taille des transistu
stade de développement actuel seuls huit modétesdsponibles et les surfaces d’émetteur vont de
3x2pum? & 20x3um-

3 Applications et filieres dans le monde

La technologie TBH InP a dabord été développée rpales applications de
télécommunications trés haut débit sur fibre ogmtjgtypiquement 40 ou 80 Gbits/s [92]. Ces
applications nécessitent de recevoir et traitersigmal a des fréquences trés élevées et de le
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démultiplexer ensuite pour le rendre compatiblecades technologies CMOS faible consommation.

La technologie TBH InP se trouve donc tout a fdia@ée a ces applications puisqu’elle permet de
réaliser des portes logiques a trés haute vitesgs, une bonne qualité de commutation (temps de
montée, bruit de phase) et présente en plus léntéfétre compatible avec les applications

optoélectroniques ([97], [98]).

D’autres applications ont ensuite été envisagéesr ges systemes de conversion
analogiques-numériques. Pour la réalisation d'étllameurs-bloqueurs, la technologie TBH InP
permet une excellente qualité de commutation et deavertisseurs analogiques-numeériques
bénéficient de la forte densité d’'intégration etalbonne uniformité des tensions de seuil ([982]).

Les applications de cette technologie étant peubneases et surtout trés ciblées, peu de
fondeurs dans le monde disposent d'une filiere wayction industrielle. Nous n'avons en effet
recensé que quatre fondeurs proposants des fosdmiamerciales : deux aux Etats-Unis (Global
Communication Semiconductors et Vitesse SemicownduCbrp), un au Japon (Eudyna) et un en
France (OMMIC).

Dans le cas d'OMMIC cette fonderie est encore adespréliminaire et tous les modeéles de
simulation habituels ne sont pas encore disponitlesis ne disposons en effet que d’'un modele
grand-signal, initialement développé pour les agpibns numériques et qui n'est pas validé pour les
applications analogiques. Les modéles de brugsirformations sur les dispersions technologiques
ne sont pas encore accessibles.

Les modéles analogiques de cette technologie soobwrs d'étude dans le cadre du projet
REI financé par la DGA qui a pour but de réaliseréechantillonneur-bloqueur en technologie TBH
InP (projet de Recherche Exploratoire et InnovatiarEchantillonneur-bloqueur large-bande »,
n° 06.34.048).
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Conclusion du chapitre 1

W< IP4

Dans la premiére partie de ce chapitre nous avioised’échantillonnage. Pour comprendre
la nécessité d'atteindre des fréquences d’échamtiige toujours plus élevées, nous I'avons replacé
dans son contexte mathématique en lillustrantdesrexemples de réalisations concretes. Nous avons
ensuite vu que Il'amélioration de la résolution pésgar la réduction de trois limitations
fondamentales : le bruit, les non-linéarités ejitter. Le bruit intervient sur toute la bande-page
indépendamment de la fréquence du signal d'enttéeonstitue la principale limitation a basse
fréquence. Quand la fréquence du signal augmesierteurs temporelles dégradent de plus en plus la
résolution jusqu’'a devenir plus importantes qubrlgt. A haute fréquence c’est donc le jitter gsii e
prédominant. Les erreurs de non-linéarité intemvgm sur toute la bande et augmentent avec la
fréquence du signal d’entrée. A haute fréquenceecesurs sont masquées par le jitter et a basse
fréquence par le bruit. Leur influence est doncpharquée en milieu de bande. L’échantillonneur-
bloqueur, composant qui permet de réalisé concegtetréchantillonnage, a ensuite été décrit avec
ses principaux défauts et ses trois caractérigtifuedamentales : la fréquence d’échantillonnaae, |
bande-passante et la résolution. Enfin, nous ayjostfié le choix d’utiliser un convertisseur
analogigue-numérique commercial pour réaliser lantjfication en présentant les performances
actuelles et les composants que I'on peut envigdiggliser dans le cadre de notre projet.

La deuxieme partie de ce chapitre a été consacréesystemes d’échantillonnage et aux
architectures envisageables. Les techniques diacémaent ont été décrites ainsi que les probleres d
calibrage associés. Les différentes topologies ensuite été étudiées. Les architectures
optoélectroniques apportent deux solutions au proéldu jitter : le laser a verrouillage de mode et
I'étirement temporel. Les nombreuses contraintegédésation et effets parasites nous ont cependant
poussés a rejeter ce type d'architectures. De mAmes ne conservons pas les architectures
développées pour les oscilloscopes commerciaux ati des faibles résolutions atteintes,
principalement limitées par le jitter. Nous chassiss en effet de baser nos travaux sur I'étude des
architectures mono-coup initialement développées [ capture de signaux impulsionnels fugitifs.
Ces architectures présentent de bonnes potergigidgr I'échantillonnage haute résolution et n’ont
été qu’'assez peu étudiées pour des applicati@m@stcontinu.

Dans une troisiéme sous-partie nous avons comesifdiéres technologiques envisageables
dans le cadre des systémes d’échantillonnage lengge haute résolution. la technologie TBH sur InP
permet d’'atteindre les meilleures performances.sDiancadre de la thése nous avons retenu la
fonderie commerciale OMMIC DH15IB. Cette filieret@ncore en cours de développement et n’offre
donc pas toutes les possibilités de simulationthaldés. Une autre technologie pourrait étre emgpésa
pour un fonctionnement dans les mémes gammes dpiefniées mais avec des performances
dégradées en termes de résolution : le TBH SiGe.

70



Chapitre 2

Fonctions de base des systemes
d’échantillonnage







Introduction du chapitre 2

Introduction du chapitre 2

Le deuxiéme chapitre de cette thése est consd@tude des différentes fonctions de base
qui constituent le systeme d’échantillonnage. Dangremier chapitre, nous avons en effet choisi de
baser nos travaux sur I'étude des architecturessgieemes d’échantillonnage mono-coup. Ces
architectures reposent sur deux circuits élémergtailinverseur et I'échantillonneur-bloqueur. Sou
présentons 'un aprés I'autre ces circuits en tatailes enjeux liés & leur conception et en psapb
une architecture optimale et des regles de cormeptiur une réalisation en TBH sur InP.

L'inverseur sera I'objet de la premiere partiecdinstitue en effet la brique de base de la
structure de déclenchement et peut étre utilisé poker un retard ou pour redresser les fronts du
signal de déclenchement. Le principal paramétreténger sur ce composant est le jitter que nous
étudierons en détail par des simulations validéeslps mesures.

Nous étudierons ensuite I'’échantillonneur-bloquéluest au coeur du systeme car il associe
le signal analogique a analyser et le signal nuqnérde déclenchement pour fournir en sortie un trai
d’échantillons. Les contraintes de conception @ésscsont nombreuses et particulierement celles qui
agissent sur la linéarité. Les non-linéarités darestt en effet la principale limitation de la régmn
des échantillonneurs-bloqueurs. Nous proposerodstatllerons la conception d’un échantillonneur-
bloqueur qui atteint en simulation une bande-pdssda 15 GHz et une trés bonne linéarité jusqu’a
10 GHz, permettant une résolution supérieure as%effiectifs.

Ces deux éléments influent donc sur les deux lanitendamentales des systémes
d’échantillonnage : les non-linéarités pour I'édiiebomneur-bloqueur et le jitter pour l'inverseuk
partir de cette étude, nous disposerons des forsctie base qui nous permettront de comparer et
d’optimiser les architectures de systémes d’éclamtiage que nous proposerons dans le troisieme
chapitre.
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A - L'inverseur

L’inverseur est I'élément de base du circuit deleldthement. Deux roles peuvent lui étre
assignés : remettre en forme le front de déclenehemt créer un retard d'une valeur déterminée.
Selon sa place dans la structure de déclenchemens, différencierons deux cas : soit I'inverseur
n'est utilisé que pour remettre en forme le sigrde retard créé n’entre pas en ligne de compte po
la conception, soit I'inverseur est utilisé priredment pour générer un retard et la forme du finGant
alors pas d'influence sur le jitter.

Lors de la conception de linverseur, le paramptiacipal est le jitter et tous les choix de
conception seront opérés pour réduire ce paramiétest en effet essentiel de réduire le jitter du
systeme pour obtenir une bonne résolution sur dBthonnage des fréquences élevées (cf.
chapitre 1). D'autres paramétres comme la consoibmabnt alors relégués au second plan.

Dans une premiere sous-partie nous développerarmnizeption du composant, c'est-a-dire
le choix de la famille logique retenue et les ppacx parametres associés. Nous étudierons ensuite
plus finement le fonctionnement de cet inversetrrpaticulierement la commutation de la paire
différentielle. Cette seconde sous-partie seraiadimscasion de replacer linverseur dans son
environnement et d'en étudier linfluence. Enfin taoisieme sous-partie sera consacrée a
I'optimisation du jitter de I'inverseur qui consté I'objectif final de cette étude.

| - Conception du composant

1 Choix de la famille logique

La remise en forme du signal a pour but d’obtees ffonts de commutation les plus raides
possibles. En effet, la valeur du jitter dépendhideau du bruit et de la dérivée du signal au gpessa
zéro. L'objectif prioritaire n’est donc pas d'obtedes temps de montée/descente trés courts mais
plutét d’avoir la dérivée du signal la plus éleassible au moment du passage a zéro. Bien sdr des
valeurs élevées de la dérivée du signal au pagsageo conduiront & des temps de montée/descente
trés courts mais le temps de commutation dépendi aes'excursion et de la forme du signal
contrairement au jitter. On va donc prioritairemelmobisir la logique des circuits retard en fonctitmn
la vitesse de commutation.

On remarque aussi, au niveau de I'échantillonnégtkeur, que le signal de déclenchement
sert a piloter un ensemble de paires différensellefaut donc que les signaux soient différestieh
sortie de la structure de déclenchement et quilssgntent des niveaux compatibles avec la
commutation de ces paires-différentielles.

Ces contraintes nous conduisent au choix d’'unejlegbipolaire basée sur la commutation
d'une paire différentielle pour obtenir en sortie signal différentiel extrémement rapide. Deux
familles logiques sont basées sur ce principdodajue ECL (Emitter-Coupled Logic) et la logique
CML (Current Mode Logic) ([100], [101] - p66). Ladique CML est trés proche de la logique ECL,
mais ne comporte pas d’étage collecteur commurogie sLa mise en série des portes logiques CML
est a traiter au cas par cas et son utilisationessiteinte & un nombre tres limité d’étages cascddh
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logique CML peut étre vue comme une logique EChcuélle on a enlevé la contrainte de retrouver
en sortie les mémes niveaux logiques qu’en entrée.

VCC VCC VCC VCC VCC
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Figure 35 : Schéma d'un inverseur en logique (a) CMet (b) ECL

L'inconvénient majeur de ces deux familles logiqastla puissance consommeée. En effet
les transistors sont polarisés par un courant pegntgoour éviter le régime de saturation. Comme on
désire des commutations rapides, on va de plusivbed atteindre une fréquencenfaximale en
polarisant les transistors au courant optimal, délewé. Enfin les tensions d’alimentation de ces
portes logiques doivent étre suffisamment élevélesI’6rdre de quelques volts) pour alimenter et
polariser la chaine constituée des résistancesltecieur, des transistors de la paire différelatiet
de la source de courant. Au final, les portes log&y ainsi créées présentent des tensions
d’alimentation élevées et un courant de polarigsatigportant et permanent. La puissance consommeée
par ces composants sera donc excessivement élgghm I'utilisation qu'on envisage, les portes
inverseuses que nous avons congcues consomment @58 1W. Par comparaison, dans des
conditions similaires une porte inverseuse en teldgie CMOS consomme autour de 50 nW, soit
plus de six ordres de grandeur en dessous. Cepgemadre but n’est pas de réaliser des fonctions
logiques mais de réduire les temps de commutataur pmeéliorer les performances du systéme
d’échantillonnage. De plus le nombre de portesglogs utilisées dans le systéme est assez faible. La
consommation élevée des portes logiques se justifiec par I'utilisation trés particuliéere de notre
application.

Dans le cadre de notre projet, nous cascadonsephssétages de portes logiques et il est
nécessaire de retrouver les mémes niveaux de gigmalbloc a I'autre. On devrait donc choisir la
famille logique ECL. Cependant différentes contigérvont nous amener a optimiser la conception de
chaque porte une par une, ce qui nous place maté une démarche de conception de logique CML.
De plus, pour notre application, nous ne réalisgne des portes inverseuses pour lesquelles les
différences entre les deux familles logiques sadninres. Notre application se situe donc a la fieneti
entre ces deux familles logiques.
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2 Parametres du composant

Le systeme de déclenchement n’agit que sur le wéotenent des échantillonneurs-
blogueurs. Ses seules contraintes sont donc tefigmoreléclencher les échantillonneurs-bloqueurs au
bon moment et présenter le plus faible jitter daesau niveau de ces composants. Pour la conception
de l'inverseur, on retrouve donc ces deux contegind’une part générer avec précision des retatds,
d’'autre part présenter le jitter le plus faible sibke.

Cependant un autre parametre est représentatfettlymances de l'inverseur : la pente du
signal au moment du déclenchement. Généraleméeinies de montée est défini de 10 a 90 %, mais
dans notre cas le temps de montée de 20 a 80 @ussteprésentatif car le signal est quasiment
linéaire entre ces deux valeurs. Plus ce temps detém sera court et meilleures seront les
performances de I'échantillonneur-bloqueur. Unelyegarapide nous permet en effet de dire qu’en
réduisant le temps de montée on améliore le jiitardivisant par deux le temps de montée, on double
la bande-passante du signal et donc aussi celbeuitu On a alors deux fois plus de puissance da br

ce qui conduit & une augmentation de la tensidoae# du bruit d’'un facteU{/E. Or, parallelement,
la dérivée du signal au passage a zéro a été doubilésant ainsi par deux I'influence du bruit en

tension sur le jitter. En premiere approximatiorréduit donc le jitter d’un facteu{/E.

L’amélioration du temps de montée joue aussi ue g@bsitif sur les performances de
I’échantillonneur-bloqueur. Il rend notamment I'éctillonnage moins sensible a l'influence de la
tension du signal d’entrée et donc améliore laaliné.

Avant de débuter I'étude, précisons la définitienitter. Il caractérise I'erreur temporelle de
l'instant d’échantillonnage mais, selon la réféeenhboisie pour comparer cette erreur, trois débimst
du jitter ont été proposées dans la littératueejitler absolu, le jitter de période et le jityrcle-a-
cycle ([102], [103], [104]). Le jitter absolu (abiste jitter) correspond a I'erreur du déclenchenpsant
rapport & un oscillateur parfait (Figure 36). Siregarde I'ensemble des instants de déclenchement s
un intervalle de temps donné, leur erreur moyeraragpport a ceux de l'oscillateur parfait doiteétr
nulle et leur écart type minimal. Ces deux critamess permettent de définir les caractéristiques de
I'oscillateur parfait : sa fréquence et sa phasgjitter absolu correspond ensuite a I'écart typeette
erreur :

=g,(n,) (26)

Avec A,; erreur absolue sur 'instant de déclenchement i

jitter

absolu

Le jitter de période (period jitter ou cycle jiftese définit comparativement a la durée de la
période du signal : sur un intervalle de temps doihrtorrespond a I'écart type de I'ensemble des
périodes :

jitter i = 0, (T)) (27)

période

Avec T, différence temporelle entre le déclenchement i+1 & déclenchement i
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Déclenchement 1 \ /‘V‘ \ ;’ \ /‘y \ R
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Figure 36 : Erreurs temporelles du signal de déclatement

Enfin le jitter cycle-a-cycle (cycle-to-cycle jitlecompare la durée de la période par rapport
a la période précédente. Toujours en considéranmtervalle de temps, I'ensemble des instants de
déclenchement définit un ensemble de périodesméume déterminant un ensemble d’erreurs
temporelles de chaque période par rapport a laédeste. Le jitter cycle-a-cycle correspond a I'écar
type de cette différence de période :

O; (T'+1 _T')

jittercycle—a—cycle = i i (28)
Dans le cadre de I'échantillonnage, la définitiarplus représentative des performances est
celle du jitter absolu, c'est-a-dire que I'on varcer la meilleure précision possible sur lesaimst
d’échantillonnage et non sur le pas temporel dénstants d’échantillonnage. Concrétement si I'on a
prélevé un échantillon en avance par exemple,dadfghantillonnage du déclenchement suivant doit

étre rallongé pour retrouver un instant d’échaonitlage correct.

Les deux autres définitions sont généralement wetenpour des applications
télécommunications, par exemple lorsqu'on cherchestéouver I'horloge d'un train de données
numériques.

Il - Etude du fonctionnement de I'inverseur

Dans cette partie nous analyserons le fonctionnedendifférents éléments qui composent
I'inverseur. Nous détaillerons d’abord le fonctienment de la paire différentielle, élément qui s&ali
la commutation de la porte logique. Nous étudiermmsuite I'étage collecteur commun et la sortance
de l'inverseur. Enfin, nous expliquerons l'influendes lignes de propagation sur le signal de
déclenchement.

Les résultats présentés dans cette partie ontétgusbtenus en utilisant I'inverseur ECL
représenté Figure 37. Nous avons utilisé le modeélgansistor TBH InP développé pour une surface
d’émetteur de 10 x @m? (T10) car cette taille de transistor se situe alieende la gamme des
transistors envisageables pour le systeme.

77



Chapitre 2 : Fonctions de base des systemes d'étlhanage

2V 2V 2V
34Q % §34 Q Z_Y
—
'/Tlo
™ VTlO
o —
1V T10 —> 1V
entrée sortie
30 mA 20 mA@ ?lzo mA
VSS VSS VSS

Figure 37 : Schéma de l'inverseur ECL utilisé pouta modélisation

1 La paire différentielle en commutation

La paire différentielle constitue I'élément fondarted de l'inverseur car elle réalise la
commutation. Dans l'objectif d’optimiser la condept de I'inverseur, nous cherchons dans cette
partie & décrire son comportement par un modelplsirh’idée a terme est d’'identifier les parametres
qui agissent sur le retard et le jitter afin d’oliteles performances idéales.

1.1 Modes de fonctionnem

ent

50

10—

signal de sortie, ps

®

Temps de montée 20-80 % du

/

I
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I
100

900

Temps de montée 20-80 % du signal d’entrée, ps

Figure 38 : Temps de montée de la sortie d'un inveeur en fonction du temps de montée de

I'entrée

Le fonctionnement de la paire différentielle s'effee selon deux modes en fonction du
temps de commutation du signal d’entrée (Figure B8)sque ce signal évolue lentement, la sortie
suit I'entrée avec un facteur d’amplification (za®esur la Figure 38), mais lorsque le signal d’entrée
devient trop rapide, le signal de sortie atteirg uitesse de commutation maximale indépendanta de |
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vitesse d’entrée (zon® sur la Figure 38). La transition entre ces deuxesose situe a un temps de
commutation de I'entrée d’environ 70 ps.

Pour nos applications, nous cherchons a obterspgie le temps de montée/descente le plus
court possible. On se place alors dans la premi@re de fonctionnement, c'est-a-dire dans la zane o
le signal d’entrée est suffisamment rapide pour tpesortie atteigne la vitesse maximale de
commutation.

Les modeéles d’inverseurs développés dans la litterd[105], [106]) permettent une bonne
estimation de la dérivée du signal de sortie maasgntent une erreur importante pour I'évaluation d
retard entrée-sortie (presque deux fois plus rapge les résultats de simulations basées sur les
modéles de transistors). Une analyse plus fine mopsrmis de compléter ces modéles en ajoutant
I'effet de la capacité parasitge &les transistors de la paire différentielle.

1.2 Modélisation de la commutation

sortie
Ve X \.
entrée _|
?l |
VSS

Figure 39 : Modéle de l'inverseur développé dans ligtérature

Le modéle développé dans la littérature est préseigure 39 ([105], [106]). Ce modéle
utilise deux approximations :
- Commutation parfaite et immédiate de la paire difféielle quand I'entrée passe a
Zéro ;
- Pas d'influence des étages collecteurs communis $orme du signal.

Dans ce modéle le courant de polarisation de Ia pliférentielle passe brusquement d’'une
branche a l'autre lorsque le signal d’entrée pasg€ro. La branche polarisée se charge de facon
exponentielle dans le dip6le RC et la branche raarigée se décharge de la méme fagon induisant
une évolution temporelle exponentielle du signasaidie.

Le dipble RC des branches de la paire différemtietit composé de la résistance placée sur
le collecteur et de deux capacités parasitesapadité G, du transistor de I'étage collecteur commun
et la capacité gz du transistor de la paire différentielle.
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Figure 40 : Comparaison du modéle de la littératureet du modele de transistors

La Figure 40 représente la simulation basée sumiedéles de transistors de l'inverseur
comparée au modele décrit ci-dessus. On retrowere laiforme exponentielle du signal de sortie (et
donc une valeur de dérivée proche de la simulatima)s le retard de la porte logique est tres mal
estimé. On repere aussi que I'écart différentiebidmal de sortie commence par augmenter avant de
suivre une évolution exponentielle. Ceci n'est gmesque par le passage d’'une partie du signal
d’entrée vers la sortie. On a vu que la capacitleaeur de la paire différentielle (notée)Ctait
composee de la capacité base-collecteur (noggedD transistor de I'étage collecteur commun et de
la capacité base-collecteur du transistor de laepdifférentielle. Cette deuxiéme capacité relie
directement I'entrée a la sortie créant ainsi, Empére approximation, un pont diviseur de tension
capacitif qui décale la tension de sortie de latiaale I'excursion. Nous sommes donc amenés a
changer le modéle de l'inverseur pour intégrereéiet et le nouveau modele est représenté Figure 41

~ sortie
— >

Cbc | .‘\_ e Cbc

entrée
% I

—
VSS

Figure 41 : Modele de l'inverseur en intégrant I'efiet des capacités parasites base-collecteur des

transistors de la paire différentielle
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On peut alors observer Figure 42 que le signalodgesest trés proche du nouveau modéle,
sauf au moment de la commutation de la paire @iffigelle. Pour étre plus fin dans la description de
la forme du signal, il faudrait analyser précisétmes mécanismes impliqués dans cette commutation.
Notre modele trés simplifié considere en effet gueommutation est parfaite et immédiate, ce qui es
bien saOr idéalisé. Une autre erreur du modéle @stedpas considérer les éléments cascadés derriere
l'inverseur alors qu'ils modifient la vitesse denmmutation et le retard, notamment en influencant la
capacité collecteur pilotée par la paire différeliei

2 —
1
> -
() ]
e m
2 0
8 N — Signal d’entrée de l'inverseur
< 1 Signal de sortie obtenu avec :
7 — le modéle de la these
§ — le modéle de transistors OMMIC
'2 IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIIIi
10 15 20 25 30 35 40

temps, ps
Figure 42 : Comparaison du modéle développé dans thése et de la simulation
Au-deld de la description des phénomenes physiquesn jeu, ce modele nous permet

surtout d’exprimer analytiquement les parametresideerseur, c'est-a-dire le retard et la pente du
signal au passage a zéro :

Tp = Re [T On(3) (29)
1 —_ iee
ST)=° (30)

Avec T, : retard entre I'entrée et la sortie, S' (TD): pente du signal de sortie au passage

a zéro , R. : résistance placée sur le collecteulC. : capacité vue au niveau du collecteur et

I ... Courant qui traverse la paire différentielle.

Le retard de linverseur est donc uniqguement dét&¥npar la résistance collecteur et la
capacité collecteur de la paire différentielle.réaistance détermine I'excursion du signal et $auwa
est donc fixée en fonction du courant de poladsatPour modifier le retard de I'inverseur nous ne
pouvons donc jouer que sur la capacité présentééesibranches de la paire différentielle. Si on
regarde I'expression de la dérivée du signal asgggsa zeéro on remarque qu’une augmentation de
cette capacité entraine une réduction proportiderde la vitesse de commutation. Pour obtenir le
meilleur inverseur possible il faut donc diminuarmaximum cette capacité.

Dans la zone envisagée pour nos applications, a@glegrésente une erreur inférieure a
10% pour la pente du signal et inférieure a 15% potetard de l'inverseur.
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1.3 Influence de la paire différentielle sur le signati’entrée

Dans le modéle développé précédemment, le sigealtrde était fourni par une source de
tension n’'imposant aucune contrainte sur le cour@amme la paire différentielle présente une
impédance d’entrée qui dépend de la tension d'entaéforme du signal de déclenchement dépendra
dans la pratique de I'impédance de sortie des dltsmmécédents. Les résultats de cette sous-partie
sont obtenus a partir de simulations utilisantriexiéles de transistors, c’est-a-dire que l'invarseu
simulé est celui décrit Figure 37.

Si on alimente la paire différentielle en courahit@ qu’en tension, on distingue plus
nettement les trois zones de fonctionnement (Figi®)e Dans un premier temps on observe une
augmentation linéaire de la tension d'entrée caritique de la charge d’'une capacité. Dans une
deuxieme zone, la tension d’entrée évolue netteplaatlentement alors que la tension de sortiegpass
d’'un état a l'autre. Une fois la sortie commutéeteinsion d’entrée reprend une croissance pludeapi
L’'impédance d’entrée est donc principalement cdpacavec une capacité qui augmente au moment
du passage a zéro. Ceci est d0 a la fois au chamjeshe polarisation des transistors et a un effet
Miller sur la capacité base-collecteur des traosistle la paire différentielle.

1 mA
I N .
'| entrée | ; sortie
1mA
1.5
©,
o > 05+ @ /
() [0}
=0 0.0
=207
(2
-0.5—
-1.0—
-1.5 T T T T I T T T T I T T T T
0 50 100 150

temps, ps

Figure 43 : tension d'entrée et de sortie pour umverseur alimenté en courant

Cette capacité plus élevée au passage a zéro ymutua effet désastreux sur le jitter : si
I'alimentation qui génére le signal de déclenchenaenne impédance de sortie élevée, la dérivée du
signal au passage a zéro va étre fortement réchuiitié faudra fournir le courant nécessaire a kargé
de la capacité d’entrée de la paire différentidlle.méme effet se produit lorsqu’on place la paire
différentielle au bout d’'une ligne de propagatides: charges qui transitent sur la ligne sont enlwe
insuffisant pour charger correctement la capaciéttee de la paire différentielle. On a alors &un
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part une déformation du signal de déclenchemendtaettre part une réflexion parasite du front de
déclenchement.

La Figure 44 représente I'évolution de la tensiemtbde commun du signal d’entrée de la
paire différentielle quand elle est alimentée emrant. Avant la commutation, la tension moyenne est
stabilisée a 0,5V mais au cours de la commutatiben descend jusqu'a 0,2V. A la fin de la
commutation on retrouve bien une tension moyenrmeher de 0,5V. Cette évolution du mode
commun est caractéristique d’'une dissymétrie aapkidance d'entrée : les deux voies différentielles
ne présentent pas les mémes impédances. On ceteaidéséquilibre sur le signal de commande et
I'impédance de sortie du composant qui pilote leepdifférentielle aura une grande influence sur la
forme du signal.

0.6
0.5—
>
= i
g 04—
2 L@ ©, ®
8
©
2 i
E 02—
01 T T T T | T T T T | T T T T
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temps, ps

Figure 44 : Evolution de la tension de mode commute I'entrée de la paire différentielle au

cours de la commutation

La Figure 45 représente le signal de sortie dediiseur lorsque celui-ci pilote ou non un
autre inverseur. On note que le signal de sortiirdeerseur subit un retard plus important lorsgu’
est cascadé et on retrouve la cassure de la pergeyohl décrite ci-dessus juste aprés le passage a
zéro. Cette cassure est d’autant plus marquéeegugdnsistors de I'inverseur cascadé ont un grand
développement et que I'impédance de sortie du reimverseur est faible. Pour se rapprocher du cas
idéal il faut donc utiliser des transistors de acefimportante pour le premier inverseur et deaserf
faible pour le second.
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Figure 45 : Forme du signal de sortie lorsque l'ingrseur pilote ou non un autre inverseur

D’aprés ces résultats, la paire différentielle vaimaun impact négatif sur les circuits la
précédant. Son impédance d’entrée est capacitivieqblus, cette capacité augmente au moment du
passage a zéro et présente une forte dissymeétrigzduction de la pente au passage a zéro va aussi
entrainer une augmentation du jitter sur la sati&a dissymétrie des impédances aura une influence
sur le jitter statique et sur la propagation dgeaiix. Ce second parametre sera pris en comptdedans
chapitre 3 lors de I'étude des structures de déhlement des systémes d’échantillonnage.

2 L’étage collecteur commun

Le r6le de I'étage collecteur commun est doublenel part il permet de baisser la tension
pour retrouver en sortie les niveaux d’entrée 'aytde part, il fournit le courant nécessaire datpge
des circuits placés en sortie. Il isole ainsi lagdifférentielle de la sortie.
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Figure 46 : Schéma et forme des signaux d'un invezar situé dans une chaine d'inverseurs

La Figure 46 représente les différents signaux diwerseur situé dans une chaine
d’inverseurs. On observe en entrée et en sortisigeaux différentiels présentant un temps de neonté
d’environ 8 ps et relativement peu perturbés pacHangement d'impédance d’entrée de la paire
différentielle pilotée. Si on regarde les couraotdlecteurs des étages collecteurs communs, on
observe une évolution symeétrique des deux voiesuaudu point de repos : la voéefournit du
courant qui s'ajoute au courant de polarisatioorsatjue pour la voik le courant est tiré par la source
de courant induisant une baisse du courant danarisistor de sortie. On peut aussi observer autdéb
de la commutation une évolution inversée des cdsirda voiea subit une baisse de courant et la
voieb un pic de courant) qui correspond a la baisseedsidn observée sur le signal différentiel de
sortie et due au passage d’une partie du signatrée directement sur la sortie par les capaciés-b
collecteur de la paire différentielle. Enfin, pdes signaux de sortie de chacune des deux voies
différentielles on peut observer que le temps detéwest proche du temps de descente mais que les
deux courbes ne sont pas symétriques : la desestten effet beaucoup plus influencée par la
variation d'impédance de la paire différentielleletsignal effectue un rebond (une bosse) au deux
tiers de la descente.

Lorsqu'un inverseur pilote plusieurs autres invarse on observe (Figure 47) un net
ralentissement de la vitesse de commutation. Eereast les courants collecteurs des collecteurs
communs, on s’apercoit en effet qu'une des deumdbras se trouve en régime saturé pour une valeur
de courant proche de zéro alors que I'autre brasghi un pic de courant dépassant les 40 mA et qui
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conduit dans la pratique a la détérioration dudistar (valeur au-dela du courant maximal supporté
par le transistor).
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Figure 47 : Schéma et forme des signaux d'un invezar pilotant deux inverseurs

On peut aussi observer que les deux voies diffiélag sont fortement déséquilibrées,
provoquant une variation importante du niveau delencommun qui peut étre préjudiciable au bon
fonctionnement du systéme de déclenchement.

La sortance de I'inverseur est donc extrémementiteédd on ne peut en effet piloter qu’un
seul inverseur de la méme taille. Pour pouvoir dotgy plusieurs une premiére solution est de
cascader des inverseurs « plus petits », qui entlisles transistors de surface d’émetteur plusefaib
En réduisant les surfaces d’émetteurs des trarsistes paires différentielles on réduit en effet
proportionnellement les capacités parasites. Uergaur donné peut donc piloter un inverseur de
taille identique ou deux inverseurs deux fois phetits. Une autre technique envisageable est de
mettre en paralléle plusieurs étages collecteunsnums pilotés par une unique paire différentielle.
On supprime ainsi le probléme décrit ci-dessus &®transistors de I'étage collecteur commun, mais
on ralentit fortement la paire différentielle etalfonge les temps de commutation.

3 Influence des lignes de propagation

Dans leur utilisation finale les portes logiquestfgartie intégrante du systéme de
déclenchement qui a pour vocation de distribusigeal a différents endroits du systeme. Les signau
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de déclenchement sont donc transportés sur dessligie propagation dont linfluence sur le
fonctionnement de la porte logique doit étre pesecompte. Sans adaptation de I'impédance les
commutations trés bréeves des sighaux viennentflsehi& de part et d'autre des troncons de ligne de

propagation et ces multiples réflexions comprometie bon fonctionnement de la structure de
déclenchement.

Si on regarde en effet l'influence de la ligne depagation sur la forme des signaux de
déclenchement, on constate des réflexions multigléss’étalent sur des durées importantes. La
Figure 48 a été obtenue avec des valeurs typigdes lignes de propagation adaptéef5@une
longueur de 2 mm. On constate qu’aprés 200 psjgiealsd’entrée de la seconde porte logique
présente toujours une ondulation de I'ordre der@®0autour de sa valeur de repos. Lorsqu’on réalise
la méme simulation avec des inverseurs basés suratesistors plus gros, par exemple de 2Qurm?2
on peut méme observer une inversion de la sortika deuxiéme porte logique provoquée par des
réflexions trop importantes. Méme lorsqu’elles néeat pas d’erreur ces réflexions parasites ne sont
pas acceptables car elles perturbent l'instantadelement du front suivant : pour un fonctionnemen

correct, il faut que le niveau de sortie soit cobgainent stabilisé au bout d’environ 100 ps (pour
permettre une fréquence de fonctionnement jusqG&l5).
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Figure 48 : Influence de la ligne de propagation sua forme des signaux de la porte

non-inverseuse

La longueur des lignes joue un réle important &attdnuation de ces ondulations : plus la
ligne de propagation est longue et plus la duréa dller-retour sera élevée. Comme le signal rigifléc
n'est atténué que lorsqu’il atteint un élémentatifsen bout de ligne, une premiére solution pour
diminuer ces ondulations est de réduire la longdeula ligne de transmission. Dans un intervalle de
temps donné, le signal parasite aura alors effgatigd’aller-retour sur la ligne et ainsi auraisup
plus grand nombre d’'atténuations. Cependant, lgueuar des lignes de propagation dépend surtout de
I'architecture du systeme et ne peut souvent pasnébdifiée. Pour les exemples présentés dans cette

87



Chapitre 2 : Fonctions de base des systemes d'étlhanage

partie, nous avons choisi une longueur de lign@ den car elle correspond a la distance qui sépare
deux voies d’échantillonnage consécutives poued®isd prototype « picoscope » ([13]).

Comme nous ne pouvons pas jouer sur la longueurligess de propagation, il est
nécessaire d'adapter I'impédance d’entrée des gpddgiques sur l'impédance des lignes de
propagation. Comme les portes logiques présentemtimpédance €élevée, il est facile d’améliorer

I'adaptation en placant par exemple une résistancgaralléle. On constate alors (Figure 49) que les
réflexions parasites sont fortement atténuées.
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Figure 49 : Forme des signaux de la porte non-inveeuse avec une ligne de propagation adaptée

en impédance

Cependant, le prix & payer en termes d’augmentatiofitter est relativement élevé : on
ajoute en effet des résistances qui génerent dy btuwsurtout on réduit énormément la valeur de la
dérivée du signal au passage a zéro. En simuliiaiérivée passe de 300 V/ns sans les lignes de

propagation et sans la résistance d’adaptationul@raent 128 V/ns avec une ligne adaptée, soit une
réduction de plus d'un facteur deux.

Lors de la conception du systéme de déclenchenieest donc nécessaire d'adapter les

impédances des lignes de propagation et d'effeatneroptimisation entre ondulation et temps de
monteée.

[l - Optimisation du jitter

L'objectif de cette partie est d’optimiser I'inverg en termes de jitter en vue de réaliser une
structure de déclenchement optimale. La simulatiorjitter sera d’abord abordée pour préciser la
modeélisation des sources du jitter et les paraméfué permettront de comparer les inverseurs. Dans
une seconde sous-partie nous validerons ce primgpsimulation par des résultats expérimentaux,
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puis nous comparerons les différentes configurat@imverseurs et nous optimiserons les parametres
de conception.

1 Simulation du jitter

Dans un premier temps nous cherchons a établim@ibode de simulation du jitter. Pour
cela nous identifierons d’abord les origines dtejjijpour en établir une modélisation correcte, nous
déterminerons ensuite les paramétres qui permettémtluer les performances d’'un inverseur ou
d’'un groupe d’inverseurs et nous présenterons émfamincipe de la simulation retenue.

1.1 Lien entre bruit et jitter

Dans la structure de déclenchement, le jitter a pagine le bruit des différents éléments.
Cette erreur en tension se change en erreur teligpavemoment ou le signal de déclenchement passe
par zéro. En premiere approximation (développerimiite & I'ordre 1) la pente du signal au passage
a zéro permet de faire le lien entre erreur enidaret jitter :

_ 0Oy
Jrws = s(,) (31)

Avec J,,s: écart type du jitter, g, : tension efficace de bruit etS' (TD): pente du signal au
moment du déclenchement
La Figure 50 représente graphiqguement linfluenae kituit sur le jitter décrit par

I'équation 31 : pour chaque inverseur, lorsquei¢mad de déclenchement passe par zéro, l'instant
d’échantillonnage est entaché d’une erreur temjgodele au niveau de bruit.
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Figure 50 : Influence du bruit sur I'erreur temporelle du déclenchement (jitter)
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La simulation du jitter nécessite donc deux étapese premiere étape de simulation grand
signal qui permet de déterminer la pente des sigdawdéclenchement pour chaque passage par zéro,
c'est-a-dire a chaque fois qu’il y a une décisiemgorelle sur un instant de déclenchement, et une
deuxiéme étape de simulation du bruit des compssant

1.2 Modélisation des sources de bruit

Dans les systemes électroniques le bruit a de rembs origines. Nous ne cherchons pas
dans cette étude a caractériser finement l'inflaeshe chaque source de bruit mais plutét a établir u
modele de simulation simple qui nous permette @wiptun ordre de grandeur du jitter de la structure
de déclenchement et surtout qui permette de compaddoptimiser les structures de déclenchement.

Nous nous limitons donc a I'étude des trois soudsebruit suivantes : le bruit thermique, le
bruit de grenaille et le bruit de Flicker.

* Bruit thermique

Le bruit thermique est provoqué par les collisidesporteurs de charges sur les atomes du
réseau cristallin. Il intervient sur les élémerdsistifs et c’est un bruit blanc, c'est-a-dire gaalensité
spectrale de puissance est uniforme. Cette dadesipelissance est exprimée par la relation :

S, =4K[T R (32)
Avec S, : densité spectrale de puissance exprimée en tersiet ayant pour unité V2 [Hz ™,

k = 138102 m? [(Kg [$72 [K *: constante de Boltzmann,

T : température et R : résistance de I'élément considéré

* Bruit de grenaille

Le bruit de grenaille (en anglais shot noise) esbuit blanc qui apparait lorsqu’un courant
franchit une barriere de potentiel. Les quantaelgie traversent cette barriere de potentiel evastii
une loi de poisson dont la densité spectrale despace est donnée par la relation :

S =200 (33)
Avec S : densité spectrale de puissance en courant unitd? [Hz ™),

q=1600" C: charge élémentaire de I'électron

et I : courant qui traverse la barriére de potentiel

* Bruit de Flicker

Ce bruit est aussi appelé bruit de scintillation byuit en 1/ f . Comme cette derniéere
dénomination l'indique, il est caractérisé par deesité de puissance &nhf . Il intervient donc sur
les basses fréquences mais peut étre transposdted friquence, par exemple lorsqu’on réalise un
oscillateur ou tout dispositif non-linéaire. Il estractérisé par la fréquende, fréquence de coupure
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entre le bruit erl/ f et le bruit blanc, c'est-a-dire que le bruit blaeca plus important que le bruit en

1/ f au-dela de la fréquenck, du transistor.

Les transistors TBH que nous utilisons présentestfrléquenced, de I'ordre de quelques

kilohertz. Dans notre cas, le bruit dd f n’interviendra sur le jitter que si on consideresd
intervalles de temps assez longs, supérieurs guggmicrosecondes.

In fine nous utilisons pour notre simulation un rdledde bruit trés simple constitué :
- Du bruit thermique des résistances ;
- Du bruit thermique de la résistance d’accés dase lolu transistor ;
- Du bruit de grenaille de la jonction collecteur-érmer des transistors.

1.3 Evolution du jitter

Nous considérons pour notre application, que sebitdit blanc est a I'origine du jitter. Nous
obtenons alors une évolution du jitter en racineéeadu nombre d’inverseurs, c'est-a-dire que

lorsqu’on cascada inverseurs identiques, le jitter observé sur lmige élément es&/ﬁ fois plus
éleveé que le jitter d’'un inverseur seul. Cette étioh peut se rapprocher de celle décrite danatidep
commutation de la paire différentiell& ¢ 11 - 1.2) : lorsqu’on allonge le retard de Narseur on
réduit la vitesse de commutation, ce qui condustugmenter le jitter en racine carrée du retard de
I'inverseur. Pour créer un retard a partir d'inens on a donc la méme augmentation du jitter si on
cascade plusieurs inverseurs ou si on allongetdedre’un inverseur. Les deux cas ne sont cependant
pas équivalents pour le systeme. En effet, plugastade d'inverseurs, plus la consommation du
systéme sera élevée. Dans 'autre cas, si on riédvitesse de commutation, on perturbe nettenasnt |
étages suivants, notamment I'échantillonneur-blague

On constate donc qu’il existe un lien entre leeyitet le retard de l'inverseur : le jitter sera
plus important pour un inverseur présentant urrddtaportant. Si on utilise I'inverseur simplement
pour remettre en forme le signal de déclenchenhemgtard introduit par cet élément ne présente pas
d’'intérét et ne sera donc pas pris en compte paibtiéles performances de l'inverseur. En revanche
lorsqu’on utilise I'inverseur pour créer un déplgesason retard doit étre pris en compte dans
I'évaluation de ses performances : de deux invessgui présentent le méme jitter, le plus performan
est en effet celui qui présente le retard le plugyl Or on a vu dans le paragraphe précédent que le
jitter évolue en racine carrée du retard créé, geddamment du fait que I'on crée un retard en
cascadant plusieurs inverseurs ou en «ralentissamt unique inverseur. Pour comparer les
performances de ces inverseurs, on utilisera danwouveau paramétre : le jitter divisé par la racin
carrée du retard ([105]).

L'optimisation du jitter de l'inverseur se fait dorsur deux parametres distincts selon son
utilisation. Lorsqu’on désire réaliser un retardird® valeur donnée on utilisera le jitter divisé [aar
racine carrée du retard et lorsqu’on ne désirerguiemise en forme du signal de déclenchement on
utilisera directement le jitter.
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1.4 Principe de la simulation retenue

Dans l'objectif de déterminer le jitter d'un élémhepu d'un groupe d’éléments par la
simulation, nous réalisons des simulations tempesgbour lesquelles le bruit est généré de facon
aléatoire (simulation Monte-Carlo). Chaque simolathous donne alors une valeur de l'instant de
déclenchement et I'écart type de I'ensemble desipeglations nous donne le jitter.

Pour ces simulations, nous utilisons le modeleraesistors proposé par OMMIC auquel on
ajoute le bruit tel qu’il a été défini précédemmedh regroupe donc a la fois la simulation grand
signal et la simulation du bruit.

Pour réaliser une simulation correcte du jittemdiaverseur, nous avons choisi de cascader
trois inverseurs. Un seul étage contient des seutteebruit, le deuxiéme, mais il est encadré par de
inverseurs non bruyant, a la fois pour simuler isenen forme des signaux et pour prendre en compte
linfluence du bruit propagé dans la chaine d'iseerrs. Le premier étage sert donc d’interface entre
le signal de déclenchement généré par les sourdgsndion et l'inverseur testé. Le dernier étage
permet de présenter une impédance correcte et meertio le bruit blanc du signal en erreur de
déclenchement sans avoir a effectuer d’approximati®@ schéma électrique de la simulation est
présenté Figure 51.

Non bruyant Bruyant Non bruyant

! ! N

entrée | \> sortie 1 4/2 sortie 2

-
)
I

o
3)
|

sortie 2, V
sortie 1, V
entrée, V

O < =)
o 3, =
| | |

!
N
13}

0 5 10 15 20 25 30 35 40
temps, ps
Figure 51 : Schéma électrique de la simulation eeprésentation temporelle des signaux

différentiels

Différentes « astuces » de simulation sont ensuitisées. Pour déterminer précisément le
point de passage du signal a zéro, nous utilissm$ohctions d’interpolation du logiciel. Pour ltgni
le volume des données (a quelques centaines deoaégia par simulation) nous n’enregistrons qu’un
faible intervalle temporel autour du passage a.zéro
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Pour déterminer le jitter, nous réalisons a chdqisequatre mille simulations ce qui est un
minimum pour avoir des valeurs de jitter représirdga mais qui nécessite déja plusieurs heures de
simulation pour un simple inverseur. Le choix di#f&rkents parametres de simulation sont justifiés e
annexe (annexe Il ).

2 Reésultats de mesure

Afin de valider notre modele de simulation, nouslisbns des mesures sur des inverseurs
réalisés dans le cadre du projet « picoscope Zreshavoir présenté le circuit mesuré et le banc de
mesure, nous discuterons les résultats obtenus.

2.1 Circuit mesuré

Le circuit mesuré a éteé réalisé dans le cadre djetguicoscope 2 ([13]) en technologie TBH
sur InP. Dans ce projet, il sert a retarder leaigie déclenchement d’environ 60 ps tout en coasgrv
des fronts de déclenchement trés raides. Il esposénde trois inverseurs dont les paramétres sont
optimisés pour assurer a la fois le retard et maige en forme des signaux. L'entrée et la sortie so
différentielles.

La photo du composant est présentée Figure 52. d&sucontraintes liées a son utilisation,
ce MMIC (circuit intégré monolithique hyperfréquenen anglais Monolithic Microwave Integrated
Circuit) intégre trois blocs identiques de troigarseurs, mais un seul sera utilisé pour nos mgsure

N N N

entrée

=
| t
?l | % | i T ]
VSS VSS VSS |

Figure 52: Photo et schéma électrique du circuit mearé

2.2 Banc de mesure

L'objectif de notre mesure est de déterminer lrjitd’'une porte inverseuse réalisée en
technologie TBH sur InP, c'est-a-dire déterminerjitter de quelques dizaines de femtosecondes.
Cette mesure n’est bien sdr pas réalisable dirextentes appareils de mesure traditionnels tels que
les oscilloscopes ne permettant « que » des mederjéter de I'ordre de la picoseconde.

93



Chapitre 2 : Fonctions de base des systemes d'étlhanage

Nous avons donc cherché a amplifier le jitter pquiil arrive dans une plage mesurable.
Pour ¢a nous avons réalisé un oscillateur en anaeeaebouclant les trois inverseurs du MMIC par
des fils d’'or. Chaque période du signal correspdadc a six commutations d’inverseur et si I'on
regarden périodes aprées avoir déclenché I'acquisition dmai sur I'oscilloscope le signal est passé
6[n fois dans un inverseur. L’instant de déclenchendent'oscilloscope sert alors de référence et
I'évolution en racine carrée du jitter nous permetdécrire le jitter d'un inverseur a partir duejit
mesurén périodes aprés le déclenchement :

[0) -
J _ “tn périodes (34)

RMS — m

Avec J s jitter de l'inverseur,
T 1 periodes. Jitter mesuré n périodes apres le déclenchement
Le banc de mesure est représenté Figure 53 ([[08H], [107], [108]). Nous utilisons pour

cette mesure un oscilloscope Agilent DSO 81204apsente un plancher pour la mesure du jitter a
1,8 ps (N-cycle jitter, [70]).

/A

MMIC N\

Coax.
50Q

:l/é 4/2 :l/z O:)_:z entrées 5@

Oscilloscope temps réel

r r\ 7\ 7r\ 7r N jg
7 1 T Yl

déclenchement mesure du
jitter

v

Figure 53 : Banc de mesure du jitter de l'inverseur

2.3 Résultats expérimentaux

Afin de vérifier le principe de la simulation, déffents points de mesure ont été relevés en
fonction du courant de polarisation de la pairédéntielle et du nombre de périodes d'oscillation.

Dans un premier temps, nous nous intéressonsand i@ I'inverseur. Le Tableau 8 reprend
les valeurs de période d’oscillation mesurées jEaitrois points de polarisation considérés. Comme
nous estimons a 30 ps le temps de propagationgtalsiians les fils d’or ([13]), nous obtenons une
valeur estimée du retard introduit par le bloc ttess inverseurs. On constate alors que ce retard
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dépend peu du courant de polarisation : il estffe €duit de moins de 15 % lorsque I'on multigke
courant de polarisation par six.

Courant de polarisation, mA 11 44 66
Période d'oscillation, ps 195,6 180,7 177,8
Retard estimé du bloc de trois 67.8 60.4 58.9
inverseurs, ps

Tableau 8: période de l'oscillateur en anneau et tard estimé du groupe d’'inverseurs en

fonction du courant de polarisation

Courant de polarisation : 11 mA
Nombre de périodes 625 1250 2 500
Jitter mesuré 6 ps 9,2 ps 13,4 ps
Jitter equwalent des trois 170 fs 184 fs 190 fs
inverseurs
Courant de polarisation : 44 mA
Nombre de périodes 1250 2500 5000
Jitter mesuré 3,2 ps 4,6 ps 6,8 ps
Jitter equwalent des trois 64 fs 651 fs 68 fs
inverseurs
Courant de polarisation : 66 mA
Nombre de périodes 2500 5000 10 000
Jitter mesuré 3,4 ps 5,2 ps 8 ps
Jitter equwalent des trois 48,1 fs 59 fs 56.6 fs
inverseurs

Tableau 9 : résultats expérimentaux du jitter en faction du courant de polarisation et du

nombre de périodes considérées
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Le Tableau 9 présente les résultats de mesure usbt®n peut constater une trés nette
influence du courant de polarisation sur le jittptus le courant de polarisation est élevé et fdus
jitter est faible.

On observe aussi une légére dépendance du jitteivadent au nombre de périodes
considérées. Pour les trois points de polarisat®ijitter équivalent du bloc d’inverseurs augmente
lorsque le nombre de périodes augmente mais ocattatdn ne suit pas de régle précise : lorsqu’on
multiplie par quatre le nombre de périodes, leljitugmente de 6 % pour une polarisation a 44 mA et
de 15 % pour une polarisation a 66 mA. Ces fluainatnous poussent a penser qu’il s'agit plutét
d’'une imprécision de la mesure que de la mise @egue d’'un phénoméne physique. Les valeurs de
jitter relevées sont en effet proches du planckendsure de I'oscilloscope et nous ne connaissass p

la précision de ces mesures.

2.4 Comparaison a la simulation et analyse critique

Les résultats obtenus en simulation pour le jiler groupe des trois inverseurs sont
présentés Tableau 10. Les valeurs obtenues soéticsues a celles mesurées d’environ 20 %, c’est
pourquoi nous représentons Figure 54 les valeursurées, les valeurs simulées et les valeurs
simulées multipliées par un facteur correctif d810,Ce facteur de multiplication permet en effet
d’obtenir une trés bonne concordance des résgltatdés et mesurés.

20 / + : résultats expérimentaux
18 — : résultats de simulation
/ ----- : résultats de simulation
16 o multipliés par 0,81
14 1/ Courant de polarisation :
/ + Rouge 11 mA
12 44 mA
Bleu 66 mA

/ wiw

0 2000 4000 6000 8000 10000 12000
Nombres de périodes

Figure 54 : Résultats expérimentaux comparés aux séltats de simulation du jitter d'un groupe

de trois inverseurs montés en oscillateur en anneau
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Courant de polarisation, mA 11 44 66

Jitter des trois inverseurs 235 fs 81 fs 71 fs

Tableau 10 : Valeurs simulées du jitter de I'ensemb des trois inverseurs

Lorsqu’on applique un facteur correctif, on corsstatie I'évolution en fonction du courant
est trés bien décrite par la simulation. Plusidwysothéses peuvent étre avancées pour expliquer ce
décalage. Concernant la simulation, le modéle dé betenu est extrémement simple et peut étre a
I'origine de I'erreur par rapport aux mesures. besdeles de simulation des transistors peuvent aussi
étre remis en cause. Du point de vue de la melionprécision de la mesure sur 'oscilloscope aadéj
été évoquée et d’autres erreurs peuvent étre exdpdr I'utilisation de l'oscilloscope, par exemfgde
fitrage de bande passante d'entrée qui filtre pectre du signal dés la troisiéeme composante
harmonique.

Ces résultats présentent finalement une erreur &sxe et décrivent trés bien I'évolution
du jitter en fonction des différents parametresci@eus permet de valider la simulation du jiteltet
que nous l'avons décrite, a la fois pour établirandre de grandeur du jitter et pour comparer et
optimiser I'architecture de I'inverseur ou d'unetewd’inverseurs.

3 Optimisation de l'inverseur pour la réduction du jitter

L’objectif de cette partie est d’étudier l'influemcle différents paramétres de conception de
I'inverseur sur le jitter. Cette étude a pour bet déterminer les regles de conception pour la
réalisation de la structure de déclenchement epasrd’aboutir a I'inverseur le plus performantnBa
le systeme final en effet, seul le jitter au nivehudéclenchement des échantillonneurs-bloqueurs
détermine les performances du systeme d’échamtdige que nous réalisons, et cette structure de
déclenchement integre une multitude d’inverseursigyouent pas tous le méme role. L'optimisation
du jitter de la structure de déclenchement doitcdenir compte de I'enchainement des inverseurs.

L'inverseur a principalement deux fonctions dansstiaicture de déclenchement : soit de
créer un retard d’'une valeur donnée, soit de reenett forme le front de déclenchement. Nous avons
vu précédemment que ces deux cas nous conduisenliser des paramétres différents pour
caractériser les performances de l'inverseur giomn ne cherche qu’une remise en forme du signal,
le paramétre retenu est simplement le jitter, nmaiqu’on cherche a créer un retard on utilisétter|
divisé par la racine carrée du retard de l'invers@es deux parametres ont systématiquement été
étudiés et seront présentés pour chaque simulation.

Dans un premier temps nous étudierons l'influeneel’drchitecture, et notamment des
sources de courant, puis, ayant retenu une artimiéeparticuliére, nous optimiserons ses parametres
de conception pour une taille de transistors fixé&® x 2um?®. Cette étude sera ensuite généralisée &
cing tailles différentes de transistors afin deidal les résultats obtenus sur le premier inverseur
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c’est-a-dire que l'optimisation des paramétres an yn permet bien d’atteindre un jitter minimal.
Cette généralisation nous permettra aussi d'étlidiluence de la taille des transistors sur teeji.

3.1 Architecture optimale

Dans un premier temps, nous étudions I'influencéadehitecture sur le jitter de I'inverseur.
Différentes topologies ont été simulées en fixag$ Iparamétres de conception: courant de
polarisation, taille des transistors, tensions igiahtation et excursion de tension du signal. Les
valeurs retenues sont présentées dans le Tableaat Keront optimisées aprés le choix de
I'architecture.

Courant de polarisation de la

paire différentielle 30 mA
Courant de polarisation des 20 MA
collecteurs communs
Taille des transistors T10: 10 x 2um?

. . Entrée et sortie centrées a
Tension continue

0,5V
Excursion de tension des 2 Vpp différentiel
signaux (1 Vpp sur chaque voie)

Tableau 11 : Valeur des paramétres fixés pour la coparaison des architectures

Les différentes architectures étudiées sont présenFigure 55 et les résultats obtenus
Tableau 12.

L’architecture (b) est quasiment identique a I'&edture (a) mais on ajoute sur I'étage
collecteur commun un transistor monté en diode.ti@asistor permet d’avoir une plus grande
différence de tension sur I'étage de sortie (2.\ipg)se répercute sur la tension continue colleeteu
émetteur des transistors de la paire différentiglla constate alors que le jitter est légerement
supérieur avec les diodes que sans et inversemegund on divise le jitter par la racine du retard,
I'architecture a diodes présente un léger avantd@@portant pas d’amélioration capitale, nous @von
choisi de ne pas conserver cette modification gaiicit la puissance consommeée de plus de 20 %.

Sur l'architecture (c), les résistances de poltdeasont remplacées par des transistors
polarisés en source de courant. On observe aloes dégradation importante du jitter. Cette
dégradation est atténuée lorsqu’on dégénére cesistars par des résistances (architecture (d), les
valeurs de résistance étant choisies pour unergif@ de potentiel de 1 V), mais le jitter restaspl
important que celui de I'architecture (a).
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Figure 55 : Architectures d'inverseurs étudiées

Temps de Pente du signal Jitter di\-/iSé par
Architecture ) Y Jitter la racine du
propagation au passage a zerq retard
() 5,73 ps 251 MV/s 4,05 fs 1,69.10°.+/s
(b) 6,62 ps 225 MV/s 4,31fs 1,67.10°./s
© 6,70 ps 181 MV/s 6,55 fs 253.10°.4/s
(d) 6,37 ps 200 MV/s 5,37 fs 213.10°./s

Tableau 12: Résultats de la simulation du jitter par les différentes architectures d'inverseurs

Nous choisissons donc de conserver |'architectaje ¢'est-a-dire I'architecture la plus
simple qui contient le moins de transistors etpyasente la consommation la plus faible.
3.2 Optimisation des parametres

Dans cette partie, nous étudions l'influence défrdints paramétres qui avaient été fixés
précédemment : le courant de polarisation, I'exouargle tension du signal, la tension de polarisatio
et le gain de la paire différentielle. La métho@éenue consiste a faire varier séparément chaque
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parameétre afin de déterminer la valeur optimaler phacun. Nous vérifierons ensuite que l'inverseur
optimal est créé en choisissant le cas optimal pbague parametre.

* Optimisation du courant de polarisation

On a déja vu dans la partie expérimentale que leacd de polarisation avait une grande
influence sur le jitter. Dans cette optimisationous choisissons arbitrairement de fixer le coudant
I'étage collecteur commun aux deux tiers de ceduladpaire différentielle. Nous considérons ensuite
les deux cas suivants : soit la variation de cdusaffectue sans changer la résistange d® qui
induit une variation de I'excursion du signal, sait contraire on fixe I'amplitude de la tension du
signal en faisant varier la valeur de.R

30 14
AX — Excursion constan Excursion constante
25 — R constant 5 12 — R constant
\ % 10
20 =
= e
v I
E \ \ g’
3 2 6
2 o \ i l'\
—
\| \l :é 4
5 ™
5 = 2 S
0 : - 0 : - :
0 5 10 15 20 25 30 35 0 5 10 15 20 25 30 35
Courant de polarisation, mA Courant de polarisation, mA

(a) (b)

Figure 56 : (a) jitter de l'inverseur et (b) jitter divisé par la racine du retard, en fonction du

courant de polarisation

La Figure 56 représente les résultats de simukatidmenus en faisant varier le courant de
polarisation de la paire différentielle (et propamnellement celui du collecteur commun) pour les
deux utilisations envisagées, c'est-a-dire darcase(a) ou l'inverseur sert a la remise en forme du
signal et dans le cas (b) ou il sert a créer wardetOn constate alors que le jitter diminue quand
augmente le courant de polarisation. Pour des ntifaibles, cette amélioration est trés rapidesalo
gue pour des courants plus élevés, I'évolutionplst lente. On privilégiera donc une polarisation a
courant élevé (dans notre cas, 30 mA corresponthaimum supportable par les transistors). On
observe aussi que lorsqu’on garde une excursiostaote en adaptant la valeur de la résistancéaR
réduction du courant de polarisation entraine wgreentation plus marquée du jitter. On peut donc
s'attendre a ce que le jitter dépende des résissarallecteur de la paire différentielle.

« Optimisation de I'excursion de tension de sortie

On choisit dans cette simulation de fixer le courde polarisation et de faire varier la
résistance R et donc I'excursion du signal. Les résultats nbsesont présentés Figure 57. On
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constate alors que les courbes présentent un mimiaiteint dans une zone quasi-plate entre 0,7 et
1,6 Ve Lorsqu’on réduit I'excursion en dessous de cetiee, le jitter s’accroit tres rapidement alors
gu'au dessus de cette zone, I'augmentation deumsian entraine une augmentation assez lente du

jitter. On choisira préférentiellement pour nos laggpions de se placer dans l'intervalle d’excunsio
qui conduit au minimum de jitter, entre 0,8 et V¢4
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Figure 57 : (a) jitter de l'inverseur et (b) jitter divisé par la racine du retard, en fonction de

I'excursion du signal

» Optimisation de la tension d’alimentation négative

Les sources de courant étant réalisées par deesimggistances, lorsqu’on change la tension

d’alimentation négative il faut aussi modifier laleur des résistances de polarisation pour conserve
un courant constant.
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Figure 58 : (a) jitter de l'inverseur et (b) jitter divisé par la racine du retard, en fonction de la

tension d'alimentation négative
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Les résultats obtenus en simulation pour le jgtert présentés Figure 58. Pour des tensions
d’alimentation faibles, inférieures a 2 V, on olygeun jitter important qui évolue rapidement. Pour
des tensions supérieures a 2 V, I'évolution devigdg lente marquant une rupture avec la premiére
partie de la courbe. Paralléelement, plus on augenkentension d’alimentation et plus la surface des
résistances de polarisation et la puissance consenangmentent. On va donc choisir une tension
d’alimentation négative de 2 V, qui permet d'attlkan un niveau de jitter faible tout en limitant la
consommation. La tension du signal d'entrée étantrée sur 0,5V, on veillera a conserver une
différence de potentiel de 2,5 V entre le niveantion de I'entrée et la tension d’alimentation.

* Influence du gain en tension de la paire différenélle

On teste dans ces simulations l'influence du gaintemsion basse fréquence de la paire
différentielle. Sans résistance de dégénérescdmqmire différentielle présente un gain d’environ
16 dB. Pour réduire ce gain, on dégénere la pifférehtielle, c'est-a-dire qu’on place des résises
en série dans I'accés émetteur des transistorgéseftats de simulation sont présentés Figurés9.
observe globalement sur la courbe que le jittemarge quand le gain augmente. Pour un gain
unitaire, le jitter ne suit plus cette relation main est en dehors des conditions normales de
simulation : le signal n’étant plus amplifié, ilest pas remis en forme et les fronts de transgamn
« portés » par le front de déclenchement. Le compoainsi créé ne différencie pas les deux états
logiques et ainsi n’agit plus comme une porte logiq
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Gain BF de la paire différentielle, dB Gain BF de la paire différentielle, dB

(@) (b)

Figure 59 : (a) jitter de l'inverseur et (b) jitter divisé par la racine du retard, en fonction du gai

BF de la paire différentielle

L'origine de la relation entre gain et jitter estpiquée dans [105] et [109]: lors de la
commutation, la paire différentielle se comportenome un amplificateur et le bruit de I'entrée est
amplifié sur la sortie (mais limité en bande-passarPlus le facteur d’amplification est importat
plus le bruit en sortie sera éleve.

Il parait donc intéressant pour le jitter de réelde@ gain de la paire différentielle, mais la
réduction du gain se fait au détriment de la rereisdorme du signal. Lorsqu’on utilise I'inverseur
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pour remettre en forme un signal présentant dedsfrde transition lents, il est plus intéressant de
garder un gain élevé alors que lorsqu’on utiligsevErseur pour créer un retard, le gain peut &deit
entrainant une diminution du jitter. Pour la switel’étude, on se fixe un gain minimal en tensien d
deux, soit 6 dB.

* Bilan

L’étude des paramétres de conception nous a pefidentifier les optimisations possibles
de l'inverseur. On retiendra d’abord qu’un courdatpolarisation élevé permet de réduire le jit@ar.
choisira donc préférentiellement de polariser lasgistors par le courant le plus élevé possibieisN
avons ensuite établi que I'excursion en tensiorsigonal de sortie présente une zone optimale (dans
notre cas entre 0,7 et 1,6 différentiel) dans laquelle le jitter est minimAlconviendra bien sar de
se placer dans cette zone de fonctionnement. Ppomaa la tension d’alimentation négative, apres
une premiére zone dans laquelle le jitter est aflg®g, la tension d’alimentation négative n’intent
quasiment plus sur le jitter et on choisira alerplus faible de ces valeurs pour réduire la poissa
consommée. Notons que la tension d’alimentatioritipesne peut pas étre optimisée puisqu’elle
détermine la tension continue du signal de soqtigof a choisie identique a celle du signal d'egitré
Enfin, le gain de la paire différentielle doit éajeisté en fonction de I'utilisation de l'inverseaaar il y
a compromis entre réduction du jitter (en réduisargain) et amélioration de la remise en forme du
signal (en augmentant le gain).

3.3 Généralisation

Cette étape présente trois objectifs majeurs. emar est de vérifier que I'optimisation des
parameétres pris individuellement conduit bien Jptimisation de l'inverseur total. Dans la méme
optique, cette généralisation nous permet de valaenéthode qui a été retenue pour optimiser le
jitter, méthode qui pourra étre réutilisée pourirojger la structure de déclenchement. Enfin cette
étude nous permet d’évaluer I'influence de laeailés transistors sur le jitter de 'inverseur.

L’optimisation décrite préecédemment a en effet @pbliquée aux inverseurs utilisant
différentes tailles de transistors. Conformémemnt @nclusions de la partie précédente, le courant d
polarisation a toujours été fixé au maximum supdme par les transistors. De méme, le gain a été
fixé a 6 dB, valeur qui permet une remise en foomeecte du signal tout en minimisant le jitter. Il
nous reste donc a étudier 'influence de I'excursia signal et de la tension d’alimentation négativ

» Optimisation de I'excursion du signal de sortie poudifférentes tailles de
transistors

Les résultats obtenus pour la simulation du jgerfonction de la taille des transistors et de
I'excursion du signal sont présentés Figure 60. @enmous l'attendions, les courbes obtenues
présentent une zone optimale dans laquelle lg & minimal. On peut constater que cette zone
dépend trés peu de la taille des transistors etutsion optimale est autour de 1,2-\pour chaque
courbe. Pour la conception de la structure de débkment, on choisira donc cette valeur comme
référence et il sera possible d’assembler dane e#tticture des inverseurs de tailles de transistor
différentes car les niveaux des sighaux seront atibyips.
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On remarque aussi Figure 60 que la taille desistams a une grande influence sur le jitter :
on passe en effet pour l'inverseur utilisant lassgros transistors d’un jitter d’environ 2 fs ajititer
supérieur a 7 fs avec les plus petits transistoésolution n'est cependant pas linéaire et laétiéince
entre les inverseurs utilisant des T15 ou des Teihgistors présentant des surfaces d’émetteur
respectivement de 15 x®n? et 20 x 2um®) est minime. L'utilisation de gros transistors aser
privilégiée pour réduire le jitter de la structaie déclenchement.

9
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&
=5
=
= 4
£ ™
- 3 i Taille des transistorq
T3 : 3x2um?
5 - T6 : 6x2um2
— T10: 10x2um2
| — T15: 15x2um2
— T20: 20x2um2
8.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8

Excursion de sortie, VPP

Figure 60 : Jitter en fonction de I'excursion du gjnal et de la taille des transistors utilisés

Les résultats en jitter divisé par la racine danetprésentent peu de différences avec ceux
du jitter et ne sont donc pas représentés. Nougopsucependant noter que dans ce cas I'excursion
optimale se situe plutét autour de 1,4V

» Optimisation de la tension négative

Pour évaluer l'influence de la tension d’alimergatinégative, nous nous sommes placés
dans les conditions précédemment établies : uranbute polarisation maximal, un gain de la paire
différentielle de 6 dB et une excursion du signallg2 \b. Nous avons ensuite simulé le jitter de
l'inverseur pour chaque taille de transistor enatlat la tension d'alimentation négative de plus ou
moins 1V autour de la valeur de -2,5V que l'oBtait fixée préalablement. Les résultats sont
présentés Tableau 13. Les différences entre lesingabbtenues sont minimes et trés proches des taux
d’erreurs associés a la simulation Monte-Carlo. eédépnt on constate dans les cing cas que la
différence de jitter est plus faible entre -2,5tv-8,5V qu’entre -1,5 V et -2,5 V. En choisissane
tension de polarisation de -2,5 V, on est donc bida frontiere entre les deux zones identifiélas :
premiére ou I'évolution est rapide et la secondééiplution est lente.
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T3 T6 T10 T15 T20

Taille du transistor : 3x2um® | 6x2um? | 10 x 2um? | 15 x 2um? | 20 x 2um?

-15V 7,458 fs 4177 fs 3,002 fs 2,272 fs 2,073 fs
J'“férf’s‘?g:]ges 25V 7189fs | 3.986fs | 2,801fs | 2,133fs | 1,936fs
dalimentation Différence a-15VvV | -0,269fs | -0,191fs | -0,201fs | -0,139fs | -0,137 fs
de:

-3,5V 7,004 fs 3,923 fs 2,804 fs 2,003 fs 1,852 fs
Différencea-25VvV | -0,185fs | -0,063fs | +0,003fs| -0,130fs | -0,084 fs

Tableau 13: jitter en fonction de la tension d'alinentation négative et de la taille des transistors

de l'inverseur

* Bilan

On constate donc par cette étude que I'optimisatemparametres un par un nous conduit &
optimiser les performances de l'inverseur en termesjitter : en modifiant le gain de la paire
différentielle, I'inverseur composé de transist®i® (10 x 2um’ de surface d’émetteur) conserve les
mémes valeurs optimales en excursion de tensiosighal de sortie et en tension d'alimentation
négative. De méme, la valeur optimale de ces deuanpétres est indépendante de la taille des
transistors de l'inverseur.

Le deuxieme constat répond au deuxieme objectifrques nous étions fixé : les résultats
obtenus pour l'optimisation de linverseur en T1@us permettent de réaliser similairement
I'optimisation des inverseurs utilisant d’autreifléa de transistors.

Enfin, I'influence de la taille du transistor serjltter a pu étre testée et on constate que plus
la surface des transistors utilisés est importatt@lus le jitter est faible. Cette conclusion est
cependant a nuancer par le fait que la differemtes des inverseurs utilisant des T15 ou des T20 es
minime : plus on augmente la taille des transistbrdus I'amélioration du jitter est faible.

3.4 Regles de conception de I'inverseur

L’étude que nous avons réalisée nous permet diételsl regles de conception suivantes
pour I'amélioration du jitter de l'inverseur :

- L’architecture présentant les meilleures perforneanest I'architecture utilisant des
résistances comme sources de courant et sansstiotiétage collecteur commun ;

- Le courant de polarisation de la paire différetgieloit étre le plus élevé possible.
Cependant entre 75 % et 100 % du courant maxiraaidlioration du jitter n'est
que d'environ 5 % ;

- Latension d’alimentation négative doit étre iréére de 2,5 V a la tension moyenne
du signal d’entrée ;
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Le gain de la paire différentielle doit étre rédeitplus possible mais dépend aussi
des contraintes de remise en forme nécessaire ;

L'excursion de tension optimale est d’environ 1gz,\Wine variation de +/-0,2V
autour de cette valeur n’ayant pas d'influencdesiitter ;

On utilisera préférentiellement des inverseursisatiit des transistors a grande
surface d'émetteur sachant que I'amélioration desfopmances s'amenuise
lorsqu’on atteint les plus grandes tailles displasb
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B - Echantillonneur-bloqueur

L’échantillonneur-bloqueur est au cceur du systéinassure en effet l'interface entre le
signal analogique d’entrée et le signal numérigaaéclenchement pour obtenir en sortie un signal
échantillonné. La conception d’un échantillonnelaglieur requiert donc de tenir compte a la fois de
contraintes analogiques et de contraintes numé&iq@&obalement [I'échantillonneur-bloqueur
concentre un grand nombre de contraintes de cdooept joue un rble primordial dans les
performances du systéeme telles que la linéaritérug et la résolution.

Le choix de la technologie TBH sur InP a été déailans le premier chapitre et est
principalement lié a des contraintes de conceptienl’échantillonneur-bloqueur. Le choix de la
technologie implique aussi celui de la structurd-SBwitched Emitter Folower) pour réaliser le
commutateur.

L'échantillonneur bloqueur est composé de troistipar un amplificateur d’entrée, un
commutateur associé a une capacité de maintiem atplificateur de sortie. Nous développons dans
cette partie les principaux choix de conceptiocedifférents éléments.

| - Apport de la structure différentielle

Comme on a pu le voir dans I'étude bibliographicqiie chapitre 1, la majorité des
échantillonneurs-bloqueurs réalisés en filiere liipe sont différentiels, car cette structure candu
une nette amélioration des performances. En effethiveau de la forme d'onde des signaux,
I'architecture différentielle permet de réduiretéanent I'exceés de tension induit par la commutation
des transistors et aussi de réduire la décroissdunaignal échantillonné induite par les courams d
fuite.

La Figure 61 représente, pour un échantillonneopiitur différentiel, le signal différentiel
au niveau des capacités de maintien et le sigmause seule des deux capacités. Pour pouvoir
comparer les deux courbes, le signal non-diffée¢mtiété multiplié par deux et son niveau de tensio
continue supprimé. On observe alors que le sigfférentiel est quasi parfait, contrairement awnaig
non-différentiel. Dans la pratique, 'amplificatede sortie ne permet pas une réjection totale didemo
commun et les disparités entre les deux voies digilonnage conduisent a de légéres déformations
du signal, mais ces erreurs restent largementfaibies que sur I'architecture non-différentielle.
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Signal non-différentiel
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Figure 61: Signal différentiel au niveau des capat@is de maintien pour une architecture
différentielle et signal sur la capacité de maintie d’'une architecture non-différentielle

(compensé en amplitude et en niveau de tension ciomt)

Si lI'on regarde l'effet de la structure différeiige sur les non-linéarités, la encore
I'amélioration des performances est spectaculairee structure différentielle permet en effet de
supprimer, ou au moins d'atténuer trés fortemesst,composantes harmoniques paires du signal. On
améliore ainsi le taux de distorsion harmonique. e structure non-différentielle, la deuxiéme
composante harmonique est souvent celle qui pedarguissance la plus élevée, alors que sur une
structure différentielle, cette seconde composhatmonique est quasi inexistante et c’est la &oisi
composante harmonique qui présente alors la puiedanplus élevée. Si on considére par exemple
I’échantillonneur-bloqueur que nous avons congustiacture différentielle permet de gagner 17 dB
sur le SFDR (dynamique de codage, en anglais Smificee Dynamic Range, rapport de puissance
entre la composante fondamentale et la composartonique de plus forte puissance), ce qui
représente une amélioration de la résolution deqoetrois bits effectifs.

La suppression des harmoniques paires ainsi quertaction d’erreurs apportées par la
structure différentielle se traduisent par une &refion de la résolution de plusieurs bits effiscti
Des lors, le choix d'une architecture d'échantilear-bloqueur différentielle s'impose, méme au prix
d’'une augmentation de la puissance consommeéelatsteface de semi-conducteur utilisée.
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Il - Conception de I'étage SEF (Switched Emitter Followg

L'étage SEF présente I'avantage d'étre extrémesiengle (Figure 62). On constate en effet
gu’il n’y a que quatre variables de conception &naiger : la taille du transistor de commutaticen, |
valeur de la capacité de maintien, le courant drigation et la résistance d’entrég R

VCC

Re

Vin gm'vin
B

Amplificateur d’entrée

Entrée

Figure 62 : Schéma de principe de I'étage SEF

Néanmoins, ces quatre variables de conceptionviaterent sur plusieurs paramétres
sensibles de I'échantillonneur-bloqueur et vontiawm effet important sur les performances,
principalement sur la bande-passante, la linéakitépruit et la qualité de I'échantillonnage. La
conception de I'étage SEF nécessite un comprontie ks différents parametres.

Dans cette partie nous présentons la démarcheaygeeavons adoptée pour optimiser cette
architecture. En partant de la puissance maximadepgut dissiper le transistor Q1, nous introdwiron
un par un les différents parameétres a optimisdorction de leur importance.

1 Puissance dissipée dans le transistor

Entrée

Q

Isortie Sortie

CMaintien
IPolar j_:
VSS
Figure 63 : Schéma simplifié de I'étage SEF en mogassant
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Le fonctionnement de I'étage SEF est celui d’'undeotéur commun, et donc celui d’'un
amplificateur de classe A : le courant de sortieégal au courant du transistor moins le courant de
polarisation (Figure 63). Lorsque le courant dudistor est inférieur au courant de polarisatioraon
en sortie un courant négatif et inversement, pdateror un courant positif en sortie, il faut que le
courant du transistor soit supérieur au couramtatarisation :

iSortie = iE - I Polar (35)
On obtient alors un pic de courant dans le tramsistsque le courant de sortie atteint son

maximum. Dans notre cas le transistor est chargéupa capacité. Le courant de sortie est donc
sensible aux variations d’amplitude :

ﬁVSOrtie (36)

Maintien
dt

ISortie = C

Une augmentation de la tension de sortie entrdore an pic de courant et donc un courant
éleveé dans le transistor qui fournit & la foisdemant de sortie et le courant de polarisation :

dVy, .
1 — Sortie
IE Max — IPolar + CMaintien I:é dt (37)
Max
Le maximum de courant dans le transistor sera dtiemnt lorsque la tension de sortie passe
brusquement de son minimum a son maximum.

Pour obtenir la puissance dissipée par le tramsidtéaut connaitre sa tension collecteur-
émetteur. Le collecteur du transistor étant comnectl’alimentation et I'émetteur a la capacité,
I'équation de la tension collecteur-émetteur estéexement simple :

VCE :VCC _VSortie (38)

On constate alors gu’une tension de sortie faibteage une tension collecteur-émetteur du
transistor élevée. Pour se placer dans les pirdittins en termes de puissance dissipée, il fdat a
fois avoir une tension collecteur-émetteur élec&sst-a-dire une tension de sortie faible, et wramt
élevé, c'est-a-dire une brusque augmentation deéeraion. Ces deux conditions sont réunies
simultanément lorsque I'échantillonneur-bloquewstacké la plus faible valeur possible et qu'il est
rouvert sur la tension la plus élevée (Figure Béns notre cas, I'excursion maximale autoriséelest
0,5 Vpp (soit 1 Vpp en différentiel) et le courapti en résulte est principalement déterminé par la
valeur de la capacité de maintien et 'ensembleétiraents de filtrage qui limitent le pic de coudran
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Figure 64 : Evolution des tensions et courants dangs conditions entrainant le pic maximal de

puissance dissipée dans le transistor

On a ainsi identifié une contrainte absolue deolaception de I'échantillonneur-bloqueur :
limiter la puissance dissipée dans le transistor pe pas altérer son comportement. Cette congraint
passe par la limitation du courant de polarisatid®,la capacité de maintien et de la variation
d’amplitude sur cette capacité.

2 Linearité
On cherche dans ce paragraphe a déterminer ldeewiges non-linéarités pour en réduire

les effets. Dans cette étude, la commutation mirgat pas et on se contente d’'étudier I'étage en
mode passant, c'est-a-dire que I'on considérehéma de la Figure 63.

2.1 Origine des non-linéarités

Pour montrer l'origine des non-linéarités, la Fey@5 représente la forme temporelle du
signal au niveau de la capacité de maintien dasscdaditions extrémes, c'est-a-dire pour une
amplitude d’entrée de 2 Vpp a une fréquence del20. ®n observe alors une erreur importante au
niveau de la partie décroissante de la sinusolelesignal sur la capacité décroit suivant une pente
constante mais trop faible pour suivre le sighantfée. Ce phénomeéne est caractéristigue d'une
limitation en courant de I'étage d’amplificationiqgonduit a la charge de la capacité de maintien a
courant constant : limitation due a la vitesse alayage (slew rate).
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Signal parfait attendu, V

Signal observé, V
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Temps normalisé par rapport a la période du signal

Figure 65 : Forme temporelle du signal de charge da capacité de maintien de |'étage SEF

Si on regarde en effet le courant de charge deapmaité de maintien (Figure 66), on

remarque que le courant nécessaire oscille dan/A@ + 50 mA. Le courant positif est fourni par le
transistor Q1 qui subit alors un pic de courarirsajue le courant négatif est absorbé par la eaec
courant, et est donc limité dans notre cas a - 80lmorsque I'appel de courant est plus importaat, |
sortie présente une limitation de courant (il yatugation) ce qui justifie la décroissance unifortee
la tension et I'erreur observée.

Courant de charge idéal, mA

Courant de charge observé, mA

(o]
o

'60 T | T | T | T | T | T | T | T | T | T
00 02 04 06 08 10 12 14 16 18 20
Temps normalisé par rapport a la période du signal

Figure 66 : Courant de charge de la capacité de maien

Ce phénomeéne conduit a une erreur importante sysr&mieres composantes harmoniques.

La composante harmonique deux est compensée gifisdtion d’une structure différentielle mais la
composante harmonique trois n'est pas compenséeanstitue donc la principale source d’erreur de

linéarité.
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2.2 Interaction entre linéarité, courant de polarisation et capacité de maintien

Ayant identifié l'origine des non-linéarités de tb§e SEF, nous pouvons identifier les
parameétres sur lesquels il faudra intervenir pegr réduire. Le minimum de linéarité sera atteint
lorsque la pente du signal sera la plus élevést-a‘dire lorsque la fréquence et 'amplitude dynal
d'entrée seront les plus élevées. Pour réduirenceslinéarités, il faut augmenter le courant de
polarisation et réduire la capacité de maintien.

La Figure 67 représente I'évolution des non-linéaren fonction du courant de polarisation
et de la valeur de la capacité de maintien. Ceatege courbes a été obtenu pour une amplitude du
signal d’entrée de 0,5 Vpp, c’est-a-dire 'ampliuthaximale exigée par le cahier des charges (1 Vpp
en différentiel) & une fréquence de 8 GHz, fréqaete référence. Nous avons choisi de représenter
les non-linéarités par le rapport de puissancexdmisieme composante harmonique sur la puissance
de la composante fondamentale, ce qui est équivaleS8FDR de I'architecture différentielle. Comme
la puissance des composantes harmoniques dimipigenaent, le SFDR est quasi équivalent au taux
de distorsion harmonique (THD, rapport de puissamtee la composante fondamentale et 'ensemble
des composantes harmoniques).

Cette figure nous permet de vérifier que les noédrités augmentent lorsqu’on accroit la
valeur de la capacité de maintien ou lorsqu’on itddicourant de polarisation. On constate cepeindan
que pour de forts courants I'évolution des nondiités est inversée. Ceci a certainement pournarigi
d’autres phénomenes non-linéaires du transistorceteffet est de plus en plus marqué lorsqu’on
réduit la tension collecteur-émetteur.
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Figure 67 : SFDR en fonction du courant de polariggon du transistor pour différentes valeurs

de la capacité de maintien (par pas de 0,1 pF), poun signal d’entrée de 0,5 Vpp a 8 GHz
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Cette figure nous permet de mettre en évidenceetaction entre linéarité, courant de
polarisation du transistor et valeur de la capatiténaintien. Ainsi une augmentation de la valeur d
la capacité de maintien induit une dégradatioradaéarité alors qu’une augmentation du courant de
polarisation permet — généralement — une amél@rate la linéarité.

3 Bande-passante

3.1 Bande-passante et puissance maximale dissipée

La bande-passante dépend en premier lieu de l@itdpa maintien. En effet, si on réduit la
vitesse de variation de la tension au moment ddndage de la capacité de maintien sans changer la
valeur de cette capacité, on diminue le pic deamuet donc la puissance maximale dissipée dans le
transistor. Un moyen simple de réduire cette vitetes variation est de diminuer la bande-passante de
I'étage SEF : plus la bande-passante sera failpustla charge de la capacité de maintien seta.len
Il convient ici de préciser que la forme du filteagpue aussi un réle important sur la charge de la
capacité de maintien et donc sur le courant quiakzerse.

L'équation (37) est rappelée ci-dessous :

iE Max = iPolar + CMaintien [é%j (37)
Max
D’aprés cette équation, pour un méme courant daripation, une augmentation de la
vitesse de commutation doit étre compensée paréthetion de la capacité de maintien pour limiter
la puissance maximale dissipée par le transisterlabméme fagon, une augmentation de la capacité
de maintien doit étre accompagnée d'une réductolia thande-passante.

Un second lien entre courant de polarisation etlbgrassante s'exerce par l'intermédiaire
de la résistance R(Figure 62). Lorsque I'échantillonneur-bloqueundtonne en mode bloqué, le
courant qui servait & la polarisation du transistaverse alors la résistance, Rrovoquant ainsi une
chute de tension sur la base du transistor quétseuve polarisé en inverse et donc en mode bloqué.
Pour assurer un fonctionnement correct, la chuteedsion doit étre d’environ 1,2 V. La loi d’Ohm
associe alors la valeur de la résistangeaR courant de polarisation. Or I'étage SEF présente
impédance d’entrée capacitive qui, associée aslatadice B, crée un filtre passe-bas. Une réduction
du courant de polarisation entraine donc une autatien de la résistancecRt donc une réduction
de la bande-passante.

Dans le premier cas décrit, la réduction de la bgraksante permet de limiter la variation
d’amplitude sur la capacité de maintien et aingluitle pic de courant associé a la charge de la
capacité. Dans le second cas, la réduction de naespassante permet de réduire le courant de
polarisation. Les deux liens identifiés nous coadat donc a la méme conclusion : pour réduire la
puissance maximale dissipée sur le transistoauil féduire la bande-passante, ou, autrementrdt, u
augmentation de la bande-passante impligue une entgtion de la puissance dissipée par le
transistor.
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3.2 Bande-passante et linéarité

SiI'on s’en tient a I'architecture proposée Fig8g on ne peut pas décorréler 'amélioration
de la bande-passante et celle de la linéarité fieh) ®ous les paramétres de conception sont deéini
partir du courant de polarisation : la résistan@ntdée est fixée directement a partir du courant d
polarisation pour avoir une chute de tension enarlddqué de 1,2 V et la valeur de la capacité est
fixée par la puissance maximale que peut dissgtahsistor.

On peut alors déterminer les performances en bpaseante et linéarité en fonction du
courant de polarisation. Ces résultats sont présefigure 68, la linéarité étant représentée par le
rapport de puissance de la troisieme composantadmigue sur la composante fondamentale pour
une tension créte-a-créte du signal d’entrée de/ggba 8 GHz. Le calcul de la linéarité n'a été
effectué que dans les cas ou la bande-passarsaEsieure a 8 GHz, ce qui est le cas a partir d'un
courant de polarisation de 12 mA.
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Figure 68 : SFDR et bande-passante de I'architectarSEF en fonction du courant de

polarisation

On constate alors que pour obtenir un SFDR suffisiaiaut un courant de polarisation d’au
moins 16,25 mA. Dans ces conditions, la capacitéaiatien est réduite a 0,39 pF alors que la bande-
passante est de 27,8 GHz, donc bien au dessus ddbjeatifs.

Si I'on parvient a dissocier le lien entre bandegaate et linéarité, il sera possible de réduire
la bande-passante pour augmenter la valeur depkcité de maintien tout en conservant une bonne
linéarité. Cet objectif est atteint en ajoutantfiltne au niveau de la capacité de maintien. Daotsen
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étude nous avons placé une simple résistapseeiR série sur I'émetteur du transistor (Figure ;69)
associée a la capacité de maintien elle joue é&edélfiltre passe-bas et permet ainsi d’intervemirla
bande-passante. Avec la résistangg R devient donc possible d’augmenter la capagéémaintien
en conservant la méme linéarité mais en réduisammhde-passante.

Cette résistance présente aussi un autre avantaggue le courant qui traverse le transistor
est élevé, la tension aux bornes de la résistangeente, réduisant ainsi la tension collecteur-
émetteur du transistor. Elle permet donc de rédaipeiissance dissipée par le transistor.

VCC

Re

Entrée

Sortie

C

Maintien

Figure 69 : Nouveau schéma de I'étage SEF en intégit une résistance B pour limiter la

bande-passante

3.3 Conclusion

Les parameétres de bande-passante, linéarité etittada maintien sont tous trois améliorés
lorsqu’on augmente le courant de polarisation. @daet 'augmentation du courant de polarisation se
heurte & une contrainte incontournable : la puitsEsanaximale que peut dissiper le transistor. Nous
avons ensuite établi les trois relations suivantes

- L’augmentation de la linéarité impose une réductiera capacité de maintien ;

- L’augmentation de la bande-passante impose aussréduction de la capacité de
maintien ;

- L’augmentation de la bande-passante impose unetiédule la linéarité ;

On constate alors que I'amélioration de chaquenpeii@ s’oppose a celles des deux autres.

La conception d’'un échantillonneur-bloqueur basgé wu étage SEF nécessite donc de
trouver le compromis optimal entre bande-passdintgrité et valeur de la capacité de maintien. Si
'on s’en tient & l'architecture de la Figure 6%ulgmentation de la capacité de maintien et
'amélioration de la linéarité peuvent étre synig&gs en un seul paramétre : le nombre de bits
effectifs. On crée ainsi une relation entre banakespnte et nombre de bits effectifs et la concesgo
limite au choix du compromis souhaité. Cependaffémintes améliorations de cette architecture
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peuvent étre apportées en favorisant un des tevanetres sans trop influer sur les deux autres. Ce
modifications de I'architecture feront I'objet departie suivante.

Notons aussi que certains facteurs ne font pasgepdes contraintes clairement identifiées
mais peuvent influencer les choix. Pour le mémebrende bits effectifs & 8 GHz, on préférera peut
étre avoir une bande-passante plus faible et cegrsene bonne résolution plutdt qu’une large bande-
passante et une résolution qui se dégrade trederapht.

4 Tallle du transistor

Pour tester l'influence de la taille du transistagus avons cong¢u un échantillonneur-
blogueur atteignant nos spécifications a partitreesistors de surface d’émetteur de 10unB. Les
performances ont été simulées en termes de barsdarga, SFDR a 8GHz et puissance maximale sur
le transistor. Nous avons ensuite changé la tai#le transistors en modifiant les variables de
conception proportionnellement a la variation ddame d'émetteur (la résistance R été divisée
proportionnellement alors que la capacité de mexingit le courant de polarisation ont été multipliés
proportionnellement) a I'exception de la résistafge qui a été ajustée pour garder une bande-
passante constante. Pour les cing tailles de stansitestés (de 3 xi@n” & 20 x 2un), la variation
du SFDR a 8 GHz est quasi nulle (Figure 70) etU&sgance maximale sur le transistor évolue
proportionnellement a la surface d’émetteur. Lietalu transistor n'influence donc que trés peu les
performances de I'étage SEF.
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Figure 70 : SFDR et puissance maximale dissipée plartransistor de I'étage SEF en fonction de

la longueur d’émetteur du transistor (largeur fixe de 2um)

Toutefois la taille du transistor joue un role impot sur la conception des différents
éléments de I'échantillonneur-bloqueur. En effeti® diminue sa taille, on réduit la capacité de
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maintien ce qui rend plus difficile la conceptioe Hamplificateur de sortie car son impédance
d’entrée doit étre augmentée. Si I'on augmente ladgpille du transistor, c’est I'amplificateur dieée

gui devient le facteur limitant car il n'est plus mesure de piloter la faible impédance d’entrée de
I'étage SEF. En augmentant la taille du transigtoraugmente aussi la taille des transistors gaife
différentielle et il faut alors augmenter la taifle I'inverseur qui la pilote.

On a donc intérét a choisir un transistor de tailleyenne, qui permet a la fois de conserver
des courants de polarisation raisonnables (donuissance consommée plus faible) et de disposer
de transistors plus petits pour I'étage de soriechoix de taille de transistor étant relativermenité
(au niveau de développement actuel de la filiégreds utilisons un transistor de surface d’émettieur
10 x 2um?

1l - Modifications de 'architecture SEF

Nous avons cherché précédemment a obtenir la paulg valeur possible de capacité de
maintien. Cet objectif s’explique en effet par dewaksons principales qui apparaissent en mode
bloqué : la pente de décroissance et le défaubldtion. Ces deux phénomenes seront détaillés dans
cette partie. Pour compenser la trop faible vatieircapacité de maintien que I'on obtient lors de
I'optimisation vis-a-vis de ces deux effets paesitde hombreuses modifications de I'architecture
SEF ont été proposées dans la littérature. Nousutdions certaines de ces améliorations et de
nouvelles seront proposées.

1.1 Défaut d’isolation

* Ondulation maximale acceptable

L'ondulation en mode bloqué est équivalente a gnadiparasite qui modifie la valeur de
I'échantillon. Elle intervient donc au méme titneegle bruit sur la dégradation de la résolutioncets
pouvons reprendre les équations que nous avontog@ées dans le premier chapitre.

Pour étre tout a fait précis I'ondulation, conteailent au bruit ou au jitter, n'intervient que
sur le mode bloqué. Il est donc possible de filbette erreur. Par exemple si le signal d’entréee
fréquence de 10 GHz, I'ondulation autour de la waléchantillonnée aura aussi une fréquence de
10 GHz et un filtre passe-bas de fréquence de ceypus basse permettra d’atténuer fortement cette
valeur. Cependant, pour nos applications nous sistas fréquences d’échantillonnage rapides, de
'ordre de 2 a 4 GEch/s. Il nous est donc impossibe filtrer I'échantillon pour en réduire
I'ondulation.
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L’équation de la puissance de I'erreur (cf chaplfr@ous permet d’écrire :

2
M02,0,)= T = Ao (39)
_LSB

Abndulation - W

Avec A guation: @Mplitude maximale de 'ondulation

(40)

(soit la moitié de I'ondulation créte-a-créte)

D’aprés cette formule et pour atteindre 10 biteatffs, I'ondulation créte-a-créte doit donc
étre limitée a 0,4 mV sur chaque voie d'échantitlage, ce qui représente une isolation de 62 dB.

» Origine du défaut d’isolation

Le défaut d’isolation en mode bloqué a pour priak@porigine la capacité parasite base-
émetteur du transistor qui commute dans I'étage Fitfare 71).

<
0
0

Entrée i
A Q,, mode blogqué

Sortig

>

I CMaintien
Figure 71 : Pont diviseur capacitif équivalent au EF en mode bloqué

En premiére approximation cette capacité parasite, @avec la capacité de maintien, un pont
diviseur capacitif de fonction de transfert ([110])

VSortie - CBE (41)
VEntrée CBE + CMaintien
Avec Vi e ©t Voorie: teNsions d’entrée et de sortieCy, : Capacité base-émetteur du

transistor commuté de I'étage SEF e, o' Capacité de maintien

Cette formule nous permet surtout d’obtenir deddenes : pour améliorer l'isolation il faut
augmenter la valeur de la capacité de maintienreinder la taille du transistor qui commute. En
simulant I'architecture développée précédemmentlitient une isolation d’environ 30 dB qui varie
peu en fonction de la fréquence (Figure 72). Orstaia alors que l'isolation obtenue est bien trop
faible vis-a-vis de nos objectifs, malgré la comt@ que I'on s’était fixée de choisir la capadaile
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maintien la plus élevée possible. Il faut donc rfiedil'architecture pour respecter le cahier des
charges fixe.

Isolation, dB

1 10 20
Fréquence du signal d’entrée, GHz

Figure 72 : Isolation en mode bloqué de I'étage SEEh fonction de la fréquence du signal

1.2 Compensation de la capacité base-émetteur

» Principe et réalisation

Comme on utilise une structure différentielle, lnpipe de cette compensation repose sur

I'ajout d’une capacité £de méme valeur que la capacité parasgiee@tre la capacité de maintien et
la voie opposée (Figure 73).

Ve Ve c.=c,
V V ff E
Cx || Ci
X ¥
SoItie Sgrtie
CMaintien J_ - II J_ C;Maintien
I Amplificateur 635 I
— d’'entrée —
B E
IPolar
Vss

Figure 73 : Compensation des capacités parasiteggsur I'architecture différentielle

Pour réaliser cette capacité avec une bonne pracisi montage de la Figure 74 est souvent
retenu. Les quatre transistors sont connectésaatesli téte-béche deux a deux pour assurer le mode
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bloqué dans toutes les conditions de polarisaBoin.chacune des deux branches paralléles on obtient
alors une capacité équivalente deg2,Goit au total une capacité équivalenge.C

Figure 74 : Réalisation concrete de la capacité4C

En termes de bande-passante cette solution egt@dssastreuse : elle s'accompagne en effet
en mode passant d'un effet Miller équivalent aplérnent de la capacité base-émetteur du transistor
de I'étage SEF.

* Résultats de simulation

Comme la capacité base-émetteur des transistoendége la tension de polarisation, le
niveau d'isolation dépend de la tension continusekEmetteur du transistor en mode bloqué. En mode
bloqué cette tension dépend de la chute de tedsidentrée (fixée par le courant de polarisatibtae
résistance B et du niveau de I'échantillon prélevé. Or le mivede I'échantillon n’est pas fixe, et on
peut avoir une variation de +/- 0,25 V autour deva@aur moyenne. On va donc chercher a optimiser
I'isolation sur toute I'excursion de tension dureyj donc sur un intervalle de 0,5 V.

On observe Figure 75 que lisolation atteint unéewa optimale pour une tension base-
émetteur de 0,01 V, mais en prenant une tensiar&agtteur continue moyenne de 0,07 V, on assure
une isolation optimale de 49 dB sur toute I'exaumgilu signal.

Une tension moyenne base-émetteur en mode blogquéd®d V est obtenue pour une chute
de la tension d’entrée de 1,2 V.
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-40

0,5V
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Isolation a 10 GHz, dB
n
o
|

-0.6 -04 -0.2 0.0 0.2 0.4 0.6
Tension base-émetteur, V

Figure 75: Isolation du SEF en mode bloqué & 10 GHan fonction de la tension base-émetteur

du transistor
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Cette technique nous permet donc de gagner prédd& d’isolation, en revanche nous
n'atteignons toujours pas notre objectif de 62 dBothtion sur toute la bande-passante.

Lorsqu'on change la taille des transistors qui tiwrent la capacité £ on remarque
Tableau 14 que la tension continue optimale etléigson évoluent. Il est ainsi possible d’améliolieer
linéarité au prix d'une augmentation de la chuteestsion nécessaire, ou, réciproquement, de réduire
la chute de tension nécessaire au prix d'une régucate la linéarité. La chute de tension étant
préalablement fixée a 1,2V, si I'on modifie saewal on intervient aussi sur I'équilibre bande-
passante, linéarité, capacité de maintien.

Composition de la 2T15 et 1T15 et 4710 3T10 et 2T10 et
capacité G 2 T10 3T10 176 276
Tension continue -024V | -012V 0,07V 0,32V 0,78 V

moyenne
Chute de tension 0,83 V 1,01V 1,2V 1,45 V 1,01V
necessaire
Isolation minimale a | /37 45 | _458d8| -483dB| -5080dB -57,0dB
10 GHz

Tableau 14 : Tension continue et isolation minimalen fonction des transistors qui composent la

capacité G

Nous disposons donc d'une variable d'ajustementr paméliorer [lisolation de
I’échantillonneur-bloqueur en mode bloqué : en fmmc de la tension base-émetteur continue
moyenne, il est possible d’optimiser I'isolation jenant sur la taille des transistors de la capaabit
compensation. Le choix retenu pour notre concepéra réalisé dans la partie suivante, en fonction
de la chute de tension de base.

1.3 Réduction du signal d’entrée

» Principe de la technique

Une autre possibilité pour améliorer l'isolationt eatténuer la puissance du signal sur
I'entrée du transistor. C'est le cas lorsqu’on plan entrée un transistor monté en diode et pélaris
par une source de tension (Figure 76). En modeaptss diode est bloquée et se comporte comme
une capacité de faible valeur, mais en mode bltauéute de tension d’entrée rend la diode passante
et le signal se retrouve alors écrasé autour tEnon continue imposée par la diode.
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VRer
VCC Vv
R =< Entrée
) L
Ql -1 Cff
Entrée ) Sortie
—>
_I_ CMaintien
Q Q =
B E
IPolar
Vss

Figure 76 : Schéma de I'échantillonneur-bloqueur aec les circuits d'amélioration de l'isolation

Cette solution présente cependant deux inconvéniergjeurs. Premiérement, la diode
ajoutée sur I'entrée se comporte comme une capaaitsite en mode passant, c'est-a-dire qu’une fois
encore on réduit la bande-passante. Deuxiememeoul@nt de polarisation de cette diode est dévié
de la résistancedrce qui réduit la tension de chute du mode bloqué.

» Conception optimale

En utilisant un transistor T10 comme diode et @nattcordant une polarisation en mode
bloqué de 10 mA, on atténue de plus de 16 dB Isspnce du signal d’entrée. Sans changer le courant
de polarisation ni la valeur de la résistange IR chute de tension d’entrée n’est plus que 86 0,

En reprenant les valeurs du Tableau 14, on esptoehe des conditions de la premiere colonne et on
choisit alors une capacité¢ Composée de deux transistors T10 et deux T15.

-55

-60 —

-65 —

-70 —

Isolation a 10 GHz, dB

-75—

-80

-0.3 -0.2 -0.1 0.0 0.1 0.2

Niveau de tension de I'échantillon, V

0.3

Figure 77 : Isolation & 10 GHz en mode bloqué enriction du niveau de I'échantillon stocké
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Les résultats obtenus sont présentés Figure Bf) eemarque que l'isolation minimale est
alors de 60 dB. Cette double modification de laacitp G et de la diode d’entrée nous a donc permis
de gagner 12 dB d'isolation en mode bloqué.

1.4 Pente de décroissance

La pente de décroissance est créée par les coutarftste qui déchargent la capacité de
maintien. En I'absence d’amplificateur de sort@epknte de décroissance sur la capacité de maintien
est extrémement faible car les courants de fuitbétlege SEF sont trés faibles. Deux parameétres son
donc a prendre en compte pour le calcul de la péateécroissance : la valeur de la capacité de
maintien et le courant d’entrée de I'amplificateler sortie. Ce deuxiéme parameétre étant primordial
pour la conception de I'amplificateur de sortie plente de décroissance sera étudiée dans la partie
amplificateur de sortie.

IV - Amplificateur d’entrée

L'amplificateur d’entrée joue un double rble daasslsteme d'échantillonnage : il doit en
effet présenter en sortie des caractéristiques atibhps avec I'étage SEF et s’adapter aux congsint
du systeme en amont pour le perturber le moinsifdessotamment lors des commutations. En sortie
on cherche en effet un signal présentant une gréindarité, une bande-passante élevée et une
impédance de sortie adaptée a I'étage SEF. L’esti@evanche présentera soit une haute impédance,
soit une impédance adaptée®@elon I'architecture du systéme d’échantillonndgegain en tension
sera unitaire et 'amplificateur présentera unléaibveau de bruit. L’amplificateur doit aussi préter
une bonne isolation pour que les commutations éimde SEF ne perturbent pas les autres voies
d’échantillonnage. L'isolation nécessaire dépend darchitecture globale du systéme
d’échantillonnage. Enfin, comme tout élément deHantillonneur-bloqueur, 'amplificateur d’entrée
doit avoir une structure différentielle.

Dans cette partie nous étudierons l'influence dedifférentes contraintes et en premier lieu
la linéarité. La paire différentielle sur laquedlst basé cet amplificateur présentant de faiblesurea
de linéarité, des techniques de linéarisation $etécrites avant d’aborder les autres contraintes.

1 La paire différentielle : le cceur de I'amplificateu

La contrainte de réaliser un amplificateur différeln large-bande et de gain unitaire nous
pousse au choix d'une architecture basée sur ure gifiérentielle. De plus, les topologies assesié
s’adaptent tout a fait & 'étage SEF car ellesqtEnt en sortie une résistance connectée a larens
d’alimentation positive. Cette résistance it alors le lien entre I'étage amplificateur ofete et
I'étage SEF et participe au fonctionnement des dtages. Sa valeur étant fixée par les performances
de I'étage SEF, on adaptera la conception de I'ficgtieur d’entrée a cette valeur.

Nous proposons dans un premier temps d'étudierplificateur constitué d'une simple
paire différentielle représenté Figure 78.
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Sortie - Sortie +

Entrée + Entrée -

Figure 78 : Amplificateur constitué d'une simple pae différentielle

1.1 Conception de I'amplificateur basé sur une paire dférentielle

Ayant fixé la valeur de la résistance Rrs de la conception de I'étage SEF, I'excursion
signal de sortie nous permet de déterminer le obula polarisation. En effet, lorsque la paire
différentielle est complétement déséquilibrée, ¢'wes deux branches a un courant de polarisation nu
et la tension de sortie est donc la tension d’aliaigon positive alors que l'autre voie recoit laagi-
totalité du courant de polarisation. Ainsi le caurde polarisation est associé a I'excursion déesor
par la relation suivante :

V, )
Base + Excursion (42)
2[R.

Avec I, : courant de polarisation de la paire différentielk, 1, .: courant de polarisation

Polar

: excursion différentielle de sortie.

de la base du transistor qui conduit eV, . sion:

Le courant de polarisation ayant été fixé, le derparamétre de conception a déterminer est
la résistance Rde dégénérescence de la paire différentielle.aBaur est fixée pour obtenir en sortie
un gain petit signal unitaire en basse fréquenaevateur est Iégérement plus faible que celle de la
résistance Rcar elle se trouve en série avec la résistanae&sade I'émetteur du transistor et que le
courant de collecteur est Iégerement plus faibke lgucourant d’émetteur pour polariser la base du
transistor.

La tension d’alimentation positive est fixée poudtreiadre les performances idéales des
transistors, c'est-a-dire obtenir une tension darggation collecteur-émetteur de 1,6 V pour opsieni
la fréquence de coupure.F

Enfin, la taille minimale des transistors est d&iaée par la puissance a dissiper. Dans notre
cas la puissance moyenne est de 24 mW et la paossaéte d’environ 40,5 mW. D’autre part, on
cherche a réduire les capacités parasites desstasgpour améliorer la bande-passante. On va donc
choisir les plus petits transistors qui permettendissiper la puissance. Dans notre cas, desst@nss
T10 de surface d’émetteur de 10 prg?.
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1.2 Linéarité de la paire différentielle

* Linéarité statique

La paire différentielle présente un inconvénientema: sa faible linéarité. Lorsqu’elle n’est
pas dégénérée, une formule approchée du gainpaéréadifférentielle est donnée par la relation :

. —Venwe
VSortie = IPolar [RC Dtan o (43)
21V,
Avec Vi« et Vsoie: tensions d’entrée et de sortie, tanh : fonctionangente hyperbolique,
KIT ) .
V, =—, K : constante de Boltzmann,T : température et (: charge de I'électron

Lorsque la paire différentielle est dégénéréestilptus facile d’exprimer la tension d’entrée
en fonction de la tension de sortie :

- ) +
VEntrée = 2 |N/t @'rgtan’E- VSOrtle j - RE re wSortie (44)
IPolar ERC RC

Avec argtanh : fonction inverse de la tangente hypbolique et I : résistance d'accées de
I'émetteur du transistor
Cette formule associe un premier terme non linéax@imé par la fonction inverse de la

tangente hyperbolique et un second terme linébaepaire différentielle est donc statiquement non-
linéaire. Seul le courant de polarisation peut @wadifié pour améliorer la linéarité. En effet, le

second terme de I'équation détermine le gain giee différentielleV, est une constante et R été

fixée par I'étage SEF. Pour réduire linfluence premier terme, la seule possibilité est donc
d’augmenter le courant de polarisation.
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Signal de sortie, V

____/ Courant de polarisation : 30 mA

Courant de polarisation : 15 mA
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Figure 79 : Tension de sortie de la paire différemtlle en fonction de la tension d'entrée pour des

courants de polarisation de 15 et 30 mA
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Pour répondre au cahier des charges, on souhagaiobine trés bonne linéarité sur une
tension d'excursion de 1p¥ Il faut donc éloigner les zones de saturatiottedgaire différentielle en
augmentant le courant de polarisation (Figure 79).

L’augmentation du courant de polarisation de larepaifférentielle permet donc une
amélioration de la linéarité de I'amplificateur mase traduit aussi par une augmentation de
I'excursion de tension du signal de sortie.

e Linéarité dynamique

La linéarité dynamique est donnée Figure 80 powr amirants de polarisation de 15 et
30 mA. Cette linéarité est représentée par le SEDRIignal de sortie lorsqu’on fixe I'excursion du
signal d’entrée a 14 Pour un courant de 15 mA, le SFDR est alors drenv- 33 dB sur toute la
bande-passante, ce qui est bien loin de notre tifbjlec- 62 dB sur I'ensemble de I'échantillonneur-
bloqueur. Lorsqu’on double le courant de polarisatla linéarité est nettement améliorée et oriratte
un SFDR de - 44 dB a 8 GHz, mais cette valeurresire insuffisante.

Courant de polarisation : 30 mA
Courant de polarisation : 15 mA

SFDR, dB
&
T

0.1 1.0 10.0 20.0
Fréquence du signal d’entrée, GHz

Figure 80 : SFDR de la sortie de la paire différen¢lle pour un signal d'entrée différentiel de

1 Vpp en fonction de la fréquence

1.3 Linéarisation de la paire différentielle

Plusieurs montages ont été proposés dans latittérpour améliorer la linéarité de la paire
différentielle ([110], [111], [112], [113]). CesdBkniques sont basées soit sur la compensation de la
composante non-linéaire par un effet inverse,seoita reproduction du phénoméne non-linéaire pour
I'extraire du courant de chaque branche. Suite @sultats publiés ([110], [114], [112]) et aux
simulations que nous avons-nous-mémes effectuémss mvons choisi d'utiliser I'architecture
représentée Figure 81 et qui consiste simplemajuuder sur chaque branche de la paire différdatiel
un transistor connecté en diode. Les autres mositgyésentent souvent une bien meilleure
amélioration de la linéarité a basse fréquence dessperformances beaucoup moins bonnes dans la
bande de fréquences allant de 6 a 12 GHz. L'uneaeses de la différence observée vient sans doute
des conditions trés particuliéres dans lesquebes mitilisons cet amplificateur car I'entrée capeei
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de I'étage SEF influence fortement la linéaritél'denplificateur. Le choix d’'une architecture trés
simple nous permet aussi d'identifier plus facilemdinfluence des différents paramétres de
conception et ainsi d’en optimiser les performances

Sortie - Sortie +

Entrée + Entrée -

Figure 81 : Paire différentielle chargée par des fansistors connectés en diodes

Les résultats de la simulation statique sont ptésdrigure 82. L'erreur du signal de sortie,
c'est-a-dire la différence entre sortie et entedenettement plus faible avec les diodes que sas,
constate aussi que I'excursion de sortie a étéerfht augmentée sans changer le courant de
polarisation.

0.04
| Paire différentielle

> 0.02 Paire différentielle
'-OE) a chargée par des diodes
o _
w
T 0.00—
(0]
-O —
5
L -0.02—
LIJ —

-0.04 IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII

-2.0 -1.5 -1.0 -0.5 0.0 0.5 1.0 1.5 2.0
Signal d’entrée, V

Figure 82 : Erreur statique de la paire différentidle et de la paire différentielle chargée par des

diodes en fonction de la tension du signal d'entrée
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Les résultats dynamiques vont aussi dans le méme:d&jout de diodes sur les deux
branches de la paire différentielle améliore netteimla linéarité (Figure 83). Pour les basses
fréquences I'amélioration est spectaculaire et @mserve une amélioration importante sur toute la
bande-passante. A 8 GHz on gagne encore 6 dB SIHD& qui passe alors a - 60,5 dB, valeur proche
de notre objectif initial.

-50
_60_
o _
© 70—
h'd
D -
& -80—
7] Paire différentielle
-90— Paire différentielle
7 chargée par des diodes
-100 I T

0.1 1.0 10.0 20.0
Fréquence du signal d’entrée, GHz

Figure 83 : SFDR de la sortie de la paire différen¢lle et de la paire différentielle chargée par

des diodes pour un signal d'entrée de 1 VPP en fdian de la fréquence

Afin d’optimiser la linéarité, la tension collecteémetteur de polarisation des transistors de
la paire différentielle a été portée de 1,6 V a\2,8e qui correspond alors a la limite de puissates
transistors. Cette augmentation de la tension thripation permet aussi de présenter sur la soetie
I'amplificateur une tension continue relevée de\D,pfar rapport a I'entrée et ainsi de compenser
partiellement le décalage de - 1,1 V imposé p&adié SEF.

2 Influence des contraintes d’entrée

2.1 Impédance d’entrée

L'impédance d’entrée de la paire différentielleté& étudiée en détail dans la pawie Il -
1.3. Elle est principalement capacitive et évolndanction de la tension différentielle d’entréearia
notre cas la paire différentielle est dégénéréguceeduit fortement I'influence de la tension dige,
mais I'impédance reste trop faible pour notre agpion : une impédance différentielle équivalente a
une capacité d'entrée de 54 fF est obtenue en il

Certaines architectures comme le Cherry-Hoopefb{jldont couramment utilisées dans les
systémes d’échantillonnage ([69]) entre autres albas permettent d’améliorer significativement
l'impédance d'entrée ([13]). La linéarité obtenuee@ ces architectures étant souvent relativement
faible, nous ne conservons pas cette solution.

Nous choisissons de placer en entrée un simple étagllecteurs communs (Figure 84), ce
qui permet de gagner plus d’'un facteur trois swdpacité d’entrée qui passe alors a 16 fF en mode
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différentiel. Pour atteindre une impédance d’entté&0Q (soit 100Q en différentiel), on se contente
de placer en paralléle des résistances de.50

T \Y/
50Q -
Entrée + Vee

Entrée - R |/
I‘ ASortie +
500Q 'Sortie -
%10 mA%lO mA

VSS VSS

Figure 84 : Etage d'entrée de I'amplificateur d'entée

Le taux de réflexion de cet amplificateur est repréé Figure 85 et présente une bonne
adaptation compte tenu de la trés large bande-piassa

1S,4], dB
A
T

I I
0.1 1.0 10.0 20.0
Fréquence du signal, GHz

Figure 85 : Taux de réflexion |$| de I'amplificateur adapté 50Q

2.2 Isolation

L'amplificateur d’entrée doit présenter une isalatisuffisante pour ne pas perturber les
autres voies d'échantillonnage lors des commutati@®s commutations ont pour principal effet de
créer une variation brutale de la tension de maaencun de sortie d’environ 1 V, mais les appels de
courant générés lors de la charge de la capacitaailgtien se répercutent aussi sur I'entrée. On va
donc se placer dans le pire des cas, c'est-aalisgue I'échantillonneur-bloqueur est rouvert sue u
différence de potentiel de 1\ L'erreur qui s'ajoute au signal d’entrée lorsldriverture et de la
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fermeture de I'échantillonneur-bloqueur est repnése Figure 86. Bien que les niveaux soient fajbles
I'erreur atteint des extremums de 'ordre de 15 ca\gui représente environ 15 LSB pour un systeme
de conversion analogique-numérique de 10 bits.

0.03

N Fermeture
0.02+ Ouverture

0.01—

0.00—
-0.01—

-0.02—

Perturbation sur I'entrée, V

o255 B e B B B R R B B E—
40 5 0 5 10 15 20 25 30 35 40

Temps, ps

Figure 86 : Erreur sur I'entrée de I'échantillonneu-bloqueur apportée par le déclenchement de

I'ouverture et de la fermeture du composant

La condition sur lisolation étant de ne pas géleerautres voies d’échantillonnage, deux
solutions permettent d’aboutir a ce résultat : soitporellement ces perturbations interviennergsa d
instants ou le signal peut étre dégradé sans pértlormation, soit on réduit I'influence de ces
perturbations a un niveau suffisamment faible pogirpas perdre d'information sur le signal. La
premiére solution présente l'avantage de réduirecdatrainte d’isolation que I'on impose a
I'amplificateur d’entrée de I'échantillonneur-blagur, mais nécessite une optimisation complexe du
systéme d’échantillonnage car la durée des pettarisaest d’environ 40 ps, donc bien plus élevée
que le pas d'échantillonnage de 25 ps. La deuxigéohgtion impose, elle, un niveau d'isolation de
'amplificateur d’entrée extrémement séveére : iltfaéduire les perturbations pour que les pics
d’amplitude soient inférieurs a 0,4 mV. Pour attieen cette performance, il faut gagner 32 dB
d’isolation sur l'amplificateur actuel. Ceci n’egtossible qu’en ajoutant un second étage
d’amplification en entrée de I'échantillonneur-blegr. Ce pré-étage d'isolation permet aussi de
réduire la capacité d’entrée mais dégrade les ppadaces en bande-passante et linéarité.

V -  Amplificateur de sortie

Les contraintes de conception de I'amplificateursoetie sont Iégerement différentes de
celles de l'amplificateur d’entrée. Si l'architertureste différentielle, on y ajoute une nouvelle
exigence : obtenir une bonne réjection du mode asmrRour que la sortie soit peu sensible aux
perturbations de commutation et a la pente de dsenace il faut en effet supprimer le mode commun
pour ne conserver que le mode différentiel. Le giimmode différentiel est toujours unitaire, ce qui
permet de conserver le méme niveau de signal &rgawus les éléments de I'échantillonneur-
blogueur et ainsi de réduire le niveau de bruitm@e cela a été évoqué lors de la conception de
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'étage SEF, I'impédance d’entrée de I'amplificatele sortie doit étre trés élevée pour isoler au
maximum la capacité de maintien. En revanche, Bdance de sortie doit étre relativement faible, et
adaptée a une ligne S0 Comme le cahier des charges impose une excuisid@nsion de sortie de

1 Vpp, 0N a donc des courants de sortie importants hiakétillonneur-bloqueur est suivi soit d’un autre
échantillonneur-bloqueur dans une architecture re@iclave, soit d’un convertisseur analogique-
numérique, et dans les deux cas une ligne de tissism adaptée en impédance est préférable pour
éviter les réflexions parasites. La contrainte dede-passante est Iégerement différente de celle
habituellement retenue pour un amplificateur purgnamalogique : il faut en effet que la sortie soit
représentative de I'échantillon prélevé en un temips faible que la demi-période de travail de
I’échantillonneur-bloqueur. On s’intéresse dondemps de réponse de I'amplificateur a un échelon
plutbt qu'a sa bande-passante a - 3 dB. De plusstilsouhaitable de ne pas surestimer la bande-
passante nécessaire, car plus la bande-passaatiasgr et plus la puissance de bruit sera élevée.
Enfin, les contraintes de linéarité sont moins ingates que pour I'amplificateur d’entrée car keenr

ne dépend que de la tension de I'échantillon etlest statique. Il est alors plus facile d’amélidee
linéarité et on peut aussi envisager une correctionérique apres la quantification des échantillons

L’architecture de I'amplificateur de sortie est ®@assur une paire différentielle car elle est
tout a fait adaptée a la structure différentiebendtre échantillonneur-bloqueur, a la contrairtg@ain
unitaire et a la rejection de mode commun. Le clieix paramétres de la paire différentielle ayant ét
détaillé dans la partie amplificateur d’'entrée,lesgudes principales étapes seront reprises dans une
premiére sous-partie. La deuxiéme sous-partiecgersacrée a I'amélioration de I'impédance d’entrée
pour obtenir une isolation suffisante de la cagagé maintien.

1 Parametres de la paire différentielle

Sortie - Sortie

Entrée + Entrée -

Figure 87 : Etage de sortie de I'amplificateur deartie

Comme lors de la conception de I'amplificateur tféa, nous essayons de satisfaire en
premier lieu la contrainte concernant I'impédanee sdbrtie. Pour cet amplificateur on désire une
impédance de sortie différentielle de X®0sachant que chaque voie est chargée par unedigne
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transmission d'impédances Par commodité on choisit de centrer les signasattie sur une
tension nulle. Les résistances collecteur de cleades branches sont alors fixées &58our obtenir
I'impédance de sortie désirée (Figure 87). L’adtitade sortie obtenue est représentée Figure 88.

|822|! dB
&
T

I I
0.1 1.0 10.0 20.0
Fréquence du signal, GHz

Figure 88 : Adaptation de sortie |&| de I'amplificateur de sortie

Pour atteindre un SFDR proche de 60 dB pour unersimn de tension de sortie de gsMe
courant de polarisation de la paire différentieltet étre d’environ 45 mA. Ce courant de polarizati
tres élevé nous contraint a utiliser des trangistier grande surface d’émetteur, d’autant plus gue |
paire différentielle a aussi pour role de rattrapsrchutes de tension continue successives imposée
par les étages collecteurs communs, et donc quenksion collecteur-émetteur est assez élevée
(environ 4 V dans la conception finale).

La valeur des résistances de dégénérescence dadadfgférentielle est fixée pour obtenir
un gain unitaire. La tension d'alimentation postigst ajustée pour présenter en sortie une tension
moyenne nulle.

2 Impédance d’entrée

Contrairement a l'amplificateur d’entrée, I'ampiditeur de sortie peut présenter une
impédance d'entrée capacitive. Cette capacité iderge trouve alors en paralléle sur la capacité de
maintien de I'étage SEF et peut donc étre facildrasempensée par une réduction de la capacité de
maintien. En revanche le courant de polarisatiohed#rée de I'amplificateur de sortie doit étrelué
au maximum : en mode bloqué ce courant est diregsteprélevé sur la capacité de maintien dont la
faible valeur conduit & une décroissance rapididension stockée. L'utilisation d’'une architeetur
différentielle permet de compenser cette pente oisante mais uniqguement si le courant de
polarisation est rigoureusement identique sur é&scdroies. En pratique cette condition est difeicl
respecter, d’'une part car le courant de base desistors de la paire différentielle évolue en fimmc
de la tension différentielle de I'entrée, et d'auprart car la moindre erreur de polarisation elese
deux branches différentielles entraine une vanadio courant d’entrée.
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Au méme titre que I'erreur d’ondulation, on soubajue I'erreur imposée par les courants
de fuite de I'amplificateur de sortie soit infénieua 0,4 mV. Comme cette erreur varie au cours du
temps, on se fixe un temps de maintien minimal @@ [ qui correspond a la demi-période d’un
échantillonnage a 1 GEch/s.

Les gros transistors utilisés pour la paire difféiedle et le fort courant de polarisation
jouent un réle désastreux sur l'impédance d'entiéel’amplificateur de sortie. Le courant de
polarisation moyen de la base du transistor esfffeh d’environ 0,5 mA, courant qui ne peut pag étr
prélevé directement sur la capacité de maintiersguiéchargerait trop rapidement (Tableau 15). De
plus, le courant d’entrée de la paire différengiedivolue quasiment linéairement avec la tension
différentielle appliquée et, lorsqu’on balaye tolatelynamique autorisée de }p/ce courant varie de
0,36 mA. On observe donc une atténuation trés eagidsignal différentiel de sortie.

Pour compenser cet effet on place un étage dectmliess communs devant la paire
différentielle. Un courant de polarisation de 12 @t nécessaire pour piloter la capacité d’entese d
la paire différentielle ce qui conduit & un couraahtinu sur la base des transistors de 0,27 mA. On
conserve donc un courant d’entrée élevé mais leti@r de courant différentielle est réduite d'un
facteur 34 et passe a 1QA.

VCC VCC
T T Ve Vee Vee
Entrée * T3 50Q  50Q
II: T6  Vec
Entrée - F 13 > Sortie -
VCC VCC e
N T20
RE
B EB =
4 mA 4 mA %12 mA%lZ mA 45 mA
Vss Vss Vss Vss Vg
— AN AN _
T g ~
Etage 1 Etage 2 Etage 3

Figure 89: Schéma électrique de I'amplificateur dsortie

Pour réduire le courant d’entrée, on a recours @age de collecteurs communs commuteés :
en mode passant les transistors sont polarisés eraportent comme un étage collecteur commun
classique, mais en mode bloqué les transistorsone @us polarisés et se comportent comme un
montage Darlington en liaison avec les transistierd’étage suivant ([28], [116]). Cette architeetur
présente un trés faible courant d’entrée en modguBl mais permet d'atteindre des fréquences
d’échantillonnage élevées car les capacités pasgasiti transistor sont chargées pendant le mode
passant. Dans notre cas le temps de stabilisatianveéau du signal apres la coupure du courant de
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polarisation est d’environ 50 ps, ce qui permebtiggiement un échantillonnage correct du signal
jusqu’a une fréquence de 10 GHz.

Le schéma de I'amplificateur complet est représéigére 89. Le Tableau 15 présente les
performances de I'amplificateur de sortie en fantties différents étages pris en compte. Ce tableau
récapitule sur les deux premieres colonnes le abut@ntrée moyen sur chaque voie et le courant
maximal différentiel. Ces valeurs sont ensuite uited en termes de performances pour
I’échantillonneur-bloqueur, en temps de maintieeretchute de tension sur chaque voie. Dans notre
cas nous définissons le temps de maintien comntenps pendant lequel I'erreur de sortie est
inférieure a 0,4 mV. La chute de tension sur chaaie est observée apres un temps de maintien de
500 ps.

Amplificateur de | Courant d’entrée Courant Baisse de tension
. - s . Temps de .
sortie composé | moyen de chaque différentiel e de chaque voie
. i ; ; maintien
des étages : voie maximal en 500 ps
3 453 A 360 A 0,41 ps 453 mV
2et3 265pA 10,5pA 19,0 ps 265 mV
1
continuellement 86 pA 0,38uA 546 ps 86 mV
polarisé, 2 et 3
1 Cgrgtmgme’ 5,6 A 0,24 pA 837 ps 5,8 mV

Tableau 15 : Performances de I'amplificateur de sdie en fonction des étages considérés

Le Tableau 15 permet de valider les choix qui aeét faits : on constate en effet que
I'amplificateur composé des étages 2 et 3 ne répaisddu tout a notre cahier des charges. Un étage
supplémentaire est donc bien nécessaire. Lorsétegé 1 est continuellement polarisé, c'est-a-dire
lorsque la source de courant n’est pas commutéraps de maintien supérieur a 500 ps est obtenu.
En revanche le courant continu reste élevé et aigsd de tension de 86 mV est observée. Une simple
différence de 1 % entre les deux voies différeleiehous conduirait alors a une erreur différelatiel
en sortie de 0,86 mV, valeur supérieure au criggre I'on s’est fixé. Pour obtenir des valeurs
satisfaisantes a la fois en temps de maintien peate de décroissance, il est nécessaire de canmut
le premier étage.

VI - Performances de I'’échantillonneur-bloqueur

En rassemblant les différents éléments que noussapoécédemment développés, un
échantillonneur-bloqueur a été congu et évaluérealation.
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Le schéma électrique global est présenté Figure 90.

12 mA

E
4 mA

VSS

o

i io,s pF

17 mA
17 mA

ss
% 7Q
Vee
Vee
r‘% 7Q
ss

Vee
34Q 34Q g E
}_VREF

34,80 34,80
10 mA %30 A
VSS

10 mA

>
»

Entrée +
Entrée -

Figure 90 : Schéma électrique complet de I'échanitinneur-bloqueur congu
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Figure 91 : Signal différentiel en sortie de I'échatillonneur-bloqueur pour un signal d'entrée de

1 Vpp & 10,35 GHz et une fréquence d'échantillonnage deGEch/s

La Figure 91 représente la forme temporelle duadigte sortie de I'échantillonneur-
bloqueur pour un signal d’entrée de d-¥% 10,35 GHz et un échantillonnage & 4 GEch/s.i§&imdue
bien un mode passant et mode bloqué. Pendant le mpadsant, la sortie suit I'entrée avec un
déphasage et une atténuation ; pendant le modadltsignal de sortie se stabilise progressivémen
sur la valeur de I'échantillon et est maintenu jiag cycle suivant.

Gain en mode passant, dB
)
|

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
Fréquence du signal, GHz

Figure 92 : Gain de I'échantillonneur-bloqueur en node passant au niveau des capacités de

maintien pour un signal d’entrée de 1 ¥ différentiel

Le gain en mode passant au niveau des capacitdmid¢ien est représenté Figure 92. La
bande-passante obtenue est de 15,1 GHz, c'est-ayd@ nous n'atteignons pas notre objectif de
20 GHz. La principale limitation vient de I'amplifiteur d’entrée pour lequel nous avons choisi de
favoriser la linéarité au détriment de la bandespate. Contrairement aux échantillonneurs-bloqueurs
commerciaux qui présentent une bande-passanteadenii® en petits-signaux ([15], [16], [17]), la
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bande-passante de notre conception ne dépend pds pigissance du signal d’entrée et reste
inchangée pour une amplitude d’entrée de-d V

De plus, on remarque Figure 92 que l'atténuationpdéssance pour des fréquences
supérieures a la fréquence de coupure est asdez Aénsi, on ne perd que 4,8 dB a 20 GHz. Cette
caractéristique est particulierement intéressaatesql’on échantillonne des signaux de type
impulsionnel qui présentent des temps de tranditiefs.
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Figure 93 : SFDR au niveau des capacités de mainti@our un signal d'entrée a pleine puissance

La linéarité au niveau de la capacité de maintish représentée Figure 93. Pour des
fréquences jusqu'a 7 GHz, le SFDR est inférieur6@ €B et il est encore de -59 dB a 8 GHz. Ces
valeurs sont trés proches de I'objectif (62 dBYyéondent parfaitement au caractére prioritaire de
cette contrainte.

Enfin, la Figure 94 représente la limitation deffuences cumulées des non-linéarités et des
erreurs associées aux commutations. Cette foigytalstesté est pris en sortie de I'amplificatear d
sortie, c'est-a-dire que I'on cumule l'influence teis les éléments constituant I'échantillonneur-
bloqueur. Les performances sont ici présentées poerfréquence d'échantillonnage de 4 GEch/s.
Les erreurs de bruit et de jitter ne sont pas pesecompte.

On constate alors que la résolution est excellesupérieure a 8 bits effectifs pour des
fréquences de 0 a 10 GHz. La résolution diminugiegsmais elle est toujours de 6,7 bits effedtifs
fin de bande-passante, a 15 GHz.
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Figure 94 : Résolution de I'échantillonneur-bloqueu en fonction de la fréquence du signal

d’entrée pour un échantillonnage a 4 GEch/s
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Conclusion du chapitre 2

Dans ce chapitre nous avons étudié les deux forxctide base des systémes
d’échantillonnage : l'inverseur, maillon de réfé&en de la structure de déclenchement, et
I’échantillonneur-bloqueur qui réalise le lien enkes signaux analogiques et numeériques pour génére
un signal échantillonné. Ces deux éléments de smdela clé de I'amélioration des performances des
systemes d’échantillonnage. L'inverseur joue eretefin role direct sur la réduction du jitter et
I’échantillonneur-bloqueur détermine presque exekment les limites de linéarité.

Ce chapitre a permis de mettre en évidence la fioteraction entre l'architecture du
systeme complet et I'optimisation des performarteeses briques de base. Cette interaction joue dans
les deux sens: l'architecture du systéme infludieseperformances des fonctions élémentaires et
conjointement ces composants de base influencest Barchitecture du systéeme. Nous nous sommes
donc efforcés d’une part de prendre en compteife&yehtes utilisations possibles des composants et
d’'autre part de présenter les contraintes de ceiocegont il faudra tenir compte dans la définitida
I'architecture du systeme d’échantillonnage.

Dans la premiére partie de ce chapitre, nous agtrdié et optimisé les performances de
inverseur. La conception de linverseur est basée la famille logique ECL et les différents
parameétres permettant de mesurer ses performantégéqrécisés, particulierement pour le jittez. L
fonctionnement de cet inverseur a ensuite été riz@ddDans cette seconde sous-partie nous avons
principalement étudié I'influence de l'inverseurr da structure de déclenchement, c'est-a-dire son
mode de fonctionnement et les contraintes qu'ilasgpsur le reste du systéme. Enfin la troisieme
sous-partie a été entierement consacrée a l'ogtiioisdu jitter : aprés avoir étudié ses origimesjs
avons présenté le principe de simulation retens.résultats de simulation ont été confrontés a des
résultats expérimentaux pour valider la démarclopthisation du jitter de l'inverseur que nous
avons menée ensuite. A l'issue de cette étape, aouss identifié les regles d’optimisation du jitte
de l'inverseur en fonction des contraintes derdacstire de déclenchement.

La deuxieme partie de ce chapitre a été consactétude de I'échantillonneur-bloqueur.
Aprés avoir présenté le gain en résolution apppdé une structure différentielle nous avons
développé la conception de chaque étage de I'édbantur-bloqueur : I'étage SEF qui réalise la
commutation, I'amplificateur d’entrée et I'amplifiteur de sortie. Les relations entre parametres de
conception et performances de I'échantillonneugbéur ont été présentées ainsi que les compromis
réalisés. Enfin, la conception d'un échantillonABloqueur a été proposée. Nous avons
principalement visé I'amélioration de la linéargé une résolution d’environ 9 bits effectifs a été
atteinte en simulation pour un signal d’entrée dgd pour une fréquence d’entrée jusqu’'a 10 GHz.
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Introduction du chapitre 3

L'objectif de ce chapitre est détudier et de pregro de nouvelles architectures
d’échantillonnage adaptées a la numérisation deasig large bande, haute résolution et a large
fenétre d’analyse.

Suite a I'étude bibliographique du chapitre 1, nausns choisi de baser I'architecture du
systeme d’échantillonnage sur un entrelacementdeghpes voies d’échantillonnage. Les premiéres
études et réalisations basées sur le principe gdicoscope » ont montré que cette architecture
présentait plusieurs avantages pour la réalisatiam systeme d’échantillonnage large bande et haute
résolution ([86], [87], [88], [13]). Cependant cessultats ont toujours été limités au cadre de
I’échantillonnage mono-coup, c’est-a-dire pour fe@étre d’analyse trés courte (quelques ns). Nous
avons donc choisi de nous focaliser d'abord swlafdation de cette architecture a un contexte
répétitif.

Dans le chapitre 2, nous avons étudié et optimiséx déléments essentiels de ces
architectures : les circuits numériques utiliséarpwéer des retards et remettre en forme le sidmal
déclenchement, et I'échantillonneur-bloqueur, élkimde base des voies d’échantillonnage. La
démarche de ce troisieme chapitre sera donc basésuésultats du chapitre 2, a la fois pour
optimiser la conception des systemes et pour errdéter les performances.

La définition d’'une architecture d’échantillonnaggose sur trois éléments fondamentaux :
la structure de propagation, la structure de déblement et la ligne d’échantillonnage. Une ligne
d’échantillonnage intégre plusieurs échantillonsebdloqueurs pour présenter des performances
optimales en termes de bande-passante, de résolatiode temps de maintien. Chaque voie
d’échantillonnage fonctionne en sous-échantilloenatest-a-dire que la fréquence d’échantillonnage
est inférieure au double de la bande-passante.yk#rse global en revanche, doit réaliser un
échantillonnage dans les conditions de Nyquistfr@guence d’échantillonnage est supérieure au
double de la fréquence d’entrée maximale). Comniee &&té décrit au chapitre 1, on entrelace alors
temporellement plusieurs lignes d’échantillonnagedéphasant leurs déclenchements. L'architecture
du systéme dépend donc des performances des vé@obsudtillonnage.

La structure de propagation a pour role de réphatgignal & analyser sur les différentes
voies d’échantillonnage. Elle doit donc recopiersignal le plus fidelement possible car toutes les
erreurs introduites sur ce dernier (bruit et nogdirité principalement) vont conduire a une réaducti
de la résolution. Mais elle doit aussi présenter signaux identiques en phase et en amplitude sur
chaque voie d’échantillonnage pour limiter les @rsed’entrelacement temporel qui réduisent aussi la
résolution du systeme.

Enfin, la structure de déclenchement génére leRrdiits signaux qui permettent le
déclenchement des voies d'échantillonnage. Ellairrasslonc la synchronisation des différents
éléments du systéme en nous veillerons lors demseeption a limiter les deux erreurs qui lui sont
associees : le jitter dynamique et le jitter stadiq

La premiére partie de ce chapitre sera consactétude de la ligne d’échantillonnage. A
partir des performances de I'échantillonneur-blagudeveloppé au chapitre 2, nous proposerons une
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voie d'échantillonnage adaptée aux exigences dee nchhier des charges. En fonction des
performances atteintes, nous établirons alorsdesaintes architecturales qui en résultent.

Nous proposerons ensuite trois nouvelles architestule systémes d'échantillonnage,
inspirées des systemes mono-coup, que nous avapsad a un fonctionnement répétitif. Chacune
de ces architectures sera présentée dans une @ididiente autour de trois axes: le principe de
fonctionnement, la conception de la structure apggation et de la structure de déclenchement et la
simulation des performances.
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A - Ligne d’échantillonnage

La structure habituelle de I'entrelacement tempdgégrite dans le premier chapitre consiste
a associer n échantillonneurs-bloqueurs. Chaquanéitbnneur-bloqueur est ensuite suivi d’'un autre
échantillonneur-bloqueur dans une architecture restsclaves pour optimiser le temps pendant
lequel on maintient I'échantillon en sortie. Chagudes n structures maitre-esclave entrelacées

alimente un codeur qui convertit numériquementéligsantillons. Ce principe est schématisé dans la
Figure 95.

- >l »< CAN +> voie 1
i ’ 4 - P CAN voie 2
Signal d'entrée == \=_II_—:4L+> }
analogique = =
.
[ ]
- 2 i CAN +> voie n
= T { }
A\ J A\ J \ J
Y Y .
EchantillonneursEchantillonneurs Codeurs So/r'u'es
- numeériques
maitres esclaves

Figure 95 : Schéma de principe de I'entrelacemenemporel des voies d'échantillonnage

Ayant pour objectif d’atteindre une fréquence dadillonnage totale de 40 GEch/s, la
fréquence de travail de chaque ligne d'échantibmen détermine le nombre de voies
d’échantillonnage du systeme (équation (25) du mmexhapitre). Nous nous intéressons donc a la
fréquence optimale de chaque élément de la liggehdntillonnage. Dans le second chapitre nous
avons étudié les performances de I'échantillontéagueur et il est apparu que son fonctionnement
était optimal entre 1 et 5 GEch/s. L’étude bibleggnique du premier chapitre sur les convertisseurs
analogiques-numériques nous permet d’établir qurélquence de travail maximale envisageable
actuellement est, au mieux, de 2 GEch/s. C'est det@lément qui limite la fréquence de toute la

ligne d’échantillonnage a une valeur de 2 GEchdsir Péaliser un systéme a 40 GEch/s il faut donc
entrelacer 20 voies d’échantillonnage.

Outre I'augmentation du nombre de composants naicessla multiplication du nombre de
voies d’échantillonnage impose aussi une rédud®la résolution du systeme. En effet, au niveau de
I'entrée des voies d’échantillonnage il est aloésassaire de répéter le signal sur un plus grand
nombre de lignes d’échantillonnage. Ceci se tragait une augmentation du niveau de bruit et
éventuellement aussi par une réduction de la litéégrar exemple si on cascade plusieurs étages
d’amplificateurs. De méme, il est nécessaire detigggnet de synchroniser un plus grand nombre de
signaux de déclenchement. Cette augmentation dentglexité de la structure de déclenchement se
traduira par une augmentation du jitter. Que l'angidére le bruit, la linéarité ou le jitter,

145



Chapitre 3 : Architecture des systémes d’échamiilbge

laugmentation du nombre de lignes d’échantilloragpnduit donc a une dégradation de la
résolution.

On constate de plus que les possibilités de I'édlmmeur-blogueur ne sont pas pleinement
utilisées car la fréquence d’échantillonnage ae#quon le fait travailler est largement infériedrsa
fréquence d’échantillonnage maximale.

Nous proposons alors de madifier la structure madticlave classique pour entrelacer deux
échantillonneur-bloqueurs esclaves pour un seuhréitlonneur-bloqueur maitre (Figure 96). Dans
ces conditions I'échantillonneur-bloqueur maitré emdencé a une fréquence d’échantillonnage de
4 GEch/s, et les échantillonneurs-bloqueurs esslaeaservent une fréquence d’échantillonnage de
2 GEchl/s. Les échantillons prélevés par le « maigent alors présentés en sortie alternativement s
I'un et l'autre des deux « esclaves ».

E/B esclave 1

—>~———=—» Déclenchement des E/B1 - mode passant

i 0 : mode bloqué
E/B maitre T 1f maitre \ ;
Ol
—— 72 ;
- ; esclé; ve 1 /-
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/\/ < 0 l O,I25 T O ‘5 ‘ O,I75 i ‘ 1.25
4 GHz E/B esclave 2 Temps, ns
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Figure 96 : Entrelacement de deux échantillonneurioqueurs esclaves pour un

échantillonneur-bloqueur maitre

La Figure 96 présente aussi les signaux de déaemeft. L’échantillonneur-bloqueur
maitre est simplement piloté par une horloge numéria 4 GHz. Les deux échantillonneurs-
blogueurs esclaves en revanche ont des sighaugalendhement de rapport cyclique 0,25, le mode
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blogué durant trois fois plus longtemps que le mpdssant. Ces signaux présentent bien une
fréquence de 2 GHz et doivent étre parfaitementlaygmisés avec le signal de déclenchement de
I’échantillonneur-bloqueur maitre. Pour assureteceynchronisation il est souhaitable de générer le
signaux de déclenchement « esclaves » a partigdalsle déclenchement « maitre ». De tels circuits
sont tout a fait réalisables en logique ECL et cinéma est proposé en annexe (annexe IV ). Il est
aussi intéressant de noter que seul le jitter dnaside déclenchement du premier échantillonneur-
bloqueur a une influence sur les performances dstésye et non pas le jitter des deux
échantillonneurs-bloqueurs esclaves. Il n'est dguas nécessaire d'optimiser le jitter des
déclenchements « esclaves » ce qui nous autoresgrande marge de manceuvre dans la conception
de ces circuits.

Cette nouvelle architecture maitre-esclave présepitesieurs avantages pour notre
application : en sortie on conserve une fréequengehdntillonnage relativement faible et compatible
avec les codeurs actuels, et en entrée on réduitnidre de voies d’échantillonnage, permettant ains
une amélioration de la résolution. Enfin les éclflanheurs-bloqueurs de sortie sont en mode bloqué
pendant les trois quarts de la période d'échantibge, ce qui permet de présenter en sortie une
valeur trés stable de I'échantillon sur toute cdtteée. On améliore ainsi de 50 % l'intervalle elmps
pendant lequel le signal de sortie ne subit aucaniation par rapport a I'architecture maitre-egela
classique.

Bien que la finalité ne soit pas la méme, cettatami avait déja été proposée et adoptée sur
les systémes mono-coup pour des raisons simildig}s
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B - Architecture a circuits retard

Dans I'étude bibliographique du chapitre 1, nousravidentifié I'architecture « picoscope »
comme présentant des résultats particulieremeéteisgants par rapport a nos objectifs. En effet, de
tres bons résultats en termes de jitter ont ét@iréesur le premier prototype réalisé et, globatgme
le systeme est tout a fait adapté a I'échantillgenhaute résolution de signaux a larges bande-
passantes. Cependant cette architecture présemtenitation importante : elle est mono-coup.

Dans cette partie, nous cherchons donc a adaptefagi® optimale le principe du
« picoscope » (cf. chapitre 1) a un échantillonnaggemps continu. Nous étudierons donc dans un
premier temps les limitations architecturales gastifier les différents choix qui nous ont condust
établir une nouvelle architecture de systéeme déilannage.

Nous détaillerons dans la seconde partie la coinrege la structure de propagation et de la
structure de déclenchement. Enfin, la troisieméigoaera consacrée a la simulation des performances
du systéme.

| - Adaptation et optimisation de I'architecture « picascope »
dans un cadre répétitif

Dans cette partie nous cherchons a adapter leiggimsono-coup « picoscope » au cas de
I’échantillonnage en temps continu. La principaledification consiste donc a périodiser le signal de
déclenchement. Mais ce simple changement entra@serépercussions sur toutes les différentes
parties du systeme. Il est alors nécessaire dadiéétle fonctionnement de chacune de ces parties e
de les adapter & un fonctionnement en temps continu

Le principe du « picoscope » a été présenté danmemier chapitre. Il est basé sur la
propagation parallele du signal a analyser et dmasi de déclenchement sur deux lignes de
transmission. La ligne de propagation du signaimg¢rde répartir le signal a analyser sur les
différentes voies d’'échantillonnage placées le ldagette ligne. Les temps de propagation des deux
signaux se compensent et la période d’échantilipmest alors assurée par des circuits retard qoe I’
insére sur la ligne de transmission du signal déedéhement.

Dans cette partie, nous présentons d’abord un @eivisualisation de la synchronisation qui
s'adapte particulierement bien a l'architecturediéte. La bonne synchronisation des différents
éléments du systeme est en effet primordiale psaurar un échantillonnage correct du signal.

Nous étudierons ensuite le jitter d’'un point de \8ystéme en développant un modéle
approprié qui nous permettra d'évaluer linfluende certains paramétres de l'architecture, par
exemple le nombre de voies d’échantillonnage. Rois présenterons l'influence du nombre de voies
d’échantillonnage sur la ligne de propagation dunai et les moyens pour réduire les effets négatifs
sur la résolution du systéme. Enfin nous proposerane nouvelle architecture de systeme
d’échantillonnage basée sur le principe du « pigpsc> mais optimisée pour un fonctionnement en
temps continu.
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» Structure de déclenchement et synchronisation

Comme cela a été décrit dans le premier chapérprihcipe de base de cette technique est
de propager un front de déclenchement parallélerdelat propagation du signal. Les temps de
propagation de ces deux signaux se compensentuicpegmet de supprimer linfluence de la
géométrie du systéme sur la synchronisation. Ltamig® qui sépare deux voies d’échantillonnage
n'intervient pas sur le pas d’échantillonnage. Pdéphaser les signaux de déclenchement on ajoute
des retards dans la structure de propagation; sessretards chaque voie d’échantillonnage
préléeverait la méme valeur du signal. Le retartbohtit doit étre égal a la période d’échantillonmag
soit dans notre cas 25 ps pour un échantillonnafeGEch/s.

1 Synchronisation des différents éléments

temps
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Position sur la ligne

© 0 voe1

=] |

amplitude

i

Signal a analyser
au niveau de
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Figure 97 : Principe adapté du diagramme espace-tgms

Pour représenter la synchronisation des différélésents des architectures basées sur des
lignes de propagation du signal, nous empruntonsuiit classique de la relativité restreinte : le
diagramme espace-temps. Ce diagramme représenteédennée la dimension temporelle et en
abscisse I'une des trois dimensions spatialespdua principal intérét de schématiser de facorpkm
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les effets d’'une vitesse de propagation des sigfimitée. Dans notre cas nous choisissons comme
dimension spatiale la direction des deux lignegpgwagation du signal a analyser et du signal de
déclenchement. Ce diagramme est donc tout a faptéda la représentation des événements de la
structure de déclenchement de 'architecture aitgcetard car elle ne contient qu’'une seule tivac

de propagation des signaux et elle prend en colaptemps de propagation de ces signaux.

L'évolution spatio-temporelle du signal a analysst représentée Figure 97. Si on prend la
valeur du signal a analyser a un instgntette valeur se déplace le long de la ligne deamation et
présente un retard de plus en plus important aatfarmesure qu’elle progresse le long de cettelig
Sur le schéma cette valeur du signal est doncseptée par une droite oblique dont la pente dépend
de la vitesse de propagation. Si on considére wougp@ge temporel régulier du signal (que I'on
choisit égal a la fréquence d'échantillonnage mnnplifier la représentation) on obtient le faiscea
de droites paralléles représentées en rose sigueP7.

Ce diagramme nous permet de représenter Figurea9®rdpagation du signal de
déclenchement pour I'architecture & circuits retids le cadre d’un signal répétitif.
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Figure 98 : Synchronisation de I'architecture a cicuits retard dans un cadre répétitif
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Au niveau de chaque voie d’échantillonnage, lealigle déclenchement est d’abord retardé
de 25 ps, puis est propagé sur une ligne de tras@miparalléle a la ligne de propagation du signal
analysé. Sur la Figure 98, le signal de déclenchemetre deux voies d'échantillonnage est donc
représenté par deux segments. Un premier segmeitaleui traduit un retard sans propagation du
signal, et un deuxiéme segment oblique qui reptésianpropagation du signal de déclenchement
jusqu’a la voie suivante.

Cette représentation est trés intéressante pouieétla synchronisation des différents
éléments du systéme. On constate par exemple gauveau front de déclenchement de I'ouverture
des échantillonneurs-bloqueurs doit étre injectésda structure avant que le précédent n’ait dttain
derniére voie. Ainsi, il n'est pas possible de witiser » le signal qui sort de la structure pour
déclencher a nouveau le systéme. De plus, il fansidérer que dans un systeme répétitif il est
nécessaire de refermer les échantillonneurs-blaguavant de pouvoir les rouvrir. Il faut donc
propager deux types de fronts de déclenchementpréenier pour commander I'ouverture des
échantillonneurs-bloqueurs et le second pour corderareur fermeture. Les échantillonneurs-
bloqueurs ayant été congus pour un rapport cyclip®,5, la fermeture doit intervenir Te/2 apres
I'ouverture.

Au final on constate que plusieurs fronts de détiement se propagent simultanément dans
la structure de déclenchement mais a des positifigsentes. Ceci constitue un frein important a la
mise en place d'un rebouclage du signal de déclameht. De plus, si on reboucle le signal de
déclenchement on crée un oscillateur en anneauatoatvu au chapitre 2 que les performances en
termes de jitter se dégradent rapidement. La soludu rebouclage n’est donc pas envisageable et
nous utiliserons un oscillateur local indépendadét oscillateur doit avoir une fréquence de
fonctionnement égale a la fréquence d’échantillgendes échantillonneurs-bloqueurs, soit 4 GHz
dans notre cas.

2 Evolution du jitter a travers la structure de déclexchement

Dans cette partie nous cherchons a caractérisasldion du jitter a un niveau systéme.
Cette étude nous permet en effet d'établir la i@latentre jitter et numéro de la ligne
d’échantillonnage, puis entre jitter et nombre dé&es d'échantillonnage du systeme. |l ne s'agit pas
ici d’obtenir une valeur précise du jitter (des giations du jitter seront présentées dans la slite
chapitre), mais plutét de donner des éléments dgaraison pour effectuer les choix architecturaux.

La structure de déclenchement contient trois tygié#ments. A I'entrée, un circuit de
remise en forme permet d'interfacer I'oscillatencdl sinusoidal au reste de la structure qui atilies
fronts de déclenchement. Le deuxiéme élément esiromit retard, qui introduit un retard de 25 ps
sur la ligne de propagation. Cet élément est doséré entre chaque voie d’échantillonnage. Enfin, u
troisieme circuit permet de piloter les différenesres différentielles de I'échantillonneur-bloque
Le schéma des premiéres voies de la structuredend@ement est représenté Figure 99.
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en forme Circuit retard

T
Oscillateur local l/ l/

\ 4 \ 4 \ 4

:> (X N}

VA4

4 GHz
Circuit qui P P P
pilote 'E/B
E/B E/B E/B
voie 1 voie 2 voie 3

Figure 99 : Schéma de principe de la structure de&tlenchement

Cette représentation nous permet d’exprimer lerjitte chaque voie d’échantillonnage de
facon analytique (dans I'approximation ou le jitterdépend pas du reste de la structure) :

Jitter, = |/ JitterZ. + (i —1) Witter? + Jitter? (45)
Avec Jitter, : jitter de la voie i, Jitter.. : jitter du circuit remise en forme, Jitter, : jitter du

circuit retard et Jitterp : jitter du circuit qui pilote I'échantillonneur-bl oqueur.

On constate alors que le jitter augmente avecneéno de la voie d’échantillonnage. Plus on
se situe loin de I'horloge de référence et plusdenbre d’inverseurs traversés est important. On
accumule alors un jitter de plus en plus important.

Quelle que soit I'architecture étudiée, le jittguivalent d'un systéme comportant plusieurs
voies d’échantillonnage entrelacées est donnépatdtion suivante :

Jitter. ., = /EDZJitteri2 (46)
n =

Avec Jitter,,, : jitter équivalent de la structure compléte

En injectant (45) dans (46), on obtient le jitiat de la structure que nous étudions :

Jitter, ., = \/ Jitter>. + (n;l) [Ditter” + Jitter” (47)

Plus le nombre de voies d’échantillonnage est é&¢ydus le jitter sera grand. Cependant, on
peut noter que cette évolution sera relativemarielear le facteur qui dépend du nombre de voies es
atténué a la fois par I'addition avec un factexe #t par une racine carrée.

Pour étudier I'évolution du jitter en fonction dambre de voies, on fixe des valeurs de jitter
arbitraires. Nous avons choisi d’attribuer la valéuau jitter du circuit qui pilote I'échantillonoe
blogueur. En effet, ce circuit n'est utilisé quaupta remise en forme du signal et non pour créer u
retard sur le signal de déclenchement. Il peut dire optimisé pour atteindre un jitter tres faible
Suite aux résultats du chapitre 2, on peut raiddengent estimer que le retard d’'un inverseur

optimisé en jitter est voisin de 5 ps. Le circuit grée un retard de 25 ps aura alors un ji(fgr fois
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supérieur (cf. chapitre 2, partde- Il - 1.3). On va donc lui attribuer un jittele 2,24. Enfin, le circuit
de remise en forme de I'entrée de la structurerdpggation contient plusieurs étages d’inverseurs e
des signhaux présentant des fronts assez lentsuiCatttibue aussi un jitter de 2,24. Les valeurs
retenues sont les suivantes :

Jittery,. = 224
Jitter, = 224
Jitter, =1
En appliquant la formule (47), il est facile d’obirel’évolution du jitter en fonction du

nombre de voies d’échantillonnage pour le cas aeHitecture a circuits retard que nous étudions
(Figure 100).
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Figure 100 : Evolution du jitter en fonction du nonbre de voies d'échantillonnage du systeme

Cette étude systéme du jitter de la structure dpgwation nous permet d'établir le résultat
suivant : Lorsgqu’on passe de 10 voies d'échantiége a 5, le jitter est réduit d’environ 25 %. Ce
résultat est en effet 'une des deux raisons pgrales qui nous pousseront ensuite a faire évoluer
I'architecture a circuits retard vers une architeeta deux lignes de propagation de cing voies
d’échantillonnage chacune.

3 Influence du nombre de voies d’échantillonnage sua structure de
propagation

Lors de la conception des échantillonneurs-bloggidahapitre 2), nous avons vu qu'ils
présentaient une impédance d’entrée capacitive.ulRégment placée le long de la ligne de
propagation, cette impédance capacitive va pentdabgropagation du signal. Dans cette partie, nous
cherchons a décrire cet effet et a étudier les fisations envisageables pour s’en prémunir.
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Dans un premier temps nous identifions les effets limpédance d’entrée des
échantillonneurs-bloqueurs sur la propagation doai Nous évaluons ensuite I'influence du nombre
de voies d’échantillonnage. Enfin, nous présentansolution qui a été retenue dans le cadre des
projets « picoscopes » non-répétitifs.

3.1 Effets de 'impédance d’entrée des échantillonneurbloqueurs sur la
propagation du signal

Deux contraintes majeures sont a prendre en coniptgain et la phase. Idéalement, les
signaux devraient présenter un gain unitaire dtquatoute la bande-passante du systeme. De méme,
ils devraient présenter une phase linéaire suetiaubande-passante. Cette phase linéaire sigpiée
le signal peut avoir un retard (d0 au temps deamyafion sur la ligne) mais que le temps de grogpe n
doit pas varier en fonction de la fréquence.

On considére dans un premier temps une ligne parfadn-différentielle et adaptée 80
(Figure 101). La distance entre deux voies d’'édhambage est fixée a 1 mm, valeur typique de
I'architecture. Pour augmenter au maximum l'impésad’entrée de I'échantillonneur-bloqueur, on
utilise le plus petit transistor disponible monté eollecteur commun. La capacité d'entrée de
I’échantillonneur-bloqueur n’est alors composée deida capacité base-collecteur d’un transistor T3
(émetteur de 3xpm?). Enfin, on néglige dans notre simulation le tmmcde ligne qui permet
d’éloigner les échantillonneur-bloqueurs de ladigie propagation.

1mm 1 mm 1 mm 1 mm 1 mm 1 mm

5OQ EQ EQ EQ Eﬁ EQ

Figure 101 : Schéma de principe de la simulation dtaux d’onde stationnaire

Les résultats obtenus sur le gain et I'erreur dasphsont représentés Figure 102. Pour
chaque point de mesure, le gain est calculé enotenmar rapport & la moitié de la tension de
l'oscillateur d’entrée (pour l'adaptation d'impéda). L'erreur de phase est présentée apres
compensation du retard di a la position sur leeligPe retard est évalué pour les basses fréquences,
I'erreur de phase est minimale.
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Figure 102 : Gain et erreur de phase en différentgoints de la ligne de propagation du signal

On constate alors que I'erreur introduite par lapddances d’entrée des échantillonneurs-
bloqueurs se répercute a la fois sur le gain efasphase. Plus on est proche de la source, guelir
de phase et importante, et plus le gain présenteldiations.

Dans le chapitre 1, nous avons identifié les exigendes systémes entrelacés. Nous
rappelons les valeurs attendues pour une résoldgothO bits effectifs : I'écart type de I'erreur en
phase doit étre inférieur a 0,046 ° et celui derd'er en gain doit étre inférieur a 0,007 dB. Onh es
donc trés loin de ces valeurs.

3.2 Influence du nombre de voies d’échantillonnage

Le critére qui permet de comparer l'influence dasamétres est le nombre de bits effectifs.
On reprend donc les formules présentées dans lgitehd (dans la partie systemes entrelacés,
Tableau 5) pour traduire les erreurs de gain @hdese en nombre de bits effectifs. On obtient ainsi
nombre de bits effectifs, qui dépend de la fréqaehe signal d’entrée et qui traduit I'erreur brdte
systéme entrelacé.
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Dans les mémes conditions que précédemment, nauss d&it varier le nombre de voies
d’échantillonnage. La résolution obtenue est préseifrigure 103 en fonction de la fréquence du
signal d’entrée. On constate d’'abord que la résmudécroit quand la fréquence du signal augmente.
L'influence des impédances d’entrée capacitivesadgbantillonneurs-bloqueurs est naturellement plus
marquée pour les fréquences élevées. On obseng ques la résolution atteinte est largement
inférieure a nos objectifs sur quasiment toutedade-passante. Pour améliorer cette résolutiorx, deu
solutions complémentaires peuvent étre envisaggesmiser la géométrie de la ligne de propagation
et compenser les erreurs apres la conversion ngmeépar un traitement du signal approprié. Enfin,
on constate que sur toute la bande-passante lmtiésodiminue quand on augmente le nombre de
voies d’échantillonnage. Pour améliorer la résohytil est donc préférable de limiter le nombre de
voies d’échantillonnage.

15

— : 2 voies d’échantillonnags
— : 5 voies d’échantillonnags
— : 10 voies d'échantillonnage
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Figure 103 : Influence du nombre de voies d'écharibnnage sur la résolution du systéme

entrelacé

3.3 Isolation par trongons de ligne

Pour les applications « picoscope » mono-coup,randgnombre de voies d’échantillonnage
sont entrelacées sur la méme ligne de propagatia gour I'application « picoscope 2 », [13]). Pour
limiter les phénomenes d’ondulation et compensemplertes de la ligne de propagation, la solution
retenue a été d'insérer régulierement des amglkfica régénératifs le long de la ligne de propagati
([88], [13]). Ces amplificateurs ont un double rblgéparer la ligne en trongons plus courts pour
limiter 'ondulation du signal et rattraper lese2rrs commises pour présenter un signal corredesur
trongcon de ligne suivant. Lors de la conception gicoscope 2, il a été décidé dinsérer un
amplificateur-régénératif toutes les 6 voies d'étitlannage.

Dans notre cadre répétitif, il est possible de iliéat ce principe et de placer un
amplificateur régénératif entre les voies 5 etigyfe 104). On découpe ainsi la ligne de propagatio
en deux trongons de cing voies chacun. Cette solutiermet bien de réduire le phénoméne
d’ondulation mais plusieurs contraintes de conogpsiont a prendre en considération. Tout d’abord la
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conception de cet amplificateur. Il doit en effeégenter un gain qui compense les pertes de la lign
de propagation et doit avoir un temps de group@uni sur toute la bande-passante pour limiter les
erreurs de phase. De plus, le retard introduitlasdigne de transmission doit étre compensé par un
retard équivalent sur la structure de propagataur ponserver la synchronisation des deux signaux.

Amplificateur
régénératif

Signal 2 Ligne de transmission A
analyser
y D 11 42 +3 l4 ls D }6 17 l8 19 1? 500

Qo '% . % . & . IF% . F% Tag T F% T IF% . IF% : % s .%

déclenchement l ‘
Retard pour
compenser I'AR

Figure 104 : Schéma de l'architecture & circuits rard répétitive en deux trongons de 5 voies

d'échantillonnage

Si elle permet de réduire I'ondulation de la ligtiarchitecture proposée Figure 104 ne
permet pas d’améliorer les résultats en termesttée, jlinéarité et bruit par rapport a I'architer
sans amplificateur régénératif. Le jitter des votesn 10 est en effet légerement augmenté par
I'introduction d’'un nouveau circuit retard. De mérteesignal distribué sur les voies 6 a 10 traverse
amplificateur supplémentaire. Le niveau de bruiestnon-linéarités sont donc plus importants pour
ces cing derniéres voies.

4 Nouvelle architecture proposée

4.1 Description de la nouvelle architecture

Nous proposons Figure 105 une nouvelle architedarsystéme d’échantillonnage, basée
sur le principe du « picoscope » et adaptée a nctitmnement répétitif. La ligne de propagation est
scindée en deux lignes de cing voies d'échantiigen L'amplificateur d’entrée a la charge de
recopier le signal a analyser sur les deux ligreprdpagation. Les deux sous-systemes ainsi créés
sont déclenchés tour a tour en opposition de phase.

Signal a
analyser

Ligne de transmission

50Q 110

S N P

-

4 GHz

Figure 105 : Nouvelle architecture basée sur le picipe « picoscope »
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Cette architecture tire profit des conclusions ‘@utle systéme que nous avons menée
précédemment. En premier lieu, concernant le jitikaque sous-systéme posséde sa propre structure
de déclenchement a cing voies d'échantillonnage. deux structures sont déclenchées de facon
totalement indépendante I'une de l'autre. Ceci nuersnet de réduire le jitter de cette architecaue
niveau de celui d’'une architecture a cinq voieslétillonnage.

De méme, chacune des deux lignes propage le signahalyser pour cing voies
d’échantillonnage. Par rapport a I'ondulation orresteouve donc dans le cas d'un troncon de ligne a
cinqg voies d'échantillonnage sans avoir recourtnaamplificateur régénératif. On évite ainsi la
dégradation du signal apportée par cet €élément.

Seule la conception de I'amplificateur d’entréeoiedes contraintes supplémentaires car il
doit présenter deux sorties différentielles.

4.2 Synchronisation de cette architecture

temps O

A

: déclenchement d’ouvertur O
= déclenchement de fermetyre
O : échantillonnage
© : fermeture O Position sur la li
gne
Voie 10 Voie 8 Voie 6 0 Voie 1 Voie 3 Voie 5
Voie 9 Voie 7 Voie 2 Voie 4

Figure 106 : Diagramme espace-temps de l'architeatel a deux lignes de propagation entrelacées
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Le diagramme espace-temps de cette nouvelle actiiéeest représenté Figure 106. Dans
un premier temps, ce diagramme nous permet deerégifie le systéme présente un fonctionnement
correct, c'est-a-dire gu'il préléve bien tous lesantillons et qu'aucun n’est prélevé deux fois. On
vérifie en effet que les échantillons 1 a 5 soétgues sur le premier sous-systéme, et les édoastil
6 a 10 sur le deuxiéme. Le fonctionnement étaniquye, on revient au premier sous-systeme pour les
échantillons 11 & 15 et ainsi de suite.

On observe aussi que les sighaux de déclencherasmtedix lignes sont les mémes mais en
opposition de phase. Une seule horloge différdatigérmet donc de piloter les deux lignes car il
suffit d'inverser les deux voies différentielles sun sous-systéme par rapport a l'autre.

Enfin, on constate que I'ordre de sortie des édliamg n'est pas forcément respecté. Dans
le cas représenté Figure 106, le sixieme échamtilar exemple, est prélevé par la voie 6 avanigue
cinquiéme échantillon ne soit prélevé par la voi®&ur faciliter la quantification des échantillptes
solution envisagée est de fournir en sortie duesystd’échantillonnage a la fois le train d'échéonil
et I'horloge de synchronisation.

4.3 Choix de conception

* Pourquoi se limiter a deux lignes de propagation ?

Plusieurs raisons nous poussent a limiter le nomérggnes. D’abord du point de vue de la
position relative des différents éléments, I'ertceiment de deux lignes d’échantillonnage ne pose
aucune difficulté supplémentaire. On peut alorddawent conserver I'alignement entre les lignes de
propagation du signal a analyser et du signal déeedénhement. Si on augmente le nombre de lignes

d’échantillonnage, on est amené a croiser les digda signal a analyser et du signal de
déclenchement.

De plus, les signaux de déclenchement pour deuedigle propagation sont issus de la
méme horloge différentielle dont les deux voiestsmversées. Aucun composant n’est donc
nécessaire pour déphaser ces signaux. Cette sidgiésente un net avantage pour la réduction du
jitter qui serait considérablement dégradé patrbiduction d’'un déphaseur.

Enfin, dix voies d’échantillonnage sont suffisant€e nombre se préte mal a une division
par trois ou quatre et dans ce cas il serait naires¥augmenter le nombre de voies d’échantillgena
ou d’avoir des lignes déséquilibrées. Ces deuwatsims ne sont pas souhaitables. La premiére eh eff
nous oblige a utiliser un plus grand nombre de edisseurs analogiques-numériques (mais qui
peuvent alors travailler a plus basse fréquenaeidconde situation rend plus complexe la génératio
des signaux de déclenchement et le calibrage.

» Pourquoi déclencher les sous-systemes l'un apreadtre ?

Nous n'avons en effet proposé qu'une méthode dadement des deux lignes
d’échantillonnage : le déclenchement tour a towandcette situation les échantillons sont prélevés
cing par cing sur chaque sous-systéme ; sur ue ¢gslcing premiers échantillons sont prélevédesur
sous-systéme de droite et les cing suivants sur delgauche.
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Conceptuellement, on peut envisager un autre typedéclenchement: prélever les
échantillons un a droite puis un a gauche et alasiuite. Pour ce mode de fonctionnement, il faut
décaler de 25 ps le déclenchement de la deuxiéme par rapport a la premiére et doubler la valeur
des retards de la structure de propagation (quiepatrs a 50 ps). Le premier sous-systéeme préléve
alors les échantillons impairs et le second lesuétiltons pairs.

Cette deuxieme solution n'a pas été retenue capedisente un inconvénient majeur pour le
jitter. En effet, comme on a doublé la valeur dgands, le jitter de ces circuits est multiplié pagine
carrée de deux. Ceci conduit a une augmentatioorteupte du jitter du systeme, de I'ordre de 25 % si
on reprend les valeurs de I'étude précédente tiadieédu jitter partid® - | - 2).

Il - Conception de cette architecture

Dans la partie précédente, nous avons défini ungatie architecture basée sur le principe
du « picoscope » et optimisée pour un fonctionneémépétitif. Dans cette partie, nous étudions
différents parametres du systéme en identifianiplstes qui permettent d’aboutir & une conception
optimale.

Dans une premiere sous-partie, nous essayons dieerdels phénoménes d’ondulation pour
réduire la perte de résolution due a I'entrelacendes échantillonneurs-bloqueurs. La seconde sous-
partie est consacrée a la propagation des peribmbatie commutation et des moyens de s’en
prémunir. Enfin, a partir des résultats du chagraous proposons une conception optimisée de la
structure de déclenchement.

1 Optimisation de la ligne de propagation pour réduie I'ondulation

Dans cette étude, nous cherchons a optimiser t&srpances de la structure de propagation
en termes d’ondulation. En effet, on a pu constatécédemment que la résolution atteinte lorsque la
ligne de propagation alimente cing échantillonndallogiueurs est trés inférieure aux exigences de
notre cahier des charges.

Nous avons choisi d’effectuer cette analyse enidérent des lignes parfaites, c’est-a dire
sans perte et sans se préoccuper de la conceptilanligne de propagation. Chaque trongon de ligne
n’'est donc caractérisé que par son impédance éasditjue et sa longueur.

Notre démarche comporte trois grandes étapes. Dangremier temps nous testons
linfluence des différents parametres de concepfuis nous proposons et optimisons la géométrie de
la ligne pour améliorer sensiblement les perforrman&nfin, nous vérifions que cette optimisation
nous conduit bien a des résultats optimaux.

1.1 Influence des différents paramétres

La premiéere étape de notre démarche concernertiggattion des différents parametres de
conception. Nous testons donc leur influence surélsolution et nous choisissons les valeurs
optimales, c'est-a-dire les valeurs qui permefidatfois d'atteindre la meilleure résolution posesiet
un fonctionnement correct du systeme. Trois pans@sétont étudiés : la longueur et I'impédance
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caractéristique du trongon de ligne qui permetottisles échantillonneurs-bloqueurs de la ligne de
propagation du signal, et la longueur de ligne sgare deux voies d’échantillonnage consécutives.
Ces paramétres sont représentés Figure 107.

le A ol

‘ 50Q ‘

1 1

1 | 1

| © ! A, : Distance entre deux voies
Zd d’échantillonnage successives

IC : Longueur du trongon d’acces
E/B E/B ZC : Impédance du trongon d'acces
Voie i Voie (i+1)

Figure 107 : Parametres de conception de la struate de propagation

 Influence de la longueur ¢ du trongon d’acces

Nous testons dans un premier temps l'influenceadgueur d du troncon de ligne qui
connecte les échantillonneurs-bloqueurs. Pour celas nous placons dans des conditions typiques :
1 mm entre chaque voie d’échantillonnage, une ligiee propagation du signal d'impédance
caractéristique 5Q et une impédance de 20pour le trongcon de ligne (ce paramétre sera étudié
dans le paragraphe suivant). La résolution obtemutonction de la fréquence du signal d’entrée est
représentée Figure 108 pour différentes longueurdrahgon de ligne. On constate que plus ce
troncon est long, plus la résolution est faiblegliguque soit la fréquence du signal d’entrée.

14
Longueur du trongon
12 — O0mm
— 0,1 mm
10r- — 0,2mm
— 0,4 mm
0 8+
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Figure 108 : Résolution du systéme entrelacé pouiftérentes longueurs du trongon de ligne qui

connecte les échantillonneurs-bloqueurs
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Les meilleures résolutions sont obtenues lorsqulomisit la plus petite distance possible
pour connecter les échantillonneurs-bloqueurs eGligtance ne doit pas non plus étre trop faibbe sa
qguoi I'échantillonneur-bloqueur perturberait la pagation du signal sur la ligne de transmission.
Dans notre cas, une distance d’au moins [0est nécessaire entre la ligne de propagation et
I’échantillonneur-bloqueur. C’est pourquoi nous isfEsons une distance de 300 pour la suite de
I'optimisation.

* Influence de I'impédance £ du troncon d’'acces

Dans la deuxieme étape de l'optimisation, nousotestlinfluence de limpédance
caractéristique £du troncon de ligne. Sa valeur avait été fixéeD@ Q2 dans la premiere étape. La
résolution a 8 GHz en fonction de I'impédance d#rdstique du troncon de ligne est représentée
Figure 109. Nous n’'avons représenté que la résoludi 8 GHz car des résultats semblables sont
obtenus sur toute la bande-passante.
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Figure 109 : Résolution a 8 GHz en fonction de l'ipédance caractéristique du troncon de ligne

On constate d’'abord que la résolution augmenteqlerd’impédance caractéristique du
troncon de ligne augmente. Cette constatationeggrelant a nuancer par le fait que I'amélioratiin e
rapide pour des impédances faibles, inférieure8C2 mais qu’elle devient tres lente au dessus de
200Q. On ne gagne en effet que 4 % de résolution @& et 500Q. Du point de vue réalisation
pratique, une ligne de tres haute impédance estdifficile a réaliser et présente plus de perte. E
ligne coplanaire par exemple, il faut éloignerpéens de masse et réduire la largeur de la lignen S
réduit la largeur de la ligne, les pertes deviehmdus importantes (notre simulation avec des kgne
parfaites ne tient pas compte de ce facteur), @t gloigne les plans de masse, on perturbe la lign
propagation du signal. On va donc choisir une irapéd élevée mais réalisable technologiquement.
Physiguement cette valeur dépasse difficilement(150
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Le trongon de ligne constitue donc une limitati@nla résolution en termes d’entrelacement
des voies mais est nécessaire pour assurer ulagidaosuffisante de la ligne de propagation. On va
alors choisir la longueur la plus faible possildans notre cas 1Q0n. De méme, son impédance doit
étre la plus élevée possible pour isoler au miadighe de propagation, mais des lignes d’'impédance
trés élevée ne sont pas réalisables dans le cadnetce application. On choisit alors une impédance
du troncon de ligne de 1%D.

* Influence de la distance\; entre les voies d’échantillonnage

Une autre variable que nous avons testée esttendez\, entre les voies d’échantillonnage.
Précédemment nous avons fixé cette valeur a 1 rmcdémparaison, pour le premier prototype du
« picoscope », cette distance était aussi d’enviromm [86] et pour le second prototype, elle était
d’environ 2 mm [13]. Dans cette simulation, nous@dns les valeurs précédemment établies : le
troncon de ligne qui alimente I'échantillonneurdpleur a une impédance caractéristique de(180
une longueur de 100m. L'impédance caractéristique de la ligne de pgagian est toujours de XD.
Nous représentons Figure 110 la résolution en ifmmade la fréquence du signal d'entrée pour
différentes distances entre voies.

12 ‘ ‘
‘N Distance entre les voies|:
10+ _— 0,5 mMMm e e
— 1mm
\\\ — 2 mm
8 3mm [T
S \\\
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L \\\
A \‘\ 77777777
2 ;_ ____‘bh_‘ E
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Fréquence du signal, GHz

Figure 110 : Résolution en fonction de la fréequenagu signal pour différentes valeurs de la

distance entre deux voies d'échantillonnage

La premiére chose qu'on remarque est qu’il y a geudifférences entre les différentes
courbes. Si on regarde plus en détail, on conspate basse fréquence (en dessous de 3 GHz), la
résolution est meilleure quand la distance entsevigies est faible. On constate aussi que plus la
distance est élevée et plus on observe des ormhdatians I'évolution fréquentielle de la résolution
Pour une distance entre voies de 3 mm, on obseéraenun pic de résolution autour de 17 GHz
(Figure 110, courbe jaune). Ce pic correspond aftéguence de résonance de la ligne. A cette
fréquence en effet, la longueur d’'onde est de 6 Boit,deux fois la distance qui sépare deux voies
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d’échantillonnage. Au niveau de chague désadaptdtigartie du signal qui est réfléchie dans hesse
opposé a la propagation se trouve en phase lotkgateeint les voies d’échantillonnage précédentes
Si on considere par exemple la voie 3, La majearéegpde la puissance du signal est transmiseesur |
voies suivantes, une petite partie de la puissaeded alimenter I'échantillonneur-bloqueur etdste

de la puissance est réfléchi vers I'entrée du eysté orsque ce signal réfléchi atteint la voiel 2 i
parcouru deux fois la distance entre les voies2 ebit une fois la longueur d’onde. Au niveauale
voie 1, ce méme signal a parcouru quatre foisdtadceA,, soit deux fois la longueur d’'onde. Dans
les deux cas le signal réfléchi arrive en phase &vesignal transmis. Sur la Figure 111, on observe
nettement a 17,1 GHz une annulation des erreuphdse et un regroupement des valeurs de gains a
environ - 0,2 dB. Cette valeur négative est carmtigue de la puissance consommée par les
échantillonneurs-bloqueurs. Le méme phénomene d'atationnaire (ondes réfléchies constructives
ou destructives) est aussi a I'origine des « vaguaisservées sur la Figure 110.
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Figure 111 : Gain et erreur de phase pour une distece de 3 mm entre les voies

d'échantillonnage

La distance qui sépare deux voies d’échantillonnegesécutives intervient donc sur la
résolution, mais cette résolution dépend de laugége. En effet, on ne peut pas tirer de reglesiéci
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sur I'évolution de la résolution en fonction dddagueur de la ligne d’échantillonnage, et on oleser

que la résolution moyenne dépend peu de la distantte ligne. La longueur de ligne sera donc
déterminée par les contraintes de conception etpdee nécessaire a la réalisation des
échantillonneurs-bloqueurs. En pratique, on cheeclde réduire cette longueur pour diminuer les

pertes de propagation et limiter la taille du syste

1.2 Optimisation de la ligne a cing voies d’échantillonage

\

Dans cette sous-partie nous cherchons a étudiempdesibilités d’amélioration de la
résolution. Comme on sait que l'ondulation sur igné est due a l'entrée capacitive des
échantillonneurs-bloqueurs, on essaye de compéossEement cette réactance en ajoutant un effet
selfique sur la ligne. Cet effet selfique est obtem augmentant I'impédance caractéristique de la
ligne de propagation sur une courte distance aulesrsorties vers les échantillonneurs-bloqueurs
(Figure 112). Trois parameétres caractéristiquesguétre modifiés pour I'optimisation : la longueu
du troncon de ligne désadaptée en impédance, ldamee caractéristique de ce trongon de ligne et le
rapport avant/arriere, c’est-a-dire la position tdencon de ligne désadapté par rapport a la ligne

d’alimentation de I'échantillonneur-bloqueur.

I R

»

Aply , (1-Ap) 1

»

<&
<

<
al

500 Z; 50Q

I, : Longueur du trongon de ligne désadapté
Z, : Impédance caractéristique de ce trongon
Ap : rapport avant/arriere

E/B

Figure 112 : Insertion d'un tron¢on de ligne désadatée pour limiter I'ondulation

Pour toute cette optimisation, nous nous plagons s conditions décrites précédemment :
l'impédance caractéristique de la ligne de propagaest de 5@, la distance entre les lignes
d’échantillonnage est de 1 mm, le troncon d'accas échantillonneurs-bloqueurs présente une
impédance caractéristique de B@our une longueur de 1QMn.

* Mise en évidence de I'amélioration

La premiére étape de cette optimisation consist@rdier que cette modification de la
géométrie de la ligne permet d’améliorer la résotutPour cela, on fixe 'impédance caractéristique
Zp & 90Q et le rapport avant/arriers, a 0 (arbitrairement). On joue ensuite sur la lewgu, pour
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trouver la valeur optimale qui conduit a la meiteuésolution. Cet optimum est atteint pour une
longueur de 108m. La résolution optimisée et la résolution ingiglont présentées en fonction de la
fréquence du signal Figure 113.

Les résultats sont sans équivoque : I'introductiom trongon de ligne désadapté permet de
gagner environ 4 bits effectifs sur toute la bapdssante. Cependant, le cahier des charges n&st pa
respecté car la résolution est toujours infériéul® bits effectifs pour toutes les fréquencesemsuas
de 3,5 GHz.

20

— Sans optimisation
— Avec optimisation

15 \
NN
S0 ~

e ———
\
5
\\;
00 3 10 15 20

Fréquence du signal, GHz

Figure 113 : Résolution avec et sans introductionudtrongon de ligne désadapté

» Influence de I'impédance caractéristique 8

Pour différentes valeurs de,,Zon optimise la longueur du trongon de ligne depéé Les
résultats obtenus sont présentés Tableau 16. Seuksolution & 8 GHz est représentée dans ce
tableau, mais les mémes observations peuvent &wetuges sur toute la bande-passante. Tres
logiqguement, quand on augmente l'impédance caistitgre du trongon de ligne, la longueur
optimale diminue. Globalement, la résolution évolté&s peu en fonction de I'impédancg. 0n
observe cependant une Iégére amélioration quanaugmente I'impédance caractéristigue. On va
donc se placer préférentiellement & des valeuetiveiment élevées d'impédance caractéristique.
Cependant, il faut tenir compte de deux phénomedase part, plus I'impédance caractéristique de
la ligne est élevée et plus les pertes sont impta$a et d’autre part, la résolution est beaucdug p
sensible aux écarts de réalisation pour des lomgualus faibles. Une erreur diim par exemple
entraine une perte de résolution de 0,27 bit effpour une impédancepZde 150Q, alors que la
méme erreur & 9Q ne conduit qu’ a une perte de résolution de Oipéftectif.
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'mp‘;‘iance 70Q | 80Q | 90Q | 100Q | 110Q | 120Q | 130Q | 150Q
Longueur lp | 200pum | 137pym | 108um | 90um | 77,3um | 68,0um | 60,9um | 50,6um
ENOB i
@8 Giiz 7,51 7,93 8,13 8,25 8,34 8,40 8,45 8,51

Tableau 16 : Influence de l'impédance sur la longue optimale et la résolution

On dispose donc d'une certaine marge sur le cheikirdpédance caractéristique,Zet on
choisira, par exemple, une valeur de(®0Nous retenons cette valeur pour la troisieme ecti

I'optimisation.

* Influence du rapport avant/arriere

Le dernier paramétre a optimiser est le rapporhiaaiéreAp, c’est-a-dire la position du
troncon de ligne qui alimente I'échantillonneurdpleur par rapport au trongon de ligne désadapté. La
Figure 114 représente la résolution optimale ewtfon de la fréquence du signal d’entrée pour trois
valeurs caractéristiques dg : 0, %2 et 1. La longueur optimale a trés Iégérdrégncorrigée : pour un
rapport de zéro, sa valeur était de @8 elle passe a 130n pour un rapport de un demi, et revient a
108 um pour un rapport de un.

ENOB

18

Fréquence du signal, GHz

— A,=0
Ap=05
— Ap=1
g T
cﬁ—_____
\
6
4
2
% 5 10 15 20

Figure 114 : Résolution en fonction de la fréquengeour différentes valeurs deAp

On observe alors une trés nette amélioration dadtaés pour un rappoff, de 0,5 : sur
toute la bande-passante la résolution est amélideéd a 4 bits effectifs selon la fréquence. On
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remarque aussi que la résolution est supérieure kitd effectifs jusqu’'a une fréquence du signal
d’entrée de 13,5 GHz. Cette nouvelle optimisatiempet donc de répondre au cahier des charges.

On vérifie en simulation (non représenté) qu'urp@pde 0,5 conduit en effet aux meilleurs
résultats. Enfin, une faible variation de la longueptimale nous permet de déplacer le pic que nous
observons a 11 GHz Figure 114 sur la bande 6 - 8 &Hrix d’'une réduction de la résolution dans la
deuxiéme moitié de la bande-passante.

1.3 Validation de la méthode d’optimisation

La derniére étape de cette étude consiste a végfie nous obtenons bien une valeur
optimisée de la résolution. Cette étape est néicessar les paramétres de conception ne sont pas
indépendants. On pourrait donc observer une terddaigs certaines conditions qui ne se vérifie plus
dans les conditions finales de I'optimisation (ertums locaux).

En premier lieu, nous avons testé l'influence desgons de ligne qui alimentent les
échantillonneurs-bloqueurs. Aprés I'optimisationps modifie les valeurs de I'impédance ou de la
distance on observe une réduction de la résolu@ati met en évidence le fait que I'optimisation
réalisée dépend des valeurs que nous avions chdisie modification de ces valeurs nécessite donc
de reprendre entierement la démarche d’optimisation

Nous avons ensuite étudié linfluence de la longuee ligne A, entre les voies
d’échantillonnage. Les résultats obtenus en faigariér cette distance et sans changer les vatkurs
I'optimisation sont présentés Figure 115. On cdestae fois encore, que la résolution varie peu en
fonction de la distance entre les voies d’échamiiihge. Deux résultats importants sont a souligner
I'optimisation des parametres ne dépend pas distande entre les voies d’échantillonnage, et toute
les distances étudiées répondent au cahier degeshar

18&
AN
NN )

NN A
oM Q-;—/
10
@)
<8
6k DistanceA, entre les voies :
— 0,5 mm
4 — 1mm
— 2mm
2r 3 mm
00 5 10 15 20

Fréquence du signal, GHz

Figure 115 : Influence sur la résolution de la digtnce entre les voies d'échantillonnage apres

optimisation
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Enfin, un dernier point doit étre étudié : l'infllee de I'impédance caractéristique du
trongon de ligne désadapté. Nous avons choisiétedier que trois valeurs d'impédance Z00Q
et 110Q. Les résultats obtenus sont présentés Tableau 17.

Impédance

7 70Q 90Q 110Q
D

Longueur lp | 200pum | 110pm | 78,4pum

ENOB

@ 8 GHz 10,60 10,71 10,73

Tableau 17 : Influence de lI'impédance sur la longug optimale et la résolution apres

optimisation

Cette fois les résultats en termes de résolutioh esacore plus proches que précédemment :
on ne constate en effet qu'une différence de Oiléffectif entre 7@ et 110Q. On peut donc utiliser
cette marge pour la conception de la ligne de gatian : en fonction de la simplicité de réalisatio
on peut réduire I'impédance caractéristique dugmorde ligne désadapté a condition d’en augmenter
la longueur. On observe donc que l'optimisationliséa était justifiée et qu’elle permet bien
d’atteindre une résolution optimale.

1.4 Conclusion de la sous-partie 2

Cette étude a montré qu’une modification tres sénale la géométrie de la ligne nous permet
de respecter les contraintes du cahier des charges.

La Figure 116 représente le gain et I'erreur despha l'entrée des échantillonneurs-
blogueurs. On constate que les courbes d’erreuphadses sont trés proches (I'échelle étant de)1,5 °
et les courbes de gains sont quasiment confondieseur de phase est quasi nulle sur toute la
bande-passante alors que le gain en tension augraerfonction de la fréquence du signal d’entrée.
On observe ainsi un gain en tension de 0,5 dB @k28, ce qui compense en partie la bande-passante
limitée des amplificateurs.
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Figure 116 : Gains et erreurs de phase a I'entréeed échantillonneurs-bloqueurs

Enfin, nous pouvons observer le gain et la phassighal en entrée et en sortie de la ligne
de propagation (Figure 117). En entrée le signaitieot tous les signaux réfléchis par les
désadaptations d'impédance et a donc un profil ptésente une ondulation en fonction de la
fréquence d’entrée. En sortie en revanche, on stingile aucune ondulation sur le signal. Le gain
total de la structure est décroissant, ce qui t&niae une perte d’énergie entre la sortie et fént
L’introduction des échantillonneurs-bloqueurs aabien pour effet de réduire la puissance du sjgnal
méme si la tension d’entrée des échantillonnewstidurs augmente avec la fréquence du signal
(Figure 116). On constate aussi que les erreurgadfe et de phase sur les deux signaux sont trés
faibles. Enfin, la forme du signal de sortie noasnpet d’envisager, éventuellement, une mise en séri
des lignes de propagation en les séparant par phfigateur régénératif.
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Figure 117 : Gains et erreurs de phase de I'entrés de la sortie de la ligne de propagation

2 Propagation des perturbations de commutation

Dans le chapitre 2, on a pu identifier une sourtereur au niveau de l'entrée de
I’échantillonneur-bloqueur : les perturbations denutations. Lorsque le composant passe d’'un état
a l'autre, les fortes variations de tension enisate I'amplificateur d’entrée générent des signaux
parasites au niveau de l'entrée. Cette situatiorpadiculierement problématique dans le cas d'une
architecture basée sur une ligne de propagatiersighal parasite injecté sur I'entrée va en eféet
propager sur la ligne de propagation, a la foisdarsens du signal et dans le sens opposé.

Nous rappelons la Figure 86 du chapitre 2.

0.03

N Fermeture
0.02— Ouverture

0.01—
0.00—

-0.01—+

-0.02—

Perturbation sur I'entrée, V

-0.03 T T T T T T T 1
40 5 0 5 10 15 20 25 30 35 40
Temps, ps

Figure 86 : Erreur sur I'entrée de I'échantillonneu-bloqueur apportée par le déclenchement de

I'ouverture et de la fermeture du composant
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Si on reprend les caractéristiques de ces pertarisaton remarque qu’elles débutent 5 ps
avant la commutation et finissent 35 ps apres. Cerihrsiagit d’'un probleme de synchronisation, on
peut utiliser le diagramme espace-temps présed@gégemment (Figure 106). Un seul troncon de
ligne est représenté car I'amplificateur d’entréelé les lignes de propagation des deux sous-
systemes. Un exemple de propagation du signal ipaest présenté Figure 118. Dans cet exemple,
nous avons choisi de représenter l'influence dmadigparasite de fermeture de I'échantillonneur-
bloqueur de la quatriéme voie d’échantillonnage.sigmal est généré au niveau de la voie 4 et est
représenté par un segment vertical en violet sfiglae. Ce segment débute Iégérement en dessous de
la commutation (5 ps avant) et finit 35 ps « ausdes>. Ce signal se propage ensuite sur la ligne de
propagation dans les deux sens. Cette propagaéotrasluit schématiquement par deux zones
trapézoidales de part et d’autre de I'évenemergidéré (zones violettes en transparence). Lorsqu’on
échantillonne le signal dans I'une de ces deuxgdaevaleur prélevée sera entachée d’une erreur du
a la commutation de la voie 4. Dans notre exempleéchantillon est inclus dans cette zone:
I'échantillon de la voie 2 du front de déclenchetsrnvant.
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Figure 118 : Exemple de propagation d'un signal paasite de commutation

172



B - Architecture a circuits retard

Pour obtenir les « zones interdites » de chaqueradation, on répéte cette opération pour
tous les événements du diagramme. Dans notre gade® échantillons seraient alors inclus dans au
MoiNns une « zone interdite », c’est-a-dire que tesi®chantillons prélevés seraient faux.

Notons que nous avons considéré que le signal iieripation était entierement « absorbé »
lorsqu’il atteignait les extrémités de la ligneptepagation. Ceci est vrai si la ligne est chadgpart
et d’autre par des charges adaptées.

Dans le cas de I'architecture a circuits retardcomnstate graphiquement qu’aucune solution
n'est possible : I'échantillonnage de la voie irame systématiquement une erreur sur le signal au
moment de I'échantillonnage de la voie (i+1). Efetef’erreur de commutation a une durée de 35 ps,
donc plus importante que la période d'échantillgende 25 ps.

En choisissant cette architecture, il n'est dons passible de supprimer l'influence des
commutations et nous devons opter pour la deuxsshgion proposée dans le chapitre 2 : placer un
amplificateur d’isolement devant I'échantillonnéaloqueur pour bloquer les signaux parasites des
commutations et les empécher de se propager gnéa Comme cela avait été évoqué, cette solution
s'accompagne d’une perte de performances en tatenbauit et linéarité.

3 Conception de la structure de déclenchement

Dans cette partie nous cherchons a concevoir lectete de déclenchement de maniéere
optimale. Nous nous basons donc sur les réglesodeeption établies dans la premiére moitié du
chapitre 2.

s 7

Le schéma de la structure de déclenchement a &émié Figure 99. Trois fonctions sont a
concevoir : le circuit interface d’entrée, le citaetard et le circuit de remise en forme qui &nte
I’échantillonneur-bloqueur.

Un élément cependant n'a pas encore été mentidBnéeffet, pour synchroniser les
échantillonneurs-bloqueurs esclaves, il est nétesshutiliser le signal de déclenchement des
échantillonneurs-bloqueurs maitres. Ceci est aggurén inverseur placé en paralléle sur le cirdeit
remise en forme. Cet inverseur n'a pas de congalatfaible jitter et peut donc étre réalisé aipdet
transistors de petite taille. Il n’'intervient dogoasiment pas sur le fonctionnement du reste de la
structure de propagation.

Dans cette partie, nous présentons et justifioasdiférentes étapes de la conception de
chacun des trois circuits de la structure de prapaig.

3.1 Conception du circuit de remise en forme

Le circuit de remise en forme a pour rdle de dédien les paires différentielles de
I’échantillonneur-bloqueur. Il ne sert donc qu’adaise en forme du signal.
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Figure 119 : Deux solutions pour piloter I'échantilonneur-bloqueur : un seul inverseur (a), ou
deux (b)

Au niveau de I'échantillonneur-bloqueur, la struetwle déclenchement doit commuter
quatre paires différentielles : deux composées rdesistors de 6x@m? et deux composées de
transistors de 3x@m’. Comme on cherche a réduire le jitter, au niveas dchantillonneurs-
blogueurs la commutation doit étre la plus rapidssgble. Il est donc nécessaire de respectertbreri
de sortance établi au chapitre 2 : la somme ddacas d’émetteurs des transistors des inverseurs
pilotés doit étre inférieure a la surface d’émaeties transistors de 'inverseur qui pilote. Danen
cas, la somme des surfaces d’émetteurs des tmssiits inverseurs pilotés est de 1ar#. Nous
avons donc deux solutions envisageables pour codendiéchantillonneur-bloqueur : ne mettre
qu’un seul inverseur basé sur des transistors @@ |2®°, ou mettre deux inverseurs basés sur des
transistors de 10x@2m’. Les deux solutions sont représentées Figure 119.

Les performances de ces deux solutions sont éguiteed. D’'apres les résultats optimaux
obtenus au chapitre 2, le jitter d’un inverseurT@d (20x2um?) est d’environ 1,9 fs alors que celui
d’'un inverseur en T10 (1042n%) de 2,8 fs. On constate cependant que dans ledeadeux
inverseurs, chacun déclenche une des deux voiésetifielles de I'échantillonneur-bloqueur.

On peut montrer que si les deux voies différemeltle I'échantillonneur-bloqueur sont
commandées par des systémes indépendants, leéfitéralent est racine carrée de deux fois plus
faible que le jitter de chaque voie. Ainsi, si l@sux voies différentielles sont pilotées par deux
signaux indépendants présentant un jitter de 1adreésolution du systéme sera équivalente a celle
obtenue si on commande les deux voies différeasighar un seul signal de jitter 1. Pour obtenir le
jitter équivalent de la solution a deux inverseunésentée Figure 119, il faut donc diviser lejjitte
I'inverseur en T10 par racine carrée de deux. Qienbalors un jitter équivalent de 2 fs, trés fr@c
du jitter d’un inverseur en T20.

On constate donc gu’en termes de jitter, les delutiens proposées sont équivalentes.
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Du point de vue de I'impédance d’entrée, on a dessiéme résultat. La capacité d’entrée
de l'inverseur en T20 est deux fois plus grande aplle de l'inverseur en T10, mais comme dans le
cas du T10 on place deux inverseurs en paralldtepddance d’entrée des deux solutions est
équivalente.

On peut donc choisir indifféeremment 'une ou l'auttle ces deux solutions. A priori la
solution a deux inverseurs présente plus de saglasur la disposition relative des éléments lors d
dessin des masques car elle permet de réduiradmédor des lignes aux endroits critiques. Pour la
conception, on privilégie donc cette solution.

3.2 Conception du circuit retard

Ce circuit a pour principale fonction de créer atard de 25 ps. Deux contraintes majeures
sont & prendre en compte lors de sa conceptioprémiére concerne les lignes de propagation. Le
circuit retard étant placé au bout d’une ligne rd@smission, il est nécessaire d’adapter 'impéeanc
d’entrée du circuit pour ne pas générer d'ondd®staaires. La deuxiéme contrainte est que ceitircu
doit piloter a la fois un autre circuit retard, tbrcuit de remise en forme qui alimente
I’échantillonneur-bloqueur et le circuit de décleement des échantillonneurs-bloqueurs esclaves. On

ne peut donc pas respecter le critere de sortaxmderseurs.

L’architecture retenue est présentée Figure 1Bkseathoix sont justifiés par la suite.

15x2pum2 _ _ 20x2pum2

retard : 15 ps Ligne de  Adaptation  retard : 10 ps

commutation : 18 psPpropagation d'impédance commutation : 12 ps
—IN— = .
—lq T -

Figure 120 : Architecture optimisée du circuit retad

* Influence de la sortance des inverseurs

On a vu lors de l'optimisation du jitter de l'ingaur (chapitre 2) que des inverseurs basés
sur de gros transistors conduisent a une améborahi jitter. On va donc favoriser I'emploi de gros
transistors dans les inverseurs qui constitueniréeiit retard. On avait vu aussi qu'il y a trésupie
différence entre des inverseurs basés sur desstiemssde 15x2im’ et de 20x2um® On s’'impose
donc une taille minimale de transistor de 15w# pour les inverseurs du circuit retard.

Le circuit retard doit piloter en sortie deux inseurs en T10 (circuit remise en forme), un
inverseur en T3 (déclenchement des échantillonAgacgieurs esclaves) et un autre circuit retard.
Pour réduire la capacité vue de la sortie du dinetiard, on va placer en entrée du circuit retard
linverseur qui présente les plus petits transsspmssibles : des transistors de 15rE.

Au final, I'inverseur de sortie du circuit retarebid donc piloter des inverseurs dont la
somme des surfaces d’émetteur est de 38w2 Cette valeur est presque deux fois supérieure au
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maximum autorisé. Pour ne pas saturer I'étage dieste l'inverseur, la seule alternative est de
réduire la vitesse de commutation du signal deetétlement. Le temps de commutation minimal (de
20 a 80 %) étant typiqguement de 6 ps, il sera diains 12 ps en sortie du circuit retard.

« Nombre d’inverseurs cascadés

On a vu au chapitre 2, que du point de vue du jitteest équivalent de créer un retard en
cascadant des inverseurs ou en allongeant le ftardseul inverseur. La premiere solution perneet d
conserver des fronts de propagation trés raides maaideuxiéme solution permet de réduire la
consommation. Le retard d’'un inverseur étant demvis ps, il faut multiplier par cing cette valeur
pour réaliser le circuit retard.

Le circuit de remise en forme doit présenter ahiétillonneur-bloqueur un signal de 6 ps de
temps de commutation. Si on réduit trop le tempsatamutation du signal a I'entrée, ce circuit ne
peut plus assurer une remise en forme correctégdalset ne remplira plus sa fonction. On cherche
donc a avoir en entrée un temps de commutatiotiveiaent rapide. Comme on vient de voir qu'il
doit étre d’au moins 12 ps, on choisira cette valeu

Ce choix constitue une contrainte importante s pussibilités de créer le retard. En effet,
si on n'utilise qu’un seul inverseur, le temps denmutation serait d’environ 30 ps Cette valeuréa ét
obtenue en utilisant successivement les formul@sd®(30) du chapitre 2, rappelées ici :

Tp =R [T On(3) (29)
1 —_— iee
ST)= (30)

Avec T, : retard entre I'entrée et la sortie, S’ (TD ): pente du signal de sortie au passage

a zéro , R. : résistance placée sur le collecteuiC,. : capacité vue au niveau du collecteur et

I . courant qui traverse la paire différentielle.

Il faut donc utiliser au moins deux inverseurs pender le retard de 25 ps.

Cette solution permet aussi d'utiliser des tailiestransistors différentes : sur I'inverseur
d’entrée, les transistors ont une surface de 1B»2et en sortie de 2042m° Pour obtenir un temps
de commutation de l'inverseur de sortie de 12 lpa, fallu augmenter le retard de l'inverseur d'un
facteur deux, ce qui représente 10 ps. L'inversigemtrée doit alors présenter un retard de 15@is, s
trois fois le retard minimal.

» Influence de la ligne de propagation

La sortie du circuit retard permet d’alimenter juss paires différentielles. Méme en
optimisant I'adaptation d’'impédance, on observerae aniveau plusieurs réflexions parasites. Si on
place la ligne de propagation en entrée ou enesdtticircuit retard, ces réflexions se propageront
dans la ligne et risquent de perturber le signataamutation suivant. A 4 GEch/s, il faut que tsute
les réflexions parasites soient absorbées en nu&Enk25 ps. Il est donc souhaitable de réduire les
distances qui séparent tous les éléments conrmcigseud de sortie du circuit retard.
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En revanche, entre les deux inverseurs du ciretstrd aucun élément n’est ajouté et il est
alors plus simple d’adapter les impédances desshmifigne. Un autre avantage vient du temps de
commutation : comme la commutation est plus leb8eps au lieu de 12 ps en sortie) les composantes
harmoniques du signal ont des fréquences plusefaidl subissent donc moins de réflexions sur des
désadaptations capacitives.

Il est donc préférable de placer la ligne de pratiag du signal de déclenchement entre les
deux inverseurs qui composent le circuit retard.

» Schéma électrique du circuit retard

Le schéma électrique du circuit retard est reptésEigure 121. Les différents éléments
évoqués précédemment y sont représentés. Powentiral les inverseurs, on place une capacité entre
les deux branches de la paire différentielle. Lesiten d’alimentation positive est fixée a 0 V. @ett
valeur permet d’adapter les impédances en boutgde bar des résistances reliées a la masse qui
participent a la polarisation de la paire différelf¢. La tension d’alimentation négative est fix@e
- 3,8 V pour assurer un décalage de tension d& ZBec le niveau continu d’entrée de la paire
différentielle (- 1,3 V).

21,2Q g g 28,1Q

> > >
—KTlS
540 fF

=
—KTZO —
280 fF

T15 T20 >

T1 I_JT15 T2 I_JTZO
= 30 mMA< = 45 mA = 40 mMA< = 60 mA
%83,99% %39,79 %62,49% %29,59

Figure 121 : Schéma électrique du circuit retard
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La forme des signaux en entrée et sortie des deuexseurs qui composent le circuit retard
est représentée Figure 122. On constate bien deefes de descente en sortie du deuxiéme inverseur
est de 12 ps, alors qu'il est plus lent au débuiadigne de propagation (18,2 ps). Le retard tdtal
composant est de 35,7 ps, duquel il faut enleveeheps de propagation du signal sur la ligne :
10,7 ps. Au final, le retard ajouté par ce ciresit donc bien de 25 ps.
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0.8 .
> 0.6 Signaux au niveau de :
() B — entrée
o 047 — sortie
‘qé'J 0.2—_ début de la ligne de propagation
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3 -0.4+
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Figure 122 : Forme des signaux du circuit retard

3.3 Conception du circuit d’interface d’entrée

Ce circuit ne sert qu'a la remise en forme du dighhaecoit en entrée le signal d’horloge
sinusoidal et doit présenter en sortie le mémeasigoe le circuit retard, c’est-a-dire un temps de
commutation de 12 ps. L'entrée du circuit est afithe par une source sinusoidale & 4 GHz. On
suppose que cette source est adaptée fQréa@u’elle fournit un signal différentiel de ky/

Comme la premiére voie d'échantillonnage est dimeint alimentée par le circuit d’entrée,
il doit présenter en sortie les mémes caractédstiqque le circuit retard. On va donc réutiliser
I'inverseur de sortie du circuit retard pour réaliétage de sortie du circuit interface.

Si on ne place que cet étage, le signal de sdditeimt pas le temps de commutation désiré.
Il est donc nécessaire d'ajouter un autre inversauentrée. Pour limiter le jitter, cet inverseeras

réalisé a partir de transistors T15 (15#&) car ils permettent le meilleur compromis entteejji et
consommation.

Le schéma de principe et le schéma électriquerduitd’interface d’entrée sont représentés
Figure 123. Le schéma électrique est le méme glué ae circuit retard pour l'inverseur de sortie.
Pour l'inverseur d’entrée, on a enlevé la capamitée les branches de la paire différentielleesittée
est adaptée Q.
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15x2um2 20%2um2
commutation : 18 ps commutation : 12 ps

4 GHz
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Figure 123 : Schéma de principe et schéma électrigudu circuit interface d'entrée
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Les signaux différentiels de ce circuit sont repnéés Figure 124. On constate bien que le
premier étage permet d’atteindre un temps de coationtde 18 ps et qu’en sortie ce temps de
descente est réduit & 12 ps.

0.8
> 0.6
S 0.4
.0 B
€ 0.2
&) -
@ 0.0
S -0.2-| | Signaux au niveau dg :
C . 7
S 04d|— entrée
2 1 | — sortie
2 -0.6 inter étage
'08 T | T | T | T | T | T |
0 20 40 60 80 100 120

temps, ps

Figure 124 : Forme des signaux du circuit interfacel'entrée

Lors des simulations, on a pu vérifier que ce drpuésente encore un fonctionnement
correct pour un signal d’entrée de 0,5MI réalise ainsi une interface efficace entred&rence
sinusoidale et le reste de la structure de déoteneht.
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lIl - Simulation des performances

Cette troisiéme et derniére partie de I'étude dechitecture a circuits retard est dédié a la
simulation de ses performances. Elles sont évalsdsur de deux axes: la structure de
déclenchement et la structure de propagation. Rostructure de déclenchement, un seul paramétre
est évalué : le jitter. En revanche, pour la stmgctde propagation, plusieurs aspects limitent les
performances et sont étudiés.

Ces simulations présentent un double intérét patrendémarche : d’'une part elles
permettent de quantifier les performances que feat espérer lors de la réalisation du systéme et
d’autre part elles permettent de comparer les pegoces des différentes architectures.

1 Performances de la structure de propagation

Dans cette sous-partie nous étudions la simulatiojitter de I'architecture a circuits retard.
Nous présenterons d’abord le mode opératoire éiiliss les résultats obtenus.

1.1 Simulation

Le principe de simulation retenu est le méme quei aecrit dans le chapitre 2 pour
'optimisation du jitter de l'inverseur. Sur la lasl’'une simulation Monte-Carlo, nous simulons
temporellement les différentes sources de bruitjitter est évalué par la déviation standard de
linstant ou le signal de déclenchement passe gper. Nous pouvons ainsi simuler le jitter de la
structure de propagation pour chaque voie d'éclhamiiage. Le jitter de la structure de propagation
est simulé voie par voie. Deux points méritent ques précisions : la simulation du jitter de
l'inverseur et le jitter d’'un déclenchement diffétiel.

 Jitter de I'échantillonneur-bloqueur

Plutét que de simuler le jitter a I'entrée de l'éotillonneur-bloqueur, nous ajoutons un
étage d’inverseur qui correspond physiquement @aiege différentielle qui commute le transistor de
'étage SEF. La taille des transistors de l'inversest choisie égale a celle des transistors geite
différentielle, soit dans notre cas 6p@” (Figure 125).
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Figure 125 : Modele de I'échantillonneur-bloqueur pur la simulation du jitter

« Jitter d’'un déclenchement différentiel

Comme la structure de I'échantillonneur-bloqueur diférentielle, I'étage SEF est répété
deux fois. On a donc deux paires différentielles qpmmutent en fonction de deux signaux de
déclenchement différents. Pour le calcul du jitter considére que I'instant d’échantillonnage Bstl
la moyenne des deux instants d’échantillonnage.

Pour valider cette approche, nous avons testéskaution obtenue dans les deux cas sur
Matlab (Figure 126). Dans le premier cas, le sigleathaque voie différentielle est échantillonngé pa
un signal de déclenchement entaché de jittersrdiffg, et dans le second cas, le signal différlesdie
échantillonné par un déclenchement auguel on aJaut®yenne des deux jitters. Nous avons ensuite
testé différents signaux et nous obtenons systguowtient les mémes résultats.

\ 4

\ Signal
différentiel
Calcul de la

Déclemchement
\ Jitter 1 g P \—:,:'_; résolution
@ Calcul de la ;
résolution
_ Jitter 1 + Jitter 1 + Jitter 2
Jitter 2

.
=y

différgntiel

/ Déclencheme

A 4

o
==

(@) (b)

Figure 126 : Schéma des deux cas simulés, (a) édillomnage de chaque voie différentielle

et (b) échantillonnage du signal différentiel
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1.2 Résultats

Les résultats de simulation sont présentés somsefgraphique Figure 127, et sous forme
numérique Tableau 18.

Numeéro de la voie Jitter équivalent
'z : 1 2 3 4 5 R
d’échantillonnage du systéme
Jitter simulé 11,8fs | 16,4fs| 20,3fs 23,0fs 259 20,1 fs

Tableau 18 : Jitter simulé sur les différentes voed'échantillonnage

On obtient un jitter moyen trés faible, d’enviro®,2fs. Cette valeur permet une résolution
de 9,7 bits effectifs a 8 GHz, dans le cas ou spatie d’une référence sinusoidale parfaite.

30 3
25 s
20
&
gb -
=
10
5 : :
<+ simulation
X modéle
v 1 2 3 4 5

numeéro de la voie d’échantillonnage

Figure 127 : Résultats de simulation du jitter (ble) comparés au modéle utilisé dans la

simulation systéme (vert)

On constate aussi Figure 127 que I'évolution derjien fonction du numéro de la voie
correspond exactement a ce que nous attendionsédfmstant les valeurs du modéle décrit dans
I'étude systeme, on constate que I'erreur estfai@fe et les deux courbes sont quasiment confandue
On valide ainsi I'étude systeme qui présente I'tage de nécessiter beaucoup moins de ressources
informatiques : le résultat est en effet quasianttné par la simulation systéeme alors qu'’il dereand
environ 200 H de temps de calcul pour une seulbitaature simulée par la simulation composant
(Pentium 11l 2,8 GHz et 2 Go de mémoire). Cependaptle cette deuxieme simulation permet
d’obtenir la valeur du jitter.
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2 Structure de propagation du signal a analyser

Cette seconde sous-partie est consacrée a |'étede dtructure de propagation. Nous
évaluerons dans un premier temps la bande-pasgaigdes paramétres qui influencent la résolution

la linéarité, les perturbations de commutatioriiefilence des désadaptations d’'impédance le lang d
la ligne de propagation.

2.1 Bande-passante

Pour cette simulation, nous cascadons tous lesetatiamplificateurs, c'est-a-dire
I'amplificateur d’entrée du systéme qui pilote ignle de propagation, la ligne de propagation elle-
méme (on a vu dans la partie précédente qu’elleorggp du gain en tension pour les hautes
fréquences de la bande-passante), 'amplificatauisqgle la ligne de propagation et I'échantilloaone
bloqueur. Nous testons cette bande-passante augauxv des capacités de maintien de
I’échantillonneur-bloqueur en mode passant.

Les résultats de simulation sont présentés FigR8 Nous obtenons une bande-passante a
-3dB de 14,3 GHz. La bande-passante est donptoehe de celle que nous avions obtenues pour

I'échantillonneur-bloqueur seul (15,5 GHz), donarthitecture du systeme a peu d'influence sur ce
parameétre.

1
[N

Gain en mode passant, dB
1

I
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
Fréquence du signal, GHz

Figure 128 : Gain de I'architecture a circuits retad au niveau des capacités de maintien

2.2 Linéarité

La simulation réalisée pour tester la linéarité te&s proche de celle qui nous a permis
d’établir la bande-passante : nous simulons Idgrdifits étages d’amplification et de propagation et
nous testons la linéarité au niveau des capaciémaintien en mode passant. Comme pour les
simulations de I'échantillonneur-bloqueur (chapjenous utilisons le SFDR pour caractériser cette
linéarité. Dans notre cas, il correspond au rappiEt puissance de la troisieme composante
harmonique sur celle de la composante fondamemaleomme la puissance des composantes
harmoniques diminue rapidement, il est trés pratthtaux de distorsion harmonique (THD).
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Les résultats sont présentés Figure 129 pour umalsidientrée d’amplitude 134 Nous
atteignons une valeur de 48 dB jusqu’a 10 GHz,ecqgrrespond a 7,7 bits effectifs. En termes de
linéarité, la structure de propagation dégrade dgmmsiblement les performances et on perd presque
deux bits effectifs comparativement aux performarde'échantillonneur-bloqueur.

0.1 1.0 10.0 20.0
Fréquence du signal, GHz

Figure 129 : SFDR de l'architecture a circuits retad au niveau des capacités de maintien

by

Ce résultat confirme la baisse de performance aé®mndue a lintroduction d’'un
amplificateur d’entrée pour isoler la ligne de @gation de I'échantillonneur-bloqueur.

2.3 Perturbations de commutation

Nous reprenons ici la simulation qui avait été isé& lors de la conception de
I'échantillonneur-bloqueur (chapitre 2). Le résukst présenté Figure 130 et I'on constate que les
erreurs de commutation présentent des extremundsigafs a 0,8 mV. On a donc une tres nette
amélioration de ce parameétre lorsqu’on ajoute umxidene amplificateur d'entrée : les extremums
sans cet étage étaient en effet d’environ 15 m\juceeprésente une amélioration d’un facteur vingt

> 1.0 ]
E‘ . Fermeture
(] .
3 05 Ouverture
-E -
K ]
Z 0.0
C -
il B
8 -0.5-
=1 ]
] ’
o _10 T | T | T | T | T | T | T | T | T | T

-10 0 10 20 30 40 50 60 70 80 90
Temps, ps

Figure 130 : Signal parasite de commutation sur li@rée des voies d'échantillonnage
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Le maximum d’erreur autorisée pour atteindre 16 bffectifs étant de 0,4 mV, on constate
que nous n’atteignons toujours pas cet objectif.r@ranche les valeurs obtenues permettent une
résolution de 9 bits effectifs, ce qui aura peuwnftlience sur les performances de l'architecture
comparativement a la linéarité.

2.4 Entrelacement temporel

Lorsque nous avons optimisé la ligne de propagations n’avions considéré que I'étage
d’entrée de I'amplificateur d’'isolement, étage diempent constitué d’'un collecteur commun. Pour
conserver des performances correctes en termesadéedpassante et de linéarité, nous avons
légérement dégradé I'impédance d’entrée de I'aiptiéur d’'isolement.

Nous avons donc repris I'optimisation de la ligreepfopagation sur le méme principe que
celui décrit précédemment. Les résultats obtenos @sentés Figure 131 (pour une distance entre
les voies d’échantillonnage de 1 mm). On constate lg résolution est supérieure a 8 bits effectifs
pour des fréquences d’entrée jusqu'a 10 GHz. Casdtaés sont donc cohérents comparativement a la
linéarité.

14 \
12 \
10

ENOB

0 5 ] 0 15 20
Fréquence du signal, GHz

Figure 131 : Nombre de bits effectifs équivalent aulimitations de I'entrelacement temporel des

voies d'échantillonnage

3 Reésolution totale

Par un rapide calcul, on constate qu'’il n'est paadiste de simuler directement l'intégralité
de la structure au niveau transistors. Le systeshere effet excessivement complexe (environ 3000
transistors) ce qui alourdit énormément la simafatiCette complexité excessive pose plusieurs
problemes pour la simulation. La convergence egt d#ficile a obtenir pour des simulations de
quelques dizaines de transistors. Le temps de &iionl est aussi une autre contrainte. Par
extrapolation des temps de simulations plus résluitdaudrait au moins 200 jours de simulation en
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continu pour obtenir des résultats tout juste regmtatifs des performances du systeme. Enfin, les
capacités mémoire des ordinateurs actuels sonttgigriaibles pour une telle simulation.

On choisit donc d'évaluer les performances de Hiaecture en sommant les différentes
contributions des parameétres qui limitent la résofu Dans notre cas, nous prenons en considération
I'entrelacement temporel des voies d’échantillomndgs perturbations de commutation et les non-
linéarités. Pour l'influence de la ligne de propama nous disposons directement de l'information e
termes de nombre de bits effectifs. Pour caraetélés non-linéarités, nous utilisons le SFDR qu’on
convertit en résolution par les formules du premleapitre. Enfin, on considére que les perturbation
de commutation agissent comme un bruit blanc lmita résolution a 9 bits effectifs sur toute la
bande.

Cette méthode ne prend pas en compte l'influencbkrdil des composants qui n'a pas été
simulée (absence de modele de simulation). De fdusgsolution est établie en mode passant, sans
échantillonnage et au niveau des capacités de igraiies échantillonneurs-bloqueurs maitres.

Les résultats sont présentés Figure 132. On cengte¢n basse fréquence la résolution est
principalement limitée par les perturbations de martation. Entre 2 et 7 GHz, les non-linéarités sont
prédominantes. Au-dela de 7 GHz, les erreurs déEement deviennent prédominantes.
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10" 10'

Fréquence du signal, GHz
Figure 132 : Résolution de la structure de propagatn et influence des différentes contributions
Ce résultat est ensuite comparé a l'influence tier j{Figure 133). On constate alors que la
résolution du systéme n’est quasiment limitée carelgs erreurs de la structure de propagation. Le

jitter ne constitue donc pas une limitation poutresysteme. On peut voir aussi que la résolutidn e
relativement élevée, au-dela de 7,5 bits effepggu’'a 10 GHz.
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Figure 133 : Résolution du systeme en intégrant Etructure de propagation et la structure de

déclenchement

4 Conclusions

Aprés avoir adapté I'architecture initialement déppée dans un contexte mono-coup, nous
avons optimisé la conception des deux partiesagoohstituent : la structure de propagation duaign
a analyser et la structure de déclenchement. Nemissaensuite réalisé différentes simulations pour
évaluer les performances de la nouvelle architeaunsi réalisée.

La structure de propagation présente un jitter fidde, d’environ 20 fs, ce qui représente
'un des résultats majeurs de cette étude. Par aoreeption rigoureuse de la structure de
déclenchement, il est possible de réduire le jitkerdes valeurs suffisamment faibles pour
échantillonner un signal a 8 GHz avec une résolutie 9,7 bits effectifs. Ce résultat valide
I'utilisation de circuits retard pour créer les apages des signaux de déclenchement.

Lors de la conception de la structure de propagatiifférents compromis nous ont obligé a
favoriser certains parameétres au détriment d’autkEsis avons choisi de maintenir une bande-
passante €élevée, d’environ 15 GHz, et d’optimiserésolution dans la bande de fréquences de 5 a
10 GHz. Au regard des simulations que nous avdesteges, nous obtenons une résolution d’environ
7 bits effectifs pour des fréquences d’entrée tjlasgu’a 10 GHz. Ce résultat est nettement supérie
a ceux généralement observés dans la littératependant il est bien inférieur & nos objectifs.

D’aprés cette étude, on constate que la résolatioeystéeme dans toute la bande-passante
n'est pas limitée par le jitter mais par la struetde propagation, c'est-a-dire les non-linéaetdgs
différentes erreurs du signal avant I'échantillaysma

Le jitter constitue donc le principal point fort dette architecture. Cependant nous avons

identifié deux points faibles : les imperfectiores ld ligne de propagation du signal qui génerest de
erreurs d’entrelacement et le buffer d’'isolementgla I'entrée de chaque voie d’échantillonnage.
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Cette architecture présente un intérét majeur [esudifférentes applications envisageable :
son évolutivité. La fréquence d’échantillonnagesh’'en effet pas limitée par I'architecture mais par
les éléments extérieurs au systeme d’échantillanaarticulierement les convertisseurs analogique-
numeérique.
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C - Architecture a ligne de propagation d’horloge

Dans I'étude bibliographique du chapitre 1, nousrav étudié une autre architecture mono-
coup basée sur le retard introduit par la longwas lignes de propagation. Dans cette partie nous
reprenons ce principe que nous adaptons a un éometiment en temps continu.

Cette architecture est aussi basée sur une ligngrafgagation du signal a analyser. La
structure de propagation est donc identique a dellarchitecture a circuits retard. En revandhe,
structure de déclenchement est différente : potte adeuxieme architecture étudiée, le signal de
déclenchement est aussi propagé dans la struaurep ligne de propagation.

La structure de propagation n’est alors constitgée d’'une ligne de propagation et de
circuits d’interface qui remettent en forme le sigsinusoidal pour assurer le déclenchement des
échantillonneurs-bloqueurs. Cependant ce circuit idoler suffisamment la ligne de propagation
d’horloge pour que les déclenchements ne se pertugas mutuellement.

Dans un premier temps nous présentons l'architeciue nous avons adaptée a un
fonctionnement répétitif. Nous étudierons ensuitednception d’'un systéme basé sur ce principe dont
nous présenterons les performances simulées dartsoisiéme partie.

| - Présentation de I'architecture

Dans cette sous-partie, nous présentons le fometinant d’'un systeme d’échantillonnage
basé sur la propagation du signal d’horloge sur ligiee de transmission. Nous détaillerons
particulierement le fonctionnement de la structleepropagation et la synchronisation des différents
éléments qui la composent.

1 Principe de fonctionnement

Les contraintes sur la structure de propagatiocette nouvelle architecture sont les mémes
que celles de l'architecture a circuits retard.

Signal a
analyser
4 GHz
500 } N
Lignes de transmissic
de I'horloge

Figure 134 : Schéma de principe de l'architecture gne de propagation d'horloge
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Le schéma de l'architecture a ligne de propagatitrorioge est représenté Figure 134.
Comme pour l'architecture basée sur des circuttarde on retrouve deux lignes de propagation du
signal qui alimentent chacune cing voies d’échlamtilage.

La structure de déclenchement en revanche est etenpnt différente : le signal d’horloge
sinusoidal est propagé sur deux lignes de proagdtns le sens opposé au déplacement du signal a
analyser. Au niveau de chaque voie déchantilloenag circuit de remise en forme permet de
redresser les fronts et assure le déclenchemengatestillonneurs-bloqueurs. On diminue ainsi le
nombre d’étages cascadés dans la structure dendielaent ce qui devrait théoriquement améliorer
le jitter.

2 Synchronisation

Dans cette sous-partie nous étudions la synchtimnisdes différents éléments du systéme.
Nous reprendrons le diagramme espace-temps comtiledewisualisation et nous l'adapterons a
cette nouvelle architecture. Nous développeronsitnse qui crée la période d’échantillonnage. Puis
nous étudierons la propagation des perturbationsodenutation et la possibilité de s’en affranchir.
Enfin, nous justifierons le choix que nous avorisda propager le signal a analyser et le signal de
déclenchement dans des sens opposeés, contrairamsysteme mono-coup breveté.

2.1 Diagramme espace-temps

Comme pour la premiére architecture, on visualiseyhchronisation des différents éléments
du systeme a l'aide du diagramme espace-temps réFity85). Les deux signaux se propagent a
contresens, ce qui se traduit graphiquement padrdées de pentes opposeées.

On constate alors que le premier échantillon edepé par la voie d’échantillonnage la plus
éloignée de l'amplificateur d'entrée. La numératatides voies d’échantillonnage Figure 134
correspond donc a I'ordre dans lequel sont préleg€chantillons. On remarque aussi que les cing
échantillons sont prélevés en un temps beaucowpcplurt que pour I'architecture précédente. Ainsi,
le signal de déclenchement de I'échantillonnagertos de la structure avant que le signal de
fermeture des échantillonneurs-bloqueurs n'y swibduit.

Un seul sous-systeme a été représenté sur la FigBe car l'autre sous-systéme est
déclenché parallélement par le signal opposé. Botanir le diagramme de I'autre sous-systeme, |l
suffit donc d'inverser les signaux de déclenchendémtiverture et de fermeture. On vérifie ainsi que
tous les échantillons sont prélevés une et une $eisl.
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Figure 135 : Diagramme espace-temps de la demi-aiitdcture a ligne de propagation d'horloge

2.2 Période d'échantillonnage

by

Dans cette partie, on cherche a établir les paraméjui interviennent sur la période
d’échantillonnage. Le diagramme espace-temps Belae 135 nous est encore d’'une grande utilité :
on peut en effet voir que la période d’échantillage est uniguement influencée par la distance qui
sépare les voies d’échantillonnage. Plus précisénerpériode d'échantillonnage est créée par la
somme de deux temps de propagation : le tempsa@gation du signal a analyser et le temps de
propagation du signal de déclenchement entre dei®s wonsécutives. La vitesse de propagation du
signal sur une ligne étant considérée comme camstam peut écrire :

T = (Axsignal + AXDécIenchemant)

e
VP

(48)

Avec V! vitesse de propagation du signal sur la ligne deansmission,

AXgiynq: distance parcourue par le signal entre deux voiegéchantillonnage et

AXpscienchernt: distance parcourue par le signal de déclenchemeettre deux voies.
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On constate par cette équation que la géométrisydteme influence directement ses
performances : la fréquence d’échantillonnage esftet proportionnelle a la distance parcourue par
les signaux.

On ne dispose plus que d'un paramétre d’ajustemémtrapport entre les distances
parcourues par les deux signaux. Ces temps ddstrp@ivent étre différenciés en ajoutant par
exemple des lacets sur la ligne de propagationgthals On réduit ainsi la distance entre les vemss
changer la fréquence d’échantillonnage. Cependant notre cas la vitesse de propagation du signal
sur la ligne est d’environ 1,0346vs (elle dépend des paramétres de la ligne)uceajrespond a
une distance de 2,6 mm pour une période déchamtiige de 25 ps. En utilisant des lignes de
propagation rectilignes, il faut donc une distadeel,3 mm entre deux voies d’échantillonnage, valeu
gui semble raisonnable pour la conception du syst&rans la suite de cette étude, on considérera que
les deux signaux parcourent la méme distance deh.3

2.3 Propagation des perturbations

Comme pour la premiére architecture étudiée, oresp’affranchir des perturbations de
commutation. On observe cependant Figure 136 gfezrzeture de la voie 5 perturbe I'échantillon de
la voie 1 du déclenchement suivant. Cette erreudémend pas des paramétres géométriques du
systeme et ne peut donc pas étre supprimée.

temps
A

=c

O

: déclenchement d’ouverture

: déclenchement de fermeture

: échantillonnage

: fermeture

: signal parasite de commutatipn
: zone ou le signal est dégrad

1001

Position sur la ligne

0 Voie 5 Voie 3 Voie f
Voie 4 Voie 2

Figure 136 : Propagation des perturbations de comntation

Il n’est donc pas possible de supprimer |'effet gesturbations de commutation. On est
alors obligé d'ajouter un étage d’amplification plémentaire sur chaque voie d'échantillonnage pour
isoler la ligne de propagation.
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» Propagation des signaux a contresens

Comparativement au systeme mono-coup, nous avoosiolle propager le signal de
déclenchement dans le sens opposé au déplacemewsigdal a analyser. D'une part, cette
modification permet de réduire les dimensions dst&sye : les temps de propagation des signaux
s’ajoutent au lieu de se compenser. D’autre pdkt, germet d’éviter de réaliser une ligne de
propagation en lacets, réalisation problématique pae ligne différentielle.

Il - Conception du systeme

Cette partie conception est uniquement dédiée &tdacture de déclenchement de
I'architecture a ligne de propagation d’horloge. $taucture de propagation du signal est en effet
exactement la méme que celle de I'architecturecuics retard.

1 Conception de la structure de déclenchement

La structure de déclenchement est composée desgilétnents (Figure 137). En entrée un
amplificateur de gain unitaire permet d'interfatescillateur local & 4 GHz et la ligne de propagat
adaptée 5@. Le signal d’horloge est ensuite propagé dansrietsire par une ligne de transmission
chargée en sortie par une résistance d@.90e long de cette ligne, des circuits de remiséoeme
permettent de changer le signal sinusoidal propagda ligne en signal numérique qui présente des
fronts de propagation trés raides. Enfin, le circuii pilote I'échantillonneur-bloqueur est chawmg
répartir le signal de déclenchement sur les diffire paires différentielles de I'échantillonneur-
bloqueur.

Amplificateur

d’entrée ; ; ,
Ligne de propagation d’horloge
> soo FVWWH
. 50Q
Oscillateur local

4 GHz A 4 A 4 A 4
Circuit de remisa&\RF RF, RF
en forme
Circuit qui
pilote I'E/B
E/B E/B E/B
voie 1 voie 2 voie 5

Figure 137 : Schéma de la structure de déclenchenten

Deux de ces circuits ont déja été concu : 'angaieur d’entrée est le méme que celui de la
structure de propagation et le circuit qui pilgtchantillonneur-bloqueur est le méme que celui de
I'architecture & circuit retard.
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Dans cette sous-partie nous étudierons donc laeptioa des deux autres éléments: le
circuit de remise en forme et la structure de pgagan.

1.1 Conception du circuit de remise en forme

Pour concevoir le circuit de remise en forme, nétuslions d’abord les contraintes de sortie.
Le circuit qui pilote I'’échantillonneur-bloqueur tesonstitué de deux inverseurs basés sur des
transistors de 6x@m” et un inverseur utilisant des transistors de @2 Il faut donc en sortie du
circuit de remise en forme des transistors de 320W2 Cet étage de sortie doit présenter un gain trés
élevé pour obtenir la meilleure remise en formeidnal possible.

Si on ne place qu'un seul inverseur dans ce cjronitrencontre deux problemes. En sortie,
le temps de commutation de 20 a 80 % n'est que desl Cette valeur ne permet pas le
déclenchement optimal des échantillonneurs-blogu@gur I'architecture a circuit retard, le temjes d
commutation a I'entrée du circuit qui pilote I'échidlonneur-bloqueur est de 12 ps). Le second
probléme se situe sur I'entrée de l'inverseur étéadécrit dans le chapitre 2 : I'impédance d'entié
I'inverseur évolue rapidement autour du passag&r@ ze qui provoque une dégradation du signal au
moment du déclenchement. Cette perturbation irgetvdu moment le moins opportun et se traduit
par une augmentation du jitter. Dans notre casig®al de déclenchement est propagé sur ligne de
transmission, ce qui augmente encore le phénomé&@resur provoquée par chaque voie s'accumule.

Il est donc nécessaire d’ajouter un étage d’erfré@résente un gain faible pour réduire les
effets de la commutation sur I'entrée, mais un gaiffisant pour diminuer le temps de commutation
de la sortie du circuit. Cet étage est réaliséumamverseur composé de transistors de }Gwr2et
présente un gain basse-fréquence de 6 dB. L'utdisad’'un inverseur a faible gain et a gros
transistors permet en effet de minimiser le jittdous obtenons alors en sortie un temps de mortée d
10 ps, compatible avec le circuit qui pilote I'éotiBbonneur-bloqueur.

Le schéma électrique de ce circuit est représegté@d-138. Il est trés proche du circuit de
remise en forme de I'architecture a circuits retandis les roles des inverseurs sont interveigs :
premier permet d’isoler la ligne de propagationleetsecond permet de redresser les fronts de
déclenchement.

14Q g g 21,2Q
20Q > >

—>—J\N\,—KT15 NTZO —
—-W——{ & B
T1 340 Jns T2 :ITzo

= 30 MA<Z 45 mA L40mA - = 60 mA
%83,99 32,90 %62,49% %29,59

Figure 138 : Schéma électrique du circuit remise eforme
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1.2 Conception de la ligne de propagation d’horloge

Cette conception est trés proche de celle réafieée la structure de propagation du signal.
La principale différence vient de la bande-passadtns le cas traité précédemment, il fallait Gue
propagation soit optimisée sur une large bandeapésslors que dans notre cas, I'optimisation n’est
réalisée que pour une seule fréquence, a 4 GHz.

* Taux d’'onde stationnaire

Les circuits de remise en forme présentent une damee d'entrée capacitive qui accroit le
taux d’onde stationnaire de la ligne de propagati@m taux d’onde stationnaire modifie I'amplitude
des ondulations mais surtout introduit des erreerphase responsables du jitter statique du systéme
Pour compenser cet effet capacitif, on crée un séique sur la ligne de propagation en augmentan
localement son impédance. La méthode d’optimisagginia méme que précédemment : on cherche a
réduire la différence d’amplitude et I'erreur deapl entre les différentes voies.

On observe Figure 139 que la forme temporelle donadide déclenchement n’est pas trop
altérée lors de la propagation le long de la ligdamplitude du signal varie peu et on n’'observe
aucune perturbation lorsque le signal passe par zér
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Figure 139 : Forme temporelle du signal d'horloge #entrée de chaque voie d'échantillonnage

» Déphasage entre les voies

Dans la partie synchronisation, nous avons vu guegetiode d’échantillonnage est assurée
par la longueur des lignes. Les désadaptationspditance créées par les circuits de remise en forme
modifient le taux d’'onde stationnaire et modifides déphasages des signaux. Nous représentons
Tableau 19 le retard entre les différentes voiéstwintillonnage.
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Entre les voies let2 2et3 3et4d 4eth

Valeur du retard simulé 15,11 ps 15,11 ps 15,06 ps 14,71 ps

Tableau 19 : retard simulé entre les déclenchementies voies d'échantillonnage

On observe alors deux effets du taux d’'onde stativa : d’'une part le retard entre les voies
d’échantillonnage est plus important que prévur{ttié de la période d’échantillonnage, soit 155 p
et d’autre part ce retard n’est pas constant.

Pour retrouver une période d’échantillonnage de<5l est donc nécessaire de réduire la
distance entre les lignes d’échantillonnage. Lgagation du signal sera alors légerement plus lente
sur la ligne de propagation de I'horloge que suiglze de propagation du signal.

Les différences de retard entre les voies d’éclhamiiage peuvent étre corrigées soit en
faisant varier la distance entre les voies d'édlhamhage, soit en apportant une correction dass le
circuits de remise en forme.

lIl - Simulation des performances

Une fois encore, hous ne nous intéresserons qustdature de déclenchement puisque les
performances de la structure de propagation oaté&téjsimulées pour I'architecture & circuits rbtar

1 Simulation du jitter

Les résultats de simulation sont présentés sousefgraphique Figure 140, et sous forme
numérique Tableau 20.

Numéro de la voie 1 2 3 4 5 Total
d’échantillonnage
Jitter simulé 17,0fs 28,0fs 24,8 fs 24,1 fs 209 | 23,3fs

Tableau 20 : Jitter simulé sur les différentes voed'échantillonnage

On obtient un jitter moyen trés faible, d’enviroB,2fs. Cette valeur permet une résolution
de 9,4 bits effectifs a 8 GHz, dans le cas ou spatie d’une référence sinusoidale parfaite.
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0 1 2 3 4 5

Numéro de la voie d’échantillonnage

Figure 140 : Résultats de simulation du jitter

On constate Figure 140 que le jitter de I'architeeta ligne de propagation d’horloge décroit
avec le numéro de la voie, sauf pour la premiéie gyai présente la plus faible valeur. Le jittet es
donc plus élevé au centre de la ligne que sur s@énatés. Ceci a pour principale cause le taux
d’onde stationnaire de la ligne de propagationignad de déclenchement.

On constate aussi que contrairement a ce que figmsli@ns, le jitter est un peu plus élevé
que pour I'architecture a circuits retard. Il ndfisdonc pas de simplifier la structure de propaya
pour réduire le jitter ; il faut aussi que les gits soient placés dans des conditions ou ils $enoims
sensibles au bruit.

2 Conclusions

On constate que les performances de cette arclritesbnt tres proches de celles de
I'architecture a circuits retard. Cette secondditecture étudiée présente donc une bonne alteenati
a la premiére solution. Cependant, deux aspectatif@dimitent le champ d’'application de cette
architecture. En premier lieu le jitter statiqguen: a vu que le taux d’onde stationnaire de la lidae
propagation se traduit par une modification deardst entre les voies d’échantillonnage. La phase du
signal de déclenchement n'est donc pas linéaiteng de la ligne de transmission ce qui crée une
erreur statique sur les instants de déclenchenentifférentes voies d’échantillonnage. Cette erreu
peut étre corrigée soit en modifiant la géométnie systeme (pas spatial qui sépare les voies
d’échantillonnage non constant) soit en ajustangt@rd des circuits de remise en forme du signal.

Une deuxieéme limitation de cette architecture aidaatifiée : la période d'échantillonnage
dépend de la géométrie du systeme. ContrairemBatcaitecture a circuits retard, les distances qui
séparent les éléments du systéme interviennentteliinent sur la période d’échantillonnage. Pour
diminuer celle-ci, il est donc nécessaire de mimiaér les circuits. Le dessin des masques des MMIC
doit aussi tenir compte impérativement de ces d#io@s ce qui constitue une contrainte
supplémentaire.
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D - Architecture en étoile

Nous avons constaté précédemment que les archéesdiasées sur une ligne de propagation
du signal présentaient une limitation importanta structure de propagation du signal a analyser
limite la résolution du signal a 7 bits effectiEn revanche leur point fort réside dans la strectle
déclenchement qui permet de réduire le jitter avdé=urs tres faibles, de I'ordre de 20 fs.

Nous avons donc développé une nouvelle architechrésentant une structure de
déclenchement basée sur les mémes principes qdeugsarchitectures précédemment étudiées, mais
en modifiant la structure de propagation du sigroair en améliorer la résolution.

Dans un premier temps nous présenterons le prirt@peette nouvelle architecture. Nous
étudierons ensuite la conception des différentsiéhds qui la composent. Enfin, nous évaluerons par
des simulations les performances et la résolutiooette architecture.

| - Présentation de I'architecture

Avant de détailler le principe de fonctionnementcaéte architecture, nous proposons une
autre facon d’entrelacer les voies d’échantillorengge celle qui a été retenue pour les architecture
ligne de propagation. Enfin, nous étudierons labyonisation des différents éléments.

1 Entrelacement des voies d’échantillonnage

Lorsqu’on étudie la synchronisation des dix voiglkdantilonnage entrelacées, on constate
gue les signaux de déclenchement vont par paleedéclenchement de la vaie5 est I'opposé de
celui de la voie, i/{1; 2; 3; 4; 5}. Dans notre cas, il suffit d'inverser les deuxegdifférentielles du
signal de déclenchement pour retrouver le signpbs@. Cette propriété a été utilisée pour séparer e
deux sous-systemes distincts les architecturegbas# une ligne de propagation.

Une autre approche, qui sera utilisée pour I'aechitre en étoile, est de regrouper les voies
d’échantillonnage deux par deux et de les déclanudiele méme signal que I'on inverse localement,
au niveau des échantillonneurs-bloqueurs. Ceci @eda réduire a cinqg le nombre de signaux de
déclenchement a générer. Parallelement, le regnoentedes lignes d’échantillonnage deux-a-deux
nécessite de répartir le signal a analyser eneandgoits distincts de I'architecture.

Ce nouvel étage d’entrelacement concerne exclugineres échantillonneurs-bloqueurs
malitres et vient s'ajouter a celui qui a été démitdébut de ce chapitre pour les échantillonneurs-
bloqueurs esclaves. La Figure 141 représente lghsynisation de tous ces échantillonneurs-
blogueurs. Chaque voie d'échantillonnage est alonsposée de six échantillonneurs-bloqueurs. Deux
« maitres » sont déclenchés en opposition de phas6&Ech/s et pilotent chacun deux « esclaves »
cadencés a 2 GEch/s. Globalement, on préléve doéchantillon tous les 125 ps, ce qui correspond a
une fréquence de 8 GEch/s.
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Figure 141 : Entrelacement des échantillonneurs-btpueurs

» Pourquoi ne pas l'avoir fait sur les architecturesa ligne de propagation ?

Deux raisons principales nous ont poussés a neapapter cette solution pour les
architectures basées sur une ligne de propagatiopremiére est relative a I'amplificateur d’isdodet
au début des voies d’échantillonnage : comme l&iepaapacitive de I'impédance d’entrée doit étre
trés faible, cet amplificateur constitue une limida importante des performances du systéme. Si on
lui ajoute une nouvelle contrainte, répartir lensiga analyser sur deux voies d’échantillonnages
distinctes, ses performances seront encore dégradée

La deuxieme raison est un probleme d’encombremesit:on double les voies
d’échantillonnage, la place occupée par les diffisréléments sera nettement plus importante, ce qui
nécessite d'allonger la ligne de propagation. Ligeels présentent alors plus de pertes et les
dimensions totales du systeme restent quasi-inéesndseuls les circuits retard ne sont pas
dédoublés).

2 Principe de fonctionnement de I'architecture en étibe

Le principe de l'architecture en étoile est repnéSd-igure 142. La structure de propagation
est constituée d'un amplificateur d’entrée qui rép#e signal sur les cing blocs du systéme. Pour
minimiser les déphasages entre les signaux, ilvgxsirtant que les lignes qui alimentent ces diffése
blocs aient exactement la méme longueur. Pour cespau mieux cette contrainte, on place les cinqg
blocs sur un arc de cercle autour de 'amplificatéantrée.
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Pour la structure de déclenchement, on retrouveatotetecture proche de celles qui ont été
décrites pour les architectures basées sur une digrpropagation : les sighaux de déclenchement son
créés les uns a partir des autres et se propagestld structure. Dans notre cas, cette structeire d
déclenchement est constituée de deux élémentsgainc: des inverseurs pour assurer la remise en
forme du signal tout au long de sa propagatioresttcbn¢ons de ligne de propagation pour alimenter
les étages suivants.

4 GHz

Signal de
déclencheme

Figure 142 : Schéma de principe de l'architecturereétoile

3 Synchronisation

Dans cette architecture, la synchronisation ddérdifits €léments est nettement plus simple
que pour les architectures étudiées précédemmeite sgnal a analyser est synchrone sur toutes les
voies d’échantillonnage.

Pour déclencher les voies d'échantillonnage, ifitsdbnc de créer cing signaux décalés
temporellement les uns par rapport aux autres djpé@eode d’échantillonnage, soit 25 ps. Ce
déphasage est assuré a la fois par la longueigraedui sépare les différents blocs et par lerdeda
circuit de remise en forme. Les échantillons soélgyés dans I'ordre des numéros de la Figure 142.
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Il - Conception du systeme

Cette partie est dédiée a la conception d'un systéasé sur I'architecture en étoile. Nous
présenterons d'abord la conception de la structdee propagation puis de la structure de
déclenchement. Enfin, nous proposerons un schémaldhtation du systéme.

1 Conception de la structure de propagation

La structure de propagation est constituée de deuments : I'amplificateur d’entrée chargé
de répartir le signal a analyser sur les cing bthesystéme et des trongons de ligne de propagation
pour relier I'amplificateur d’entrée aux différertocs (Figure 143).

Signal
d’entrée |

Lignes de

Amplificateur .
propagation

d’entrée

Figure 143 : Schéma de principe de la structure deropagation

1.1 Amplificateur d’entrée

L'amplificateur d’entrée est I'élément le plus cdeye de la structure de propagation. Il lui
faut en effet alimenter cing lignes de propagatjmmésenter en entrée une impédance adaptée (dans
notre cas nous avons choisi @) et présenter une trés bonne résolution en btdin&arité. Il est
constitué d’'un étage d’entrée qui pilote cinq ésagdge sortie.

» Etage de sortie

Les cing étages de sortie ont pour réle princigaptlioter les lignes de propagation tout en
présentant une impédance de sortie adaptée. Lsroudu signal étant de 1) les courants mis en
jeu sont relativement importants. De plus on chegclobtenir une bonne linéarité, ce qui imposei auss
des courants de polarisations élevés. Ces difigsartntraintes ont été évoquées lors de la concepti
de I'amplificateur de sortie de I'échantillonnecqueur, au chapitre 2.

La sortie est alors assurée par une paire diffiélenttilisant de gros transistors, dans notre
cas la surface d’émetteur est de 2Qw®. Le courant de polarisation de cette paire difféedle est
lui aussi trés élevé : 60 mA, ce qui permet a la tbadapter I'impédance et d’obtenir une bonne
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linéarité. Pour améliorer la bande-passante de peite différentielle, nous avons placé des c#fmci
en paralléle sur les résistances d'émetteur.

Cette paire différentielle présente une faible idg¥e d’entrée qui évolue en fonction du
niveau du signal d’entrée. On place donc un doebdge de collecteurs communs pour la piloter.
Enfin, pour assurer la stabilité de cet étage dleateurs communs, on insére une résistance ea séri
sur I'entrée.

Le schéma électrique de I'étage de sortie est septé Figure 144. Comme nous avons cing

blocs difféerents a alimenter dans le systéeme, tamgeésera répété cing fois dans I'amplificateur
d’entrée.

Vee Vee Vee
. 50Q 50Q
Entrée + AR A I: T6 XC_ g g
Entrée - 1000 I/ Sortie - Sortie H
W\ L I
|/ T20 T20
| 23Q 23Q
orspA T oz

%10 mA%lo mA %eo A
VSS

VSS VSS

Figure 144 : Schéma électrique de I'étage de sortile I'amplificateur d'entrée

» Etage d’entrée

Les cinq étages de sortie sont placés en paralléleprésentent donc une tres faible
impédance d’entrée de type capacitive. Comme lecealu signal & analyser présente une impédance
de 50Q, il est nécessaire d’interposer un étage d’encde@ ne pas dégrader la bande-passante du
systéme.

Nous avons choisi de réaliser cet étage a I'aide double étage de collecteur commun. Le
schéma électrique de cet étage est représentéeHidar
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\/
50Q —<
Entrée + T15 X‘E
. 40Q
Entrée - K T15
Sortie +
50Q —> .
Sortie -
%15 mA%w mA
Vss Vss

Figure 145 : Schéma électrique de I'étage d'entréke I'amplificateur d'entrée

1.2 Lignes de propagation

Par rapport aux dimensions du systeme (qui serétailes dans les parties suivantes), les
lignes de propagation ont une longueur d’enviramm3. Il faut que les impédances présentées en
entrée et en sortie soit proches de I'impédancacténistique de la ligne pour limiter le taux d'end
stationnaire et les réflexions parasites. Chagureelialimente deux échantillonneurs-bloqueurs qui
présentent une entrée a haute impédance. Poureadlappédance en bout de ligne, on insére donc
des résistances. En début de ligne, I'adaptatiompedance est assurée par 'amplificateur d’entrée.

2 Conception de la structure de déclenchement

La structure de déclenchement de I'architecturéteite est composée de plusieurs éléments
(Figure 156). En entrée, un circuit interface asdarmise en forme du signal sinusoidal pour gu'il
présente des fronts de déclenchement trés raidesigBal est ensuite propagé sur une ligne vers le
second des cing sous-systémes. Sur chacun deuwsesystemes on retrouve donc la méme structure :
circuit de remise en forme du signal et ligne dengmission pour assurer la propagation du
déclenchement vers le sous-systéme suivant.

Au niveau des sous-systemes, le signal de décleraitedoit assurer la commutation des
échantillonneurs-bloqueurs. On retrouve donc uncwwa de ligne de transmission pour atteindre le
circuit qui interface les deux voies d’échantillage, puis des circuits qui pilotent le déclencheémen
des échantillonneurs-bloqueurs.
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Circuit interface Lignes de Circuits de
d'entrée  propagation remise en form
¥ \

Oscillateur local
4 GHz
Circuits qui

interfacent les voies

d’échantillonnage

Circuits qui\ p ) P P P P
pilotent I'E/B
E/B E/B E/B E/B E/B

E/B
voie 1| | voie 6| | voie 2| | voie 7| | voie 3| | voie 8

Figure 146 : Schéma de principe de la structure dééclenchement

Dans cette sous-partie, nous étudions la concegdéares différents éléments. Le circuit qui
pilote I'échantillonneur-bloqueur a déja été étudadir les deux autres architectures proposées et ne
sera donc pas réétudié dans cette partie.

2.1 Circuit de remise en forme

Ce circuit assure la remise en forme du signad@tiée de chaque sous-systéme. Il doit donc
avoir un gain élevé pour présenter des temps dencation trés courts en sortie. Il a aussi pous rél
de piloter deux lignes de transmission : I'une Versous-systéme suivant et l'autre vers les deux
circuits qui pilotent les échantillonneurs-blogueur

Comme la période d’échantillonnage est déterminksefaéis par la longueur de la ligne de
propagation et le retard introduit par le circuét @mise en forme, plus ce retard sera long etlalus
ligne de propagation sera courte. Pour 40 GEch/pétiode d’échantillonnage n’est que de 25 ps et
on a vu qu’'un simple inverseur présentait un retéedviron 4 a 5 ps. Une ligne de 20 ps de temps de
groupe a une longueur d’environ 2 mm. Cette disgtagst relativement faible comparativement a la
surface occupée par deux voies d’échantillonnageptiies. On va donc chercher & minimiser le
retard introduit par ce circuit et pour cela odiisdte a un seul étage d’inverseur.

Pour réduire le jitter et piloter efficacement lgsux lignes de propagation, on choisit
d'utiliser des transistors & grande surface d'éeneftdonc de 20x@m?.

Comme on I'a déja vu précédemment, il est impécaté les réflexions parasites induites par
les commutations des composants aient totalemephaudies a I'instant du front de déclenchement
suivant. Pour une fréquence de 4 GHz, ce temps aless que de 125 ps, la moitié de la période. Il
est donc nécessaire d’assurer une trés bonne adapgtampédance sur I'entrée du circuit de remise
en forme (et parallelement sur le circuit qui @léchantillonneur-bloqueur).
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Pour assurer cette adaptation, nous avons choader a la fois des résistances paralléles
et des résistances séries sur I'entrée du cireuiethise en forme. Ce montage présente alors @ge tr
bonne adaptation d'impédance mais présente un veoient majeur : la tension différentielle est
alors divisée par deux. Cette situation ralentitcdenmutation de la paire différentielle qui doibral
compenser par un gain plus élevé et accroit ke jdar la paire différentielle est alors plus sellesau
bruit.

Adaptation
d’entrée

Figure 147 : Adaptation d'impédance en entrée du giuit de remise en forme

Pour conserver une commutation rapide de la pafférehtielle, on choisit d’augmenter
I'excursion du signal a 1,6p¢ différentiel. En reprenant les valeurs de l'opsiation du jitter que
nous avions effectuée au chapitre 2, on constatel’qugmentation du jitter de I'inverseur basé sur
des transistors de 10x@n° n’est que d’environ 15 %, c’est-dire que I'on eedains la zone ol le jitter
est quasi-constant.

Enfin, toujours pour améliorer I'impédance d’entréa réduit la taille des transistors de
I'étage de collecteurs communs. Au lieu d'utiliskess transistors de 20x@n? comme nous l'avions
toujours fait précédemment, on utilise des traosistle 15x2im?. Cette réduction est rendue possible
par la réduction de I'excursion du signal d'entopé réduit proportionnellement la dérivée de la
tension du signal et donc le courant consomméderia charge de I'impédance d’entrée capacitive de
la paire différentielle.

La Figure 148 représente le schéma électrique duitide remise en forme tel que nous
I'avons décrit précédemment.

—KTlS —>

T15 >

T2 JTZO

> 30 mMA< = 60 mA
%83,99% %29,59

Figure 148 : Schéma électrique du circuit de remisen forme du signal
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La Figure 149 représente le paramétre S11 du tueuiemise en forme pour une adaptation
d'impédance d’entrée réalisée soit par des résistaparalléles, soit des résistances séries digbesa
(solution proposée précédemment). On constate af@samélioration de 12 dB lorsqu’on utilise des
diviseurs de tension résistifs. Cette améliorafigstifie donc largement les pertes de performances
associées a cette technique.

— : résistances paralléles
— : résistances séries et parallé

0.1 1.0 10.0 100.0
Fréquence, GHz

Figure 149 : Adaptation d'impédance du circuit de emise en forme pour des résistances

paralleles et des résistances séries et paralleles

2.2 Circuit d'interface entre les deux voies d’échantibnnage

Dans cette nouvelle architecture, nous avons appmee modification majeure : le signal de
déclenchement commande simultanément deux voiehahéllonnage. Il y a donc deux circuits de
commande de I'échantillonneur-bloqueur en parabiélimpédance présentée en entrée est alors trop
faible pour étre directement présentée en bougde de transmission. Il faut insérer un nouvegiéta
d’inverseur qui interface les deux circuits quiopint les échantillonneurs-bloqueurs a la ligne de
propagation.

Pour ce nouvel étage, les contraintes d’adaptafiorpédance en entrée sont les mémes que
pour le circuit de remise en forme et on utilisgoac la méme technique.

Méme en utilisant les plus gros transistors possilplour réaliser la paire différentielle, on
constate que la surface cumulée des différentgsaues a piloter est nettement plus importante. En
effet, cette surface est de 20x@° pour chaque circuit qui pilote un échantillonnblogueur, soit un
total de 40xum® Ceci aura pour effet de diviser par deux la siéede commutation du signal au
niveau de la paire différentielle. Cependant lesuiis qui pilotent les échantillonneurs-bloqueoins
été congus pour un temps de commutation de 12qgis,deux fois plus lent que le temps de
commutation minimal. Cette contrainte ne limite dgmas les performances du systéme, a condition
que l'on utilise le gain maximal de la paire diffétielle, c'est-a-dire sans résistances de
dégénérescence.

Le schéma électrique de ce circuit est représeigiérd-150. Ce circuit est tres proche du
circuit de remise en forme a la différence présl@xeursion de sortie n'est que de 1,2V
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— >
—KTlS S

T15 >
T2 JTzo

= 30 MAS = 60 mA

%83,99% %29,59

Figure 150 : Schéma électrique du circuit interfac&les deux voies d'échantillonnage

2.3 Circuit d'interface d’entrée

Le circuit interface d’entrée a pour r6le de génére signal carré a partir du signal
sinusoidal présenté en entrée.

Pour réduire les disparités entre les cinq sigramidéclenchement, nous réutilisons I'étage
de sortie du circuit de remise en forme comme étiggeortie du circuit interface d’entrée. Cependant
cet étage ne pilote gu’'une seule ligne et il faaaréduire la valeur des résistances de colleptauwr
conserver une excursion de 1,8V

Pour réaliser le circuit d'interface d’entrée, wulsétage d'inverseur ne suffit pas et on

ajoute donc un étage composé de transistors de [If%2L.e schéma électrique de ce circuit est
représenté Figure 151.

50Q g % g 140 g 21,2Q
—KTlS KTIS —>
— '/T15 '/ T15 >
N T1 :l T15 N T2 JTZO
- -

= 30 mA: = 45 mA 30 A = 60 mA
%83,99% %39,79 %83,99% %29,59

Figure 151 : Schéma électrique du circuit interfaca'entrée

3 Implémentation du systeme

Lors de la conception du second « picoscope » neonp; il a été choisi de regrouper sur
une méme puce deux voies d’échantillonnage cornelgga & un bon compromis entre le nombre de
MMIC et le rendement de fabrication. Ce regroupeneshtout a fait adapté a notre architecture pour
laquelle chaque sous-bloc est composé de deux d@ekantillonnage.

Pour éviter de placer des composants a 45 ° lepamspport aux autres, nous proposons
de placer les cinqg MMIC sur les cotés d’'un carnéxdear deux (Figure 152). Le circuit amplificateur

207



Chapitre 3 : Architecture des systémes d’échamiilbge

d’entrée est alors placé au centre et le circiitefface d’entrée du signal de déclenchement ddgan
premier des cing sous-systemes. Les cing MMIC ators de deux types selon qu'ils alimentent un
autre MMIC sur la méme ligne ou un MMIC placé a°90lous pouvons vérifier que tous les sous
systémes sont bien équidistants de I'amplificatbemtrée.

1

fi i

v

Amplificateur
d’entrée

\

v

Signal &
analyser

\

Sous-systéme droit

]
Horloge Interface)
4 GHz d'entrée

Sous-systeme avec
renvoi a 90 °

A\ 4 A 4 A 4 N

Figure 152 : Proposition d'implémentation du systéra

lIl - Simulations des performances

En reprenant la méme démarche que pour les debitemttres précédentes, apres avoir
étudié la conception du systeme basé sur I'ardhitecen étoile, nous simulons ses performances.
Dans une premiére sous-partie nous évaluons ldutiésode la structure de propagation et dans une
seconde sous-partie nous présenterons les perfoesade la structure de déclenchement,
principalement concernant le jitter.

1 Structure de propagation

Dans cette partie nous cherchons a évaluer lesrpahces de I'architecture en étoile. Dans
cet objectif nous réalisons les mémes simulatiaresaglles qui ont été effectuées pour les deweswutr
architectures.

1.1 Bande-passante

Le gain du systeme en fonction de la fréquenceighiakest représenté Figure 153. Une
bande-passante a — 3 dB de 15,6 GHz a été sintiéeonstate de plus que le gain est quasiment plat
jusqu’'a 10 GHz.
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Figure 153 : Gain du systeme au niveau des capaditde maintien d'un échantillonneur-

bloqueur

1.2 Linéarité

La linéarité a été simulée au niveau des capagé@édnaintien de I'échantillonneur-bloqueur,
et nous représentons Figure 154 le SFDR. Nous pwmugonstater que cette architecture permet
d’'atteindre une trés bonne linéarité équivalent8,4bits effectifs a 8 GHz. La résolution reste
supérieure a 8 bits effectifs jusqu’'a 11 GHz.

-45

-50 —

-55 —

-60 —|

SFDR, dB

-65 —

-70

I I
0.1 1.0 10.0 20.0
Fréquence du signal, GHz

Figure 154 : SFDR du systeme au niveau des capasitde maintien d'un échantillonneur-

bloqueur

1.3 Propagation des perturbations

Une des limitations fondamentales des deux ardhites étudiées précédemment était la
propagation des perturbations de commutation lg Ide la ligne de transmission. Pour cette
architecture aussi, les perturbations des voieshdigtillonnage se propagent dans les troncons de
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ligne de propagation qui les relient a I'amplifieat d’entrée. Cependant les différents trongons de
lighe sont isolés les uns des autres par 'amplifior d’entrée et les perturbations d’'une voieae s
répercutent pas sur les autres voies d’échantéigen

Il suffit donc de vérifier sur une voie d'échartdilinage, que les perturbations de
commutation ne perturbent pas I'échantillon suivprélevé par cette voie d'échantillonnage. La
Figure 155 représente les erreurs de commutationsiveau de I'entrée d'un échantillonneur-
blogueur. On constate alors que le niveau de cggrpations est relativement élevé, environ 15 mV.
Mais au bout de 125 ps le niveau de ces perturismtst nettement atténué et I'amplitude créte n’est
alors que de 0,6 mV. Cette valeur permet une résnlue 9,5 bits effectifs, et n’influence donc
quasiment pas les performances comparativemerdites limitations telles que la linéarité.

20
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3 107 Ouverture
-o‘—:- -
) ]
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Figure 155 : Perturbations de commutation au niveawle I'entrée de I'échantillonneur-bloqueur

Pour cette architecture, il n’'est donc pas nécessbajouter un amplificateur pour isoler
I'entrée des voies d’échantillonnage.

1.4 Entrelacement des voies d’échantillonnage

Dans cette architecture toutes les voies d’échamtiage sont alimentées de la méme fagon.
Il N’y a donc pas d’erreurs d’entrelacement dud'ar@hitecture et les seules erreurs viendront des
disparités entre les composants. Cette disparieé pds pu étre évaluée au stade actuel du
développement de la technologie.

1.5 Performances globales

Pour évaluer les performances globales de la aneiate propagation, nous devons tenir
compte de deux phénomenes : les perturbations menatation et les non-linéarités. Comme nous
'avons vu, les erreurs de bruit et de disparite ciemposants n'ont pas pu étre évaluées.

La Figure 156 représente la limitation de la résotuimposée par les non-linéarités et les
perturbations de commutation. Pour les perturbatis commutation, nous avons considéré qu’'elles
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agissaient comme un bruit blanc, sur toute la bgedsante, limitant la résolution & un niveau de
9,5 bits effectifs. Jusqu'a 5 GHz, cette limitatiest prédominante sur les performances globalds de
structure de propagation et au-dela, les non-litésadeviennent prédominantes. Cette architecture
permet d’atteindre une résolution supérieure dRsbeffectifs de zéro a 10 GHz.

12 .
11 _: Commutations
7] Total
g ]
Z 10__
L -
9
8 | |
0.1 1.0 10.0 20.0

Fréquence, GHz

Figure 156 : Résolution de la structure de propagatn de I'architecture en étoile

2 Structure de déclenchement

Deux parametres ont été simulés : le jitter eldsos de commutations qui créent un jitter
statique. La simulation du jitter a déja été ditailpour les autres architectures et seuls lestaEsu
seront présentés.

2.1 Jitter

Les résultats de la simulation sont présentés feooee graphique Figure 157, et sous forme
numeérique Tableau 21.

Numéro de la voie 1 2 3 4 5 Total
d’échantillonnage
Jitter simulé 12,0fs 14,0 fs 15,0 fs 15,5fs 160 | 14,5fs

Tableau 21 : Jitter simulé sur les différentes voed'échantillonnage

On obtient un jitter moyen extrémement faible, diesn 14,5 fs. Cette valeur permet une
résolution supérieure a 10 bits effectifs a 8 Gidmjours dans le cas ou la référence sinusoidale es
parfaite.
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Figure 157 : Simulation du jitter de l'architecture en étoile

On constate Figure 157 que le jitter suit la mémeludion que celui de I'architecture a
circuits retard : sa valeur augmente avec le nurdérka voie d’échantillonnage. Cependant le circuit
de remise en forme a un retard nettement plus ceudui se traduit par une réduction du jitter. On
constate en effet que ces deux architectures pefgefe méme jitter sur la premiére voie
d’échantillonnage mais 'augmentation du jitter bstiucoup plus lente pour I'architecture en étoile
gue pour l'architecture basée sur des circuitsdeta

2.2 Jitter statique

Amp!itude du signal, V
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Figure 158 : Niveau différentiel du signal de déctechement a I'entrée du circuit de remise en
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Lors de la conception de la structure de déclenehgnmous avons particulierement soigné
'adaptation d'impédance en sortie de ligne de agapion. On constate bien Figure 158 que les
perturbations de commutations sont largement ad#swau moment du front de déclenchement
suivant. L’ondulation n’est alors que d’environ ¥ padifférentiel.

Pour évaluer l'erreur ainsi générée sur linstafécldantillonnage, on compare deux
simulations, I'une avec une fréquence d'échantilbge trés faible et l'autre avec un signal de
déclenchement a 4 GHz. Pour la premiére simulatoicune réflexion parasite ne vient perturber
I'instant d’échantillonnage, ce qui nous sert déngnce. On obtient alors une différence temporelle
sur linstant d’échantillonnage de 1,2 fs. Cettstfaible différence nous indique donc que lerjitte
statique engendré par les désadaptations d'impédanperturbera pas les performances du systeme.

3 Conclusions

Nous avons reporté sur la méme figure (Figure 1B8) performances simulées de la
structure de propagation et de la structure deedébement. On constate que la structure de
déclenchement n’influence quasiment pas la résoiutotale du systéme. Ce systéme est donc
principalement limité par les non-linéarités et pan le jitter.
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Figure 159 : Influence de la structure de déclencimeent et de la structure de propagation sur la

résolution du systeme en étoile

La résolution est particulierement élevée, supégieu 8 bits effectifs sur I'intégralité des
15 GHz de la bande-passante. Nous avons pu cansggpendant que la conception du systéme
présentait quelques points sensibles comme l'aivgiefur d’entrée pour la structure de propagation
ou l'adaptation d'impédance pour la structure ddefichement. De plus, la période d’échantillonnage
repose sur la longueur des lignes de propagatidoret sur la géométrie du systéme. L'augmentation
de la fréquence d’échantillonnage passe donc reiogsent par la miniaturisation des composants du
systeme.
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Conclusion du chapitre 3

Dans ce chapitre, nous avons proposé trois nosgveHdechitectures de systeme
d’échantillonnage. Trois systémes ont été congpartir de ces architectures, et leurs performances

simulées. Le Tableau 22 récapitule leurs principabgactéristiques.

Architecture : a circuits retard a ligne fje propagation en étoile
d’horloge
, Frequence 40 GEch/s 40 GEch/s 40 GEch/s
d’échantillonnage
Bande-passante 14,3 GHz 14,3 GHz 15,6 GHz
Jitter 20,1fs 23,3 fs 14,5fs
SFDR @ 8 GHz 49 dB 49 dB 52 dB
Résolution au niveau
des capacités de 7,8 bits effectifs 7,8 bits effectifs 8,7 hits eftéfs
maintien @ 8 GHz

Tableau 22 : Performances des trois architecturesedsysteme d'échantillonnage étudiées

Comme les deux architectures basées sur une lgypeogpagation du signal (I'architecture a
circuits retard et I'architecture a ligne de progimn d’horloge) ont la méme structure de propagati
leurs performances sont identiques, excepté lerjijui dépend surtout de la structure de
déclenchement. On constate alors que l'archite@uigne de propagation d’horloge présente lerjitte
le plus élevé mais que sa valeur reste cependasitfaible, permettant une résolution de 9,4 bits
effectifs a 8 GHz.

Si on se référe aux performances du Tableau 2&hitacture a ligne de propagation
d’horloge représente une alternative intéressaritaréhitecture a circuits retard. Cependant, deux
limitations fondamentales ont été identifiées daaschapitre : le jitter statique de la structure de
déclenchement qui exige une correction spécifigcieague voie d’'échantillonnage, et la relationeentr
la géométrie du systéeme et la fréquence d’échamtiige qui ajoute une contrainte au dessin des
masques des circuits.

Y

Seule l'architecture a circuits retard présente gegformances indépendantes de la
géométrie du systeme. Elle est donc la plus éwauét il est facile d’augmenter la fréquence
d’échantillonnage qui ne dépend que de la valeuretiard que I'on introduit dans la structure de
déclenchement. Lors de la conception de I'architecen étoile, nous avons vu que le plus petitdeta
réalisable a partir d’'un inverseur est d'enviropsb La limite théorique actuelle de la fréquence
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d’échantillonnage de I'architecture & circuits rdtast donc de 200 GEch/s. Cependant, pour ateeindr

cette fréquence il faudrait augmenter le nombrevdies d’échantillonnage, ce qui réduirait la
résolution du systéeme.

En termes de performances, I'architecture en émisente les meilleurs résultats avec une
résolution supérieure a celle des deux autres taothies de presque 1 bit effectif et une bande-
passante plus large. C’est donc l'architecturer@oond le mieux a notre cahier des charges.
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Dans ce travail, nous nous sommes intéressés asténsys d’échantillonnage haute
résolution a large bande-passante. Visant les agtigihs radar, des objectifs trés ambitieux ont été
définis : une bande-passante supérieure a 15 Qidzfraquence d’échantillonnage de 40 GEch/s et
une résolution de 10 bits effectifs a 8 GHz.

Dans le premier chapitre, nous avons d’abord étesli contraintes et limitations des
systémes d'échantillonnage. Un grand nombre denp#ras entrent en jeu pour déterminer les
performances d'un systeme d’échantillonnage. Thontations jouent un réle primordial sur la
résolution de ces systemes : le bruit, les noratités et le jitter. Pour atteindre une résolutiten
10 bits effectifs, le rapport signal a bruit dditeésupérieur a 62 dB, indépendamment de la fréguen
d’entrée. Les deux autres parameétres dépenderd fféduence du signal et sont définis & 8 GHz,
conformément au cahier des charges que I'on shesSt Ee rapport de puissance de la composante
fondamentale sur la somme des puissances des cantpefrarmoniques (THD) doit étre supérieur a
62 dB a 8 GHz. Enfin, I'écart type du jitter du ®yme doit étre inférieur & 16 fs. D’autres paraggtr
limitent aussi la résolution, tels que les erredfentrelacement temporel en gain et phase.
L'évaluation de la résolution par le nombre de bifectifs prend en compte un grand nombre de ces
parametres et permet de comparer l'influence dééreintes parties du systeme. Le nombre de bits
effectifs est cependant limité au cas d’'un sigriehtiée sinusoidal, c'est-a-dire qu’il ne tient pas
compte des erreurs de gain et de phase des sigmarex eux. Ceci peut étre un facteur limitant
lorsqu'on cherche a déterminer, par exemple, dempdede montée : les différences de temps de
groupe et d'amplitude des composantes harmoniquesigdal ne sont pas évaluées dans le calcul du
nombre de bits effectifs.

Nous avons ensuite présenté les différentes acthitss de systemes, basées sur des
techniques optoélectroniques et électroniquese Suiette étude, nous avons retenu les architscture
de type mono-coup car elles combinent une largedpassante et une grande résolution. Cependant,
leur principe est limité & un cadre mono-coup etsravons da I'étendre a un fonctionnement répétitif

Enfin, dans une troisieme partie, nous avons coénpas différentes technologies
envisageables, et nous avons choisi de baser étotle sur le TBH InP. Les résultats obtenus par la
suite, principalement concernant le jitter et laé#rité, ont conforté ce choix. Cette filiere
technologique est actuellement celle qui permettaltadre les meilleures performances pour la
réalisation d'un systeme d’échantillonnage a hautsolution et a large bande-passante. Cette
technologie récente présente aussi un autre atiedé devrait rapidement évoluer. Cette évolution
permettra une amélioration des performances detersgs réalisés et réduira la puissance
consommée. Une réduction de la largeur des émettlms transistors d’'un facteur deux est déja en
phase pré-industrielle.

Dans le second chapitre, nous avons optimisé deuxtibns de base des systémes
d’échantillonnage : linverseur et [I'échantillonméaloqueur. L’inverseur est le composant
fondamental de la structure de déclenchement ; aoss donc optimisé sa conception pour limiter le
jitter. Cette démarche nous a permis de réduijitde d’'un élément a une valeur trés faible, dieon
2 fs. Suite a cette optimisation, nous avons pueewnir des structures de déclenchement qui générent

217



Conclusion générale

cing signaux de déclenchement déphasés a partirsifpnal sinusoidal. Ces structures présentent un
tres faible jitter, de I'ordre de 20 fs, et perraattl'échantillonnage d'un signal a 8 GHz avec une
résolution de 9,7 bits effectifs.

Nous avons ensuite étudié la conception de I'édlamteur-bloqueur, élément au coeur du
systéme car il réalise I'échantillonnage. Il jouerdle important sur les performances du systéme, e
limite la résolution et la bande-passante. La cptice d’'un échantillonneur-bloqueur repose en effet
sur un certain nombre de compromis, qui associgntipalement la linéarité et la bande-passante.
D'autres paramétres entrent aussi en jeu, commeteieps de maintien et la fréquence
d’échantillonnage. Dans ce manuscrit, nous avortsilldé la conception d'un échantillonneur-
bloqueur qui atteint un compromis idéal entre liitéaet bande-passante ; ce composant présente en
effet une résolution de 9 bits effectifs & 8 GHmmt bande-passante a — 3 dB supérieure a 15 GHz.

Le troisieme chapitre est consacré a I'étude defstactures de systémes d’échantillonnage.
En partant des résultats des deux chapitres pnétsedeous avons proposé trois nouvelles
architectures basées sur les solutions mono-coep.performances au-dela de I'état de I'art ont été
obtenues en simulation ; ces trois architecturésamtent en effet une bande-passante de I'ordre de
15 GHz, et une résolution de presque 9 bits effeatB GHz pour I'architecture en étoile.

Des trois architectures présentées, deux sontplétiement intéressantes pour la réalisation
d'un systéme d'échantillonnage large bande a hagdelution. L'architecture en étoile présente
actuellement les meilleures performances. D’apess rEsultats de simulation, cette architecture
permet d’atteindre une fréquence d’échantillonndget0 GEch/s, une bande-passante supérieure a
15 GHz et une résolution d’au moins 8 bits effectdur toute la bande-passante. De telles
performances sont bien au-dela de celles des sgstdi@chantillonnage actuels a 40 GEch/s, tels que
ceux présentés au chapitre 1. L'architecture auitfraetard présente une résolution plus faible que
larchitecture en étoile mais sa structure est i@atrement évolutive. La fréquence
d’échantillonnage maximale théorique est en effet200 GEch/s et la résolution du systeme est
principalement limitée par les performances deelehmologie actuelle, particulierement la taille
minimale des transistors qui influence la valeus dapacités parasites. La réduction de la taille
minimale des transistors permettra donc d’amélideerésolution des systemes basés sur cette
architecture.

Plus généralement, I'étude des structures de ddwbement traite de la question de la
synchronisation et des temps de propagation deawsiga travers les structures. Les trois architestu
d’échantillonneurs que nous avons proposeées imedens leur principe le temps de propagation des
signaux, selon deux techniques distinctes, soiararulant leurs effets, soit en en tirant profit pou
créer des déphasages. Dans la premiére architeptoposée, a circuits retard, les signaux se
propagent parallelement, ce qui permet de compdasdemps de transmission. La synchronisation
des différents éléments dépend alors de la distqmickes sépare du début de la ligne de propagation
Dans la deuxieme architecture, a ligne de propagadihorloge, les temps de propagation sont
sommés pour créer la période d’échantillonnageinEla troisieme architecture, en étoile, intégre |
deux techniques : les temps de propagation desusiga échantillonner sont compensés en utilisant
les mémes longueurs de ligne, et les signaux dert#ement sont déphasés en partie par la longueur
des lignes de propagation.
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Le résultat essentiel de ce travail est que noamsayproposé de nouvelles architectures
d’échantillonneurs, dont les performances simulges la base de résultats expérimentaux encore
partiels) sont tres au-dela de I'état de I'art actdlous avons de plus démontré leur faisabilitéireti
ouvert de nouvelles perspectives pour la réalisatie systéemes d’échantillonnage large bande et
haute résolution. La fabrication d'un échantilloarbloqueur qui présente des performances
comparables a celles dont nous avons besoin détraiteffective d’ici fin 2008 dans le cadre d'un
projet REI financé par la DGA (projet de Recheré&hgloratoire et Innovation, « Echantillonneur-
blogueur large-bande »,” 196.34.048). Cette réalisation constitue une éfapeamentale vers la
fabrication d’'un systéme complet car I'échantilleanbloqueur est I'élément central qui détermine
les performances d’un numériseur.

Une autre perspective de cette thése est l'uiitisate la filiere TBH InP pour la réalisation
de circuits a haute performance. Nous avons aboelé champs d’applications importants :
I’échantillonnage large bande ou/et haute résaluted la génération de signaux numeériques a trés
faible jitter. Pour ces deux applications la tedbgi® TBH sur InP présente actuellement les
meilleures opportunités, et de nombreuses applitatisont envisageables, par exemple dans le

domaine des télécommunications sur fibre optique.

Enfin, nous avons abordé dans cette these lesémnelsl de synchronisation, en proposant
des solutions spatio-temporelles qui integrentitaedsion spatiale a la dimension temporelle. La
synchronisation des différents éléments n'est gllabale, mais dépend de leur position dans le
systeme. L’augmentation des fréquences de fonaiment des circuits mixtes analogiques-
numériques nous impose en effet de prendre en edmpeémps de propagation des signaux a travers
le systeme. Cette observation est particulieremm@rguée dans notre cas car le systeme a une taille
importante, mais elle reste vraie dans un grandbnerd’applications : une ligne de 3 mm de long
impose un déphasage de plus d'une période pourgnalsa 40 Gb/s. Nous avons proposé dans ce
travail d'intégrer ces contraintes dés la conceptio systéme et d’en tenir compte dans la défmitio
du principe de fonctionnement.
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| - Résolution et nombre de points d’échantillonnage

Cette annexe détaille certains problémes assod@&sdéfinition du nombre de bits effectifs.
Les résultats présentés ci-dessous ont été obpanwes simulations Matlab et permettent d’'idestifi
les contraintes liées a la simulation numériquaambre de bits effectifs.

 Nombre de bhits effectifs et convertisseur idéal

La distribution de I'erreur de quantification d’'signal sinusoidal n’étant pas uniforme, cela
engendre une erreur sur le calcul de I'erreur dentification. Bien que I'on considére souvent le
nombre de bits comme étant le nombre de bits dmvertisseur idéal, il y a bien une différence entr
ces deux valeurs qui est d'autant plus marquée lgugsolution est faible. On a donc calculé
numériqguement le nombre de bits effectifs d'un @utisseur idéal et les résultats obtenus sont
présentés dans le Tableau 23. L'erreur décroideapént, et a partir de 6 bits elle est inférieure a
0,05 bits effectifs. Autour de 10 bits, on pourtad considérer que le nombre de bits effectif®gat
au nombre de bits d’un convertisseur idéal.

Nombre de bits 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

Nombre de bits

. 0,78 1,83 2,88 3,91 4,94 5,95 6,97 7,98 8,98 9,99
effectifs

Erreur 0,22 | 0,17 | 0,12 0,084 0,068 0,045 0,082 0,026,016| 0,012

Tableau 23 : Nombre de bits effectifs et erreur efonction du nombre de bits d’'un

convertisseur idéal

» Nombre de points d’échantillonnage

Pour que la distribution de I'erreur de quantificatsoit exacte, il faut un nombre de points
d’échantillonnage infini. Ceci est bien sdr irré8di et dans la pratique on se contentera d’un rembr
de points fini, nombre que I'on cherche ici & détieer.

Constatons dans un premier temps que cette camtraéh la méme que celle qui impose au
rapport de la fréquence du signal d’entrée surdguence d’échantillonnage d’étre irrationnel. En
effet, cette contrainte d'irrationalité a été éimlgour que chaque échantillon présente une edeur
quantification différente de toutes les autresshae ce rapport est rationnel on a un nombre diesre
de quantification fini qui se répétent de faconiguique. On a donc bien la méme contrainte que sur
l'intervalle d’échantillonnage et la méme questi@ombien de points de quantification différentstso
nécessaires pour que la perturbation des résutatsnégligeable ? En termes mathématiques, le
nombre de points minimum d’échantillonnage correspau dénominateur minimum de la fraction
irréductible du rapport de la fréquence d’entrédatfréquence d’échantillonnage.
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Le numérateur de la fraction irréductible du rapmbe fréquences n’intervenant pas sur
I'erreur de quantification, on I'a arbitrairementé a 1 pour le calcul. Nous calculons ensuited¢er
de guantification en fonction du dénominateur dédation. Nous vérifions ainsi numériquement la
convergence de cette suite et sa dépendance auendmbits du convertisseur. Nous pouvons ensuite
établir le nombre de points nécessaires a la mesufenction du nombre de bits du convertisseur et
de la précision souhaitée. Les résultats sont présd-igure 160. Pour une résolution de 10 bits par
exemple, I'erreur sur I'erreur de quantificatiomasnférieure a 5 % au-dela de 3 216 points. Geest
dire qu’en prenant au moins 3 217 points d’échantilage et en s’assurant que le rapport fréquence

d’entrée sur fréquence d’échantillonnage est dertae avec n et 3 217 premiers entre eux (la

1
fraction est irréductible) I'erreur engendrée padistribution discrete des erreurs d'échantillgaa
sera inférieure a 5 % de I'erreur de quantificaiidéale d’'un signal sinusoidal. Pour un nombre de
points d’échantillonnage supérieur strictement4®B8, cette méme erreur sera inférieure a 1 %.

10°
i =+ erreur inférieure a 1%
© =+ erreur inféricure a 5 %
&
2 10" + +
=]
= +
= ¥
=10’ +
k=
8. + -+
3 +
v o2
=10 + +
g F+
4 +
1 +
10 0 2 4 6 8 10 12

Nombre de bits du convertisseur

Figure 160 : Nombre de points d'échantillonnage né&ssaires pour réduire l'erreur a

1 % ou 5 % en fonction du nombre de bits du conveirsseur
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Il - Disparités de I'entrelacement temporel

Cette annexe a pour but de détailler I'origineest éffets des différentes disparités entre les
voies d’échantillonnage d’'un systeme entrelacé teellement.

Disparité Nombre qle bits effecti]‘s. brut P%u(r3|1_|(; téittsle\?‘sgtg: a
(avant traitement numeérique) dynamique
Niveau continu log,| — =" —— o(V,.) <028 mv
204/3 (V. )
Déphasage du
déclenchement et tempg —log, (2 DTEL/E K signa DT(At)) U(At) <16fs
de groupe statique
o E(G) a(G)
Gain statique |ng(\/E DLT(G)J E(G) < 0,08 %
Gain en fonction de la | E(G(fSignal)) a(G) 0
3 0g, <0,08 %
frequence \/E |]T(G(fsignal )) E(G)
Phasef;eénqLoenncCti:n dela| _ log, (\/E w(A¢(fSignal))) U(A¢) <0,046 °

Tableau 24 : Influence des différentes disparitésdes a I'entrelacement temporel

» Décalage de niveau continu

Chaque voie d’échantillonnage posséde sa propézerée de niveau continu, ce qui se
traduit par un décalage des valeurs numériquese €atur se caractérise dans le domaine temporel

par I'addition d'un signal périodique de périod¥ f, et donc naturellement dans le domaine
fréquentiel par I'apparition de raies parasites faéguences [If, /n, i D{ 0;1;...;n }

On remarque donc que les caractéristiques du sifymatrée n’interviennent pas sur I'erreur.
Le décalage moyen en tension des différentes vooes atteindre une résolution donnée doit

simplement étre inférieur a I'erreur de quantificaf c'est-a-dire inférieur &SB/(Z E{/§)

Dans le détail la démarche est toujours de détemmim rapport signal a bruit pour le
rapprocher ensuite du nombre de bits effectifs.

Pour cela on détermine d’abord la tension effiacke&erreur :
U eff (DC = J(VDC )

Avec V. : ensemble des niveaux continus
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La tension efficace du signal est donnée par :
_ A
effSignal — E

\%
Avec A : amplitude du signal donc A = % , Vp désignant la dynamique d’entrée du

U

systéme.

Soit un rapport signal a bruit donné par :

u ff [Signal V
SNR — eff (Signal — PP
\6C U eff(DC 2 B/E DtT(VDC )

Qu'il est alors facile de changer en nombre dedditctifs :
SNRV) _ Vee

o, - oS s e

Cette erreur peut se corriger assez facilement daggstéeme en jouant sur les tensions de
référence ou lors du traitement numérique par imple addition sur les valeurs mesurées.

» Erreur statique de déphasage du déclenchement

Cette erreur est occasionnée par les imprécisiatis|ges des déphaseurs qui générent les
déclenchements des différentes voies. Sans camengite erreur intervient au méme titre que terjit
(on parle d'ailleurs de jitter statique), c'estigedyu’il faut la réduire a quelques femtoseconpesr
atteindre 10 bits effectifs a 8 GHz de fréquenemttée. Comme le jitter, elle dépend de la frégeenc
plus le signal d’entrée évolue rapidement et pleisdur temporelle sur l'instant de déclenchement
conduira & un décalage important de la valeurétgéntillon.

Dans le domaine fréquentiel cette erreur se caiset@ar des raies parasites de part et
d'autre des fréquencesi[f,/n, iD{ 0:1:...; n} (plus exactement aux fréquences
i, /nxf

On peut vérifier que la puissance des raies pagasit d’autant plus élevée que la fréquence dalsig
d’entrée est grande.

[ D{ 0:1:...; n} et ramenées dans la fené[ﬂe fe] par repliement de spectre).

signal?

Cette erreur ayant les mémes effets que le jliézniation est la méme et a déja été détaillée
dans le chapitre 1 :

ENOB]itter statique == logZ (2 DTQ/E DfSignaI |]"T(At))

Pour limiter cette erreur on ajuste le délai degcieasignal de déclenchent (par exemple en
pilotant des capacités variables) mais cette swlute permet pas d'atteindre une précision deréord
de la femtoseconde. Il est donc nécessaire de cmmpaussi par traitement numérique.
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» Erreur de gain

Cette erreur a pour origine les différences de gam voit le signal en fonction de la voie
d’échantillonnage. Bien gu’elles aient le méme tedteles mémes équations, on peut distinguer deux
contributions qui seront plus ou moins faciles enpenser. Une partie de I'erreur est en effet iskase
erreurs de gain en continu, c'est-a-dire principale des erreurs de gain des amplificateurs, mais
aussi des différences de pertes sur les lignesrafgagation et les résistances de polarisation. La
deuxieme partie de cette erreur dépend de la fneguelu signal d’entrée et correspond a des
fréquences de résonnance différentes selon les daehantillonnage et induites par les lignesst |
éléments réactifs des amplificateurs.

Les erreurs de gain se caractérisent fréquentietiepar I'apparition de raies parasites aux
mémes fréquences que pour le jitter statique,-a'efite de part et d’autre des fréquencés, /n,

iD{ 0:1;...;n } Cependant, contrairement aux erreurs de jittaligste, la puissance des raies
parasites n’a pas la méme dépendance fréquent@lliepport au signal d’entrée. Pour une voie :

U etrrgain = %
U et isignal = %
Donc SNRY,;, = %
Pour plusieurs voies :
SNRV,, = % avec G : ensemble des gains

Soit :
E(G)

ENORB,,, = 'OQZ(JET@J

Les erreurs de gain ne seront pas aussi faciler@eoselon qu’elles dépendent ou non de la
fréquence du signal d’entrée. Pour les erreursaile @n niveau continu, il est possible d’'ajuster le
parametres analogiques du systeme si cette comeeti été prévue lors de la conception des
amplificateurs. La correction est cependant redatignt simple sur le signal numérique puisqu'il
s’agit d’'une multiplication qui ne dépend que dedée d’échantillonnage. En revanche, lorsque cette
erreur dépend de la fréquence du signal d’enteéegsection est beaucoup plus délicate et s’associ
I'erreur de phase décrite ci-apres.

» Erreur de phase

Comme pour I'erreur de gain, I'erreur de phase &t séparée en erreur de niveau continu
et erreur fréquentielle. Elle a pour origine leffé&dences de longueurs de lignes de propagatiteset
erreurs associées aux amplificateurs, comme pammee sur les valeurs de capacités. Sa
caractérisation fréquentielle est identique a adl¢erreur statique de déclenchement. Pour uie:vo
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U eff Phase = Sln(A_;j DO‘B/E

Contrairement a I'erreur de gain, I'erreur de phasst pas linéaire.

A
U eff Bignal = ﬁ
1
Donc SNRV, ¢ = —ag)
2 Etin(qjj
2
Pour plusieurs voies
1

SN R\éhase =
2 Em{sin(M_ZEw)D

Avec rms(S) = %[EIZ; s,zj

Il est ici nécessaire de décomposer la formule @it type & cause des non-linéarités de
I'erreur de phase. Soit :

Sty

Ceci constitue la formule exacte du nombre de dffisctifs associés a une erreur de phase
entre les différentes voies d’échantillonnage dsysteme entrelacé. Pour nos applications, lesrsrreu
de phase sont relativement faibles et représedtamt des angles trés faibles. Il est alors possible
linéariser la fonction sinus en la remplacant pam développement limité de rang 1. La formule
précédente devient alors :

ENOa’hase = |092

1
ENOa’hase = logz[\/E |]7(A¢)]
En constatant que o(Ag)=207CF

phase par une erreur temporelle, on retrouve exactela formule du jitter.

Signal DT(At), c'est-a-dire en remplacant I'erreur de

Comme pour l'erreur temporelle sur les instantsddelenchement, la partie continue de
I'erreur de phase peut étre atténuée sur le sysphiysique en jouant sur les délais des signaux de
déclenchement. La partie de I'erreur dépendanta éféquence du signal d’entrée est cependant plus
délicate a compenser. Au niveau physique en eféesqu’on joue sur la pente du gain des
amplificateurs, on modifie inexorablement la phdaesignal et réciproquement. Ce qu’on gagne sur
un point on le perd donc sur l'autre. Ces erre@ressitent donc un traitement numérique des données

qui tient compte de la fréquence du signal d’entrée
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lIl - Simulation du jitter de l'inverseur

Dans cette annexe l'objectif est d’établir les pates de la simulation du jitter. Nous
rappelons qu’il s’agit d’'une simulation Monte-Carttont le but est de déterminer le jitter d’un
inverseur en simulant ses sources de bruit.

Plusieurs paramétres doivent étre ajustés et pe¥game difficulté majeure : ils ne sont pas
indépendants. On ne peut pas déterminer chaquengeatour a tour car la valeur des autres
parametres influence les résultats de la simulatiarsolution retenue est alors de se placer dess d
conditions pour lesquelles on observe de bons teésuld’étudier ensuite I'évolution du jitter en
faisant varier les parametres un par un, et endirvérifier a postériori que les paramétres fixés

arbitrairement au début permettaient de réalistte optimisation.

Tous les résultats présentés ont été obtenus aveerseur ECL utilisant des transistors de
10 x 2um? présenté au début du chapitre 2 de la thése.

1 Variables numériques

Deux variables numériques doivent étre déterminéepas temporel de la simulation et le
nombre de points de mesure.

La difficulté majeure consiste a isoler ces deurwas : pour pouvoir fixer les paramétres de
la simulation, il faut quantifier I'erreur apport@ar chacune des contributions. Apres plusieurai®ss
il apparait qu'un pas d’échantillonnage de 10 f4 800 points de simulation Monte-Carlo donnent
des résultats corrects pour la simulation. Nowsni@ts donc ces valeurs comme point de départ.

* Nombre de points de simulation

Nous cherchons dans un premier temps a fixer lebn@mie points de simulation. Pour cela
on se place a un niveau volontairement plus fajoke celui qui a été identifié, par exemple 100 {oin
de simulation, et on réalise plusieurs fois la $ation (100 fois dans notre cas). Chaque simulation
détermine une valeur du jitter et nous nous ingines a 'ensemble de ces jitters. Le jitter étarg u
erreur issue d’'un bruit blanc, sa fonction de réfi@an suit une loi normale dont il est possible de
déterminer la moyenne et I'écart type. La moyenaoasndonne une valeur trés précise du jitter de
I'inverseur (car elle est réalisée a partir de Q0 pPoints de simulation) et I'écart type nous regrse
sur la précision de chaque simulation. Les résutihtenus sont présentés Figure 161.
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Figure 161 : Diagramme de la répartition des valews du jitter obtenues sur 100 simulations

(représenté par pas de 0,1 fs) et densité de prohite associée

Dans le cas de la loi normale centrée réduite, 98e% valeurs sont comprises dans
lintervalle [-2 ; 2]. Si I'on désire que cet intalle soit réduit a [-0,1 ; 0,1], il faut donc uthe
normale d’écart type 0,05.

Sur notre ensemble de 100 simulations, I'écart Bgiede 0,30. Pour réduire cet écart type a

0,05, il suffit alors de multiplier le nombre deims de simulation par(0,3/ 0,05)2, soit 36.

3 600 points de simulation sont donc nécessaires fpoprécision que I'on s’est fixée, c'est-a-dire
pour que 95 % des simulations présentent une eiménieure a 2,5 %. On peut de méme calculer
I'erreur moyenne qui est dans notre cas de 0,Q3bitsenviron 1 %.

» Pas temporel de la simulation

Les erreurs de pas temporel se caractérisent geskzment : lorsqu’on décale le front de
déclenchement d’une fraction du pas d’échantillgenan observe une variation de la valeur du jitter.
On va donc utiliser cette caractéristique pourradditeer le pas de simulation maximal. Les résultiats
simulation sont présentés Figure 162.
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Figure 162 : Evolution des valeurs simulées du jigr en fonction de la phase de I'échantillonnage

temporel par rapport au déclenchement pour différemes valeurs de pas d’échantillonnage

On constate que, pour un pas d’échantillonnage,tig)ou 0,03 ps, la valeur du jitter
simulée dépend fortement de la phase. Méme entteoampte des imprécisions de simulation, les
résultats sont bien au-dela des limites acceptaBlesrevanche, pour un pas d’échantillonnage de
0,01 ps, toutes les valeurs simulées sont dansiigentles 95 % de probabilité. On en déduit donc que
le pas d’échantillonnage maximal que I'on peut aséo pour la simulation est de 0,01 ps.

* Bilan

Nous avons donc identifié les valeurs des deuxakibes numériques de la simulation : un
pas temporel maximal de 0,01 ps et 4 000 toursirdalaion sont nécessaires pour atteindre une
précision correcte. La simulation du jitter d’'urvémseur comme celui présenté nécessite alors quatre
heures de calcul pour un ordinateur classique ifart a 2,8 GHz et 1 Go de RAM).

2 Validation de la simulation

Ayant déterminé les paramétres numériques de lailaiion, nous pouvons valider le
schéma électrique retenu.

On réalise trois simulations pour lesquelles onbiuour a tour chague étage. Les
simulations ont donc au total quatre étages d'seuns. Les résultats sont présentés Tableau 25.
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Simulation Jitter
2 étages d’entrée 4,119 fs
2 étages bruyants 5,722 fs soit 4,046 fs par étage
2 étages de sortie 3,991 fs

Tableau 25 : Résultats de simulation a quatre étagel’inverseurs

On constate alors que les résultats sont trés psode ceux attendus (jitter d’environ
4,07 fs) et gu'ils sont contenus dans la margerelerdéfinie précédemment. On valide ainsi que
I'association de trois étages d’inverseurs pougitaulation du jitter est suffisante. La forme rkgtie
du premier front de déclenchement est aussi validée

Enfin, une derniére simulation est réalisée avers tttages mais en calculant le jitter a la
sortie du deuxieme étage. On obtient alors uneuvale jitter de 3,460 fs, donc bien en dessous des
valeurs obtenues en sortie du troisieme étageiatagactérise I'influence du bruit du deuxiéme étag
sur le jitter du troisiéme étage (les sources det fagissent sur le jitter de I'étage ou elles sont
introduites mais aussi sur le jitter de I'étagevant et méme Iégérement sur le jitter de I'étage
précédent).

On a ainsi montré, d'une part qu'il est nécessd@eaéaliser la simulation avec au moins
trois étages d’inverseurs, et d’autre part quetrogs étages sont suffisant pour la simulation.
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IV - Circuit de déclenchement des échantillonneurs-blogurs
esclaves

Dans cette annexe, nous proposons Figure 163 émscilectrique d’'un circuit qui génére
les signaux de déclenchement des deux échantillosiidoqueurs esclaves entrelacés a partir du
signal de déclenchement de I'échantillonneur-blogueaitre.

Sortie 1

-

5 vy

Figure 163 : Schéma électrique du circuit proposé

Sortie 2

La forme des signaux d’entrée et de sortie dercaitiest représentée Figure 164. Les deux
signhaux de sortie présentent bien les caractérestigecherchées : une période deux fois plus longue
que celle du signal d’entrée, un rapport cycliqeeO25 et ces deux signaux sont en opposition de
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Figure 164 : Forme des signaux en entrée et en sert
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Résumeé

La numérisation de plus en plus rapide de signaures large bande-passante permet
aujourd’hui d’envisager de nombreuses applicatiposr les systémes de télécommunication, les
mesures expérimentales ou les systémes radar.idresug issus des capteurs peuvent étre analysés
directement, en évitant la conversion en fréquerninesrmédiaires. Dans ce travail, nous nous
intéressons plus particulierement au systeme dhditloanage pour des applications radar, qui
nécessitent une amélioration significative de koldtion des systémes existants. L'objectif quesnou
visons inclus les spécifications suivantes : uaguence d'échantillonnage de 40 GEch/s, une bande-
passante supérieure a 15 GHz et une résolutiorD dhitsl effectifs a 8 GHz. Partant des excellents
résultats obtenus sur les architectures mono-cowgnteelacement temporel, nous avons choisi
d’adapter leur principe a un fonctionnement rééhtous avons aussi choisi de baser cette étude su
la technologie TBH sur InP car elle présente ledlenees potentialités pour notre application. Deux
éléments de base de ces systémes ont fait I'ohjee dbptimisation particuliere pour améliorer la
résolution du systéme: linverseur pour minimis& jitter et [|'échantillonneur-bloqueur,
principalement pour améliorer la linéarité. Partdatces résultats, trois architectures innovantes o
été proposeées. Pour chacune nous avons concutémsydont nous avons simulé les performances.

Mots clés : Conversion analogique-numérique, fgittier, systéme d’échantillonnage, TBH
InP, haute résolution, large bande-passante
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Abstract

Study of basic elements and concepts for digitizeith very wide bandwidth and high
resolution.

Nowadays, high bandwidth signals can be sampleeivah higher sampling frequencies.
Signals from telecommunication systems, experimesgasors or radar systems can be directly
digitized, without analog IF conversion. This waskabout the design of a sampling system for radar
applications, which need a significant increaseatial systems resolution. The main objectives we
target are a sampling frequency of 40 GS/s, a baltkdwf1l5 GH and 10 effective bits at 8 GHz. As
very promising results have been obtained withlsisot sampling architectures, this study is based
on this principle which has been adapted to lasgapiing windows. We have chosen an InP HBT
technology because it has the best potentialibe®dr application. Within these systems, two basic
elements have been optimized to increase the tesuldhe inverter in order to reduce the jittemda
the track-and-hold, to increase the linearity. figkihe results into account, three innovative sargpl
architectures have been proposed. For each oreiof, ta system was designed and its performances
were simulated.

Keywords: analog-to-digital conversion, low jittesampling system, HBT, high resolution,
large bandwidth
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Etude d’éléments de base et de concepts pour un
numeériseur a tres large bande passante et a limsaletron

La numérisation de plus en plus rapide de signaures large bande-passante permet
aujourd’hui d’envisager de nombreuses applicatiomgr les systemes de télécommunication, les
mesures expérimentales ou les systemes radarigresiz issus des capteurs peuvent étre analysés
directement, en évitant la conversion en fréquerncesmeédiaires. Dans ce travail, nous nous
intéressons plus particulierement au systeme digitlemnage pour des applications radar, qui
nécessitent une amélioration significative de lsohdtion des systemes existants. L'objectif que
nous visons inclus les spécifications suivantese: fstequence d’échantillonnage de 40 GEch/s, une
bande-passante supérieure a 15 GHz et une résoldgicdlO bits effectifs & 8 GHz. Partant des
excellents résultats obtenus sur les architecton@so-coup a entrelacement temporel, nous avons
choisi d’adapter leur principe a un fonctionnemm@piétitif. Nous avons aussi choisi de baser cette
étude sur la technologie TBH sur InP car elle priesdes meilleures potentialités pour notre
application. Deux éléments de base de ces systemdait I'objet d’une optimisation particuliere
pour améliorer la résolution du systéme : I'inverspour minimiser le jitter et I'échantillonneur-
blogueur, principalement pour améliorer la linéariPartant de ces résultats, trois architectures
innovantes ont été proposées. Pour chacune noms aeocu un systéme dont nous avons simulé
les performances.

Mots clés :Conversion analogique-numérique, faible jittesteyne d’échantillonnage, TBH InP,
haute résolution, large bande-passante



