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Résumé

L’intégration de nombreuses fonctions complexes dans les systemes embarqués, tels que les
téléphones portables, conduit a optimiser la consommation d’énergie pour maintenir 1’autono-
mie de fonctionnement. Concernant la chaine de reproduction sonore, la consommation a été
réduite par I'utilisation d’amplif cateurs de classe D analogique, mais la nature numérique de la
source audio impose encore un convertisseur numérique analogique en amont. La forte consom-
mation de ce CAN et la qualité de reproduction sonore de I’amplif cateur sont actuellement les
principales limitations de cette approche. Ce travail de recherche, réalisé en quatre phases, a
donc pour objectifs d’apporter des améliorations et de proposer de nouvelles architectures pour
réduire ces limitations.

Concernant I’amplif cateur de classe D analogique, une boucle d’asservissement analogique
basée sur un modulateur auto-oscillant a hystérésis a été¢ développée pour réduire la consomma-
tion et augmenter sa qualité de reproduction. Cette approche a permis de supprimer le signal de
référence nécessaire a la modulation par largeur d’impulsion, d’augmenter la bande passante du
controle et d’étaler le spectre des émissions €électromagnétiques. Cette étude a été validée par la
réalisation d’un circuit en technologie CMOS 130 nm.

La possibilité de piloter I’amplif cateur de classe D directement par un signal de commande
numérique a ensuite été¢ envisagée. Cette approche vise a réduire la consommation en suppri-
mant le convertisseur numerique analogique en amont de I’amplif cateur. Le train d’impulsions
nécessaire a la commande de 1’étage de puissance est obtenu par modulation numérique de la
source audio. Un modulateur numérique comprenant une interpolation, une modulation XA et
une modulation par largeur d’impulsion numérique a ét¢ intégré en technologie CMOS 130 nm
et le circuit réalisé atteint les performances audio attendues.

L’utilisation en boucle ouverte de 1’étage de puissance ne permet néanmoins pas d’obtenir un
signal audio de sortie insensible aux variations de I’alimentation. Un asservissement analogique
local autour de 1’étage de puissance est donc nécessaire. Il s’agit d’une boucle de contrdle non
linéaire dont I’action est d’asservir les trains d’impulsions d’entrée et de sortie. La réalisation
en technologie CMOS 130 nm de cette architecture a permis la validation des études effectuées
(fonctionnement, stabilité, bande passante, modélisations des éléments non linéaires,...).

Dans la solution précédente, I’interface entre le modulateur numérique et la partie analo-
gique est tres sensible aux perturbations. Un asservissement numérique global de I’amplif ca-
teur de classe D a commande numérique a donc été étudié pour contrdler cette interface. Une
étape de conversion analogique numérique est alors introduite dans la boucle de retour. Les spé-
cif cations de cette conversion ont conduit a la conception d’un CNA YA a temps continus. Bien
qu’elle présente des contraintes pour la conception analogique, la technologie CMOS 40 nm a
¢été retenue pour réduire la surface du controle numérique. Un prototype de cet asservissement
est en cours de réalisation.
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Summary

Traduction du texte précédent.

The integration of many complex functions in embedded systems such as mobile phones,
led to optimize energy consumption to maintain operational autonomy. Concerning the chain
of sound reproduction, consumption was reduced by the use of analog Class D amplif ers, but
the nature of the digital audio source requires a digital to analog converter further upstream.
The high consumption of the ADC and the quality of sound reproduction of the amplif er are
currently the main limitations of this approach. This research, conducted in four phases, thus
aims to make improvements and propose new architectures to reduce these limitations. Regar-
ding the Class D amplif er analog control loop an analog modulator based on a self-oscillating
hysteresis has been developed to reduce consumption and increase its quality of reproduction.
This study was validated by the realization of a circuit in CMOS 130 nm. The ability to control
the class D amplif er directly from a digital control signal was then considered. The train of
pulses needed to control the power stage is obtained by digital modulation of the audio source.
The use of open-loop output stage, however, does not produce an audio signal output insensitive
to variations in the diet. A local analog servo around the power stage is required. Realization in
CMOS 130 nm of this architecture has allowed the validation studies (operation, stability, band-
width, modeling non-linear elements ,...). The interface between the digital modulator and the
analog part is very sensitive to disturbance. A digital control overall Class D amplif er with di-
gital control has been studied to control the interface. A prototype of this control is in progress.
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Introduction

L’intégration de nombreuses fonctions de plus en plus complexes dans les systémes embar-
qués conduit a optimiser leur consommation d’énergie pour maintenir 1’autonomie de fonc-
tionnement. Cette thése porte sur 1’amélioration des performances des fonctions de restitu-
tion sonore existantes dans de nombreux systémes embarqués tels que les téléphone portables,
les GPS... Le choix des circuits intégrés audio réalisant ces fonctions est li¢ a la qualité de
la reproduction sonore mais aussi aux performances électriques de ces circuits. L’effort de
recherche dans ce domaine est donc indispensable pour les industriels du semi-conducteur
(STMicroelectronics/ST-Ericsson, Texas Instrument, Analog Devices, National,...) et les fabri-
cants d’objets nomades (Nokia, Sony Ericson, Motorola, Apple...). Dans ce contexte, ce travail
de recherche a pour objectif d’étudier les différentes structures de reproduction sonore afn
d’améliorer I’autonomie et la qualité des systémes embarqués. L’application visée est la télé-

phonie mobile.

L’architecture classiquement utilisée pour la restitution d’un signal audio dans un mobile est la

suivante :

Fonction « X »

Amplificateur de puissance

Fonction « Restitution sonore »

Fonction « Y »

Systéme Embarqué

FIGURE 1 — Architecture d’une fonction audio dans un systéme embarqué

Les fonctions X et Y peuvent étre, par exemple, la fonction "communication GSM", la fonc-
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tion "aff chage" etc. La fonction de "restitution sonore" comprend une source audio numérique,
une chaine de Conversion Numérique Analogique (CNA) et un amplif cateur analogique de
puissance. Dans une application de téléphonie mobile, cet amplif cateur doit €tre capable de dé-
livrer une puissance de 50 mW pour une application de type casque et jusqu’a quelques Watts

pour une application de type main-libre.

Deux familles d’amplif cateurs peuvent étre utilisés. Les amplif cateurs linéaires possédent un
faible rendement électrique limitant I’autonomie et provoquant une forte dissipation thermique
a I’intérieur du circuit intégré mais ont une trés bonne linéarité. Les amplif cateurs a découpage
(couramment nommés amplif cateurs de classe D) présentent un rendement électrique nette-
ment supérieur et provoquent donc peu de dissipation thermique mais la qualité de reproduction
sonore est limitée. Malgré cette limitation, leur emploi permet d’optimiser la consommation et
la dissipation thermique du circuit intégré. C’est pourquoi les nouvelles générations de systémes
embarqués inteégrent ce type de dispositifs pour les applications nécessitant des puissances de
I’ordre du Watt. La présence de composantes hautes fréquences dans le signal de sortie peut

étre un risque de pollution électromagnétique pour les fonctions environnantes.

L’objectif de ce travail de recherche est d’étudier les différentes architectures des chaines d’am-
plif cation a découpage af n d’optimiser le rendement tout en prenant en compte les contraintes
d’intégration et les performances de reproduction sonore, telles que le rapport signal a bruit, la
distorsion harmonique et la réjection de 1’alimentation.

Ce travail de these s’est effectué dans le cadre d’une collaboration entre 1’Institut des Nano-
technologies de Lyon (INL) et le groupe STMicroelectronics (devenu ST NXP Wireless, puis
ST-Ericsson).

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

Chapitre 1 : Généralités et état de I’art concernant les amplif cateurs audio

Ce chapitre présente les problématiques principales liées aux systémes de reproduction sonore.
Une premiere partie sera consacrée a des notions générales concernant les amplif cateurs audio
et a la description des techniques d’amplif cations linéaires et commutées. Une fois I’intérét de
I’amplif cateur a découpage démontré, la seconde partie sera consacrée a un état de I’art des
solutions existantes pour amplif er un signal audio a I’aide d’amplif cateurs a découpage. Deux

familles principales de solutions se distinguent alors : les amplif cateurs a commande analo-
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gique et ceux a commande numérique avec dans chaque famille, des amplif cateurs en boucle
ouverte, partiellement contrélés ou complétement contrdlés. Cet état de 1’art a permis d’identi-

fer deux axes de recherche :

1. L’amélioration des performances de I’amplif cateur de classe D a commande analogique.

2. La faisabilité d’'une commande numérique pour les amplif cateurs de classe D.

Le chapitre 2 reprendra les études et réalisations effectuées sur le premier axe de recherche.
Les chapitres 3 a 5 seront consacrés au second axe de recherche constituant la contribution ma-

jeure de ce travail de these.

Chapitre 2 : Asservissement auto-oscillant d’un amplif cateur de classe D a entrée analo-
gique

Le chapitre 2 présente les études réalisées sur la conception d’amplif cateurs de classe D dans
le but d’améliorer les performances existantes. Il s’agit ici d’amplif cateurs a entrée analogique
(qui nécessitent donc un Convertisseur Numérique Analogique en amont dans une chaine de
reproduction sonore) et a contrdle analogique. Apres avoir exposé les limitations intrinseques
de la solution couramment utilisée, a savoir la bande passante et la nécessité d’une porteuse de
haute qualité pour la modulation, une nouvelle approche de modulation de type auto oscillante
est proposée. Cette modulation ne requiert plus de signaux extérieurs a 1’amplif cateur (hor-
loge, dent de scie,...), ce qui réduit fortement les contraintes électriques du systéme et supprime
une source d’erreur non corrigible. De plus, une telle approche augmente la bande passante du
systeme. Plusieurs procédés sont possibles pour créer la condition d’oscillation de la boucle
de contrdle analogique, et bien qu’a priori semblables, ils présentent des différences majeures
dans leur comportement dynamique. Suite aux études d’architectures effectuées, la structure
proposant le meilleur compromis a été détaillée af n de I’intégrer dans une technologie analo-
gique CMOS 130nm. Le circuit ainsi réalisé¢ a permis de valider les études théoriques autour
de ce type de structure, et les performances mesurées sont égales ou supérieures aux solutions
actuelles. Cette solution est réalisable seulement avec une entrée de type analogique. Le rende-
ment global de la chaine compléte reste limité par le CNA en amont de I’amplif cateur. L’étude
de solutions acceptant une entrée numérique permettra de supprimer le CNA. C’est I’objet des

chapitres suivants.

Chapitre 3 : Principe et analyse d’une modulation numérique par largeur d’impulsion
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Ce troisieme chapitre présente les problématiques associées a la modulation numérique. Cette
¢tape est en effet le cceur de tous les amplif cateurs de classe D a entrée numérique. Il est en
effet possible de piloter directement 1’étage de puissance avec les signaux de sortie du modu-
lateur. Cette solution est appelé amplificateur de classe D numérique en boucle ouverpecs
avoir exposé les principes généraux et les verrous techniques de ce type de modulation, des
solutions seront présentées pour réaliser cette opération. Une fois les parametres limitant la li-
néarité de cette étape identif és, des opérations d’interpolation, de sur-échantillonnage ou de
pré-correction seront introduites pour améliorer la qualité du procédé de modulation numé-
rique. Un circuit intégré en technologie CMOS 130nm comprenant le modulateur numérique et
un étage de puissance a permis de valider la faisabilité de cette structure. Cependant, la solution
présentée n’est pas indépendante des tensions d’alimentation de puissance et ne corrige pas les
erreurs introduites au niveau de 1’étage de puissance. Pour remédier a cela, un asservissement

analogique local autour de 1’étage de puissance a été envisagé

Chapitre 4 : Asservissement analogique local de ’amplif cateur de classe D a entrée nu-
mérique

Le chapitre 4 traite de la solution appelée amplificateur de classe D numérique localement
asservi Deux circuits en technologie CMOS 130nm, intégrant le modulateur digital en boucle
ouverte et I’étage de puissance controlée, ont été réalisés af n de valider les études théoriques au-
tour de cette structure. De plus, af n de limiter les émissions Electro-Magnétiques,des méthodes
numériques d’étalage du spectre des composantes liées a la modulation dans le signal de sor-
tie ont été introduites. Cette solution permet d’atteindre des performances audio et électriques
correctes par rapport aux spécif cations. Elle est aujourd’hui utilisée dans certaines plateformes
développées par ST-Ericsson pour la téléphonie mobile haut de gamme. Cependant, des pro-
blémes subsistent. En effet, la boucle de controle analogique est limitée en bande passante par
la fréquence de commutation. De plus, I’interface entre la partie numérique et la partie analo-
gique, qui a le role de CNA, n’est pas maitrisée et introduit du bruit. Cette structure n’est donc

pas idéale pour réaliser des amplif cateurs faible bruit.

Chapitre 5 : Asservissement numérique global de I’amplif cateur de classe D a entrée nu-
mérique
Dans le chapitre 5, le controle numérique de I’amplif cateur de classe D a été envisagé af n d’in-

troduire I’interface N/A dans la boucle de contrdle et donc corriger ses erreurs. Cette approche

4
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nécessite un convertisseur analogique numérique (CAN) haute résolution et faible consom-
mation dans la chaine de retour. Ce verrou technique a été levé grace a la conception d’un
CAN basé sur une structure XA multi-bits a temps continu. Les méthodes de controle classique
(RSTS....) ne permettent pas d’atteindre les spécif cations requises en produit "gain boucle", no-
tamment a cause de la latence au niveau de la boucle de retour qui provoque rapidement 1’in-
stabilité du systéme. Les performances dynamiques maximales atteignables ont été quantif ées
pour les différentes topologies de correction. Ensuite, une solution de contrdle prédictif basé sur
un modele interne a été proposée pour s’affranchir des délais de boucle et atteindre les spécif -
cations du projet. Une maquette intégrant I’étage de puissance, le CAN de retour en technologie
sub-micronique (CMOS 40nm) et la boucle de controle implémentée sur FPGA est en cours de
réalisation af n de valider I’étude théorique et les performances du contréleur. L’objectif a court
terme est de réaliser un circuit intégrant la totalité de la boucle de contrdle, 1’étage de puissance
et le CNA af'n de proposer un amplif cateur de classe D a entrée numérique et a contrdle numé-

rique.

Conclusion

La conclusion rappelera les objectifs de ce travail de recherche, résumera les résultats présen-
tés dans ce manuscrit de thése, et proposera une discussion critique sur les solutions apportées
aux problématiques soulevées lors de I’analyse de 1’état de 1’art. Des perspectives de recherche

seront alors proposés.
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Chapitre 1

Geéneéralités et état de I’art concernant les
amplif cateurs audio
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1.1 Introduction

L’objectif de ce chapitre est, dans une premiére partie, d’introduire des notions générales
concernant les amplif cateurs audio nécessaires a la bonne compréhension de ce manuscrit de
thése et de situer le contexte de la recherche. La seconde partie est consacrée a un état de I’art sur
les différentes classes d’amplif cateurs audio et leurs performances. La premiere partie (section
1.2) est composée des paragraphes suivants :

— Description de I’environnement du systeme de restitution sonore (le haut parleur, la source

d’énergie,...),

— Défnition des criteres de jugement de la qualité de restitution sonore,

— Spécif cation des performances d’un amplif cateur audio,
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— Défnition d’une plateforme cellulaire,
— Défnition des différentes applications des amplif cateurs audio dans une plateforme cel-
lulaire.
Ensuite, la seconde partie (sections 1.3, 1.4 et 1.5) présente les architectures existantes permet-
tant de réaliser des amplif cateurs audio dans 1’ordre suivant :
— Introduction des différentes classes d’amplif cation (section 1.3),
— Principe de I’amplif cation linéaire (section 1.4),
— Problématique et état de I’art de I’amplif cation non linéaire (section 1.5),
— Amplif cateurs de classe D en boucle ouverte,
— Amplif cateurs de classe D en boucle fermée,
Cette analyse des problématiques et solutions existantes pour concevoir une chaine de reproduc-
tion sonore va permettre d’extraire plusieurs axes de recherche qui seront traités par la suite. Les
sections 1.6 et 1.7 de la troisieéme partie de ce chapitre d’introduction reprennent succinctement
les analyses effectuées dans [1] et permettent de mieux situer ce travail de these :
— Analyse des parametres infuant le rendement d’un amplif cateur de classe D (section
1.6),
— Analyse des différentes modulations par largeur d’impulsion (section 1.7).
Ces informations sont pertinentes pour maitriser tous les compromis nécessaires lors de la réa-

lisation d’un amplif cateur de classe D.

1.2 Généralités concernant les amplif cateurs audio

De maniéere générale, la chaine de reproduction sonore est considérée comme un convertis-
seur d’énergie. Elle convertit une énergie électrique en énergie mécanique puis acoustique. En
effet, I’utilisateur pergoit une variation de la pression de 1’air qui est ’image d’un signal élec-
trique converti en énergie mécanique par le transducteur €électro-mécano-acoustique (commu-
nément un haut-parleur). Dans cette chaine, I’amplif cateur a pour role de piloter le transducteur
en lui fournissant la puissance électrique nécessaire a la création de la vibration acoustique. La
f délité de reproduction sonore est un des critéres principaux de la spécif cation d’une chaine
de reproduction sonore. Les critéres de qualité peuvent étre subjectifs (chaleur du son, profon-
deur) ou objectifs (distorsion harmonique, niveau de bruit, réponse en fréquence, etc...). Pour

mieux comprendre les spécif cations et les caractéristiques techniques d’un amplif cateur, son
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environnement et les paramétres d’évaluation couramment utilisés sont décrits dans les para-
graphes suivants. La gamme de fréquence audible par I’oreille humaine s’étalant au mieux de
20Hz a 24kHz!, les performances électriques sont donc mesurées en se limitant a cette bande

de fréquence.

1.2.1 Principe de fonctionnement et modélisation électrique du haut-parleur

Le haut-parleur? est un transducteur électro-mécano-acoustique. Il permet de convertir un
signal ¢€lectrique en vibration acoustique. Son principe de fonctionnement est I’inverse de celui
d’un microphone.

La structure simplif ée d’un haut parleur électro-dynamique est illustrée fgure 1.1. Elle
comprend :

— un aimant permanent créant un champ magnétique constant de norme B,

— une bobine d’inductance L et de résistance R,

— une membrane de masse m fxée a la bobine et reliée a la structure du haut parleur par

des ressorts de raideur k.

Chaéssis \

Bobine

Signal électrique < L |

Aimant /

€—— Membrane

Hoyau

Ressort

FIGURE 1.1 — Structure d’un haut-parleur

Pour simuler un amplif cateur audio avec précision, un modele du comportement de sa
charge est nécessaire. Décrire de maniere exacte le comportement d’un haut-parleur est un

probléme complexe et pluridisciplinaire dans lequel interviennent des lois de ’¢lectricité, de la

1. Spécif cation HiFi

2. Seul le haut parleur électro-dynamique sera décrit dans ce manuscrit, car ¢’est le plus utilisé dans les sys-
témes embarqués. Cependant, d’autres solutions, comme le haut parleur électro-statique, existent mais sont peu
utilisées.
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mécanique et du magnétisme. Le courant électrique circulant a travers la bobine va étre soumis
a la force de Lorentz due au champ magnétique B créé par I’aimant. Cette force va mettre en
mouvement I’ensemble bobine/membrane, ce qui va provoquer 1’apparition d’une onde acous-
tique (onde mécanique, de type pression, se propageant sur un support, ici 1’air). En théorie,
la décomposition spectrale de 1’onde sonore est identique a celle du courant électrique qui I’a
provoquée. En pratique, ce n’est pas le cas car de nombreux effets non linéaires n’ont pas été
considérés (force de rappel, non linéarité¢ des composants électriques, effet réluctant, courant de
Foucault... [2]).

Les démarches pour modéliser un haut parleur de maniére précise sont multiples et ne
prennent en compte qu’un nombre fni de parametres (et donc de non linéarités). A partir des
¢quations physiques décrivant les phénomenes électriques, mécaniques et magnétiques dans un
haut parleur, une analogie électrique permet de construire un schéma électrique équivalent au
haut-parleur. Le principe de cette analogie est de modéliser les actions intégrales et dérivés des
lois de la mécanique et du magnétisme par des ¢léments €lectriques de type inductif et capacitif.
Le nombre de lois modélisées et les caractéristiques des parametres de ces lois déf nissent alors
la précision du modele.

Le mode¢le de Thiele & Small(Fig 1.2(a)) a permis de prendre en compte de maniére élec-
trique I’aspect mécanique de la vibration de la membrane. Par application de la seconde loi de
Newton sur cette membrane, une relation entre la force de Lorentz appliqué f;, , proportionnelle
a I, etle déplacement x peut étre établie. Le facteur de force 1 : Bl (ou [ représente la longueur
du bobinage soumis a B) permet d’obtenir une information de type tension qui est en réalité
I’image du déplacement de la membrane. Les parametres physiques du haut parleur (masse m,
raideur des ressorts k, géométrie,...) peuvent alors étre vus comme des parameétres électriques
passifs r,,, ¢,, et m,,. Le grand intérét de ce modele est donc de prédire de maniere électrique le
déplacement de la membrane et de tenir compte des effets inductifs. Un article du LAUM (La-
boratoire d’ Acoustique de 1I’Université du Maine - Fig 1.2(b) [2]) compléte le modele précédent
avec les variations non linéaires liées au déplacement de la membrane des paramétres 1 : Bl(z),
L(z) et ¢,,(z). Le modele le plus basique (fg 1.2(c)) est construit a partir de 1’étude présentée
dans [3]. Il s’agit d’un mod¢le électrique simple ne comportant que des éléments passifs. Les
f gures 1.2(c), 1.2(a) et 1.2(b) montrent les schémas électriques équivalents de ces trois étapes

de modélisation.
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(a) Modge¢le de Thiele & Small (b) Modéle du LAUM (c) Modgele passif

FIGURE 1.2 — Modg¢les électriques du Haut Parleur

Le mode¢le dit "passif" ne prend en compte que I’aspect €lectrique passif du haut parleur.
Ainsi, R représente la résistance équivalente vue aux bornes du haut parleur et L son inductance.
La force contre-électromotrice générée par induction lorsque le bobinage est en mouvement
dans le champ magnétique créé par I’aimant n’est donc pas prise en compte. De plus, ce modele
ne donne aucune information sur les contraintes mécaniques liées a la constitution du haut
parleur. Dans le cas des haut-parleurs 1W utilisés en téléphonie mobile, le modele électrique
utilisé est généralement simplif é a deux éléments : une résistance et une inductance (de 4 a 8¢

etde 25 a 100 i H selon les modeles).

1.2.2 Source de puissance électrique

Dans la téléphonie mobile, ainsi que dans tous les systeémes embarqués, la source de puis-
sance ¢lectrique est une réserve fnie : la batterie. Les batteries utilisées sont généralement des

batteries Li-Ion qui présentent des profIs de décharge complexes (illustré f g 1.3).

Tension aux bornes d'une
batterie Li-lon

oy
Courant DC, Tempeérature ambiante

Courant Impulsionnel , Ternpérature ambiants

Courant DC, -20°C

Courant Impulsionnel, -20°C

23V

Temps

FIGURE 1.3 — Prof1 de décharge d’une batterie Li-Ion
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L’alimentation des amplif cateurs audio peut donc étre comprise entre 5V et 2.3V. Les per-
formances audio doivent rester fxes dans toute cette gamme d’alimentation. L’amplitude du
signal de sortie (et donc le gain de la chaine de reproduction sonore) doit donc étre insensible a

cette variation.

1.2.3 Déf nition des criteres de qualité de la reproduction sonore

1.2.3.1 Evaluations subjectives

La qualité sonore peut étre évaluée subjectivement par des sujets humains qui comparent et
notent des signaux sonores lors de tests d’écoute. L’objectif est d’obtenir une note qui représente
de maniere f able la qualité du son tel qu’il est per¢u. Cependant, ces méthodes ne peuvent pas
servir lors de la conception d’un amplif cateur et des méthodes d’évaluation objective sont donc

utilisées.

1.2.3.2 Evaluations objectives

1.2.3.2.1 Méthode PEAQ

Le développement récent de la psycho-acoustique a facilité 1’élaboration de nouvelles mé-
thodes pour mesurer objectivement la qualité sonore des systemes audio. Une de ces méthodes,
baptisée PEAQ (Perceptual Evaluation of Audio Quality - évaluation perceptuelle de la qua-
lité sonore) a été normalisée par I’Union Internationale des Télécommunications. Cette "oreille
¢lectronique" mesure objectivement la qualité pergue d’un signal audio grace a un modele in-
formatique de I’oreille humaine. Ce modéle analyse les deux signaux audio (un signal de réfé-
rence et une version dégradée a évaluer) et donne instantanément un score équivalent a la note
moyenne qui résulterait d’une évaluation subjective formelle faite par un groupe d’auditeurs. Ce
modele est décrit dans la recommandation BS-1387 de I’UIT. Cette méthode est diff cilement
utilisable pour ’instant lors de la conception d’amplif cateurs car elle nécessiterait plusieurs se-
condes de simulation effective, mais a déja été mise en ceuvre dans [4] pour comparer différents

amplif cateurs entre eux d’un point de vue fonctionnel.

1.2.3.2.2 Evaluation du niveau de bruit
Les performances de bruit d’un amplif cateur sont évaluées en utilisant deux parametres. Il
s’agit soit du rapport signal a bruit, soit du niveau de bruit sans signal. Le rapport signal a

bruit (SNR - Signal to Noise Ratim anglais) est un terme utilisé en ingénierie, en traitement
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du signal ou en théorie de I’information pour désigner le rapport entre la grandeur d’un signal
(information utile, signif cative) et celle du bruit (information inutile, non signif cative), exprimé
généralement en décibels. Le rapport signal a bruit mesure le niveau relatif de la puissance
moyenne du signal m par rapport a la puissance moyenne du bruit dans la bande audio

Ppaudgio (en excluant les éventuelles harmoniques du signal) :

P..
SNRyp = 10.log(—=2222L ) (1.1)

PBaudio

Le niveau de bruit sans signal (ICN - Idle Channel Noisen anglais) désigne, quant a lui, la

tension eff cace en sortie de I’amplif cateur lorsque le signal d’entrée est nul.

1.2.3.2.3 Evaluation de la linéarité
La linéarité d’un amplif cateur audio est une propriété primordiale. Elle s’évalue a I’aide de
plusieurs criteres tels que le taux de distorsion harmonique, les niveaux d’inter modulation et la
réponse fréquentielle.
Le taux de distorsion harmonique (THD - Total Harmonic Distortioren anglais) est le rap-
port inverse de la puissance moyenne du signal m sur la puissance moyenne de toutes ses
harmoniques Pharmonique dans la bande audio) :

P armonique
THDyp = 10.log(—armonique y (1.2)

signal

La THD n’est pas a confondre avec le taux de distorsion harmonique plus bruit, nommé THD+N.
Ce dernier est déf ni par la puissance moyenne du signal sur la puissance moyenne du bruit som-
mée a celle des composantes harmoniques dans la bande audio.

Le taux de distorsion d’inter modulation (IMD - Inter Modulation Distortionen anglais)
est le rapport inverse entre la puissance quadratique moyenne de deux signaux a fréquences

différentes (f et f>) et la puissance de toutes les harmoniques d’inter modulation :

i i (VTL2f2+mfl)

n=—oo Mm=—0o0

IMD = (1.3)
2 2
\/ Vf2 + Vfl

La gain en fréquence G(f) est donné par le rapport entre la valeur eff cace de sortie Vopie(f)

aune fréquence f et la valeur eff cace d’entrée V_,ypce ().

Vtsortie (f)
%ntree(f)

Ces trois performances sont quelquefois exprimées en % au lieu du décibel (dB).

G(f)as = 20.log( ) (1.4)
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1.2.3.2.4 Evaluation de ’immunité a I’environnement

L’amplif cateur audio doit étre le plus insensible possible a son environnement. Pour les sys-
témes embarqués, alimentés par une batterie, 'immunité a la tension d’alimentation est une
performance qui doit étre évaluée. Le taux de réjection d’alimentation (PSRR - Power Supply
Rejection Raticen anglais) est systématiquement utilisé dans les spécif cations des amplif -
cateurs audio. Il permet de décrire la capacité a rejeter les variations de I’alimentation a une

fréquence donnée.

Le PSRR a une fréquence [ est donc défni par le rapport entre la tension eff cace mesurée
en sortie Vi,0(f) a la fréquence f et la valeur eff cace de la perturbation Vi, (f) lorsque le

signal d’entrée est nul.

Vtsortie (f)

PSRR(f)as = 20.log( )

) (1.5)

1.2.4 Spécif cations d’un amplif cateur audio

Les fabricants et les utilisateurs d’amplif cateurs audio ont identif ¢ les paramétres clefs pour
formaliser leurs offres et leurs demandes. Ce sont (des exemples de valeurs pour I’application

téléphonie mobile sont donnés entre parentheses) :

— la plage de tension d’alimentation Va7 (2,325 V),

— la puissance maximale pour un taux de distorsion et une tension de batterie donnés (1W
@ 1% THD+N - Vap=5V),

— la consommation statique /, (quelques mA),

— le rendement 7 a puissance maximale (90%),

— le rapport signal a bruit SN R, (95dB),

— le niveau de bruit sans signal /C'N (30 uV,s),

— la réjection d’alimentation a une fréquence donnée PSRR(f)qp (60dB@217Hz),

— la tension d’offset en sortie V, sy (quelques mV),

— la réjection de mode commun en cas de structure différentielle C M RR (60dB),

— la consommation résiduelle lorsque le circuit est éteint /pp(quelques nA),

— laprésence d’un controle "anti pop" et de protection contre les court-circuits et le réchauf-

fement.
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1.2.4.1 Caractérisation et conditions de mesure

La caractérisation des amplif cateurs est effectuée a 1’aide d’analyseurs de spectre spé-
cialisés. Les deux fabricants d’analyseurs audio reconnus sont Audio Precision (AP, mod¢le
AP2700) et Rohdes & Schwarz ( R&V, modéle UPV ou UPD). Les conditions de mesure sont

illustrées par la f gure 1.4 ou DUT représente le circuit a tester (Device Under Tesin anglais).

Alimentation

~wv\ »  Filtre
DUT > m De
Mesure

Appareil de mesure
(BW<30kHz)

FIGURE 1.4 — Condition de mesure

L’appareil de mesure sert a la fois de générateur de signal et d’analyseur de spectre. Sa
bande passante est limitée a la bande audio. Dans le cas d’un amplif cateur audio a découpage,
un fltre de mesure doit étre placé entre le circuit a tester et I’analyseur af n de réduire le contenu
harmonique hors bande audio qui risquerait de surcharger les entrées de 1’appareil. Ces f Itres de
mesure doivent étre réalisés avec précaution af n de ne pas dégrader les performances audio. En
général, les fabriquants proposent des fltres de mesure dont le gabarit est parfaitement calibré

af'n de ne pas fausser les manipulations.

1.2.4.2 Taux de distorsion harmonique plus bruit - THD+N

L’amplif cateur doit présenter une fonction de transfert la plus linéaire possible dans la
bande audio. Le taux de distorsion harmonique plus bruit (THD+N) peut étre mesuré en fonction
de la fréquence a un niveau de puissance donné (f gure 1.5(a)) ou en fonction de la puissance

de sortie a une fréquence donnée (f gure 1.5(b)).
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FIGURE 1.5 — Exemple de mesure de linéarité extraite de la datasheet du circuit TS4962

Le niveau de THD+N spécif € pour la té€léphonie mobile est de I’ordre de 0,1% (soit -60dB)
pour les applications 1W. En effet, les hauts-parleurs utilisés dans les téléphones cellulaires
ont une mauvaise qualité de reproduction €lectro-mécanique-acoustique (rendement inférieur a
5% et THD de I’ordre de 0,1%). Pour I’application casque en revanche, le taux de distorsion
demandé¢ est inférieur d’un ordre de grandeur (<0,01%). L’indice de THD+N devient similaire a
celui du SNR a faible niveau de signal de sortie, car la distorsion harmonique devient inférieure

au niveau de bruit.

1.2.4.3 Niveau de bruit

Il existe plusieurs approches pour caractériser le niveau du bruit d’un amplif cateur. Les
différentes approches sont équivalentes. La premiere est d’appliquer un signal d’entrée nul et
de mesurer la tension eff cace du signal de sortie dans la bande audio, typiquement quelques
dizaines de micro Volts. Une deuxieme méthode est de calculer le rapport de la puissance maxi-
male en sortie, que peut délivrer I’amplif cateur, sur celle du bruit en sortie sans signal. Le
rapport obtenu caractérise la dynamique de 1’amplif cateur (appelé en anglais DR - Dynamic
Range. Enf n, une troisiéme manicre de calculer le niveau de bruit est d’appliquer un signal de
faible amplitude (1/1000 du signal maximal, équivalent a -60 dB par rapport a la pleine échelle,
noté -60dBFS) et de calculer le rapport de THD+N. A cette amplitude de signal, on peut consi-
dérer que les composantes harmoniques issues de la distorsion du signal d’entrée sont noyées
dans le bruit et n’inf uent donc pas sur la hauteur du plancher de bruit. Ainsi, la mesure de la
THD+N équivaut & mesurer seulement un niveau de bruit.

Toute mesure de bruit doit se faire a bande passante limitée correspondant ici a la bande

audio. La sensibilité de 1’oreille humaine n’est pas constante en fonction de la fréquence et de
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I’amplitude de signal audio. Ainsi, pour une mesure cohérente du niveau de bruit d’un amplif -
cateur audio, un fltre est intercalé entre 1I’amplif cateur et I’appareil de mesure. Ce f ltre repré-
sente donc la sensibilité de 1’oreille humaine a 40 phones (le phone est I’unité de la perception
acoustique) issue des courbes de Fletcher. La f gure 1.6 montre ces courbes telles qu’elles ont

¢té déf nies par Robinson & Datson en 1957.

11
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Niveau sonore - dB
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20 Ak 1040 300 1k ak 10k Py
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FIGURE 1.6 — Courbes d’isosonie - Robinson et Datson, 1957

Ainsi, un son équivalent en terme de puissance acoustique est percu différemment selon sa
fréquence. Par exemple, une vibration acoustique de puissance 40d Bspy, est inaudible a S0Hz
alors qu’elle est clairement percu a 1kHz.

A partir de ces courbes, deux échelles perceptives ont été déf nies :

— I’échelle dB-A (référencé 1SO226) accorde un poids différent aux fréquences correspon-

dant a la courbe d’isosonie a 40 phones,

— D’échelle dB-C accorde un poids différent aux fréquences correspondant grossierement a

la courbe d’isosonie a 100 phones

L’échelle dB-A correspond a la perception d’un murmure. Elle est donc utilisée pour me-
surer des niveaux de bruit. L’échelle dB-C correspond au seuil de la douleur acoustique pour
I’oreille et est donc utilisée pour les mesures de géne acoustique (transport aérien, concert,
etc...).

Un f ltre électrique ayant exactement le gabarit de 1’échelle dB-A est diff cilement réalisable.
Pour cela, des approximation sont utilisées. La f gure 1.7 représente les deux approximations
les plus courantes (fltre A-Weighted et fltre ITU-R468) qui font off ce de standard lors de la

caractérisation d’un amplif cateur.
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FIGURE 1.7 — Gabarit des fltres A-Weighted (Bleu) & ITU-R468 (Noir)

Le fltre dit A-Weighteckst trés proche de la norme 1SO226 dans la gamme de fréquences
200Hz-6kHz et est donc utilisé¢ dans les systémes qui présentent des profls de bruit blanc.
Le fltre ITU-R468 est cohérent surtout dans les hautes fréquences (supérieur a 10kHz). Il est
utilisé pour la mesure de systémes audio qui intégrent une mise en forme du bruit basé sur de la
modulation Y A.

En général, ces fltres sont présents dans les appareils de mesure, et pour chaque mesure de

bruit, le fltre utilisé doit étre précisé af n de rendre I’information pertinente.

1.2.4.4 Réjection d’alimentation

La batterie du téléphone sert d’alimentation a tous les blocs constituant la plateforme de
téléphonie mobile (voir fg. 1.11, p 21). Il est donc indispensable que 1’amplif cation du signal
soit indépendante des perturbations de la batterie pour supprimer, par exemple, le "bip bip ..."
audible généré par 1I’envoi d’une communication. Cette perturbation est due a la mauvaise réjec-
tion des variations de tension de la batterie causées par I’émission des trames GSM. Le schéma
de mesure typique, illustré a la f gure 1.8(a), mesure les perturbations sur la tension de sortie
lors d’une variation de la tension de batterie. La f gure 1.8(b) présente un extrait de la notice de

I’amplif cateur classe D TS4962 de STMicroelectronics.
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FIGURE 1.8 — Mesure du PSRR

1.2.4.5 Homogénéité de I’amplif cation dans la bande audio

D’apres des études psycho-acoustique [5], ’oreille n’est pas sensible a une variation infé-
rieure a 1 dB de I’amplitude du signal. L’oscillation du gain de ’amplif cateur tolérée dans la
bande audio est donc égale a +/-0,5dB. Un exemple de mesure effectuée sur le circuit intégré

TS4962 est donné par la f gure 1.9.

[sF]

/

..\

RL=4{: + 15uH
G=6dB
Vin=500m\pp
Cin=1pF
Tamk = 25"C

Differential Gain (dB)
iy

Fa

20 100 1000 10000 20k
Frequency (Hz)

FIGURE 1.9 — Gain de I’amplif cateur en fonction de la fréquence d’entrée

Le déphasage apporté par la fonction de transfert d’amplif cation est rarement précisé dans
les spécif cations d’un amplif cateur. Cependant, une phase non-linaire provoque la déformation
temporelle du signal. Il serait donc pertinent d’inclure dans les spécif cations un écart maximal

de la phase par rapport a un déphasage linéaire.
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1.2.4.6 Rendement et puissance dissipée

Le rendement est une des principales caractéristiques d’un amplif cateur. La fgure 1.10

montre un exemple de mesure de rendement de I’amplif cateur classe D TS4962 de STMicroe-

lectronics.
100
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FIGURE 1.10 — Rendement en fonction de la puissance de sortie

Lors de I’écoute d’un signal , de type musique ou parole, le Cress Factor(CF - rapport
entre la valeur maximale et la valeur eff cace d’un signal) est compris entre -12dB et -20dB.
L’amplif cateur est donc le plus souvent utilisé a un centieme de sa puissance maximale. Son
rendement est systématique spécif € a pleine puissance alors qu’il serait plus pertinent de le
caractériser dans des conditions normales d’écoute. Pour étre un peu plus proche de la réalité, il
faudrait utiliser un signal test avec une densité d’énergie gaussienne [6]. Le signal test [IEC-268

est utilisé pour caractériser au mieux la dissipation d’énergie dans les amplif cateurs. Ce signal

possede une distribution gaussienne en amplitude et en fréquence.

1.2.4.7 Emissions électromagnétiques

I1 n’existe actuellement aucune spécif cation qui permet de quantifer la signature EM que
doit avoir un amplif cateur audio. Les normes utilisées sont les normes FCC (Radiated Emis-
sions Standards) et CE, résumées au tableau 1.1. Ces normes concernent en réalité la compa-
tibilit¢ EM d’un systéme complet par rapport a un autre systéme proche (distance de 1’ordre
du metre), et non pas un circuit par rapport a d’autres circuits a 1’intérieur d’un méme sys-
téme, voire a I’intérieur d’'un méme circuit intégré. Les normes FCC étant sous-évaluées, tous

les amplif cateurs de classe D, mais aussi les différents autres systémes qui fonctionnent en
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Plage de fréquence | FCC class B | CE class B
(MHz) (dBuV) (dBuV)
0,451,705 48
1,705 48
0,15a0,5 56
0,5a5 56
5a30 60

TABLE 1.1 — Standard d’émission

commutation (Convertisseur commuté DC/DC, Pompe de charge,etc...) satisfont a cette norme.

1.2.5 Plateforme d’un téléphone cellulaire

Cette étude concerne I’intégration d’amplif cateurs audio dans un téléphone cellulaire. Le

schéma 1.11 représente une plateforme de téléphonie mobile avec tous ces éléments.
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Codec Convertisseurs
Audio Stéréo Audio

Partie numérique

FIGURE 1.11 — Synoptique d’une plate-forme de téléphonie mobile
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Les fonctions audio sont devenues les principaux éléments différenciateurs pour le choix
d’un téléphone cellulaire. Les constructeurs basent leurs campagnes de communication sur cet
aspect (fg. 1.12). Par exemple, I’autonomie d’écoute en mode MP3 ou en communication sont
deux parametres apparaissant clairement sur la notice commerciale, inf uencant donc 1’acheteur
dans ses choix. Les sorties audio comportent plusieurs voies commandant les différents haut

parleurs du téléphone, détaillées dans la section suivante.

1.2.6 Applications pour la chaine de reproduction sonore

I1 existe quatre utilisations d’amplif cateur audio dans une plateforme de téléphonie mobile :
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FIGURE 1.12 — Publicité pour un téléphone cellulaire

1. Application main libre(appelé HandFreg
2. Application écouteappelé HeadPhong
3. Application casqudappelé HeadSet

4. Application vibrante(appelé Vibra)

La premiere application de I’amplif cateur audio est la commande du haut parleur principal,
appelé Hand Free(main libre), pour notamment les sonneries et le mode conférence. Dans
cette application, 1’objectif recherché est la diminution de la consommation car 1I’amplif cateur
est concu pour délivrer une puissance €lectrique de 1’ordre de 1 W au haut parleur (certains
téléphones récents proposent une puissance de 3W en mode conférence). En contre partie, les
spécif cations en terme de qualité de reproduction sonore sont moins exigeantes car la qualité
de la conversion €lectro-acoustique du micro haut-parleur est tres faible (<1% THD).

Le headphonghaut-parleur pour sonoriser les conversations téléphoniques, a besoin d’un
amplif cateur a rendement élevé et d’une qualité de reproduction sonore de qualité.

La troisieme application est la commande du casque, dit HeadSetLa résistance équivalente
du casque est évaluée entre 16 et 32 (). La puissance électrique maximale délivrée en sortie est
de I’ordre de la centaine de mW sous 5V, mais la puissance d’écoute moyenne est inférieure a
ImW. Le niveau d’écoute est plus faible que pour 1’application main libre car le rendement de
la conversion électro-acoustique d’un casque est excellent (100dBgpr, /W /cm).

Enfn, la derniere application, le Vibra, est un amplif cateur de type classe D a faible per-
formance utilisé pour commander non pas un haut parleur mais un petit moteur chargé de faire

vibrer le téléphone (mode silencieux, jeux, etc...).
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1.3 Les différentes classes d’amplif cation

Avant ’apparition des amplif cateurs commutés, les amplif cateurs linéaires étaient les seuls
dispositifs électroniques capables d’amplif er un signal audio. Ils sont encore tres utilisés dans
de nombreuses applications dont la téléphonie mobile grace a leur trés bonne linéarité donnant
lieu a une reproduction sonore de qualité.

Il existe trois familles d’amplif cateurs répertoriés par classe? :
- Amplif cateurs linéaires : classe A, B, AB, C
- Amplif cateurs commutés : classe D, E, F
- Amplif cateurs hybrides : classe G, H, K

Les sections suivantes décrivent le fonctionnement de chacun d’eux.

1.4 Les amplif cateurs linéaires

Les circuits amplif cateurs qui sont classés dans les catégories A, B, AB et C sont des ampli-
f cateurs linéaires, c’est a dire qu’ils utilisent la partie linéaire de la caractéristique électrique du
composant actif (généralement un ou plusieurs transistors, de type BJT, FET ou MOS). Chaque
classe déf nit la proportion du signal d’entrée qui est utilisée par chaque composant actif pour
arriver au signal amplif ¢ (f gure 1.13). La notion d’angle de conduction a permet de quantif er
cette proportion :

— Classe A : la totalité du signal d’entrée (100 %) est utilisée (a = 360 °),

— Classe B : la moitié du signal (50 %) est utilisée (a = 180 °),

— Classe AB : plus de la moiti¢ du signal (50 a 100 %) est utilisée (180 ° <a <360 °),

— Classe C : moins de la moitié (0 a 50 %) du signal est utilisée (0 <a < 180 °).
Les amplif cateurs de classe AB se nomment ainsi car ils fonctionnent comme des classe A pour
les signaux de faible amplitude, puis ils passent progressivement en classe B au fur et a mesure

que I’amplitude du signal augmente.

3. Il existe dans la littérature des amplif cateurs de classe T, S, etc... Il s’agit seulement de sigle commerciaux
n’ayant aucune justif cation scientif que
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Classe A \/:e AB
Classe B Jle c

FIGURE 1.13 — Zone d’amplif cation pour les différentes classes

1.4.1 Amplif cateur de classe A

Dans un amplif cateur de classe A, le ou les composants actifs sont toujours en conduction
(fg. 1.14(a)). Ces amplif cateurs amplif ent tout le signal d’entrée, limitant ainsi les distorsions
sur le signal de sortie. Ils dissipent une puissance constante quelle que soit I’amplitude du signal
d’entrée. Ainsi, ces amplif cateurs atteignent leur rendement maximum lorsque I’amplitude du

signal de sortie est aux limites de ce que peut fournir I’amplif cateur.

Vee

Gnd

(a) Schéma électrique (b) Point de polarisation

FIGURE 1.14 — Principe de polarisation en classe A

Pour un montage a émetteur commun, une polarisation en classe A signif e que les tensions
de repos ont été choisies de fagon a ce que I’amplif cateur ne sature pas (n’écréte pas le signal)
lorsqu’on lui applique un signal d’entrée d’amplitude maximale. Le point de polarisation est
généralement choisi plus important que le strict minimum afn de travailler dans la partie la

plus linéaire possible des caractéristiques du composant amplif cateur. Un montage a émetteur
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commun est un montage a connexion capacitive. En classe A, la puissance qu’il absorbe est
constante et vaut :

Pabs = ‘/CC*]CO

avec V. la tension d’alimentation et /- le courant de polarisation.

La puissance fournie a la charge dépend de I’amplitude du signal de sortie :
PS = VSeff * [Seff

Avec V's.¢r la valeur eff cace de la tension de sortie et /s.¢; la valeur eff cace du courant
de sortie.

La puissance maximale dont peut disposer un tel amplif cateur en sortie est obtenue lorsque
le courant et la tension de sortie sont aux limites de ce que 1’amplif cateur peut fournir. L’am-
plitude créte-créte de la tension de sortie ne peut dépasser V.. tandis que celle du courant est

limitée par I :
Vscc [SCO ‘/cc[CO
PS = % =
22 2v/2 8

Le calcul du rendement maximum 74 donne :

P 1
=-=12.5%

na =

abs

En raison de leur faible rendement, les amplif cateurs de classe A sont généralement utilisés
pour faire des amplif cateurs de faible puissance (inférieur au mW). Pour chaque Watt délivré
a la charge, ’amplif cateur dissipera, au mieux, 8 Watt dans les applications classiques. Les
amplif cateurs de classe A nécessitent de larges dissipateurs thermiques af n d’évacuer 1’énergie
perdue.

Les amplif cateurs de classe A sont généralement utilisés pour réaliser des étages pré-
amplif cateurs, des amplif cateurs audio, des amplif cateurs hautes fréquences a large bande
ainsi que des oscillateurs hautes fréquences. Bien que la majorité des amplif cateurs audio uti-
lisent un étage de sortie en classe B, certains audiophiles considerent que ce sont les amplif ca-

teurs de classe A qui donnent la meilleure qualité sonore, de par leur linéarité.

1.4.2 Amplif cateur de classe B

Les amplif cateurs de classe B n’amplif ent que la moiti¢ du signal d’entrée (fg. 1.15(a)).
Ils créent donc beaucoup de distorsion, mais leur rendement est grandement amélioré. Les am-

plif cateurs de classe B sont généralement utilisés pour réaliser des amplif cateurs de basse et
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moyenne fréquence. Dans ce cas, ils sont utilisés dans des conf gurations dites " push-pull ".
Les montages push-pull utilisent deux transistors : un pour amplif er la partie négative du signal
et un second pour sa partie positive. Chaque transistor fonctionne en " classe B ". La totalité¢ du
signal étant amplif €ée, les montages push-pull posseédent un taux de distorsion plus faible que

les amplif cateurs classe B classiques tout en gardant un bon rendement.

Ve W

Gnd

(a) Schéma électrique (b) Point de polarisation

FIGURE 1.15 — Principe de polarisation en classe B

Pour un montage a émetteur commun, une polarisation en classe B signif e que la tension
de repos a été choisie égale a la tension de seuil de conduction du transistor (fg. 1.15(a)).
Ainsi, tout signal négatif apposé a la base du transistor ’amenera en dessous de son seuil de
conduction et ne sera pas amplif é. A contrario, tout signal positif amenera le transistor dans la
zone linéaire de sa caractéristique [, = f(V}.) et sera donc amplif é.

La puissance moyenne, normalisée sur une période, fournit par la source P, se calcule de

la fagon suivante, dans le cas d’un signal sinusoidal de période T" = %” :

1

Pabs — 2_/ ‘/CCZ(Q)de = — _S’Ln(e)de — ‘/CCVS
0

TR

7

Pour un montage a émetteur commun polarisé en classe B et dont tous les composants sont
considérés comme parfaits, la puissance moyenne normalisée P; fournie a la charge est :

1 V(0 2 V2 ™ V2
= — 5(6) dg = —2 / sin(6)%df = ==
2 J, R 2R J, 4R

Le rendement 775 s’exprime de la fagon suivante :

P

P, Vi

5= Pabs B 4‘/00

Le rendement est maximum quand V vaut V.. :

ng = % — 78.5%
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Les montages push-pull introduisent une discontinuité a 1’endroit ou les deux moitiés du
signal issues de chacun des transistors se rejoignent. Ce phénomeéne se nomme "distorsion de
croisement" (en anglais, Cross-distortion.

Les amplif cateurs de classe B de type push-pull sont trés utilisés en électronique. Ils se
trouvent dans 1I’étage de sortie des amplif cateurs continus utilisés dans les boucles d’asservis-
sements linéaires, les générateurs de fonctions, les amplif cateurs en circuits intégrés, ainsi que

dans 1I’étage de sortie de la majorité des amplif cateurs audio faible puissance.

1.4.3 Amplif cateur de classe AB

La classe AB est un compromis entre la classe A et la classe B : le point de repos de
I’amplif cateur se situe entre celui d’un amplif cateur de classe A et celui d’un amplif cateur de
classe B. Une telle méthode de polarisation permet a la classe AB de fonctionner en classe A
pour les signaux de faible amplitude puis de se comporter comme un amplif cateur de classe
B pour les signaux de forte amplitude. Tout comme pour les amplif cateurs de classe B, les
amplif cateurs de classe AB sont souvent utilisés en conf guration "push-pull" af n de diminuer

le taux de distorsion lors de I’amplif cation de signaux de forte amplitude.

Gnd

(a) Schéma électrique (b) Point de polarisation

FIGURE 1.16 — Principe de polarisation en classe AB

Le principal inconvénient des étages "push-pull” de classe AB survient lorsqu’il amplife
des signaux de forte amplitude : une partie du signal est amplif ée par deux transistors (zone
de fonctionnement en classe A) tandis que le reste du signal est amplif € par un seul transistor
(zone de fonctionnement en classe B). Ainsi, le gain en courant du montage n’est pas constant
au cours d’un cycle d’amplif cation. Cette variation du gain en courant engendre des distorsions
hautes fréquences lors du passage entre la zone ou deux composants amplif ent le signal et celle

ou un seul composant I’amplife.
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Les amplif cateurs de classe AB sont les circuits les plus couramment utilisés en audio [7].
L’amplif cateur classe AB est considéré comme étant le meilleur compromis entre rendement
et qualité de reproduction sonore pour les amplif cateurs audio. En effet, il se comporte comme
un amplif cateur classe A si I’amplitude est faible et comme un classe B pour des volumes
plus élevés. De cette fagon, les signaux de faible amplitude sont reproduits avec la plus grande
f délité possible tandis que les signaux de forte amplitude sont reproduits avec des distorsions

négligeables.

1.4.4 Amplif cateur de classe C

Les amplif cateurs de classe C amplif ent moins de 50 % du signal d’entrée car le point de
repos de ’amplif cateur est choisi inférieur a son seuil de conduction. Le taux de distorsion est
important, mais leur rendement maximum théorique est compris entre 78,5 % et 100 % suivant

I’angle de conduction de I’amplif cateur.

ve v

Gnd

(a) Schéma électrique (b) Point de polarisation

FIGURE 1.17 — Principe de polarisation en classe C

Pour un montage a émetteur commun, une polarisation en classe C signif e que la tension
de repos a été choisie inférieure a la tension seuil de conduction du transistor. Ainsi, le signal
ne sera pas amplif € tant qu’il ne porte pas la tension base-émetteur du transistor au-dessus de
sa tension limite de conduction (fgure 1.17(a)). Les amplif cateurs de classe C sont utilisés
pour réaliser des amplif cateurs ultrasoniques et micro-ondes ainsi que des oscillateurs hautes
fréquences. Certaines applications qui peuvent tolérer un taux de distorsion élevé, comme les

mégaphones par exemple, utilisent également des amplif cateurs de classe C.
gap p p g p
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1.5 Les amplif cateurs commutés

Un amplif cateur commuté est un amplif cateur dont tous les composants de puissance sont
utilisés comme des interrupteurs. La plupart du temps, ce terme s’applique a des amplif cateurs
qui doivent reproduire des signaux dont la bande passante est plus faible que la fréquence de
commutation (voir fg. 1.18). Le signal d’entrée est converti, par un modulateur, en une série
d’impulsions dont la valeur moyenne est directement proportionnelle a I’amplitude du signal a
I’instant considéré. La fréquence des impulsions est généralement au moins dix fois supérieure
a la plus haute fréquence que 1’on veut reproduire. Le spectre de la sortie d’un tel amplif cateur
contient des fréquences non désirées (par exemple, la fréquence de découpage et ses harmo-
niques) qui doivent étre supprimées par f ltrage.

Plusieurs techniques d’amplif cation a découpage sont utilisées (classe D, E, F). Elle sont
¢galement associées dans certains cas avec une technique d’amplif cation linéaire (classe K, G,
H). Ce chapitre étudie 1’état de I’art des amplif cateurs classe D, seule technique d’amplif cation
commutée utilisée pour les applications audio de la téléphonie mobile.

Le principal avantage de I’amplif cateur de classe D est son rendement [8]. Les impulsions
de sortie étant d’amplitude constante, les interrupteurs (en général des transistors de type MOS,
mais les transistors a effet de champ ou les transistors bipolaires peuvent étre aussi utilisés)
travaillent en mode bloqué ou ohmique plutét qu’en régime de saturation. Cela entraine qu’en
dehors de leurs ouvertures ou fermetures, les composants actifs dissipent trés peu d’énergie. La
puissance instantanée dissipée dans un transistor, qui est le produit courant tension, est faible en
mode ohmique et bloqué car soit le courant soit la tension sont quasiment nuls pendant ces états.
Les faibles pertes engendrées par ce type d’amplif cateur permet d’utiliser des dissipateurs et

des alimentations de taille plus faible.

1.5.1 Introduction aux amplif cateurs non linéaires

1.5.1.1 Principe de fonctionnement

Le schéma de principe d’une amplif cation de classe D ainsi que les spectres des différents
signaux sont représentés par les f gures 1.18. Dans le cadre d’une Modulation par Largeur d’Im-
pulsion (MLI), le signal V. est le résultat de la comparaison entre le signal audio d’entrée
V. et une rampe V, a haute fréquence de répétition (fg. 1.19 - cas d’une fréquence de rampe

faible pour illustrer le principe). Le comparateur génere un train d’impulsions V.. avec des
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largeurs proportionnelles a I’amplitude du signal audio V.. Le train d’impulsions pilote 1’étage
de puissance qui, via la tension de batterie, fournit la puissance nécessaire au haut parleur. Le
signal audio modulé et amplif € est reconstitué par un f Itre passe bas, atténuant les composantes
hautes fréquences liées a la modulation. Ce fltre est généralement constitué par un réseau LC,

formant ainsi un systéme du second ordre de type "passe bas".

W Chemin de puissance

K

— X —r—/——b_\

Ve Vpulse VFS Vs
Modulation Etage de Filtre Haut-parleur
puissance
""""""""""""" Chomin de signal
VE Vpulse VDS VS
i f f f

1/ T T T =
2o \ B
-1k i i i i i 1 1 -
0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
1F
s o /
1€ i
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
o 1 =
0
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> ok
10 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
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FIGURE 1.19 — Principaux signaux de 1’amplif cateur dans la cas d’'une MLI

La bande passante du systeme auditif humain varie selon les individus et est comprise entre
20Hz et 20kHz. Le contenu fréquentiel haute fréquence di a la modulation [1] n’est donc pas
génant a I’écoute car 1’oreille est un excellent fltre passe bas. Cependant, les composantes
hautes fréquences doivent étre f ltrées pour des raisons de compatibilité électromagnétique, de

rendement et pour protéger le haut-parleur contre les signaux de forte amplitude a fréquence
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¢élevée. Pour cela, un fltre reconstructeur peut étre utilisé en sortie de I’amplif cateur.

1.5.1.2 Analogie avec un systéme hydroélectrique

Une analogie avec un systeme hydraulique convertissant une énergie mécanique en énergie
électrique permet de mieux comprendre le fonctionnement d’un amplif cateur & découpage. Les
mots entre parenthéses permettent de faire le lien avec 1’amplif cateur audio.

Un moulin, ou plus récemment un centrale hydroélectrique, utilise la hauteur de la chute
d’eau (tension de batterie) et le débit du cours d’eau (courant) pour la production d’¢€lectricité.
L’amplif cateur audio peut étre apparenté au contréle d’un moulin. L’énergie de 1’écoulement
de I’eau sur la roue a palettes est I’image de 1’énergie délivrée au haut parleur.

La solution la plus simple pour controler le débit du fuide, et donc la production d’énergie,
est ’utilisation d’une vanne régulatrice de débit (f gure de gauche 1.20). Le meunier controle
la vitesse de rotation du moulin proportionnellement au courant de 1’eau et de la chute d’eau.
Le produit du courant et de la hauteur de la chute crée une puissance mécanique convertie par
I’alternateur en puissance €lectrique. Cette premiere solution est 1’analogie du fonctionnement
des amplif cateurs linéaires. Ils commandent de fagon proportionnelle la puissance transmise a
la charge par la tension appliquée a la grille de leurs transistors (cf. 1.4).

La seconde solution est d’utiliser une vanne d’arrét (arrét ou passage total de I’eau) et un
réservoir percé (fg. 1.20 a droite). Dans ce cas, le meunier controle le temps d’ouverture de la
vanne d’arrét proportionnellement au débit voulu (modulation par largeur d’impulsion). L’eau
se déverse dans le réservoir fltrant 1’écoulement de 1’eau (fltre de sortie). Le débit de 1’eau
s’échappant du réservoir est continu et proportionnel a la hauteur de 1’eau stockée dans le réser-

voir et au diamétre de I’échappement.

Amplificateur lineaire Amplificateur a decouplage

source d Val’llilet‘ source dyannet:
e regula 10n\/I arre \/
alternateur ‘ reservoir

N

roue a palette

FIGURE 1.20 — Analogie hydraulique

Cependant, 1’analogie hydraulique n’explique pas pourquoi I’utilisation d’une vanne d’arrét

et d’un réservoir permet un meilleur rendement que 1’utilisation d’une vanne de régulation de
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debit. En fait, il faut considérer que 1’effort pour controler la vanne de régulation de débit de-
mande plus d’énergie au meunier que la vanne d’arrét. Dans ce cas, le meunier aurait surement
utilisé la seconde solution.

L’analogie permet de comprendre les contraintes liées a la deuxiéme solution. Il faut que le
meunier ait des réactions rapides pour fermer et ouvrir constamment la vanne. De plus, le ré-
servoir (fltre) est un €élément supplémentaire qui encombre le moulin (téléphone). Pour réduire
la taille du réservoir, le meunier peut augmenter sa fréquence de commande de la vanne mais il
va bien sir se fatiguer plus. Enfn, le flet d’eau sortant de I’arrivée d’eau n’est pas continu et
tombe directement dans le réservoir. Le choc de I’eau peut éclabousser le reste du moulin. Ce
probléme peut €tre mis en parallele avec les problémes de compatibilité électromagnétique de

I’amplif cateur a découpage.

1.5.1.3 Leur histoire et leurs défs

Le principe de I’amplif cateur Classe D a été décrit en 1959 par Baxandall. Son principal
atout est le rendement de 1’amplif cation. En effet, le mode de fonctionnement de son étage de
puissance en bloqué/passant permet de supprimer, en théorie, les pertes dans les éléments ac-
tifs. La disparition des pertes, et donc de I’échauffement, permet de 1’intégrer plus facilement.
De plus I’amplif cateur classe D augmente I’autonomie d’écoute pour ’utilisateur fnal en li-
mitant la puissance demandée a la batterie. Pour ces deux raisons, les amplif cateurs de classe
D proposent une alternative tres intéressante aux amplif cateurs linéaires dans les systemes em-
barquées.

Historiquement, le développement des amplif cateurs a découpage a €té limité par les tubes,
peu eff caces en commutation, réduisant fortement 1’eff cacité. A la fn des années 60, le transis-
tor bipolaire devient une alternative aux tubes et les premieres implémentations d’amplif cateurs
commutés ont été réalisées. Cependant, pour des fréquences de commutation bien supérieures
a la bande de fréquence audio, les caractéristiques des transistors bipolaires limitaient encore
trop le rendement. Dans les années 80, 1’utilisation de la technologie MOS permet d’obtenir des
transistors performants grace a 1’augmentation de leurs vitesses de commutation et la diminu-
tion des pertes en régime ohmique (meilleur optimisation du ratio capacité grille sur résistance
de conduction). Ainsi, depuis une dizaine d’années, les amplif cateurs de classe D deviennent
une alternative pertinentes aux convertisseurs linéaires.

Avant le milieu des années 90, les communications scientif ques sur les amplif cateurs
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commutés sont quasi inexistantes. Seuls les amplif cateurs linéaires étaient utilisés. Depuis la
forte croissance du secteur de 1’électronique par la multiplication des applications embarquées
grand public, amplif cateur classe D devient un des axes pour I’amélioration de I’autono-
mie d’écoute. Les premiers circuits apparaissent pour faire écho aux demandes client dans
ce domaine. Les grands groupes du secteur de I’électronique grand public ont investi forte-
ment dans cette technologie : Texas Instrument [9], Philips [10], Analog Devices [11] et ST-
Microelectronics [12].

Le nombre de brevets et de publications sur 1’amplif cateur Classe D témoigne de la forte
activité de recherche dans ce domaine. Deux cents soixante sept brevets sont répertorié¢s dans
la catégorie US 330-251 (Amplifer - Including Class D amplif er). L’amplif cateur classe D
est également répertori¢ dans d’autres catégories comme les convertisseurs commutés DC/AC.
Enfn, de nombreuses recherches sur les convertisseurs DC/DC peuvent étre appliquées a I’am-
plif cateur classe D. En effet, le convertisseur DC/DC utilise le méme principe de fonctionne-
ment mais n’est pas appliqué au méme type de charge. Les solutions mises en place dans les
convertisseurs DC/DC sont tres différentes car les contraintes du suivi de la tension de référence

ne sont pas de méme nature.

1.5.1.4 L amplif cateur de classe D : un amplif cateur analogique ou numérique ?

Les dénominations de I’amplif cateur de classe D sont tres variées selon le public concerné.
Dans les notices grand public, I’amplif cateur a découpage est vue comme un amplif cateur
digital car le signal en sortie ne peut prendre en théorie que deux valeurs. C’est un point de vue
"systeme". En réalité, I’é¢tude du fonctionnement de 1’amplif cateur classe D, et surtout I’étage
d’amplif cation de puissance, reléve de I’¢électronique analogique. Le train d’impulsion n’est
pas seulement sur deux niveaux car de nombreux parameétres électriques des transistors sont a

prendre en compte lors des commutations.

1.5.1.5 Conf guration de I’étage de puissance

Le haut parleur est directement commandé par 1’amplif cateur classe D par I’intermédiaire
d’un fltre reconstructeur (voir f g 1.18). A I’instar d’un moteur électrique, deux types d’archi-
tectures peuvent étre utilisées pour connecter la charge a I’étage de puissance : le demi-pont et

le ponten H (fg. 1.21(a) et 1.21(b)).
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FIGURE 1.21 — Connexion du haut parleur

Le pont en H permet de générer une dynamique deux fois plus importante que le demi-pont.
En effet, la dynamique de la tension aux bornes du haut parleur est de 2V},; pour un pont en
H. A tension de batterie égale, la puissance délivrée (proportionnel a V'?) par un pont en H
est donc quatre fois supérieure a celle d’une structure demi-pont. Dans notre application, la
tension de batterie est relativement faible. Il est donc préférable d’utiliser 1’architecture en pont
en H pour maximiser la puissance délivrée. De plus, la structure demi-pont impose 1’utilisation
d’un condensateur de liaison C, entre le fltre et le haut parleur. En effet ’apparition d’une
tension continue aux bornes du haut-parleur provoquerait le déplacement de sa membrane dans
une position statique autre que celle prévue ce qui modif erait fortement son comportement
dynamique. La fréquence de coupure de la cellule passe haut C';, Ry p ainsi réalisée avec le haut
parleur devrait étre trés inférieure a la limite basse de la bande audio, soit une dizaine de hertz.
Avec Ry p égal a 8(), le condensateur C', serait tel que :

1

=20Hz => Cp >> = 1mF
g 2rRypl AUDIOmin

<< Faup1omn

Fo=o—r
QWRHPCL

Une telle valeur de capacité conduirait a I’utilisation d’un condensateur encombrant et dont la
caractéristique I/U serait fortement non linéaire.

Pour ces deux raisons (puissance de sortie et nécessité de condensateurs de liaison), et d’autres
qui seront introduites plus tard dans ce manuscrit (EMI et Rendement), la connexion de la
charge se fait en pont en H. Il est intéressant de noter que la connectique de I’application casque
(de type jack, mono ou stéréo) rend impossible cette solution ce qui peut étre problématique
pour 'utilisation d’un amplif cateur de classe D. En effet, la masse électrique des deux haut-

parleurs constituant le casque est commune.
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1.5.1.6 Principales perturbations intrinséques a I’amplif cateur de classe D

Les amplif cateurs commutés ont un comportement fortement non linéaire comparés aux
amplif cateurs lin€aires. L’utilisation de 1’amplif cateur classe D dans des applications audio
impose la maitrise des problémes de linéarité de I’amplif cation.

Il est indispensable de connaitre les différentes sources d’imperfection pour pouvoir opti-
miser les performances audio de la chaine. La f gure 1.5.1.6 illustre les principaux parametres
infuant sur les performances audio et ¢lectriques. Les paragraphes suivants décrivent brieve-

ment ces phénomenes par ordre d’importance.

Connexion au boitier

Vbat
Temps de non recouvrement Ron fini
Temps de propagation 4 Tension de seuil
Temps de montee/descente ﬁni\ % Capacite parasite
4L

Source Audio
Modulation

Erreur de modulation %

Erreur de quantification

Jitter ~
Composants non lineaire

Resistance serie

e’ ool

Commande

FIGURE 1.22 — Principales perturbations introduites

1.5.1.6.1 L’étage de puissance
L’analyse précise de la commutation permet de comprendre les différents phénoménes de

non linéarité dans la reproduction du signal d’entrée. Ces erreurs peuvent étre divisées en deux
catégories : les erreurs temporelles et les erreurs d’amplitude [1].

Les erreurs temporelles se traduisent par des retards ou des temps introduits pour la com-
mutation :

— le temps de non recouvrement correspondant au retard ajouté entre la commande succes-

sive des deux transistors de puissance
— le temps de commutation traduisant le temps pour rendre passant ou bloqué le transistor
— le temps de montée et de descente

Les erreurs d’amplitude sont introduites par :
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— la tension d’alimentation et les perturbations d’alimentation inf uencgant directement les
amplitudes des signaux de sortie

— la résistance équivalent des MOS, Roy, introduisant une chute de potentiel non désirée

De maniére générale, les erreurs temporelles sont la cause principale des non linéarités d’un
amplif cateur de classe D. L’erreur temporelle liée aux temps morts lors d’une commutation a
la contribution la plus importante sur la distorsion harmonique de la structure. Quelques nano

secondes de temps-morts peuvent facilement générer 1% de distorsion harmonique [13].

1.5.1.6.2 La modulation

Quelque soit le type (MLL, MDI,...)* de modulation utilisée, les erreurs liées a la modulation
peuvent étre divisées en deux catégories. Il y a d’abord les erreurs liées a la nature des signaux
puis les erreurs liées aux composants électriques non idéaux qui réalisent cette modulation. La

premicere catégorie d’erreur fait I’objet d’une étude dans le chapitre 3.

1.5.1.6.3 La connexion au boitier

La connexion du boitier aux tensions externes introduit une inductance, une capacité et une
résistance parasites. L’acces résistif de I’alimentation a 1’étage de puissance produit une chute
de potentiel non désirée. Les entrées/sorties, notamment celles de 1’étage de puissance, sont de
plus tres sensibles aux appels de courant, provoquant une oscillation en tension proportionnelle
a la valeur des inductances parasites (U;, = L%). Les connections au boitier sont donc opti-
misées pour réduire au maximum cet effet en utilisant, par exemple, des fls d’or de longueur
minimale. Quand les transistors commutent rapidement, I’énergie contenue dans les inductances
parasites est dissipée dans les ¢léments de puissance. Les dépassements de tension sont direc-
tement proportionnels a la valeur de I’inductance et a la variation de courant. Malgré la faible
valeur de I’inductance (quelques nH), le phénomene n’est pas négligeable et inf ue sur la ten-
sion de sortie. En effet, a chaque commutation, 1’appel de courant sur I’alimentation peut étre de
I’ordre de plusieurs centaines de mA sur quelques nano secondes. L’oscillation atteint donc ra-
pidement plusieurs centaines de millivolts a chaque commutation. La destruction des transistors

de puissance est possible dans certaines conditions.

4. MLI=Modulation a Largeur d’Impulsion, notée PWM en anglais. MDI = Modulation a Densité d’impulsion,
notée PDM en anglais
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1.5.1.6.4 Le comportement non linéaire du f Itre passe bas

Les composants du fltre passe-bas contribuent aussi a la dégradation du signal audio. Le
comportement non linéaire de I’inductance di a la saturation de son champ magnétique im-
plique une fonction de transfert non linéaire. L’adaptation d’impédance entre le fltre recons-

tructeur et le haut parleur peut également introduire des défauts.

1.5.2 Amplif cateur de classe D en boucle ouverte

Dans certaines applications, I’amplif cateur de classe D est utilisé en boucle ouverte, c’est
a dire que le signal de sortie n’est pas controlé. Les amplif cateurs de classe D en boucle ou-
verte peuvent étre commandés de fagcon analogique ou numérique comme décrit dans les deux

paragraphes suivants.

1.5.2.1 Amplif cateur de classe D analogique

Dans le schéma de principe donné précédemment, £ g 1.18, ’architecture de I’amplif cateur
de classe D analogique est donc composée d’une étape de modulation analogique pour convertir
le signal d’entrée analogique en un train d’impulsions, d’une étape d’amplif cation réalisée par
I’étage de puissance puis d’un f'ltrage af n de piloter le haut parleur.

Si le signal d’entrée est de nature numérique (ce qui est le cas en téléphonie mobile, codé
sur 24bits a 48kHz " par exemple), le systéme est alors précédé d’un Convertisseur Numérique
Analogique (CNA), transformant 1’information numérique V,(n) en signal analogique V()

(fg. 1.23).

V,
My =
L ll—
Source 24bits @ 4BkHz \/\ _",”,"_
Audio X » —— o —\
Numérique V() Velt) Viuse Vis Ve

CNA Modulation Etage de Filtre Haut-parleur
analogique puissance

FIGURE 1.23 — Chaine totale de la reproduction audio classe D analogique

1.5.2.2 Amplif cateur de classe D numérique

Dans le cas ou le signal d’entrée est de nature numérique, 1’ensemble {CNA, Modulation

analogique} de la f gure 1.23 peut alors étre remplacé par un modulateur numérique qui génerera

5. Cette quantif cation correspond au format /5.5, codage audio standard [14]
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directement le train d’impulsions nécessaire au pilotage de I’étage de puissance par un procédé
purement numérique a partir de la commande (f'g 1.24). Les contraintes de cette approche sont

totalement différentes de part la nature du procédé.

V,
A v.) =
: L ll—v
Source 24bits @ 4BkHz ﬂ"_"_
Audio X == =\ _.l:[]
Numérique| V. Viuse Vos Ve
Modulation numérique Etage de Filtre Haut-parleur
puissance

FIGURE 1.24 — Chaine totale de la reproduction audio classe D numérique

1.5.2.3 Inconvénients de la structure en boucle ouverte

L’absence de réjection des perturbations d’alimentation existantes dans la chaine directe est
le principal inconvénient de cette architecture. Seul le choix de 1’utilisation d’une modulation
ternaire permet une faible immunité aux variations d’alimentation (voir section 1.7). De plus,
I’amplif cateur de classe D a un comportement fortement non linéaire, limitant ainsi la f délité de
reproduction sonore. L’utilisation d’un amplif cateur de classe D en boucle ouverte n’est donc
possible que dans des situations bien particuliéres ou les tensions d’alimentation sont maitrisées
et ou les erreurs introduites par 1’étage de puissance peuvent étre ignorées. On trouve ainsi
ce type de structure dans les télévisions, certains systeémes automobiles, certains systemes de
forte puissance tels que des enceintes pour concert (ou c¢’est surtout le caractére non dissipatif
des structures de classe D qui est alors intéressant),... Pour tous les systémes embarqués, ou
I’amplif cateur est directement connecté a la batterie, dont la tension délivrée présente une forte
dynamique et peut étre tres bruitée par des éléments du voisinage (telle que la partie RF dans un
téléphone portable), une utilisation de I’amplif cateur de classe D en boucle ouverte n’est pas
envisageable. Ainsi, des méthodes de controle sont mises en place af n d’asservir I’information

en sortie de I’amplif cateur.

1.5.3 Amplif cateur de classe D en boucle fermée

Les nombreuses sources d’erreurs (modulation, commutations, variation de la tension de
batterie) réduisent la f délité de reproduction sonore de 1I’amplif cateur classe D. Dans la plupart

des applications embarquées, ces amplif cateurs sont donc asservis pour obtenir une meilleure
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f délité de reproduction sonore. La diff cult¢ d’une bibliographie exhaustive est mise en évi-
dence par les 141 brevets traitant des contrdles par modulation d’impulsion (catégorie US
327/172 "Rectangular or pulse waveform width control").

Pour augmenter la linéarité du systéme, de nombreuses structures analogiques et numériques
ont été mises en place, corrigeant les erreurs introduites par 1’amplif cateur de classe D :

— Asservissement synchrone analogique pour amplif cateur de classe D a entrée analogique

(1.5.3.1),
1. Contrdle par MLI,
2. Contrdle par modulation XA,
3. Contrdle en un cycle,

— Asservissement asynchrone analogique pour amplif cateur de classe D a entrée analo-

gique (1.5.3.2),
1. Contrdle auto-oscillant a déphasage,
2. Contrdle auto-oscillant a hystérésis,

— Asservissement local analogique pour amplif cateur de classe D a entrée numérique (1.5.3.3),
— Asservissement local mixte pour amplif cateur de classe D a entrée numérique (1.5.3.4),

— Asservissement numérique pour amplif cateur de classe D a entrée numérique (1.5.3.5),

1.5.3.1 Asservissement analogique synchrone pour amplif cateurs a entrée analogique

1.5.3.1.1 Controle linéaire par modulation a largeur d’impulsion

La correction des perturbations introduites par I’amplif cation peut s’effectuer a I’aide d’une
régulation linéaire classique puis d’une modulation a largeur d’impulsion du signal d’erreur.
Le schéma 1.25 illustre ce principe de fonctionnement. La tension de sortie est renvoyée a
I’entrée pour étre soustraite par I’intermédiaire d’un gain 3. Le signal d’erreur (V), résultant
de cette différence, est mis en forme par un correcteur, de fonction de transfert C'(s). La sortie
du correcteur est modulée en largeur d’impulsion (fonction de transfert P(s)) pour pouvoir
commander I’amplif cateur classe D.

La MLI et I’étage de puissance peuvent étre assimilés a un systéme linéaire en moyennant

leurs dynamiques [15, 16, 17]. La fonction de transfert P(s) s’exprime alors par :

o %at

P(s)= o

et (1.6)
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------------------ v
' P(s) : l
1
I
! Viat : V.
o [ e G N
Vc : NV’ and : Vhll
1
1 Etagede ' i Haut
Comrecteur | Modulateur puissance ! Filtre Parleur

FIGURE 1.25 — Schéma de principe du contrdle linéaire par MLI

avec Vs la tension de batterie, AV, I’amplitude de la porteuse V, de la modulation et ¢,
le retard appliqué sur la commande de 1’étage de puissance. Cette modélisation n’est valable
que pour une gamme de fréquences largement inférieures a la fréquence de commutation. Des
méthodes de modélisation pour les éléments de commutation sont plus amplement décrites dans
[16, 17].

La régulation par modulation PWM analogique réduit les effets des perturbations de la
chaine directe sur la tension de sortie. La fonction de transfert C'(s) est congue pour avoir
un maximum de gain en bande audio tout en maintenant la stabilité du systeme. En effet, les
perturbations V,, sont réduites d’un facteur (1 + SA), ou S est le rapport d’atténuation de la
boucle de retour et A = C' x P le gain de la chaine directe. Les erreurs introduites par la cellule
de commutation et le taux de distorsion sont directement réduites par le gain de boucle.

Si V, est une entrée sinusoidale et V,, représente les perturbations aux fréquences harmo-
niques d’ordre n, le taux de distorsion harmonique s’exprime alors , dans le cas d’uns structure
en boucle ouverte (cf. déf nition en 1.2.3.2.3) :

/N 2
THD = anQ Vn

o (1.7)

En boucle fermée, le taux de distorsion harmonique devient :
THD = G—M (1.8)
avec G la fonction de transfert de la chaine directe et A la fonction de la chaine directe
intégrée dans la boucle, C'(s) x P(s).
La fonction de transfert du correcteur C'(s) doit avoir un maximum de gain dans la bande au-
dio (donc en basses fréquences) pour corriger le plus possible les erreurs introduites par I’étage
de puissance. Un correcteur PI (action Proportionnelle et Intégrale) est le plus souvent utilisé

([18, 19, 20, 21, 22] car il présente le meilleur compromis performances/complexité/stabilité.
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Fabricant | Référence THD PSRR Io Eff cacité SNR
(% @1kHz) | (dB @20kHz) | (mA) | (% - Pypax) | (dB-Aw)

TI TPA2010 0.18 40 2.8 90 97

TI TPA2037 0.04 60 1.5 94 97
MAXIM | MAX9701 0.08 50 4.5 87.4 88.5
STM TS4962 04 30 2.3 88 85
ONSEMI | NCP2823 0.09 32 2.6 97 90

TABLE 1.2 — Amplif cateurs de Classe D industriels utilisant une MLI

D’autres correcteurs, plus complexes, ont été utilisés [23, 15, 24] mais ne présentent pas force-
ment de meilleurs performances audio tout en ayant des consommations statiques plus élevées.
Bien souvent, la qualité de ’implémentation électrique domine les effets des actions complexes
des précédents correcteurs, notamment la linéarité de la rampe utilisée pour la MLI [25]. Dans
[24], un correcteur dit MAE (pour Minimum Aliasing Erroj est proposé pour agir tout particu-
liérement sur le repliement di a la modulation.
L’asservissement de I’amplif cateur peut s’effectuer en incluant ou non le f ltre reconstructeur
de sortie. Si c’est le cas, le comportement dynamique de ce fltre doit étre pris en compte dans
’étude de la stabilité de la boucle.

Les amplif cateurs de classe D analogique actuellement proposés par les sociétés STMi-
croelectronics Texas InstrumentMaxim et ON semiconductountilisent cette architecture de

contrdle. Le tableau 1.2 résume certains de ces circuits pour une application 1W dans 8¢2 sous

3,6V.

1.5.3.1.2 Controle par modulation >A

11 sufft de remplacer la modulation PWM dans 1’architecture précédente par un modulateur
YA pour obtenir un amplif cateur de classe D utilisant une Modulation par Densité d’Impulsion
(MDI). Ces modulateurs sont donc a temps discret, synchronisés sur une horloge externe H
comme le représente la f gure 1.26.

La modulation XA est une technique de régulation couramment utilisée pour les applica-
tions ou le rendement n’est pas un facteur déterminant. L’architecture est complexe a réaliser
car I’ordre du fltre H(s) doit étre élevé pour obtenir de bonnes performances. De plus, la fré-
quence de commutation est plus €levée car il faut atteindre un facteur de sur-échantillonnage
(OSR - Over Sampling Ratijoimportant. Les articles [26, 27, 28, 29, 30] montrent des amplif -

cateurs de classe D utilisant une modulation par densité d’impulsion basée sur des modulateurs
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B

FIGURE 1.26 — Principe de modulation XA analogique pour amplif cateur de classe D

YA, Ils présentent des performances en bruit généralement supérieures a leurs homologues ba-
sés sur des MLI mais consomment également plus. La fréquence des commutations du signal
de sortie est variable en fonction de I’amplitude du signal ce qui permet d’obtenir un spectre
fréquentiel de la modulation différent d’'une MLI. L’article [31] montre qu’une modulation XA
sur 1 bit n’est pas suff sante pour réaliser un amplif cateur audio haut de gamme. Le modula-
teur XA ne pourra pas étre stable a pleine échelle tout en évitant 1’apparition de cycles limites.
Grace a I’utilisation d’un pont en H pour connecter le haut parleur, une quantif cation sur 1.5 bit
(illustrée f gure 1.27) est possible et permet de s’affranchir du probléme précédent. Un bloc de
logique combinatoire C' transforme les informations venant des deux modulateurs >A afn de
transformer la modulation. Cette approche, utilisée dans [26], permet d’améliorer le rendement
a faible signal en limitant le nombre de commutations. Le signal de sortie différentiel présente
cependant un mode commun variable et nécessite donc une correction au niveau de la boucle

de controdle.

ZA 1 bit

\/.\+1 0
o

0 +1 ,
SA 1 bit >
\/\ ©
SA 1 bit “ 4 | =A 1 bit >
(i /\/+1 f1imdLbr !
0 1]

FIGURE 1.27 — Modulation XA sur 1 & 1.5 bit

Il existe quelques circuits industriels utilisant des modulateurs XA réalisés par Analog De-

viceset Cirrius Logic, résumés dans le tableau 1.3 pour I’application 1W - 8().
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Fabricant | Référence THD PSRR To Eff cacité SNR
(% @1kHz) | (dB @20kHz) | (mA) | (% - Pypax) | (dB)
Cirrius CS3501 0.02 NR 1 89 97
AD SSM2301 0.1 50 35 82 98

TABLE 1.3 — Amplif cateurs de Classe D industriels utilisant une modulation XA

1.5.3.1.3 Controle en un cycle

Une technique de contrdle non linéaire, appelée "controle en un cycle" (OCC - One Cycle
Control en anglais), corrige la largeur d’impulsion en "temps réel" pour obtenir a chaque cycle
la valeur moyenne de la référence. Les articles [32, 33] (brevet associé [34]) montrent que des
convertisseurs DC/DC contrdlés avec cette méthode présentent une dynamique rapide. En effet,
le circuit répond en un cycle aux variations dues a 1’alimentation ou a la tension de référence.
Cet avantage est particuliérement intéressant pour les convertisseurs DC/DC, nécessitant des

performances transitoires rapides.

Le principe de ce type de régulation est d’accumuler I’erreur entre un signal de commande et
le signal de sortie via une action intégrale. Le temps de cumul est déf ni par une horloge externe.
A la fn de ce temps, une impulsion de largeur variable selon la quantité d’erreur accumulée
est générée. La remise a zéro nécessaire de I’intégrateur a chaque période de commutation
génere de la distorsion harmonique, peu génante dans le cas d’un systéme convertisseur DC/DC
mais problématique pour un amplif cateur audio. S. Smedley [35] a appliqué cette méthode
a un amplif cateur audio de classe D. Les performances sont faibles par rapport aux autres
solutions : PSRR égal a4 40dB a 100 Hz et 0,3% de THD. Le brevet [36] propose une alternative
en reportant le probléme de la remise a zéro sur un circuit annexe commandant la durée de
I’impulsion. Le brevet [37], et I’article associé¢ [38], mettent en évidence un effet d’instabilité
créant des sous harmoniques. Les auteurs proposent plusieurs solutions de circuit permettant de
limiter cet inconvénient sans toutefois le supprimer. La technique par controle en un cycle offre
de bonnes performances en terme de rapidité mais reste limitée au vu des non linéarités créées
par la remise a zéro. Ce type de contrdle, bien que séduisant, ne peut donc pas €tre exploité dans

le cadre d’applications audio requérant une faible distorsion harmonique.

1.5.3.2 Asservissement analogique asynchrone pour amplif cateurs a entrée analogique

1.5.3.2.1 Controle auto-oscillant a déphasage

La technique d’auto-oscillation est un contréle de type non linéaire. La modulation par auto-
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oscillation est obtenue en plagant une boucle comprenant un élément fonctionnant en commu-
tation (un comparateur par exemple) dans une conf guration "linéairement non stable". Ainsi,
ce type de modulation n’est pas réalisable pour des structures en boucle ouverte. Les travaux
meneés sur ce type de modulation sont récents, bien que que des 1959, Baxandall [39] ait décrit
le fonctionnement de I’amplif cateur classe D en auto-oscillation. De maniere générale, un am-
plif cateur de classe D en boucle fermée peut étre représenté par le schéma 1.28.

La boucle de retour peut se faire soit avant soit apres le fltre de reconstruction. Le bloc X

I I
’ K2 X ol — = ~
i de [ v, Vs v Vi
H 1
i Etage ' Fi Haut
: Correcteur Modulateur dg , Filtre Parleur
i puissance :
' :
I

FIGURE 1.28 — Schéma de principe d’un amplif cateur de classe D en boucle fermée

détermine le type de modulation. Le systéme en boucle fermée va osciller lorsqu’il est dans les
conditions dites de BerkhausenLa boucle ouverte H (s) doit avoir un gain unitaire lorsque le
déphasage entre le signal de sortie V et le signal d’entrée V, est égal a 7w[27]. Le bloc commuté
présentant un gain qui s’ajuste automatiquement a OdB a la fréquence de commutation [40],
seule I’information de phase est pertinente ici. La fréquence de commutation Fs de cette boucle
est déterminée uniquement via 1’étude de la phase de la boucle ouverte de H(s). Le temps de
propagation ¢, des signaux a travers le comparateur et I’étage de puissance ajoute un déphasage
de valeur Ap = 27t Fs.

Les articles [40, 41, 42, 43] proposent des amplif cateurs de classe D basés sur ce prin-
cipe. Dans ces solutions, le bloc H (s) est systématiquement constitué d’un intégrateur de phase
pint = —5. L’intérét de I’action intégrale est d’avoir une boucle qui présentera une erreur
statique nulle. Le complément de phase est apporté soit par un réseau passif dans la boucle de
retour ([40, 42], soit par le fltre de reconstruction ([41]). Dans tous les cas, d’autres pdles/zéros
peuvent €tre ajoutés af n de controler plus précisément Fs (1I’idée étant d’augmenter 3—5 autour
de ws = 2mFs af n d’étre moins sensible aux variations du procédé de fabrication). Les sché-

mas de principe de ces trois solutions sont donnés sur les f gures 1.29(a), 1.29(b) et 1.29(c).
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I

(a) Lee - 2004 (b) Putzeys - 2005 (c) Huffenus - 2010

FIGURE 1.29 — Boucle auto-oscillante a déphasage

Afn d’utiliser ce type de controle en modulation sur trois niveaux (voir section 1.7), il
faut prévoir ’utilisation de deux boucles distinctes, pilotant chacune une des polarités du haut

parleur, comme illustré sur la f gure 1.30.

&_%ﬂﬂﬂ_\’\/

Boucles auto-oscillantes Filtres ﬂ

\/_\'@ﬂm’"—\\/\

FIGURE 1.30 — Connexion de la charge sur un systéme auto-oscillant

Comme la fréquence d’oscillation n’est plus f xée extérieurement, comme dans le cas d’une
modulation MLI ou ¥A, mais par les paramétres internes de la boucle, une différence de fré-
quence d’oscillation entre les deux voies va étre introduite par les variations technologiques et
les dérives temporelles. Ainsi, la forme du signal modulé en sortie ne sera pas parfaitement syn-
chronisée et le bénéf ce de rendement li¢ a 1’utilisation d’une modulation sur trois niveaux sera
perdu [40]. Pour cela, un systéme de synchronisation entre les deux voies est mis en place dans
[40, 42] (brevet associé [44]). Cette méthode de synchronisation entre boucles auto-oscillantes
est également utilisée dans d’autres domaines (par exemple dans les amplif cateurs RF [45]).
Dans tous les cas, la fréquence instantanée de commutation Fi» est dépendante de la profondeur
de modulation M et est majorée par la fréquence d’auto-oscillation "a vide" Fs. Quelque soit

la structure utilisée, F- est de la forme :
Fo = Fs (1= M?)” (1.9)
Le paramétre 3 dépend de la structure. Il n’existe actuellement pas de travaux permettant de

prédire ce parametre. Dans [42] par exemple, [ est égale 0,6.
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Les amplif cateurs de classe D basés sur des contrdles auto-oscillants a déphasage cités
précédemment ont des performances audio comparables a leurs homologues basés sur des MLI.
Cependant, leur boucle de contrdle ne nécessitant pas la génération d’une rampe (comparé a une
MLI), ou comportant de multiples intégrateurs (comparé a une modulation X A), I’implémenta-
tion ¢€lectrique est donc tres simplif €ée et consomme beaucoup moins. De plus, la fréquence de
commutation est variable et diminue rapidement lorsque I’index de modulation s’¢éloigne de 0,5.
L article [46] compare plus précisément les différentes topologies de controles auto-oscillants

et synchronisés.

1.5.3.2.2 Controle auto-oscillant a hystérésis

Comme son homologue a déphasage, le controle auto oscillant a hystérésis (également nommé
dans la littérature contrdle "Bang Bang" ou contrdle par mode glissant) est une approche de ré-
gulation utilisant la condition d’instabilité¢ d’une boucle fermée. Cette fois, le délai est apporté
par un cycle d’hystérésis au niveau du comparateur. En effet, le temps que le signal d’erreur
parcourt entierement le cycle peut étre vu comme un délai ¢,, dont la valeur est inversement
proportionnelle a la pente du signal d’erreur et proportionnelle a la largeur du cycle d hystérésis
en question. La structure élémentaire d’un amplif cateur de classe D auto oscillant & hystérésis

est illustrée f gure 1.31.

- I — > ¥ |—| K b
e

A(s)

FIGURE 1.31 — Principe d’un contréleur a hystérésis

L’¢tat de I’art de la recherche dans ce domaine permet de comprendre 1’intérét de ce type de
régulation en audio [47, 48, 49, 50, 51, 52, 53, 54, 55]. Bien que la structure de base de toutes
ces solutions soit identique a celle représentée sur la f gure 1.31, chacune propose des amélio-
rations supposées améliorer un point précis des performances du systéme (retour en courant,
augmentation de 1’ordre de I’action intégrale, action dérivée, variation du cycle d’hystérésis,
implémentation, etc). Il n’existe pas de meilleure solution, mais seulement un compromis selon
les performances voulues et les contraintes du systéme. Le principe de fonctionnement de ce

type d’amplif cation sera plus longuement analysé dans le chapitre 2.
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1.5.3.3 Asservissement local analogique pour amplif cateurs de classe D a entrée numé-
rique

L’utilisation d’un modulateur numérique suivi d’un étage de puissance en boucle ouverte

ne permet pas de réaliser un amplif cateur de classe D pour un systéme embarqué a cause de

son manque de réjection des perturbations d’alimentation. Des solutions de contrdle analogique

local ont été mises en ceuvre af n de conserver I’entrée numérique de la structure et de controler

le signal de sortie comme I’illustre la f gure 1.32.

|Asservissementanalogique local v, |
1 1 ]
]
V() Visat = :VS \/\
— ) C(s) v — =+ ;| TN\ v
| mod : hp
! Etage de i Haut
Modulateur | Correcteur puisgsance : Filtre Parleur
Numérique ! |
M '
1
|
| B |« :
1
! I

FIGURE 1.32 — Principe d’un amplif cateur de classe D numérique localement asservi

Un modulateur numérique, comme celui décrit dans le chapitre 3, convertit le mot d’entrée
numérique en train d’impulsions. Ce signal sert a piloter une boucle d’asservissement analo-
gique qui corrige les erreurs liées a la commutation de 1’étage de puissance et aux sources
d’alimentation. La boucle analogique peut étre réalisée de différentes maniéres, selon les per-
formances souhaitées et I’application. Dans tous les cas, une action intégrale est nécessaire dans
la boucle d’asservissement pour assurer une erreur statique nulle et f Itrer le contenu spectral des
signaux d’entrée et de retour. Les articles [56, 57, 58, 59, 60, 61] présentent des amplif cateurs
de classe D intégrant donc un modulateur numérique en boucle ouverte et un asservissement
analogique autour de 1’étage de puissance. Dans [56, 57, 58, 60], ’application téléphonie mo-
bile est discutée. Ces quatre solutions sont équivalentes en terme de performances et différent
principalement au niveau de I’environnement de I’amplif cateur. L’étude de cette approche ainsi
que des contraintes liées au fonctionnement et a la stabilité de la boucle d’asservissement sera

détaillée dans le chapitre 4.

1.5.3.4 Asservissement mixte pour amplif cateurs a entrée analogique

1.5.3.4.1 Controle mixte par numérisation de ’erreur

L’article [62] propose une approche mixte pour asservir le signal de sortie. La fgure 1.33
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illustre le principe de cet asservissement. Le train d’impulsion de sortie V; est comparé a ce-
lui d’entrée V, et une action intégrale analogique extrait I’erreur moyenne V;(¢) entre ces deux
signaux. Cette erreur est ensuite numérisée et le signal Vz(z) sert de référence a un correcteur
numérique PWCy (Pulse Width Corrector correcteur de largeur d’impulsions en anglais)
intégrant une étape de modulation numérique af n de pouvoir piloter 1’étage de puissance direc-
tement. Le principe de fonctionnement de ce correcteur numérique est d’élargir ou de réduire le

train d’impulsions issu du signal d’entrée V, en fonction de la valeur du signal d’erreur V(2).

¥
JEJ Délais H
y
T Ve ,II,I M)
H(s) |— , _.F N o
V(t) V.(2) Vin
Correcteur CAN PWC Etage de Filtre Haut

puissance Parleur

m

FIGURE 1.33 — Asservissement mixte avec correcteur numérique pour amplif cateur de classe
D

Cette architecture est utilisée dans des systémes "forte puissance" (Poyr >> 1W) ou la
consommation statique Iy (I, >> mA) du contrdle n’est pas un facteur limitant le rendement.
Pour une application de type téléphonie mobile, la complexité et la consommation ne permettent

pas I'utilisation de ce type de solution.

1.5.3.4.2 Controle mixte par compensation analogique du signal de sortie
Dans [63], K. Nielsen propose une approche similaire dans le principe, ¢’est a dire faire varier
de fagon analogique la largeur des impulsions de référence en fonction d’une erreur moyenne
extraite de maniere analogique. La f gure 1.34 montre 1’architecture de cette solution. La nou-
veauté de cette approche est I’utilisation d’un correcteur de largeur d’impulsions analogique
PWC 4 qui permet de s’affranchir des étapes de conversion interne a la boucle nécessaires dans
la solution précédente.
En supprimant toute la correction numérique, et donc le CAN de la boucle, K. Nielsen a
réduit la consommation statique de la boucle. Cependant, ce n’est pas assez par rapport aux so-

lutions de type asservissement analogique local (paragraphe précédent) pour pouvoir les concur-
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FIGURE 1.34 — Asservissement mixte avec correcteur analogique pour amplif cateur de classe
D

rencer.

1.5.3.5 Asservissement pour amplif cateurs a entrée numérique

Les amplif cateurs de classe D a entrée numérique sont attractifs car ils présentent un ren-
dement global de la chaine d’amplif cation supérieur. En effet, la conversion NA en amont de
I’amplif cateur classe D analogique n’est plus utile.

Toutes les grandes entreprises fabriquant des amplif cateurs de classe D (Freescale, Philips,
Nokia, TI, Bang & Olusen, etc...) ont publié sur le sujet. Ces papiers traitent des solutions inté-
grant une correction numérique des perturbations existantes dans la partie analogique (oscilla-
tion sur la tension de batterie, imperfection de 1’étage de puissance). Ces différentes techniques
seront présentées et analysées dans les paragraphes suivants. Cependant, il n’existe pas a I’heure
actuelle d’amplif cateurs de classe D intégrés commandés de maniére numérique (certains cir-
cuits tel que le SSM2517 [64] proposent une entrée numérique, mais ils intégrent en réalité une

conversion NA et un amplif cateur de classe D a entrée analogique).

1.5.3.5.1 Compensation numérique des variations de la batterie
Le principe de cette approche, proposée dans [65, 66] est de compenser les variations de
batterie par une boucle numérique comprenant un convertisseur rapide de haute résolution et
un systéme de correction dans la chaine directe (f g. 1.35). Cette solution permet de réduire la
complexité de I’architecture globale de I’amplif cateur classe D numérique par rapport a une
solution de retour numérique (paragraphe 1.5.3.5.2).
L’entreprise Cirrus Logic a développé une solution intégrant le convertisseur AN et le sys-
teéme de correction associé [66]. La réjection d’alimentation obtenue est médiocre a faible fré-

quence (60dB). De plus, le controle n’est plus eff cace en fn de bande audio.
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FIGURE 1.35 — Principe de la compensation numérique des variations de la batterie

Philips a présenté a une récente convention AES ® le méme type de systéme [65]. La numéri-
sation est effectuée par un convertisseur AN XA 1 bit. Il présente un faible temps de conversion,
une bonne résolution (peu de bruit de quantif cation) et une bonne linéarité (faible distorsion).
Plus la numérisation du signal d’alimentation et la génération de la correction sont rapides, plus
la réjection d’alimentation est importante. Avec ce systéme et un convertisseur de fréquence
d’échantillonnage de 18 MHz, la réjection d’alimentation est de 60 dB a une fréquence de per-
turbation de 100 Hz. Pour une perturbation de 10 kHz, le taux de réjection est de 10 dB. Les
résultats obtenus par [65] ne sont pas plus intéressants que [66] dans le cadre d’une application
embarquée, notamment en téléphonie mobile.

La correction de I’alimentation par une boucle numérique de ce type n’est donc pas une
solution eff cace pour obtenir une bonne réjection d’alimentation. De plus, elle ne corrige pas

les non linéarités introduites par 1’étage d’amplif cation.

1.5.3.5.2 Régulation avec une modulation par largeur d’impulsion numérique

Le principe est d’utiliser un Convertisseur Analogique Numérique (CAN) pour corriger nu-
mériquement la tension de sortie. L’intérét est de compenser les variations de batterie et les
perturbations introduites par I’étage d’amplif cation. La f gure 1.36 représente 1’architecture de
la régulation numérique. Le bloc H(271) est le correcteur discret. I1 consiste en une fonction de
transfert discréte permettant de corriger eff cacement les perturbations introduites par 1’ampli-
f cateur classe D. Le CAN est placé dans la boucle de retour, précédé d’un fItre anti-repliement
(AAF - Anti Aliasing Filteren anglais). Le bloc DPW M (Digital PWM en anglais) permet

de coder I’'information numérique du signal d’erreur en un train d’impulsions exploitable par

6. AES : Audio Engineering Society
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I’étage de puissance.

H
y y
Ve(n) 1 ."".". Via ,||,l \/\
—>©—> H(z™) > — " — " ™\ v
A V. (n) hp
V()
CAN | p

AAF

FIGURE 1.36 — Régulation par modulation PWM numérique

Bien que séduisante, cette approche n’a jamais encore été utilisée industriellement. Cepen-
dant, af n de répondre aux exigences d’économie de puissance consommeée, elle est actuellement
fortement étudiée comme le montrent les trés récentes publications suivantes et fera 1’objet
d’une étude approfondie dans le dernier chapitre de ce manuscrit de thése. Dans tous les cas, le
signal d’entrée Ve(n) est codé suivant le standard /5.5, soit quantif é sur 24 bits et échantillonné
a 48kHz.

Le brevet [67] présente une méthode de retour numérique. Il intégre le signal de sortie avant
de le numériser. Un algorithme numérique permet de comparer 1’aire de chaque impulsion entre
le signal de référence et le signal délivré en sortie. Mais les inventeurs ne donnent aucune

contrainte sur le convertisseur A/N.

1.5.3.5.3 Correction numérique par MLI
Les articles [68], [69] et [70] présentent des amplif cateurs de classe D a controle numérique
et utilisant une MLI pour piloter 1’étage de puissance.

Dans [68], un correcteur PI d’ordre 1 échantillonné a 2.8MHz est utilisé pour corriger le
signal (fg 1.37). La modulation, de type MLI discrete, est réalisée sur 3 bits. Dans la boucle
de retour, un CAN avec un ENOB’ de 16 bits est mis en ceuvre. Le fltre de reconstruction
est compris dans la boucle et joue alors également le rdle de fltre anti-repliement. On montrera
dans la chapitre 4 que ce type de controle ne peut pas satisfaire de bonnes performances en terme

de PSRR dii notamment au délai de boucle qui diminue la marge de phase de 1’asservissement.

7. ENOB : Equivalent Number Of Biin anglais - correspond a la résolution d’un CAN dit de Nysquist néces-
saire pour obtenir un SNR identique
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FIGURE 1.37 — Régulation par modulation PWM numérique avec action PI

Ce systéme a été imaginé pour des applications tres faible puissance (de 1’ordre du mW)
avec une charge de type demi-pont. L’auteur propose de réaliser un CAN de type SAR ® avec
une résolution de 16 bits. Le systeme a été développé sans étage de puissance et donc les pertes
de commutations liées a la haute fréquence utilisée pour la MLI (2.8MHz) ne sont pas prises en

compte. Cette solution n’a donc, pour I’instant, pas abouti.

Dans [69], une solution est présentée pour des systemes forte puissance et donc alimentés
par des tensions ¢élevées (de 1’ordre de plusieurs dizaine de Volt). Le fltre de reconstruction
est inclus dans la boucle de contrdle et sert également de fltre anti-repliement en atténuant
fortement les composantes spectrales liées a la modulation en amont de la conversion. Des z¢-
ros sont insérés dans le fltre de boucle H(z7!) afn de compenser le délai dii aux pdles de ce
fltre reconstructeur. De plus, la boucle inclut une pré-correction de la MLI numérique basée
sur un systéme de tables préprogrammées (LOOk Up Tableen anglais). La partie numérique de
ce controle est cadencée a 19.6MHz et la modulation est réalisée sur 7 bits, ce qui nécessite une
horloge a 98.304MHz. L’auteur précise que la distorsion introduite par ce rapport d’horloge
1/5 est négligeable si la fltre de reconstruction a une fréquence de coupure suff samment basse
devant la fréquence d’échantillonnage la plus faible du contrdle. La boucle d’asservissement
integre de plus un systeme de compensation des oscillations introduites par le procédé de mo-
dulation représenté par le bloc RP (Ripple Compensatioen anglais). Ainsi, le procédé G(z1)
a le comportement discret inverse de la fonction de transfert du f'ltre de reconstruction.

Cette approche requiert donc une forte densité d’intégration due aux tables préprogrammées,
ce qui est possible dans une application forte puissance, mais qui n’est pas compatible avec
nos contraintes de consommation et d’intégration. La forte valeur d’horloge requise pour la

modulation est aussi une limitation a 1’utilisation de cette solution dans un systéme embarqué.

8. SAR : Successive Approximation Registehnglais - Convertisseur & approximation successive
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FIGURE 1.38 — Régulation par modulation PWM numérique avec pré-compensation

Enf'n, un troisiéme article [70] a récemment proposé une approche avec un controleur pré-
dictif. Partant de la constatation que les méthodes de contrdle classique ne permettaient pas
d’atteindre des performances correctes en PSRR, une boucle basée sur un modéle interne a
été congue. Le systéme propose une pré-correction de la MLI numérique basée sur un modele

mathématique (voir chapitre 3) ainsi qu’un contrdle basé sur un modéle interne (f g 1.39).

vl 1 . M Ve V)
—» délais G O —— | _\
OSR=4096 Vio
V.(n) DPWM Etage de ; Haut
N - puissance Filtre Parleur
Modele 0 a
MLI H(z™) M@
Modéle
Coirecteur 1‘
CAN+AAF [e—

FIGURE 1.39 — Régulation par modulation PWM numérique avec IMC

Le contrdle prédictif de systéme commuté basé sur modele interne (IMC - Internal Model
Control) fait I’objet d’une étude plus poussée dans le chapitre 5 car il s’agit d’une solution

possible pour répondre a nos objectifs.

1.5.3.5.4 Correction numérique par XA

En marge des solutions basées sur des MLI numériques, ’article [71] propose 1’utilisation
d’une modulation a densité d’impulsion pour piloter 1’étage de puissance (voir fg 1.40). Bien
que la fréquence de fonctionnement du modulateur XA soit de 6 H z, la fréquence de com-
mutation effective de 1’étage de puissance est ramenée a quelques centaines de kHz grace a

I’utilisation d’une quantif cation sur 1.5 bit (soit I’équivalent d’une MLI ternaire) au niveau du
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"quantizer" Q. Le bouclage est partiellement effectué¢ a partir du signal apres 1’étage de puis-
sance et avec celui avant 1’étage de puissance. Cette méthode permet de stabiliser la boucle
selon I’auteur. En fait, il s’agit 1a aussi d’une variante d’IMC car, d’un point de vue signal,

I’étage de puissance se comporte simplement comme un gain constant.

H=6MHz

{ DT zA
Ve(n) J][I."_ Viar , \/\
) OSRI125 Hl(z_l) HZ(zil) ™ j I Sy
= p
Q (1.5 bits; Etage de ¢ Haut
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V(]
:0) CAN [ =\
AAF

FIGURE 1.40 — Régulation par modulation PDM numérique avec IMC

Le correcteur de la modulation XA se décompose en deux sous parties notées H; et Hy qui
corrigent respectivement le signal d’erreur réel et le signal d’erreur estimé par modele interne.
Ainsi, les actions intégrales d’ordre élevé ne subissent pas le délai di a la conversion dans la
boucle de retour et sont ainsi plus simples a stabiliser. Dans [71], H; comporte trois intégrateurs
et Hy en comporte deux. Le modulateur XA de la chaine directe est construit sans latence af n
d’avoir STF(27!) = 1 (au lieu de STF(z!) = 2™ ou n représente le nombre d’intégrateurs

en cascade - Signal Transfert Functioan anglais) selon le principe de la f gure 1.41.

oy W=
v STFE")= @ _;

V.2 . V.
:r-\ H@ED ;IJ:_ 1 Vs(z) 1
a NFT(z )= = =
N(z) 1+H(z)

FIGURE 1.41 — Principe du modulateur XA sans latence

Bien que la latence de la chaine directe soit minimisée, c’est la latence de la chaine de retour
(incluant le f'ltre jouant le role d’anti repliement et le convertisseur analogique numérique) qui
limite le gain de boucle (et donc principalement le PSRR). Le CAN de retour utilisé dans [71]
est un convertisseur XA a capacités commutées de résolution équivalente a ENOB=16bits. Le
signal de retour est codé sur un bit ce qui limite la profondeur de modulation &8 M=0.8 avant

I’apparition de cycles limites (et donc de distorsion).
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1.5.3.5.5 Correction par numérisation de I’erreur

Le brevet de Nokia [72] propose une solution avec un convertisseur de résolution un bit qui
soustrait 1’aire du signal de référence de 1’aire du signal de sortie. Le comparateur convertit le
signe de la différence entre les deux aires. Aucune performance ni aucune solution d’implémen-

tation n’est avancée par les auteurs.

Des concepteurs de Texas Instrument ont publié [73, 28] une solution de correction numé-
rique. Elle limite la résolution du convertisseur a quatre bits en remettant en forme le bruit de
quantif cation. Leur solution n’atteint pas les performances demandées dans nos spécif cations

(SNR<80dB).

1.5.4 Comparaisons des performances des controles

Des comparaisons de performance entre les différentes méthodes contrdle ont été publiées
[46, 74, 75]. Dans le domaine des boucles analogiques pour amplif cateur a entrée analogique, le
controle auto-oscillant par hystérésis présente la bande passante la plus importante par rapport
aux autres approches. D’un point de vue pratique cependant, toutes les méthodes de controle
décrites précédemment atteignent un niveau de linéarité plus que suff sant pour une application
audio classique. C’est surtout la qualité de I’implémentation électrique de 1’architecture (no-
tamment de 1’étage de puissance et de la modulation) qui limite bien souvent les performances.
La capacité de piloter I’amplif cateur de classe D par un signal de nature numérique est de plus
en plus recherchée af n de gagner en autonomie en supprimant la conversion NA dans la chaine
de reproduction sonore. Les deux approches possibles sont alors I'utilisation d’un modulateur
numérique en boucle ouverte qui pilote une boucle de contrdle analogique autour de 1’étage de
puissance ou alors une structure de contrdle numérique globale intégrant une conversion A/N
dans le retour. Ces deux approches seront amplement détaillées dans les chapitres 3, 4 et 5 de
ce manuscrit de theése. Quelques circuits commerciaux intégrent la premiere approche tandis
que la seconde approche est actuellement a 1’état de Recherche et Développement (R&D). En-
core une fois, les performances audio de ces structures sont globalement équivalentes. Ce sont
plutot I’environnement et I’application qui agissent comme éléments différenciateurs entre les

différentes solutions.
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1.6 Rendement de ’amplif cateur de classe D

Les paragraphes précédents ont montré que 1’eff cacité des amplif cateurs linéaires ne pou-
vait pas dépasser 78%. L’utilisation de I’amplif cateur classe D a été introduit pour son ren-
dement ¢élevé. Le fonctionnement des transistors de 1’étage de puissance en régime bloqué ou
passant explique les faibles pertes par effets Joule. Si les transistors sont considérés comme
idéaux (pas de perte de commutation, ni de perte résistive), le rendement est égale a 100%.

En réalité, le comportement non idéal des transistors introduit des pertes. Les principales
caractéristiques diminuant le rendement, dans le cas d’un amplif cateur intégré en technologie
CMOS, sont :

— la résistance de conduction Rpy,

— la capacité équivalente de grille C,

— la conduction de la diode substrat des transistors MOS.

De plus, I'impédance de la ligne d’alimentation (inductance et résistance) et de celle de sor-
tie augmentent les pertes. Enf n, les composantes hautes fréquences dues a la modulation PWM
peuvent ajouter des pertes en fonction du prof1 de la charge. Si ’amplif cateur est en boucle

fermée, il faudra alors ajouter la consommation statique notée I du systéme d’asservissement.

1.6.1 Puissance de sortie

La puissance utile de sortie Prpqrge €st déf nie comme le rapport de la valeur eff cace de la

tension de sortie V au carré sur la partie réelle de I'impédance de la charge R. Soit :

‘/82
Pcharge = f (110)

1.6.2 Perte par conduction

I1 s’agit de la puissance dissipée par effet Joule dans les éléments résistifs de I’amplif ca-
teur classe D a savoir, les résistances R,, des MOS ainsi que les résistances 1, de la ligne
d’alimentation. Dans le cas d’un pont en H, cette perte s’exprime par :

Vs

Poon = (2Ron + 2R,)I? = (2R, + 2R,)( 7 )2 (1.11)

En pratique, la somme des résistances est de I’ordre de quelques centaines de mS2. La perte
par conduction est proportionnelle au niveau délivré par I’amplif cateur. A faible niveau, ces

pertes sont négligeables devant la perte par commutation.
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1.6.3 Perte par commutation

La perte par commutation regroupe la puissance perdue dans I’amplif cateur classe D pen-
dant la commutation. Lorsque le classe D est commandé, il faut charger (ou décharger) les
grilles des transistors de puissance. La perte est donc proportionnelle a la capacité de grille et

donc a la taille des transistors de puissance. Cette puissance s’exprime alors facilement par :
Peg = (Con + CgP)Vbitfs (1.12)

avec Cyn, Cyp les valeurs des capacités de grille parasites des transistors N et PMOS et f; la
fréquence de commutation.
La ligne d’alimentation est de nature inductive. A chaque commutation, I’inductance de la

ligne est chargée (ou déchargée). La puissance s’exprime par :
1,
Pry = éLchfs (1.13)

avec 1. le courant traversant 1’inductance pendant les instants de commutation, L; la valeur
totale de I’inductance parasite.

La capacité de drain/source des transistors de puissance se charge ou se décharge a chaque
transition. Pour une architecture en pont en H, les quatre transistors perdent une énergie corres-

pondant a I’énergie stockée dans leur capacité Cy. Soit :
1 2
PCds = icds%atllfs (114)
La perte par commutation s’exprime donc par :

Pcom:PCg+PLb+PCds (115)

1.6.4 Perte par conduction des fréquences porteuses

Les amplif cateurs de classe D utilisent un signal modulé pour transmettre la puissance a la
charge. Dans le cas d’une modulation PWM ternaire (équation 1.19, p. 61), la puissance perdue

dans la charge par les harmoniques est égale :

rmsH( )
P = arge @] ll

1

|Zcharge<m Ws + N. w)|

4Vbatzl 2 mﬂ\/Q sm((m—i-n).g) sin(n.— ))2

(1.16)
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avec wy et w les pulsations de la modulation PWM et du signal, Vs (w) la tension eff cace
du signal & la pulsation w, | Z¢parge(w))| le module de I’impédance de la charge a w et J,,(z) la
fonction de Bessel.

Si la charge est purement résistive, le module de I’'impédance est égal a la valeur de la
résistance (| Zcnarge(m-ws + n.w))| = R). Les composantes spectrales a haute fréquence vont
donc créer des pertes Joules dans la charge. Un fltre passe bas, atténuant les composantes a
haute fréquence aux bornes de la résistance, limite donc ces pertes Joules. Dans ce cas, les
pertes introduites par les composantes du signal de sortie a hautes fréquences sont limitées. En
d’autres termes, le rendement dépend fortement des caractéristiques de la charge et du fltre

reconstructeur.

1.6.5 Bilan de puissance

Le rendement de 1’amplif cation 7 est déf ni par la relation suivante :

n = Pchm‘ge
Pcharge+Pcon+Pcom+PH

(1.17)

L’évolution globale du rendement pour une application ou R = 8(2 est présentée a la f gure
1.42. La fréquence du fondamental de la modulation PWM est fxée a 300k Hz ou 1M Hz. Les

pertes ohmiques sont déf nies par les résistances de conduction de 0, 42 ou 0, 852.

100

80- e T
s ’ //
& 60/
© /
S /
@ '
2 '/
5 40/
/ ——1MHz ;0,40hms
201 ---300KHz ; 0,40hms
| - -1 MHz; 0,8chms

1 1 1 1 1 1 L 1
0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025 0.03 0.035 0.04
Puissance de sortie (W)

FIGURE 1.42 — Exemple de rendements de I’amplif cateur de classe D

A forte puissance délivrée, le rendement dépend essentiellement des pertes par conduction
(Ron + Rp). A faible niveau, il dépend principalement de la fréquence de commutation f;. La
plupart des documents techniques présente la valeur de I’eff cacité a fort niveau pour des consi-

érations commerciales. Dans une utilisation normale, I’amplif cateur est rarement a puissance
dérat les. D tilisat le, I’ lif cat t t
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maximale. Les tests d’écoute montrent que la tension eff cace de sortie est en moyenne de 100
mV (—30dB de la pleine échelle), soit 0,3 mW. Dans ce cas, le rendement est inférieur a 10 %.
L’optimisation de la taille de 1’étage de puissance (capacité de grille) et la diminution de I’in-
ductance de la ligne d’alimentation sont donc des parameétres importants par rapport aux pertes

par conduction.

1.7 Analyse de la modulation par largeur d’impulsion

La Modulation par Largeur d’Impulsion (MLI - ou Pulse Width Modulation - PWMn
anglais) est majoritairement utilisée dans les amplif cateurs de classe D pour plusieurs raisons
qui sont notamment sa simplicit¢ de mise en oeuvre et la prédictibilité de ses harmoniques.
L’objectif de ce paragraphe est de rappeler les principales propriétés d’une MLI et de voir
comment agissent les parametres de la modulation (fréquence et nature de la rampe...) sur les

performances de 1’amplif cateur de classe D.

1.7.1 Généralité sur le codage par largeur d’impulsion

La MLI est un codage par largeur d’impulsion. Un des parametres importants d’un codage
est le PRF (Pulse Repetition Frequency). Le spectre d’un signal modulé par largeur d’ impulsion
est déterminé en HF par le PRF, ce qui correspond a la fréquence de répétition de la rampe.
Qualitativement, les harmoniques liées a la modulation contenues dans le spectre du signal de
sortie décroient en 1/n. Ainsi, un PRF a basse fréquence est favorable a 1’amplif cateur classe
D pour deux raisons : une plus faible richesse harmonique a fréquence élevée et une perte par
commutation réduite. Mais une PRF trop faible impose des fortes contraintes sur le f ltre sortie,
augmentant la valeur des composants externes af n de minimiser les pertes par conduction des

fréquences porteuses (voir paragraphe 1.6.4). Ce compromis est illustré par la f gure 1.43
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FIGURE 1.43 — Compromis entre f,, n et la taille des composants passifs

1.7.2 Principe de modulation par largeur d’impulsion

La f gure 1.44 illustre le principe de base d’une MLI. Le signal basse fréquence (audio dans
notre cas) V. est comparé a un signal de référence V, de plus haute fréquence afn de créer un
train d’impulsion dont la largeur de chaque impulsion est proportionnelle au niveau du signal
a moduler. Le rapport M entre ’amplitude du signal de sortie V et I’amplitude du signal a
moduler V, est appelé profondeur de modulation (ou index de modulation, indice de modula-
tion). Le signal de référence est généralement une dent de scie ou un signal triangulaire, ce qui

correspond respectivement a une modulation nommée "simple rampe

Ve(t) V+

70 V-

"9 ou "double rampe

Vi N N A REE e

Vi(t)

FIGURE 1.44 — Principe d’une modulation par largeur d’impulsion double rampe

La décomposition spectrale de la modulation par largeur d’impulsion d’un signal V,(t) =

9. en anglais : leading or trailing edge modulation
10. en anglais : double sided modulation
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U.cos(w.t) a été étudiée par Black ([76], [77]). Le signal V,;(¢) obtenu avec une double rampe
comme illustré sur la f gure 1.44 s’exprime par :

Vip(t) =M .Vipgr.cos(wt)

= Jo(M.m.Z) s
+4.U. Z T.sm(m.g).cos(m.wq.t)
m=1 (1.18)

2 Ju(Mom.E
+4.U.Z Z %.sm((m+n).g).cos(m.wq.t+n.w.t)

ou M représente la profondeur de modulation, V;,; = V' — V= I’amplitude des impul-
sions de V, wy la pulsation de la rampe, J,, la fonction de Bessel a I’ordre n, n I’indice des

harmoniques du signal V, et m I’indice des harmoniques du signal modulant V.

1.7.3 Schémas de modulation par largeur d’impulsion

Dans le cas trés fréquent ou le signal de sortie V est différentiel, deux schémas de modula-
tion sont possibles comme illustrés sur la f gure 1.45. Si V; ne prends que deux valeurs (soit 1
ou -1), alors la modulation sera dite "binaire". Au contraire, si V; peut prendre trois valeurs (1,

0, -1), alors la modulation sera dite "ternaire".

\Ae\(t) /\/ V. (1) \/\

Vil \/\ A V0 \/\

v, AR i 1!

+
+

FIGURE 1.45 — Réalisation d’une MLI binaire et ternaire

La relation 1.18 correspond a la décomposition spectrale d’une MLI binaire. Dans le cas

d’une MLI ternaire, cette relation devient :

Vit (t) =M .Viyys.cos(wt)

+

—4.U. 27 5 .=).stn(n.=).st Wt .t —mn.—
mzlngl - sin((m + n) 2) sin(n 2) sin(m.ws.t + n.w n 2)
(1.19)
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L’¢tude des décompositions en série de Fourier des signaux V;, et V;; (relation 1.18 et 1.19)
permet d’extraire les caractéristiques "hautes fréquences" principales des signaux de sortie d’un
amplif cateur de classe D utilisant une MLI. La fgure 1.46(a) représente 1’analyse spectrale
d’une MLI binaire et ternaire pour un faible indice de modulation (M=0.1) pour une tension de
sortie unitaire et une fréquence du signal de référence V, égale a f, = 1M H 2. La modulation
ternaire a une densité spectrale limitée car elle ne comporte pas de composantes impaires (car le
signal V;; est impair). Quand I’indice de modulation est nul, le spectre de la modulation ternaire
est nul car la sortie différentielle est égale a zéro. En effet, les deux voies se compensent en

commutant en méme temps.

FIGURE 1.46 — Spectres des MLI binaire et ternaire

Quand I’indice de modulation augmente (fg. 1.46(b)), le spectre s’étale sur une plage de
fréquence plus large que précédemment autour des harmoniques de f,..

La concentration d’énergie haute fréquence la plus importante se situe dans le cas d’un
signal carré (ce qui correspond a un signal d’entrée V, nul). En effet, le spectre du signal modulé
se concentre sur la fréquence fondamentale de la rampe et sur ses harmoniques (signal carré).
Dans tous les cas, en basse fréquence (c’est a dire en bande utile), la modulation n’apporte
pas de composante. Ainsi, les spectres utiles des signaux V;, et Vy, sont identiques a celui du
signal d’origine V.. Ceci reste vrai tant que 1’étalement spectral du signal modulé V; autour
du fondamental du signal de référence V,. reste supérieur a la bande utile de V.. Pour assurer
cette condition, il sufft que la fréquence du signal de référence f, soit au moins deux fois
supérieure a la fréquence maximale du signal V. Il s’agit simplement du critére de Shannon car
la modulation peut étre vue comme un échantillonnage a f,.

A partir des équations et des f gures précédentes, les principales caractéristiques et diffé-
rences entre le signal modulé en binaire et ternaire sont observées :

— En modulations ternaire et binaire, aucune harmonique du modulant est présente dans la
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bande audio. Les premiéres composantes sont vers 2 f,. pour la modulation ternaire et a
fr pour la modulation binaire. Cela permet de diminuer la fréquence de la rampe de la
modulation ternaire par deux, et donc de limiter les pertes par commutation, pour obtenir
un contenu spectral équivalent.

— Les composantes d’inter modulation entre V,. et V, diminuent avec la profondeur de mo-
dulation M.

— Le spectre différentiel pour un signal nul en modulation ternaire est nul.

La MLI ternaire présente d’autres avantages liés a sa réalisation :

— Une MLI ternaire a une réjection d’alimentation intrinséque supérieure a la modulation
binaire quand le signal d’entrée n’est pas a pleine échelle. Dans le cas extréme ou le signal
d’entrée est nul, la réjection d’alimentation intrinseéque au procédé en modulation ternaire
est "inf nie", alors qu’elle est limité a 6dB en binaire.

— En modulation ternaire, le courant traversant I’inductance du f ltre reconstructeur est li-
mité a faible indice de modulation (signal d’entrée faible). Cet effet réduit les pertes par
effet Joule dans la résistance parasite de I’inductance et des transistors de puissance.

— La modulation ternaire limite les émissions électro-magnétiques a hautes fréquences car
le spectre du signal modulé est moins dense. Ainsi, le fltre de reconstruction peut étre
supprimé car le haut parleur agit comme un f ltre passe bas également.

Le prix a payer a ses bénéf ces est la nécessité de générer deux signaux de référence V.
identiques mais en opposition de phase. Ceci peut étre délicat et provoquera une consommation
statique supplémentaire dans tous les cas. La plupart des circuits industriels utilisent la modu-
lation ternaire pour ces trois raisons (réjection d’alimentation intrinséque, rendement amélioré

et émissions ¢électromagnétiques limitées) malgré le léger surcolit en consommation statique.

1.7.4 Nature des signaux

La modulation peut étre de nature analogique ou numérique. La modulation est dite "natu-
relle" (NPWM!'!) si les signaux V, et V, sont de nature analogique et "uniforme" (UPWM!?) si
ils sont de nature numérique. Les considérations précédentes sont indépendantes de la nature
des signaux et restent valables dans tous les cas. Cependant, la discrétisation de la modulation

peut introduire de la distorsion harmonique corrigible [78]. Ce procédé sera étudi€ plus en détail

11. Natural Pulse Width Modulation
12. Uniform Pulse Width Modulation
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dans le chapitre 3 de ce manuscrit.

1.8 Cahier des charges

Tous les amplif cateurs audio de classe D présentés dans ce manuscrit de these ont été réali-
sés pour atteindre les performances audio et électriques en rapport avec 1’application "téléphonie
mobile", coeur de métier de I’entreprise ST-Ericsson. Ainsi, le cahier des charges, commun a

toutes les réalisations, est le suivant :

1. Performances électriques
— Rendement pleine puissance supérieur a = 85%,
— Consommation statique sans signal I, < 1mA par voie, charge connectée,

Surface silicium totale occupée inférieure a 1mm?, par voie, étage de puissance inclus,

Puissance eff cace maximale fournie a la charge égale a 0.7W sous 3.6V d’alimenta-

tion, et de 1W sous 5V d’alimentation, mésurée a 1% de THD,

Offset en sortie inférieure a SmV,

2. Performances audio
— Distorsion harmonique inférieure a 0.1% (soit supérieure a 60dB), pour un signal
pleine echelle a 6kHz (pire cas),
— Immunité aux variations d’alimentations, quantif ée pour un signal carré de fréquence
217Hz et d’amplitude 300mVpp avec signal d’entrée pleine echelle & 1kHz '3,
— Niveau de bruit en sortie inférieur a 30V

— Rapport signal a bruit, pondéré par un fltre Aw 4, supérieur a SNR, = 90dB,

3. Autres Performances

Alimentation variable de 2.3V a 5V (voir 5.5V si présence d’un DC/DC de type "boost"

au niveau de I’alimentation de puissance)

Mode Stéréo possible (soit présence de deux amplif cateurs indépandants 1’un de I’autre),

Possibilité de connexion de la charge sans f ltre de réconstruction,

Réduction des emmissions EM rayonnées en sortie et conduites aux niveaux des ali-

mentation de puissances.

13. Cette perturbation correspond aux variations réelles de 1’alimentation au fonction de I’emmetteur RF lors
d’une emession/reception de trame GSM
14. Voir 1.2.4.3
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1.9 Conclusion de I’état de I’art

Le principal avantage de 1’amplif cateur de classe D est donc son rendement élevé, de plus
en plus nécessaire dans les applications embarquées. Il permet de limiter la demande en courant
sur la batterie et de gagner en autonomie d’écoute et de fonctionnement. De plus, les faibles
pertes thermiques permettent 1I’intégration de 1’amplif cateur commuté pour des applications de

forte puissance car il nécessite une faible surface de dissipation.

Ainsi, I’état de I’art a mis en évidence les spécif cités de I’amplif cateur de classe D par
rapport aux méthodes d’amplif cation linéaire. A partir de cette étude, deux axes de recherche

ont été déf nis correspondant respectivement aux chapitres 2 et 3 a 5 de cette these :

La nécessité d’augmenter les performances de reproduction sonore et le rendement

L’¢état de I’art a permis de constater que les performances de reproduction sonore d’un ampli-
f cateur de classe D sont des ¢éléments différenciateurs dans le choix d’une architecture. Les
amplif cateurs de classe D a entrée analogique sont principalement basés sur des systéme inté-
grant une MLI. Les systémes auto-oscillants, notamment ceux basés sur un cycle d’hystérésis,
permettent d’augmenter la bande passante de la correction et ainsi d’obtenir des performances
audio supérieures. Ainsi, en se basant sur les limites intrinséques des circuits utilisant une MLI,
le chapitre 2 exposera la conception et la réalisation d’ un amplif cateur de classe D analogique
auto-oscillant. La solution proposée mettra en évidence un gain au niveau de la qualité de la
reproduction sonore et du rendement. Cependant, cette approche reste limitée par la nécessité

d’une conversion numérique analogique en amont de 1I’amplif cateur.

La nécessité de piloter I’amplif cateur de classe D de maniére numérique

Quelque soit le systéeme embarqué considéré, la source audio de base est la plupart du temps
de nature numérique. L’utilisation d’un CNA haute f délité est donc requis af n de piloter les
amplif cateurs de puissance. A I'intérieur de ceux ci, une étape de modulation va de nouveau
transformer le signal d’entrée (ou le signal d’erreur dans la cas d’un amplif cateur asservi) de
nature analogique en un train d’impulsions af n de piloter I’étage de puissance. Ainsi, il peut
sembler inutile de passer en analogique si il est possible de générer les commandes de 1’étage

de puissance par un systéeme numérique. Par cette approche, le CNA ne serait plus nécessaire et
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I’économie d’énergie serait alors importante. Ainsi, dans le chapitre 3, les méthodes de modu-
lation numérique seront analysées et adaptées aux contraintes de la téléphonie mobile. Ensuite,
dans le chapitre 4, une premiére architecture d’amplif cateur de classe D a entrée numérique,
intégrant le modulateur décrit dans le chapitre 3 sera présentée. Cette solution intégrera une
boucle de controle local analogique autour de 1’étage de puissance af n d’asservir le signal de
sortie. Finalement, une étude concernant la faisabilit¢ d’une nouvelle architecture numérique,
incluant une conversion analogique-numérique dans la chaine de retour sera traitée dans le cha-

pitre 5.
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Chapitre 2

Etude et réalisation d’un amplif cateur de
classe D analogique auto oscillant
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2.1 Introduction

Ce chapitre expose la conception d’un amplif cateur de classe D analogique a performances
et rendement élevés par rapport a la solution classique basée sur une MLI. 11 s’agit d’une struc-
ture d’asservissement auto-oscillante basée sur un modulateur a hystérésis. Ce chapitre est or-
ganisé de la maniére suivante :

— Description des limitations architecturales et électriques de I’amplif cateur de classe D

analogique basé sur une MLI,
— FEtude des approches auto-oscillantes,

— Déf nition d’une architecture innovante a performances élevées,

Conception et intégration en technologie CMOS 130nm de I’architecture retenue,

Caractérisation de la solution proposée.
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CHAPITRE 2. ETUDE ET REALISATION D’UN AMPLIFICATEUR DE CLASSE D
ANALOGIQUE AUTO OSCILLANT

2.2 Limitations de Pamplif cateur de classe D en boucle fer-
mée utilisant une MLI

Les amplif cateurs de classe D a entrée analogique intégrant une modulation a largeur d’im-
pulsion sont limités par leur architecture en terme de performances. De plus, certains signaux
nécessaires au fonctionnement de cette architecture sont particulierement sensibles, comme par
exemple le signal de référence V,. de la modulation (voir f gure 2.1(a)). Ces limitations majeures

sont explicitées et quantif ées dans les deux paragraphes suivants (2.2.1 et 2.2.2).

2.2.1 Limitation architecturale

2.2.1.1 Amplif cateur de classe D en boucle fermée basé sur une MLI

Le schéma de principe minimaliste d’un amplif cateur de classe D en boucle fermée basé
sur une MLI ainsi que le schéma bloc associé sont représentés sur les f gures 2.1(a) et 2.1(b). Ils
comprennent un étage de puissance P, un étage de modulation M et un correcteur C'. Les blocs

« et § représentent la mise en forme des signaux V, et V; pour obtenir la grandeur d’erreur : V..

D_[[]w"| 7 |“‘|/Vv =

Filtre
Parleur
Correcteur ! Modulateur Etagede 1
puissance |

__________________

= F(s) }\—/\.l:[]

Haut
Filtre  parieur

(a) Schéma électrique (b) Schéma bloc équivalent

FIGURE 2.1 — Amplif cateur de classe D en boucle fermée basé sur une MLI

Avec :

Rin . —— be . _ 1 . _ Ri"be
p= Rin+Ryp’ a= Rin+Rygp’ O(S) = T T Rin+beC (2.1)

L’action intégrale contenue dans C'(s) est nécessaire pour assurer une erreur statique nulle
entre V, et V; et pour fltrer le contenu spectral de V; lorsque le signal asservi est choisi avant le
fltre de reconstruction (ce qui est trés souvent le cas car c’est le haut parleur qui fait off ce de

f Itre).
2.2.1.2 Linéarisation des éléments commutés

Le bloc de modulation et 1’étage de puissance sont des éléments qui fonctionnent en com-

mutation et qui peuvent étre linéarisés en moyennant leur comportement sur une période de
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commutation. Cette modélisation sera valable seulement pour des fréquences tres inférieures a
la fréquence de commutation, notée ici F;.. Les f gures 2.2(a) et 2.2(b) montrent les éléments
non linéaires de la structure d’un amplif cateur de classe D en boucle fermée basé sur une MLI

et les principaux signaux de fonctionnement de ces éléments.

Vo, Vi 8 Vo) (V)

Va
VBJ\T oot V{o
Q) e
oo -
— vt v
35 ol e N
< -
S e N vy
‘ K N
V(t - s
r() t Temps (s)
GND t T2 T,
S S iqu incipaux signaux
a) Schéma électrique b) Principaux signa

FIGURE 2.2 — Eléments commutés

Sur un cycle, c’est a dire pendant 7, = F%, le signal V, est supposé constant. La valeur

moyenne du signal de sortie V; se calcule de la maniere suivante :

I I 2 ts %at
Vso-1,) = 2 X V;[o_%} = T (2.2)
Or, par thalgs,
Ve T,
ty = 2.3
5T @3)
Donc,
— Viat Ve
Vio-1) = ‘2 (2.4)
Ainsi, le gain moyen de I’ensemble modulation et étage de puissance G S’exprime :
7s V;)at
G _ = = = 2.5
MLI0-T] = 5 S (2.5)

Ce résultat doit étre multiplié par 2 si le schéma de modulation est ternaire au lieu d’étre binaire.

2.2.1.3 Comportement en boucle fermée et étude de la stabilité petits signaux

En utilisant le mod¢le lin€aire des ¢léments commutés d’apres la relation 2.5, le schéma

bloc équivalent de la f gure 2.1(b) devient :
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Ve —;8 1 VS.‘ \/\
\/\—-b a 7 C(s) e G e —’O > F(s) i

Haut
Parleur

Correcteur Filtre

£ e

FIGURE 2.3 — Schéma bloc linéaire équivalent

Dans cette f gure, t; représente le délai de propagation du signal a travers le comparateur
du bloc de modulation auquel s’ajoute le délai di a I’étage de puissance (temps de non recou-
vrement principalement - voir 1.5.1.6.1). Dans le cas de la f gure 2.1(a), le correcteur C'(s) a un
pole et pas de zéro. Ainsi, la marge de phase M, de la boucle est forcément supérieure a —3.

Les fonctions de transfert d’un point de vue signal ST F'(s) et perturbations N7 F'(s) s’écrivent

alors :
Vi —Rgpg 1
STF(s) = - = R‘f o (2.6)
e m 1+ f CS
Go G(MLI
et y P g,
NTF(s) = 37 = 1GTC 2.7)
" + Gprr $

D’un point de vue signal, dans la gamme de fréquences inférieures a F)., ’amplif cateur de
classe D MLI se comporte comme un systéme du premier ordre dont le gain statique G est f x¢é

L. be , N
par le rapport de résistance > et avec une bande passante f. ¢gale a :

1 _ Gurr
2t 2rRpC

fe= (2.8)

La valeur de f. sera systématiquement choisie au moins deux fois supérieure a la limite

haute de la bande audio af n de garantir un gain constant en bande audio.

2.2.1.4 Second critére de stabilité lié a la nature commutée du systéme

L’étude de la stabilité d’un systéme commuté comme un amplif cateur de classe D doit éga-
lement porter sur I’étude des commutations non contrdlées (self commutatioren anglais). Il
faut pour cela identif er sur chaque architecture ou se situent les risques d’auto-commutation et
déterminer la ou les conditions a respecter af n d’éviter ce phénomene. Dans le cas de I’ampli-

f cateur de classe D de la f gure 2.1(a), cette instabilité comportementale peut arriver si la pente
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du signal a la sortie du correcteur V. devient supérieure en valeur absolue a la pente du signal
de référence V,. comme illustré sur les f gures 2.4(a) et 2.4(b). La stabilité est alors assurée si

les signaux V. et V. vérif ent la relation 2.9 :

d d
Vo) > — (Vo (t (2.9)
SV (0) > 2 (V)
V0, V0 & V) (V) V0, V) & V8 (V)
Vbat - Vbal ulinls
v, V0
A %
Vi V- :
N R
) - N vl .
' / 7 " .
s ‘\\_\ N
- e . . vt
. ’ \’\ . . * ~
.’ AR a s
t Ny Temps (s) } y Temps (s)
T2 T, T2 T,
(a) Fonctionnement correct (b) Fonctionnement incorrect

FIGURE 2.4 — Limite de stabilité "grand signaux"

Si la tension Vj,.; est supérieure au produit du gain statique et du signal d’entrée Gy x V., ce
qui doit étre le cas pour éviter la saturation du signal de sortie, alors la quantité £ (V, (¢)) peut

étre majorée par %. La relation 2.9 devient :
fb

= F.> —— (2.10)
Les relations 2.8 et 2.10 conduisent a la relation 2.11 :
F,
Je<— (2.11)
s

2.2.1.5 Amélioration de la NT'F par action double pole

Bien qu’elle soit démontrée pour un asservissement possédant une simple action intégrale, la
relation 2.11 peut étre retrouvée en changeant 1’action intégrale simple par une action intégrale
d’ordre plus ¢élevé. L’augmentation de I’ordre de cette action se justif e par I’amélioration de la
NTF afaible fréquence (et donc dans la bande audio). Ainsi, une pertubation basse fréquences
présente en sortie de boucle sera plus fortement atténuée. De maniére générale, le meilleur com-
promis entre performances de la NT'F' et stabilité pour le contrdle d’un amplif cateur de classe
D basé sur une MLI est une action intégrale double. Au dela, c’est la stabilité petits signaux qui
pose probléme, notamment a cause du délai de propagation de I’ensemble modulation et étage

de puissance. Ainsi, en limitant la fréquence de commutation a quelques centaines de k H z pour
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conserver un rendement élevé, le pole dominant de la NT'F' et de la ST F' du systéme asservi
est placé au mieux a une centaine de kH z. La bande passante désirée a une limite supérieure
¢gale a 20k H z, soit a peine une décade en dessous du pole dominant du systéme, ce qui limite
fortement la performance de PSRR. Cet effet est tres visible sur la f gure 1.8(b). La pente de la
courbe PSRR(f) est de 40dB/dec, ce qui indique que le contrdle présente une action intégrale

d’ordre 2.

2.2.2 Limitations électriques

En plus de cette limitation architecturale intrinséque, les amplif cateurs de classe D basés
sur une MLI ont un autre défaut majeur : la présence d’un signal de référence V... Ce signal,
indispensable a la MLI, est situé¢ hors asservissement d’un point de vue contrdle. Ainsi, toute
imperfection présente sur ce signal est reproduite, sans correction possible, sur le signal de
sortie. Les principales imperfections sont :

— Le bruit de phase ! de I’horloge générant V.,

— La bande passante limitée des composant actifs générants ce signal,

— Les couplages parasites par le substrat.

L’utilisation d’une modulation ternaire permet de limiter fortement I’inf uence du bruit de phase
car les erreurs temporelles ainsi générées se compensent mutuellement [79]. Il est impossible de
quantif er par simulation I’impact de I’imperfection dii aux couplages sur les performances élec-
triques de I’amplif cateur de classe D car elles sont directement liées a la qualité électrique de
I’implémentation (et au dessin des masques > dans le cas d’un circuit intégré). Les autres sources
d’imperfections €lectriques majeures, telle que I’implémentation de 1’étage de puissance, sont,

quant a elles, en parties corrigées par la boucle d’asservissement.

2.2.3 Conclusion

Afn d’éviter ’apparition de commutations non désirées, la bande passante de la boucle
d’asservissement d’un amplif cateur de classe D analogique basé sur une MLI ne peut pas étre
supérieure a % [22, 80] (avec F;. fréquence de la référence de la modulation). Cette contrainte
limite donc les performances dynamiques de cette régulation par rapport aux performances élec-

triques. En effet, le rendement d’un amplif cateur de classe D diminue lorsque la fréquence de

1. Jitter en anglais
2. Layouten anglais
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commutation £, augmente (1.6). Un fort compromis entre le rendement de I’amplif cateur et le
PSRR existe donc et le choix de la fréquence de référence F;. doit se faire en tenant compte de
cet aspect. Le compromis entre bande passante (et donc rendement) et stabilité, auquel s’ajoute
la diff culté électrique de créer un signal de référence propre, rend 1’amplif cateur de classe D
basé sur une MLI limité en terme de performance. Ainsi, la suite de ce chapitre porte sur 1’étude
et la réalisation d’un amplif cateur de classe D sans signal de référence et présentant une bande

passante améliorée.

2.3 Etude et réalisation d’un amplif cateur de classe D auto
oscillant

Un amplif cateur de classe D basé sur un asservissement auto oscillant peut étre obtenu
simplement en plagant un étage de puissance dans une boucle oscillante. La condition d’oscil-
lation de la boucle impose la fréquence de commutation f, du systéme sans signal d’entrée. Un
signal d’entrée V,, de fréquence f. << fy, vient moduler la fréquence de commutation afn
que la valeur moyenne du signal de sortie V; reste égale a celle de V., a un gain pres. Cette
approche permet donc de s’affranchir de la nécessité d’un signal de référence. De plus, a fré-
quence de commutation équivalente, un systéme auto oscillant présente une bande passante plus

forte qu’un systéme basé sur une MLI [75].

2.3.1 Introduction aux systémes auto oscillants

2.3.1.1 Principe

Un systéme auto oscillant peut étre réalisé en introduisant du délai dans un systéme bouclé.
Ce délai ¢, correspond a une variation de phase qui dépend de la fréquence, Ap(f), suivant la

relation :

Ap(f) =2ntaf (2.12)

Le délai, associ¢ a la fonction de transfert du systéme en boucle ouverte, apporte la quantité de

phase nécessaire a faire osciller le systéme en boucle fermée.

2.3.1.1.1 Terminologie
L’origine du délai peut étre soit un réseau de déphasage soit un cycle d’hystérésis au niveau du

comparateur. Dans le cas d’un réseau de déphasage, I’amplif cateur sera basé sur un PSSO, pour
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PhaseShift basedSelf Ocillating Modulator, soit, en frangais, un modulateur auto-oscillant a
déphasage. Si le délai est apporté par un cycle d’hystérésis, I’amplif cateur sera de type HSO,
pour Hysteresis basefelf Ocillating Modulator, soit, en frangais, un modulateur auto-oscillant
a hystérésis.
2.3.1.2 Meéthode de prévision de la fréquence de commutation

De manicre générale, un amplif cateur de classe D en boucle fermée peut étre représenté par

le schéma 2.5.

Le délai t, va fortement f xer le comportement de la boucle si le f ltre de boucle H(s) comporte

I [}
’ K2 ol X == —~
: dt Vi me:l Vs : th
I I
! Etage | 0 Haut
: Correcteur Modulateur dg , Filtre Parleur
v puissance |,
- :
I

FIGURE 2.5 — Schéma de principe d’un amplif cateur de classe D

un ou deux poles de plus que de zéros (dans les autres cas, le délai va seulement faire varier
légerement la fréquence d’oscillation). Pour déterminer F, il faut résoudre 1’équation 2.13, qui

traduit la rotation de phase de la boucle ouverte H (s) :
o (H(j2nFs)) =m (2.13)

En réalité, I’utilisation du critére de Berkhauserpour déterminer Fg n’est pas parfaitement
adaptée car le signal de sortie V; n’est pas un signal sinusoidal mais un signal carré. Il faut donc
¢galement tenir compte du contenu harmonique de V;. De plus aucune information n’est dispo-
nible quant au comportement dynamique de I’amplif cateur dans ce cas car la relation 2.13 ne
permet de connaitre que la valeur de Fg a signal d’entrée nul. Un travail récent [55] a proposé
une nouvelle approche afn de remédier a ces deux limitations. En considérant le contenu har-
monique du signal de sortie par décomposition de Fourier, et en conservant le mod¢le linéaire

de la boucle H (s), la méthode proposée conduit a 1’équation suivante :

) <§: (1 = e smh)(1 — Bty ﬂ(]@ﬁ)) =0 19

2n

n=1
Dans cette relation, h représente le rapport cyclique du signal de sortie, compris entre [0; 1]. Le

cas particulier ou h = 0.5 et n = 1 conduit a la relation 2.13. En effet, le contenu harmonique
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n’est pas pris en compte (cas n=1) et un rapport cyclique » = 0.5 correspond a un signal nul
en moyenne. La résolution de I’équation 2.14 avec h = 0.9 ° par exemple, permet de connaitre
I’excursion maximale de la fréquence de commutation, ce qui était a priori impossible en utili-
sant la relation 2.13.

Ainsi, la valeur de Fg donnée par 1’équation 2.13 est une approximation de celle donnée par
I’équation 2.14. Cette approximation est d’autant meilleure que le délai de boucle ¢, est faible.
Pour illustrer cette approximation et 1’utilisation des équations 2.13 et 2.14, considérons la

boucle de la f gure 2.6(a).

Rin=200kQ Vi Sortie
Entree=0 j: —
i o D—E

—Vbat

delais t

Rfb=2001Q

(a) Schéma électrique (b) Schéma bloc équivalent

FIGURE 2.6 — Exemple de boucle auto-oscillante a déphasage

La simulation électrique de ce systéme permet de trouver la valeur de la fréquence £ du
signal de sortie V; en fonction de la valeur du délai ¢, lorsque le signal d’entrée est nul. Ces
valeurs sont répertoriées dans le tableau 2.1. Le schéma bloc équivalent a la boucle est donné

f gure 2.6(b), avec :

. R 1
A(Jw) = Rz’anII)?fb 1+j7w

. _ R; 1
B(jw) = — 475 i (2.15)
_ RinRypyp
T= Rin+Ryyp

Ainsi, la fonction de transfert de la boucle ouverte H(s) lorsque le signal d’entrée est nul s’ex-
prime :
1

ﬂ(](ﬂ) = —K(]u})m X e_jtdw (216)

Le gain K (jw) représente le modele linéaire équivalent des éléments commutés. Contrairement
a une MLI, il n’est pas possible de prédire sa valeur en moyennant ses signaux d’entrée et de
sortie car sa fréquence de commutation n’est pas connue a priori. C’est pour cela que les rela-

tions 2.13 et 2.14 ne s’intéressent qu’a I’information de phase. En injectant cette expression de

3. Ce rapport cyclique correspond a la limite haute des signaux que 1’on peut asservir avec un amplif cateur de
classe D a cause des chutes de tensions non désirées dans les ¢léments ohmiques parasites de 1’étage de puissance
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H(s) dans les équations 2.13 et 2.14, les valeurs de Fg en fonction de ¢, peuvent étre détermi-
nées. Le tableau 2.1 résume les différentes valeurs de Fs avec leur écart relatif par rapport a la

simulation.

Fs Fs Fs
ta eq2.13 eq2.14 simulation
10ns | 249 MHz 0.9% | 25.09 MHz 0.12% | 25.12 MHz
100ns | 249 MHz 5% | 2.61 MHz 0.4% | 2.62 MHz
lus 249kHz 30% 334 kHz 0.3% 335kHz

TABLE 2.1 — Fréquence de commutation F; en fonction du délai ¢4

La relation 2.14 donne des résultats plus proches de la simulation transistoire que la relation
2.13. Cependant, la relation approchée peut étre utilisée pour des délais de boucle de 1’ordre de
la nano-seconde correspondant a un ordre de grandeur réaliste pour les systémes étudiés dans

ce manuscrit.

2.3.1.3 Déf nition de la structure et des paramétres d’asservissement

La structure minimaliste d’un amplif cateur de classe D HSO est rappelée f gure 2.7.

A A

1
1
' v, ' A
v, hat 1 V,
— C(s) - y—— )= F(s)
\/\ V: VC 1 Vmud ] vhn
i 1
Correcteur ! Hysteresis Etagede | Filtre Haut
1

puissance Parleur

FIGURE 2.7 — Schéma minimaliste d’un amplif cateur de classe D HSO

Le correcteur C'(s) comprend au moins une action intégrale pour, d’une part, assurer une
erreur statique nulle, et d’autre part, f ltrer "passe bas" le signal de sortie V; af n d’extraire le si-
gnal d’erreur moyen et non pas un signal d’erreur instantané. Ainsi, aucune action dérivée n’est
possible pour augmenter la rapidité de la boucle car I’effet inverse est recherché. La présence du
cycle d’hystérésis permet a I’erreur de s’accumuler avant de déclencher le basculement de 1’état
du signal de sortie V. Il permet donc également de borner la valeur de la fréquence de com-
mutation. Dans la suite de ce chapitre, la largeur du cycle d’hystérésis sera noté A. Ainsi, avec

C(s) = T—ls, I’application de la relation 2.13 permet de déterminer la fréquence de commutation
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a vide Fy de la boucle proposée sur la f gure 2.7 :

1
4AT

Le cycle d’hystérésis force le signal V. a étre a valeur moyenne nulle, ce qui implique que 1’ordre

Fy = (2.17)

Vs

de la réjection des perturbations V,, est de deux malgré le fait que C, et donc la NT'F = v

, ne
soit que d’ordre un [75]. Ainsi, I’augmentation de I’ordre du correcteur C' n’est pas nécessaire
comme c’est classiquement le cas dans un amplif cateur de classe D bas¢ sur une MLI ou
sur une PSSO [75, 42]. Une forte économie d’espace silicium est réalisée a ordre de réjection
équivalente. En effet, augmenter I’ordre de I’action intégrale équivaut a rajouter un amplif cateur
et donc une capacité, augmentant ainsi la surface du circuit et donc son coft.

Le compromis entre rendement et performance dynamique borne le choix de la valeur de la
fréquence de commutation a vide. Afn de conserver un rendement ¢levé, notamment a faible
puissance, la valeur maximale de la fréquence de basculement sera limitée a quelques centaines
de kH z. De méme, les contraintes de la téléphonie mobile impose une réjection des perturba-
tions au moins égale a 50dB a 20k H z. Ainsi, la fréquence de commutation a vide sera choisie
égale a 384k H z. Un multiple de f, = 48k H z a été retenu car en amont de I’amplif cateur de
classe D se trouve un CNA YA a capacités commutées dont le signal de sortie présente un
spectre minimal a ces fréquences (voir f gure 2.8). Le repliement spectral li¢ a la modulation est

ainsi minimisé.

N ey P

Ve(f)

f,oof, 3, 7

FIGURE 2.8 — Lien entre le CNA et la modulation de 1I’amplif cateur de classe D

Pour limiter 1’excursion du signal V,, et ainsi préserver la linéarité de I’amplif cateur réa-
lisant la fonction C'(s), la largeur du cycle d’hystérésis A sera prise de 1’ordre de grandeur de

quelques centaines de mV'.

2.3.1.4 Passage en mode différentiel et modulation ternaire

La reconstruction du signal différentiel sur trois niveaux en sortie est basé sur la synchroni-

sation parfaite de deux voies indépendantes I’une de 1’autre. En pratique, il existera forcement
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un décalage entre la valeur des parametres des deux boucles, créant ainsi une désynchronisa-
tion. Ce phénomene, mis en évidence dans les oscillateurs RF [45], peut €tre en partie résolu a
I’aide d’un réseau de synchronisation entre les deux voies. L’application de cette technique a un
amplif cateur audio de classe D basé sur une HSO fait I’objet d’un dépdt de brevet en cours [81].
Le principe de cette synchronisation, illustré f gure 2.9, est d’injecter dans les signaux d’erreur
de chaque voie une partie de I’erreur de I’autre voie, forgant ainsi les signaux d’erreurs a étre

¢gaux entre eux lorsque le signal d’entrée passe par zéro.

mw

Vep i_ o | Vipat
— C(S) 1—;@ > S
[\I Vep : Vep y il L] Vinodp Vipp
: ; ]
f 1 Haut
! 1 Parleur
: i wn
E ) 4 i Vbat Vhpm

v ! !
—_ C —( 2 ) p —"—
\/\ Vem (S) Vem - ! Vinodm

m

FIGURE 2.9 — Principe de couplage des signaux d’erreurs de deux voies auto oscillante

Plus la partie injectée est importante, meilleure est la synchronisation entre les deux voies,
ceci malgré d’importantes variations des parametres de la boucle d’asservissement. Les f gures
2.10(a) et 2.10(b) illustrent la reconstruction du signal de sortie lorsque les deux boucles sont
identiques, excepté une variation de 10% sur la capacité d’intégration fxant la valeur de 7.
La fgure 2.10(a) est sans couplage, tandis que pour la fgure 2.10(b), un couplage de 10%

(K¢ = 10) est appliqué entre les deux voies réalisant ’amplif cateur.
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M (A

(b) AC = 10% et K¢ = 10 : voies synchro-

(a) AC = 10% : voies dé-synchronisées

nisées

FIGURE 2.10 — Signal de sortie : effet de la synchronisation

Cependant, cette correction vient changer de manieére dynamique le comportement de la

boucle et ainsi créer de la distorsion harmonique. Un couplage de 10% permet de contrer les

variations technologiques standards présentes sur le procédé utilisé tout en réduisant la linéarité

globale de la structure de moins de 7dB. Cette valeur de constante de synchronisation K¢

sera donc utilisée dans 1’amplif cateur de classe D. Le circuit test sera réalisé avec un controle

permettant d’activer ou non la synchronisation et de changer la valeur de la constante.

2.3.1.5 Effet du caractére non idéal de ’action intégrale

La non idéalité de I’action intégrale modif'e le fonctionnement de la boucle. Par exemple,

I’impact de la bande passante B P de I’intégrateur sur la fréquence de commutation d’une voie

de I’amplif cateur est illustré sur la f gure 2.11.

G600

500

400

300

F. (kHz)

200

H_

=

X

- ldeal

[ - BP=1MHz
| - BP=10MHz

\

a 0.2 0.4 0.8

0.8 1

Ve (V)

FIGURE 2.11 — Effet de la bande passante B P du correcteur C' sur la fréquence de commutation

F

Ainsi, une bande passante de 10M H z de I’action intégrale permet d’obtenir une f délité de
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fonctionnement suff sante par rapport aux valeurs de F.

2.3.1.6 Solution retenue

La f gure 2.12 illustre le schéma de principe de I’architecture retenue pour I’amplif cateur de
classe D réalisé. Le correcteur C'(s) est donc constitué d’une unique action intégrale. Le produit
entre la constante de temps de cette action et la largeur du cycle d’hystérésis permet de fxer
la limite haute de la fréquence de basculement, égale a 384k H z. Un réseau de synchronisation
dont la constante vaut K- = 10 entre les deux voies permet d’assurer la réalisation d’une

modulation sur trois niveaux en sortie malgré des variations entres les parametres des voies.

Voie P

) ) W,
Correcteur PI 1% ordre Comparateur & hysteresis variable bt

_________ \ IIII“I

1
1
[ %
+" ¥ A —,
- v
: 25uH
:
i Vo gl
1
! -
1
1
:
1,
1
1
1
1

(— i)

25uH

—

— | C(s)

(L]
o i
VETI

Heseau de synchronisation

FIGURE 2.12 — Architecture retenue

2.3.2 Intégration d’un amplif cateur de classe D auto-oscillant

Cette architecture a ét¢ implémentée dans un procédé CMOS double oxyde 130nm. Les
contraintes ¢lectriques sont celles de la téléphonie mobile (voir 1.2.4). La charge est simulée

par un ensemble RL avec R = 8Q et L = 50uH.

2.3.2.1 Architecture d’une voie d’amplif cation

Le schéma électrique correspondant a 1’architecture retenue 2.12 dans la section précédente

est illustré sur la f gure 2.13.
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VB AT

i : Cantrile
—— Q — des —

s ! | cormmutations|

Vers autre polaritél 1

GND

FIGURE 2.13 — Implémentation ¢électrique de I’architecture retenue

II comprends un correcteur PI de pole dominant 7 = R, C, un cycle d’hystérésis de largeur
A = 2aVy,, et un étage de puissance. Ce systéme présente un gain statique G égal au rapport
de la résistance Ry, sur R;,. Le correcteur C'(s) représente un intégrateur a temps continu qui
peut étre réalisé €lectriquement de nombreuses manieres, dont les principales sont :

— Intégrateur g,,C

Intégrateur g,,,C' actif

Intégrateur MO.S — C' actif

Intégrateur RC' actif

Le principe de fonctionnement de chaque approche, ainsi que leurs avantages et inconvé-
nients, sont discutés dans I’annexe A. Parce qu’elle présente le meilleur compromis entre linéa-
rité et consommation, la solution "RC' actif" a été choisie pour I’implémentation du correcteur.
De plus, a cause du réseau de synchronisation, le bloc C'(s) voit une charge en partie résistive,
ce qui n’est possible qu’avec une approche "RC' actif".
Pour connaitre I’excursion des variations de la fréquence des commutations avec I’amplitude
du signal d’entrée, une étude temporelle des signaux est nécessaire. En effet, par application
de la relation 2.13, seule la fréquence de commutation a vide est connue pour I’instant. Cette
étude est menée en ignorant I’effet du réseau de synchronisation. En supposant la fréquence de
commutation F, trés supérieure a la fréquence du signal d’entrée F,*, alors le signal d’entrée
peut étre supposé constant pendant une commutation. Les signaux V,, V. et V; ont alors ’allure

suivante :

4. ce quiestlecascar Fe,,,, =20kHzet Fy = 384kHz
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Vo), V. & V() (V)

-~

Viat V. -

» Temps (5)

T, T,
FIGURE 2.14 — Allure des signaux V,, V; et V, pendant une période

D’un point de vue dynamique, c’est a dire en ignorant les tensions de mode commun des
différents signaux, les signaux V et V,. varient respectivement entre —% et —|—% et —% et

+%. A représente I’amplitude du signal d’entrée V, par rapport a son mode commun®. Ainsi,

deT =0aT =1,
T
v (T) = l/ (A— %at) ah&—é
T 2 2
0

Deméme,de T’ =T aT =T,

Ts
1 Via A
Uc2(T):;/(A+ gt) dt+5
T

Les conditions de continuité aux limites imposent :

v (Th) = va(Tﬂ% et Vo (Ty) = v (Ty) = _%
d’oti I’expression de F,, = 7-
14 (g 2
Fom—n — — (1=
avec
Fuo = 427 ’ - ;ba(jDC tGpc = Zf:

5. C’est a dire que I’amplitude réelle A, du signal d’entrée est égale a A, = V.4 + A, ou Vg, représente le
mode commun du signal d’entrée
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Ainsi, F est bien de la forme attendue. M représente la profondeur de modulation rapportée en
entrée en tenant compte du gain petit signal G pc de I’amplif cateur.

Cette relation est juste si le mode commun de ’intégrateur Vij, est égal a la moyenne
pondérée des modes communs des signaux d’entrée V. et de sortie V; respectivement égaux a

% (fxé par le CNA en amont) et VB—;T Ainsi, Vo s’exprime :

Vana be + V;)at Rm
2 R, + be 2 R + be

Vou =

2.3.2.2 Effet des variations de mode commun du cycle d’hysteresis

Le comparateur a hystérésis doit avoir une largeur qui varie avec la tension d’alimentation
Viat af n de rendre la fréquence de commutation, et donc la bande passante du contrdle, indé-
pendante de V;,;. En plus, le mode commun de cette fenétre d hystérésis doit étre constant, car
le mode commun du signal d’erreur V, fxe celui du signal de sortie V; (et également celui du
signal d’entrée V,) a cause de 1’action dérivée présente entre V, et V; — V. due au correcteur

C'(s) (Voir f gure 2.15) [82, 83].

FIGURE 2.15 — Effet du mode commun de la surface d’erreur sur V;

L’architecture classique d’un comparateur a hystérésis est basée sur un trigger de Schmitt
comme illustrée sur les f gures 2.16(a) et 2.16(b). Elle ne peut pas étre utilisée car elle réalise
un cycle d’hystérésis de mode commun dépendant de I’alimentation et donc de ses variations

(voir relation 2.18), soit exactement 1’inverse de 1’objectif.
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\{.5 A
Ve Viat
- 5
Vo — ¢ A
R1
B — -V,
(a) Schéma électrique (b) Caractéristique de transfert

FIGURE 2.16 — Cycle d’hystérésis de type "Trigger de Schmitt"

Avec cette conf guration, la performance de PSRR est limitée par 1’architecture du com-
parateur a hystérésys. La performance maximale en terme de PSRR peut étre calculée de la

maniére suivante, en posant :

Rl et k?g = R2

by — — 1 0
" R, + R, Ry + R,

Les caractéristiques de la fenétre d’hystérésis sont alors :

V= oV AR
Vi = kaVon + ki Via } - BT

= [ (Voat) (2.18)

Lorsque le signal d’entrée est nul, le signal de sortie moyen V; de la f gure 2.15 s’exprime par :

Vilt) = 7o (Un(1)) = 2T (Vi) @.19)

Si Viar (t) = Viaro + aosin (27 fyait), alors le PSRR de cette structure s’exprime :

A
PSSR =20log (V—) = 201og (Tk17 foar) (2.20)
bat
Or, a signal d’entrée nul, f; = Z‘f”A—“; et A = k1 Vja, donc la relation 2.20 devient :
PSRRup = 201og <7T4J;’;“t) 2.21)

En limite supérieure de bande audio, c’est a dire a f,,; = 20kHz, pour f, = 400kHz, la
réjection des perturbations d’alimentation est limitée par I’architecture du cycle d’hystérésis
a 30dB environ. Cette valeur de PSRR est inférieure de plus d’une décade par rapport a la
valeur du cahier des charges (voir 1.8). Pour cette raison, un cycle d’hystérésis a mode commun

constant doit &tre concu. Dans ce cas, la relation 2.19 devient :

Vilt) = 7 (0o() = 0 2.22)
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La réjection d’alimentation liée au cycle d’hystérésis devient infnie en terme d’architecture.

Un comparateur avec cycle d’hystérésis a mode commun constant peut étre réalisé de la fagon

suivante, illustrée sur la f gure 2.17

Vbat
v, —-
+
Ve_ S QF— Vs
Vbat R
\L
v—1L

FIGURE 2.17 — Fenétre d’hystérésis a mode commun constant

Pour rendre U, constant, il faut choisir judicieusement les limites V_ et V. du cycle afn

qu’elles soient de la forme :

{ V, = ‘/cm - a%at = { UO = ‘/cm (2'23)

V+ = ‘/cm + OA/bat A= QQ‘/I?(U

Pour cela, les tensions V_ et /. sont construites a partir d’une tension de référence de type

"Band Gap" ¢ et de la tension d’alimentation via le montage suivant :

FIGURE 2.18 — Génération des limites de la fenétre d’hystérésis

Dans ce montage, par application du théoréme de superposition, la tension V_ s’exprime :

Rs Rs + R, Ry
== ‘/;‘6 —_ Va — ‘/re - Va 2.24

R1+R2< Rs ) s~ g, (Vo) § 7 XV bat (2.24)
L’expression de V_ est bien de la forme attendue si R, = R, et Ry = R3. De méme, I’expression

Re R Ry R5+RG) ( Ry ) (R3+R4))
14 20 ) = o et (22 ) - Ve
) hat (( R Ry + Ry Rs !

R
V+ — _§6V_+‘/ref ( R
5 5
(2.25)

V_

de V est:

6. Référence de tension trés précise et fortement indépendante de la température [84]
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En choisissant 25 = R, V. est bien de la forme V. = V... + aVj,. Ainsi, les caractéristiques

du cycle d’hystérésis sont bien celles déf nis dans la relation 2.23.

2.3.2.3 Implémentation en technologie CMOS 130nm

Pour réaliser cet amplif cateur, la liste des cellules de base nécessaires est la suivante :
— Polarisation et référence de tension
— Générateur de référence de tension de type "Band Gap"
— Bloc générateur de courant de référence
— Gestion des alimentations de mode commun (3 AOs de type "buffer")
— Controle
— Correcteur (1 AO/voie)
— Cycle d’hystérésis (2 AOs en commun pour la génération des bornes, auxquels s’ajoutent
deux comparateurs par voie)
— Réseau de synchronisation
— Etage de puissance
— Transistors de puissance (une paire P/N par voie)
— Contrdle des commutations
La fgure 2.19 illustre la totalité des cellules analogiques €lémentaires requises pour réaliser
une voie de I’amplif cateur audio de classe D proposé dans ce chapitre. Les bloc en pointillés
sont des cellules déja existantes et qui ont donc ¢été reutilisées directement sans modif cation.
L’¢tage de puissance est déja existant dans cette technologie et est utilis¢ dans des ampli-
f cateurs de classe D de type MLI. L’utilisation du méme étage de puissance permet alors de
conclure sur les performances de la méthode de contrdle. Les autres cellules sont détaillées dans
les paragraphes suivants. La consommation statique de 1’ensemble de ces blocs est minimisée

af n de conserver un rendement élevé.

2.3.2.3.1 Conception du bloc de correction

Le choix de la valeur des composants passifs (R;,,Rs et C) est en partie imposé par les
caractéristiques 7 et G de I’architecture. Le degré de liberté restant sera f xé par la performance
en bruit de la structure. Le bruit thermique des résistances R;, et Ry, est la source de bruit
dominante. Afn d’avoir un SNR de I’ordre de 100dB, avec un signal utile en sortie de 1’ordre

du V, le niveau de bruit moyen en sortie de I’amplif cateur sz doit étre inférieur a 10V gy, g sur
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FIGURE 2.19 — Blocs élementaires constituant 1’amplif cateur proposé

la bande audio. La source de bruit équivalente a la résistance R;,,, noté eQB , s’exprime :

¢, = 4kpTRin A f (2.26)

Ou kp représentante la constante de Boltzmann’, T la température en Kelvin et Af la bande

passante considérée. Le niveau de bruit en sortie s2 vaut alors :
5% = \/GodkpT Ry, A f (2.27)

La relation 2.27 permet de déterminer la valeur maximale que peut prendre R;, :

-2
SBiim

A/GokTAf

La valeur de R;, sera donc fxée suff samment grande pour limiter la consommation statique,

55 <107 = R;, < ~ 1MQ (2.28)

réduire au mieux la taille de C' et favoriser I’appariement entre les deux voies de I’amplif cateur.

Ainsi, la valeur retenue des composants passifs est :

Rin = 100k$2
Rfb = Rin x Gy = 200k (2.29)
Cc = RLfb = 10pF

La bande passante de I’amplif cateur d’erreur doit étre au minimum de 10M Hz (2.3.1.5) afn
que le pole dominant de I’amplif cateur n’ait pas d’inf uence sur le comportement de la boucle,

et notamment sur la valeur de F;. Cet amplif cateur a été réalisé par une structure comprenant

7. kp = 1.3806 x 10723 JK 1
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deux étages de gain : un étage d’entrée différentiel de type PMOS (M;,Ms) a charge P (M5,Ms)
cascode repli¢e (M3,My), puis un étage de gain de type PMOS source commune (Mg) comme

illustrée sur la f gure de principe 2.20.

@ lpcaS
li Efage de gain

ti _ g
viCharge aclive cascode rapliee || BOUICE COMMURE i

.........................................................................................

FIGURE 2.20 — Architecture interne de 1’amplif cateur d’erreur

Le choix de la construction de I’étage d’entrée de cet amplif cateur autour d’une paire PMOS
a charge P cascode replié¢e est basé sur le compromis entre la dynamique d’entrée, 1’offset et le
bruit de la structure. Cette étude est détaillée dans 1’annexe B. L’amplif cateur ainsi réalisé est
illustré sur la f gure 2.21. Les dimensions des principaux éléments constituant cet amplif cateur

sont détaillées dans le tableau 2.2.

| Fonction Transistors | W (um) | L (um) | Ip(pA) |
Paire Différentielle | PMOS M, M, 100 2 10
Charge active PMOS M5, Mg 10 2 40
Cascode NMOS M;, My, M-, 5 5 40
Polarisation charge | NMOS Moy, Moo, Mo 40 2 50
Source commune PMOS M;g 10 2 120

TABLE 2.2 — Dimensions des principaux ¢léments constituant I’amplif cateur d’erreur
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2.3.2.3.2 Stabilité du bloc de correction
Cet amplif cateur, de fonction de transfert A(s) est utilisé pour construire une action intégrale

selon une approche "active RC" (voir f gure A.3). Le schéma bloc équivalent a cette solution

est :
VS
| ! 4 :
H,(s) |+
FIGURE 2.22 — Schéma bloc de I’amplif cateur d’erreur dans son environnement
Avec
Hl(s) - _Rla-}ZCS
HQ(S) = 1+R(83's

L’étude de la boucle ouverte BO(s) = A(s)Haz(s) inclura la charge de I’amplif cateur qui n’est
pas représentée dans la f gure 2.22. Tous les poles de A(s) sont, pour I’instant, issus de capacités
parasites des différenst transistors qui composent A(s) et sont tous situés dans la méme gamme
de fréquences. La représentation de A(s) (f gure 2.23 dans un lieu de Bode montre notamment la
présence des deux poles dominants de A(s) autour de 100k H z. 11 s’agit des pdles correspondant
aux capacitées parasites des jonctions grille-drain C';,; ramenées par effet Miller sur les noeuds

hautes-impédances de I’ AO.

#A)

1Al B

M

FIGURE 2.23 — Représentation de A(s) dans un lieu de Bode

En I’état, ’amplif cateur est donc fortement instable. La stabilité de cet amplif cateur est

assurée en suiveur, ce qui représente le pire cas en terme de stabilité car la contre réaction est
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unitaire (et donc maximale). Ainsi, ’amplif cateur sera également stable dans toutes les autres
conf gurations de contre réaction passive. D’apres sa réalisation (voir annexe B), I’amplif cateur
est composé de deux étages de gain représentés par leur transconductance g; et g, mises en
cascade (fgure 2.24). En sortie de chaque étage sont représentées les résistances de sortie 1,
et ry ainsi que I’ensemble des capacités d’entrée de 1’étage suivant. Ce sont ces deux poles qui

sont dominants et qui apparaissent sur la f gure 2.23.

Etage 1 Ltage 2

FIGURE 2.24 — Diagramme structurel de I’amplif cateur

Pour stabiliser cet amplif cateur, il faut écarter 1’action de ces deux pdles dans le domaine
fréquentiel. Cela revient a ajouter une forte capacité en parallele de c;. Cette forte capacité, non
intégrable car de valeur elevée, va €tre introduite par effet Miller comme illustré sur la f gure

2.25.

Etage 1 Etage 2

FIGURE 2.25 — Diagramme structurel de I’amplif cateur avec compensation fréquentielle

Par effet Miller, une capacité équivalente a (1 + A) x Cc ou A représente le gain de 1’étage
2 (A = gor9) va étre placée en parallele de 'y, déplagant ainsi le pole associé¢ en basse fré-
quence. La compensation fréquentielle sera d’autant plus facile & mettre en place que 1’étage
g2 présente du gain. Le gain statique de A(s) étant égal a 100dB environ, la bande passante de
I’amplif cateur doit étre de 100H z. Il faut donc déplacer le pdle dominant de trois décades en
fréquence, soit placer en paralléle de ¢; une capacité de ’ordre du nF' (c; étant de I’ordre du

pE). Comme le gain de 1’étage 2 est d’environ 50dB, soit environ 300, alors la valeur de C¢
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doit étre d’environ 3, 3pF'. Par simulation, la valeur retenue pour C'c est de 4pF', ce qui conduit

a la représentation de Bode suivante :

B dBMION O
CphaseiONO

FIGURE 2.26 — Représentation de A(s) compensé dans un lieu de Bode

La capacité C¢ est également a 1’origine d’un zéro a partie réelle négative haute fréquence
dans I’expression de A(s). Afn de supprimer I’inf uence de ce zéro, une résistance R, égale
a 12k est rajoutée en série de Cc ce qui a pour effet de transformer ce zéro a partie réelle
négative en un z€ro a partie réelle positive, améliorant ainsi les marges de gain et de phase de

A(s) [85].

2.3.2.3.3 Conception du comparateur

Pour ne pas perdre le comportant auto-oscillant de la boucle di au cycle d’hystérésis [75], il
faut que le délai de propagation ¢p de I’ensemble comparateurs et étage de puissance reste tres
inférieur au délai équivalent du cycle d’hystérésis ¢;. La pente maximale du signal en sortie de
I’intégrateur est @ La largeur du cycle d’hystérésis A étant égale a 2aVp 47, alors le délai

ty,,,, vaut:
AT . QOZVBATbeC

VBar VBar

to, .. = 0.4pus

Le délai de propagation de 1’étage de puissance est de I’ordre de la dizaine de ns. Le délai
de propagation au niveau des comparateurs réalisant le cycle d’hystérésis (voir f gure 2.17)
doit donc étre du méme ordre de grandeur afn de conserver un rapport d’environ cent entre
tp et ty et assurer ainsi une boucle oscillante a hystérésis. Afn de réaliser un comparateur
rapide, symétrique et consommant peu, 1’architecture suivante a été utilisée (illustrée ici avec le

comparateur détectant la limite basse du cycle d hystérésis V) :
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+
.

N J
Y

Porte logique de
mise en forme

FIGURE 2.27 — Architecture interne du comparateur

Ce comparateur est construit autour d’une paire différentielle PMOS M;, M dont la charge
est assurée par des miroirs de courant. Si le potentiel V, devient supérieur a V;_, alors la source
de courant M3 est dominée par la source de courant M, et le nceud V. monte a Vi 47. Les deux
portes logiques inverseuses dites de "mise en forme" servent a rendre la transition plus raide en
augmentant la pente du signal lors d’un changement d’état. La tension de décalage, ainsi que le
bruit de la structure ne sont pas des sources d’erreurs importantes. En effet, la présence d’une
1égere tension de décalage va seulement modif er la largeur du cycle d’hystérésis et donc modi-
fer la valeur nominale de la fréquence de commutation de 1I’amplif cateur de classe D. Dans le
pire cas, c’est a dire a tension d’alimentation minimale, la largeur du cycle d’hystérésis est égale

a Amm = 20 * VBAT

min

= (0.46V. Ainsi, une tension de décalage importante, soit de I’ordre de
SmV (valeur bien supérieure a ce qui est réalisable facilement par des techniques de dessin des
masques comme le couplage croisé ® et ’appariement® des transistors de la paire différentielle)
sera a ’origine d’une déviation de 1.1% de la fréquence de commutation. Cette déviation est
fortement négligeable devant celle introduite par la constante de temps de 1’intégrateur 7 due
a I’intégration des résistances et des capacités !°. Le signal de sortie du comparateur étant de
nature logique, la source de bruit équivalente du comparateur n’a également pas d’importance.
La diff culté de conception de cette structure vient de la nécessité d’obtenir des temps de com-

mutation faibles (de I’ordre de la dizaine de ns) et symétriques dans tous les cas, c’est a dire en

8. Cross Couplingn Anglais
9. Matchingen Anglais
10. déviation procédé standard pour un composant passif (R ou C) : 20%
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| Fonction | Transistors | W (um) | L (um) |
Paire Différentielle | PMOS M, M, 150 1
Charge active NMOS Mg, M1, Msg, Moy 3 1
Miroir de courant | PMOS My, Moz 9 1
Accélération 0—1 | PMOS Mp 1 25
Accélération 1—-0 | NMOS My 1 50

TABLE 2.3 — Dimensions des principaux éléments constituant le comparateur

| | Temps de montée T),,(ns) | Temps de descente T(ns) |

TYP/27° 94 9.7
SSA/130° 12.2 13.7
FFA/-30° 7.5 7

TABLE 2.4 — Temps de commutation du comparateur

prenant compte les variations de tensions d’alimentation, de température et du procédé de fa-
brication. Dans le but d’augmenter la rapidité des commutations sans augmenter la polarisation
statique de la cellule, les transistors My et Mp jouant le role de résistances ont été connectés
entre le nceuds V. et les rails d’alimentation. Leur rdle est de préparer le comparateur a la pro-
chaine commutation. Par exemple, lorsque V; est a 1’état haut, ce qui signif e que V, I’est aussi,
que My3 est passant tandis que M7, est bloqué, le transistor M conduit et permet de diminuer
le potentiel V. afn de le rapprocher du seuil de commutation sans le franchir. Ainsi, lorsque
la paire différentielle bascule, I’excursion de V. est minimisée et le temps de propagation éga-
lement. Les transistors My et Mp sont délicats a dimensionner car la valeur de la résistance
¢quivalente d’un MOS en régime ohmique R,,, varie fortement avec les variations du procédé.
Cette technique d’accélération demande de maitriser parfaitement les bornes minimales et maxi-
males de la pente des signaux d’entrée dans le but d’éviter toutes multiples commutations. Les
dimensions des principaux transistors constituant ce comparateur sont résumées dans le tableau
2.3. Le schéma global interne est donné f gure 2.28.

Le tableau 2.4 résume les temps de commutation du comparateur pour un procédé typique
et & température ambiante, pour le cas le plus défavorable (Procédé SSA !!, température maxi-
male) et pour le cas le plus favorable (procédé FFA 2, température minimale). La contrainte
temporelle et la symétrie des temps de commutation sont bien respectées. La consommation

statique de la cellule est de 20 A.

11. Slow Digital Slow Analog
12. Fast Digital Fast Analog
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FIGURE 2.28 — Schéma du comparateur
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2.3.2.3.4 Autres blocs, dessin des masques et circuit test
Les autres cellules réalisées dans le cadre de cet amplif cateur ne seront pas détaillées dans

ce manuscrit. Il s’agit notamment d’amplif cateurs de type OTA a deux étages, compensés par
capacité¢ Miller. Ces amplif cateurs sont utilisés pour générer les tensions limites de la fenétre
d’hystérésis Vi, et Vi comme illustré sur la f gure 2.18. Ils sont également utilis€s comme
buffers sur la tension V. issue de la cellule "Band Gap". Dans le cadre du circuit réalisé, des
modes de test ont été mis en place, permettant notamment de :

— Activer/désactiver le réseau de synchronisation,

— Modifeer la valeur nominale de la fréquence de commutation (trois valeurs program-

mables)

Le dessin des masques correspondant a I’ensemble du controle de I’amplif cateur de classe
D proposé est montré sur la f gure 2.29. Une symétrie gauche/droite est respectée, représentant
respectivement les voies P et M de I’amplif cateur. Chaque cellule ¢lémentaire est également

localement symétrique.

Rails dalimenlalions ¢ omposants passifs (Rin Rib,C) I

Symétrie
locale
Amplificateur
d'erreurs
Référence
de
tension
Réseau
de
synchronisation Comparateur

Générateur
de fenétre
d'hystéresis

Symétrie Globale

FIGURE 2.29 — Dessin des masques du contrdle de 1’amplif cateur proposé

La surface de la partie contrdle est égale a 0.15mm?. L’étage de puissance occupe une sur-
face de 0.31mm?, portant la surface globale de I’amplif cateur a 0.45mm? par voie, respectant

ainsi le cahier des charges f x¢é 1.8. La répartition en surface et en puissance de cet amplif cateur

96

Cette thése est accessible a I'adresse : http://theses.insa-lyon.fr/publication/20111SAL0063/these.pdf
© [R. Cellier], [2011], INSA de Lyon, tous droits réservés



CHAPITRE 2. ETUDE ET REALISATION D’UN AMPLIFICATEUR DE CLASSE D
ANALOGIQUE AUTO OSCILLANT

est illustrée f gure 2.30.

Répartition de |a surface occupée (% ) Répartition de la puissance consommée (%)

%

- BT peae 10% O Efzge de pusance

BConrdle- Passif
OContrdle- Adif

8 Conréle - Correcteur
OContdle - Hysteresis

OConfrdle - Synchronis ation

4%

FIGURE 2.30 — Répartition en surface et en puissance des différents élements

2.3.3 Performances et comparaison

Le circuit réalisé a été inséré dans un boitier type TQFP 44 broches (f gure 2.31(a)). La
connectique entre le circuit silicium et les broches du boitier est réalisée par des fls d’or afn
de minimiser les effets inductifs et résistifs parasites des acces, notament ceux de puissances.
La carte de test permettant de mesurer les performances du circuit est représentée sur la f gure

2.31(b). Le schéma complet de cette carte est donné en annexe ??.

(a) Circuit réalisé (b) Carte de test

FIGURE 2.31 — Circuit réalisé et carte de test

2.3.3.1 Mesures effectuées sur le circuit réalisé

Un ensemble détaillé¢ des mesures effectuées sur le circuit réalisé est en annexe ?? de ce ma-
nuscrit de thése. Cette section reprend seulement les mesures principales permettant de valider
les études théoriques présentées dans ce chapitre. Les performances électriques et audio sont

conformes aux attentes comme le montre le tableau 2.5.
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Cahier des | Simulation | Simulation | Mesure
Charges | Fonctionnelle Electrique
fs0 (kHz) 348 348 348 348
SNR (dB) >90 - 100 97.5
THD @0.7W - 1kHz (%) <0.1 0.01 0.02 0.05
PSRR @217Hz - Ve=0 (dB) > 60 > 100 > 100 80
Rendement @1W (%) 85 - - 87
Rendement @0.1W (%) 50 - - 70
ICN (uVrus) <50 - 15 27
Consommation statique (mA) <2 - 1.5 4
Offset (mV) <5 - - 4

TABLE 2.5 — Tableau récapitulatif des principales mesures

2.3.3.1.1 Linéarité et rendement : effet de la synchronisation

Un point novateur dans la structure proposée est la présence d’un réseau de synchronisa-
tion. Il permet de corriger les variations technologiques de chaque boucle af n de faire en sorte
qu’elles soient synchronisées I'une avec I’autre dans le but de créer un signal différentiel sur
trois niveaux propres en sortie. Cette synchronisation modife le comportement de la boucle
de manicre dynamique, réduisant ainsi la linéarité de la structure. La f gure 2.32 montre 1’effet
de la synchronisation des trains d’impulsions des voies P et M en sortie lorsque les signaux
d’entrées sont nuls.

Voie libre

CEXITY

Fo=348KkHz

FIGURE 2.32 — Effet temporel de la synchronisation

En principe, les deux signaux de sortie sont des signaux carrés avec un rapport cyclique de
50% et une fréquence Fy, égale a 348kHz. Les variations technologiques sur les composants

fxant cette valeur créent donc une légere différence entre la fréquence de commutation théo-
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rique et celle mesurée (ici 366kHz). Cette variation est différente d’un circuit a 1’autre, mais
reste faible car ils sont issus d’'un méme lot de fabrication. En cas d’industrialisation, la réparti-
tion statique de cette variation sera donc plus importante.

La désynchronisation temporelle dans les commutations se traduit par la présence d’un courant
instantanément non nul mais a valeur moyenne nulle dans la charge. Ce courant représente une
quantité d’énergie qui est simplement perdue et donc détériore fortement le rendement a faible
niveau. En couplant les voies P et M, les deux signaux de sortie se synchronisent comme le
montre la f gure 2.32. La synchronisation ralentit 1’évolution du signal en sortie de I’intégrateur
et diminue donc la fréquence de commutation. La constante de couplage est égale a K=0,1 soit
10%. La fréquence de commutation mésurée est de 348kHz ce qui était parfaitement prévisible.
En effet, un couplage de 100% aurait pour effet de diviser la fréquence de commutation par
deux. Un couplage de 10% diminue la fréquence de commutation de % x 0.1 = 0.05 et donc
366kHz x (1 — 0.05) = 348k Hz. Les f gures 2.33(a) et 2.33(b) montrent les mesures de la
linéarité (via le parametre THD - f gure 2.33(b)) et du rendement (f gure 2.33(a)) avec et sans
synchronisation en fonction de la puissance de sortie. Ces courbes ont été tracées pour un signal

d’entrée de fréquence 1k H z avec une charge de 8.
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