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CIFRE avec l’équipe conception de l’Institut des Nanotechnologie de Lyon.J�e �t�i�e�n��, �d�a�n�� �u�n� �p�r�e�m�i�e�r� �t�e�m�p��, �à� �r�e�m�e�r��i�e�r� �t�o�u�t �p�a�r�t�i��u�l�i�è�r�e�m�e�n�t :� G�a�ë�l P�i�l�l�o�n�n�e�t, C�o-�d�i�r�e��t�e�u�r� �d�e ��e �t�r�a�v�a�i�l �d�e �t�h�è�s�e, �p�o�u�r� �s�o�n� �s�o�u�t�i�e�n� �e�t�s�o�n� �a�i�d�e �a�u� �l�o�n�g �d�e ��e�� �t�r�o�i�� �a�n�n�é�e��,� A�n�g�e�l�o N�a�g�a�r�i�, E�n��a�d�r�a�n�t �i�n�d�u�s�t�r�i�e�l, �p�o�u�r� �s�a� ��o�n�f�i�a�n��e �e�t �t�o�u�� �l�e���m�o�y�e�n�� �m�i�� �à� �m�a� �d�i�s�p�oǑs�i�t�i�o�n�,� N�a��e�r� A�b�o�u��h�i�, D�i�r�e��t�e�u�r� �d�e �t�h�è�s�e, �p�o�u�r� �s�o�n� �e�n��a�d�r�e�m�e�n�t �e�t �s�a� �d�i�r�e��t�i�o�n��l�o�r�� �d�e �m�e�� �t�r�a�v�a�u�x �d�e �t�h�è�s�e,� M�o�n�i�q�u�e C�h�i�o�l�l�a�z, �p�o�u�r� �s�a� �p�a�t�i�e�n��e �l�o�r�� �d�e�� �n�o�m�b�r�e�u�s�e�� �r�e�l�e��t�u�r�e�� �d�e��e �m�a�n�u�s��r�i�t.J�e �r�e�m�e�r��i�e �é�g�a�l�e�m�e�n�t M. Y�a�n�n� D�e�v�a�l, �d�e �l�IMS �e�t M. P�a�s��a�l N�o�u�e�t,�d�u� LIRMM, �q�u�i� �o�n�t �a���e�p�t�é �l�a� �d�é�l�i��a�t�e �t�â��h�e �d�'�ê�t�r�e �r�a�p�p�o�r�t�e�u�r�� �d�e ��e �t�r�a�v�a�i�l�d�e �t�h�è�s�e �e�t �d�o�n�t �l�e�� �n�o�m�b�r�e�u�s�e�� �r�e�m�a�r�q�u�e�� �o�n�t �p�e�r�m�i�� �d�'�a�m�é�l�i�o�r�e�r� �g�r�a�n�d�e�m�e�n�t�l�a� �q�u�a�l�i�t�é �e�t �l�a� �r�i�g�u�e�u�r� �d�e ��e �m�a�n�u�s��r�i�t.U�n� �g�r�a�n�d� �m�e�r��i� �é�g�a�l�e�m�e�n�t �à� �m�e�� �p�a�r�e�n�t��, J�e�a�n� P�a�u�l �e�t P�a�t�r�i��i�a� C�e�l�l�i�e�r�,�q�u�i� �m�'�o�n�t �t�o�u�j�o�u�r�� �s�o�u�t�e�n�u� �t�o�u�t �a�u� �l�o�n�g �d�e �m�e�� �é�t�u�d�e��, �e�t �q�u�i� �m�'�o�n�t �d�o�n�n�é�l�a� ��h�a�n��e �d�'�ê�t�r�e ��o�m�p�l�é�t�e�m�e�n�t �é�p�a�n�o�u�i� �p�e�n�d�a�n�t �t�o�u�t ��e �t�e�m�p��, �e�t �p�o�u�r� �d�e�n�o�m�b�r�e�u�s�e�� �a�n�n�é�e�� �e�n��o�r�e. M�e�r��i� �p�a�p�a� �p�o�u�r� �l�e �j�a�m�b�o�n� �d�u� �p�o�t �d�e �t�h�è�s�e �e�t�m�e�r��i� �m�a�m�a�n� �p�o�u�r� �l�e�� �n�o�m�b�r�e�u�x �p�e�t�i�t�� �p�l�a�t�� �p�e�n�d�a�n�t �t�o�u�t�e�� ��e�� �a�n�n�é�e��.J'�e�x�p�r�i�m�e �t�o�u�t�e �m�a� �g�r�a�t�i�t�u�d�e �a�u�x �d�e�u�x �s�t�a�g�i�a�i�r�e�� �q�u�e �j'�a�i� �e�u� �l��o���a�s�i�o�n�
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DEDICACES�d�'�e�n��a�d�r�e�r� �e�t �q�u�i� �o�n�t �p�l�e�i�n�e�m�e�n�t ��o�n�t�r�i�b�u�é �à� �l�a� �q�u�a�l�i�t�é �d�e ��e �t�r�a�v�a�i�l �d�e �t�h�è�s�e :O�t�a�v�i�o C�a�s�a�g�r�a�n�d�e �p�o�u�r� �s�o�n� �a�i�d�e �e�t �l�a� �q�u�a�l�i�t�é �d�e �s�o�n� �t�r�a�v�a�i�l �s�u�r� �l��i�m�p�l�é-�m�e�n�t�a�t�i�o�n� �d�u� �m�o�d�u�l�a�t�e�u�r� �n�u�m�é�r�i�q�u�e, �e�t S�o�u�h�a� H�a��i�n�e, �p�o�u�r� �s�a� �p�a�r�t�i��i�p�a�t�i�o�n��à� �l�a� ��o�n��e�p�t�i�o�n� �a�n�a�l�o�g�i�q�u�e �d�e �l��a�m�p�l�i�f�i��a�t�e�u�r� �p�r�é�s�e�n�t�é �d�a�n�� �l�e ��h�a�p�i�t�r�e �d�e�u�x.J�e �r�e�m�e�r��i�e �é�g�a�l�e�m�e�n�t A��h�i�l�l�e D�o�n�i�d�a� �e�t �l�e�� �p�r�o�f�e�s�s�e�u�r�� P�i�e�r�o M�a�l��o�v�a�t�i��e�t A�n�d�r�e�a� B�a�s��h�i�r�r�o�t�o �p�o�u�r� �l�e�u�r� �a�i�d�e �d�a�n�� �l�a� ��o�n��e�p�t�i�o�n� �d�u� ��o�n�v�e�r�t�i�s�s�e�u�r��d�e �l�a� �s�t�r�u��t�u�r�e DD3.M�e�r��i� �é�g�a�l�e�m�e�n�t �à� �t�o�u�t�e�� �l�e�� �p�e�r�s�o�n�n�e�� �q�u�e �j'�a�i� �e�u� �l��o���a�s�i�o�n� �d�e ��o�t�t�o�y�e�r��p�e�n�d�a�n�t �m�a� �t�h�è�s�e �e�t �q�u�i� �o�n�t �p�a�r�t�i��i�p�é, �d�e �p�r�è�� �o�u� �d�e �l�o�i�n�, �à� ��e �t�r�a�v�a�i�l. E�n��v�r�a�, �u�n� �g�r�a�n�d� �m�e�r��i� �a�u� �p�e�r�s�o�n�n�e�l �d�e STE : E�m�m�a�n�u�e�l A�l�l�i�e�r�, �l��h�o�m�m�e �a�u�x��h�e�m�i�s�e�� �t�r�oǑp� �s�e�r�r�é�e��, F�r�a�n�ç�o�i�� A�m�i�a�r�d� �p�o�u�r� �s�e�� ��h�a�m�p�i�g�n�o�n�� �a�u�x �p�i�e�d�� �e�tV�i�n��e�n�t B�i�n�e�t �p�o�u�r� �s�e�� �p�e�t�i�t�� �t�e�x�t�oǑ�, �m�e�� �t�r�o�i�� ��o�m�p�a�g�n�o�n�� �d�'�i�n�f�o�r�t�u�n�e �d�a�n���l��é�q�u�i�p�e A�u�d�i�o. M�e�r��i� �é�g�a�l�e�m�e�n�t �a�u�x �p�e�r�s�o�n�n�e�� �d�e �l��é�q�u�i�p�e SMPS : X�a�v�i�e�r�B�r�a�n��a�, �d�i�t �l�a� �p�o�u�t�r�e, �p�o�u�r� �s�e�� �l�u�n�e�t�t�e�� �d�e �s�o�l�e�i�l, C�é�d�r�i� R�e��h�a�t�i�n�, �p�o�u�r� �l�a���h�a�u�d�e �a�m�b�i�a�n��e �d�e�� �m�a�t��h�� �d�e �h�a�n�d� �d�u� MAHB �e�t S�é�b�a�s�t�i�e�n� O�r�t�e�t �p�o�u�r� �s�e���b�o�n�� �p�l�a�n�� ��h�a�m�p�i�g�n�o�n��. M�e�r��i� �à� S�e�v�e�r�i�n� T�r�o��h�u�t, �a�l�i�a�� R�o�d�o�l�p�h�e �l��h�o�m�m�e�q�u�i� �a� �t�o�u�t ��o�m�p�r�i��, (C'�e�s�t M�y P�a�t�e�n�t) �e�t S�é�b�a�s�t�i�e�n� C�l�i�q�u�e�n�n�o�i�� �p�o�u�r� �l�e�u�r���a�i�d�e�� �s�u�r� L�aT�eX, M�a�t�l�a�b �e�t �p�o�u�r� �l�e�u�r�� �m�a�t�r�i��e�� J�a��o�b�i�e�n�n�e��. U�n� �r�e�m�e�r��i�e�m�e�n�t�t�o�u�t �p�a�r�t�i��u�l�i�e�r� �à� S�i�m�o�n� V�a�l��i�n�, �p�o�u�r� �t�o�u�t�e �s�o�n� �a�i�d�e �p�r�é��i�e�u�s�e. M�e�r��i� �à�C�h�r�i�s�t�i�a�n� F�r�a�i�s�s�e, �p�o�u�r� �s�o�n� �b�r�u�i�t �h�o�r�� �b�a�n�d�e �e�t �s�a� ��a�l��u�l�a�t�r�i��e. M�e�r��i� �a�u�x�s�é��r�é�t�a�i�r�e�� �d�e STE �e�t �n�o�t�a�m�e�n�t C�h�r�y�s�t�è�l�e B�e�n�a�r�d�.U�n� �g�r�a�n�d� �m�e�r��i� �a�u�s�s�i� �a�u�x �p�é�t�i�t�� �t�h�é�s�a�r�d�� �d�u� �l�a�b�o�r�a�t�o�i�r�e �a�v�e� �q�u�i� �j'�a�i� �e�u��l�e �p�l�a�i�s�i�r� �d�e �p�a�s�s�e�r� �b�e�a�u��o�u�p� �d�e �b�o�n�� �m�o�m�e�n�t�� : E�r�i� S�t�u�r�t�z�e�r�, �l��h�o�m�m�e �a�u��b�l�a�s�o�n�, P�a�t�r�i��e R�u�s�s�o �e�t �s�a� �m�a�m�a�n� �p�o�u�r� �s�e�� �t�u�p�p�e�r�w�a�r�e��, F�i�r�a�� Y�e�n�g�u�i�,�q�u�i� �p�oǑs�e �s�o�n� �t�r�o�i�s�i�è�m�e MOS, R�o�b�e�r�t�o M'R�a�d�, �p�o�u�r� �s�o�n� �s�é�j�o�u�r� C�h�a�s�s�e �e�tP�ê��h�e �a�u� L�i�b�a�n�, P�a�w�e�l F�i�e�d�o�r�o�w, �p�o�u�r� �s�o�n� �p�o�l�o �r�oǑs�e �e�t G�h�u�l�a�m� A�b�b�a���p�o�u�r� �s�a� ��u�i�s�i�n�e �à� �l��h�u�i�l�e. M�e�r��i� �a�u�x �e�l�e��t�r�o�n�� �l�i�b�r�e��, A�l�e�x�a�n�d�r�e H�u�f�f�e�n�u���e�t V�r�a�t�i�s�l�a�v M�i��h�a�l, �p�o�u�r� �l�e�� �b�o�n�� (�e�t �m�o�i�n�� �b�o�n��) ��o�n�s�e�i�l�� �q�u�'�i�l�� �m�'�o�n�t�d�o�n�n�é.
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REMERCIEMENTJ�e �n�'�o�u�b�l�i�e �p�a�� �t�o�u�� �l�e�� �e�n�s�e�i�g�n�a�n�t��, �p�e�r�s�o�n�n�e�l�� �e�t �é�t�u�d�i�a�n�t�� �d�e CPE �e�t�d�e�� ��l�a�s�s�e�� �p�r�é�p�a�r�a�t�o�i�r�e�� �i�n�t�é�g�r�é�e�� �q�u�e �j'�a�i� �e�u� �l��o���a�s�i�o�n� �d�e �r�e�n��o�n�t�r�e�r� �e�t �q�u�i��m�'�o�n�t �f�a�i�t �p�a�s�s�e�r� �d�e �b�o�n�� �m�o�m�e�n�t��. J�e �t�i�e�n�� �à� �r�e�m�e�r��i�e�r� �p�a�r�t�i��u�l�i�è�r�e�m�e�n�t,�d�a�n�� �l�e ��o�r�p�� �e�n�s�e�i�g�n�a�n�t, E�v�e�l�y�n�e S�t�e�f�f�e�n� �p�o�u�r� �s�e�� �n�o�m�b�r�e�u�x �r�a�g�o�t�� �e�tT�h�i�e�r�r�y T�i�x�i�e�r� �p�o�u�r� �m�'�a�v�o�i�r� �s�a�u�v�é �d�'�u�n�e �m�o�r�t �p�a�r� �a�s�p�h�y�x�i�e ��e�r�t�a�i�n�e �e�n��m�e �d�o�n�n�a�n�t �s�o�n� �b�u�r�e�a�u�.J�e �t�i�e�n�� �p�a�r� �a�i�l�l�e�u�r�� �à� �r�e�m�e�r��i�e�r� F�r�a�n�ç�o�i�� P�i�n�a�u�l�t, �e�n�s�e�i�g�n�a�n�t �a�u� �l�y��é�eR�é�n�é�e C�a�s�s�i�n� �à� T�a�r�a�r�e, �p�o�u�r� �m�'�a�v�o�i�r� �f�a�i�t �d�é��o�u�v�r�i�r� �l��é�l�e��t�r�o�n�i�q�u�e �e�t �s�u���i�t�e�r��u�n�e �v�o��a�t�i�o�n� �q�u�i� �m�'�a� ��o�n�d�u�i�t�e �j�u�s�q�u�'�à� ��e�t�t�e �t�h�è�s�e.E�t �p�o�u�r� �t�e�r�m�i�n�e�r�, �u�n� �r�e�m�e�r��i�e�m�e�n�t �t�o�u�t �p�a�r�t�i��u�l�i�e�r� �à� �m�a� ��o�m�p�a�g�n�e, J�u�l�i�eV�e�r�o�n�, �p�o�u�r� �s�e�� �n�o�m�b�r�e�u�x �e�n��o�u�r�a�g�e�m�e�n�t��, �p�o�u�r� �m�'�a�v�o�i�r� �s�u�p�p�o�r�t�é �t�o�u�t�e����e�� �l�o�n�g�u�e�� �a�n�n�é�e�� �e�t �j'�e�s�p�è�r�e �p�o�u�r� �d�e �n�o�m�b�r�e�u�s�e�� �a�n�n�é�e�� �e�n��o�r�e.R�é�m�y C�e�l�l�i�e�r�
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Résumé

L’intégration de nombreuses fonctions complexes dans les systèmes embarqués, tels que les
téléphones portables, conduit à optimiser la consommation d’énergie pour maintenir l’autono-
mie de fonctionnement. Concernant la chaine de reproduction sonore, la consommation a été
réduite par l’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 l’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 l’amplif cateur de classe D analogique, une boucle d’asservissement analogique
basée sur un modulateur auto-oscillant à 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 à la modulation par largeur d’impulsion, d’augmenter la bande passante du
contrôle 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 l’amplif cateur de classe D directement par un signal de commande
numérique a ensuite été envisagée. Cette approche vise à réduire la consommation en suppri-
mant le convertisseur numérique analogique en amont de l’amplif cateur. Le train d’impulsions
nécessaire à la commande de l’étage de puissance est obtenu par modulation numérique de la
source audio. Un modulateur numérique comprenant une interpolation, une modulation Σ∆ et
une modulation par largeur d’impulsion numérique a été intégré en technologie CMOS 130 nm
et le circuit réalisé atteint les performances audio attendues.

L’utilisation en boucle ouverte de l’étage de puissance ne permet néanmoins pas d’obtenir un
signal audio de sortie insensible aux variations de l’alimentation. Un asservissement analogique
local autour de l’étage de puissance est donc nécessaire. Il s’agit d’une boucle de contrôle non
linéaire dont l’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, l’interface entre le modulateur numérique et la partie analo-
gique est très sensible aux perturbations. Un asservissement numérique global de l’amplif ca-
teur de classe D à commande numérique a donc été étudié pour contrôler 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 à la conception d’un CNA Σ∆ à 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 contrôle 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 systèmes embar-

qués conduit à optimiser leur consommation d’énergie pour maintenir l’autonomie de fonc-

tionnement. Cette thèse porte sur l’amélioration des performances des fonctions de restitu-

tion sonore existantes dans de nombreux systèmes embarqués tels que les téléphone portables,

les GPS... Le choix des circuits intégrés audio réalisant ces fonctions est lié à 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 af n

d’améliorer l’autonomie et la qualité des systèmes 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 :

FIGURE 1 – Architecture d’une fonction audio dans un système embarqué

Les fonctions X et Y peuvent être, par exemple, la fonction "communication GSM", la fonc-
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INTRODUCTION

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 être capable de dé-

livrer une puissance de 50 mW pour une application de type casque et jusqu’à quelques Watts

pour une application de type main-libre.

Deux familles d’amplif cateurs peuvent être utilisés. Les amplif cateurs linéaires possèdent un

faible rendement électrique limitant l’autonomie et provoquant une forte dissipation thermique

à l’intérieur du circuit intégré mais ont une très bonne linéarité. Les amplif cateurs à 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 systèmes

embarqués intègrent ce type de dispositifs pour les applications nécessitant des puissances de

l’ordre du Watt. La présence de composantes hautes fréquences dans le signal de sortie peut

être un risque de pollution électromagnétique pour les fonctions environnantes.

L’objectif de ce travail de recherche est d’étudier les différentes architectures des chaînes d’am-

plif cation à 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 à bruit, la

distorsion harmonique et la réjection de l’alimentation.

Ce travail de thèse s’est effectué dans le cadre d’une collaboration entre l’Institut des Nano-

technologies de Lyon (INL) et le groupe STMicroelectronics (devenu ST NXP Wireless, puis

ST-Ericsson).

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

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

Ce chapitre présente les problématiques principales liées aux systèmes de reproduction sonore.

Une première partie sera consacrée à des notions générales concernant les amplif cateurs audio

et à la description des techniques d’amplif cations linéaires et commutées. Une fois l’intérêt de

l’amplif cateur à découpage démontré, la seconde partie sera consacrée à un état de l’art des

solutions existantes pour amplif er un signal audio à l’aide d’amplif cateurs à découpage. Deux

familles principales de solutions se distinguent alors : les amplif cateurs à commande analo-
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gique et ceux à commande numérique avec dans chaque famille, des amplif cateurs en boucle

ouverte, partiellement contrôlés ou complètement contrôlés. Cet état de l’art a permis d’identi-

f er deux axes de recherche :

1. L’amélioration des performances de l’amplif cateur de classe D à 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 à 5 seront consacrés au second axe de recherche constituant la contribution ma-

jeure de ce travail de thèse.

Chapitre 2 : Asservissement auto-oscillant d’un amplif cateur de classe D à 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 à entrée analogique

(qui nécessitent donc un Convertisseur Numérique Analogique en amont dans une chaîne de

reproduction sonore) et à contrôle analogique. Après avoir exposé les limitations intrinsèques

de la solution couramment utilisée, à 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 requièrt plus de signaux extérieurs à l’amplif cateur (hor-

loge, dent de scie,...), ce qui réduit fortement les contraintes électriques du système et supprime

une source d’erreur non corrigible. De plus, une telle approche augmente la bande passante du

système. Plusieurs procédés sont possibles pour créer la condition d’oscillation de la boucle

de contrôle analogique, et bien qu’à 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 l’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 complète reste limité par le CNA en amont de l’amplif cateur. L’étude

de solutions acceptant une entrée numérique permettra de supprimer le CNA. C’est l’objet des

chapitres suivants.

Chapitre 3 : Principe et analyse d’une modulation numérique par largeur d’impulsion

3
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Ce troisième chapitre présente les problématiques associées à la modulation numérique. Cette

étape est en effet le cœur de tous les amplif cateurs de classe D à entrée numérique. Il est en

effet possible de piloter directement l’étage de puissance avec les signaux de sortie du modu-

lateur. Cette solution est appelé amplificateur de classe D numérique en boucle ouverte. Après

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 paramètres 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 l’étage de puissance. Pour remédier à cela, un asservissement

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

Chapitre 4 : Asservissement analogique local de l’amplif cateur de classe D à 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 l’étage de puissance contrôlée, 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 à 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-

blèmes subsistent. En effet, la boucle de contrôle analogique est limitée en bande passante par

la fréquence de commutation. De plus, l’interface entre la partie numérique et la partie analo-

gique, qui a le rôle 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 l’amplif cateur de classe D à entrée nu-

mérique

Dans le chapitre 5, le contrôle numérique de l’amplif cateur de classe D a été envisagé af n d’in-

troduire l’interface N/A dans la boucle de contrôle et donc corriger ses erreurs. Cette approche
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nécessite un convertisseur analogique numérique (CAN) haute résolution et faible consom-

mation dans la chaîne de retour. Ce verrou technique a été levé grâce à la conception d’un

CAN basé sur une structure Σ∆ multi-bits à temps continu. Les méthodes de contrôle classique

(RST,...) ne permettent pas d’atteindre les spécif cations requises en produit "gain boucle", no-

tamment à cause de la latence au niveau de la boucle de retour qui provoque rapidement l’in-

stabilité du système. Les performances dynamiques maximales atteignables ont été quantif ées

pour les différentes topologies de correction. Ensuite, une solution de contrôle prédictif basé sur

un modèle interne a été proposée pour s’affranchir des délais de boucle et atteindre les spécif -

cations du projet. Une maquette intégrant l’étage de puissance, le CAN de retour en technologie

sub-micronique (CMOS 40nm) et la boucle de contrôle implémentée sur FPGA est en cours de

réalisation af n de valider l’étude théorique et les performances du contrôleur. L’objectif à court

terme est de réaliser un circuit intégrant la totalité de la boucle de contrôle, l’étage de puissance

et le CNA af n de proposer un amplif cateur de classe D à entrée numérique et à contrôle numé-

rique.

Conclusion

La conclusion rappelera les objectifs de ce travail de recherche, résumera les résultats présen-

tés dans ce manuscrit de thèse, et proposera une discussion critique sur les solutions apportées

aux problématiques soulevées lors de l’analyse de l’état de l’art. Des perspectives de recherche

seront alors proposés.
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Chapitre 1

Généralités et état de l’art concernant les
amplif cateurs audio
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1.1 Introduction

L’objectif de ce chapitre est, dans une première partie, d’introduire des notions générales

concernant les amplif cateurs audio nécessaires à la bonne compréhension de ce manuscrit de

thèse et de situer le contexte de la recherche. La seconde partie est consacrée à un état de l’art sur

les différentes classes d’amplif cateurs audio et leurs performances. La première partie (section

1.2) est composée des paragraphes suivants :

– Description de l’environnement du système de restitution sonore (le haut parleur, la source

d’énergie,...),

– Déf nition des critères de jugement de la qualité de restitution sonore,

– Spécif cation des performances d’un amplif cateur audio,
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– Déf nition d’une plateforme cellulaire,

– Déf nition 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 l’ordre suivant :

– Introduction des différentes classes d’amplif cation (section 1.3),

– Principe de l’amplif cation linéaire (section 1.4),

– Problématique et état de l’art de l’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 chaîne 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 troisième partie de ce chapitre d’introduction reprennent succinctement

les analyses effectuées dans [1] et permettent de mieux situer ce travail de thèse :

– Analyse des paramètres inf uant 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 manière générale, la chaîne de reproduction sonore est considérée comme un convertis-

seur d’énergie. Elle convertit une énergie électrique en énergie mécanique puis acoustique. En

effet, l’utilisateur perçoit une variation de la pression de l’air qui est l’image d’un signal élec-

trique converti en énergie mécanique par le transducteur électro-mécano-acoustique (commu-

nément un haut-parleur). Dans cette chaîne, l’amplif cateur a pour rôle de piloter le transducteur

en lui fournissant la puissance électrique nécessaire à la création de la vibration acoustique. La

f délité de reproduction sonore est un des critères principaux de la spécif cation d’une chaîne

de reproduction sonore. Les critères de qualité peuvent être 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 paramètres d’évaluation couramment utilisés sont décrits dans les para-

graphes suivants. La gamme de fréquence audible par l’oreille humaine s’étalant au mieux de

20Hz à 24kHz 1, les performances électriques sont donc mesurées en se limitant à cette bande

de fréquence.

1.2.1 Principe de fonctionnement et modélisation électrique du haut-parleur

Le haut-parleur 2 est un transducteur électro-mécano-acoustique. Il permet de convertir un

signal électrique en vibration acoustique. Son principe de fonctionnement est l’inverse de celui

d’un microphone.

La structure simplif ée d’un haut parleur électro-dynamique est illustrée f gure 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 f xée à la bobine et reliée à la structure du haut parleur par

des ressorts de raideur k.

FIGURE 1.1 – Structure d’un haut-parleur

Pour simuler un amplif cateur audio avec précision, un modèle du comportement de sa

charge est nécessaire. Décrire de manière exacte le comportement d’un haut-parleur est un

problème complexe et pluridisciplinaire dans lequel interviennent des lois de l’électricité, de la

1. Spécif cation HiFi
2. Seul le haut parleur électro-dynamique sera décrit dans ce manuscrit, car c’est le plus utilisé dans les sys-

tèmes 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 à travers la bobine va être soumis

à la force de Lorentz due au champ magnétique B créé par l’aimant. Cette force va mettre en

mouvement l’ensemble bobine/membrane, ce qui va provoquer l’apparition d’une onde acous-

tique (onde mécanique, de type pression, se propageant sur un support, ici l’air). En théorie,

la décomposition spectrale de l’onde sonore est identique à celle du courant électrique qui l’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 manière précise sont multiples et ne

prennent en compte qu’un nombre f ni de paramètres (et donc de non linéarités). A partir des

équations physiques décrivant les phénomènes 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 éléments électriques de type inductif et capacitif.

Le nombre de lois modélisées et les caractéristiques des paramètres de ces lois déf nissent alors

la précision du modèle.

Le modèle de Thiele & Small(Fig 1.2(a)) a permis de prendre en compte de manière élec-

trique l’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 fL , proportionnelle

à IL, et le déplacement x peut être établie. Le facteur de force 1 : Bl (où l représente la longueur

du bobinage soumis à B) permet d’obtenir une information de type tension qui est en réalité

l’image du déplacement de la membrane. Les paramètres physiques du haut parleur (masse m,

raideur des ressorts k, géométrie,...) peuvent alors être vus comme des paramètres électriques

passifs rm, cm et mm. Le grand intérêt de ce modèle est donc de prédire de manière électrique le

déplacement de la membrane et de tenir compte des effets inductifs. Un article du LAUM (La-

boratoire d’Acoustique de l’Université du Maine - Fig 1.2(b) [2]) complète le modèle précédent

avec les variations non linéaires liées au déplacement de la membrane des paramètres 1 : Bl(x),

L(x) et cm(x). Le modèle le plus basique (f g 1.2(c)) est construit à partir de l’étude présentée

dans [3]. Il s’agit d’un modèle 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) Modèle de Thiele & Small (b) Modèle du LAUM

u(t)

R L

i(t)

Rm Lm Cm
(c) Modèle passif

FIGURE 1.2 – Modèles électriques du Haut Parleur

Le modèle dit "passif" ne prend en compte que l’aspect électrique 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 l’aimant n’est donc pas prise en compte. De plus, ce modèle

ne donne aucune information sur les contraintes mécaniques liées à la constitution du haut

parleur. Dans le cas des haut-parleurs 1W utilisés en téléphonie mobile, le modèle électrique

utilisé est généralement simplif é à deux éléments : une résistance et une inductance (de 4 à 8Ω

et de 25 à 100 µH selon les modèles).

1.2.2 Source de puissance électrique

Dans la téléphonie mobile, ainsi que dans tous les systèmes embarqués, la source de puis-

sance électrique est une réserve f nie : la batterie. Les batteries utilisées sont généralement des

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

FIGURE 1.3 – Prof l de décharge d’une batterie Li-Ion
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L’alimentation des amplif cateurs audio peut donc être comprise entre 5V et 2.3V. Les per-

formances audio doivent rester f xes dans toute cette gamme d’alimentation. L’amplitude du

signal de sortie (et donc le gain de la chaîne de reproduction sonore) doit donc être insensible à

cette variation.

1.2.3 Déf nition des critères de qualité de la reproduction sonore

1.2.3.1 Évaluations subjectives

La qualité sonore peut être 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 manière f able la qualité du son tel qu’il est perçu. 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 Évaluations objectives

1.2.3.2.1 Méthode PEAQ

Le développement récent de la psycho-acoustique a facilité l’élaboration de nouvelles mé-

thodes pour mesurer objectivement la qualité sonore des systèmes audio. Une de ces méthodes,

baptisée PEAQ (Perceptual Evaluation of Audio Quality - évaluation perceptuelle de la qua-

lité sonore) a été normalisée par l’Union Internationale des Télécommunications. Cette "oreille

électronique" mesure objectivement la qualité perçue d’un signal audio grâce à un modèle in-

formatique de l’oreille humaine. Ce modèle analyse les deux signaux audio (un signal de réfé-

rence et une version dégradée à évaluer) et donne instantanément un score équivalent à la note

moyenne qui résulterait d’une évaluation subjective formelle faite par un groupe d’auditeurs. Ce

modèle est décrit dans la recommandation BS-1387 de l’UIT. Cette méthode est diff cilement

utilisable pour l’instant lors de la conception d’amplif cateurs car elle nécessiterait plusieurs se-

condes de simulation effective, mais a déjà été mise en œuvre dans [4] pour comparer différents

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

1.2.3.2.2 Évaluation du niveau de bruit

Les performances de bruit d’un amplif cateur sont évaluées en utilisant deux paramètres. Il

s’agit soit du rapport signal à bruit, soit du niveau de bruit sans signal. Le rapport signal à

bruit (SNR - Signal to Noise Ratioen anglais) est un terme utilisé en ingénierie, en traitement
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du signal ou en théorie de l’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 à bruit mesure le niveau relatif de la puissance

moyenne du signal Psignal par rapport à la puissance moyenne du bruit dans la bande audio

PBaudio (en excluant les éventuelles harmoniques du signal) :

SNRdB = 10.log(
Psignal

PBaudio

) (1.1)

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

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

1.2.3.2.3 Évaluation de la linéarité

La linéarité d’un amplif cateur audio est une propriété primordiale. Elle s’évalue à l’aide de

plusieurs critères tels que le taux de distorsion harmonique, les niveaux d’inter modulation et la

réponse fréquentielle.

Le taux de distorsion harmonique (THD - Total Harmonic Distortionen anglais) est le rap-

port inverse de la puissance moyenne du signal Psignal sur la puissance moyenne de toutes ses

harmoniques Pharmonique dans la bande audio) :

THDdB = 10.log(
Pharmonique

Psignal

) (1.2)

La THD n’est pas à 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 à 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 à fréquences

différentes (f1 et f2) et la puissance de toutes les harmoniques d’inter modulation :

IMD =

√
∞∑

n=−∞

∞∑

m=−∞

(
V 2
nf2+mf1

)

√

V 2
f2
+ V 2

f1

(1.3)

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

à une fréquence f et la valeur eff cace d’entrée Ventree(f).

G(f)dB = 20.log(
Vsortie(f)

Ventree(f)
) (1.4)

Ces trois performances sont quelquefois exprimées en % au lieu du décibel (dB).
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1.2.3.2.4 Évaluation de l’immunité à l’environnement

L’amplif cateur audio doit être le plus insensible possible à son environnement. Pour les sys-

tèmes embarqués, alimentés par une batterie, l’immunité à la tension d’alimentation est une

performance qui doit être évaluée. Le taux de réjection d’alimentation (PSRR - Power Supply

Rejection Ratioen anglais) est systématiquement utilisé dans les spécif cations des amplif -

cateurs audio. Il permet de décrire la capacité à rejeter les variations de l’alimentation à une

fréquence donnée.

Le PSRR à une fréquence f est donc déf ni par le rapport entre la tension eff cace mesurée

en sortie Vsortie(f) à la fréquence f et la valeur eff cace de la perturbation Vbat(f) lorsque le

signal d’entrée est nul.

PSRR(f)dB = 20.log(
Vsortie(f)

Vbat(f)
) (1.5)

1.2.4 Spécif cations d’un amplif cateur audio

Les fabricants et les utilisateurs d’amplif cateurs audio ont identif é les paramètres clefs pour

formaliser leurs offres et leurs demandes. Ce sont (des exemples de valeurs pour l’application

téléphonie mobile sont donnés entre parenthèses) :

– la plage de tension d’alimentation VBAT (2,3 à 5 V),

– la puissance maximale pour un taux de distorsion et une tension de batterie donnés (1W

@ 1% THD+N - VBAT=5V),

– la consommation statique I0 (quelques mA),

– le rendement η à puissance maximale (90%),

– le rapport signal à bruit SNRdB (95dB),

– le niveau de bruit sans signal ICN (30 µVrms),

– la réjection d’alimentation à une fréquence donnée PSRR(f)dB (60dB@217Hz),

– la tension d’offset en sortie Voff (quelques mV),

– la réjection de mode commun en cas de structure différentielle CMRR (60dB),

– la consommation résiduelle lorsque le circuit est éteint IPD(quelques nA),

– la présence d’un contrôle "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 à l’aide d’analyseurs de spectre spé-

cialisés. Les deux fabricants d’analyseurs audio reconnus sont Audio Precision (AP, modèle

AP2700) et Rohdes & Schwarz ( R&V, modèle UPV ou UPD). Les conditions de mesure sont

illustrées par la f gure 1.4 où DUT représente le circuit à tester (Device Under Testen anglais).

FIGURE 1.4 – Condition de mesure

L’appareil de mesure sert à la fois de générateur de signal et d’analyseur de spectre. Sa

bande passante est limitée à la bande audio. Dans le cas d’un amplif cateur audio à découpage,

un f ltre de mesure doit être placé entre le circuit à tester et l’analyseur af n de réduire le contenu

harmonique hors bande audio qui risquerait de surcharger les entrées de l’appareil. Ces f ltres de

mesure doivent être réalisés avec précaution af n de ne pas dégrader les performances audio. En

général, les fabriquants proposent des f ltres 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 être mesuré en fonction

de la fréquence à un niveau de puissance donné (f gure 1.5(a)) ou en fonction de la puissance

de sortie à une fréquence donnée (f gure 1.5(b)).
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(a) THD+N(f) à POUT =0.7W-1.4W (b) THD+N(POUT ) à f=1kHz

FIGURE 1.5 – Exemple de mesure de linéarité extraite de la datasheet du circuit TS4962

Le niveau de THD+N spécif é pour la téléphonie mobile est de l’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 électro-mécanique-acoustique (rendement inférieur à

5% et THD de l’ordre de 0,1%). Pour l’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 à

celui du SNR à 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 première 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 deuxième méthode est de calculer le rapport de la puissance maxi-

male en sortie, que peut délivrer l’amplif cateur, sur celle du bruit en sortie sans signal. Le

rapport obtenu caractérise la dynamique de l’amplif cateur (appelé en anglais DR - Dynamic

Range). Enf n, une troisième manière de calculer le niveau de bruit est d’appliquer un signal de

faible amplitude (1/1000 du signal maximal, équivalent à -60 dB par rapport à 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 à mesurer seulement un niveau de bruit.

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

audio. La sensibilité de l’oreille humaine n’est pas constante en fonction de la fréquence et de
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l’amplitude de signal audio. Ainsi, pour une mesure cohérente du niveau de bruit d’un amplif -

cateur audio, un f ltre est intercalé entre l’amplif cateur et l’appareil de mesure. Ce f ltre repré-

sente donc la sensibilité de l’oreille humaine à 40 phones (le phone est l’unité de la perception

acoustique) issue des courbes de Fletcher. La f gure 1.6 montre ces courbes telles qu’elles ont

été déf nies par Robinson & Datson en 1957.

FIGURE 1.6 – Courbes d’isosonie - Robinson et Datson, 1957

Ainsi, un son équivalent en terme de puissance acoustique est perçu différemment selon sa

fréquence. Par exemple, une vibration acoustique de puissance 40dBSPL est inaudible à 50Hz

alors qu’elle est clairement perçu à 1kHz.

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

– l’échelle dB-A (référencé ISO226) accorde un poids différent aux fréquences correspon-

dant à la courbe d’isosonie à 40 phones,

– l’échelle dB-C accorde un poids différent aux fréquences correspondant grossièrement à

la courbe d’isosonie à 100 phones

L’échelle dB-A correspond à 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

l’oreille et est donc utilisée pour les mesures de gêne acoustique (transport aérien, concert,

etc...).

Un f ltre électrique ayant exactement le gabarit de l’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 (f ltre A-Weighted et f ltre ITU-R468) qui font off ce de standard lors de la

caractérisation d’un amplif cateur.

17Cette thèse est accessible à l'adresse : http://theses.insa-lyon.fr/publication/2011ISAL0063/these.pdf 
© [R. Cellier], [2011], INSA de Lyon, tous droits réservés



CHAPITRE 1. GÉNÉRALITÉS ET ÉTAT DE L’ART CONCERNANT LES AMPLIFICATEURS
AUDIO

FIGURE 1.7 – Gabarit des f ltres A-Weighted (Bleu) & ITU-R468 (Noir)

Le f ltre dit A-Weightedest très proche de la norme ISO226 dans la gamme de fréquences

200Hz-6kHz et est donc utilisé dans les systèmes qui présentent des prof ls de bruit blanc.

Le f ltre ITU-R468 est cohérent surtout dans les hautes fréquences (supérieur à 10kHz). Il est

utilisé pour la mesure de systèmes audio qui intègrent une mise en forme du bruit basé sur de la

modulation Σ∆.

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

bruit, le f ltre utilisé doit être précisé af n de rendre l’information pertinente.

1.2.4.4 Réjection d’alimentation

La batterie du téléphone sert d’alimentation à tous les blocs constituant la plateforme de

téléphonie mobile (voir f g. 1.11, p 21). Il est donc indispensable que l’amplif cation du signal

soit indépendante des perturbations de la batterie pour supprimer, par exemple, le "bip bip ..."

audible généré par l’envoi d’une communication. Cette perturbation est due à la mauvaise réjec-

tion des variations de tension de la batterie causées par l’émission des trames GSM. Le schéma

de mesure typique, illustré à 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

l’amplif cateur classe D TS4962 de STMicroelectronics.
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(a) Condition de mesure (b) Exemple de mesure du PSRR

FIGURE 1.8 – Mesure du PSRR

1.2.4.5 Homogénéité de l’amplif cation dans la bande audio

D’après des études psycho-acoustique [5], l’oreille n’est pas sensible à une variation infé-

rieure à 1 dB de l’amplitude du signal. L’oscillation du gain de l’amplif cateur tolérée dans la

bande audio est donc égale à +/-0,5dB. Un exemple de mesure effectuée sur le circuit intégré

TS4962 est donné par la f gure 1.9.

FIGURE 1.9 – Gain de l’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 à 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 f gure 1.10

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

lectronics.

FIGURE 1.10 – Rendement en fonction de la puissance de sortie

Lors de l’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 à un centième de sa puissance maximale. Son

rendement est systématique spécif é à pleine puissance alors qu’il serait plus pertinent de le

caractériser dans des conditions normales d’écoute. Pour être 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

possède une distribution gaussienne en amplitude et en fréquence.

1.2.4.7 Émissions électromagnétiques

Il n’existe actuellement aucune spécif cation qui permet de quantif er 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-

tibilité EM d’un système complet par rapport à un autre système proche (distance de l’ordre

du mètre), et non pas un circuit par rapport à d’autres circuits à l’intérieur d’un même sys-

tème, voire à l’intérieur d’un même circuit intégré. Les normes FCC étant sous-évaluées, tous

les amplif cateurs de classe D, mais aussi les différents autres systèmes qui fonctionnent en
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Plage de fréquence FCC class B CE class B
(MHz) (dBµV) (dBµV)

0,45 à 1,705 48
1,705 48

0,15 à 0,5 56
0,5 à 5 56
5 à 30 60

TABLE 1.1 – Standard d’émission

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

1.2.5 Plateforme d’un téléphone cellulaire

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

schéma 1.11 représente une plateforme de téléphonie mobile avec tous ces éléments.

FIGURE 1.11 – Synoptique d’une plate-forme de téléphonie mobile

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 (f g. 1.12). Par exemple, l’autonomie d’écoute en mode MP3 ou en communication sont

deux paramètres apparaissant clairement sur la notice commerciale, inf uençant donc l’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 chaîne de reproduction sonore

Il 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 HandFree)

2. Application écoute(appelé HeadPhone)

3. Application casque(appelé HeadSet)

4. Application vibrante(appelé Vibra)

La première application de l’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, l’objectif recherché est la diminution de la consommation car l’amplif cateur

est conçu pour délivrer une puissance électrique de l’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 électro-acoustique du micro haut-parleur est très faible (<1% THD).

Le headphone, haut-parleur pour sonoriser les conversations téléphoniques, a besoin d’un

amplif cateur à rendement élevé et d’une qualité de reproduction sonore de qualité.

La troisième application est la commande du casque, dit HeadSet. La résistance équivalente

du casque est évaluée entre 16 et 32 Ω. La puissance électrique maximale délivrée en sortie est

de l’ordre de la centaine de mW sous 5V, mais la puissance d’écoute moyenne est inférieure à

1mW. Le niveau d’écoute est plus faible que pour l’application main libre car le rendement de

la conversion électro-acoustique d’un casque est excellent (100dBSPL/W/cm).

Enf n, la dernière application, le Vibra, est un amplif cateur de type classe D à 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 l’apparition des amplif cateurs commutés, les amplif cateurs linéaires étaient les seuls

dispositifs électroniques capables d’amplif er un signal audio. Ils sont encore très utilisés dans

de nombreuses applications dont la téléphonie mobile grâce à leur très bonne linéarité donnant

lieu à une reproduction sonore de qualité.

Il existe trois familles d’amplif cateurs répertoriés par classe 3 :

- 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 à 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 é (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 moitié du signal (50 à 100 %) est utilisée (180 ◦ < a < 360 ◦),

– Classe C : moins de la moitié (0 à 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 à mesure

que l’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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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

(f g. 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 l’amplitude du signal

d’entrée. Ainsi, ces amplif cateurs atteignent leur rendement maximum lorsque l’amplitude du

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

(a) Schéma électrique (b) Point de polarisation

FIGURE 1.14 – Principe de polarisation en classe A

Pour un montage à émetteur commun, une polarisation en classe A signif e que les tensions

de repos ont été choisies de façon à ce que l’amplif cateur ne sature pas (n’écrête 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 af n de travailler dans la partie la

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

constante et vaut :

Pabs = Vcc ∗ IC0

avec Vcc la tension d’alimentation et IC0 le courant de polarisation.

La puissance fournie à la charge dépend de l’amplitude du signal de sortie :

Ps = V seff ∗ Iseff

Avec V seff la valeur eff cace de la tension de sortie et Iseff 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 l’amplif cateur peut fournir. L’am-

plitude crête-crête de la tension de sortie ne peut dépasser Vcc tandis que celle du courant est

limitée par IC0 :

Ps =
V scc

2
√
2
∗ IsC0

2
√
2
=

VccIC0

8

Le calcul du rendement maximum ηA donne :

ηA =
Ps

Pabs
=

1

8
= 12.5%

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

à la charge, l’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 l’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 à 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 considèrent 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 moitié du signal d’entrée (f g. 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 possèdent un taux de distorsion plus faible que

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

(a) Schéma électrique (b) Point de polarisation

FIGURE 1.15 – Principe de polarisation en classe B

Pour un montage à émetteur commun, une polarisation en classe B signif e que la tension

de repos a été choisie égale à la tension de seuil de conduction du transistor (f g. 1.15(a)).

Ainsi, tout signal négatif apposé à la base du transistor l’amènera en dessous de son seuil de

conduction et ne sera pas amplif é. A contrario, tout signal positif amènera le transistor dans la

zone linéaire de sa caractéristique Ib = f(Vbe) et sera donc amplif é.

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

la façon suivante, dans le cas d’un signal sinusoïdal de période T = 2π
ω

:

Pabs =
1

2π

∫ π

0

Vcci(θ)dθ =
Vcc

2π

∫ π

0

Vs

R
sin(θ)dθ =

VccVs

πR

Pour un montage à émetteur commun polarisé en classe B et dont tous les composants sont

considérés comme parfaits, la puissance moyenne normalisée Ps fournie à la charge est :

Ps =
1

2π

∫ π

0

Vs(θ)
2

R
dθ =

V 2
s

2πR

∫ π

0

sin(θ)2dθ =
V 2
s

4R

Le rendement ηB s’exprime de la façon suivante :

ηB =
Ps

Pabs
=

πVs

4Vcc

Le rendement est maximum quand Vs vaut Vcc :

ηB =
π

4
= 78.5%
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Les montages push-pull introduisent une discontinuité à l’endroit où les deux moitiés du

signal issues de chacun des transistors se rejoignent. Ce phénomène se nomme "distorsion de

croisement" (en anglais, Cross-distortion).

Les amplif cateurs de classe B de type push-pull sont très utilisés en électronique. Ils se

trouvent dans l’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 l’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

l’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 à 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 l’amplif cation de signaux de forte amplitude.

(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 amplif e

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 é 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 où deux composants amplif ent le signal et celle

où un seul composant l’amplif e.

27Cette thèse est accessible à l'adresse : http://theses.insa-lyon.fr/publication/2011ISAL0063/these.pdf 
© [R. Cellier], [2011], INSA de Lyon, tous droits réservés



CHAPITRE 1. GÉNÉRALITÉS ET ÉTAT DE L’ART CONCERNANT LES AMPLIFICATEURS
AUDIO

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 l’amplitude est faible et comme un classe B pour des volumes

plus élevés. De cette façon, 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 l’amplif cateur est choisi inférieur à son seuil de conduction. Le taux de distorsion est

important, mais leur rendement maximum théorique est compris entre 78,5 % et 100 % suivant

l’angle de conduction de l’amplif cateur.

(a) Schéma électrique (b) Point de polarisation

FIGURE 1.17 – Principe de polarisation en classe C

Pour un montage à émetteur commun, une polarisation en classe C signif e que la tension

de repos a été choisie inférieure à la tension seuil de conduction du transistor. Ainsi, le signal

ne sera pas amplif é tant qu’il ne porte pas la tension base-émetteur du transistor au-dessus de

sa tension limite de conduction (f gure 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.
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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 à des amplif cateurs

qui doivent reproduire des signaux dont la bande passante est plus faible que la fréquence de

commutation (voir f g. 1.18). Le signal d’entrée est converti, par un modulateur, en une série

d’impulsions dont la valeur moyenne est directement proportionnelle à l’amplitude du signal à

l’instant considéré. La fréquence des impulsions est généralement au moins dix fois supérieure

à la plus haute fréquence que l’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 être supprimées par f ltrage.

Plusieurs techniques d’amplif cation à découpage sont utilisées (classe D, E, F). Elle sont

également associées dans certains cas avec une technique d’amplif cation linéaire (classe K, G,

H). Ce chapitre étudie l’état de l’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 l’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 à effet de champ ou les transistors bipolaires peuvent être aussi utilisés)

travaillent en mode bloqué ou ohmique plutôt qu’en régime de saturation. Cela entraine qu’en

dehors de leurs ouvertures ou fermetures, les composants actifs dissipent très 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 Vpulse est le résultat de la comparaison entre le signal audio d’entrée

Ve et une rampe Vr à haute fréquence de répétition (f g. 1.19 - cas d’une fréquence de rampe

faible pour illustrer le principe). Le comparateur génère un train d’impulsions Vpulse avec des
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largeurs proportionnelles à l’amplitude du signal audio Ve. Le train d’impulsions pilote l’étage

de puissance qui, via la tension de batterie, fournit la puissance nécessaire au haut parleur. Le

signal audio modulé et amplif é est reconstitué par un f ltre passe bas, atténuant les composantes

hautes fréquences liées à la modulation. Ce f ltre est généralement constitué par un réseau LC,

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

FIGURE 1.18 – Principe du Classe D analogique
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FIGURE 1.19 – Principaux signaux de l’amplif cateur dans la cas d’une MLI

La bande passante du système auditif humain varie selon les individus et est comprise entre

20Hz et 20kHz. Le contenu fréquentiel haute fréquence dû à la modulation [1] n’est donc pas

gênant à l’écoute car l’oreille est un excellent f ltre passe bas. Cependant, les composantes

hautes fréquences doivent être f ltrées pour des raisons de compatibilité électromagnétique, de

rendement et pour protéger le haut-parleur contre les signaux de forte amplitude à fréquence
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élevée. Pour cela, un f ltre reconstructeur peut être utilisé en sortie de l’amplif cateur.

1.5.1.2 Analogie avec un système hydroélectrique

Une analogie avec un système hydraulique convertissant une énergie mécanique en énergie

électrique permet de mieux comprendre le fonctionnement d’un amplif cateur à découpage. Les

mots entre parenthèses permettent de faire le lien avec l’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’électricité.

L’amplif cateur audio peut être apparenté au contrôle d’un moulin. L’énergie de l’écoulement

de l’eau sur la roue à palettes est l’image de l’énergie délivrée au haut parleur.

La solution la plus simple pour contrôler le débit du f uide, et donc la production d’énergie,

est l’utilisation d’une vanne régulatrice de débit (f gure de gauche 1.20). Le meunier contrôle

la vitesse de rotation du moulin proportionnellement au courant de l’eau et de la chute d’eau.

Le produit du courant et de la hauteur de la chute crée une puissance mécanique convertie par

l’alternateur en puissance électrique. Cette première solution est l’analogie du fonctionnement

des amplif cateurs linéaires. Ils commandent de façon proportionnelle la puissance transmise à

la charge par la tension appliquée à la grille de leurs transistors (cf. 1.4).

La seconde solution est d’utiliser une vanne d’arrêt (arrêt ou passage total de l’eau) et un

réservoir percé (f g. 1.20 à droite). Dans ce cas, le meunier contrôle le temps d’ouverture de la

vanne d’arrêt proportionnellement au débit voulu (modulation par largeur d’impulsion). L’eau

se déverse dans le réservoir f ltrant l’écoulement de l’eau (f ltre de sortie). Le débit de l’eau

s’échappant du réservoir est continu et proportionnel à la hauteur de l’eau stockée dans le réser-

voir et au diamètre de l’échappement.

reservoir

Amplificateur a decouplageAmplificateur lineaire

de regulation
vanne

d’arret
vannesourcesource

alternateur

roue a palette

FIGURE 1.20 – Analogie hydraulique

Cependant, l’analogie hydraulique n’explique pas pourquoi l’utilisation d’une vanne d’arrêt

et d’un réservoir permet un meilleur rendement que l’utilisation d’une vanne de régulation de
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débit. En fait, il faut considérer que l’effort pour contrôler la vanne de régulation de débit de-

mande plus d’énergie au meunier que la vanne d’arrêt. Dans ce cas, le meunier aurait surement

utilisé la seconde solution.

L’analogie permet de comprendre les contraintes liées à la deuxième solution. Il faut que le

meunier ait des réactions rapides pour fermer et ouvrir constamment la vanne. De plus, le ré-

servoir (f ltre) 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 sûr se fatiguer plus. Enf n, le f let d’eau sortant de l’arrivée d’eau n’est pas continu et

tombe directement dans le réservoir. Le choc de l’eau peut éclabousser le reste du moulin. Ce

problème peut être mis en parallèle avec les problèmes de compatibilité électromagnétique de

l’amplif cateur à découpage.

1.5.1.3 Leur histoire et leurs déf s

Le principe de l’amplif cateur Classe D a été décrit en 1959 par Baxandall. Son principal

atout est le rendement de l’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 l’échauffement, permet de l’intégrer plus facilement.

De plus l’amplif cateur classe D augmente l’autonomie d’écoute pour l’utilisateur f nal en li-

mitant la puissance demandée à la batterie. Pour ces deux raisons, les amplif cateurs de classe

D proposent une alternative très intéressante aux amplif cateurs linéaires dans les systèmes em-

barquées.

Historiquement, le développement des amplif cateurs à découpage a été limité par les tubes,

peu eff caces en commutation, réduisant fortement l’eff cacité. A la f n des années 60, le transis-

tor bipolaire devient une alternative aux tubes et les premières implémentations d’amplif cateurs

commutés ont été réalisées. Cependant, pour des fréquences de commutation bien supérieures

à la bande de fréquence audio, les caractéristiques des transistors bipolaires limitaient encore

trop le rendement. Dans les années 80, l’utilisation de la technologie MOS permet d’obtenir des

transistors performants grâce à l’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 l’électronique par la multiplication des applications embarquées

grand public, l’amplif cateur classe D devient un des axes pour l’amélioration de l’autono-

mie d’écoute. Les premiers circuits apparaissent pour faire écho aux demandes client dans

ce domaine. Les grands groupes du secteur de l’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 l’amplif cateur Classe D témoigne de la forte

activité de recherche dans ce domaine. Deux cents soixante sept brevets sont répertoriés dans

la catégorie US 330-251 (Amplif er - Including Class D amplif er). L’amplif cateur classe D

est également répertorié dans d’autres catégories comme les convertisseurs commutés DC/AC.

Enf n, de nombreuses recherches sur les convertisseurs DC/DC peuvent être appliquées à l’am-

plif cateur classe D. En effet, le convertisseur DC/DC utilise le même principe de fonctionne-

ment mais n’est pas appliqué au même type de charge. Les solutions mises en place dans les

convertisseurs DC/DC sont très différentes car les contraintes du suivi de la tension de référence

ne sont pas de même nature.

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

Les dénominations de l’amplif cateur de classe D sont très variées selon le public concerné.

Dans les notices grand public, l’amplif cateur à 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

"système". En réalité, l’étude du fonctionnement de l’amplif cateur classe D, et surtout l’étage

d’amplif cation de puissance, relève de l’électronique analogique. Le train d’impulsion n’est

pas seulement sur deux niveaux car de nombreux paramètres électriques des transistors sont à

prendre en compte lors des commutations.

1.5.1.5 Conf guration de l’étage de puissance

Le haut parleur est directement commandé par l’amplif cateur classe D par l’intermédiaire

d’un f ltre reconstructeur (voir f g 1.18). A l’instar d’un moteur électrique, deux types d’archi-

tectures peuvent être utilisées pour connecter la charge à l’étage de puissance : le demi-pont et

le pont en H (f g. 1.21(a) et 1.21(b)).
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(a) Architecture demi-pont (b) Architecture pont en H

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 2Vbat pour un pont en

H. A tension de batterie égale, la puissance délivrée (proportionnel à V 2) par un pont en H

est donc quatre fois supérieure à celle d’une structure demi-pont. Dans notre application, la

tension de batterie est relativement faible. Il est donc préférable d’utiliser l’architecture en pont

en H pour maximiser la puissance délivrée. De plus, la structure demi-pont impose l’utilisation

d’un condensateur de liaison CL entre le f ltre et le haut parleur. En effet l’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 CLRHP ainsi réalisée avec le haut

parleur devrait être très inférieure à la limite basse de la bande audio, soit une dizaine de hertz.

Avec RHP égal à 8Ω, le condensateur CL serait tel que :

Fc =
1

2πRHPCL
<< FAUDIOmin

= 20Hz => CL >>
1

2πRHPFAUDIOmin

= 1mF

Une telle valeur de capacité conduirait à l’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 l’application casque

(de type jack, mono ou stéréo) rend impossible cette solution ce qui peut être problématique

pour l’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 intrinsèques à l’amplif cateur de classe D

Les amplif cateurs commutés ont un comportement fortement non linéaire comparés aux

amplif cateurs linéaires. L’utilisation de l’amplif cateur classe D dans des applications audio

impose la maîtrise des problèmes de linéarité de l’amplif cation.

Il est indispensable de connaitre les différentes sources d’imperfection pour pouvoir opti-

miser les performances audio de la chaîne. La f gure 1.5.1.6 illustre les principaux paramètres

inf uant sur les performances audio et électriques. Les paragraphes suivants décrivent briève-

ment ces phénomènes par ordre d’importance.

C
om

m
an

de

Source Audio
Modulation

Temps de non recouvrement
Temps de propagation

Capacite parasite

Ron fini

Resistance serie

Erreur de quantification
Erreur de modulation

Jitter

Composants non lineaire

Tension de seuil

Vbat

Temps de montee/descente fini

Connexion au boitier

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 phénomènes de

non linéarité dans la reproduction du signal d’entrée. Ces erreurs peuvent être 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 :

35Cette thèse est accessible à l'adresse : http://theses.insa-lyon.fr/publication/2011ISAL0063/these.pdf 
© [R. Cellier], [2011], INSA de Lyon, tous droits réservés



CHAPITRE 1. GÉNÉRALITÉS ET ÉTAT DE L’ART CONCERNANT LES AMPLIFICATEURS
AUDIO

– la tension d’alimentation et les perturbations d’alimentation inf uençant directement les

amplitudes des signaux de sortie

– la résistance équivalent des MOS, RON , introduisant une chute de potentiel non désirée

De manière 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 (MLI, MDI,...) 4 de modulation utilisée, les erreurs liées à la modulation

peuvent être divisées en deux catégories. Il y a d’abord les erreurs liées à la nature des signaux

puis les erreurs liées aux composants électriques non idéaux qui réalisent cette modulation. La

première catégorie d’erreur fait l’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’accès résistif de l’alimentation à l’étage de puissance produit une chute

de potentiel non désirée. Les entrées/sorties, notamment celles de l’étage de puissance, sont de

plus très sensibles aux appels de courant, provoquant une oscillation en tension proportionnelle

à la valeur des inductances parasites (UL = Ldi
dt

). Les connections au boitier sont donc opti-

misées pour réduire au maximum cet effet en utilisant, par exemple, des f ls d’or de longueur

minimale. Quand les transistors commutent rapidement, l’énergie contenue dans les inductances

parasites est dissipée dans les éléments de puissance. Les dépassements de tension sont direc-

tement proportionnels à la valeur de l’inductance et à la variation de courant. Malgré la faible

valeur de l’inductance (quelques nH), le phénomène n’est pas négligeable et inf ue sur la ten-

sion de sortie. En effet, à chaque commutation, l’appel de courant sur l’alimentation peut être de

l’ordre de plusieurs centaines de mA sur quelques nano secondes. L’oscillation atteint donc ra-

pidement plusieurs centaines de millivolts à chaque commutation. La destruction des transistors

de puissance est possible dans certaines conditions.

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

Les composants du f ltre passe-bas contribuent aussi à la dégradation du signal audio. Le

comportement non linéaire de l’inductance dû à la saturation de son champ magnétique im-

plique une fonction de transfert non linéaire. L’adaptation d’impédance entre le f ltre 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, l’amplif cateur de classe D est utilisé en boucle ouverte, c’est

à dire que le signal de sortie n’est pas contrôlé. Les amplif cateurs de classe D en boucle ou-

verte peuvent être commandés de façon 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, f g 1.18, l’architecture de l’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

l’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 à 48kHz 5 par exemple), le système est alors précédé d’un Convertisseur Numérique

Analogique (CNA), transformant l’information numérique Ve(n) en signal analogique Ve(t)

(f g. 1.23).

FIGURE 1.23 – Chaîne totale de la reproduction audio classe D analogique

1.5.2.2 Amplif cateur de classe D numérique

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

analogique} de la f gure 1.23 peut alors être remplacé par un modulateur numérique qui génèrera

5. Cette quantif cation correspond au format I2S, codage audio standard [14]
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directement le train d’impulsions nécessaire au pilotage de l’étage de puissance par un procédé

purement numérique à partir de la commande (f g 1.24). Les contraintes de cette approche sont

totalement différentes de part la nature du procédé.

FIGURE 1.24 – Chaîne 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 chaîne directe est

le principal inconvénient de cette architecture. Seul le choix de l’utilisation d’une modulation

ternaire permet une faible immunité aux variations d’alimentation (voir section 1.7). De plus,

l’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 particulières où les tensions d’alimentation sont maitrisées

et où les erreurs introduites par l’étage de puissance peuvent être ignorées. On trouve ainsi

ce type de structure dans les télévisions, certains systèmes automobiles, certains systèmes de

forte puissance tels que des enceintes pour concert (ou c’est surtout le caractère non dissipatif

des structures de classe D qui est alors intéressant),... Pour tous les systèmes embarqués, où

l’amplif cateur est directement connecté à la batterie, dont la tension délivrée présente une forte

dynamique et peut être très bruitée par des éléments du voisinage (telle que la partie RF dans un

téléphone portable), une utilisation de l’amplif cateur de classe D en boucle ouverte n’est pas

envisageable. Ainsi, des méthodes de contrôle sont mises en place af n d’asservir l’information

en sortie de l’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 l’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 culté d’une bibliographie exhaustive est mise en évi-

dence par les 141 brevets traitant des contrôles par modulation d’impulsion (catégorie US

327/172 "Rectangular or pulse waveform width control").

Pour augmenter la linéarité du système, de nombreuses structures analogiques et numériques

ont été mises en place, corrigeant les erreurs introduites par l’amplif cateur de classe D :

– Asservissement synchrone analogique pour amplif cateur de classe D à entrée analogique

(1.5.3.1),

1. Contrôle par MLI,

2. Contrôle par modulation Σ∆,

3. Contrôle en un cycle,

– Asservissement asynchrone analogique pour amplif cateur de classe D à entrée analo-

gique (1.5.3.2),

1. Contrôle auto-oscillant à déphasage,

2. Contrôle auto-oscillant à hystérésis,

– Asservissement local analogique pour amplif cateur de classe D à entrée numérique (1.5.3.3),

– Asservissement local mixte pour amplif cateur de classe D à entrée numérique (1.5.3.4),

– Asservissement numérique pour amplif cateur de classe D à entrée numérique (1.5.3.5),

1.5.3.1 Asservissement analogique synchrone pour amplif cateurs à entrée analogique

1.5.3.1.1 Contrôle linéaire par modulation à largeur d’impulsion

La correction des perturbations introduites par l’amplif cation peut s’effectuer à l’aide d’une

régulation linéaire classique puis d’une modulation à largeur d’impulsion du signal d’erreur.

Le schéma 1.25 illustre ce principe de fonctionnement. La tension de sortie est renvoyée à

l’entrée pour être soustraite par l’intermédiaire d’un gain β. Le signal d’erreur (Vǫ), 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 l’amplif cateur classe D.

La MLI et l’étage de puissance peuvent être assimilés à un système linéaire en moyennant

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

P (s) =
Vbat

∆Vr

e−tds (1.6)
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FIGURE 1.25 – Schéma de principe du contrôle linéaire par MLI

avec Vbat la tension de batterie, ∆Vr l’amplitude de la porteuse Vr de la modulation et td

le retard appliqué sur la commande de l’étage de puissance. Cette modélisation n’est valable

que pour une gamme de fréquences largement inférieures à 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

chaîne directe sur la tension de sortie. La fonction de transfert C(s) est conçue pour avoir

un maximum de gain en bande audio tout en maintenant la stabilité du système. En effet, les

perturbations Vn sont réduites d’un facteur (1 + βA), où β est le rapport d’atténuation de la

boucle de retour et A = C×P le gain de la chaîne directe. Les erreurs introduites par la cellule

de commutation et le taux de distorsion sont directement réduites par le gain de boucle.

Si Ve est une entrée sinusoïdale et Vn 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) :

THD =

√∑∞
n=2 V

2
n

GVe

(1.7)

En boucle fermée, le taux de distorsion harmonique devient :

THD =

√∑∞
n=2 V

2
n

GVe(1 + Aβ)
(1.8)

avec G la fonction de transfert de la chaîne directe et A la fonction de la chaîne directe

intégrée dans la boucle, C(s)× 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 l’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) (% - PMAX) (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 0.4 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 l’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 Error) est proposé pour agir tout particu-

lièrement sur le repliement dû à la modulation.

L’asservissement de l’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 f ltre doit être pris en compte dans

l’étude de la stabilité de la boucle.

Les amplif cateurs de classe D analogique actuellement proposés par les sociétés STMi-

croelectronics, Texas Instrument, Maxim et ON semiconductorutilisent cette architecture de

contrôle. Le tableau 1.2 résume certains de ces circuits pour une application 1W dans 8Ω sous

3,6V .

1.5.3.1.2 Contrôle par modulation Σ∆

Il suff t de remplacer la modulation PWM dans l’architecture précédente par un modulateur

Σ∆ pour obtenir un amplif cateur de classe D utilisant une Modulation par Densité d’Impulsion

(MDI). Ces modulateurs sont donc à temps discret, synchronisés sur une horloge externe H

comme le représente la f gure 1.26.

La modulation Σ∆ est une technique de régulation couramment utilisée pour les applica-

tions où le rendement n’est pas un facteur déterminant. L’architecture est complexe à réaliser

car l’ordre du f ltre H(s) doit être élevé pour obtenir de bonnes performances. De plus, la fré-

quence de commutation est plus élevée car il faut atteindre un facteur de sur-échantillonnage

(OSR - Over Sampling Ratio) important. 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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FIGURE 1.26 – Principe de modulation Σ∆ analogique pour amplif cateur de classe D

Σ∆. Ils présentent des performances en bruit généralement supérieures à leurs homologues ba-

sés sur des MLI mais consomment également plus. La fréquence des commutations du signal

de sortie est variable en fonction de l’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 Σ∆

sur 1 bit n’est pas suff sante pour réaliser un amplif cateur audio haut de gamme. Le modula-

teur Σ∆ ne pourra pas être stable à pleine échelle tout en évitant l’apparition de cycles limites.

Grâce à l’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 problème précédent. Un bloc de

logique combinatoire C transforme les informations venant des deux modulateurs Σ∆ af n de

transformer la modulation. Cette approche, utilisée dans [26], permet d’améliorer le rendement

à 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 contrôle.

FIGURE 1.27 – Modulation Σ∆ sur 1 & 1.5 bit

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

viceset Cirrius Logic, résumés dans le tableau 1.3 pour l’application 1W - 8Ω.
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Fabricant Référence THD PSRR Io Eff cacité SNR
(% @1kHz) (dB @20kHz) (mA) (% - PMAX) (dB)

Cirrius CS3501 0.02 NR 1 89 97
AD SSM2301 0.1 50 3.5 82 98

TABLE 1.3 – Amplif cateurs de Classe D industriels utilisant une modulation Σ∆

1.5.3.1.3 Contrôle en un cycle

Une technique de contrôle non linéaire, appelée "contrôle en un cycle" (OCC - One Cycle

Control en anglais), corrige la largeur d’impulsion en "temps réel" pour obtenir à chaque cycle

la valeur moyenne de la référence. Les articles [32, 33] (brevet associé [34]) montrent que des

convertisseurs DC/DC contrôlés avec cette méthode présentent une dynamique rapide. En effet,

le circuit répond en un cycle aux variations dues à l’alimentation ou à la tension de référence.

Cet avantage est particulièrement intéressant pour les convertisseurs DC/DC, nécessitant des

performances transitoires rapides.

Le principe de ce type de régulation est d’accumuler l’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 f n de ce temps, une impulsion de largeur variable selon la quantité d’erreur accumulée

est générée. La remise à zéro nécessaire de l’intégrateur à chaque période de commutation

génère de la distorsion harmonique, peu gênante dans le cas d’un système convertisseur DC/DC

mais problématique pour un amplif cateur audio. S. Smedley [35] a appliqué cette méthode

à un amplif cateur audio de classe D. Les performances sont faibles par rapport aux autres

solutions : PSRR égal à 40dB à 100 Hz et 0,3% de THD. Le brevet [36] propose une alternative

en reportant le problème de la remise à zéro sur un circuit annexe commandant la durée de

l’impulsion. Le brevet [37], et l’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 contrôle en un cycle offre

de bonnes performances en terme de rapidité mais reste limitée au vu des non linéarités créées

par la remise à zéro. Ce type de contrôle, bien que séduisant, ne peut donc pas être exploité dans

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

1.5.3.2 Asservissement analogique asynchrone pour amplif cateurs à entrée analogique

1.5.3.2.1 Contrôle auto-oscillant à déphasage

La technique d’auto-oscillation est un contrôle de type non linéaire. La modulation par auto-
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oscillation est obtenue en plaçant 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

menés sur ce type de modulation sont récents, bien que que dès 1959, Baxandall [39] ait décrit

le fonctionnement de l’amplif cateur classe D en auto-oscillation. De manière générale, un am-

plif cateur de classe D en boucle fermée peut être représenté par le schéma 1.28.

La boucle de retour peut se faire soit avant soit après le f ltre de reconstruction. Le bloc X

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

détermine le type de modulation. Le système en boucle fermée va osciller lorsqu’il est dans les

conditions dites de Berkhausen. La boucle ouverte H(s) doit avoir un gain unitaire lorsque le

déphasage entre le signal de sortie Vs et le signal d’entrée Ve est égal à π[2π]. Le bloc commuté

présentant un gain qui s’ajuste automatiquement à 0dB à la fréquence de commutation [40],

seule l’information de phase est pertinente ici. La fréquence de commutation FS de cette boucle

est déterminée uniquement via l’étude de la phase de la boucle ouverte de H(s). Le temps de

propagation td des signaux à travers le comparateur et l’étage de puissance ajoute un déphasage

de valeur ∆ϕ = 2πtdFS.

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

ϕINT = −π
2
. L’intérêt de l’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 f ltre de reconstruction ([41]). Dans tous les cas, d’autres pôles/zéros

peuvent être ajoutés af n de contrôler plus précisément FS (l’idée étant d’augmenter dϕ
dω

autour

de ωS = 2πFS af n d’être 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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FIGURE 1.29 – Boucle auto-oscillante à déphasage

Af n d’utiliser ce type de contrôle en modulation sur trois niveaux (voir section 1.7), il

faut prévoir l’utilisation de deux boucles distinctes, pilotant chacune une des polarités du haut

parleur, comme illustré sur la f gure 1.30.

FIGURE 1.30 – Connexion de la charge sur un système auto-oscillant

Comme la fréquence d’oscillation n’est plus f xée extérieurement, comme dans le cas d’une

modulation MLI ou Σ∆, mais par les paramètres internes de la boucle, une différence de fré-

quence d’oscillation entre les deux voies va être 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 lié à l’utilisation d’une modulation sur trois niveaux sera

perdu [40]. Pour cela, un système 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 FC est dépendante de la profondeur

de modulation M et est majorée par la fréquence d’auto-oscillation "à vide" FS . Quelque soit

la structure utilisée, FC est de la forme :

FC = FS

(
1−M2

)β (1.9)

Le paramètre β dépend de la structure. Il n’existe actuellement pas de travaux permettant de

prédire ce paramètre. Dans [42] par exemple, β est égale 0,6.
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Les amplif cateurs de classe D basés sur des contrôles auto-oscillants à déphasage cités

précédemment ont des performances audio comparables à leurs homologues basés sur des MLI.

Cependant, leur boucle de contrôle ne nécessitant pas la génération d’une rampe (comparé à une

MLI), ou comportant de multiples intégrateurs (comparé à une modulation Σ∆), l’implémenta-

tion électrique est donc très simplif ée et consomme beaucoup moins. De plus, la fréquence de

commutation est variable et diminue rapidement lorsque l’index de modulation s’éloigne de 0,5.

L’ article [46] compare plus précisément les différentes topologies de contrôles auto-oscillants

et synchronisés.

1.5.3.2.2 Contrôle auto-oscillant à hystérésis

Comme son homologue à déphasage, le contrôle auto oscillant à hystérésis (également nommé

dans la littérature contrôle "Bang Bang" ou contrôle 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 entièrement le cycle peut être vu comme un délai td, dont la valeur est inversement

proportionnelle à la pente du signal d’erreur et proportionnelle à la largeur du cycle d’hystérésis

en question. La structure élémentaire d’un amplif cateur de classe D auto oscillant à hystérésis

est illustrée f gure 1.31.

FIGURE 1.31 – Principe d’un contrôleur à hystérésis

L’état de l’art de la recherche dans ce domaine permet de comprendre l’intérêt 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 à celle représentée sur la f gure 1.31, chacune propose des amélio-

rations supposées améliorer un point précis des performances du système (retour en courant,

augmentation de l’ordre de l’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 système. 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 à 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 système embarqué à cause de

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

local ont été mises en œuvre af n de conserver l’entrée numérique de la structure et de contrôler

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

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 à piloter une boucle d’asservissement analo-

gique qui corrige les erreurs liées à la commutation de l’étage de puissance et aux sources

d’alimentation. La boucle analogique peut être réalisée de différentes manières, selon les per-

formances souhaitées et l’application. Dans tous les cas, une action intégrale est nécessaire dans

la boucle d’asservissement pour assurer une erreur statique nulle et f ltrer 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 l’étage de puissance. Dans [56, 57, 58, 60], l’application téléphonie mo-

bile est discutée. Ces quatre solutions sont équivalentes en terme de performances et diffèrent

principalement au niveau de l’environnement de l’amplif cateur. L’étude de cette approche ainsi

que des contraintes liées au fonctionnement et à la stabilité de la boucle d’asservissement sera

détaillée dans le chapitre 4.

1.5.3.4 Asservissement mixte pour amplif cateurs à entrée analogique

1.5.3.4.1 Contrôle mixte par numérisation de l’erreur

L’article [62] propose une approche mixte pour asservir le signal de sortie. La f gure 1.33
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illustre le principe de cet asservissement. Le train d’impulsion de sortie Vs est comparé à ce-

lui d’entrée Ve et une action intégrale analogique extrait l’erreur moyenne Vǭ(t) entre ces deux

signaux. Cette erreur est ensuite numérisée et le signal Vǭ(z) sert de référence à un correcteur

numérique PWCN (Pulse Width Corrector- correcteur de largeur d’impulsions en anglais)

intégrant une étape de modulation numérique af n de pouvoir piloter l’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 Ve en fonction de la valeur du signal d’erreur Vǭ(z).

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

Cette architecture est utilisée dans des systèmes "forte puissance" (POUT >> 1W ) où la

consommation statique I0 (I0 >> mA) du contrôle n’est pas un facteur limitant le rendement.

Pour une application de type téléphonie mobile, la complexité et la consommation ne permettent

pas l’utilisation de ce type de solution.

1.5.3.4.2 Contrôle mixte par compensation analogique du signal de sortie

Dans [63], K. Nielsen propose une approche similaire dans le principe, c’est à dire faire varier

de façon analogique la largeur des impulsions de référence en fonction d’une erreur moyenne

extraite de manière analogique. La f gure 1.34 montre l’architecture de cette solution. La nou-

veauté de cette approche est l’utilisation d’un correcteur de largeur d’impulsions analogique

PWCA qui permet de s’affranchir des étapes de conversion interne à la boucle nécessaires dans

la solution précédente.

En supprimant toute la correction numérique, et donc le CAN de la boucle, K. Nielsen à

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 à entrée numérique

Les amplif cateurs de classe D à entrée numérique sont attractifs car ils présentent un ren-

dement global de la chaîne d’amplif cation supérieur. En effet, la conversion NA en amont de

l’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 l’étage de puissance). Ces différentes techniques

seront présentées et analysées dans les paragraphes suivants. Cependant, il n’existe pas à l’heure

actuelle d’amplif cateurs de classe D intégrés commandés de manière numérique (certains cir-

cuits tel que le SSM2517 [64] proposent une entrée numérique, mais ils intègrent en réalité une

conversion NA et un amplif cateur de classe D à 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 système de correction dans la chaîne directe (f g. 1.35). Cette solution permet de réduire la

complexité de l’architecture globale de l’amplif cateur classe D numérique par rapport à 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-

tème de correction associé [66]. La réjection d’alimentation obtenue est médiocre à faible fré-

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

Philips a présenté à une récente convention AES 6 le même type de système [65]. La numéri-

sation est effectuée par un convertisseur AN Σ∆ 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 système et un convertisseur de fréquence

d’échantillonnage de 18 MHz, la réjection d’alimentation est de 60 dB à 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 l’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 l’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’intérêt est de compenser les variations de batterie et les

perturbations introduites par l’étage d’amplif cation. La f gure 1.36 représente l’architecture de

la régulation numérique. Le bloc H(z−1) est le correcteur discret. Il consiste en une fonction de

transfert discrète permettant de corriger eff cacement les perturbations introduites par l’ampli-

f cateur classe D. Le CAN est placé dans la boucle de retour, précédé d’un f ltre anti-repliement

(AAF - Anti Aliasing Filteren anglais). Le bloc DPWM (Digital PWM en anglais) permet

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

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

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 consommée, elle est actuellement

fortement étudiée comme le montrent les très récentes publications suivantes et fera l’objet

d’une étude approfondie dans le dernier chapitre de ce manuscrit de thèse. Dans tous les cas, le

signal d’entrée V e(n) est codé suivant le standard I2S, soit quantif é sur 24 bits et échantillonné

à 48kHz.

Le brevet [67] présente une méthode de retour numérique. Il intègre le signal de sortie avant

de le numériser. Un algorithme numérique permet de comparer l’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 à contrôle numérique

et utilisant une MLI pour piloter l’étage de puissance.

Dans [68], un correcteur PI d’ordre 1 échantillonné à 2.8MHz est utilisé pour corriger le

signal (f g 1.37). La modulation, de type MLI discrète, est réalisée sur 3 bits. Dans la boucle

de retour, un CAN avec un ENOB 7 de 16 bits est mis en œuvre. Le f ltre de reconstruction

est compris dans la boucle et joue alors également le rôle de f ltre anti-repliement. On montrera

dans la chapitre 4 que ce type de contrôle ne peut pas satisfaire de bonnes performances en terme

de PSRR dû notamment au délai de boucle qui diminue la marge de phase de l’asservissement.

7. ENOB : Equivalent Number Of Biten anglais - correspond à 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 système a été imaginé pour des applications très faible puissance (de l’ordre du mW)

avec une charge de type demi-pont. L’auteur propose de réaliser un CAN de type SAR 8 avec

une résolution de 16 bits. Le système a été développé sans étage de puissance et donc les pertes

de commutations liées à la haute fréquence utilisée pour la MLI (2.8MHz) ne sont pas prises en

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

Dans [69], une solution est présentée pour des systèmes forte puissance et donc alimentés

par des tensions élevées (de l’ordre de plusieurs dizaine de Volt). Le f ltre de reconstruction

est inclus dans la boucle de contrôle et sert également de f ltre anti-repliement en atténuant

fortement les composantes spectrales liées à la modulation en amont de la conversion. Des zé-

ros sont insérés dans le f ltre de boucle H(z−1) af n de compenser le délai dû aux pôles de ce

f ltre reconstructeur. De plus, la boucle inclut une pré-correction de la MLI numérique basée

sur un système de tables préprogrammées (Look Up Tableen anglais). La partie numérique de

ce contrôle est cadencée à 19.6MHz et la modulation est réalisée sur 7 bits, ce qui nécessite une

horloge à 98.304MHz. L’auteur précise que la distorsion introduite par ce rapport d’horloge

1/5 est négligeable si la f ltre de reconstruction a une fréquence de coupure suff samment basse

devant la fréquence d’échantillonnage la plus faible du contrôle. La boucle d’asservissement

intègre de plus un système de compensation des oscillations introduites par le procédé de mo-

dulation représenté par le bloc RP (Ripple Compensationen anglais). Ainsi, le procédé G(z−1)

a le comportement discret inverse de la fonction de transfert du f ltre de reconstruction.

Cette approche requièrt 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 à l’utilisation de cette solution dans un système embarqué.

8. SAR : Successive Approximation Registeren anglais - Convertisseur à approximation successive
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FIGURE 1.38 – Régulation par modulation PWM numérique avec pré-compensation

Enf n, un troisième article [70] a récemment proposé une approche avec un contrôleur pré-

dictif. Partant de la constatation que les méthodes de contrôle classique ne permettaient pas

d’atteindre des performances correctes en PSRR, une boucle basée sur un modèle interne a

été conçue. Le système propose une pré-correction de la MLI numérique basée sur un modèle

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

FIGURE 1.39 – Régulation par modulation PWM numérique avec IMC

Le contrôle prédictif de système commuté basé sur modèle interne (IMC - Internal Model

Control) fait l’objet d’une étude plus poussée dans le chapitre 5 car il s’agit d’une solution

possible pour répondre à nos objectifs.

1.5.3.5.4 Correction numérique par Σ∆

En marge des solutions basées sur des MLI numériques, l’article [71] propose l’utilisation

d’une modulation à densité d’impulsion pour piloter l’étage de puissance (voir f g 1.40). Bien

que la fréquence de fonctionnement du modulateur Σ∆ soit de 6MHz, la fréquence de com-

mutation effective de l’étage de puissance est ramenée à quelques centaines de kHz grâce à

l’utilisation d’une quantif cation sur 1.5 bit (soit l’équivalent d’une MLI ternaire) au niveau du
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"quantizer" Q. Le bouclage est partiellement effectué à partir du signal après l’étage de puis-

sance et avec celui avant l’étage de puissance. Cette méthode permet de stabiliser la boucle

selon l’auteur. En fait, il s’agit là aussi d’une variante d’IMC car, d’un point de vue signal,

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

FIGURE 1.40 – Régulation par modulation PDM numérique avec IMC

Le correcteur de la modulation Σ∆ se décompose en deux sous parties notées H1 et H2 qui

corrigent respectivement le signal d’erreur réel et le signal d’erreur estimé par modèle interne.

Ainsi, les actions intégrales d’ordre élevé ne subissent pas le délai dû à la conversion dans la

boucle de retour et sont ainsi plus simples à stabiliser. Dans [71], H1 comporte trois intégrateurs

et H2 en comporte deux. Le modulateur Σ∆ de la chaîne directe est construit sans latence af n

d’avoir STF (z−1) = 1 (au lieu de STF (z−1) = z−n où n représente le nombre d’intégrateurs

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

FIGURE 1.41 – Principe du modulateur Σ∆ sans latence

Bien que la latence de la chaîne directe soit minimisée, c’est la latence de la chaîne de retour

(incluant le f ltre jouant le rôle 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 Σ∆ à capacités commutées de résolution équivalente à ENOB=16bits. Le

signal de retour est codé sur un bit ce qui limite la profondeur de modulation à M=0.8 avant

l’apparition de cycles limites (et donc de distorsion).

54 Cette thèse est accessible à l'adresse : http://theses.insa-lyon.fr/publication/2011ISAL0063/these.pdf 
© [R. Cellier], [2011], INSA de Lyon, tous droits réservés



CHAPITRE 1. GÉNÉRALITÉS ET ÉTAT DE L’ART CONCERNANT LES AMPLIFICATEURS
AUDIO

1.5.3.5.5 Correction par numérisation de l’erreur

Le brevet de Nokia [72] propose une solution avec un convertisseur de résolution un bit qui

soustrait l’aire du signal de référence de l’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 à 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 contrôles

Des comparaisons de performance entre les différentes méthodes contrôle ont été publiées

[46, 74, 75]. Dans le domaine des boucles analogiques pour amplif cateur à entrée analogique, le

contrôle 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 contrôle

décrites précédemment atteignent un niveau de linéarité plus que suff sant pour une application

audio classique. C’est surtout la qualité de l’implémentation électrique de l’architecture (no-

tamment de l’étage de puissance et de la modulation) qui limite bien souvent les performances.

La capacité de piloter l’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 chaîne

de reproduction sonore. Les deux approches possibles sont alors l’utilisation d’un modulateur

numérique en boucle ouverte qui pilote une boucle de contrôle analogique autour de l’étage de

puissance ou alors une structure de contrôle 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 thèse. Quelques circuits commerciaux intègrent la première approche tandis

que la seconde approche est actuellement à l’état de Recherche et Développement (R&D). En-

core une fois, les performances audio de ces structures sont globalement équivalentes. Ce sont

plutôt l’environnement et l’application qui agissent comme éléments différenciateurs entre les

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

Les paragraphes précédents ont montré que l’eff cacité des amplif cateurs linéaires ne pou-

vait pas dépasser 78%. L’utilisation de l’amplif cateur classe D a été introduit pour son ren-

dement élevé. Le fonctionnement des transistors de l’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 à 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 RON ,

– la capacité équivalente de grille Cg,

– la conduction de la diode substrat des transistors MOS.

De plus, l’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 à la modulation PWM

peuvent ajouter des pertes en fonction du prof l de la charge. Si l’amplif cateur est en boucle

fermée, il faudra alors ajouter la consommation statique notée I0 du système d’asservissement.

1.6.1 Puissance de sortie

La puissance utile de sortie Pcharge est déf nie comme le rapport de la valeur eff cace de la

tension de sortie Vs au carré sur la partie réelle de l’impédance de la charge R. Soit :

Pcharge =
V 2
s

R
(1.10)

1.6.2 Perte par conduction

Il s’agit de la puissance dissipée par effet Joule dans les éléments résistifs de l’amplif ca-

teur classe D à savoir, les résistances Ron des MOS ainsi que les résistances Rp de la ligne

d’alimentation. Dans le cas d’un pont en H, cette perte s’exprime par :

Pcon = (2Ron + 2Rp)I
2
s = (2Ron + 2Rp)(

Vs

R
)2 (1.11)

En pratique, la somme des résistances est de l’ordre de quelques centaines de mΩ. La perte

par conduction est proportionnelle au niveau délivré par l’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 l’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 à la capacité de grille et

donc à la taille des transistors de puissance. Cette puissance s’exprime alors facilement par :

PCg = (CgN + CgP )V
2
batfs (1.12)

avec CgN , CgP les valeurs des capacités de grille parasites des transistors N et PMOS et fs la

fréquence de commutation.

La ligne d’alimentation est de nature inductive. A chaque commutation, l’inductance de la

ligne est chargée (ou déchargée). La puissance s’exprime par :

PLb =
1

2
Lpi

2
cfs (1.13)

avec ic le courant traversant l’inductance pendant les instants de commutation, Lb la valeur

totale de l’inductance parasite.

La capacité de drain/source des transistors de puissance se charge ou se décharge à chaque

transition. Pour une architecture en pont en H, les quatre transistors perdent une énergie corres-

pondant à l’énergie stockée dans leur capacité Cds. Soit :

PCds =
1

2
CdsV

2
bat4fs (1.14)

La perte par commutation s’exprime donc par :

Pcom = PCg + PLb + PCds (1.15)

1.6.4 Perte par conduction des fréquences porteuses

Les amplif cateurs de classe D utilisent un signal modulé pour transmettre la puissance à 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 :

PH =
VrmsH(ω)

2

|Zcharge(ω))|

= (4Vbat

∞∑

m=1

+

−
∞
∑

n=+

−
1

Jn(M.m.π
2
)

m.π
√

(2)
.sin((m+ n).

π

2
).sin(n.

π

2
))2

1

|Zcharge(m.ωs + n.ω)|

(1.16)
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avec ωs et ω les pulsations de la modulation PWM et du signal, VrmsH(ω) la tension eff cace

du signal à la pulsation ω, |Zcharge(ω))| le module de l’impédance de la charge à ω et Jn(x) la

fonction de Bessel.

Si la charge est purement résistive, le module de l’impédance est égal à la valeur de la

résistance (|Zcharge(m.ws + n.w))| = R). Les composantes spectrales à haute fréquence vont

donc créer des pertes Joules dans la charge. Un f ltre passe bas, atténuant les composantes à

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 à hautes fréquences sont limitées. En

d’autres termes, le rendement dépend fortement des caractéristiques de la charge et du f ltre

reconstructeur.

1.6.5 Bilan de puissance

Le rendement de l’amplif cation η est déf ni par la relation suivante :

η =
Pcharge

Pcharge + Pcon + Pcom + PH
(1.17)

L’évolution globale du rendement pour une application où R = 8Ω est présentée à la f gure

1.42. La fréquence du fondamental de la modulation PWM est f xée à 300kHz ou 1MHz. Les

pertes ohmiques sont déf nies par les résistances de conduction de 0, 4Ω ou 0, 8Ω.
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FIGURE 1.42 – Exemple de rendements de l’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 fs. La

plupart des documents techniques présente la valeur de l’eff cacité à fort niveau pour des consi-

dérations commerciales. Dans une utilisation normale, l’amplif cateur est rarement à puissance
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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 à 10 %.

L’optimisation de la taille de l’étage de puissance (capacité de grille) et la diminution de l’in-

ductance de la ligne d’alimentation sont donc des paramètres 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 - PWMen

anglais) est majoritairement utilisée dans les amplif cateurs de classe D pour plusieurs raisons

qui sont notamment sa simplicité 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 paramètres de la modulation (fréquence et nature de la rampe...) sur les

performances de l’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 paramètres 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 à la fréquence de répétition de la rampe.

Qualitativement, les harmoniques liées à la modulation contenues dans le spectre du signal de

sortie décroient en 1/n. Ainsi, un PRF à basse fréquence est favorable à l’amplif cateur classe

D pour deux raisons : une plus faible richesse harmonique à 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 fs, η 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) Ve est comparé à un signal de référence Vr de plus haute fréquence af n de créer un

train d’impulsion dont la largeur de chaque impulsion est proportionnelle au niveau du signal

à moduler. Le rapport M entre l’amplitude du signal de sortie Vs et l’amplitude du signal à

moduler Ve 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 à une modulation nommée "simple rampe" 9 ou "double rampe" 10.

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 Ve(t) =

9. en anglais : leading or trailing edge modulation
10. en anglais : double sided modulation
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U.cos(ω.t) a été étudiée par Black ([76], [77]). Le signal Vsb(t) obtenu avec une double rampe

comme illustré sur la f gure 1.44 s’exprime par :

Vsb(t) =M.Vbat.cos(ωt)

+ 4.U.

∞∑

m=1

J0(M.m.π
2
)

m.π
.sin(m.

π

2
).cos(m.ωq.t)

+ 4.U.

∞∑

m=1

+

−
∞
∑

n=+

−
1

Jn(M.m.π
2
)

m.π
.sin((m+ n).

π

2
).cos(m.ωq.t+ n.ω.t)

(1.18)

où M représente la profondeur de modulation, Vbat = V + − V − l’amplitude des impul-

sions de Vs, ωs la pulsation de la rampe, Jn la fonction de Bessel à l’ordre n, n l’indice des

harmoniques du signal Ve et m l’indice des harmoniques du signal modulant Vr.

1.7.3 Schémas de modulation par largeur d’impulsion

Dans le cas très fréquent où le signal de sortie Vs est différentiel, deux schémas de modula-

tion sont possibles comme illustrés sur la f gure 1.45. Si Vs ne prends que deux valeurs (soit 1

ou -1), alors la modulation sera dite "binaire". Au contraire, si Vs peut prendre trois valeurs (1,

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

FIGURE 1.45 – Réalisation d’une MLI binaire et ternaire

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

d’une MLI ternaire, cette relation devient :

Vst(t) =M.Vbat.cos(wt)

− 4.U.

∞∑

m=1

+

−
∞
∑

n=+

−
1

Jn(M.m.π
2
)

m.π
.sin((m+ n).

π

2
).sin(n.

π

2
).sin(m.ws.t + n.w.t− n.

π

2
)

(1.19)
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L’étude des décompositions en série de Fourier des signaux Vsb et Vst (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 f gure 1.46(a) représente l’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 Vr égale à fr = 1MHz. La modulation

ternaire a une densité spectrale limitée car elle ne comporte pas de composantes impaires (car le

signal Vst est impair). Quand l’indice de modulation est nul, le spectre de la modulation ternaire

est nul car la sortie différentielle est égale à zéro. En effet, les deux voies se compensent en

commutant en même temps.
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FIGURE 1.46 – Spectres des MLI binaire et ternaire

Quand l’indice de modulation augmente (f g. 1.46(b)), le spectre s’étale sur une plage de

fréquence plus large que précédemment autour des harmoniques de fr.

La concentration d’énergie haute fréquence la plus importante se situe dans le cas d’un

signal carré (ce qui correspond à un signal d’entrée Ve 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 à dire en bande utile), la modulation n’apporte

pas de composante. Ainsi, les spectres utiles des signaux Vsb et Vst sont identiques à celui du

signal d’origine Ve. Ceci reste vrai tant que l’étalement spectral du signal modulé Vs autour

du fondamental du signal de référence Vr reste supérieur à la bande utile de Ve. Pour assurer

cette condition, il suff t que la fréquence du signal de référence fr soit au moins deux fois

supérieure à la fréquence maximale du signal Ve. Il s’agit simplement du critère de Shannon car

la modulation peut être vue comme un échantillonnage à fr.

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 premières composantes sont vers 2fr pour la modulation ternaire et à

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 Vr et Ve 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 à sa réalisation :

– Une MLI ternaire a une réjection d’alimentation intrinsèque supérieure à la modulation

binaire quand le signal d’entrée n’est pas à pleine échelle. Dans le cas extrême où le signal

d’entrée est nul, la réjection d’alimentation intrinsèque au procédé en modulation ternaire

est "inf nie", alors qu’elle est limité à 6dB en binaire.

– En modulation ternaire, le courant traversant l’inductance du f ltre reconstructeur est li-

mité à faible indice de modulation (signal d’entrée faible). Cet effet réduit les pertes par

effet Joule dans la résistance parasite de l’inductance et des transistors de puissance.

– La modulation ternaire limite les émissions électro-magnétiques à hautes fréquences car

le spectre du signal modulé est moins dense. Ainsi, le f ltre de reconstruction peut être

supprimé car le haut parleur agit comme un f ltre passe bas également.

Le prix à payer à ses bénéf ces est la nécessité de générer deux signaux de référence Vr

identiques mais en opposition de phase. Ceci peut être 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 intrinsèque, rendement amélioré

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

1.7.4 Nature des signaux

La modulation peut être de nature analogique ou numérique. La modulation est dite "natu-

relle" (NPWM11) si les signaux Ve et Vr sont de nature analogique et "uniforme" (UPWM12) 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 étudié 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 thèse ont été réali-

sés pour atteindre les performances audio et électriques en rapport avec l’application "téléphonie

mobile", coeur de métier de l’entreprise ST-Ericsson. Ainsi, le cahier des charges, commun à

toutes les réalisations, est le suivant :

1. Performances électriques

– Rendement pleine puissance supérieur à η = 85%,

– Consommation statique sans signal I0 < 1mA par voie, charge connectée,

– Surface silicium totale occupée inférieure à 1mm2, par voie, étage de puissance inclus,

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

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

– Offset en sortie inférieure à 5mV,

2. Performances audio

– Distorsion harmonique inférieure à 0.1% (soit supérieure à 60dB), pour un signal

pleine echelle à 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 à 1kHz 13,

– Niveau de bruit en sortie inférieur à 30µV

– Rapport signal à bruit, pondéré par un f ltre Aw 14, supérieur à SNRA = 90dB,

3. Autres Performances

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

au niveau de l’alimentation de puissance)

– Mode Stéréo possible (soit présence de deux amplif cateurs indépandants l’un de l’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 l’alimentation au fonction de l’emmetteur RF lors
d’une emession/reception de trame GSM

14. Voir 1.2.4.3
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1.9 Conclusion de l’état de l’art

Le principal avantage de l’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 l’intégration de l’amplif cateur commuté pour des applications de

forte puissance car il nécessite une faible surface de dissipation.

Ainsi, l’état de l’art a mis en évidence les spécif cités de l’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 à 5 de cette thèse :

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

L’état de l’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 à entrée analogique sont principalement basés sur des système inté-

grant une MLI. Les systèmes 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 intrinsèques 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 l’amplif cateur.

La nécessité de piloter l’amplif cateur de classe D de manière numérique

Quelque soit le système 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 l’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 l’étage de puissance. Ainsi, il peut

sembler inutile de passer en analogique si il est possible de générer les commandes de l’étage

de puissance par un système numérique. Par cette approche, le CNA ne serait plus nécessaire et
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l’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 première architecture d’amplif cateur de classe D à entrée numérique,

intégrant le modulateur décrit dans le chapitre 3 sera présentée. Cette solution intègrera une

boucle de contrôle local analogique autour de l’étage de puissance af n d’asservir le signal de

sortie. Finalement, une étude concernant la faisabilité d’une nouvelle architecture numérique,

incluant une conversion analogique-numérique dans la chaîne de retour sera traitée dans le cha-

pitre 5.
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Chapitre 2

Étude 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 à performances

et rendement élevés par rapport à la solution classique basée sur une MLI. Il s’agit d’une struc-

ture d’asservissement auto-oscillante basée sur un modulateur à hystérésis. Ce chapitre est or-

ganisé de la manière suivante :

– Description des limitations architecturales et électriques de l’amplif cateur de classe D

analogique basé sur une MLI,

– Étude des approches auto-oscillantes,

– Déf nition d’une architecture innovante à performances élevées,

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

– Caractérisation de la solution proposée.
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2.2 Limitations de l’amplif cateur de classe D en boucle fer-
mée utilisant une MLI

Les amplif cateurs de classe D à entrée analogique intégrant une modulation à largeur d’im-

pulsion sont limités par leur architecture en terme de performances. De plus, certains signaux

nécessaires au fonctionnement de cette architecture sont particulièrement sensibles, comme par

exemple le signal de référence Vr 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

α et β représentent la mise en forme des signaux Ve et Vs pour obtenir la grandeur d’erreur : Vǫ.

(a) Schéma électrique (b) Schéma bloc équivalent

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

Avec :

β = Rin

Rin+Rfb
; α = − Rfb

Rin+Rfb
; C(s) = 1

1+τs
; τ =

RinRfb

Rin+Rfb
C (2.1)

L’action intégrale contenue dans C(s) est nécessaire pour assurer une erreur statique nulle

entre Ve et Vs et pour f ltrer le contenu spectral de Vs lorsque le signal asservi est choisi avant le

f ltre de reconstruction (ce qui est très souvent le cas car c’est le haut parleur qui fait off ce de

f ltre).

2.2.1.2 Linéarisation des éléments commutés

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

mutation et qui peuvent être linéarisés en moyennant leur comportement sur une période de
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commutation. Cette modélisation sera valable seulement pour des fréquences très inférieures à

la fréquence de commutation, notée ici Fr. 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.

(a) Schéma électrique (b) Principaux signaux

FIGURE 2.2 – Éléments commutés

Sur un cycle, c’est à dire pendant Tr = 1
Fr

, le signal Ve est supposé constant. La valeur

moyenne du signal de sortie Vs se calcule de la manière suivante :

Vs[0−Tr ] = 2× Vs[0−Tr
2
] =

2 ts Vbat

Tr

(2.2)

Or, par thalès,

ts =
Ve Tr

2 Vr

(2.3)

Donc,

Vs[0−Tr ] =
Vbat Ve

Vr
(2.4)

Ainsi, le gain moyen de l’ensemble modulation et étage de puissance GMLI s’exprime :

GMLI[0−Tr] =
Vs

Ve

=
Vbat

Vr

(2.5)

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

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

En utilisant le modèle linéaire des éléments commutés d’après la relation 2.5, le schéma

bloc équivalent de la f gure 2.1(b) devient :
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FIGURE 2.3 – Schéma bloc linéaire équivalent

Dans cette f gure, td représente le délai de propagation du signal à travers le comparateur

du bloc de modulation auquel s’ajoute le délai dû à l’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) à un

pôle et pas de zéro. Ainsi, la marge de phase Mϕ de la boucle est forcément supérieure à −π
2
.

Les fonctions de transfert d’un point de vue signal STF (s) et perturbations NTF (s) s’écrivent

alors :

STF (s) =
Vs

Ve
=

−Rfb

Rin
︸ ︷︷ ︸

G0

1

1 +
Ffb

GMLI

C
︸ ︷︷ ︸

τ

s
(2.6)

et

NTF (s) =
Vs

Vn
=

Ffb

GMLI
Cs

1 +
Ffb

GMLI
Cs

(2.7)

D’un point de vue signal, dans la gamme de fréquences inférieures à Fr, l’amplif cateur de

classe D MLI se comporte comme un système du premier ordre dont le gain statique G0 est f xé

par le rapport de résistance Rfb

Rin
et avec une bande passante fc égale à :

fc =
1

2πτ
=

GMLI

2πRfbC
(2.8)

La valeur de fc sera systématiquement choisie au moins deux fois supérieure à la limite

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

2.2.1.4 Second critère de stabilité lié à la nature commutée du système

L’étude de la stabilité d’un système commuté comme un amplif cateur de classe D doit éga-

lement porter sur l’étude des commutations non contrôlées (self commutationen anglais). Il

faut pour cela identif er sur chaque architecture où se situent les risques d’auto-commutation et

déterminer la ou les conditions à respecter af n d’éviter ce phénomène. Dans le cas de l’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 à la sortie du correcteur Vc devient supérieure en valeur absolue à la pente du signal

de référence Vr comme illustré sur les f gures 2.4(a) et 2.4(b). La stabilité est alors assurée si

les signaux Vr et Vc vérif ent la relation 2.9 :

d

dt
(Vr (t)) >

d

dt
(Vc (t)) (2.9)

(a) Fonctionnement correct (b) Fonctionnement incorrect

FIGURE 2.4 – Limite de stabilité "grand signaux"

Si la tension Vbat est supérieure au produit du gain statique et du signal d’entrée G0 × Ve, ce

qui doit être le cas pour éviter la saturation du signal de sortie, alors la quantité d
dt
(Vc (t)) peut

être majorée par Vbat

RfbC
. La relation 2.9 devient :

2VrFr ≥
Vbat

RfbC
=⇒ Fr >

Vbat

2VrRfbC
(2.10)

Les relations 2.8 et 2.10 conduisent à la relation 2.11 :

fc <
Fr

π
(2.11)

2.2.1.5 Amélioration de la NTF par action double pôle

Bien qu’elle soit démontrée pour un asservissement possédant une simple action intégrale, la

relation 2.11 peut être retrouvée en changeant l’action intégrale simple par une action intégrale

d’ordre plus élevé. L’augmentation de l’ordre de cette action se justif e par l’amélioration de la

NTF à faible fréquence (et donc dans la bande audio). Ainsi, une pertubation basse fréquences

présente en sortie de boucle sera plus fortement atténuée. De manière générale, le meilleur com-

promis entre performances de la NTF et stabilité pour le contrôle d’un amplif cateur de classe

D basé sur une MLI est une action intégrale double. Au delà, c’est la stabilité petits signaux qui

pose problème, notamment à cause du délai de propagation de l’ensemble modulation et étage

de puissance. Ainsi, en limitant la fréquence de commutation à quelques centaines de kHz pour
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conserver un rendement élevé, le pôle dominant de la NTF et de la STF du système asservi

est placé au mieux à une centaine de kHz. La bande passante désirée a une limite supérieure

égale à 20kHz, soit à peine une décade en dessous du pôle dominant du système, ce qui limite

fortement la performance de PSRR. Cet effet est très visible sur la f gure 1.8(b). La pente de la

courbe PSRR(f) est de 40dB/dec, ce qui indique que le contrôle présente une action intégrale

d’ordre 2.

2.2.2 Limitations électriques

En plus de cette limitation architecturale intrinsèque, les amplif cateurs de classe D basés

sur une MLI ont un autre défaut majeur : la présence d’un signal de référence Vr. Ce signal,

indispensable à la MLI, est situé hors asservissement d’un point de vue contrôle. 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 1 de l’horloge générant Vr,

– 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 l’inf uence du bruit de phase

car les erreurs temporelles ainsi générées se compensent mutuellement [79]. Il est impossible de

quantif er par simulation l’impact de l’imperfection dû aux couplages sur les performances élec-

triques de l’amplif cateur de classe D car elles sont directement liées à la qualité électrique de

l’implémentation (et au dessin des masques 2 dans le cas d’un circuit intégré). Les autres sources

d’imperfections électriques majeures, telle que l’implémentation de l’étage de puissance, sont,

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

2.2.3 Conclusion

Af n d’éviter l’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 être

supérieure à Fr

π
[22, 80] (avec Fr 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 Fr augmente (1.6). Un fort compromis entre le rendement de l’amplif cateur et le

PSRR existe donc et le choix de la fréquence de référence Fr 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 l’amplif cateur de classe D

basé sur une MLI limité en terme de performance. Ainsi, la suite de ce chapitre porte sur l’étude

et la réalisation d’un amplif cateur de classe D sans signal de référence et présentant une bande

passante améliorée.

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

Un amplif cateur de classe D basé sur un asservissement auto oscillant peut être obtenu

simplement en plaçant un étage de puissance dans une boucle oscillante. La condition d’oscil-

lation de la boucle impose la fréquence de commutation f0 du système sans signal d’entrée. Un

signal d’entrée Ve, de fréquence fe << f0, vient moduler la fréquence de commutation af n

que la valeur moyenne du signal de sortie Vs reste égale à celle de Ve à un gain près. Cette

approche permet donc de s’affranchir de la nécessité d’un signal de référence. De plus, à fré-

quence de commutation équivalente, un système auto oscillant présente une bande passante plus

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

2.3.1 Introduction aux systèmes auto oscillants
2.3.1.1 Principe

Un système auto oscillant peut être réalisé en introduisant du délai dans un système bouclé.

Ce délai td correspond à une variation de phase qui dépend de la fréquence, ∆ϕ(f), suivant la

relation :

∆ϕ(f) = 2πtdf (2.12)

Le délai, associé à la fonction de transfert du système en boucle ouverte, apporte la quantité de

phase nécessaire à faire osciller le système en boucle fermée.

2.3.1.1.1 Terminologie

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

comparateur. Dans le cas d’un réseau de déphasage, l’amplif cateur sera basé sur un PSSO, pour
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PhaseShift basedSelf Ocillating Modulator, soit, en français, un modulateur auto-oscillant à

déphasage. Si le délai est apporté par un cycle d’hystérésis, l’amplif cateur sera de type HSO,

pour Hysteresis basedSelf Ocillating Modulator, soit, en français, un modulateur auto-oscillant

à hystérésis.

2.3.1.2 Méthode de prévision de la fréquence de commutation

De manière générale, un amplif cateur de classe D en boucle fermée peut être représenté par

le schéma 2.5.

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

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

un ou deux pôles de plus que de zéros (dans les autres cas, le délai va seulement faire varier

légèrement la fréquence d’oscillation). Pour déterminer FS , il faut résoudre l’équation 2.13, qui

traduit la rotation de phase de la boucle ouverte H(s) :

ϕ (H (j2πFS)) = π (2.13)

En réalité, l’utilisation du critère de Berkhausenpour déterminer FS n’est pas parfaitement

adaptée car le signal de sortie Vs n’est pas un signal sinusoïdal mais un signal carré. Il faut donc

également tenir compte du contenu harmonique de Vs. De plus aucune information n’est dispo-

nible quant au comportement dynamique de l’amplif cateur dans ce cas car la relation 2.13 ne

permet de connaitre que la valeur de FS à signal d’entrée nul. Un travail récent [55] a proposé

une nouvelle approche af n de remédier à ces deux limitations. En considérant le contenu har-

monique du signal de sortie par décomposition de Fourier, et en conservant le modèle linéaire

de la boucle H(s), la méthode proposée conduit à l’équation suivante :

ϕ

(
∞∑

n=1

(1− e−2jπnh)(1− e2jπnh)

2n
.H(jωsn)

)

= 0 (2.14)

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

cas particulier où h = 0.5 et n = 1 conduit à 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 h = 0.5 correspond à un signal nul

en moyenne. La résolution de l’équation 2.14 avec h = 0.9 3 par exemple, permet de connaitre

l’excursion maximale de la fréquence de commutation, ce qui était à priori impossible en utili-

sant la relation 2.13.

Ainsi, la valeur de FS donnée par l’équation 2.13 est une approximation de celle donnée par

l’équation 2.14. Cette approximation est d’autant meilleure que le délai de boucle td est faible.

Pour illustrer cette approximation et l’utilisation des équations 2.13 et 2.14, considérons la

boucle de la f gure 2.6(a).

Sortie

Vbat

ddelais t

ΩRfb=200k

Ω

C=10pF

Rin=200kEntree=0

−Vbat

Vi

(a) Schéma électrique

Vs

H(s)

e−Td.s

B(s)

A(s)
Ve

K

−

(b) Schéma bloc équivalent

FIGURE 2.6 – Exemple de boucle auto-oscillante à déphasage

La simulation électrique de ce système permet de trouver la valeur de la fréquence Fs du

signal de sortie Vs en fonction de la valeur du délai td lorsque le signal d’entrée est nul. Ces

valeurs sont répertoriées dans le tableau 2.1. Le schéma bloc équivalent à la boucle est donné

f gure 2.6(b), avec :
A(jω) =

Rfb

Rin+Rfb

1
1+jτω

B(jω) = − Rin

Rin+Rfb

1
1+jτω

τ =
RinRfb

Rin+Rfb
C

(2.15)

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

prime :

H(jω) = −K(jω)
1

1 + jτω
× e−jtdω (2.16)

Le gain K(jω) représente le modèle linéaire équivalent des éléments commutés. Contrairement

à 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 à priori. C’est pour cela que les rela-

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

3. Ce rapport cyclique correspond à la limite haute des signaux que l’on peut asservir avec un amplif cateur de
classe D à cause des chutes de tensions non désirées dans les éléments ohmiques parasites de l’étage de puissance
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H(s) dans les équations 2.13 et 2.14, les valeurs de FS en fonction de td peuvent être détermi-

nées. Le tableau 2.1 résume les différentes valeurs de FS avec leur écart relatif par rapport à la

simulation.

FS FS FS

td eq 2.13 eq 2.14 simulation
10ns 24.9 MHz 0.9% 25.09 MHz 0.12% 25.12 MHz
100ns 2.49 MHz 5% 2.61 MHz 0.4% 2.62 MHz
1µs 249 kHz 30% 334 kHz 0.3% 335 kHz

TABLE 2.1 – Fréquence de commutation Fs en fonction du délai td

La relation 2.14 donne des résultats plus proches de la simulation transistoire que la relation

2.13. Cependant, la relation approchée peut être utilisée pour des délais de boucle de l’ordre de

la nano-seconde correspondant à un ordre de grandeur réaliste pour les systèmes étudiés dans

ce manuscrit.

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

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

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 Vs 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 l’effet inverse est recherché. La présence du

cycle d’hystérésis permet à l’erreur de s’accumuler avant de déclencher le basculement de l’état

du signal de sortie Vs. 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 ∆. Ainsi, avec

C(s) = 1
τs

, l’application de la relation 2.13 permet de déterminer la fréquence de commutation

76 Cette thèse est accessible à l'adresse : http://theses.insa-lyon.fr/publication/2011ISAL0063/these.pdf 
© [R. Cellier], [2011], INSA de Lyon, tous droits réservés



CHAPITRE 2. ÉTUDE ET RÉALISATION D’UN AMPLIFICATEUR DE CLASSE D
ANALOGIQUE AUTO OSCILLANT

à vide Fs0 de la boucle proposée sur la f gure 2.7 :

Fs0 =
1

4∆τ
(2.17)

Le cycle d’hystérésis force le signal Vc à être à valeur moyenne nulle, ce qui implique que l’ordre

de la réjection des perturbations Vn est de deux malgré le fait que C, et donc la NTF = Vs

Vn
, ne

soit que d’ordre un [75]. Ainsi, l’augmentation de l’ordre du correcteur C n’est pas nécessaire

comme c’est classiquement le cas dans un amplif cateur de classe D basé sur une MLI ou

sur une PSSO [75, 42]. Une forte économie d’espace silicium est réalisée à ordre de réjection

équivalente. En effet, augmenter l’ordre de l’action intégrale équivaut à rajouter un amplif cateur

et donc une capacité, augmentant ainsi la surface du circuit et donc son coût.

Le compromis entre rendement et performance dynamique borne le choix de la valeur de la

fréquence de commutation à vide. Af n de conserver un rendement élevé, notamment à faible

puissance, la valeur maximale de la fréquence de basculement sera limitée à quelques centaines

de kHz. De même, les contraintes de la téléphonie mobile impose une réjection des perturba-

tions au moins égale à 50dB à 20kHz. Ainsi, la fréquence de commutation à vide sera choisie

égale à 384kHz. Un multiple de fe = 48kHz a été retenu car en amont de l’amplif cateur de

classe D se trouve un CNA Σ∆ à capacités commutées dont le signal de sortie présente un

spectre minimal à ces fréquences (voir f gure 2.8). Le repliement spectral lié à la modulation est

ainsi minimisé.

FIGURE 2.8 – Lien entre le CNA et la modulation de l’amplif cateur de classe D

Pour limiter l’excursion du signal Vc, et ainsi préserver la linéarité de l’amplif cateur réa-

lisant la fonction C(s), la largeur du cycle d’hystérésis ∆ sera prise de l’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 l’une de l’autre. En pratique, il existera forcement
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un décalage entre la valeur des paramètres des deux boucles, créant ainsi une désynchronisa-

tion. Ce phénomène, mis en évidence dans les oscillateurs RF [45], peut être en partie résolu à

l’aide d’un réseau de synchronisation entre les deux voies. L’application de cette technique à un

amplif cateur audio de classe D basé sur une HSO fait l’objet d’un dépôt 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 l’erreur de l’autre voie, forçant ainsi les signaux d’erreurs à être

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

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 paramètres 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 f xant la valeur de τ .

La f gure 2.10(a) est sans couplage, tandis que pour la f gure 2.10(b), un couplage de 10%

(KC = 10) est appliqué entre les deux voies réalisant l’amplif cateur.
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(a) ∆C = 10% : voies dé-synchronisées (b) ∆C = 10% et KC = 10 : voies synchro-
nisées

FIGURE 2.10 – Signal de sortie : effet de la synchronisation

Cependant, cette correction vient changer de manière 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 KC

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

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

2.3.1.5 Effet du caractère non idéal de l’action intégrale

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

l’impact de la bande passante BP de l’intégrateur sur la fréquence de commutation d’une voie

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

FIGURE 2.11 – Effet de la bande passante BP du correcteur C sur la fréquence de commutation
Fs

Ainsi, une bande passante de 10MHz de l’action intégrale permet d’obtenir une f délité de
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fonctionnement suff sante par rapport aux valeurs de Fs.

2.3.1.6 Solution retenue

La f gure 2.12 illustre le schéma de principe de l’architecture retenue pour l’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 f xer

la limite haute de la fréquence de basculement, égale à 384kHz. Un réseau de synchronisation

dont la constante vaut KC = 10 entre les deux voies permet d’assurer la réalisation d’une

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

FIGURE 2.12 – Architecture retenue

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

Cette architecture a été implémentée dans un procédé CMOS double oxyde 130nm. Les

contraintes électriques sont celles de la téléphonie mobile (voir 1.2.4). La charge est simulée

par un ensemble RL avec R = 8Ω et L = 50µH .

2.3.2.1 Architecture d’une voie d’amplif cation

Le schéma électrique correspondant à l’architecture retenue 2.12 dans la section précédente

est illustré sur la f gure 2.13.
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FIGURE 2.13 – Implémentation électrique de l’architecture retenue

Il comprends un correcteur PI de pôle dominant τ = RfbC, un cycle d’hystérésis de largeur

∆ = 2αVbat et un étage de puissance. Ce système présente un gain statique G0 égal au rapport

de la résistance Rfb sur Rin. Le correcteur C(s) représente un intégrateur à temps continu qui

peut être réalisé électriquement de nombreuses manières, dont les principales sont :

– Intégrateur gmC

– Intégrateur gmC actif

– Intégrateur MOS − C actif

– Intégrateur RC actif

Le principe de fonctionnement de chaque approche, ainsi que leurs avantages et inconvé-

nients, sont discutés dans l’annexe A. Parce qu’elle présente le meilleur compromis entre linéa-

rité et consommation, la solution "RC actif" a été choisie pour l’implémentation du correcteur.

De plus, à 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 l’excursion des variations de la fréquence des commutations avec l’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 à vide est connue pour l’instant. Cette

étude est menée en ignorant l’effet du réseau de synchronisation. En supposant la fréquence de

commutation Fs très supérieure à la fréquence du signal d’entrée Fe
4, alors le signal d’entrée

peut être supposé constant pendant une commutation. Les signaux Ve, Vc et Vs ont alors l’allure

suivante :

4. ce qui est le cas car FeMAX
= 20kHz et Fs = 384kHz
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FIGURE 2.14 – Allure des signaux Ve, Vs et Vc pendant une période

D’un point de vue dynamique, c’est à dire en ignorant les tensions de mode commun des

différents signaux, les signaux Vs et Vr varient respectivement entre −VBAT

2
et +VBAT

2
et −∆

2
et

+∆
2

. A représente l’amplitude du signal d’entrée Ve par rapport à son mode commun 5. Ainsi,

de T = 0 à T = T1,

vc1(T ) =
1

τ

T∫

0

(

A− Vbat

2

)

dt− ∆

2

De même, de T = T1 à T = Ts,

vc2(T ) =
1

τ

Ts∫

T1

(

A+
Vbat

2

)

dt+
∆

2

Les conditions de continuité aux limites imposent :

vc1(T1) = vc2(T1)
∆

2
et vc2(Ts) = vc1(Ts) = −∆

2

d’où l’expression de Fs =
1
Ts

:

Fs =
1− 4

(
A×GDC

Vbat

)2

4∆τ
= Fs0

(
1−M2

)

avec

Fs0 =
1

4∆τ
, M =

2A×GDC

Vbat
et GDC =

Rfb

Rin

5. C’est à dire que l’amplitude réelle Ar du signal d’entrée est égale à Ar = Vana +A, où Vana représente le
mode commun du signal d’entrée

82 Cette thèse est accessible à l'adresse : http://theses.insa-lyon.fr/publication/2011ISAL0063/these.pdf 
© [R. Cellier], [2011], INSA de Lyon, tous droits réservés



CHAPITRE 2. ÉTUDE ET RÉALISATION D’UN AMPLIFICATEUR DE CLASSE D
ANALOGIQUE AUTO OSCILLANT

Ainsi, Fs est bien de la forme attendue. M représente la profondeur de modulation rapportée en

entrée en tenant compte du gain petit signal GDC de l’amplif cateur.

Cette relation est juste si le mode commun de l’intégrateur VCM est égal à la moyenne

pondérée des modes communs des signaux d’entrée Ve et de sortie Vs respectivement égaux à
Vana

2
(f xé par le CNA en amont) et VBAT

2
. Ainsi, VCM s’exprime :

VCM =
Vana

2

Rfb

Rin +Rfb
+

Vbat

2

Rin

Rin +Rfb

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

Le comparateur à hystérésis doit avoir une largeur qui varie avec la tension d’alimentation

Vbat af n de rendre la fréquence de commutation, et donc la bande passante du contrôle, indé-

pendante de Vbat. En plus, le mode commun de cette fenêtre d’hystérésis doit être constant, car

le mode commun du signal d’erreur Vǫ f xe celui du signal de sortie Vs (et également celui du

signal d’entrée Ve) à cause de l’action dérivée présente entre Vǫ et Vs − Ve 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 Vs

L’architecture classique d’un comparateur à 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 être utilisée car elle réalise

un cycle d’hystérésis de mode commun dépendant de l’alimentation et donc de ses variations

(voir relation 2.18), soit exactement l’inverse de l’objectif.
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(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 l’architecture du com-

parateur à hystérésys. La performance maximale en terme de PSRR peut être calculée de la

manière suivante, en posant :

k1 =
R1

R1 +R2

et k2 =
R2

R1 +R2

Les caractéristiques de la fenêtre d’hystérésis sont alors :

V− = k2Vcm

V+ = k2Vcm + k1Vbat

}

⇒ U0 =
k1Vbat

2
= f(Vbat) (2.18)

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

Vs(t) = τ
d

dt
(U0(t)) =

k1τ

2

d

dt
(Vbat(t)) (2.19)

Si Vbat(t) = Vbat0 + a0sin(2πfbatt), alors le PSRR de cette structure s’exprime :

PSSRdB = 20 log

(
Vs

Vbat

)

= 20 log (τk1πfbat) (2.20)

Or, à signal d’entrée nul, fs = Vbat

4∆τ
et ∆ = k1Vbat, donc la relation 2.20 devient :

PSRRdB = 20 log

(
πfbat
4fs

)

(2.21)

En limite supérieure de bande audio, c’est à dire à fbat = 20kHz, pour fs = 400kHz, la

réjection des perturbations d’alimentation est limitée par l’architecture du cycle d’hystérésis

à 30dB environ. Cette valeur de PSRR est inférieure de plus d’une décade par rapport à la

valeur du cahier des charges (voir 1.8). Pour cette raison, un cycle d’hystérésis à mode commun

constant doit être conçu. Dans ce cas, la relation 2.19 devient :

Vs(t) = τ
d

dt
(U0(t)) = 0 (2.22)
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La réjection d’alimentation liée au cycle d’hystérésis devient inf nie en terme d’architecture.

Un comparateur avec cycle d’hystérésis à mode commun constant peut être réalisé de la façon

suivante, illustrée sur la f gure 2.17

FIGURE 2.17 – Fenêtre d’hystérésis à mode commun constant

Pour rendre U0 constant, il faut choisir judicieusement les limites V− et V+ du cycle af n

qu’elles soient de la forme :
{

V− = Vcm − αVbat

V+ = Vcm + αVbat
⇒

{
U0 = Vcm

∆ = 2αVbat
(2.23)

Pour cela, les tensions V− et V+ sont construites à partir d’une tension de référence de type

"Band Gap" 6 et de la tension d’alimentation via le montage suivant :

FIGURE 2.18 – Génération des limites de la fenêtre d’hystérésis

Dans ce montage, par application du théorème de superposition, la tension V− s’exprime :

V− =
R2

R1 +R2

(
R3 +R4

R3

)

Vref −
R4

R3
(Vbat) = Vref − αVbat (2.24)

L’expression de V− est bien de la forme attendue si R1 = R4 et R2 = R3. De même, l’expression

de V+ est :

V+ = −R6

R5

V−+Vref

(

1 +
R6

R5

)

=
R6

R5

R4

R3

Vbat+

((
R5 +R6

R5

)

−
(

R2

R1 +R2

)(
R3 +R4

R3

))

Vref

(2.25)

6. Référence de tension très précise et fortement indépendante de la température [84]
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En choisissant R5 = R6, V+ est bien de la forme V+ = Vref + αVbat. 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")

– Contrôle

– 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)

– Contrôle des commutations

La f gure 2.19 illustre la totalité des cellules analogiques élémentaires requises pour réaliser

une voie de l’amplif cateur audio de classe D proposé dans ce chapitre. Les bloc en pointillés

sont des cellules déjà existantes et qui ont donc été reutilisées directement sans modif cation.

L’étage de puissance est déjà existant dans cette technologie et est utilisé dans des ampli-

f cateurs de classe D de type MLI. L’utilisation du même étage de puissance permet alors de

conclure sur les performances de la méthode de contrôle. Les autres cellules sont détaillées dans

les paragraphes suivants. La consommation statique de l’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 (Rin,Rfb et C) est en partie imposé par les

caractéristiques τ et G0 de l’architecture. Le degré de liberté restant sera f xé par la performance

en bruit de la structure. Le bruit thermique des résistances Rin et Rfb est la source de bruit

dominante. Af n d’avoir un SNR de l’ordre de 100dB, avec un signal utile en sortie de l’ordre

du V , le niveau de bruit moyen en sortie de l’amplif cateur sB doit être inférieur à 10µVRMS sur
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FIGURE 2.19 – Blocs élementaires constituant l’amplif cateur proposé

la bande audio. La source de bruit équivalente à la résistance Rin, noté e2B , s’exprime :

e2B = 4kBTRin∆f (2.26)

Où kB représentante la constante de Boltzmann 7, T la température en Kelvin et ∆f la bande

passante considérée. Le niveau de bruit en sortie s2B vaut alors :

s2B =
√

G04kBTRin∆f (2.27)

La relation 2.27 permet de déterminer la valeur maximale que peut prendre Rin :

sB < 10−5 ⇒ Rin <
sBlim

2

4
√
G0kBT∆f

≈ 1MΩ (2.28)

La valeur de Rin sera donc f xée suff samment grande pour limiter la consommation statique,

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

Ainsi, la valeur retenue des composants passifs est :

Rin = 100kΩ
Rfb = Rin×G0 = 200kΩ
C = τ

Rfb
= 10pF

(2.29)

La bande passante de l’amplif cateur d’erreur doit être au minimum de 10MHz (2.3.1.5) af n

que le pôle dominant de l’amplif cateur n’ait pas d’inf uence sur le comportement de la boucle,

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

7. kB = 1.3806× 10−23JK−1
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deux étages de gain : un étage d’entrée différentiel de type PMOS (M1,M2) à charge P (M5,M6)

cascode repliée (M3,M4), puis un étage de gain de type PMOS source commune (M8) comme

illustrée sur la f gure de principe 2.20.

FIGURE 2.20 – Architecture interne de l’amplif cateur d’erreur

Le choix de la construction de l’étage d’entrée de cet amplif cateur autour d’une paire PMOS

à charge P cascode repliée est basé sur le compromis entre la dynamique d’entrée, l’offset et le

bruit de la structure. Cette étude est détaillée dans l’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 (µm) L (µm) ID(µA)

Paire Différentielle PMOS M1, M2 100 2 10
Charge active PMOS M5, M6 10 2 40
Cascode NMOS M3, M4, M7 5 5 40
Polarisation charge NMOS M21, M22, M23 40 2 50
Source commune PMOS M8 10 2 120

TABLE 2.2 – Dimensions des principaux éléments constituant l’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 à cette solution

est :

FIGURE 2.22 – Schéma bloc de l’amplif cateur d’erreur dans son environnement

Avec
H1(s) = − 1

1+RCs

H2(s) =
RCs

1+RCs

L’étude de la boucle ouverte BO(s) = A(s)H2(s) inclura la charge de l’amplif cateur qui n’est

pas représentée dans la f gure 2.22. Tous les pôles de A(s) sont, pour l’instant, issus de capacités

parasites des différenst transistors qui composent A(s) et sont tous situés dans la même gamme

de fréquences. La représentation de A(s) (f gure 2.23 dans un lieu de Bode montre notamment la

présence des deux pôles dominants de A(s) autour de 100kHz. Il s’agit des pôles correspondant

aux capacitées parasites des jonctions grille-drain CJgd ramenées par effet Miller sur les noeuds

hautes-impédances de l’AO.

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

En l’état, l’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

90 Cette thèse est accessible à l'adresse : http://theses.insa-lyon.fr/publication/2011ISAL0063/these.pdf 
© [R. Cellier], [2011], INSA de Lyon, tous droits réservés



CHAPITRE 2. ÉTUDE ET RÉALISATION D’UN AMPLIFICATEUR DE CLASSE D
ANALOGIQUE AUTO OSCILLANT

unitaire (et donc maximale). Ainsi, l’amplif cateur sera également stable dans toutes les autres

conf gurations de contre réaction passive. D’après sa réalisation (voir annexe B), l’amplif cateur

est composé de deux étages de gain représentés par leur transconductance g1 et g2 mises en

cascade (f gure 2.24). En sortie de chaque étage sont représentées les résistances de sortie r1

et r2 ainsi que l’ensemble des capacités d’entrée de l’étage suivant. Ce sont ces deux pôles qui

sont dominants et qui apparaissent sur la f gure 2.23.

FIGURE 2.24 – Diagramme structurel de l’amplif cateur

Pour stabiliser cet amplif cateur, il faut écarter l’action de ces deux pôles dans le domaine

fréquentiel. Cela revient à ajouter une forte capacité en parallèle de c1. Cette forte capacité, non

intégrable car de valeur elevée, va être introduite par effet Miller comme illustré sur la f gure

2.25.

FIGURE 2.25 – Diagramme structurel de l’amplif cateur avec compensation fréquentielle

Par effet Miller, une capacité équivalente à (1 +A)×CC où A représente le gain de l’étage

2 (A = g2r2) va être placée en parallèle de C1, déplaçant ainsi le pôle associé en basse fré-

quence. La compensation fréquentielle sera d’autant plus facile à mettre en place que l’étage

g2 présente du gain. Le gain statique de A(s) étant égal à 100dB environ, la bande passante de

l’amplif cateur doit être de 100Hz. Il faut donc déplacer le pôle dominant de trois décades en

fréquence, soit placer en parallèle de c1 une capacité de l’ordre du nF (c1 étant de l’ordre du

pF ). Comme le gain de l’étage 2 est d’environ 50dB, soit environ 300, alors la valeur de CC
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doit être d’environ 3, 3pF . Par simulation, la valeur retenue pour CC est de 4pF , ce qui conduit

à la représentation de Bode suivante :

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

La capacité CC est également à l’origine d’un zéro à partie réelle négative haute fréquence

dans l’expression de A(s). Af n de supprimer l’inf uence de ce zéro, une résistance RZ égale

à 12kΩ est rajoutée en série de CC ce qui a pour effet de transformer ce zéro à partie réelle

négative en un zéro à 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 dû au cycle d’hystérésis [75], il

faut que le délai de propagation tP de l’ensemble comparateurs et étage de puissance reste très

inférieur au délai équivalent du cycle d’hystérésis tH . La pente maximale du signal en sortie de

l’intégrateur est VBAT

τ
. La largeur du cycle d’hystérésis ∆ étant égale à 2αVBAT , alors le délai

tHmin
vaut :

tHmin
=

∆τ

VBAT
=

2αVBATRfbC

VBAT
= 0.4µs

Le délai de propagation de l’étage de puissance est de l’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 être du même ordre de grandeur af n de conserver un rapport d’environ cent entre

tP et tH et assurer ainsi une boucle oscillante à hystérésis. Af n de réaliser un comparateur

rapide, symétrique et consommant peu, l’architecture suivante a été utilisée (illustrée ici avec le

comparateur détectant la limite basse du cycle d’hystérésis VH−) :

92 Cette thèse est accessible à l'adresse : http://theses.insa-lyon.fr/publication/2011ISAL0063/these.pdf 
© [R. Cellier], [2011], INSA de Lyon, tous droits réservés



CHAPITRE 2. ÉTUDE ET RÉALISATION D’UN AMPLIFICATEUR DE CLASSE D
ANALOGIQUE AUTO OSCILLANT

FIGURE 2.27 – Architecture interne du comparateur

Ce comparateur est construit autour d’une paire différentielle PMOS M1, M2 dont la charge

est assurée par des miroirs de courant. Si le potentiel Ve devient supérieur à VH−, alors la source

de courant M23 est dominée par la source de courant M11 et le nœud Vc monte à VBAT . Les deux

portes logiques inverseuses dites de "mise en forme" servent à 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

légère tension de décalage va seulement modif er la largeur du cycle d’hystérésis et donc modi-

f er la valeur nominale de la fréquence de commutation de l’amplif cateur de classe D. Dans le

pire cas, c’est à dire à tension d’alimentation minimale, la largeur du cycle d’hystérésis est égale

à ∆min = 2α ∗ VBATmin
= 0.46V . Ainsi, une tension de décalage importante, soit de l’ordre de

5mV (valeur bien supérieure à ce qui est réalisable facilement par des techniques de dessin des

masques comme le couplage croisé 8 et l’appariement 9 des transistors de la paire différentielle)

sera à l’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 l’intégrateur τ due

à l’intégration des résistances et des capacités 10. 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 l’ordre de la dizaine de ns) et symétriques dans tous les cas, c’est à dire en

8. Cross Couplingen Anglais
9. Matchingen Anglais

10. déviation procédé standard pour un composant passif (R ou C) : 20%
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Fonction Transistors W (µm) L (µm)
Paire Différentielle PMOS M1, M2 150 1
Charge active NMOS M10, M11, M20, M21 3 1
Miroir de courant PMOS M22, M23 9 1
Accélération 0→1 PMOS MP 1 25
Accélération 1→0 NMOS MN 1 50

TABLE 2.3 – Dimensions des principaux éléments constituant le comparateur

Temps de montée Tm(ns) Temps de descente Td(ns)

TYP/27◦ 9.4 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 MN et MP jouant le rôle de résistances ont été connectés

entre le nœuds Vc et les rails d’alimentation. Leur rôle est de préparer le comparateur à la pro-

chaine commutation. Par exemple, lorsque Vs est à l’état haut, ce qui signif e que Vc l’est aussi,

que M23 est passant tandis que M11 est bloqué, le transistor MN conduit et permet de diminuer

le potentiel Vc af n de le rapprocher du seuil de commutation sans le franchir. Ainsi, lorsque

la paire différentielle bascule, l’excursion de Vc est minimisée et le temps de propagation éga-

lement. Les transistors MN et MP sont délicats à dimensionner car la valeur de la résistance

équivalente d’un MOS en régime ohmique Ron 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 à température ambiante, pour le cas le plus défavorable (Procédé SSA 11, température maxi-

male) et pour le cas le plus favorable (procédé FFA 12, température minimale). La contrainte

temporelle et la symétrie des temps de commutation sont bien respectées. La consommation

statique de la cellule est de 20µA.

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 à deux étages, compensés par

capacité Miller. Ces amplif cateurs sont utilisés pour générer les tensions limites de la fenêtre

d’hystérésis VH+ et VH− comme illustré sur la f gure 2.18. Ils sont également utilisés comme

buffers sur la tension Vref 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,

– Modif er la valeur nominale de la fréquence de commutation (trois valeurs program-

mables)

Le dessin des masques correspondant à l’ensemble du contrôle de l’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 l’amplif cateur. Chaque cellule élémentaire est également

localement symétrique.

FIGURE 2.29 – Dessin des masques du contrôle de l’amplif cateur proposé

La surface de la partie contrôle est égale à 0.15mm2. L’étage de puissance occupe une sur-

face de 0.31mm2, portant la surface globale de l’amplif cateur à 0.45mm2 par voie, respectant

ainsi le cahier des charges f xé 1.8. La répartition en surface et en puissance de cet amplif cateur
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est illustrée f gure 2.30.

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 f ls d’or af n

de minimiser les effets inductifs et résistifs parasites des accès, 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 thèse. 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 Électrique

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 (µVRMS) < 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 l’une avec l’autre dans le but de créer un signal différentiel sur

trois niveaux propres en sortie. Cette synchronisation modif e le comportement de la boucle

de manière dynamique, réduisant ainsi la linéarité de la structure. La f gure 2.32 montre l’effet

de la synchronisation des trains d’impulsions des voies P et M en sortie lorsque les signaux

d’entrées sont nuls.

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 Fs0 égale à 348kHz. Les variations technologiques sur les composants

f xant cette valeur créent donc une légère différence entre la fréquence de commutation théo-
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rique et celle mesurée (ici 366kHz). Cette variation est différente d’un circuit à l’autre, mais

reste faible car ils sont issus d’un même 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 à valeur moyenne nulle dans la charge. Ce courant représente une

quantité d’énergie qui est simplement perdue et donc détériore fortement le rendement à 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 l’évolution du signal en sortie de l’intégrateur

et diminue donc la fréquence de commutation. La constante de couplage est égale à KC=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 1
2
× 0.1 = 0.05 et donc

366kHz × (1 − 0.05) = 348kHz. Les f gures 2.33(a) et 2.33(b) montrent les mesures de la

linéarité (via le paramètre 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 1kHz avec une charge de 8Ω.

(a) Rendement (b) Linéarité

FIGURE 2.33 – Effet de la synchronisation sur les performances

Comme prévu, la synchronisation réduit la linéarité mais augmente le rendement. Pour une

puissance de sortie égale à 0.1W par exemple, la THD est dégradée de 5dB et le rendement

est amélioré de 15%. La consommation statique est plus forte que prévue. Cela s’explique par

la légère désynchronisation résiduelle entre les deux voies lorsque le signal d’entrée est nul.

Dès que un signal est appliqué, cette consommation devient rapidement négligeable devant le

courant délivré à la charge.

Le système de synchronisation pour boucle auto-oscillante à hystérésis fait l’objet d’un dépôt
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de brevet en cours [81].

2.3.3.1.2 Signature CEM

Un second aspect, généralement présenté comme un bénéf ce des systèmes auto-oscillants

par rapport aux systèmes basés sur une MLI, est l’étalement du spectre du signal de sortie. Il

faut différencier les émissions conduites des émissions rayonnées (voir f gure 2.34).

FIGURE 2.34 – Agressions conduites et rayonnées d’un système commuté dans son environne-
ment

Dans les deux cas, l’amplif cateur de classe D est un système agresseur pour son environne-

ment. La f gure 2.35 montre le spectre du signal de sortie pour différentes valeurs eff caces. Plus

la profondeur de modulation est importante, plus l’excursion de la fréquence de commutation

est grande et donc le spectre du signal de sortie s’étale vers les faibles fréquences. Dans cette

f gure, la fréquence de commutation au repos Fs0 a été choisie maximale (soit 512kHz) pour

bien visualiser l’étalement spectral.

FIGURE 2.35 – Spectre du signal de sortie pour différentes amplitudes
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La quantité d’énergie du signal de sortie est équivalente à une modulation MLI, mais la

répartition spectrale de cette énergie est étalée. La mesure de l’amplitude de la composante

radiale Br du champ magnétique (f gure 2.36) proche du circuit conf rme cet étalement énergé-

tique. Cette mesure a été réalisée en cage de Faraday, sous 4.8V d’alimentation, avec un signal

pleine échelle (soit 1.2VRMS en sortie) dans 8Ω. En point de référence, une première mesure a

été effectuée avec un circuit équivalent intégrant une MLI (carte de test, packageTQFP44 du

circuit, étage de puissance,... identiques). L’énergie rayonnée sous forme de champ magnétique

est bien majoritairement localisée autour des harmoniques de la fréquence de MLI alors qu’elle

est étalée pour un système auto-oscillant.

FIGURE 2.36 – Carte de champs magnétique radiale Br proche

L’étude des émissions conduites a été également réalisée par comparaison avec un amplif ca-

teur de classe D basé sur une MLI. Des Réseaux Stabilisateurs d’Impédance de Ligne (RSIL 13)

ont été utilisés af n d’adapter les lignes d’alimentation à l’analyseur de spectre utilisé. Le prin-

cipe de fonctionnement d’un RSIL ainsi que quelques précautions de mesures sont détaillés

dans [86, 87].

13. LISN - Line Stabilisation Impedance Networken anglais
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FIGURE 2.37 – Spectre des perturbations rejetées sur l’alimentation

Le bénéf ce d’une modulation auto-oscillante d’un point de vue perturbation AC rejetée sur

les lignes d’alimentation est relativement faible. La différence majeure entre une modulation

MLI et HSO vient de l’absence de raie autour de Fs0, due à la consommation du générateur de

référence dans le cas de la MLI.

2.3.3.2 Comparaison

Le tableau 2.3.3.2 compare les performances audio et électrique de l’amplif cateur réalisé

avec les solutions existantes (publications et commerciales). Il s’agits :

– du procédé de fabrication (majoritairement de type CMOS),

– de la surface réelle occupée par le circuit,

– de la linéarité (évalué par le paramètre THD, à 1kHz pour POUT = 500mW ),

– de la consommation statique en charge,

– du rendement,

– du SNR.

Les champs notés nr signif ent que la performance n’est pas renseignée. Il s’agit notamment

du procédé de fabrication et de la surface du circuit dans le cas de produits industriels. Dans

[40], la consommation statique est mesurée sans charge. Dans [54], la THD est évaluée à 80mW.

2.4 Conclusion

L’étude d’un amplif cateur de classe D basé sur une modulation auto-oscillante a été dé-

taillée dans ce chapitre. Le point de départ de la réf exion s’est situé sur la présence de limites

intrinsèques liées à la modulation MLI. Pour s’affranchir des problèmes dûs à la présence du
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Procédé Topologie Surface THD (%) I0 (mA) Rendement (%) SNR
CMOS (mm2) @1kHz/500mW 8Ω 0.1PMAX − PMAX (dBA)

Cette étude 130nm HSO 0.45 0.02 3.9 70-87 97.5
[42] (2010) 250nm PSSO 1.28 0.02 2.04 nr - 88 97
[88] (2010) 45nm MLI 0.42 0.1 3 30 - 82 100
[40] (2004) 350nm PSSO 1.2 0.025 1.3 65 - 90 95
[54] (2007) 500nm HSO 1.31 0.05 nr 62 - 88 92
[60] (2005) BCD MLI 2 nr 5.8 nr 110
[89] (2009) nr MLI nr 0.05 1.5 75 - 95 95
[90] (2007) nr Σ∆ nr 0.2 4.5 70 - 92 100

TABLE 2.6 – Table de comparaison du circuit réalisé

signal de référence, une approche auto oscillante à été proposée. Le comportement auto oscil-

latoire peut être obtenu de deux manières différentes (par déphasage ou pas hystérésis). Une

analyse sur leur comportement dynamique a été menée et a permis de constater que le contrôle

par hystérésis possédait une bande passante plus importante que son homologue à déphasage,

à fréquence de commutation égale. De plus, l’ordre de la réjection des perturbations est égale-

ment plus important à ordre de correcteur équivalent. La réalisation d’une modulation sur trois

niveaux, pour améliorer le rendement à faible signal et réduire le contenu harmonique du signal

de sortie, pose un problème de synchronisation entre les voies. Pour corriger cela, un réseau de

synchronisation a été envisagé. Le circuit test réalisé en technologie CMOS 130nm a permis

de valider les études théoriques menées sur la solution proposée notamment sur les aspects de

la prédiction de la fréquence de commutation, sur l’eff cacité du réseau de synchronisation et

sur l’étalage du spectre hautes fréquences du signal de sortie. Les performances audio et élec-

triques sont conformes au cahier des charges relatifs à la téléphonie mobile 1.8. Cependant le

rendement global de la chaîne d’amplif cation reste limité par la nécessité d’un convertisseur

N/A en amont de la solution proposée. Les chapitres suivants portent donc sur la possibilité de

commander et de contrôler un amplif cateur de classe D à entrée numérique.
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3.1 Introduction

Ce chapitre décrit le principe de réalisation d’une Modulation par Largeur d’Impulsion Nu-

mérique (MLIN). Le schéma de principe d’un amplif cateur de classe D numérique, déf ni dans

le chapitre 1 à la section 1.5.2.2 est rappelé sur la f gure 3.1.

FIGURE 3.1 – Structure d’un amplif cateur de classe D numérique

Ce chapitre est organisé de la manière suivante :

– Description et analyse du procédé de MLIN,
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– Analyse du bruit de quantif cation du procédé,

– Réalisation d’une MLIN,

– Intégration d’un amplif cateur de classe D à commande numérique en boucle ouverte.

3.2 Description et analyse de la Modulation par Largeur d’Im-
pulsion Numérique (MLIN)

Dans cette section, le principe d’une MLI numérique ainsi que les effets de numérisation

des différents signaux seront analysés et quantif és.

3.2.1 Principe

Une modulation par largeur d’impulsion numérique peut être réalisée de manière semblable

à une MLI analogique, c’est à dire par comparaison du signal à moduler avec un signal de réfé-

rence de type dent de scie (voir f gure 3.2). Le procédé sera dit naturel (NPWM) lorsqu’il est de

nature analogique et uniforme (UPWM) lorsqu’il est de nature numérique. Ainsi, les différentes

terminologies possibles dans la littérature pour nommer une MLI de nature numérique sont :

– MLIN : Modulation à Largeur d’Impulsion Numérique,

– UPWM : Uniform Pulse Width Modulation,

– DPWM : Digital Pulse Width Modulation.

Toutes les considérations exposées dans le chapitre 1.7 sur les avantages et inconvénients des

différentes MLI restent valables quelque soit la nature du procédé de la MLI. La différence

majeure qui existe entre les modulations MLI et MLIN est le fait que le signal à moduler Vsig

est échantillonné à la fréquence Fs. La f gure 3.2 illustre cette différence pour les signaux Vsig,

Vsig1 et Vsig3 avec Vsig1 et Vsig3 l’équivalent discret du signal Vsig respectivement échantillonné

à Fs et 3Fs. Dans chaque cas, le point d’intersection entre le signal à moduler et le signal de

référence Vref est différent. Les signaux issus des procédés de MLI et de MLIN Vmli, Vmli1 et

Vmli3 diffèrent donc les uns des autres. Plus la fréquence d’échantillonage du signal Vsig est

faible, plus l’erreur commise entre une MLIN et une MLI est importante.

Le train d’impulsion issu de la modulation MLIN est donc une reproduction imparfaite de la

modulation MLI, qui introduit de la distorsion [91], analysée plus précisément dans les sections

suivantes (3.2.4). Dans le cas d’une MLI analogique, le comparateur est un circuit analogique,

alors que dans le cas de la MLIN, il sera de nature numérique, c’est à dire réalisé avec un
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FIGURE 3.2 – Modulation naturelle et uniforme

ensemble de comparaisons bit à bit. Ainsi, si les signaux sont quantif és sur n bits, alors la

réalisation de cette comparaison nécessite 2n portes logiques élémentaires.

3.2.2 Effet de la quantif cation du signal

La f gure 3.2 a illustré le fait que le procédé de MLIN est une forme imparfaite de la MLI.

Plus la période d’échantillonnage du signal à moduler est grande et moins l’erreur commise est

importante. La f gure 3.3 quantif e la linéarité du procédé de MLIN en fonction de la période

d’échantillonnage du signal Vsig. Dans cette étude, Vsig représente un signal audio. Ainsi, la fré-

quence d’échantillonnage minimale est de Fs = 48kHz. La résolution du signal d’entrée est de

n = 24 bits. Dans la f gure 3.3, l’axe des abscisses représentant la fréquence d’échantillonnage

du signal à moduler n’est pas gradué en fonction de Fs mais de OSR∗Fs avec OSR un rapport

d’interpolation entier.
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FIGURE 3.3 – Effet de l’échantillonnage sur la linéarité de la MLIN

Ainsi, en modulation ternaire, à partir de OSR = 4, soit OSR ∗ Fs = 192kHz, le pro-

cédé de MLIN présente une linéarité inférieure aux autres sources de non linéarité (notamment

les temps morts de l’étage de puissance, voir 1.5.1.6.1). Continuer à augmenter la fréquence

d’échantillonnage du signal à moduler ne présente pas de gain en terme de linéarité du procédé,

augmente la fréquence des commutations et donc diminue le rendement de l’amplif cateur. Pour

améliorer la linéarité dans une situation où l’opération de sur échantillonnage n’est pas réali-

sable, il est possible d’interpoler mathématiquement le point de croisement entre les signaux

Vref et Vsig af n de limiter l’erreur commise par le procédé de MLIN [78, 92].

3.2.3 Effet de l’échantillonnage du signal de référence Vref

Les erreurs temporelles dues à la discrétisation du signal de référence Vref sont négligeables

devant celles dues à la discrétisation du signal Vsig. Pour la situation standard où la résolution

de Vsig est de n = 24 bits échantillonnés à Fs = 48kHz, alors l’erreur temporelle maximale

ǫMAX liée à la quantif cation de la rampe vaut :

εMAX =
Ts

2n
=

1

2nFs
=

1

224 × 48× 103
= 1.24ps

Cette valeur est bien inférieure à l’erreur temporelle due à l’échantillonnage de Vsig, et dans une

moindre mesure , bien inférieure aux temps morts de l’étage de puissance. De plus, cette erreur

temporelle est compensée d’une voie à l’autre en cas de modulation différentielle (que ce soit

binaire ou ternaire).
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3.2.4 Prédiction de la linéarité du procédé de MLIN

L’analyse en valeur moyenne menée dans la section 2.2.1.2 du chapitre précédent a montré

que le procédé de modulation par largeur d’impulsion (analogique ou numérique) peut être

considéré comme un simple gain (voir équation 2.5). Par contre, de manière instantanée, ce

procédé est fortement non linéaire. Soit deux signaux a1(t) et a2(t) de type sinus de fréquence

f et d’amplitude respective A1 et A2. Les spectres de ces signaux, ainsi que celui du signal

a3(t) = a1(t) + a2(t) sont donnés sur la f gure suivante :

FIGURE 3.4 – Spectres des signaux a1(t), a2(t) et a3(t)

Les signaux b1(t), b2(t) et b3(t) sont les images des signaux a1(t), a2(t) et a3(t) par la

fonction qui déféni la MLI, notée fmli, et qui associe au signal ai, pendant un instant T , un

signal bi :

fmli : ai(t) 7→ bi(t) = fmli(ai, T )

Ainsi, la fonction b3(t) = fmli(a3, T ) est de la forme :

b3(t) =







1 pour t ∈
{

T − Tr;T − Tr + (A1+A2)Tr

Vr

}

0 pour t ∈
{

T − Tr + (A1+A2)Tr

Vr
;T
}

Où T représente le segment temporel pendant lequel est effectué la modulation 1 et Tr, Vr repré-

sentent respectivement la période et l’amplitude du signal de référence. De même, les fonctions

b1(t) et b2(t) sont :

b1(t) =







1 pour t ∈
{

T − Tr;T − Tr + A1Tr

Vr

}

0 pour t ∈
{

T − Tr + A1Tr

Vr
;T
}

b2(t) =







1 pour t ∈
{

T − Tr;T − Tr + A2Tr

Vr

}

0 pour t ∈
{

T − Tr + A2Tr

Vr
;T
}

1. et pendant lequel a3(t) est supposée constante, soit a3(t) = A3
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La valeur moyenne de la fonction bi(t) sur l’intervalle Tr est noté bi. En normalisant l’amplitude

du signal de référence 2, alors :
{

b3 = b1 + b2
b3(t) 6= b1(t) + b2(t)

avec bi = Ai comme déjà démontré dans le chapitre 2. Le procédé de modulation par largeur

d’impulsion est donc localement fortement non linéaire. La nature analogique du dit procédé

permet, en moyennant son action, d’éliminer cette non linéarité. Par contre, ce comportement

moyen n’a plus de sens si les signaux sont discrets, et notamment si la période de discrétisation

du signal à moduler est grande devant la période du signal de référence. Le comportement

observé sur la f gure 3.3 est ainsi expliqué. Il est possible d’aller plus loin dans l’analyse de

la MLIN. Le signal discret à moduler est noté x(j), où x est un vecteur de valeur d’indice

j 3. Les fréquences d’échantillonnage du signal Fs et de la référence Fr sont choisies unitaires

pour simplif er les expressions. Un modèle discret moyen conceptuel du procédé de MLIN, dit

modèle de Hammerstein 4 [93, 94, 95], est :

FIGURE 3.5 – Modèle de Hammerstein du procédé de MLIN

En sortie du bloc MLIN, le signal y(t), correspondant à Vmlin(t), est déf ni comme :

y(t) = fmlin(xj , t)

Où la fonction fmlin associe à un signal xj une porte comme déf nie précédement et illustrée

sur la f gure 3.6.

2. c’est à dire Vr=1
3. la valeur de xj déf nie donc la fonction sur l’intervalle

{
j − 1

2
; j + 1

2

}

4. L’approche de Hammerstein consiste à modéliser un procédé non linéaire comme un ensemble de gains non
linéaires suivis de procédés linéaires
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FIGURE 3.6 – Fonctionnement de la fonction fmlin

L’instant t est déf ni de telle sorte que l’aire A1 soit égale à la somme algébriques des aires

A2 et A3. Ainsi :

A1 = A2 + A3 ⇔ xj ×
((

j +
1

2

)

−
(

j − 1

2

))

︸ ︷︷ ︸

A1

= (+1)× t
︸ ︷︷ ︸

A2

+ (−1)× (1− t)
︸ ︷︷ ︸

A3

⇔ t =
xj

2

En moyennant cette fonction par application d’un f ltre passe bas idéal de fréquence de coupure

demi-unitaire (correspondant donc à la fréquence de Nyquist, soit Fs/2 si les calculs n’étaient

pas normalisés) :

ym(t) = fmlin(xj , t) ∗ h(t) =
+∞∫

−∞

fmlin(xj , τ)h(t− τ)dτ

Par échantillonnage du signal ym(t), et en utilisant l’expression normalisée de la fonction fmlin,

la convolution devient :

y(k) =

+∞∑

j=−∞







j+
xj
2∫

j− 1

2

(+1)
︸︷︷︸

fmlin

h(k − τ)dτ +

j+ 1

2∫

j+
xj
2

(−1)
︸︷︷︸

fmlin

h(k − τ)dτ







Par changement de variables,

y(k) =
+∞∑

j=−∞







xj
2∫

− 1

2

h(k − j − τ)dτ −

1

2∫

xj
2

h(k − j − τ)dτ







En développant xj en série de Taylor :

y(k) =

+∞∑

j=−∞








+∞∑

n=−∞

1

n!







dn

dxn
j







xj
2∫

− 1

2

h(k − j − τ)dτ −

1

2∫

xj
2

h(k − j − τ)dτ













xj=0
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Soit, avec la règle de Leibnitz 5,

y(k) =
+∞∑

j=−∞

(
+∞∑

n=−∞

1

n!
h(n−1)′(k − j)

(−1

2

)n−1

xn
j

)

En développant les termes en n :

y(k) = xk +

+∞∑

j=−∞

−1

4
h

′

(k − j)x2
j +

+∞∑

j=−∞

1

24
h

′′

(k − j)x3
j + ...

Enf n, en faisant apparaître les convolutions :

yk = xk +
−1

4
h

′

(k) ∗ x2
k

︸ ︷︷ ︸

H2

+
1

24
h

′′

(k) ∗ x3
k

︸ ︷︷ ︸

H3

+... +

(

− 1

n!

)(−1

2

)n−1

hn(k) ∗ xn
k

︸ ︷︷ ︸

Hn

(3.1)

Dans la relation 3.1, les termes dus aux non linéarités du procédé de MLIN apparaissent clai-

rement. Cette relation permet donc de prédire la distorsion d’une MLIN. Il est alors possible

de réaliser une pré-correction en ajoutant en amont du procédé les termes opposés à Hn af n

d’annuler tous les termes non voulus et ainsi obtenir yk = xk comme illustrée sur la f gure 3.7 :

FIGURE 3.7 – Principe de correction prédictive d’une MLIN

Le coeff cient an correspond à la correction du terme d’ordre n est déf ni d’après la relation

3.1 :

an = − 1

n!

(−1

2

)n−1

Les f gures 3.8(a), 3.8(b), 3.8(c) et 3.8(d) montrent respectivement les spectres des signaux

en sortie d’une MLI, d’une MLIN, d’une MLIN avec correction de H2 et d’une MLIN avec

correction de H2 et H3. Ces f gures ont été obtenues avec un signal d’entrée sinusoïdal de

fréquence égale à 1kHz, échantillonné sur 24 bits à 48kHz et avec un signal de référence de

type simple rampe à 384kHz. Le contenu haute fréquence des signaux de sortie a été f ltré pour

une meilleure lisibilité.

5. Pour x ∈ {x0;x1}, d
dx

y1∫

y0

f(x, y)dy =
y1∫

y0

∂
∂x

f(x, y)dy si f et ∂f
∂x

sont toutes deux continues sur

{[x0;x1]× [y0; y1]}
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FIGURE 3.8 – Spectres des signaux de sortie d’une MLI et d’une MLIN avec et sans correction

Ce type de correction est indispensable lorsque la fréquence d’échantillonnage du signal à

moduler est inférieure à quelques centaines de kHz. Elle est utilisée dans la gamme d’amplif -

cateurs numériques de Texas Instrument PurePathTM [96, 97], et dans quelques publications

récentes proposant des amplif cateurs de classe D à commande numérique [70]. Une autre ap-

proche pour améliorer la linéarité du procédé de MLIN consiste en l’interpolation du signal

entre deux échantillons successifs. Cette interpolation peut être réalisée de différentes manières

(linéaire, polynomiale d’ordre plus ou moins élevé de type Lagrange, etc...). Cette approche,

notamment utilisée dans [98, 99, 100, 101] nécessite une forte capacité de calcul numérique par

rapport à la méthode de pré-correction présentée dans ce manuscrit.

3.2.5 Réalisation d’une MLIN

La réalisation pratique d’une MLIN nécessite la génération d’un signal de référence de type

dent de scie discrète. Il existe deux approches possibles pour parvenir à ce résultat :

– les réalisations basées sur un compteur n bits [102]

– les réalisations basées sur une ligne de délais [103]
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Dans le premiers cas, un compteur n bits, cadencé à Fmli, compte un par un les pas de

discrétisation pendant chaque période d’échantillonnage 1/Fe du signal d’entrée Ve. Lorsque le

compteur atteint son maximum, il se met à zéro automatiquement et redémarre une séquence.

FIGURE 3.9 – MLIN basée sur un compteur

La réalisation de cette solution est peu complexe. Il suff t de n bascules D pour réaliser le

compteur et de 2n portes logiques OU exclusive (XOR) pour réaliser le bloc de combinatoire.

La résolution n du signal d’entré Ve et sa période d’échantillonnage Fe imposent la valeur de la

fréquence du compteur :

Fmli = 2nFe (3.2)

Dans le cas d’un signal audio de norme Hi-Fi, comme dans la téléphonie mobile par exemple,

le signal Ve est codé sur 24 bits à 48kHz. La fréquence nécessaire à l’implémentation d’une

MLIN basée sur un compteur est donc égale à 224 × 48kHz = 805.3GHz.

La seconde approche possible pour réaliser une MLIN est l’utilisation d’une ligne de délais

comme illustré sur la f gure 3.10.

FIGURE 3.10 – MLIN basée sur une ligne de délais
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Dans les conditions précédentes, chaque porte logique inverseuse réalisant la ligne doit avoir

un délai de propagation td égal à :

td =
Te

2n
= 1.24ps

En l’état, cette approche requièrt 2n + 1 portes logiques inverseuses de base pour la ligne de

délais, un générateur d’impulsion, un multiplexeur et une bascule RS. Ainsi, cette solution est

plus coûteuse que l’approche basée sur un compteur. De plus, il est pratiquement impossible

de réaliser une ligne de délais où toutes les portes logiques ont des délais égaux entre eux.

Ainsi, cette ligne de délais devra être programmable et incluse dans une DLL (Delay Lock

Loop - Boucle à verrouillage de délais, équivalent discret d’une boucle à verrouillage de phase).

L’architecture d’une porte inverseuse de base à délai programmable est donnée f gure 3.11. Si

∆t est le délai de base d’une porte NAND, alors cette structure permet de générer un délai

compris entre ∆t et m∆t. Le choix de la valeur du délai se fait par un code thermométrique au

niveaux des m entrées de sélection a1-am.

FIGURE 3.11 – Cellule de délai programmable

Il est possible de mélanger les deux approches précédentes en utilisant une solution hybride

[104, 105]. L’idée consiste à générer via un compteur une impulsion pour les m bits de poids

le plus fort (MSB pour Most Signif ant Bit en anglais) puis d’utiliser une ligne de délais pour

retarder la dite impulsion. Ce principe est illustré sur la f gure 3.12.
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FIGURE 3.12 – MLIN basée sur une approche hybride

Dans une application téléphonie mobile, l’horloge de plus haute fréquence disponible est de

fMCLK = 38.4MHz. Le nombre de bits maximal m codable par une approche compteur est

alors 6 :

m = E




log
(

FMCLK

Fe

)

log (2)



 = 9

Sans tenir compte de la ligne de délais, cette résolution correspondrait à un signal de SNR égal

environ à 55dB. Les n − m = 15 bits de résolution restants nécessitent alors la construction

d’une ligne de délais dont le délai élémentaire td vaut :

td =
1
Fe

− 2m 1
FMCLK

2n−m
= 0.23ns

En résumé, pour les technologies CMOS actuelles, il n’est pas possible d’avoir :

– une fréquence d’horloge égale à f = 805GHz comme le requiert une MLIN basée sur

compteur,

– une porte logique programmable avec td = 1.24ps comme le requiert une MLIN basée

sur une ligne de délais,

– une porte logique programmable avec td = 0.23ns comme le requiert une MLIN hybride.

Les MLIN hybrides sont courament utilisées dans les convertisseurs DC/DC numériques, car la

résolution des signaux est bien plus faible que celle d’un signal audio. Ainsi, la réalisation di-

recte d’une MLIN est impossible dans le cadre d’une application audio sans dégrader la qualité

(le SNR) des signaux.

Pour sa facilité d’intégration, l’approche basée sur un compteur est privilégiée dans la

construction du modulateur numérique. Af n de la rendre réalisable, la valeur de Fmli doit être

fortement diminuée pour devenir inférieure à fMCLK = 38.4MHz. La relation 3.2 permet de

6. E(x) représente la fonction Partie Entière Inférieur
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constater que Fmli est proportionnelle à Fe et à 2n. La réduction de fMLIN ne peut passer que

par la réduction de la résolution du signal d’entrée vu que Fe = 48kHz est minimaliste et

égale au critère de Shannon pour un signal audio. Cependant cette diminution de résolution n

va augmenter le niveau de bruit de quantif cation. Une solution consiste alors à mettre en forme

ce bruit af n de le repousser hors de la bande utile (ici la bande audio). Pour cela, l’étape de

troncature du signal Ve, permettant la réduction de sa résolution, va être insérée dans une boucle

de mise en forme du bruit de quantif cation comme illustré sur la f gure 3.13.

FIGURE 3.13 – Mise en forme du bruit de quantif cation

Il s’agit d’une structure Σ∆ requérant donc une étape d’interpolation en amont af n d’aug-

menter la fréquence d’échantillonnage du signal. D’après le théorème de Gerzon-Craven7,

l’augmentation de puissance moyenne de bruit entre Fe/2 et OSR∗Fe/2 par rapport au spectre

sans mise en forme de bruit (représentée par la surface A2 sur la f gure 3.13) est supérieure où

égale à la réduction de puissance moyenne de bruit entre 0 et Fe/2 (représentée par la surface

A1 sur la f gure 3.13) [31, 106]. L’égalité entre A1 et A2 sera assurée si le f ltre de boucle H(z)

est à phase minimale. Avec cette approche, un compteur réalisant une MLIN, pour OSR = 8 et

m = 5 par exemple, devra être cadencé à :

Fmli = 2nFe ⇒ Fmli = 2mOSR× Fe = 12.288MHz (3.3)

Cette fréquence d’horloge est inférieure à fMCLK = 38.4MHz et rend donc réalisable la MLIN

pour l’application téléphonie en s’affranchissant d’une boucle à verrouillage de phase numé-

rique générant une horloge de fréquence plus élevée. La linéarité de la MLIN est fortement

7. Couramment appelé Noise Shapping Theoremen anglais et dans la littérature, il s’agit en fait d’une déduction
directe du théoreme de Parseval
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améliorée par le sur-échantillonnage, de telle sorte qu’une pré-correction n’est plus nécessaire.

L’architecture f nale du modulateur numérique est donc représentée sur la f gure 3.14. Elle com-

prend une interpolation par un OSR = 8, une mise en forme du bruit de quantif cation basée

sur un modulateur Σ∆ du 4ieme ordre avec une résolution en sortie de 5 bits, puis une MLIN

différentielle basée sur un compteur 5 bits. Le choix de ces paramètres résulte de l’étude des

différentes solutions possibles en tenant compte des considération suivantes :

– Sur-échantillonnage OSR multiple de deux, le plus grand possible, tout en maintenant

2m ×OSR× FS inférieur à FMCLK ,

– Ordre k le plus faible possible,

– Résolution m comprise entre 1 et 6 bits, tout en maintenant également 2m × OSR× FS

inférieur à FMCLK .

FIGURE 3.14 – Architecture du modulateur numérique

La réalisation des blocs d’interpolation, de mise en forme du bruit et de MLIN sera détaillée

dans la section 3.4. Si l’horloge de la MLIN ,Hmlin, est différente de l’horloge idéale, Hid

prédite par la relation 3.3, alors la MLIN aura du gain d’un point du vue signal. Dans le cas de

la f gure 3.14, Hmlin = 38.4MHz alors que Hid = 24.576MHz. L’amplitude du signal de dent

de scie numérique sera donc supérieure à l’amplitude maximale du signal. Le nombre théorique

de niveaux balayés par le compteur est donc supérieur au nombre de niveaux possibles du signal

à moduler. Le signal de MLIN en sortie de procédé ne pourra ainsi jamais être maximal, même

si le signal à moduler est maximal. Dans ce cas, la MLIN présente donc un gain inférieur à 1.

Ce gain Gmlin s’exprime comme le rapport entre le nombre de niveaux du signal ,nsig, sur le

nombre de niveaux de la référence ,nref , et est donc directement déf ni par les paramètres du

modulateur numérique par la relation :

Gmlin =
nsig

nref
=

2mOSR× Fe

FMCLK
=

25 × 8× 48× 103

38.4× 106
= 0.32 ≈ −10dB (3.4)

Il faudra tenir compte de ce gain lors de l’évaluation du gain de la chaîne totale de reproduction

sonore (comme par exemple dans un réglage de volume ou tout autre procédé visant à modif er

l’amplitude du signal audio de sortie).
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3.3 Etude du bruit de quantif cation d’une MLIN

Cette section a pour but d’établir les expressions globales du SNR pour différentes ap-

proches de discrétisation. Le SNR dépend du niveau de bruit de quantif cation en bande utile,

soit ici en bande audio. Af n de concevoir correctement les étapes d’interpolation et de mise en

forme du bruit de quantif cation de la MLIN proposée à la section précédente, la prédiction du

SNR de ces étapes est indispensable.

3.3.1 Déf nition du bruit de quantif cation

Le bruit de quantif cation Vǫ est le facteur qui limite la précision des échantillons numé-

riques. Celle ci est déf nie par le rapport signal sur bruit (SNR : Signal to Noise Ratio) par la

relation :

SNRdB = 10 log(
P (Vin)

P (Vǫ)
) (3.5)

où P (VX) est la puissance moyenne du signal VX .

3.3.1.1 Bruit de quantif cation

Le bruit de quantif cation est assimilable à un bruit blanc, de moyenne nulle, d’égale proba-

bilité dans l’intervalle [−q/2; q/2] où q est l’intervalle de quantif cation. La densité de probabi-

lité Fq est :

Fq =
1

q
× 1[−q

2
; q
2
] (3.6)

La puissance moyenne du bruit de quantif cation vaut donc :

P (Vǫ) =

∞∫

−∞

x2fq(x)dx (3.7)

=
1

q

q
2∫

− q
2

x2dx (3.8)

=
q2

12
(3.9)

3.3.1.2 Signal utile

Un signal Vin, centré, d’écart type σin a une puissance moyenne de :

P (Vin) = σ2
in (3.10)
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En injectant les expressions 3.10 et 3.9 dans l’expression générale du SNR, la relation 3.5

devient alors :

SNRdB = 10 log(
12 ∗ σ2

in

q2
) (3.11)

Cette relation générale peut être appliquée à un signal analogique sinusoïdal pur d’amplitude

A et de fréquence f : Vin = A.sin(2πft). Pour que la conversion n’apporte pas de gain (ni

d’atténuation), l’amplitude A du signal, le quantum de quantif cation q et le nombre de bits N

de la quantif cation doivent être liés par la relation suivante :

q =
2A

2N − 1
(3.12)

La puissance moyenne du signal devient alors :

P (Vin) =
1

T

∫ T
2

−T
2

V 2
in(t)dt (3.13)

=
A2

2
(3.14)

=
(2N − 1)2.q2

8
(3.15)

L’expression du SNR devient alors :

SNRdB = 10 log(
(2N − 1)2.q2

8
.
12

q2
) (3.16)

= N ∗ 20 log(2) + 10 log(
12

8
) (3.17)

= 6.02 ∗N + 1.76 (3.18)

La relation 3.18 est communément retenue pour quantif er la précision d’une étape de quan-

tif cation. Ainsi, un bit de précision supplémentaire augmente le SNR de 6dB.

3.3.2 SNR et sur-échantillonnage

Le bruit de quantif cation est un bruit blanc sur la bande [−Fe/2;Fe/2] et de puissance
q2

12
. Cette puissance étant indépendante de la fréquence d’échantillonnage, la densité spectrale

de bruit varie donc de manière inversement proportionnelle à la fréquence d’échantillonnage

comme l’illustre la f gure 3.15. Le rapport entre la fréquence d’échantillonnage utilisée et la

fréquence d’échantillonnage minimale Fe (déf nie par le critère de Nyquist Shannon) est appelé

OSR (Over Sampling Ratio).
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FIGURE 3.15 – Densité spectrale de bruit de quantif cation à Fe et OSR*Fe

Ainsi, par restriction du calcul du SNR à la bande utile du signal 8, la puissance de bruit est

réduite d’autant que la fréquence est augmentée. L’expression du SNR devient alors :

SNRdB = 10 log(
P (Vin)

Putile(Vǫ)
) = 10 log(

P (Vin) ∗OSR

Ptotale(Vǫ)
) = 6.02 ∗N + 1.76 + 10 log(OSR)

(3.19)

Doubler la fréquence d’échantillonnage permet donc d’augmenter le SNR de 3dB.

3.3.3 SNR et modulation Σ∆

La technique de sur-échantillonnage est cependant vite limitée car la fréquence d’échan-

tillonnage ne peut être augmentée indéf niment. De même, l’augmentation du nombre de bits

N est aussi rapidement limitée par les contraintes de réalisations. Pour obtenir une meilleure

précision, il faut alors changer d’approche et chercher à mettre en forme le bruit af n de réduire

son énergie en bande utile. C’est le principe de la modulation Σ∆ dont le schéma général est

donné f gure 3.16.

FIGURE 3.16 – Principe d’un modulateur Σ∆

De manière générale, les modulateurs Σ∆ se caractérisent par :

8. Pour les applications audio, la bande utile du signal est [20Hz-20kHz]
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– Un sur-échantillonnage du signal d’entrée (caractéristique limitante sur Femax),

– Un modulateur avec une sortie sur un faible nombre de bits, à fréquence élevée, suivi

éventuellement par des f ltres décimateurs avec une sortie sur un grand nombre de bits à

la fréquence de Nyquist Shannon,

– Une mise en forme du bruit de quantif cation : le bruit est repoussé hors de la bande utile,

– Une conversion continue du signal d’entrée : adaptée au domaine de l’audio, de la vidéo

et de l’instrumentation.

3.3.3.1 Cas du modulateur d’ordre 1

Les schémas de telles structures sont donnés f gures 3.17(a) et 3.17(b). Le modulateur est

constitué d’un intégrateur et d’un quantif cateur (pour un système de résolution égale à un, un

simple comparateur suff t). Le bruit de quantif cation E(z) apporté par le quantif cateur Q se

trouvant dans la chaine directe, il est mis en forme par la boucle.

Hint(z)

Vin(z)

E(z)

X(z) Vout(z)

−1Z
Y(z)

−−
−

(a) Architecture avec Intégrateur

Hacc(z)

Vin(z)

E(z)

X(z)
Y(z)

Z

Z

−1

−1

Vout(z)

−−

−

(b) Architecture avec Accumulateur

FIGURE 3.17 – Modulateur Σ∆ d’ordre 1

Avec,

HINT (z) =
z−1

1− z−1
(3.20)

HACC(z) =
1

1− z−1
(3.21)

(3.22)

Puis, pour la structure avec intégrateur,

Vout(z) = E(z) + (Vin(z)− Vout(z))
z−1

1− z−1
(3.23)

= z−1
︸︷︷︸

STF

Vin(z) + (1− z−1)
︸ ︷︷ ︸

NTF

E(z) (3.24)

Le signal de sortie est donc la somme du signal d’entrée retardé d’une période d’échan-

tillonnage et du bruit de quantif cation mis en forme par NTF(z) (Noise Transfert Function).
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Par contre, pour la structure avec accumulateur,

Vout(z) = E(z) + (Vin(z)− z−1 ∗ Vout(z))
1

1 − z−1
(3.25)

= 1
︸︷︷︸

STF

Vin(z) + (1− z−1)
︸ ︷︷ ︸

NTF

E(z) (3.26)

La mise en forme du bruit est identique dans les deux cas. Par contre, la structure avec

accumulateur ne présente pas de retard d’un échantillon en sortie. En effet, le retard nécessaire

pour le comportement intégrateur se trouve dans la boucle de retour.

Dans les deux cas, on a :

NTF (z) = 1− z−1 ⇒ NTF (f) = 1− e(−
2jπf
fe

) (3.27)

Ainsi, pour un bruit de quantif cation blanc normalisé (c’est à dire E(f) = 1), le bruit en

sortie du modulateur a pour expression NTF (f). La f gure 3.18 montre l’évolution de la NTF

pour E(f) = 1. Le bruit est effectivement mis en forme de telle sorte qu’en bande utile, le SNR

augmente. Le bruit N(z) en sortie s’exprime alors :

N(z) = E(z) ∗NTF (z) = (1− z−1)×E(z) ⇒ |N(f)| = 2E(f)

∣
∣
∣
∣
sin

(
πf

fe

)∣
∣
∣
∣

(3.28)

E(f)

f/fe
BP

1

N(f)

2

FIGURE 3.18 – Evolution normalisée de la NTF d’un modulateur Σ∆ d’ordre 1
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La puissance moyenne du bruit devient :

P (Vǫ) =

∫ fnyq
2

−fnyq
2

|N(f)| df (3.29)

= E(f)

∫ fnyq
2

−fnyq
2

|NTF (f)| df (3.30)

=
q2

12

3

fe

∫ fnyq
2

−fnyq
2

sin2

(
πf

fe

)

df (3.31)

=
q2

12

π2

3

(
1

OSR

)3

(3.32)

D’où l’expression du SNR :

SNRdB = 10 log

(
3

2
(2N − 1)2

3

π2
OSR3

)

(3.33)

= 1.76 + 6.02 ∗N − 5.17 + 30 log(OSR) (3.34)

3.3.3.2 Cas du modulateur d’ordre 2

La chaine directe est cette fois constituée de deux intégrateurs (ici, deux accumulateurs)

comme l’illustre la f gure 3.19. Dans ce cas, on a :
H(z) E(z)

X(z)
Y(z)

Z
−1

Z
−1

Z
−1

Vin(z) Vout(z)

−

−

−− −

FIGURE 3.19 – Schéma du modulateur Σ∆ d’ordre 2

H(z) =
1

(1− z−1)2
(3.35)

D’où,
Vout(z) = Vin(z)z

−1 + E(z)(1 − z−1)2

⇒ |N(f)|2 = 4E2(f)
[

sin
(

πf
fe

)]4

⇒ SNRdB = 10 log
(
3
2
(2N − 1)2 5

π4OSR5
)

= 1.76 + 6.02 ∗N − 12.9 + 50 log(OSR)

3.3.3.3 Cas du modulateur d’ordre k

Dans le cas d’un modulateur Σ∆ d’ordre k (c’est à dire comportant k intégrateurs) :

H(z) =
1

(1− z−1)k
(3.36)
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D’où,

Vout(z) = Vin(z)z
−1 + E(z)(1− z−1)k

⇒ |N(f)|2 = 4E2(f)
[

sin
(

πf
fe

)]2k

⇒ SNRdB = 10 log
(
3
2
(2N − 1)2 2k+1

π2k OSR2k+1
)

= 1.76 + 6.02 ∗N + 10 log(2k+1
π2k ) + 10(2k + 1) log(OSR)

(3.37)

Pratiquement, l’augmentation de l’ordre du modulateur Σ∆ pose rapidement des problèmes

de stabilité dès que k > 2. Af n d’obtenir le SNR désiré, la conception de telles structures doit

être réalisée en trouvant le meilleur compromis entre OSR, ordre et résolution. Il existe d’autre

architecture (MASH, parallèle, etc...) permettant d’augmenter l’ordre en limitant les contraintes

sur la stabilité.

3.3.4 Modulation par Densité d’Impulsion Numérique (MDIN)

Le but d’un modulateur numérique est d’obtenir un train d’impulsions hautes fréquences,

image du signal audio. La MLIN présentée est une modulation à largeur d’impulsion, c’est à

dire comprenant des impulsions régulières dont la largeur est fonction du signal à moduler. Il

est possible, dans la chaîne telle qu’elle est présentée à la f gure 3.14, de supprimer la MLIN

et de choisir la quantif cation en sortie du modulateur Σ∆ égale à un bit. Dans ce cas, une

modulation à densité d’impulsions (MDIN) est réalisée. Cette approche n’est pas optimale pour

deux principales raisons :

1. A fréquence équivalente, le SNR d’une MLIN sur n bits est environ 6ndB supérieur à ce-

lui d’une MDIN. Avec les paramètres retenus pour la MLIN proposée dans ce manuscrit,

soit m = 5, k = 4 et Fs = 384kHz, il faudrait cadencer le modulateur Σ∆ à F ′
s = 4×Fs,

ce qui se répercuterait par une diminution du rendement de l’étage de puissance.

2. Un modulateur Σ∆ dont la quantif cation de sortie est 1 bit ne peut pas être stable à pleine

échelle et ne pas avoir de cycles limites à faibles niveaux [31].

Ainsi, pour réaliser une modulation numérique, une MLIN est utilisée.

3.4 Intégration de la chaîne de MLIN

3.4.1 Vue d’ensemble

La réalisation de la MLIN sera donc effectuée en trois étapes :
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1. Interpolation du signal,

2. Réduction de la quantif cation par modulation Σ∆,

3. Modulation par largeur d’impulsion numérique.

La réalisation de chaque étape est détaillée dans les sections suivantes.

3.4.2 Interpolation

La fonction de l’étape d’interpolation est d’augmenter la fréquence d’échantillonnage Fe

du signal d’entrée Ve nécessaire à la modulation Σ∆ en aval, de repousser les motifs répétés

du spectre du signal d’entrée numérique à plus haute fréquence et ainsi minimiser les pertes

par conduction hors bande dans la charge. La réalisation de l’interpolation par OSR consiste en

l’insertion de (OSR− 1) échantillons entre deux échantillons successifs du signal à interpoler.

Le calcul de ces (OSR− 1) échantillons se fait en insérant (OSR− 1) échantillons nuls puis

en f ltrant passe bas à Fe/2 af n de moyenner le signal [107]. Af n de conserver l’amplitude du

signal d’entrée, il faut compenser l’atténuation du signal dû aux (OSR− 1) échantillons nuls et

donc multiplier le signal par un gain de valeur OSR. Ce principe, ainsi que l’allure temporelle

des différents signaux sont représentés sur les f gures 3.20 et 3.21.

FIGURE 3.20 – Principe d’une opération d’interpolation

Le f ltrage passe bas est l’opération délicate de ce procédé. Pour une application audio, le

f ltre doit être à phase linéaire af n de ne pas déformer l’enveloppe temporelle du signal. Soit H

la fonction de transfert du f ltre, si H est à phase linéaire, alors :

ϕ
(
H
(
ejω
))

= kω (k ∈ ℜ)

Lorsqu’un f ltre présente une phase linéaire, alors son retard de groupe G est constant, et par

conséquent, l’effet de la phase sur le signal est un simple décalage temporel. Les f ltres à Ré-

ponse Impulsionnelle Finie (RIF - FIR pour Finite Impulse Responseen anglais) permettent de

réaliser des f ltres à phase linéaire. Elle sera assurée si :

h(
N

2
− i) = h(

N

2
+ i) i ∈

[

0− N

2

]
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FIGURE 3.21 – Signaux intermédiaires lors d’une opération d’interpolation - OSR=3

où N représente le nombre de point de la réponse impulsionnelle et h(i) le coeff cient i. Ce type

de f ltre produit un retard de N échantillons. Les f ltres RIF sont des f ltres discrets non récursifs,

c’est à dire ne possédant pas de boucle dans leur structure. Leur équation de récurrence s’écrit :

y(n) =

N∑

i=0

hi × x(n− i)

Af n de minimiser la taille du f ltre, l’interpolation par un OSR de 8 sera réalisée en trois

étapes. Le f ltre d’interpolation réalisé sera donc un système à cadences multiples comportant

trois étapes d’interpolation par deux. Le f ltre comportant le plus de coeff cients qui est le pre-

mier dans la chaîne travaille à fréquence minimale ce qui permet d’optimiser la consommation

statique du procédé [108, 109]. La synthèse des coeff cients de ces f ltres a été réalisée sous

Matlab, pour obtenir un ensemble avec ±0.1dB d’oscillation en bande passante et 60dB d’at-

ténuation hors bande. Les f gures 3.22(a) et 3.22(b) illustrent les réponses en fréquence de la

cascade de f ltres.
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FIGURE 3.22 – Filtre FIR d’interpolation : réponse fréquentielle globale

Les f ltres nommés FIR1, FIR2 et FIR3 sont composés respectivement de 37, 12 et 5 co-

eff cients, calculés par le programme Matlab donné en annexe C. Les réponses fréquentielles de

ces trois f ltres sont illustrées sur les f gures 3.23(a), 3.23(b) et 3.23(c). La courbe en pointillée

correspond aux coeff cients entiers et la courbe continue aux coeff cients quantif és sur 16 bits.
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FIGURE 3.23 – Filtre FIR d’interpolation : réponse fréquentielle locale

La chaîne d’interpolation globale est illustrée sur la f gure 3.24.

FIGURE 3.24 – Structure de la chaîne d’interpolation

Dans le but de minimiser le nombre de portes logiques élémentaires requises par la réali-

sation de l’interpolateur, une seconde approche, dite interpolation linéaire par morceaux a été

étudiée et implémentée. Il s’agit de calculer la différence ∆ entre deux échantillons successifs

et de rajouter ∆/OSR entre les échantillons. Le principe de cette opération est illustré f gure
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3.25.

FIGURE 3.25 – Principe d’interpolation linéaire par morceau

L’intérêt de cette approche est qu’elle peut être réalisée très facilement par une structure

de logique séquentielle directe. En contre partie, la linéarité du procédé n’est plus parfaite. En

effet, cette méthode apporte du contenu haute fréquence due aux cassures présentes sur le signal

interpolé Vs à cause de l’approximation linéaire entre deux échantillons. Les non linéaritées

apportées étant hautes fréquences, elles ne sont pas génantes en bande audio. Une interpolation

par OSR = 8 linéaire par morceau est donc réalisée par la structure logique suivante (f g 3.26) :

FIGURE 3.26 – Réalisation de l’interpolation linéaire par morceau
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Cette approche réalise un f ltre d’interpolation dont le gabarit est de type sinus cardinal

d’ordre deux dont les noeuds sont situés aux fréquences multiples de 48kHz. En l’état, l’atté-

nuation en bande passante est importante car le lobe principal de la fonction f : x 7→ sinc(x)2

décroit rapidement. Ainsi, un f ltre FIR de type biquadcorrigeant cette atténuation à été réa-

lisé à la suite de la structure présentée sur la f gure 3.26. Un f ltre biquadest un f ltre dont la

fonction de transfert HBQ est le quotient de deux systèmes du second ordre (d’où le terme bi-

quadratique) présentant tous deux un amortissement modéré (typiquement, un ammortissement

de m=0.7 est retenu pour les deux systèmes). Ce f ltre est donc de la forme :

HBQ(p) =
N(p)

D(p)
=

k2p
2 + k1p+ k0

p2 + m
ω0
p+ ω2

0

(3.38)

La fréquence propre f0N de N(p) est choisie inférieure à celle de D(p) af n d’obtenir le gabarit

suivant :

FIGURE 3.27 – Gabarit d’un f ltre biquad

La méthode de calcul des coeff cients du f ltre biquad permettant de compenser parfaitement

l’atténuation du f ltre sinc, ainsi que le gabarit du f ltre obtenu sont détaillés dans l’annexe C. Ce

f ltre est constitué de 9 coeff cients. Les réponses fréquentielles de l’interpolateur linéaire par

morceaux et du f ltre biquad dans la bande audio sont donnés sur les f gures 3.28(a) et 3.28(b).
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FIGURE 3.28 – Réponse en bande audio des éléments de l’interpolateur linéaire par morceaux
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La chaîne d’interpolation retenue à donc la structure suivante de la f gure 3.29 et présente

une réponse en bande attenuée type sinc2 avec une oscillation en bande audio égale à ±0.1dB.

FIGURE 3.29 – Structure de la chaîne d’interpolation réalisée

3.4.3 Réduction de la quantif cation et mise en forme du bruit

La mise en forme du bruit de quantif cation nécessaire pour la réalisation de la MLIN se fait

grâce à l’utilisation d’un modulateur Σ∆ discret. Le SNR de ces structures est déf ni par l’ordre

k du modulateur, son taux de sur échantillonnage OSR et sa résolution en sortie m (relation

3.37). Af n de conserver un rendement élevé pour l’amplif cateur de classe D, la fréquence

des commutations est limitée à quelques centaines de kHz. Ainsi, la valeur du rapport de sur-

échantillonnage retenu est OSR = 8. La fréquence d’horloge disponible maximale étant égale

à FMCLK = 38.4MHz pour réaliser le MLIN, la résolution de sortie m du modulateur Σ∆ est

alors limitée à :

mmax = E




log
(

FMCLK

OSR×Fe

)

log (2)



 = 6

Pour conserver un SNR équivalent à la résolution du signal d’entrée, la relation 3.37, impose que

le modulateur Σ∆ soit au moins k = 4. Le cahier des charges, qui requiert un SNR de l’ordre

de 100dB, permet de f xer les paramètres pour le modulateur Σ∆ à OSR = 8, m = 5 et k = 4.

Le choix de la structure du modulateur Σ∆ s’est orienté vers une structure MASH (Multi-stAge

noise SHaping) pour des raisons de stabilité. En effet, une structure classique d’intégrateurs

cascadés type CIFB ou CIFF pose des problèmes de stabilité dès que l’ordre du modulateur

devient supérieur à k = 2. La structure retenue est représentée sur la f gure 3.30. Elle comprend

deux boucles d’ordre 2 comprenant chacune une opération de troncation, représentée par leur

source de bruit équivalente E1 et E2. La boucle B2 permet de ramener à résolution équivalente

le bruit E1 créé par la troncation présente dans B1 dans le but de le supprimer. Le f ltre passe

haut PH en sortie de B2 f ltre −E1 pour créer la réplique opposée exacte du contenu de Y1 en

terme de bruit. Ainsi, le signal de sortie Y ne comportera que le bruit de quantif cation E2 mis

en forme par la boucle B2 et le f ltre PH .
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FIGURE 3.30 – Architecture du modulateur Σ∆ MASH 22

Le signal de sortie Y (z) s’exprime :

Y (z) = Y1(z) +
(
1− z−1

)2 × Y2(z)

Or, dans B1,

Y1(z) = E1(z) +X(z)−
(
2z−1 − z−2

)
E1(z)

Soit,

Y1(z) = X(z) + E1(z)
(
1− z−1

)2

De même dans B2,

Y2(z) = −E1(z) + E2(z)
(
1− z−1

)2

D’où,

Y (z) = X(z) + E1(z)
(
1− z−1

)2
+
(
1− z−1

)2
(

−E1(z) + E2(z)
(
1− z−1

)2
)

Ce qui donne, après simplif cation,

Y (z) = X(z) + E2(z)
(
1− z−1

)4 (3.39)

D’un point de vue signal, le modulateur a une fonction de transfert STF (z) égale à :

STF (z) =
Y (z)

X(z)

∣
∣
∣
∣
E1,2(z)=0

= 1 (3.40)
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De même, d’un point de vue bruit,

NTF (z) =
Y (z)

E2(z)

∣
∣
∣
∣
X(z)=0

=
(
1− z−1

)4 (3.41)

Le bruit de quantif cation E1 est bien compensé à l’intérieur du modulateur. Seul E2 est présent

à la sortie du modulateur, mais mis en forme par (1 − z−1)4, c’est à dire par un f ltre passe

haut d’ordre k = 4. Le modulateur Σ∆ étant cadencé à Fs = 384kHz, la fréquence de cou-

pure du f ltre passe haut de mise en forme du bruit est égale à Fs/2. La f gure 3.31 montre le

spectre de Y (z), quantif é sur 5 bits à 384kHz lorsque X(z) est un signal sinusoïdal d’ampli-

tude −6dBFS et de fréquence 1kHz quantif é sur 24 bits à 384kHz. La pente de la mise en

forme du bruit est bien de 80dB/dec comme prédit par la relation 3.41.
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FIGURE 3.31 – Spectre de Y (z)

En virgule f xe, en tenant compte de la quantif cation des signaux, le modulateur devient :
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FIGURE 3.32 – Modulateur Σ∆ MASH 22 - Représentation en virgule f xe

3.4.4 Réalisation de la MLIN

Comme expliqué dans la section 3.2.5, la MLIN est réalisée via un compteur 5 bits cadencé

à fMCLK = 38.4MHz avec un signal d’entrée quantif é sur 5 bits à 384kHz. Le gain de la

MLIN est donc égale à −10dB.

3.4.5 Effet du bruit de phase de l’horloge

L’étude du bruit de phase 9 de l’horloge cadençant un système numérique est indispensable

af n de déterminer l’erreur temporelle maximale admissible sur l’horloge sans dégrader les per-

formances de bruit du système. Une horloge idéale est un oscillateur dont la répartition spectrale

de phase Sφ (ω) est un dirac tandis qu’une horloge réelle aura des variations de phases, comme

illustré sur les f gures 3.33(a) et 3.33(b)

(a) Oscillateur idéal (b) Oscillateur réel

FIGURE 3.33 – Répartition spectrale de phase Sφ (ω)

9. Communément nommé Jitter en anglais
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Le bruit de phase est quantif é par la grandeur L(∆ω) telle que :

L (∆ω) =
Sφ(∆ω)

2

L(∆ω) s’exprime en dBc/Hz, et correspond à la densité de bruit de phase sur une bande

de 1Hz normalisée par rapport à l’énergie de la porteuse à ωc (c pour carrier en anglais). La

répartition spectrale de phase d’une horloge réelle possède trois régions distinctes [110, 111].

Elles sont illustrées sur la f gure 3.34. Chaque régions Ri a une origine distincte :

FIGURE 3.34 – Spectre asymptotique de phase d’une horloge réelle

– R0 : Bruit thermique (donc blanc) ajouté entre l’origine de l’horloge et le système soumis

à cette horloge,

– R2 : Bruit de phase issu de l’action intégrale de phase inhérente à toute génération d’hor-

loge. Cette composante est couramment appelée bruit de phase rouge. Par exemple, un

bruit blanc en entrée d’un VCO (Voltage Controlled Oscillatoren anglais) émergera en

bruit rouge en sortie.

– R3 : Bruit de type "Flicker" des composants actifs constituant le générateur d’horloge.

Les zones R3 et R2 s’étendent en général sur des bandes de fréquences très faibles, de l’ordre

du Hz. Ainsi, bien souvent, seule la zone blanche, R0, est d’intérêt. La quantité de bruit de

phase L(∆ω) est généralement spécif ée, non pas en dBc/Hz, mais en seconde s. Cette valeur

représente alors l’écart type temporel entre le signal d’horloge idéal et le signal d’horloge réel et

se calcule sur une bande de fréquences f nie qui est la bande passante du système considéré. Soit

par exemple une horloge de fréquence centrale F0 = 100MHz présentant la densité spectrale

de phase suivante :
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FIGURE 3.35 – Spectre de phase d’une horloge

La puissance moyenne du bruit de phase sur la bande passante BP , notée Sφ[BP ], exprimée

en dBc vaut :

SφA = −150dBc+ 10 log
(
(200− 0.01)× 106

)
= −67dBc

Le bruit de phase eff cace, φRMS , équivalent s’exprime alors :

φRMS =

√

2× 10
SφA
10 = 6.32× 10−4rad

L’erreur temporelle en valeur eff cace est donc égale à :

tRMS =
φRMS

2πF0
= 1ps

Pour un modulateur numérique comme proposé dans ce chapitre, c’est l’étape de modulation

par largeur d’impulsion numérique qui est la plus sensible au bruit de phase de l’horloge car elle

est cadencée avec l’horloge de plus haute fréquence. Ce bruit de phase a deux conséquences :

1. Il génère une erreur temporelle au niveau des impulsions du signal de sortie, impactant la

linéarité du procédé de MLIN,

2. Il génère du bruit autour des raies hautes fréquences de la modulation qui peut être non

négligeable en bande audio.

La première conséquence n’est pas gênante car les erreurs temporelles d’amplitude inférieure

à la période de génération de la rampe n’impactent pas la linéarité de manière perceptible. La

seconde par contre peut limiter les SNR d’une application audio si la densité spectrale de bruit

de phase autour des harmoniques de la modulation domine en bande audio comme illustré sur

la f gure 3.36.
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FIGURE 3.36 – Densité spectrale de puissance du signal de sortie d’une MLIN

Lors de l’analyse du bruit, le système est étudié avec un signal d’entrée nul, ce qui corres-

pond donc à un signal de sortie carré dans le cas d’une MLIN. Son spectre ne comporte donc

que des raies aux harmoniques impaires de Fs. Le bruit de phase sur l’horloge cadençant la

MLIN produit donc un étalement spectral autour de la raie à Fs et de ses harmoniques impaires.

En supposant qu’en bande audio, seule la composante blanche du bruit de phase est présente et

que le bruit de phase issu du fondamental de Fs domine celui de ses harmoniques, alors pour ob-

tenir un SNR = 100dB, des calculs similiaires aux précédents démontre qu’une horloge dont

la densité spectrale de phase est d’au plus −96dBc/Hz à Fs ± 20kHz est nécessaire. Dans le

cas d’une application mobile, le système f nal intègre, pour le système de communication GSM,

une horloge dont le bruit de phase est bien plus faible que cette limite. Ainsi, aucune erreur liée

au bruit de phase des horloges ne sera perceptible au niveau du modulateur numérique.

3.4.6 Conclusion sur l’implémentation

La réalisation d’une MLIN s’effectue donc en trois étapes qui sont l’interpolation du signal

d’entrée, la réduction de la quantif cation et mise en forme du bruit apporté par modulation

Σ∆, et la modulation par largeur d’impulsion numérique. Ces trois étapes sont nécessaires pour

rendre la MLIN d’un signal audio haute résolution réalisable en technologie CMOS standard

avec des horloges de fréquences limitées à quelques dizaines de MHz. Il est possible d’aug-

menter la précision du procédé mais cela n’est pas utile vis à vis de l’utilisation f nale et aux

performances d’un étage de puissance type classe D. L’augmentation de la précision peut se

faire au niveau de la MLIN, par l’utilisation de signaux de plus forte résolution, ou par interpo-

lation mathématique du point de croisement. Dans les deux cas, le coût en terme de ressource
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(implémentation en logique cablée) nécessaire n’est pas négligeable.

3.5 Utilisation d’un étage de puissance en boucle ouverte

3.5.1 Principe

Les signaux de sortie du modulateur numérique sont utilisés directement pour piloter un

étage de puissance de type classe D af n de délivrer la puissance électrique requise par la charge.

Le schéma de principe de cette solution, appelée DD1 dans la suite de ce manuscrit, est donné

f gure sur la 3.37.

FIGURE 3.37 – Principe de réalisation de la structure DD1

Comme le signal à la sortie de l’étage de puissance n’est pas contrôlé, la structure DD1 est

un amplificateur de classe D numérique en boucle ouverte. L’étage de puissance est alimenté

directement par la batterie, à la tension Vbat, tandis que la partie numérique sera quant à elle ali-

mentée à la tension Vdig via un régulateur linéaire (de type LDO, pour Low Drop Out Regulateur

en anglais).

3.5.2 Réalisation

Le modulateur numérique ainsi que l’étage de puissance ont été intégrés en technologie

CMOS 130nm, identique à celle utilisée dans le chapitre précédent. La logique équivalente à

la MLIN comporte environ 2000 portes logiques de base dont la répartition est détaillée dans

l’annexe D. L’étage de puissance est identique à celui utilisé dans les circuits réalisés des cha-

pitres 2 et 4. Le circuit réalisé est commun avec la solution présentée dans le chapitre suivant.

L’ensemble est intégré dans un boitier TQFP88 qui, avec la carte de test, est représenté sur les

f gures 3.38(a) et 3.38(b). Le schéma électrique complet de la carte de test (f gure 3.38(b)) est

fourni en annexe de ce manuscrit (annexe D).
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(a) Circuit réalisé (b) Carte de test

FIGURE 3.38 – Circuit réalisé et carte de test

3.5.3 Analyse des performances

L’amplif cateur de classe D numérique présenté dans ce chapitre a une linéarité mesurée

équivalente à celle de l’amplif cateur analogique auto-oscillant présenté dans le chapitre précé-

dent. Les non linéarité dépendent essentiellement de l’étage de puissance car la MLIN n’apporte

pas de non linéarités mesurables. L’utilisation de l’étage de puissance en boucle ouverte pré-

sente cependant deux inconvénients :

1. Un gain variable avec la tension d’alimentation,

2. Une faible réjection d’alimentation, notamment à fort signal.

En effet, le gain équivalent à l’étage de puissance GPS est égal au rapport de la tension d’ali-

mentation de puissance Vbat sur la tension d’alimentation de la partie numérique Vdig qui est

régulée. Le signal de sortie de la MLIN est fortement indépendant des variations de la tension

de batterie (le PSRR d’une LDO est de l’ordre de 80dB pire cas) et donc GPS sera fonction

de Vbat, ce qui empêche tout contrôle du niveau sonore en sortie de l’amplif cateur. Comme

l’étage de puissance est en boucle ouverte, toutes les variations présentes sur l’alimentation de

puissance sont directement reproduites sur le signal de sortie, impliquant un PSRR nul. Ce-

pendant, l’utilisation d’une structure en H permet d’obtenir un peu de réjection d’alimentation,

notamment lorsque la profondeur de modulation est faible (M environ égal à 0.5). Le PSRR

mesuré est illustré sur la f gure 3.39, pour une variation sinusoïdale d’amplitude 200mV pp à

Fp = 1kHz, avec un signal d’entrée constant de niveau variant entre 0 et FS − 6dB. Pour

un signal d’entrée nul, c’est à dire que la sortie est un signal de rapport cyclique égale à 50%

(cas M=0.5), le PSRR est théoriquement inf ni vu que les deux voies sont supposées commu-
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ter en même temps. En réalité, à cause des différences d’intégration entre les deux étages de

puissance, il est limité à environ −80dB.

FIGURE 3.39 – PSRR de la structure DD1

3.6 Conclusion

Un amplif cateur de classe D à commande numérique peut être réalisé par l’association d’un

modulateur par largeur d’impulsion numérique et d’un étage de puissance en boucle ouverte.

Les étapes nécessaires à la réalisation du modulateur numérique sont l’interpolation, la mise

en forme et la modulation. Chaque étape à été analysée et les contraintes de réalisation ont

été quantif ées. Le procédé de MLIN, bien que non linéaire, peut être corrigé af n d’obtenir

une qualité de reproduction sonore satisfaisante et comparable à un amplif cateur de classe D à

commande analogique. La MLIN est préférée à la MDIN car une MDIN ne peut pas atteindre

les performances requises. L’inf uence du bruit de phase de l’horloge cadencant ce modulateur

a également été quantif ée. Des mesures effectuées sur un circuit intégré dans une technologie

CMOS 130nm comportant la MLIN et un étage de puissance ont permis de valider les études

théoriques menées autour de la linéarité du procédé de MLIN. Ainsi, la possibilité de comman-

der directement l’amplif cateur de classe D de manière numérique a été démontrée, supprimant

ainsi la présence de la conversion N/A utilisée dans les fonctions de restitution sonores de nom-

breux systèmes embarqués. Cependant, cette structure présente des limitations qui la rendent

inutilisable dans le cas d’une application embarquée, dont l’alimentation est soumise à de fortes

perturbations. Pour remédier à ce problème, un asservissement analogique locale autour de

l’étage de puissance est envisagé dans le chapitre suivant.
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4.1 Introduction

Le but de ce chapitre est de décrire la réalisation d’un amplif cateur de classe D à commande

numérique dont l’étage de puissance est localement asservi de manière analogique. En effet, les

études menées dans le chapitre précédent ont montré qu’il était possible de réaliser un ampli-

f cateur de classe D numérique grâce à l’utilisation d’un modulateur numérique et d’un étage

de puissance en boucle ouverte. Bien qu’utilisée dans de nombreux domaines (télévision, aide

auditive...), cette approche n’est pas satisfaisante en téléphonie mobile car le signal de sortie

est fortement dépendant de l’alimentation de l’étage de puissance qui est variable et bruitée.

Ainsi, dans le but de contrôler le signal de sortie, un asservissement analogique local autour de

l’étage de puissance a été envisagé comme illustré sur la f gure 4.1. Ce chapitre est organisé de

la manière suivante :

Cette thèse est accessible à l'adresse : http://theses.insa-lyon.fr/publication/2011ISAL0063/these.pdf 
© [R. Cellier], [2011], INSA de Lyon, tous droits réservés



CHAPITRE 4. ASSERVISSEMENT ANALOGIQUE LOCAL DE L’ÉTAGE DE PUISSANCE

– Description, analyse du fonctionnement de l’asservissement local et stabilité "grands si-

gnaux",

– Modélisation fréquentielle et étude de la stabilité "petits signaux",

– Implémentation de la solution proposée en CMOS 130nm,

– Mesure des performances du circuit réalisé.

4.2 Principe de l’asservissement analogique local non linéaire

Le rôle de l’étage de puissance est de reproduire f dèlement le signal issu du modulateur

numérique. L’utilisation en boucle ouverte de l’étage de puissance n’est pas envisageable car

les perturbations introduites par les variations de tension d’alimentation et celles introduites par

la nature non linéaire de l’étage de puissance ne seraient pas corrigées [1, 56] (voir chapitre 3).

Le principe de cet amplif cateur, nommé DD2, est illustré sur la f gure 4.1

FIGURE 4.1 – Principe de la structure DD2

Af n de contrôler les trains d’impulsions Voutp et Voutm en sortie de chaque voie, l’asservisse-

ment de l’énergie moyenne en sortie de boucle peut être réalisé en comparant l’aire des signaux

d’entrée Vinp/m et de sortie Voutp/m. L’action intégrale nécessaire au calcul de l’erreur moyenne

permet également de f ltrer le fort contenu harmonique lié à la modulation des signaux. Comme

les signaux de sortie sont, sous conditions idéales, identiques aux signaux d’entrée, ce type

d’asservissement est courament appelé boucle à accroche de phase[56, 57, 58]. Cette déno-

mination vient du fait que c’est un changement d’état du signal d’entrée Vin qui est à l’origine

d’un changement d’état du signal de sortie Vout.
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4.2.1 Principe

Le schéma électrique d’une boucle analogique non linéaire, dite à accroche de phaseest

donné sur la f gure 4.2. Le changement d’état du signal de sortie Vout est commandé par la

tension Vi en sortie du correcteur, qui est directement lié à la tension aux bornes de la capacité

C d’intégration. La charge (et la décharge) de C dépend des sources de courant constituées par

les résistances Rin et Rfb.

FIGURE 4.2 – Schéma électrique d’une boucle à accroche de phase

En réalité, il s’agit d’une évolution de l’amplif cateur de classe D basée sur une modulation

MLI comme illustré dans l’état de l’art de ce manuscrit (voir f gure 2.1(a)). Le signal Vr, de

type dent de scie, appliqué sur le comparateur est reporté en entrée du système. Les étapes E1

à E4 permettant conceptuellement de passer du classe D MLI au classe D DD2 sont illustrées

sur les f gures 4.3(a), 4.3(b), 4.3(c) et 4.3(d).
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(a) E1 (b) E2

(c) E3 (d) E4

FIGURE 4.3 – Du Classe D PWM au Classe D DD2

Le passage de E1 à E2 s’effectue en constatant que comparer le signal Vi à Vr revient à

comparer Vi − Vr à zéro (soit un mode commun, noté Vmc2 en statique). L’addition d’un signal

triangulaire en sortie d’un montage intégrateur est équivalent à l’addition d’un signal carré en

entrée à condition que la fréquence du signal Vr soit supérieure à la fréquence de coupure

de l’intégrateur (déf nie par la constante de temps de l’action intégrale et le gain statique de

l’amplif cateur opérationnel la réalisant). Ceci explique l’équivalence entre E2 et E3. D’un

point de vue dynamique faible fréquence, c’est à dire aux fréquences audio (donc très inférieures

à la fréquence du signal de modulation Vr), l’addition d’un signal carré en entrée est équivalente

à rajouter une tension de mode commun (de valeur égale à la valeur moyenne du signal carré).

Ainsi, d’un point de vue signal, les étapes E3 et E4 sont équivalentes.

4.2.2 Fonctionnement

Comme les tensions Vin et Vout ne prennent théoriquement que deux valeurs correspondant

à des états logiques haut et bas respectivement en entrée et sortie du système, le fonctionnement

de la boucle analogique se réduit à quatre phases distinctes :

– Phase 1 : Vin = 1 et Vout = 1

– Phase 2 : Vin = 0 et Vout = 1

– Phase 3 : Vin = 0 et Vout = 0
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– Phase 4 : Vin = 1 et Vout = 0

Les courbes de la f gure 4.4 illustrent ces quatre zones de fonctionnement.

Vi

Vout

t

Vin

1 2

34

FIGURE 4.4 – Évolution générale de Vin, Vout et Vi

La valeur de l’état logique haut du signal d’entrée est généralement différente de celle du

signal de sortie. En effet, le modulateur numérique en amont de l’étage de puissance est alimenté

par des tensions faibles tandis que l’étage de puissance peut être alimenté par des tensions plus

elevées, dépendant de la charge et de la puissance de sortie désirée. Af n d’établir des relations

les plus générales possibles, les deux niveaux haut seront donc indépendants et notés Vana et

Vbat pour l’entrée et la sortie respectivement.

4.2.2.1 Phase 1 : Vin = Vana & Vout = Vbat

Lorsque Vin et Vout sont dans l’état logique haut (f g 4.5), les deux résistances Rin et Rfb se

comportent comme des sources de courant qui vont charger C. Comme le potentiel supérieur

de UC est f xé à Vref , la charge de C va se traduire par la diminution du potentiel Vi.
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Vref

Vi
Rin

Rfb

C

Vbat

Vana

Uc

Ifb

Iin

−

+

FIGURE 4.5 – Phase 1

La décroissance de Vi est constante jusqu’à atteindre le seuil VCM2 qui entraine alors la

commutation de l’étage de sortie. Dès lors, la source de courant Ifb change de valeur et surtout

de sens puisqu’elle va absorber du courant au lieu d’en fournir au condensateur C. Il apparait

donc à cet instant de fonctionnement un risque d’instabilité dans la commutation. En effet,

l’évolution de Vi doit rester monotone lorsque la sortie change d’état af n d’éviter une nouvelle

commutation quasi instantanée et ainsi entrer dans un mode de fonctionnement instable. Ce

risque sera détaillé dans la section 4.2.4.

4.2.2.2 Phase 2, 3 & 4

Un raisonnement similaire est possible pour les phases 2 à 4. Il existe un autre risque d’in-

stabilité au passage de l’état 3 à 2. Les f gures 4.6(a), 4.6(b) et 4.6(c) illustrent les différentes

phases avec le sens d’évolution de Vi correspondant.

Vref

Vi
Rin

C

Vana

Uc

Iin

RfbIfb

+

−

(a) Phase 4

Vref

Vi
Rin

C

Uc

RfbIfb

Iin

+

−

(b) Phase 3

Vref

Vi
Rin

C

Uc

RfbIfb

Iin

Vbat

+

−

(c) Phase 2

FIGURE 4.6 – Phase 4,3 et 2 (Ordre chronologique)

4.2.3 Potentiel de référence

L’analyse du fonctionnement a montré quatre phases distinctes de fonctionnement, regrou-

pables en deux groupes :

– Phase 1 et 3 : Entrée et Sortie dans des états logiques opposés, système en fonction af n

de suivre la consigne (working phases - WP).
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– Phase 2 et 4 : Entrée et Sortie dans les mêmes états, système en attente d’un changement

de consigne (idle phases - IP).

La f gure 4.7 résume l’état du courant chargeant la capacité d’intégration lors de ces quatre

phases. Af n que la boucle soit la plus linéaire possible, il faut que le délai entre un changement

de consigne et le basculement en sortie soit le même entre un passage de l’état haut à l’état bas

et inversement. C’est à dire que le temps de charge de la capacité à la phase 1 et son temps de

décharge à la phase 3 doivent être égaux.

Iin4Iin3Iin2Iin1

Irf4Irf3Irf2Irf1

Phase 4Phase 3Phase 2Phase 1

FIGURE 4.7 – Courant dans la capacité à chaque phase de fonctionnement

A chaque phase, le courant traversant la capacité est constant et sa valeur ne dépend que des

deux sources de courant que sont les résistances Rin et Rfb. La linéarité de la boucle est donc

optimale lorsque IC2 = IC4 et IC1 = IC3. Les expressions des différentes sources de courants

sont résumées ci dessous.

IRin
1 =

Vana−Vref

Rin
IRfb

1 =
Vbat−Vref

Rfb

IRin
2 =

Vref

Rin
IRfb

2 =
Vbat−Vref

Rfb

IRin
3 =

Vref

Rin
IRfb

3 =
Vref

Rfb

IRin
4 =

Vana−Vref

Rin
IRfb

4 =
Vref

Rfb

Comme les paramètres Rin et Rfb sont utilisés pour éviter les commutations non désirées

du système (voir 4.2.4), seul Vref est ajustable pour satisfaire la linéarité du système.

Les conditions IC2 = IC4 et IC1 = IC3 deviennent :

IC2 = IC4 ⇔ Vbat − V ref

Rfb
− Vref

Rin
=

Vref

Rfb
− Vana − Vref

Rin
(4.1)

⇔ Vref =
1

2
Vbat

Rin

Rfb +Rin

+
1

2
Vana

Rfb

Rfb +Rin

(4.2)
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et

IC1 = IC3 ⇔ Vbat − V ref

Rfb
+

Vana − Vref

Rin
=

Vref

Rfb
+

Vref

Rin
(4.3)

⇔ Vref =
1

2
Vbat

Rin

Rfb +Rin
+

1

2
Vana

Rfb

Rfb +Rin
(4.4)

Ainsi, la tension Vref peut être utilisée pour assurer une des conditions de linéarité du sys-

tème bouclé. Les f gures 4.8(a) et 4.8(b) montrent l’inf uence des variations de Vref . Les simu-

lations ont été faites pour Vana = 2.5V , Vbat = 3.6V , Rin = 100kΩ et Rfb = 200kΩ. Ces

valeurs donnent VrefTH
= 1.433V
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FIGURE 4.8 – Inf uence de Vref sur la linéarité du système bouclé

Les simulations conf rment bien la valeur théorique de Vref . Cette valeur de Vref est lo-

gique. Il s’agit en effet de la moyenne des modes communs du signal d’entrée (Vana/2) et de

sortie (Vbat/2) pondérée par le rapport des résistances. Ainsi, l’amplif cateur opérationnel voit

un signal d’entrée sans mode commun. Lorsque Vref s’écarte de cette valeur idéale, un signal

avec une composante continue apparait aux bornes de l’amplif cateur opérationnel. Ainsi, plus

le taux de réjection de mode commun (CMRR) de l’AO est important, plus le système pourra

tolérer des variations sur Vref sans détérioration de la linéarité. Par exemple, sur la f gure pré-

cédente (4.8(b)), on a ∆Vref = 0.25V .

4.2.4 Critère de stabilité "grands signaux"

L’analyse précédente du fonctionnement de la boucle a montré que lors du basculement, le

signe du courant IC doit rester constant jusqu’au prochain changement de consigne. En effet, si

le signe de IC s’inverse lorsque Vout change d’état, la boucle bascule de nouveau immédiatement

et entre dans un état instable avec de multiples basculements quasi-instantanés. Seul le délai de

propagation de la boucle limite ce phénomène. Ce fonctionnement est appelé instabilité non
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linéaire ou instabilité grand signaldans la littérature car il s’agit d’un fonctionnement instable

de la boucle mais qui n’a rien à voir avec la déf nition habituelle de la stabilité d’un système

linéaire. Ces risques d’instabilité sont illustrés sur la f gure 4.9.

Instabilite lie a l’etat 4

Instabilite lie a l’etat 2Vi

Vout

Vin

Vcm

FIGURE 4.9 – Principe d’instabilité non linéaire

4.2.4.1 Condition de stabilité liée à l’état 4

Af n de maintenir le sens d’évolution de Vi, la charge de C doit se poursuivre. Or, la sortie

Vout étant passé à l’état bas, le courant IRfb
s’est inversé. Il faut donc que le courant fourni par

Vin soit supérieur en absolu à celui prélevé par Vout (voir f gure 4.6(a)). La stabilité se traduit

donc par :
∣
∣IRfb

∣
∣ ≤ |IRin

| (4.5)

Soit,

Vana−Vref

Rin
≥ Vref

Rfb
(4.6)

⇔ Rin

Rfb
≤ Vana

Vref
− 1 (4.7)

4.2.4.2 Condition de stabilité liée à l’état 2

Il s’agit ici de l’état opposé au cas précédent, c’est à dire que Vin est à l’état bas et Vout est à

l’état haut. Il faut donc, pour que la décharge de C continue, que le courant prélevé par Vin soit

supérieur à celui fournit par Vout (voir f gure 4.6(c)). La stabilité se traduit donc par :

|IRin
| ≥

∣
∣IRfb

∣
∣ (4.8)

Soit,

Vref

Rin
≥ Vbat−Vref

Rfb
(4.9)

⇔ Rin

Rfb
≤ Vref

Vbat−Vref
(4.10)
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4.2.4.3 Condition de stabilité générale

Si la valeur idéale théorique de Vref établie en 4.4 est réinjectée dans les équations 4.7 et

4.10, les deux conditions de stabilité (4.7 & 4.10) deviennent équivalentes et aboutissent à :

Rin

Rfb
≤ Vana

Vref
− 1 (4.11)

⇔ Rin+Rfb

Rfb
≤ 2Vana(Rin+Rfb)

VbatRin+VanaRfb
(4.12)

⇔ 2RfbVana ≥ VbatRin +RfbVana (4.13)

⇔ Rfb

Rin
≥ Vbat

Vana
(4.14)

En injectant Vref (4.4) dans la condition de stabilité liée à l’état 4 (4.10), en développant

la condition issue de 4.7 qui impose Vana ≥ Vref , ou en utilisant la condition issue de 4.7

comme précédemment, alors la relation 4.14 est retrouvée à chaque fois. Cette relation sera

retenue comme condition de stabilité de la boucle à accroche de phase. Le rapport Gdc =
Rfb

Rin

représente le gain petits signaux du système. Ainsi, le signal audio contenu dans le train d’im-

pulsions d’entrée sera amplif é par le rapport Gdc. Dans la majorité des cas, la tension Vana,

représentant l’alimentation du modulateur numérique, sera inférieure à la tension Vbat, représen-

tant l’alimentation de la partie puissance. De ce fait, pour fonctionner correctement, la boucle

d’asservissement analogique local doit avoir du gain.

4.2.5 Critère de non saturation

Lors des phases d’attente (phases 2 et 4), la tension en sortie de l’amplif cateur continue

d’évoluer de façon monotone par rapport aux états précédents pour assurer la stabilité du mon-

tage (voir 4.2.4). De ce fait, si la phase d’attente est trop longue, la tension Vi peut atteindre la

limite d’excursion de la sortie de l’amplif cateur opérationnel et ainsi se bloquer aux tensions

d’alimentation de l’AO. Ce problème est illustré sur la f gure suivante (4.10).

Lorsque la tension Vi sature, le prochain basculement sera effectué de manière anticipée par

rapport à l’instant normal (voir 4.10). De ce fait, la forme du signal issu du comparateur, et

donc la quantité d’énergie fournie à la charge, n’est plus contrôlée eff cacement. Ceci détériore

directement la linéarité de la structure donc le taux de distorsion harmonique (THD).

Soit T le temps où Vin reste dans un état. Vi ne doit pas atteindre une des limites d’excursion

durant ce temps T . Comme cette saturation peut se produire de manière symétrique, le seuil de

comparaison qui pilote l’étage de puissance est naturellement choisi comme le milieu de la
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Vin

Vcomp

Erreur due a la saturation

Evolution Normale Vi

Vi

t

Limite Excursion Vi

FIGURE 4.10 – Limite d’excursion de la sortie de l’intégrateur

dynamique d’alimentation. Ainsi,

Vcomp =
Vbat

2
(4.15)

Ainsi, pour éviter la saturation, Vi doit avoir une excursion strictement inférieure à Vbat

2
lors

d’une phase d’attente de durée notée T . Il faut donc :

∆Vi(T ) <
Vbat

2
(4.16)

La pente de Vi est liée à la capacité C et aux sources de courant par la relation suivante :

dVi

dt
= − ic

C
(4.17)

Avec, dans le cas où Vout = Vbat et Vana = 0 (phase d’attente 4) 1,

ic =
Vbat − Vref

Rfb

− Vref

Rin

=
VbatRin − Vref(Rin +Rfb)

RinRfb

(4.18)

Donc,

∆Vi(T ) <
Vbat

2
⇐⇒ −ic

C
T <

Vbat

2
(4.19)

⇒ T <
CVbat

−2ic
=

RinRfbCVbat

2 (Vref (Rin +Rfb)− VbatRin)
(4.20)

En utilisant la valeur idéale théorique de Vref (4.4), la relation 4.20 devient :

T <
RinRfbCVbat

VanaRfb − VbatRin
(4.21)

1. Un calcul similaire peut être mené pour la phase d’attente 2, qui conduit au même résultat vu la symétrie de
la structure.
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On peut majorer T par TMLIN

2
qui représente la demi période du signal de référence utilisé

lors de la modulation numérique en amont. Durant ce temps, il y a forcement intersection entre

le signal audio et la rampe, ce qui implique la présence d’un front sur le train d’impulsions

issu du modulateur. Ainsi, le temps d’attente T est forcément inférieur à la demi période de la

rampe. La relation 4.21 devient :

TMLIN

2
<

RinRfbCVbat

VanaRfb − VbatRin
(4.22)

Cette relation implique une valeur minimale pour C qui est de :

CMIN =
VanaRfb − VbatRin

2FMLIN (RinRfbVbat)
(4.23)

Remarques :

– Le dénominateur de la relation précédente doit forcement être positif, ce qui est équivalent

à la relation de stabilité générale déf nie par la relation 4.14.

– Pour optimiser les performances de l’amplif cateur, des réseaux de compensation plus

évolués qu’un simple pôle peuvent être utilisés. Cependant, en hautes fréquences 2, quelque

soit le type de compensation, seul un pôle agit et il est positionné par une simple capacité.

Il sera donc toujours possible d’extraire une valeur unique pour C.

4.2.6 Critère de basculement

L’effet inverse peut également se produire si l’impulsion d’entrée est trop faible comme

illustré sur la f gure 4.11(a). Le signal de sortie ne contiendra pas d’impulsion et ne sera donc

plus une recopie du train d’impulsions d’entrée. Cette conf guration n’est pas gênante car la

commutation suivante arrivera plus tôt et compensera le manque d’énergie dû à l’impulsion ra-

tée comme illustré f gure 4.11(b). En moyenne, comme le signal d’erreur Vi a subi une évolution

due à cette faible impulsion d’entrée, le signal de sortie est donc energétiquement correct même

si localement, il manque une information.

2. C’est à dire dans un domaine de fréquences bien supérieur à la bande audio.
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(a) Erreur instantanée existante (b) Erreur globale nulle

FIGURE 4.11 – Effet d’une petite impulsion de commande

4.2.7 Inf uence du délai de boucle

Le délai global de la boucle n’a pas d’incidence sur les performances audio. En effet, il agit

comme un décalage temporel au niveau du signal de sortie du comparateur et ne fait donc que

déphaser le signal de sortie. Cependant, certaines restrictions sont nécessaires :

1. Le délai doit être constant. C’est à dire qu’un délai de type structurel est admissible (ty-

piquement le temps de propagation du signal à travers la logique qui pilote l’étage de

puissance par exemple), tandis qu’un délai de type comportemental (comme une évolu-

tion dissymétrique des composants dans le temps) peut poser problème.

2. Le délai doit être symétrique pour que le train d’impulsions conserve son rapport cyclique

initial (Les temps de commutation du comparateur sont la principale cause d’assymétrie

du délai).

3. Le délai ne doit pas être trop important sinon la boucle sera aveugle à certaines impulsions

du signal d’entrée, comme illustré sur la f gure 4.12.

La table 4.1, obtenue par simulation de la structure avec des composants idéaux et un délai

symétrique, conf rme ces résultats.

délai Td (s) 1n 10n 100n 1µ 10µ 100µ
THD (dB) 110 110 110 70 55 12
SNR (dB) 100 100 100 85 10 5

TABLE 4.1 – THD et SNR en fonction du délai de boucle

Le train d’impulsions issu du modulateur numérique possède deux fronts pour chaque pé-

riode du signal de référence de la modulation (une dent de scie simple ou double rampe selon

le type de modulation désirée). Ainsi, pour être sûr de ne pas rater d’impulsion, le délai de
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t

Vi

Vin

Vout

Delai

Evolution Vi sans delai

Evolution Vi avec delai

Impulsion invisible si delai

FIGURE 4.12 – Inf uence du délai sur le fonctionnement de la boucle

boucle ne doit pas être supérieur à 2
M.Frampe

où M représente la profondeur de modulation. Plus

la fréquence de modulation diminue, moins la contrainte sur le délai de boucle est importante.

4.2.8 Inf uence du réseau de compensation

Il est possible d’utiliser des réseaux de compensation plus évolués af n de modif er le com-

portement basse fréquence du correcteur et ainsi améliorer les performances audio. Plusieurs

approches sont possibles mais toutes reviennent à augmenter l’ordre de l’intégrateur [57, 58,

112, 113]. Cependant, af n de garantir le bon fonctionnement de la structure, le correcteur uti-

lisé doit conserver un comportement haute fréquence 3 identique à celui décrit précédemment.

4.2.9 Conclusion

Un asservissement analogique local autour d’un étage de puissance d’un amplif cateur de

classe D peut être réalisé par l’utilisation d’une boucle à accroche de phase. Le principe de

fonctionnement de cette boucle est de copier un train d’impulsions en asservissant la différence

d’aire moyenne entre les signaux d’entrée et de sortie, ce qui correspond à l’énergie du signal.

Les paramètres nécessaires pour garantir le fonctionnement correct de cet asservissement lo-

cal analogique ont été décrits et analysés dans cette première partie. La structure possède un

gain et des alimentations paramétrables. Cependant, ces deux spécif cations sont reliées entre

elles pour garantir le bon fonctionnement de la boucle de contrôle en évitant l’apparition de

commutations non désirées. La linéarité de la structure est assurée d’une part par le point de

3. Haute Fréquence représente ici des fréquences supérieures à la bande audio et à la fréquence des pôles/zéros
BF amenés par la modif cation du correcteur
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polarisation statique en fonction des paramètres de la boucle et d’autre part par le caractère

plus ou moins idéal des élements composant la boucle. Les effets transistoires non linéaires

(saturation des intégrateurs, délai de boucle,...) ont été étudiés et les critères de dimensionne-

ment de la boucle permettant d’éviter ces effets ont été établis. Les sections suivantes traitent

de l’étude fréquentielle et des performances de telles structures, de l’architecture retenue et de

son implémentation en technologie CMOS 130nm.

4.3 Modélisation des éléments commutés et analyse fréquen-
tielle

Af n de pouvoir étudier la réponse fréquentielle de la boucle de contrôle analogique, une

analyse petits signauxlinéaire est nécessaire. Pour cela, la linéarisation des éléments commutés

doit être réalisée. L’approche utilisée dans le chapitre 2, qui consistait à moyenner la dynamique

des élements commutés sur une période de commutation n’est plus réalisable car la période des

commutations n’est plus connue.

4.3.1 Modélisation

Par analogie avec une modulation MLI comme vu au début de ce chapitre, il est possible de

modéliser la boucle de contrôle analogique local. Elle est rappelée f gure 4.13(a). En supposant

l’amplif cateur opérationnel idéal, cette boucle peut se modéliser comme illustré sur la f gure

4.13(b).

(a) Schéma électrique (b) Schéma bloc

FIGURE 4.13 – Modélisation des éléments commutés

La modélisation de l’ensemble comprenant le comparateur et l’étage de puissance, nommé

G sur la f gure 4.13(b) pose problème. Les deux autres blocs, H1 et H2 sont déf nis par :

H1(p) = − 1

RinCp
et H2(p) =

1

RfbCp
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Le signal Vi(p) s’exprime :

Vi(p) = H1(p)× Vin(p)−H2(p)× Vout(p) (4.24)

Or le signal d’entrée de la boucle, Vin, est un train d’impulsions d’amplitude Vana. Ce train

d’impulsions peut être décomposé en deux signaux distincts noté Vin50 et Vaudio comme illustré

sur la f gure 4.14. Le signal Vin50 est un signal de rapport cyclique α = 0.5, d’amplitude Vana

alors que le train d’impulsions portant l’information audio, Vaudio, prendra des valeurs égales à

−Vana, 0 ou Vana. Ainsi Le signal Vin(p) vérif e :

Vin(t) = Vaudio(t) + Vin50(t) (4.25)

FIGURE 4.14 – Décomposition du mode commun contenu dans le signal d’entré Vin

L’action du comparateur est de vérif er la condition :

Vi(t) > 0 (4.26)

Pour une gamme de fréquences faibles devant Fmlin, soit la fréquence du signal carré Vin50, il

est possible de séparer l’action de H1 en deux actions distinctes dans le domaine fréquenciel :

– En basse fréquence devant Fmlin, H1 agit sur le contenu audio du signal Vin, soit sur

Vaudio,

– Ailleurs, H1 intègre le signal carré Vin50 pour créer une rampe.

Le schéma bloc de la f gure 4.13(b) est équivalent à celui de la f gure 4.15. Cette équivalence est

donc valable pour des fréquences inférieures à la fréquence de génération du procédé de MLIN,

c’est à dire 384kHz dans la solution présentée dans ce manuscrit. L’action intégrale du bloc H1

crée donc une rampe virtuelle au niveau du comparateur. Cette approche permet de mettre en

évidence deux points importants sur le fonctionnement d’une boucle à accroche de phase :
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1. C’est la tension de mode commun qui permet à la boucle de fonctionner,

2. La fréquence des commutations est imposée par la fréquence de la MLIN en amont du

système analogique.

FIGURE 4.15 – Création d’une rampe virtuelle via la tension de mode commun du signal d’en-
trée

L’ensemble des éléments non linéaires peut donc être modélisé pour les signaux audio

comme une MLI en calculant l’amplitude de la rampe virtuelle Vr de la f gure 4.15. Par analo-

gie avec une MLI (voir paragraphe 2.2.1.2 - équation 2.5), le gain équivalent du bloc G a pour

expression :

G =
Vbat

Vr

Dans cette relation, Vbat représente l’amplitude de la tension d’alimentation de l’étage de puis-

sance et Vr l’amplitude du signal de rampe virtuel. Pour une étude fréquentielle, le signal Vin50

prend comme valeurs −Vana/2 et Vana/2. Le calcul de l’amplitude du signal Vr dépend égale-

ment de la structure du correcteur. Dans le paragraphe suivant, deux exemples seront traités.

4.3.2 Réponse fréquentielle de la boucle de contrôle non linéaire
4.3.2.1 Cas de l’action intégrale d’ordre un

Dans la structure de principe avec une action intégrale d’ordre un, comme présenté à la

f gure 4.13(a), le signal de rampe virtuel Vr(p) s’exprime :

Vr(p) =
Vin50(p)

RinCp

L’amplitude Vr du signal Vr(p) est :

Vr =
Vana

2RinC
︸ ︷︷ ︸

pente

× TMLIN

2
︸ ︷︷ ︸

temps

=
Vana

4fMLINRinC

157Cette thèse est accessible à l'adresse : http://theses.insa-lyon.fr/publication/2011ISAL0063/these.pdf 
© [R. Cellier], [2011], INSA de Lyon, tous droits réservés



CHAPITRE 4. ASSERVISSEMENT ANALOGIQUE LOCAL DE L’ÉTAGE DE PUISSANCE

Le gain équivalent des éléments non linéaires G, par analogie avec une MLI, s’exprime donc :

G =
Vbat

Vr
= 4

Vbat

Vana
fMLINRinC

La fonction de transfert du sytème en boucle fermée, STF (p), est :

STF (p) =
Vout(p)

Vin(p)
= −H1(p)

G

1 +GH2(p)
= −Rfb

Rin

1

1 +
RfbC

G
︸ ︷︷ ︸

τc

p

La boucle de contrôle analogique avec une action intégrale d’ordre un se comporte comme un

système du premier ordre, de gain statique GDC = −Rfb

Rin
et de fréquence de coupure fc :

fc =
1

2πτc
=

G

2πRfbC
= 2fMLIN

Vbat

Vana

Rin

Rfb

La stabilité dite grands signauximpose, d’après l’étude menée dans la section 4.2.4 de ce cha-

pitre :
Rfb

Rin

≥ Vbat

Vana

⇒ Vbat

Vana

Rin

Rfb

≤ 1

Ainsi, la boucle d’asservissement analogique d’ordre un aura une bande passante au mieux égale

à 2FMLIN , valeur limitée par la condition de stabilité grands signaux. L’étude de la stabilité

petits signauxse fait en étudiant la boucle ouverte BO(p) du système qui s’exprime :

BO(p) = GH2(p) = 4
Vbat

Vana

Rin

Rfbp
fMLIN

Comme BO(p) comporte seulement un pôle à l’origine, alors la phase de BO(p) est constante

et vaut :

ϕ (BO(p)) = −π

2

Le système est donc inconditionnellement stable car sa marge de phase Mϕ est constante et

vaut Mϕ = π
2
.

4.3.2.2 Cas de l’action intégrale d’ordre deux

4.3.2.2.1 Architecture et comportement fréquentiel

Comme dans un amplif cateur de classe D analogique basé sur une MLI, l’augmentation de

l’ordre de l’action intégrale peut sembler judicieuse pour augmenter le gain de la boucle en

bande audio et ainsi augmenter les performances de reproduction sonore tel que le PSRR [75].

Cette modif cation peut se faire de deux façons :
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1. En utilisant un réseau de contre-réaction d’ordre 2 au niveau de l’AO réalisant l’action

intégrale (f gure 4.16(a)),

2. En cascadant deux actions intégrales d’ordre un (f gure 4.16(b))

(a) Solution "Pôle Double" (b) Solution "Pôles Cascadés"

FIGURE 4.16 – Réalisation de l’action intégrale double

Dans les deux cas, un zéro doit être présent dans la boucle d’asservissement pour éviter que

le système oscille à cause du délai de propagation au niveau de l’étage de puissance. Dans la

solution dite "Pôle Double" (PD) (f g 4.16(a)), le zéro est intrinsèque à la réalisation des deux

pôles tandis que dans la solution "Pôles Cascadés" (f g 4.16(b)), le zéro est introduit mathéma-

tiquement par la soustraction des signaux V i1 et V i2 au niveau du comparateur.

En supposant l’AO idéal, le schéma-bloc de la solution "Pôle Double" est similaire à celui de la

solution avec action intégrale d’ordre un, avec :

H1(p) = −1 + 2RCp

RinRC2p2
et H2(p) =

1 + 2RCp

RfbRC2p2

La fonction de transfert du système en boucle fermée STFPD(p) s’écrit alors :

STFPD(p) =
Vout(p)

Vin(p)
= −H1(p)

G

1 +GH2(p)
= −Rfb

Rin

1 + 2RCp

1 + 2RCp+
RfbRC2

G
p2

Le comportement du système est donc d’ordre deux avec les caractéristiques (fréquence propre

f0 et amortissement m) suivantes :

f0PD =
1

2π

√

G

RfbRC2
et mPD =

√

R

Rfb
G

Dans le cas de la structure "Pôles Cascadés" (PC), le schéma-bloc devient (f gure 4.17) :
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FIGURE 4.17 – Schéma-bloc de la structure "Pôles Cascadés"

Avec :

H1(p) = − 1

RinCp
, H2(p) =

1

RfbCp
et H3(p) = − 1

R2C2p

Un raisonnement similaire au précédent conduit alors à :

STFPC(p) =
Vout(p)

Vin(p)
= H1(p)

G (1−H3(p))

1 +H2(p)G (1−H3(p))
= −Rfb

Rin

1 +R2C2p

1 +R2C2p+
R2C2RfbC1

G
p2

dont les caractéristiques sont :

f0PC =
1

2π

√

G

RfbR2C1C2

et mPC =

√

R2

Rfb

G

Pour les deux solutions, l’amortissement du système est lié à la position du zéro. Les deux

approches sont parfaitement équivalentes d’un point de vue fonction de transfert en considérant

les AOs idéaux d’une part et en respectant les égalités suivantes d’autre part (en supposant le

terme G identique dans les deux expressions 4) :
{

R2C2 = 2RC
R2C1C2 = RC2

L’espace des solutions est de dimension n = 2, de base :






R2 = 2R
C2 = C
C1 =

C
2

Bien que semblables au niveau des fonctions de transfert (en signal et en bruit), ces deux ap-

proches sont différentes d’un point de vue architecture. Il s’agit de la nature du zéro, nécessaire

à la stabilité de la boucle en étude petits signaux. Dans le cas de la structure "Pôle Double", le

zéro existe réellement dans la boucle, via la résistance R. Au contraire, dans la structure "Pôles

Cascadés", le zéro est ramené dans la fonction de transfert via l’action du comparateur, et n’est

donc pas présent dans la boucle de manière réelle. Cette nuance a toute son importance au niveau

4. Supposition qui s’avère fausse - voir plus loin dans ce chapitre

160Cette thèse est accessible à l'adresse : http://theses.insa-lyon.fr/publication/2011ISAL0063/these.pdf 
© [R. Cellier], [2011], INSA de Lyon, tous droits réservés



CHAPITRE 4. ASSERVISSEMENT ANALOGIQUE LOCAL DE L’ÉTAGE DE PUISSANCE

du comparateur. En effet, le comparateur transforme le signal d’erreur continu Vc en un train

d’impulsions de fréquence FMLIN . Cette opération peut être vue comme un échantillonnage,

créant donc du repliement spectral si le spectre du signal à l’entrée du comparateur contient

encore des composantes à FMLIN/2. Or, par nature, les signaux Vin et Vout ont tous les deux

un contenu harmonique dense jusqu’à plus de FMLIN . Ce contenu doit donc être atténué au

maximum. La structure "Pôles Cascadés" est plus avantageuse car le zéro n’est pas présent dans

le f ltre de boucle. La f gure 4.18 illustre le gabarit du rapport entre le signal qui est discrétisé Vi

et le signal d’entrée Vin . Pour les structures PC et PD, des gabarits similaires sont possibles

pour le rapport Vi sur Vout, mais comme la stabilité grands signauximpose Rfb > Rin, alors le

cas le plus défavorable est celui illustré.

FIGURE 4.18 – Gabarit du f ltre de boucle entre Vc et V in

La structure PC offre donc, à fonction de transfert équivalente, plus de souplesse au niveau

du placement des pôles de la boucle. Ceci permet de maximiser le gain en bande passante et

de minimiser le repliement spectral au niveau du comparateur. Les mesures effectuées sur le

circuit test réalisé, intégrant les deux structures, ont permis de valider ces études théoriques

(voir section 4.5).

4.3.2.2.2 Signaux de rampe virtuels

Pour les deux architectures présentées, l’analyse de la stabilité petits signauxpeut être menée

via la modélisation des éléments commutés présentée dans ce chapitre. Le calcul de l’expression

de G et de son domaine de validité doit donc être réalisé pour chaque structure. Ici encore, la

structure PC présente un avantage sur la structure PD. L’amplitude des signaux de rampe

virtuels VrPD et VrPC , correspondant respectivement aux architectures PD et PC, dépend de la
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nature du bloc H1(p). Pour GPC , H1PC(p) = − 1
RinCp

. Comme dans le cas de l’action intégrale

d’ordre un, l’amplitude de la rampe virtuelle VrPC s’exprime :

VrPC =
Vana

2RinC
︸ ︷︷ ︸

pente

× TMLIN

2
︸ ︷︷ ︸

temps

=
Vana

4fMLINRinC

De même, pour la structure PD, H1PD(p) = − 1+2RCp
RinRC2p2

≈ − 2
RinCp

. Ainsi,

VrPD =
Vana

2fMLINRinC

L’amplitude de la rampe virtuelle VrPD est deux fois plus grande que celle de VrPC . Le gain

équivalent aux élements commutés dans la structure PD, GPD, est donc deux fois supérieur à

celui de la structure PC, GPC . La structure PD, de part son plus grand gain GPD, aura une

réjection des variations d’alimentation supérieure de 6dB. Cependant, le calcul de l’expression

de H1PD est une approximation valable pour RCp >> 1, c’est à dire pour des fréquences

relativement élevées par rapport à la bande audio. Ainsi, le signal de rampe virtuel VrPD n’est

pas parfaitement triangulaire créant ainsi de la distorsion harmonique non corrigeable dans la

boucle. De plus, en considérant les expressions de GPD et GPC , les relations d’équivalence des

fonctions de transfert vu précédement sont légèrement modif ées et conduisent à :

C1 =
C

4

Ainsi, le f ltrage effectué par l’action intégrale double est encore plus favorable d’un rapport

1/
√
2, soit −3dB, que celui illustré sur la f gure 4.18. Le pôle double, fp2 de l’action intégrale

cascadée n’est plus situé à fp2 = 1/
(
2π

√
2RinRC

)
mais à fp2 = 1/

(
2π2

√
RinRC

)
. Enf n,

d’un point de vue intégration, la taille globale des composants passifs est plus faible pour la

structure PC que pour la structure PD, favorisant la diminution de la surface silicium occupée

par la boucle d’asservissement analogique.

4.3.2.2.3 Stabilité petits signaux

L’étude de la stabilité petits signauxdes architectures PD et PC peut être réalisée par l’étude

des boucles ouvertes BOPD(p) et BOPC(p), respectivement déf nies, d’après les f gures 4.13(b)

et 4.17, par :
{

BOPD(p) = GPDH2(p)
BOPC(p) = GPCH2(p) (1−H3(p))

Ainsi,

BOPD(p) = 2
Vbat

Vana

1 + 2RCp
Rfb

Rin

RC
fMLIN

p2
=

1 + p
ωzPD

p2

ω2
pPD
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Avec

ωzPD =
1

2RC
et ωpPD =

√

2
Vbat

Vana

Rin

Rfb

fMLIN

RC

Selon la position fréquentielle relative du zéro ωzPD par rapport à celle du pôle double ωpPD,

deux cas de f gure sont possibles (f gures 4.19(a) et 4.19(a)) :

(a) Cas ωzPD < ωpPD (b) Cas ωzPD > ωpPD

FIGURE 4.19 – Lieu de bode de BOPD(p)

Le cas limite où ωzPD = ωpPD conduit à Mϕ = π/4, qui correspond à la limite de la stabilité

physique 5. La stabilité petits signauxde la structure PD est donc assurée dans le cas où :

ωzPD ≤ ωpPD

Soit,
1

2RC
≤
√

2
Vbat

Vana

Rin

Rfb

fMLIN

RC

Ce qui conduit à :

R ≥ Rfb

8RinCfMLIN

Vana

Vbat
(4.27)

De même, pour la structure PC :

BOPC(p) = 4
Vbat

Vana

1 +R2C2p

R2RfbC2C1p2
fMLINRinC1 =

1 + p
ωzPC

p2

ω2
pPC

Avec

ωzPC =
1

R2C2
et ωpPC =

√

4
Vbat

Vana

fMLINRin

R2RfbC2

La valeur de la capacité C1, donc la position fréquentielle du pôle double, est indépendante de

la stabilité. Il sera donc possible, sur la structure PC, d’augmenter la bande passante jusqu’à

5. La stabilité théorique est assurée à Mϕ > 0, en pratique, pour éviter les réponses transitoires oscillantes peu
amorties, il faut Mϕ > π/4 (soit une réponse temporelle caractérisée par m > 0.7)
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sa valeur maximale, limitée par le critère de non saturation grands signaux(voir paragraphe

4.2.5). Comme pour la structure PD, deux cas de f gure sont possibles pour l’approche PC. Un

raisonnement similaire au précédent conduit à :

R2 ≥
Rfb

4Rin

Vana

Vbat

1

C2fMLIN

(4.28)

La relation 4.28 est identique à la relation 4.27 si les considérations d’équivalence des fonctions

de transfert vues plus tôt dans ce manuscrit sont appliquées.

4.3.3 Méthode de réduction des EMI

La technique de réduction des harmoniques liées à la MLIN mise en place dans la structure

étudiée dans ce chapitre utilise le fait que la charge est dans une conf guration pont en H (soit en

connexion dite BTL 6 - voir f gure 4.20). Un signal différentiel nul aux bornes du haut parleur

peut avoir deux origines. En effet, pour obtenir Vhp = 0, il faut que Voutm = Voutp, soit deux

conf gurations possibles :

1. Voutm = Voutp = 1

2. Voutm = Voutp = 0

où 1 et 0 représentent les niveaux haut et bas du train d’impulsions de sortie.

FIGURE 4.20 – Asservissement analogique local avec connexion BTL

L’origine des émissions électro-magnétiques autour du circuit intégré sont les pistes reliant

le circuit à sa charge, qui ne voient que le signal de mode commun (voir f g 4.21). Il a donc

été envisagé de modif er les spectres des signaux de mode commun (soit Voutp et Voutm) sans

modif er le signal différentiel Vhp pour répartir leur contenu énergétique et ainsi limiter les

emissions locales d’énergie. Un signal aléatoire VN est ajouté aux deux signaux d’entrée Vinp

et Vinm, af n de modif er les spectres des signaux Voutp et Voutm tout en conservant les signaux

différentiels d’entrée Vin et de sortie Vhp identiques.

6. Bridge Tied Load
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FIGURE 4.21 – Signaux différentiels et signaux de mode commun

L’allure des différents signaux de l’architecture étudiée dans ce chapitre est représentée sur

la f gure 4.22(a). Le rôle des boucles d’asservissement analogiques P et M est de reproduire à

l’identique les trains d’impulsions d’entrée Vinp et Vinm. L’ajout du signal VN se fait en pratique

par l’introduction de commutations aléatoires sur les états identiques des signaux Vinm et Vinp

comme illustré sur les f gures 4.22(a) et 4.22(b). La choix des commutations se fait via l’uti-

lisation d’un bit de contrôle N , tiré de manière aléatoire toutes les demi périodes de MLIN ,

soit à fN = 768kHz, avec une probabilité de valeur à 1 réglable (tirage réussi signif e com-

mutation des états identiques). Cette probabilité sera choisie faible af n de limiter le nombre de

commutations rajoutées et donc limiter la perte de rendement au niveau de l’étage de puissance.

(a) Cas 1 : signaux originaux (b) Cas 2 : signaux modif és

FIGURE 4.22 – Principe de l’étalement du spectre de la MLIN

Dans les cas 1 et 2, la tension aux bornes du haut parleur, Vhp1 et Vhp2, est donc identique et

l’information audio n’est pas modif ée. Le fait d’ajouter un signal VN de forme aléatoire permet

d’obtenir un étalement des spectres des signaux de mode commun Voutm et Voutp tout en conser-

vant le spectre original du signal différentiel associé à ces deux signaux de mode commun. Les

spectres des signaux Voutp sont illustrés sur les f gures 4.23(a), 4.23(b), respectivement sans et

avec modif cation due à l’ajout de VN . De même, les f gures 4.24(a) et 4.24(b) montrent les

spectres des signaux de sortie différentiels Vhp avec un signal d’entrée de fréquence 1kHz et
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d’amplitude −6dBFS, respectivement sans et avec modif cation due à l’ajout de VN .

(a) Cas 1 : signaux originaux (b) Cas 2 : signaux modif és

FIGURE 4.23 – Spectres des signaux Voutp

(a) Cas 1 : signaux originaux (b) Cas 2 : signaux modif és

FIGURE 4.24 – Spectres des signaux Vhp

La mise en fonctionnement de l’insertion d’erreurs aléatoires sur les voies P et M de l’am-

plif cateur ainsi que la fréquence de ces erreurs seront contrôlées de l’extérieur af n de vérif er

le bon fonctionnement du système.

4.4 Intégration de l’asservissement analogique local

L’ensemble modulateur numérique et boucle d’asservissement analogique a été intégré en

technologie CMOS 130nm dans un circuit test identique à celui du chapitre 3. La carte d’éva-

luation et l’étage de puissance utilisé sont également identiques à ceux utilisés dans les circuits

des chapitres 2 et 3.

4.4.1 Architecture

Les architectures PD et PC ont été toutes deux intégrées avec des fonction de transferts

équivalentes. Le choix des valeurs des composants passifs a été réalisé en tenant compte de

toutes les contraintes présentées dans ce chapitre :
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1. Fonctionnement grand signaux(voir 4.2.5),

2. Stabilité grands signaux(voir 4.2.4),

3. Réponse fréquentielle (voir 4.3.2.2.1),

4. Stabilité petits signaux(voir 4.3.2.2.3).

Le rapport entre les composants Rfb et Rin impose en premier lieu le gain audio de la boucle

d’asservissement analogique. La stabilité grands signauxdu système nécessite un gain supérieur

au rapport de l’alimentation de puissance Vbat sur l’alimentation numérique Vana. D’un point de

vue système, cette contrainte est bénéf que car en réalisant une boucle d’asservissement avec un

gain, il est possible de limiter l’amplitude de sortie des signaux du modulateur numérique tout

en conservant une amplitude maximale en sortie de la boucle analogique. Ainsi, le modulateur

Σ∆ compris à l’intérieur du modulateur numérique ne fonctionnera jamais à pleine échelle et ne

saturera donc pas. La tension d’entrée Vana est f xée à 2.5V, tandis que la tension d’alimentation

de l’étage de puissance Vbat peut varier de 2.3V à 4.8V . Le cas le plus défavorable à la véri-

f cation de l’inéquation caractérisant la stabilité grands signauxde la boucle d’asservissement

(4.14) correspond à Vbat = 4.8V . Il faut donc :

Rfb

Rin
>

Vbat

Vana
=

4.8

2.5
= 1.92

Ainsi, pour respecter la condition de stabilité ci-dessus, et tenir compte du compromis entre

bruit thermique (comme vu dans le chapitre 2) et consommation statique, les valeurs retenues

pour les composants Rfb et Rin sont :

Rin = 100kΩ
Rfb = 200kΩ

Ensuite, la condition de non saturation des signaux d’erreur f xe la valeur minimale possible

pour la capacité d’intégration (équation 4.23), donc la valeur maximale du pôle déterminant la

bande passante du système :

CMIN =
VanaRfb − VbatRin

2FMLIN (RinRfbVbat)

Le pire cas est atteint pour Vbat = 4.8V , et la relation précédente donne :

CMIN = 7.65pF

Comme la valeur exacte d’une capacité intégrée en technologie CMOS subit une forte variation,

de l’ordre de 20%, il faut prendre de la marge par rapport à la valeur de CMIN . Plus la valeur
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de C est faible, plus la bande passante de l’asservissement sera faible et plus l’atténuation

sera forte, évitant ainsi le repliement spectral au niveau du comprarateur. L’analyse de tous

ces compromis a conduit au choix de C = 17.5pF . Enf n, la valeur de R doit être minimale

pour placer le zéro le plus haut possible en fréquence (et donc avoir un gain en bande audio

important) tout en conservant la stabilité petits signaux, déf nie par la relation 4.27. Ainsi, la

valeur retenue est R = 100kΩ. Le tableau 4.2 résume la valeur des composants passifs de la

boucle d’asservissement pour assurer une équivalence d’un point de vue fonction de transfert

des structures PD et PC.

PD PC

Rin 100kΩ 100kΩ
Rfb 200kΩ 200kΩ
R 100kΩ 100kΩ
R2 - 200kΩ
C 17.5pF -
C1 - 4.375pF
C2 - 17.5pF

TABLE 4.2 – Choix des composants passifs pour les architectures PD et PC

4.4.2 Conception du contrôle en CMOS 130nm

La f gure 4.25 réprésente la liste des cellules analogiques élémentaires requises pour une

voie de l’amplif cateur. Seul le bloc "Contrôle" diffèrera selon l’architecture (PD ou PC) utili-

sée. Les blocs représentés en pointillés ont été réutilisés. Les schémas électriques de toutes les

cellules conçues pour cet amplif cateur sont donnés dans l’annexe ??.

Les amplif cateurs opérationnels réalisant les fonctions mathématiques simples requises

dans les blocs de génération de tensions de mode commun et les suiveurs adaptant l’impé-

dance de la tension de référence sont identiques et ont les caractéristiques typiques (et pire cas

Monte Carlo) suivantes :

GBW = 1MHz(870kHz) − Mϕ = 68◦(41◦) − I0 = 20µA

Il s’agit d’amplif cateur à deux étages (étage d’entrée différentielle PMOS à charge active

NMOS puis étage de gain NMOS source commune polarisé en classe A). Comme ces am-

plif cateurs ne sont chargés que par d’autres blocs analogiques, ils ne requièrent pas d’étage
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FIGURE 4.25 – Architecture de la partie analogique du circuit test

de sortie particulier. Les amplif cateurs opérationnels réalisant le bloc de contrôle, ont, quant à

eux, les caractéristiques typiques (et pire cas Monte Carlo) suivantes :

GBW = 10MHz(7.42MHz) − Mϕ = 59◦(37◦) − I0 = 70µA

Il s’agit d’amplif cateur à deux étages, mais dont l’étage d’entrée est à charge cascode repliée

af n d’augmenter le produit gain-bande de l’ensemble et tolérer une excursion plus importante

des signaux d’entrée (de type train d’impulsions). Tous les amplif cateurs opérationnels cités

ci-dessus ont été conçus en veillant à ce que leur bruit équivalent reste inférieur à 5µVRMS sur

la bande audio. Enf n, le comparateur est quasiment identique à celui présenté dans le chapitre 2

(voir f g 2.27). Seuls les transistors assurant l’accélération du basculement ont été redimension-

nés af n de satisfaire le bon fonctionnement de la cellule avec des signaux d’entrée de forme

différente.

4.4.3 Conception du circuit test
4.4.3.1 Gestion des alimentations

En réalité, le modulateur numérique est alimenté par Vdig = 1.2V et non pas Vana = 2.5V

af n de minimiser la consommation de la partie numérique et permettre l’utilisation de tran-

sistors MOS type GO1, c’est à dire à faible épaisseur d’oxyde. Des translateurs de niveaux 7

7. "level shifter (LS)" en anglais
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ont donc été insérés entre le modulateur numérique et la boucle d’asservissement analogique

af n de compenser la faible valeur d’alimentation numérique. Cette solution a été préférée au

redimensionnement des résistances Rfb et Rin sinon le trop grand écart entre Vbat = 4.8 et

Vnum = 1.1V imposait l’utilisation de grandes valeurs de résistance, sources de bruit thermique

trop important (voir section 2.3.2.3.1). Le circuit test comprend donc tous les blocs suivants

(f g. 4.26) :

FIGURE 4.26 – Contenu du circuit test

Le gain global de toute la structure se répartit donc en trois gains d’origine distincte :

1. le gain GMLIN au niveau de la modulation par largeur d’impulsion numérique, dû à l’uti-

lisation d’horloges différentes (voir 3.2.5),

2. le gain dû aux translateurs de niveaux, GLS , égal au rapport des tensions d’entrée et de

sortie du bloc en question,

3. le gain de la boucle d’asservissement analogique, GDC , déf ni par le rapport des résis-

tances Rfb et Rin.

Avec :

GMLIN =
2m ×OSR× Fs

FMCLK
= −3.9dB , GLS =

Vana

Vnum
= 6.35dB et GDC =

Rfb

Rin
= 6dB

Le gain total de la chaîne de reproduction sonore présentée dans ce chapitre est donc égal à

Gtotale = 8.45dB.

4.4.3.1.1 Dessins des masques

La f gure 4.27 montre le dessin des masques pour le circuit test réalisé. Il comprend le modu-

lateur numérique du chapitre 3, ainsi que les boucles d’asservissement analogiques présentées

dans ce chapitre.

Une voie de la solution PD mesure 0.52mm2 tandis qu’une voie de la solution PC me-

sure 0.45mm2. La principale différence vient de la taille des composants passifs capacitifs plus
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FIGURE 4.27 – Contenu du circuit test

importante pour la solution PD. Dans le procédé utilisé, la densité d’intégration des capacités

MIM 8 est de 5fF/µm2.

4.4.3.2 Circuit et carte de mesure

Le circuit réalisé ainsi que la carte de test sont identiques à ceux du chapitre 3. Ils sont

illustrés sur les f gures 3.38(a) et 3.38(b).

4.5 Caractérisation du circuit réalisé

Comme pour l’amplif cateur de classe D à commande analogique auto-oscillant, un rapport

de mesures complet est disponible dans l’annexe ??. Seules les mesures permettant de conf r-

mer les aspects théoriques sur les structures PD et PC ainsi que sur le fonctionnement de la

réduction des harmoniques liées à la modulation seront présentées dans le corps de ce manus-

crit de thèse. Les principales performances audio et électriques sont résumées dans le tableau

4.3. Les performances audio et électriques des structures PC et PD sont semblables sauf sur

deux points, exposés dans la section suivante. Dans l’ensemble, les circuits réalisés répondent

8. Metal - Insulator - Metal
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Cahier des Simulation Simulation Mesure
Charges Fonctionnelle Électrique

SNR (dB) > 90 - 95 85(PD) - 93(PC)
THD @0.7W - 1kHz (%) < 0.1 0.01 0.02 0.05
PSRR @217Hz - Ve=0 (dB) > 60 > 100 > 100 80
Rendement @0.7W (%) 85 - - 87
Rendement @0.1W (%) 50 - - 61
ICN (µVRMS) < 50 - 15 29
Consommation statique (mA) < 2 - 1.5 1.7
Offset (mV) < 5 - - 4(PD) - 8(PC)

TABLE 4.3 – Tableau récapitulatif des principales mesures

favorablement au cahier des charges présenté dans la section 1.8.

4.5.1 Performances audio

La f gure 4.28 répresente les mesures du niveau de THD+N pour les architectures PD et

PC en fonction du niveau du signal d’entrée. A partir d’une amplitude de −20dbFS, les har-

moniques du signal sont noyées dans le bruit qui présente un prof l constant.

FIGURE 4.28 – THD+N (dBr) en fonction de l’amplitude du signal d’entrée

Le niveau de SNR des architectures PD et PC sont donc respectivements égales à SNRPD =

85dB et SNRPC = 93dB. Af n de bien identif er l’origine de cette différence en terme de

bruit, il faut regarder l’allure des spectres des signaux de sortie sur la bande audio. La f gure
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4.29 montre les spectres des signaux de sortie des structures PD et PC pour un signal d’en-

trée sommant deux tones V1 et V2 d’amplitude −20dBFS, respectivement à fin1 = 16kHz et

fin2 = 18kHz. Cette mesure est utilisée pour quantif er la linéarité par calcul des niveaux d’in-

termodulation haute fréquence audio. L’étude de ces spectres permet de tirer deux conclusions :

FIGURE 4.29 – Intermodulation à 16kHz et 18kHz

1. Les architectures PD et PC sont équivalentes en terme de linéarité car elles présentent

des niveaux d’intermodulation identiques,

2. Le prof l du bruit en bande audio pour la structure PD fait penser au repliement spectral

de la mise en forme de bruit par modulation Σ∆ présente dans le modulateur numérique.

Une étude comportementale a permis de conf rmer la présence de repliement spectral au niveau

du comparateur. La structure PD f ltre moins bien le contenu harmonique des signaux d’entrée

et de retour à cause de la présence du zéro au niveau de la fonction de transfert. La f gure 4.30

montre le gabarit de la réponse en fréquence des architectures PC et PD sur la bande audio.

Dans les deux cas, le signal de sortie devrait se situer à −20dbFS. La fréquence de coupure à

20kHz qui apparait sur cette mesure n’est pas celle de l’amplif cateur mais celle de l’analyseur

de spectre. La structure PD présente donc une variation en bande audio égale à 0.5dB tandis

que celle de la structure PC vaut 0.35dB. Dans les deux cas, ces variations respectent le cahier
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FIGURE 4.30 – Réponse en bande audio pour Vhp = −20dBFS

des charges. La structure PC présente une surtension plus faible autour de 20kHz car son

coeff cient d’amortissement mPC est plus fort que celui de la structure PD.

4.5.2 Réjection des perturbations sur l’alimentation

La motivation principale de la boucle d’asservissement analogique autour de l’étage de puis-

sance était l’absence d’immunité du système aux variations de l’alimentation et la présence d’un

gain variable au niveau de l’étage de puissance. Les sections précédentes ont démontrées que la

boucle d’asservissement permettait de f xer le gain de l’étage de puissance à GDC = Rin/Rfb.

La f gure 4.31 montre l’apport de l’asservissement sur les performances en réjection des pertur-

bations d’alimentation. Les mesures ont été effectuées dans des conditions identiques à la f gure

3.39.

FIGURE 4.31 – Mesure du PSRR pour la structure DD2

La boucle d’asservissement analogique remplit bien son rôle par rapport aux performances

de PSRR, ce qui permet à l’amplif cateur de clase D présenté dans ce chapitre d’avoir une com-
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mande numérique et de rentrer complètement dans le cahier des charges présenté à la section

1.8.

4.5.3 Aspect EMI

Les f gures 4.32(a) et 4.32(b) montrent les spectres du signal de sortie de mode commun

Voutp avec et sans la modif cation aléatoire des signaux de commande. Ces spectres mesurés

sont parfaitement en accord avec ceux simulés lors de la mise en place de cette fonctionnalité

(voir les f gures 4.23(a) et 4.23(b)).

(a) Cas 1 : signaux originaux (b) Cas 2 : signaux modif és

FIGURE 4.32 – Spectres mesurés des signaux Voutp

Le contenu harmonique des signaux de mode commun est donc fortement diminué et étalé

af n d’éviter la présence d’émissions énergétiques localisées en fréquence. La f gure 4.33 montre

plus précisement cet étalement autour du fondamental de la modulation (c’est à dire autour de

fMLIN = 384kHz). Les harmoniques impaires de la modulation sont complètement étalées

tandis que les harmoniques paires sont réduites mais toujours présentes.
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FIGURE 4.33 – Zoom sur les spectres des signaux Vhp originaux et modif és autour de fMLIN

La f gure 4.34 montre le rendement de l’amplif cateur réalisé avec et sans commutation des

états identiques sur les signaux d’entrée de la boucle d’asservissement analogique. Pour cette

mesure, la probabilité d’un tirage positif pour le bit de sélection N est de 1/49. La perte de ren-

dement due aux commutations rajoutées est très faible, et n’est visible que pour les puissances

de sortie moyenne (zone où les pertes par commutation dominent).

La fonctionnalité d’étalement de spectre lié à la modulation remplit donc bien son rôle mais

présente un second aspect génant. En effet, lorsque cette fonctionnalité est active, une forte

augmentation du plancher de bruit en bande audio a été constatée. Cette augmentation n’est pas

constante, mais dépend de l’amplitude du signal comme illustré sur les f gure 4.35(a) et 4.35(b).

L’origine de cette remontée du plancher de bruit en fréquence audio est la dissymétrie des

deux boucles d’asservissement analogiques P et M . Cette dissymétrie est due aux différences

structurelles et fonctionnelles qu’il existe entre les deux voies P et M et qui mettent en forme le

signal aléatoire N ajouté en amont dans la chaîne (voir f gure 4.36). De ce fait, la contribution

en sortie du signal VN est mise en forme différement par les facteurs kP et kM selon les voies et

le signal differentiel Vhp contient du bruit résiduel.

Pour s’affranchir de ce problème, il aurait fallu insérer l’addition du signal VN à l’intérieur

de la boucle du modulateurΣ∆ dans le but de mettre en forme le bruit rajouté en haute fréquence

et ainsi conserver un plancher de bruit en bande audio identique avec ou sans modif cation des

signaux. Cette modif cation n’a pas été réalisée par faute de fabrication d’un nouveau circuit
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FIGURE 4.34 – Rendement de l’amplif cateur avec et sans modif cations des signaux

(a) Vhp = FS − 20dB (b) Vhp = FS − 60dB

FIGURE 4.35 – Spectres mesurés du signal Vhp

FIGURE 4.36 – Origine du bruit résiduel
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test de la part de STE.

4.6 Conclusion

La réalisation d’un asservissement analogique local autour de l’étage de puissance a été pré-

sentée dans ce chapitre. Cet asservissement a permis de corriger les deux points limitants que

présentait l’architecture d’amplif cateur numérique intégrant une MLIN et un étage de puissance

en boucle ouverte présentée dans le chapitre 3. En effet, la gain de la chaîne de reproduction

sonore est maintenant constant et ne varie plus avec le niveau de l’alimentation de puissance.

De plus, les perturbations présentes sur cette alimentation sont corrigées af n de ne pas pertur-

ber le signal de sortie. L’amplif cateur ainsi réalisé répond à toutes les demandes présentes dans

le cahier des charges de la téléphonie mobile présenté au chapitre 1.8. Néanmoins, l’interface

entre le modulateur numérique et la boucle d’asservissement analogique qui fait off ce d’inter-

face N/A est en réalité une connexion directe, sensible à son environnement. Cette structure ne

permet pas d’atteindre des performances en bruit très élevées (soit un SNR de l’ordre de 100dB)

dû à de cette interface non controlée. Ainsi, il a été envisagé, dans la dernière partie de ce travail

de thèse, d’intégrer le modulateur numérique dans la boucle de contrôle en construisant donc

un asservissement numérique global pour l’amplif cateur de classe D à commande numérique.
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Asservissement numérique global de la
chaine de reproduction sonore

V�a�i� ! C'�e�s�t �l�a� �m�o�t�i�v�a�t�i�o�n� �t�e��h�n�i�q�u�eA. N�a�g�a�r�i�
Sommaire

5.1 Introduction . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 179
5.2 Analyse du système en boucle ouverte . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 180
5.3 Analyse du système en boucle fermée . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 201
5.4 Réalisation d’un prototype . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 210
5.5 Amélioration du contrôle . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 211
5.6 Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 212

5.1 Introduction

Ce chapitre expose les travaux menés sur la réalisation d’un asservissement numérique glo-

bal pour l’amplif cateur de classe D. Le principe de cette approche, appeléeDD3, est rappelé sur

la f gure 5.1. Le signal de sortie étant toujours de nature analogique, la présence d’un Conver-

tisseur Analogique Numérique (CAN) est nécessaire dans la boucle de retour. En revanche,

l’asservissement analogique local de l’étage de puissance traité dans le chapitre 4 n’est plus né-

cessaire car la correction des variations d’alimentation sera effectuée par la boucle numérique.

Le but de cette asservissement global est de controler l’interface entre le modulateur numérique

et l’étage de puissance af n de permettre la réalisation d’un amplif cateur de classe D avec un

SNR de 100dB ai lieu de 90dB comme spécif é dans le cahier des charges (voir 1.8).
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FIGURE 5.1 – Structure d’un amplif cateur de classe D à asservissement numérique

Un amplif cateur de classe D à commande numérique et à contrôle numérique comprend

donc les éléments suivants :

– Un CAN dans la boucle de retour,

– Un étage de puissance PS,

– Un modulateur numérique DM ,

– Un correcteur numérique C.

5.2 Analyse du système en boucle ouverte

D’après la f gure 5.1, la boucle ouverte équivalente au système est composée des éléments

représentés sur la f gure 5.2. Cette chaîne ne tient pas compte du bloc de correction nécessaire

et qui sera donc ajouté plus tard. Elle sera utilisée pour déf nir l’architecture de la boucle de

régulation.

FIGURE 5.2 – Boucle ouverte de l’amplif cateur de classe D numérique

Le modulateur numérique est identique à celui présenté dans le chapitre 3. Le premier verrou

technique identif é est le CAN nécessaire dans la boucle de retour.

5.2.1 Analyse et comparaison des structures de CAN

Les deux caractéristiques principales d’un CAN sont la résolution et la rapidité. Dans l’ap-

plication étudiée, le CAN est dans la boucle de contrôle. La latence de la conversion doit donc
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être la plus faible possible. Ceci permet de minimiser le délai de propagation des signaux dans

la boucle d’asservissement pour éviter de rajouter des variations de phase qui limiteraient la

stabilité du système en boucle fermée. La résolution du CAN f xera la performance globale de

la structure en terme de bruit car le bruit de quantif cation ajouté dans la chaîne de retour ne

peut être corrigé. La précision des échantillons numériques de retour est donc le facteur limitant

la précision du système complet.

Il existe trois grandes familles de CAN présentant chacune des compromis résolution/rapi-

dité différents, comme illustré sur la f gure 5.3.

FIGURE 5.3 – Famile de CAN

Le principe de fonctionnement de chacune de ces trois familles, ainsi que leurs principales

caractéristiques sont discutés dans les trois paragraphes suivants. Les CAN courament nommés

"Pipeline" sont une amélioration des CAN Flash et seront donc décrits dans famille.

5.2.1.1 CAN Flash

Le principe d’un Convertisseur Analogique Numérique Flash est très simple et donc un

CAN Flash est très rapide. Il consiste en la comparaison d’un signal d’entrée analogique Ve

avec 2n − 1 niveaux de référence généralement générés par un réseau diviseur résistif comme

illustré sur la f gure 5.4.

Un CAN Flash n bits requiert 2n−1 comparateurs et 2n résistances. Le niveau de comparai-

son d’un comparateur est situé un LSB au dessus du comparateur précédent. Les comparateurs

sont en général constitués d’une cascade d’étages faible gain et forte bande passante. La tension
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FIGURE 5.4 – Principe d’un CAN Flash

de décalage des comparateurs et la génération des niveaux de comparaison sont rapidement li-

mitants pour la résolution de ce type de structure. Pratiquement, pour des systèmes alimentés

par quelques V avec une consommation raisonnable, la résolution atteignable est de l’ordre de 5

ou 6 bits grâce à l’utilisation de techniques analogiques de calibrations et de superpositions tem-

porelles 1 [114, 115]. Les CAN Flash sont usuellement réservés pour les systèmes à large bande

passante, c’est à dire dont la période des échantillons est très faible. Il s’agit principalement des

domaines de la RF, des radio-communications et des oscillateurs HF.

De manière à limiter le nombre total de comparateurs, ces convertisseurs utilisent plusieurs

étages f ash de précision réduite (typiquement 3 bits) chainés. Chaque f ash pilote un convertis-

seur numérique-analogique dont la sortie est soustraite au signal analogique d’entrée. L’étage

suivant code le résultat de la différence, améliorant ainsi la précision f nale. Un convertisseur

semi-f ash effectue l’ensemble des opérations en un seul cycle d’horloge, ce qui limite sa vi-

tesse au temps de propagation total le long de la chaîne. En revanche, un convertisseur pipeline

utilise un cycle d’horloge par étage. Ce séquencement nécessite un échantillonneur-bloqueur et

un registre par étage mais permet d’être plus rapide puisque plusieurs échantillons sont traités

simultanément.

1. Techniques nommées "Time Interleaved Flash ADC"
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5.2.1.2 CAN SAR

Les initiales SAR signif ent Successive Approximation Register, soit Registre à Approxima-

tions Successivesen français. Le schéma de principe d’une CAN SAR est donné sur la f gure

5.5.

FIGURE 5.5 – Principe d’un CAN SAR

Le signal analogique d’entrée du CAN, Ve(t) est échantillonné-bloqué à l’entrée à la fré-

quence Fs. Pendant ce temps, l’ensemble comprenant le registre SAR, un CNA n bits et un

comparateur permet de coder le signal Ve sur n bit par comparaisons successives. Ainsi, en dé-

but de cycle, le SAR est préchargé à moitié (soit 1 pour le MSB et 0 pour les n− 1 autres bits).

Le signal d’entrée est alors comparé à Vref/2. Cette comparaison permet, via son résultat, de

f xer le MSB. Ce cycle est ensuite répété pour les autres bits successivement, du plus fort au

plus faible. La dernière comparaison f xe donc le LSB du mot numérique de sortie Vs. Le signal

est mémorisé à la f n du cycle par le registre de sortie et un nouveau cycle peut commencer.

Cette approche permet d’éliminer la forte contrainte sur le nombre et l’inf uence de la tension

de décalage du comprateur analogique lorsque la résolution du CAN augmente. En contre par-

tie, un CAN SAR aura besoin de n coups d’horloge pour délivrer chaque échantillon de sortie.

Plus un CAN SAR sera rapide, moins il sera précis et inversement. Pratiquement, la gamme de

CAN SAR s’étale, selon leurs contraintes de consommation et de rapidité, sur des résolutions

allant de 3-4 bits à 14-15 bits. Comme pour les CAN Flash, de nombreuses techniques d’amé-

lioration sont possibles. Parmi celles-ci, les plus courantes sont les superpositions temporelles

[116], l’utilisation de structures dites pipelinées[117] et la calibration [118].
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5.2.1.3 CAN sur-échantillonné

Les CAN sur-échantillonnés, souvant nommés CAN Σ∆, numérisent la différence entre

deux échantillons successifs plutôt que la valeur de l’échantillon comme dans les approches

précédentes. Le sur-échantillonage permet réduire la quantif cation du signal numérique de sor-

tie tout en conservant un niveau de bruit de quantif cation faible. Ceci est dû à la mise en forme

du bruit de quantif cation par la boucle de rétroaction permettant d’évaluer la différence entre

deux échantillons successifs. La reconstruction du mot de sortie numérique s’effectue ensuite

par décimation comme illustré sur la f gure 5.6.

FIGURE 5.6 – Principe d’un CAN Σ∆

Les déclinaisons de ce type d’architecture sont très nombreuses, et permettent d’adresser un

grand nombre d’applications. Les principaux éléments différenciateurs sont :

1. Le facteur de sur-échantillonnage en entrée, OSR, f xant ainsi une contrainte forte sur la

fréquence d’échantillonnage f nale,

2. L’ordre k, soit le nombre d’actions intégrales, du f ltre de boucle H(z), qui peut poser des

problèmes de stabilité dès que k ≥ 2,

3. La résolution du signal de sortie m du modulateur Σ∆, limitant la complexité de la quan-

tif cation et du CNA eventuellement requis dans la boucle de rétro-action,

4. La structure à temps continu ou à temps discret du f ltre de boucle,

5. La structure (rétroaction 2 et/ou réaction 3) et le nombre de boucles imbriquées,

6. L’ordre des f ltres de décimation, supérieur ou égal à k + 1.

Lorsque la bande passante du signal à numériser est faible, cette approche permet d’atteindre

des résolutions effectives de conversion supérieures à 20 bits. Les différents compromis d’archi-

2. Feedback
3. Feedforward
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tecture d’un CAN Σ∆ ont été largement étudiés [119, 120, 121, 122, 123] et seront en parties

détaillés dans les paragraphes suivants.

5.2.1.4 Compromis architectural

Les trois f gures 5.7(a), 5.7(b) et 5.7(c) résument de manière qualitative l’inf uence de la

structure du CAN sur une caractéristique de conversion en fonction de la résolution.

(a) Rapidité (b) Appariement (c) Complexité

FIGURE 5.7 – Compromis architectural des familles de CAN

5.2.1.5 CAN et contraintes du système

Les performances liées au niveau du bruit en sortie de l’amplif cateur de classe D numérique

impose la résolution du CAN dans la boucle de retour. La précision des échantillons numériques

prélevés en sortie de l’amplif cateur f xe en effet la précision de la structure complète. L’asser-

vissement ne peut pas corriger les variations d’amplitudes inférieures au pas de quantif cation

des signaux à la sortie du convertisseur. Comme le cahier des charges (voir 1.8) impose un SNR

de l’ordre de 100dB, la résolution équivalente en bande audio, appelée ENOB (pour Equiva-

lent Number Of Biten anglais), du CAN de retour doit vérif er la relation :

6.02×ENOB + 1.76 > 100 ⇒ ENOB >
100− 1.76

6.02
= 16.32

La résolution effective du CAN de retour doit donc être au moins de 17 bits. Pour atteindre cette

résolution tout en conservant une consommation et une complexité cohérente avec un système

embarqué, le CAN retenu sera de type Σ∆. Deux approches fondamentalement différentes sont

possibles pour cette famille de CAN : les CAN Σ∆ à temps discret (CAN DT) et les CAN Σ∆

à temps continu (CAN CT). Bien qu’elles partagent la même architecture de base, ces deux

approches différent par la nature du f ltre de boucle et le lieu de l’échantillonnage des signaux,

comme illustré sur les f gures 5.8(a) et 5.8(b).
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(a) Temps Discret (b) Temps Continu

FIGURE 5.8 – Nature d’un CAN Σ∆

Le tableau 5.1 résume les différences entre ces deux approches [124, 125, 126] :

CAN Σ∆ CAN Σ∆
DT CT

Capacité de faible alimentation - +
Fréquence d’échantillonnage - +
Filtre anti-repliment - +
Consommation - +
Sensibilité au bruit de phase + -

TABLE 5.1 – Tableau comparatif des approches DT et CT pour CAN Σ∆
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Les f ltres de boucle Hd(z) d’un CAN Σ∆ à temps discret sont réalisés par des intégrateurs

à capacités commutées. Les amplif cateurs opérationnels réalisant ces intégrateurs doivent avoir

une fréquence de transition fT au moins cinq fois supérieure à la fréquence d’échantillonage Fs

af n que les imperfections de l’AO n’inf uent pas la fonction réalisée [127]. Pour une structure

CT, il suff t d’avoir fT ∼= Fs car les variations de courant sont continues et les phénomènes

transistoires sont donc de faible amplitude. De plus, la nature analogique du f ltre de boucle

Hc(s) permet de f ltrer passe bas le signal avant échantillonnage. Selon les constituants de

Hc(s), le f ltre anti-repliement habituellement placé en amont de tout CAN peut être évité. Le

signal à convertir est le signal de sortie du procédé de MLIN. Le spectre de ce signal, rappelé

sur la f gure 5.9 pour un sinus d’amplitude −6dBFS@1kHz avec une MLIN ternaire double

rampe à 384kHz, est très riche en contenu harmonique haute fréquence.

FIGURE 5.9 – Spectre du signal à échantillonner

Les avantages d’une approche Σ∆ CT (faible consommation et f ltre anti-repliement intrin-

sèque) sont particulièrement intéressants par rapport aux contraintes de la téléphonie mobile et

au cahier des charges. La présence d’un f ltre anti-repliement intrasèque à la structure permet de

supprimer un couteux f ltre analogique passif entre l’étage de puissance et le CAN. Une étude

appronfondie des performances et des imperfections du CNA de retour, de la capacité de f ltrage

intrinsèque et des autres limitations est réalisée dans la section suivante.
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5.2.1.6 Etude du compromis ordre, sur-échantillonnage, résolution et SNR des CAN Σ∆

La relation donnant le SNR d’une conversion A/N de type Σ∆ basée sur une structure CIFB

(pour Cascade of Integrator with FeedBacken anglais) a été demontrée dans le chapitre 3 et

s’exprime en fonction de la résolution de sortie m, de l’ordre du f ltre de boucle (DT ou CT)

k et du rapport de sur-échantillonnage OSR entre la fréquence des échantillons Fs et la bande

utile du signal, ici 2× BA (où BA représente la bande audio, soir BA = 24kHz) :

SNRdB = 1.76 + 6.02×m+ 10 log(
2k + 1

π2k
) + 10(2k + 1) log(OSR)

Atteindre un SNR donné, comme par exemple 100dB dans notre cas, permet de f xer un des

trois degrés de liberté dans la relation ci-dessus. Il n’existe pas d’autres contraintes pour déter-

miner les deux autres degrés de liberté de manière systématique. Des études [128, 129] donnent

quelques pistes selon les applications, le budget de consommation, l’ordre de grandeur des

fréquences utiles et d’échantillonnage. De manière générale, les variations du SNR avec les

paramètres de boucle sont représentées sur les f gures 5.10(a), 5.10(b) et 5.10(c).

(a) Résolution m (b) OSR (c) Ordre k

FIGURE 5.10 – Variation du SNR en fonction des paramètres du CAN Σ∆ CT

L’augmentation de l’ordre du f ltre de boucle k a deux effets : d’une part, il permet d’aug-

menter la pente de la caractéristique SNR = f(OSR) ce qui est bénéf que, mais d’autre part,

il diminue la pente de la caractéristique SNR = f(k). En effet, plus l’ordre de la boucle aug-

mente, plus il existe un fort coeff cient de rebouclage au niveau de l’action intégrale d’ordre le

plus élevé, ce qui se traduit par l’injection de bruit de quantif cation peu f ltré. En revanche, la

diminution du SNR avec l’ordre k du f ltre de boucle est très rapidement dominée par la forte

augmentation de SNR dû à OSR. Le tableau 5.2 quantif e le SNR pour un CAN 1 bit (m = 1)

en fonction de OSR et k.

Il est également possible de changer la structure du f ltre de boucle avec des boucles de

réaction (structure CIFF - pour Cascaded Integrator with FeedForwarden anglais) en plus
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SNR k=1 k=2 k=3 k=4
OSR=2 2 1 -1 -3
OSR=4 11 16 20 23
OSR=8 20 31 41 50

OSR=16 29 46 62 77
OSR=32 38 61 83 104
OSR=64 47 76 104 131

TABLE 5.2 – SNR = f(k, OSR) pour un CAN Σ∆ CT m = 1 bit

des boucles de rétroaction, voir l’utilisation des deux simultanément. En général, les struc-

tures CIFF/FB sont utilisées pour décorréler les STF et NTF d’un CAN Σ∆ à temps continu

[126, 122]. Lorsque le f ltre de boucle est une cascade d’intégrateur, tous les zéros de la NTF

sont situés à l’origine. Il est possible de placer des boucles de retour local autour d’une paire

d’intégrateurs pour déplacer un zéro dans la bande utile et améliorer ainsi encore le SNR [122].

Ce principe est illustré sur les f gures 5.11(a) et 5.11(a) avec un CAN Σ∆ CT d’ordre k = 5

CIFB (exemple tiré de [130]). Pour chaque structure, les intégrateurs I2 à I4 du f ltre de boucle

sont représentés avec leur rétroaction respective, pondérée par les coéff ciants kfb3 et kfb4. Les

courbes asymptotiques des puissances spectrales de bruit de quantif cation (traits continus, re-

pérés "Quant." ) et de bruit électrique (traits discontinus, repérés "Elec.") sont tracées ainsi que

la puissance spectrale de bruit total IBN (trait rouge). La boucle passive locale entre la sortie

de I4 et l’entrée de I3 a pour conséquence la création d’une paire de zéros complexes conjugués

à partie réelle négative. La valeur du coeff cient kr f xe la fréquence de résonnance de ce sys-

tème. Af n que l’apport de ce résonnateur soit eff cace, il faut que l’amortissement du système

du second ordre créé soit très faible (cas de la f gure 5.11(b)). Cette technique permet de gagner

jusqu’à 6dB de SNR [122]. Pour qu’elle soit réalisable, il faut cependant que l’ordre du f ltre de

boucle soit strictement supérieur à k = 2, ce qui peut être la cause de problèmes de stabilité.
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(a) Sans résonnateur (b) Avec un résonnateur

FIGURE 5.11 – Principe d’un résonnateur local sur CAN Σ∆ CT

L’étude de tous ces compromis a permis de f xer les paramètres du CAN Σ∆ CT utilisé pour

la réalisation de l’amplif cateur de classe D numérique à contrôle numérique :

– OSR = 64, soit OSR.FS = OSR × 2 × BA = 64 × 2 × 24k = 3.072MHz. Cette

valeur est choisie af n d’être une puissance de deux telle que OSR.Fs soit maximale mais

inférieure à FMCLK = 38.4MHz, af n de prof ter au plus du sur-échantillonnage sans

complexif er les opérations de décimation en aval du CAN,

– m = 5 bits, correspondant à des niveaux de tension du CNA de retour équivalents à

V alim/(2m) = 34mV ,

– k = 3, pour obtenir un SNR lié à l’architecture 20dB supérieur à la spécif cation.

En théorie, via une structure CIFB, le SNR atteint par un CNA Σ∆ ayant les paramètres précé-

dents est égal à :

SNRdB = 1.76 + 6.02×m+ 10 log(
2k + 1

π2k
) + 10(2k + 1) log(OSR) ≈ 137dB

Cette valeur correspond à la limite architecturale du convertisseur par rapport au seul bruit de

quantif cation. En réalité, en tenant compte des imperfections du convertisseur (non linéarité

du CNA, produit Gain-Bande GBW f ni des intégrateurs, délais de boucle, appariement des

passifs...), ainsi que des bruits intrinsèques (bruits thermiques des passifs, bruits type Flicker

des actifs,...) et extrinsèques (bruit de phase de l’horloge,...), le SNR réel sera plus faible. En
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général, une marge de 30 à 40dB est retenue entre la spécif cation et la valeur du SNR lié au

seul bruit de quantif cation.

5.2.2 Architecture d’un CAN Σ∆ 5 bits du 3eme ordre à temps continu
avec OSR=64

L’architecture retenue pour le CNA Σ∆ CT est donc une structure CIFB, illustrée sur la

f gure 5.12 avec les paramètres décris dans la section précédente. Les trois boucles de contre-

réaction sont pondérées par les coeff cients kFB1 à kFB3. De plus, un chemin de réaction pondéré

par kFF autorise une décorélation entre STF et NTF . Un résonnateur local entre les intégra-

teurs I2 et I3 est également ajouté pour augmenter le SNR architectural du CAN en déplacant

un zéro de la NTF de l’origine vers la bande passante. Le coeff cient de pondération de ce

résonnateur kR permet de choisir la fréquence de localisation du zero.

FIGURE 5.12 – Architecture du CAN Σ∆ CT retenue

Le rôle du coeff cient kSIG est de réduire la dynamique du signal d’entrée af n de l’adapter

au niveau d’alimentation Vdig du CAN (soit Vdig = 1.1V ). Comme la valeur maximale de

l’alimentation de puissance est Vbat = 4.8V , alors :

kSIG =
Vdig

Vbat
=

1.1

4.8
= 0.23

Les valeurs des autres coeff cients, kFF , kFB1 à kFB3 et kR, ont été determinées à partir des

expressions des STF et NTF désirées en utilisant la Toolbox Matlab de R. Schreier [131] et

en réalisant une équivalence DT ⇒ CT pour chacune des deux fonctions de transfert comme
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expliqué dans [122, 126]. Les coeff cients ainsi determinés sont :

kFB1 = kFF = 0.044 , kFB2 = 0.287 , kFB3 = 0.8 , kR = 0.001

Les intégrateurs sont pour l’instant supposés idéaux, c’est à dire que les blocs I1 à I3 sont égaux

et sont représentés par la fonction de transfert suivante :

I1−3(p) =
1

τp
=

2π × OSR× FS

p
avec τ =

1

2π ×OSR× FS

La f gure 5.13 montre la réponse fréquentielle du CAN décrit précédement, représentée idéale-

ment, via la PSD (Power Spectral Density) en fonction de la fréquence. La courbe verte corres-

pond à la réponse sans signal et la courbe bleu à la réponse avec un signal d’entrée sinusoïdal à

8kHz.

FIGURE 5.13 – PSD du CAN Σ∆ CT retenu idéal

Le SDNR (Signal Distortion and Noise Ratio) du CAN est égal à 120dB, ce qui correspond

à un ENOB de 19 bits. L’effet du résonnateur, placé à fr = 20kHz, est bien visible sur la courbe

de bruit (courbe verte). Le SNR simulé est légèrement inférieur à celui prédit dans la section

précédente car la relation utilisée est une relation démontrée pour les CAN Σ∆ DT, ne tenant

donc pas compte du CNA de retour dans la boucle locale du CAN et de l’échantillonnage en

amont de la quantif cation.

La conception du CAN a été réalisé en collaboration avec l’Université de Pavia, Italie car

les contraintes en termes de conception analogique sont très fortes pour conserver un SNR de

100dB. L’équipe de l’université de Pavia possède une solide expérience pour la réalisation de

CAN Σ∆. L’intégration du CAN en technologie CMOS 40nm a été réalisée par Achille Donida
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dans le cadre de son travail de thèse encadré par les professeurs P. Malcovati et A. Baschirrotto,

portant sur l’étude et la réalisation de CAN Σ∆ faible bruit . Les trois paragraphes suivants

détaillent succintement les études menées en collaboration avec A. Donida pour l’adaptation

des imperfections du CAN aux performanaces spécif ées pour la réalisation d’un amplif cateur

de classe D.

5.2.2.1 Structure du f ltre de boucle

Les trois intégrateurs ont été réalisés par des structures "actives RC" af n d’obtenir une

bande passante de l’ordre de OSR.FS. Les limitations de l’amplif cateur opérationnel n’ont

pas d’inf uencent sur la STF et la NTF [132] du CAN. De plus, cette approche permet de

séparer simplement les effets des différentes branches (réaction, contre réaction ou résonnateur)

à l’entrée d’un bloc intégrateur, tout en permettant à l’information d’être transmise en courant

ou en tension comme illustré sur les f gures 5.14(a) et 5.14(b). Enf n, la structure "active RC"

est particulièrement bien adaptée aux traitements des signaux différentiels ce qui est le cas lors

de la réalisation de l’amplif cateur de classe D proposée sur la f gure 5.1.

(a) Schéma bloc (b) Schéma électrique basé sur une structure "active
RC"

FIGURE 5.14 – Exemple d’implémentation de l’action intégrale I2 dans le f ltre de boucle du
CAN Σ∆ CT

Le produit RINC permet de f xer la constante de temps de l’action intégrale. Pour une

branche pilotée en tension, comme la branche de réaction par exemple, le rapport RIN/RFF

doit être égal à kFF , ce qui f xe la valeur de RFF . Pour une branche pilotée en courant, comme la

branche de contre-réaction par exemple, le coeff cient kFB2 f xe la valeur de la transconductance
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GFB2 de la source de courant IFB2 (qui s’exprime en Ω−1, avec kFB2 = RIN × GFB2 et

IFB2 = Vref ×GFB2).

L’amplif cateur réalisant la première action intégrale I1(p) est l’amplif cateur le plus critique

par rapport à la tension de décalage et au bruit. En effet, ramenés à l’entrée, les défauts statiques

et le bruit équivalent des actions intégrales I2(p) et I3(p) sont divisés par les gains statiques des

étages précédents, soit respectivement I1(0) et I1(0)×I2(0). Comme pour l’asservissement ana-

logique local (voir chapitre 4), l’amplif cateur operationnel réalisant cette opération sera donc

plus délicat à concevoir et devra posséder des caractéristiques (en produit GBW et en niveau de

bruit équivalent) supérieures aux autres. La faible valeur de tension d’alimentation Vdig = 1.1V

est contraignante vis à vis de l’utilisation de structures cascodes permettant d’obtenir de bonnes

performances électriques. Les amplif cateurs opérationnels des actions intégrales I2(p) et I3(p)

sont réalisés avec des structures à deux étages avec un étage d’entrée differentiel NMOS (M1,

M2) puis deux étages de gain type source commune PMOS polarisés en classe A (M5, M6).

Une compensation fréquentielle de type "Miller" (CM , RM ) est placée en parallèle de chaque

étage de gain source commune. La boucle de retour en mode commun (CMFB), qui permet de

polariser les grilles du miroir réalisant la charge active PMOS (M3, M4) de la paire différentielle

à Vbp est réalisée à l’aide d’un amplif cateur différentiel à étage unique NMOS (MCM1, MCM2)

chargé par des charges actives PMOS (MCM3, MCM4, identiques à M3, M4), ne posant donc

pas de problème de stabilité. Cette étage différentiel annule la différence entre la tension VCM

imposée et la tension de mode commun des signaux de sortie Vsc = (Vs+ + Vs−)/2 re-injectée

via le pont résistif moyenneur R − R. Le schéma de principe de ces amplif cateurs est donné

f gure 5.15.
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FIGURE 5.15 – Architecture des amplif cateurs réalisant les actions I2 et I3

Les performances typiques (et pire cas Monte Carlo) de cet amplif cateur sont :

GBW = 45MHz (37MHz) − Mϕ = 58◦(43◦) − I0 = 100µA
GBWCMFB = 1.2MHz (1MHz)

L’amplif cateur (f g 5.16) réalisant la première action intégrale I1 est un amplif cateur opé-

rationnel à deux étages non cascodés (car les rails d’alimentation sont trop bas pour envisager

une structure cascode). Le premier étage de gain est un étage différentiel construit autour de la

paire différentielle NMOS (M1, M2) chargé par le miroir PMOS (M3, M4). La polarisation de

ce miroir est assurée par la boucle de rétro-action de mode commun, effectuée par l’amplif ca-

teur différentiel CMFB (MCM1, MCM2, MCM3, MCM4). Le second étage est un étage de gain

polarisé en classe AB de type Monticelli [133]. La polarisation et le contrôle de cet étage sont

réalisés par les transistors NMOS et PMOS tête-bêche (MPM , MPP ).

Les performances typiques (et pire cas Monte Carlo) de cet amplif cateur sont :

GBW = 83MHz (74MHz) − Mϕ = 58◦ (41◦) − I0 = 150µA
GBWCMFB = 1.2MHz(1MHz)

5.2.2.2 CNA de retour

Les imperfections du CNA présent dans la boucle d’asservissement du CAN (voir f gure

5.12) sont critiques vis à vis des performances du CAN. Toutes les erreurs de conversion sont di-

rectement injectées dans le f ltre de boucle à travers les différentes branches de contre-réaction.

Les imperfections sont, dans l’ordre d’importance, :

1. L’inf uence du bruit de phase de l’horloge
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FIGURE 5.16 – Architecture de l’amplif cateur réalisant l’action I1

2. Le délai de conversion τd, appelé Excess Loop Delayen anglais,

3. Les pentes de montée et de descente f nies des impulsions de sortie du CNA,

4. L’appariement entre les niveaux de sortie en cas de CNA multi-bit.

Af n de pallier à tous ces problèmes, de nombreuses solutions existent, entraînant une com-

plexif cation de la structure du CNA et donc une consommation statique et une surface d’inté-

gration plus importante. De plus, la forme temporelle des signaux de sortie de CNA impacte les

STF et NTF du CAN [134, 135].

Les erreurs temporelles liées au bruit de phase de l’horloge du CNA de retour sont très

critiques dans les CAN Σ∆ CT et ont été largement analysées dans la littérature [136, 137, 138,

139]. De nombreuses techniques permettent de réduire leur inf uence, comme l’utilisation de

CNA multi-bits [140, 141] ( la puissance moyenne de bruit de phase est réduite de 6dB par bit de

résolution supplémentaire [142]), l’utilisation de signaux mis en forme au lieu de rectangulaires

à la sortie de CNA [143, 144], l’ajout de f ltres dans les boucles de contre-réaction [145, 146],

l’ajout de ligne de délais pour contrôler l’horloge du CNA [147] ou encore par modif cation de

la NTF directement pour mettre en forme le bruit de phase [148].

Comme la structure du CAN proposée dans ce chapitre est multi-bit (m = 5), la puissance

moyenne du bruit de phase de l’horloge est intrinsèquement réduit de 30dB. En plus, les motifs

de sortie du CNA sont mis en forme par un réseau S − CR pour Switch Capacitor Resistance

196Cette thèse est accessible à l'adresse : http://theses.insa-lyon.fr/publication/2011ISAL0063/these.pdf 
© [R. Cellier], [2011], INSA de Lyon, tous droits réservés



CHAPITRE 5. ASSERVISSEMENT NUMÉRIQUE GLOBAL DE LA CHAINE DE
REPRODUCTION SONORE

(soit Commutation de Capacité et Résistance). Pour s’affranchir des problèmes d’injection de

charges dans les capacitées commutées, des commutateurs factices sont insérés entre les capa-

cités et les commutateurs réels.

Pour éliminer l’inf uence du délai de conversion [149, 150], et ainsi éviter les problèmes

d’ISI (pour Inter Symbol Interferenceen anglais, soit Interférences entre Symboles successifs),

une technique classique est d’utiliser un CNA avec retour à zero (RTZ) pendant la moitié du

temps d’échantillonnage. Ainsi, le délai de conversion est compensé à chaque cycle d’échan-

tillonnage et la valeur d’un échantillon ne modif ra pas le suivant. En contre partie, l’horloge du

CNA doit être de fréquence deux fois supérieure à celle des échantillons af n de pouvoir générer

deux signaux de sortie pendant sa période d’échantillonnage.

Enf n, pour assurer la linéarité de la conversion, un algorithme de DEM (pour Dynamic Ele-

ment Matchingen anglais), sera utilisé pour chaque coeff cient. Cette technique, classique dans

les CNA multi-niveaux [151, 152], consiste à changer entre eux, au cours du temps, les éléments

passifs réalisant les niveaux de sortie. Ainsi, les effets de non-appariement sont moyennés sur

tous les niveaux de sortie au lieu d’être localisés à des niveaux de sortie particuliers.

La f gure 5.17 montre la structure de principe du CNA utilisée pour une polarité d’une

boucle de rétro-action, sachant que le CNA comportera au f nal trois boucles de rétro-action

différentielles, soit 6 fois le circuit illustré sur cette f gure. Les commutateurs factices, ainsi que

les commutateurs associés au DEM ne sont volontairement pas représentés sur la f gure pour

plus de claireté.

FIGURE 5.17 – Architecture du CNA au niveau d’une polarité d’une boucle de rétroaction
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5.2.2.3 Filtre anti-repliement intrinsèque

La structure analogique du f ltre de boucle (I2/3) réalise un f ltre passe-bas en amont de

l’opération d’échantillonage (voir f gure 5.12). Le signal à échantillonner est constitué du si-

gnal d’entrée et du signal de retour. A cause du coeff cient de réaction kFF , l’intégrateur I1 ne

participe pas au f ltre anti-repliement. L’étude du gabarit exact du f ltre anti-repliement réalisé

par le f ltre de boucle d’un CAN Σ∆ CT a été mené dans [153]. Le principe de cette étude est

de répartir l’action du f tre de boucle sur le signal d’entrée et le signal de retour du CNA comme

illustré sur les f gures 5.18(a) et 5.18(b).

(a) Répresentation réelle (b) Réprésentation modif ée

FIGURE 5.18 – Réprésentation d’un CNA Σ∆ CT modif é

L’intérêt de cette repésentation modif ée est de faire apparaître deux éléments :

1. Un f ltre à temps continu agissant seulement sur le signal d’entrée, noté FF (p),

2. Un f ltre à temps continu agissant seulement sur le signal de retroaction, noté LF (p).

Comme le f ltre LF (p) agit sur le signal issu du CNA, son action effective vis à vis du signal

de sortie sera l’équivalent discret de ce f ltre, noté LF
(
z = epTS

)
, et intégrant la fonction de

transfert discrète du CNA, déf nie selon la forme de son motif de sortie (soit un réseau S −CR

pour le CNA proposé). La fonction de transfert idéale, RSCR(p), d’un CNA basé sur un motif

de conversion S − CR est [122] :

RS−CR(p) =

(
1− epTS

)

1+τp
τ = RC

D’après [124], l’expression de la fonction de transfert du f ltre anti-repliement intrasèque,

FAAF (p), s’écrit :

FAAF (p) =
FF (p)

FF (z = epTS)

Dans cette relation, FF (p) représente le f ltre de réaction (Forward Filter) constitué des

actions intégrales I2 et I3 et le dénominateur réprésente le f ltre à temps discret équivalent à
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FF (p). De même, une approche similaire permet d’établir les expressions exactes des STF et

NTF qui sont :

STF (p) =
ksigFF (p)

1− ksigLF (z = epTS)
et NTF

(
z = epTS

)
=

1

1− LF (z = epTS)

Pour le CAN proposé dans ce chapitre,

FF (p) = kFF I2(p)I3(p) = kFF

(
2π ×OSR× FS

p

)2

D’où

|FAAF (ω)| =
∣
∣
∣
∣

FF (jω)

FF (z = ejωTS)

∣
∣
∣
∣
=

∣
∣
∣
∣
∣
∣

(
2π×OSR×FS

jω
∣
∣ z−1

1−z−1

∣
∣
z=ejωTS

)2
∣
∣
∣
∣
∣
∣

≈ sinc2
(

f

OSR× FS

)

Les composantes spectrales qui peuvent être repliées en bande audio, BA, sont celles situées à

±BA autour des multiples de OSR×FS . Comme le gabarit du f ltre anti-repliement intrasèque

est de type sinus cardinal, l’atténuation de ce f ltre est la plus faible à l’extrémité de la bande

d’intérêt BA autour des multiples de OSR × FS . Ainsi, la bande d’intérêt pour éviter tout

repliement se situe à OSR × FS/2 ± BA = 1.536MHz ± 24kHz. Aux extrémités de cette

bande, l’atténuation du f ltre est la moins forte et est égale à 117dB. Le f ltre de boucle est donc

suff sant pour empécher tout repliement spectral du signal de sortie (voir spectre f gure 5.9) en

bande audio lors de l’échantillonnage.

5.2.2.4 Architecture retenue

Le schéma simplif é de la structure interne du CNA est illustré f gure 5.19.
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FIGURE 5.19 – Schéma simplif é du CAN

Les valeurs des composants passifs sont résumées dans les tableaux 5.3 et 5.4.

Rin1 Rin2 Rin3 RFF RR RCNA1−3 Total R
163kΩ 320kΩ 50kΩ 60kΩ 820Ω 20kΩ 11.5MΩ

TABLE 5.3 – Valeurs des composants passifs résistifs du CAN

C1 C2 C3 CCNA1 CCNA2 CCNA3 Total C
81pF 13pF 6.5pF 600fF 55fF 150fF 295pF

TABLE 5.4 – Valeurs des composants passifs capacitifs du CAN

5.2.2.5 Réalisation en technologie CMOS 40nm

Le procédé technologique CMOS 40nm de STMicroelecronics ne possède pas de capacité

type MIM (Pour Métal - Isolant - Métal). L’intégralité des passifs capacitifs est donc intégrée

en capacité MOM (Métal - Oxyde - Métal), de faible densité ( 2fF/µm2) et non superpo-

sable par rapport à la MIM. Comme la quantité totale de passifs capacitifs intégrés est égale à

260pF , l’espace total occupé est de l’ordre de 0.13mm2. De même, pour les passifs résistifs,

l’espace occupé est de l’ordre de 0.07mm2. La consommation totale typique du CAN, obte-

nue en simulation électrique complète, est égale à 0.85mA. En intégrant toutes les sources de
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bruits électriques (bruit thermiques des résistances, bruit Flicker des amplif cateurs opération-

nels réalisant les intégrateurs, bruit de phase d’horloge,...), le SDNR simulé est de 105dB, soit

un ENOB de 17bit (2 bits de moins que l’ENOB lié seulement au bruit de quantif cation).

Le CAN sera intégré dans le prochain circuit test CMOS 40nm lancé par STE en juillet

2011. Les mesures du circuit sont prévues pour octobre 2011.

5.3 Analyse du système en boucle fermée

La boucle ouverte, sans le contrôle, de l’amplif cateur DD3 étudié dans ce chapitre se pré-

sente donc comme illustré sur la f gure 5.20.

FIGURE 5.20 – Boucle ouverte de la structure DD3

Les positions possibles pour fermer la boucle et controler le système sont multiples. Le but

de cet asservissement est de corriger les erreurs temporelles liées à la commutation de l’étage

de puissance et les erreurs d’amplitude liées aux variations de l’alimentation de puissance. Les

blocs MLIN , étage de puissance D et CAN de retour seront forcément intégrés dans la boucle.

5.3.1 Etudes des possibilitées de fermeture de boucle

Les trois différentes structures de boucle fermée BF1 à BF3 possibles sont décrites dans un

premier temps , puis une comparaison entre leurs avantages et inconvénients est ensuite réalisée

pour sélectionner la strucrure de boucle la plus adéquate aux spécif cations et aux cahiers des

charges de l’amplif cateur DD3 (voir 1.8).

La position élémentaire de la boucle de rétroaction, nommée structure BF1, est au début

de la boucle ouverte (f gure 5.21). Le signal à ce niveau est échantillonné à 24kHz. Dans cette

conf guration, une étape de décimation par DSR = 3.072M/48k = 64 à la sortie du CAN est

requise. La décimation rajoute un délai de propagation réduisant la marge de phase de la boucle

d’autant plus que le rapport de démimation est important.
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FIGURE 5.21 – Boucle fermée - structure BF1

Le bloc d’interpolation n’apporte pas d’erreur, il n’a donc pas besoin d’être à l’intérieur de

la boucle de contrôle. Ainsi, la structure BF2 (voir f gure 5.22) est identique à la structure BF1

avec rétro-action en aval du bloc d’interpolation. Dans ce cas, la décimation nécessaire dans la

boucle de retour est seulement d’un rapport DSR = 3.072M/384k = 8 dans cette structure.

FIGURE 5.22 – Boucle fermée - structure BF2

Il est possible de retirer toutes les opérations de décimation et d’interpolation en rebouclant

directement à f = 3.072MHz comme illustré sur la f gure 5.23.

FIGURE 5.23 – Boucle fermée - structure BF3

Le tableau 5.5 résume les principaux avantages et inconvénients des trois structures de

boucle fermée précédentes. Les points de comparaison sont :
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1. La présence d’interpolation (I) ou de décimation (D) à l’intérieur de la boucle. Le délai

associé à ces opérations réduiront la marge de phase de la boucle de contrôle, créant des

risques d’instabilité.

2. La fréquence de fonctionnement du correcteur discret Fcor. Plus cette fréquence est im-

portante, plus la bande passante de la boucle peut être importante.

3. La présence de bruit hors bande non atténué dans la boucle, risque de créer un retour à

gain positif pour les fréquences concernées (> MHz).

4. La fréquence des commutations de l’étage de puissance Fcom, directement liée au rende-

ment de la structure.

La solution BF1 est éliminée directement car elle présente de fortes contraintes :

– Forte latence de boucle due aux opérations de décimation et d’interpolation, ce qui réduit

fortement la marge de phase de la boucle et rend délicat tout contrôle,

– Faible fréquence d’échantillonnage au niveau du correcteur, ce qui limite fortement en

fréquence les actions de contrôle possibles,

La solution BF2 a l’inconvénient d’avoir une étape de décimation à l’intérieur de la boucle,

mais a l’avantage de f ltrer tout le bruit hautes fréquences (HF signif e ici > 100kHz ) dû au

CAN Σ∆. A l’inverse, la solution BF3 n’a pas de latence, mais a du bruit HF non atténué qui est

retro-actionné dans la boucle. De plus, la solution BF3 augmente d’un facteur huit la fréquence

des commutations de l’étage de puissance, ce qui augmente les pertes par commutation au ni-

veau de l’étage de puissance et limite le rendement. Une solution possible serait d’insérer une

étape de décimation avant la MLIN, ce qui ramène au point de départ en supprimant l’avantage

de cette structure BF3 par rapport à BF2. C’est donc la rétroaction type BF2 qui est retenue

pour concevoir l’amplif cateur de classe D à commande numérique et à contrôle numérique. Le

schéma bloc détaillé de cette solution est représenté sur la f gure 5.24. Il est également pos-

sible d’envisager une commande analogique sur cette structure si le signal d’entrée est appliqué

directement au niveau des entrées du CAN.

Structure BF1 BF2 BF3

Latence (I/D) forte (I8, D64) modéré (D8) aucune
Fcor 48kHz 384kHz 3.072MHz
Bruit non non oui
Fcom 384kHz 384kHz 3.072MHz

TABLE 5.5 – Compromis des structures BF1− 3
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FIGURE 5.24 – Architecture de l’amplif cateur DD3

L’architecture proposée contient donc un bloc de correction à temps discret C(z) échan-

tillonné à OSR × Fs = 384kHz. Un modulateur numérique comme étudié dans le chapitre

3 délivre les deux trains d’impulsions à OSR × Fs = 384kHz qui réalisent une modulation

ternaire différentielle. Deux étages de puissance, permettant une connexion en pont en H de la

charge effectuent l’amplif cation de puissance du signal. Les signaux de sortie sont convertis

par un CNA Σ∆ CT. Le signal numérique est ensuite décimé af n d’être compatible avec la

résolution du correcteur. Cette structure présente l’avantage d’être compatible avec une entrée

analogique par injection d’un signal de commande au niveau du CAN.

5.3.2 Effets de numérisation : cycles limites et erreurs d’arrondi

Les deux effets principaux de quantif cation limitant la performance et la stabilité d’une

boucle de régulation numérique sont les erreurs d’arrondi et le risque d’apparition de cycles

limites [154].

5.3.2.1 Erreurs d’arrondi

La quantif cation des signaux sur un nombre f ni de niveaux possibles rend un grand nombre

d’opérations réalisées approchées. Ainsi, des erreurs d’arrondi apparaissent. Ces erreurs se pro-

pagent dans la boucle au fur et à mesure de la succession des opérations et il en résulte deux

conséquences :
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1. Une erreur de positionnement en régime établi,

2. Un risque d’instabilité.

En régime établi, l’erreur de positionnement εSS(∞) en sortie de régulation due à une mul-

tiplication est bornée par la relation de Bertram[154] :

εSS(∞) ≤ |H(1)| q
2

où q représente le pas de quantif cation, H(z) la fonction de transfert discrète entre la multi-

plication et la sortie de la boucle de régulation et donc H(1) le gain statique de cette fonction

de transfert. Une estimation totale de l’ensemble des erreurs d’arrondi sur le positionnement du

niveau de sortie en régime établi peut être réalisée par une relation de Lyapunov discrète (voir

[154]) et montre qu’au delà de 16 bits de quantif cation, cette erreur est négligeable.

Concernant le risque d’instabilité dû à la divergence du résultat d’une multiplication, il

n’existe pas d’étude quantif ée permettant de l’éliminer complétement. L’application de quelques

règles simples permettent néanmoins d’éviter ces instabilités dans une grande majorité de cas.

Par exemple, allouer localement des bits de précision supplémentaires dans une boucle com-

portant des multiplications, et les tronquer à la f n du calcul, est une solution systématiquement

utilisée limitant fortement le risque d’instabilité.

5.3.2.2 Cycles limites

La seconde limitation intrinsèque aux boucles de régulation numérique est le risque d’appa-

rition de cycles limites. Un cycle limite est une conséquence de la discrétisation des commandes

du procédé à réguler. Le nombre d’états possibles pour le système est f ni. Ainsi, pour passer

d’un état (X0, Y0) à un état (X1, Y1), le système va suivre une trajectoire dans sa réprésentation

d’état déf nie par sa dynamique de poursuite. A l’approche de l’état (X1, Y1), il est possible que

le système se mette à osciller autour de (X1, Y1) au lieu de se stabiliser dans un l’état possible le

plus proche de (X1, Y1). Ce phénomène, représenté sur la f gure 5.25, est nommé cycle limite.
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FIGURE 5.25 – Principe d’un cycle limite

Ce phénomène est généralement observé à faible niveau sur les modulateurs Σ∆ car la pré-

cision du signal de sortie est très faible (peu de résolution). La technique courament employée

alors est l’utilisation de dither [155]. C’est à dire qu’une faible variation aléatoire est volontai-

rement ajoutée en aval de la quantif cation du modulateur Σ∆ af n d’éviter toute entrée dans un

cycle limite particulier.

Dans le cas de l’amplif cateur numérique de classe D proposé, le risque d’apparition de

cycles limites est directement lié aux résolutions de la MLIN et du CAN de retour. Si la précision

des échantillons de retour est inférieure à la précision des échantillons de la commande du

procédé, alors l’apparition de cycle limite est peu probable [156, 157]. En nommant G0 le gain

statique du procédé, qMLIN la résolution de la MLIN et qCAN la résolution du CAN, alors il

suff t de vérif er la relation suivante pour éviter l’apparition de cycles limites :

G0 × qMLIN > qCAN

Le cas le plus défavorable pour l’amplif cateur DD3 survient pour Vbat = Vbatmin
= 2.3V . Dans

ce cas, G0=Vbat/Vdig=2.1 or QMLIN = 1/(26) et QCAN = 1/25. La relation reste donc vérif ée

dans ce cas là. Ainsi, la structure DD3 n’est pas sujette à l’apparition de cycle limite.

5.3.3 Stratégie de contrôle

La conception de l’asservissement nécessite la déf nition d’une dynamique de poursuite

et d’une dynamique de régulation pour la structure DD3. Ces deux dynamiques peuvent être
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différentes en automatique des systèmes discrets alors qu’elles sont forcément liées l’une à

l’autre en automatique des systèmes continus. Pour répondre au cahier des charges (voir section

1.8), une dynamique de poursuite du second ordre passe bas est suff sante et présente le meilleur

compromis rapidité/stabilité. Cette dynamique de poursuite, HP , est de la forme :

HP (p) =
K0

1 + 2m
ω0
p+ p2

ω2
0

Avec 





K0 = 0dB = 1
m = 0.7
ω0 >> 2πf0 = 2π × 20k = 125.7k rad.s−1

Le système DD3 répond comme un système du second ordre, avec une bande passante très

supérieure à 20kHz af n d’avoir un gain et une phase le plus constant possible en bande audio.

Le choix de l’amortissement égal à m = 0.7 est un choix permettant d’obtenir le meilleur

compromis entre rapidité et stabilité du système.

5.3.3.1 Modélisation du système

D’un point de vue signal, la structure DD3 peut être modélisée de façon minimaliste en

BF (Basses Fréquences, soit des fréquences très inférieures à 384kHz) par le schéma bloc

de la f gure 5.26. En effet, les éléments de réalisation de la MLIN n’ont aucune action sur le

contenu BF du signal (contenu audio), mais seulement sur sa représentation. Seules les étapes

de modulation et de gain de puissance présente du gain en signal comme vu dans le chapitre 3.

En première approximation, le CAN de retour et la décimation peuvent être vu comme un délai

pur.

FIGURE 5.26 – Schéma bloc minimaliste de l’architecture DD3

Le délai td du CAN, de l’étape de décimation et des diverses re-synchronisations présentes

dans le modulateur numérique est estimé à td = 20µs. Cette valeur est volontairement sur-

estimée af n de se placer dans un pire cas vis à vis de la stabilité de la boucle. Le nombre exact
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de retards purs n∗ correspondant au modèle simplif é BF du CAN est donc égal à :

n∗ = td × Fe = 20µs× 384kHz = 7.68

Le nombre approché de délais purs utilisés pour la synthèse du correcteur C(z) est donc n = 8.

5.3.3.2 Approche Proportionnelle Intégrale

Un correcteur ayant une action proportionnelle et intégrale, dit correcteur PI, est proposé.

Ce choix se justif e par l’identif cation du contrôleur discret aux contrôleurs classiquement uti-

lisés dans les amplif cateurs de classe D analogiques. Ce type de correcteur permet en effet de

maximiser le gain de boucle dans une bande de fréquence démarrant à fréquence nulle. C’est

typiquement le cas des systèmes de reproduction sonore. La fonction de transfert Cd discrète

d’un correcteur PI est :

Cd(z) =
KTs (z + 1)

2 (z − 1)

Il s’agit de la correspondance bilinéaire d’un correcteur PI continu de fonction de transfert :

Cc(p) = C0

(

1 +
ω0

p

)

La fonction de transfert en boucle ouverte BODD3(z) de l’architecture DD3 s’exprime donc :

BODD3(z) = Gmlin
K.Ts

2(z − 1)
z−n

A cause de la présence du délai pur, le système ne sera stable que si K ne dépasse pas une

valeur limite Klim qui se détermine en fonction des marges de phase et de gain assurant la

stabilité et la rapidité du système. A la limite de la stabilité, Klim est tiré des relations suivantes

qui caractérisent la juste stabilité mathématique :
{

‖BODD3(z) + 1‖ = 0
ϕ (BODD3(z)) = π

La présence du délai pur va faire tourbillonner la représentation de BODD3(z) dans le lieu de

Nyquist. Selon la valeur de K, la représentation de BODD3(z) va ou ne vas pas laisser le point

critique (z = −1) sur sa gauche, critère dit du revers, déf nissant la stabilité inconditionnelle au

sens BIBO4 d’un système en boucle fermée. L’utilisation d’un lieu de Nyquist est plus pratique

pour étudier la stabilité d’un système comportant un nombre important de délais purs par rapport

aux autres lieux de représentation comme les lieux de Bode, d’Evans ou de Black. La f gure 5.27

montre la répresentation de BODD3(z) pour deux valeurs de K déf nies telles que K1 < Klim <

K2.
4. Borned Input Borned Outputen anglais, soit à Entrée Finie correspond une Sortie Finie
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FIGURE 5.27 – Lieu de Nyquist de BODD3(z)

Pour obtenir la marge de phase nécessaire au comportement en boucle fermée de la structure

DD3 comme déf ni précédement, la valeur de K obtenue est :

K = 3.84× 104

Le contrôleur réalisant l’action PI a donc pour expression :

C(z−1) =
0.05 + 0.05z−1

1− z−1

Il peut être implémenté comme un f ltre numérique récursif de type RII (Réponse Impulsion-

nelle Inf nie). La NTF de la boucle s’exprime alors :

NTF (z) =
z9 − z8

z9 − z8 + 0.05z + 0.05

Le lieu de Bode du gain de la NTF , représentant donc la performance en PSRR de la structure,

est donné sur la f gure 5.28.
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FIGURE 5.28 – Lieu de Bode de NTF (z)

A cause du fort délai présent en boucle de retour, et de la faible valeur de fréquence d’échan-

tillonnage, le système est très contraint. Ainsi, la boucle intégrant un correcteur PI du premier

ordre stable avec une marge de phase de 45◦ possède une bande passante égale à 5kHz. En deçà

de cette fréquence, l’atténuation des perturbations est de 20dB/dec. L’augmentation de l’ordre

de l’action intégrale ne changera pas la valeur de la bande passante, mais augmentera l’atténua-

tion des perturbations de 20dB/dec par ordre d’action intégrale. En relaxant la contrainte de

stabilité à 20◦ de marge de phase, la nouvelle valeur de K est :

K = 6.14× 104

Dans ce cas, la bande passante du système est augmentée à 20kHz, mais l’atténuation des

perturbations à cette fréquence est quasi nulle.

5.4 Réalisation d’un prototype

Af n de valider la faisabilité de la boucle, la réalisation d’un prototype de la structure DD3

est en cours. Ce prototype comprend :

– le CAN en CMOS 40nm,

– l’étage de puissance en CMOS 40nm,

– un FPGA intégrant le modulateur numérique, le contrôle numérique et la décimation.

La réalisation de ce prototype est en cours bien que le contrôle proposé ne permette pas

pour l’instant d’atteindre toutes les spécif cations requises par le cahier des charges. Ceci per-

mettra de de pouvoir valider les études réalisées sur la structure de la boucle, en proposant un
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environnement facilement modif able. De plus, cette étape de validation intermédiaire va per-

mettre de caractériser précisément les deux cellules analogiques (CAN et étage de puissance)

af n d’intégrer un maximun d’information lors de la conception d’un contrôle plus performant.

Le circuit en technologie CMOS 40nm intégrant le CAN et l’étage de puissance sera dispo-

nible pour octobre 2011. Il est électriquement complètement conçu et est en phase de dessins

de masques.

5.5 Amélioration du contrôle

Comme la structure DD3 présente un fort délai de propagation dans sa boucle de retour, les

techniques de contrôle classiques ne sont pas eff caces. Ce délai, estimé à td = 20µs, a plusieurs

origines. Une partie est due au f ltre de boucle du CAN (estimé à tCNA = 6µs, soit environ trois

échantillons),une partie est due au f ltre de décimation, type CIC, (un peu plus d’un échantillon)

et une dernière partie est pour l’instant due à des bascules de synchronisation dans la chaîne

directe, ce qui réprésente trois échantillons de retard environ.

D’un point de vue automatique, les retards purs ont donc de multiples localisations dans la

boucle. Ceux qui sont dans la chaîne directe seront gérés par un prédicteur de Schmitt. Cette

approche est très performante et facilement synthétisable. Le principe d’un prédicteur de Smith

est de synthétiser un régulateur H0(z) pour le procédé discrétisé P (z) auquel le retard pur z−n

a été enlevé et dans un deuxième temps, de calculer un correcteur adapté au procédé avec retard

Hr(z), à partir du correcteur H0(z). Ainsi, les calculs sont beaucoup plus simples car le retard

pur peut introduire un nombre de pôles à l’origine important et donc, des fonctions de transfert

d’ordre élevé à manipuler. L’expression de Hr(z) s’obtient alors par la relation :

Hr(z) =
H0(z)

1 +H0(z) (1− z−n)P (z)

Dans le cas de la structure DD3, le procédé P (z) correspond à l’étage de puissance et au

modulateur numérique. Ainsi, en négligeant les temps morts lors des commutations (de l’ordre

d’une dizaine de ns) devant les autres délais du système (de l’ordre de plusieurs µs), le procédé

est un simple gain qui s’exprime P (z) = Gmlin × Vbat/Vdig.

En revanche, les retards purs présents dans la chaîne de retour, c’est à dire le délai du CNA

et de la décimation, ne peuvent pas être pris en compte par un prédicteur de Schmitt. Comme la

moitié du délai total dans la boucle se situe dans la chaîne directe, alors une approche PI couplée

à un prédicteur de schmitt permet d’obtenir une bande passante de 20kHz avec une atténuation
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à cette fréquence d’environ 20dB. Pour compenser l’inf uence des délais présents dans la boucle

de retour, une solution envisagée est le contrôle par modèle interne. Le principe de cette statégie

de contrôle est de réaliser un modèle discret M(z) d’un procédé P (p) à réguler. Les contrôles

par modèle interne, IMC pour Internal Model Control, se caractérisent par [158] :

– la compensatuion possible des délais de boucle,

– la mise en forme possible de la dynamique de poursuite et de régulation indépendament

l’une de l’autre,

– une erreur statique nulle.

La diff culté de ce type d’approche réside dans la réalisation d’un modèle réaliste du procédé à

réguler [159, 160]. Dans le cas d’un amplif cateur audio de classe D numérique, ce problème

ne se pose pas car le comportement idéal du procédé (c’est à dire l’étage de puissance) est un

gain pur. Cependant, la modélisation du CAN devra tenir compte des variations du procédé.

Ainsi, l’application d’une stratégie de contrôle par modèle interne (correcteur CIMC(z)) et par

prédicteur de Schmitt (CSC(z)) pour l’amplif cateur de classe D numérique DD3 conduit à la

mise en oeuvre du système représenté sur la f gure 5.29.

FIGURE 5.29 – Statégie de contrôle pour l’amplif cateur DD3

5.6 Conclusion

Dans ce chapitre, le contrôle numérique global de l’amplif cateur de classe D a été envi-

sagé. L’intérêt de cette approche était, d’une part, de contrôler l’interface entre le modulateur

numérique et l’étage de puissance, et d’autre part, de permettre la dissociation des dynamiques

de poursuite et de régulation pour l’amplif cateur de classe D. L’utilisation d’une boucle de

contrôle discrète présente aussi un avantage d’intégration par rapport à l’évolution technolo-

gique engagée à STE. Dans un premier temps, la nécessité d’une conversion analogique nu-

mérique de forte résolution dans la boucle de retour a conduit à l’étude et à la réalisation d’un

CAN Σ∆ à temps continu. Ce CAN, intégré en technologie CMOS 40nm, a été concu en colla-
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boration avec l’Université de Pavia, Italie. Ensuite, les différentes architectures possibles pour

fermer la boucle de contrôle ont été discutées. Elles présentent chacune des avantages et des

inconvénients d’un point de vue contrôle et intégration. L’architecture BF2 est la plus adap-

tée à la réalisation d’un amplif cateur de classe D numérique et a été retenue. Enf n, les fortes

contraintes de stabilité liées à la présence de nombreux délais dans la boucle ont été analysées.

Cette analyse a montré la limite en terme de rejection d’alimentation des approches de contrôle

classique type PID (RS et RST en numérique). Des solutions de contrôle avancées, basées à la

fois sur un prédicteur de Schmitt et sur une commande prédictive par modèle interne sont en

cours d’étude pour repousser cette limitation. En paralèlle, un prototype intégrant le CAN et

l’étage de puissance en CMOS 40nm ainsi que la boucle de contrôle PI à performances limitées

est en cours de réalisation. L’optimisation des systèmes commutés de puissance en technologie

f ne (de type CMOS 40nm, CMOS 28nm) ainsi que la faisabilité des techniques de contrôle

prédictives pour les systèmes commutés va faire l’objet d’un nouveau travail de thèse à la suite

de celui présenté dans ce manuscrit.
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Conclusion

L’intégration de nombreuses fonctions de plus en plus complexes dans les systèmes embar-

qués, tels que les téléphones portables, conduit à optimiser leur consommation d’énergie pour

maintenir l’autonomie de fonctionnement. Le but de ce travail est de proposer de nouvelles ar-

chitectures à base d’amplif cateur de classe D af n d’augmenter le rendement de la chaine de

reproduction sonore dans les systèmes embarqués. Ce travail de recherche s’est effectué en cinq

phases :

– l’état de l’art et l’analyse des amplif cateurs de classe D,

– la réalisation d’un amplif cateur de classe D auto-oscillant à commande analogique à

rendement élevé,

– l’étude des techniques de modulation numérique,

– la réalisation d’un amplif cateur de classe D à commande numérique localement asservi

de manière analogique,

– l’étude d’un amplif cateur de classe D à commande numérique globalement asservi de

manière numérique.

L’état de l’art a conf rmé les spécif cités de l’amplif cateur de classe D par rapport aux

méthodes linéaires. Le principal avantage de l’amplif cateur de classe D est donc son rende-

ment 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 l’intégration de l’amplif cateur commuté pour

des applications de forte puissance car il nécessite une faible surface de dissipation. A partir de

cette étude, deux axes de recherche ont été déf nis :

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

L’état de l’art a en effet permis de constater que les performances de reproduction sonore

d’un amplif cateur de classe D sont des éléments différenciateurs dans le choix d’une ar-

chitecture. Les amplif cateurs de classe D à entrée analogique sont principalement basés
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sur des système intégrant une MLI. Ce type d’architecture possèdant des défauts intra-

sèques limitant ses performances et son rendement, des amplif cateurs de classe D propo-

sant d’autre type de modulation ont été étudiés.

2. La nécessité de piloter l’amplif cateur de classe D de manière numérique. En ef-

fet, quelque soit le système embarqué considéré, la source audio de base est de nature

numérique. L’utilisation d’un CNA haute f délité est donc requis af n de piloter les am-

plif cateurs de puissance. Il est ainsi intéressant de générer les commandes de l’étage de

puissance par un système numérique. Par cette approche, le CNA ne serait plus néces-

saire et l’économie d’énergie serait alors importante. L’étude d’amplif cateur de classe D

à commande numérique a donc été proposé.

Suite à l’état de l’art, les travaux de recherches ont portés sur l’étude d’un amplif cateur

de classe D basé sur une modulation auto-oscillante. Le point de départ de la réf exion s’est

situé sur la présence de limites intrinsèques liées à la modulation MLI. Pour s’affranchir des

problèmes dûs à la présence du signal de référence, une approche auto oscillante à été pro-

posée. Le comportement auto oscillatoire peut être obtenu de deux manières différentes (par

déphasage ou pas hystérésis). Une analyse sur leur comportement dynamique a été menée et

a permis de constater que le contrôle par hystérésis possédait une bande passante plus impor-

tante que son homologue à déphasage, à fréquence de commutation égale. De plus, l’ordre de

la réjection des perturbations est également plus important à ordre de correcteur équivalent. La

réalisation d’une modulation sur trois niveaux, pour améliorer le rendement à faible signal et

réduire le contenu harmonique du signal de sortie, pose un problème de synchronisation entre

les voies. Pour corriger cela, un réseau de synchronisation a été envisagé. Le circuit test réalisé

en technologie CMOS 130nm a permis de valider les études théoriques menées sur la solution

proposée notamment sur les aspects de la prédiction de la fréquence de commutation, sur l’ef-

f cacité du réseau de synchronisation et sur l’étalage du spectre hautes fréquences du signal de

sortie. Les performances audio et électriques sont conformes au cahier des charges relatifs à la

téléphonie mobile.

Bien que la solution proposée dépasse les limitations de la solution classique, le rendement

global de la chaîne d’amplif cation reste limité par la nécessité d’un convertisseur N/A en amont

de l’amplif cateur. Pour remédier à cette limitation, l’étude d’un amplif cateur de classe D à

commande numérique a été ménée. Un amplif cateur de classe D à commande numérique peut

ainsi être réalisé par l’association d’un modulateur par largeur d’impulsion numérique et d’un
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étage de puissance en boucle ouverte. Les étapes nécessaires à la réalisation du modulateur nu-

mérique sont l’interpolation, la mise en forme et la modulation. Chaque étape à été analysée et

les contraintes de réalisation ont été quantif ées. Le procédé de MLIN, bien que non linéaire,

peut être corrigé af n d’obtenir une qualité de reproduction sonore satisfaisante et comparable à

un amplif cateur de classe D à commande analogique (la MLIN est préférée à la MDIN car cette

dernière présente des performances moindres). L’inf uence du bruit de phase de l’horloge ca-

dençant ce modulateur a également été quantif ée. Des mesures effectuées sur un circuit intégré

dans une technologie CMOS 130nm comportant la MLIN et un étage de puissance ont permis

de valider les études théoriques menées autour de la linéarité du procédé de MLIN. Ainsi, la

possibilité de commander directement l’amplif cateur de classe D de manière numérique a été

démontrée, supprimant ainsi la présence de la conversion N/A utilisée dans les fonctions de

restitution sonore de nombreux systèmes embarqués.

Cependant, cette structure présente des limitations qui la rendent inutilisable dans le cas

d’une application embarquée, dont l’alimentation est soumise à de forte perturbation. Pour re-

médier à ce problème, un asservissement analogique local autour de l’étage de puissance a

ainsi été étudiée. Cet asservissement a permis de corriger les deux points limitants que présen-

tait l’architecture d’amplif cateur numérique intégrant une MLIN et un étage de puissance en

boucle ouverte. En effet, la gain de la chaîne de reproduction sonore est maintenant constant et

ne varie plus avec le niveau de l’alimentation de puissance. De plus, les perturbations présentes

sur cette alimentation sont corrigées af n de ne pas perturber le signal de sortie. L’amplif cateur

ainsi réalisé répond à toutes les demandes présentes dans le cahier des charges de la téléphonie

mobile. Néanmoins, l’interface entre le modulateur numérique et la boucle d’asservissement

analogique très sensible à son environnement dégrade le SNR de la structure. Elle ne permet

donc pas d’atteindre des performances en bruit très élevées (soit un SNR de l’ordre de 100dB)

dues à de cette interface non controlée.

Il a donc été envisagé d’intégrer le modulateur numérique dans la boucle d’asservissement.

Le contrôle numérique global de l’amplif cateur de classe D présente un double intérêt :

d’une part, de contrôler l’interface entre le modulateur numérique et l’étage de puissance, et

d’autre part, permettre la dissociation des dynamiques de poursuite et de régulation pour l’am-

plif cateur de classe D. Cette solution présentant un fort contenu numérique, une technologie

plus f ne à été utilisée. La nécessité d’une conversion analogique numérique de forte résolution

dans la boucle de retour a conduit à l’étude et à la réalisation d’un CAN Σ∆ à temps continu.
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Une collaboration avec l’Université de Pavia, Italie a permis la réalisation de ce CAN en tech-

nologie CMOS 40nm. Différentes architectures possibles d’asservissement numérique ont été

discutées. Elles présentent chacunes des avantages et des inconvénients par rapport à l’appli-

cation de la téléphonie mobile. L’architecture BF2 a été retenue pour réaliser l’asservissement

numérique de l’amplif cateur. Les fortes contraintes de stabilité liées à la présence de nombreux

délais dans la boucle ont été analysées. Cette analyse a montré la limite en terme de perfor-

mances des approches de contrôle classique type PID (RS et RST en numérique). Des solutions

de contrôle avancées, basées à la fois sur un prédicteur de Schmitt et sur une commande pré-

dictive par modèle interne sont en cours d’étude pour repousser cette limitation. Un prototype

intégrant le CAN et l’étage de puissance en CMOS 40nm ainsi que la boucle de contrôle à per-

formances limitées est également en cours de réalisation af n de valider les études théoriques

sur l’asservissement et de caractériser les parties analogiques du système.

L’optimisation des systèmes commutés de puissance en technologie f ne (de type CMOS

40nm, CMOS 28nm) ainsi que la faisabilité des techniques de contrôle prédictives pour les

systèmes commutés vont faire l’objet d’un nouveau travail de thèse à la suite de celui présenté

dans ce manuscrit. C’est dans cette optique de recherche que se poursuit la collaboration entre

STE et l’Institut des Nanotechnologie de Lyon.
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Annexe A

Réalisation électrique d’action intégrale

Dans cette annexe, les principales possibilités d’implémentations électriques d’intégrateurs

à temps continu sont présentées et discutées. Il s’agit des schémas suivants :

– Intégrateur dit "gmC"

– Intégrateur dit "actif gmC"

– Intégrateur dit "actif RC"

– Intégrateur dit "actif MOS-C"

Il existe d’autres solutions techniques pour réaliser la fonction intégrale (Résonateur LCpour

la RF, Intégrateur en mode courantet sa déclinaison Intégrateur "log-domaine", intégrateur à

convoyeur de courant...) [122, 161].

Dans toute cette annexe, l’objectif est de réaliser électriquement, le plus f dèlement possible, la

fonction :

H(s) =
1

τs
(A.1)

A.1 Intégrateur dit "gmC"

Un intégrateur gmC est basé sur la transconductance gm d’un TMOS et d’un condensateur

C comme illustré sur les f gures A.1(a) et A.1(b).

Dans A.1(b),
is = gmve
vs =

is
Cs

}

⇒ H(s) =
vs
ve

=
gm
Cs

(A.2)

Ainsi, H(s) est de la forme voulue, avec τ = C
gm

. Cette implémentation possède des avan-

tages considérables par rapport aux autres approches. Les structures basées sur des intégrateurs

"gmC" sont facilement modif ables, consomment peu et génèrent peu de rotation de phase ex-

cessive [122]. L’amplif cateur de transconductance est requis pour conserver une dynamique de
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(a) Schéma électrique (b) Modèle dynamique équivalent

FIGURE A.1 – Intégrateur "gmC"

sortie maximale. Af n d’augmenter le gain statique de cette approche, des techniques de cas-

cades sont généralement employées. Dans ce cas, si la dynamique de sortie est importante (c’est

à dire supérieure à quelques centaines de mV), les sources de courant deviennent alors la source

majeure de bruit de la structure [162]. Ainsi, les intégrateurs "gmC" sont réservés aux structures

dites "faible tension" (soit une alimentation statique de l’ordre du volt). Un second inconvénient

de cette approche est la sensibilité aux capacités parasites sur le noeud de sortie de l’intégrateur

qui altère directement la constante de temps du système. Pour conserver une faible consomma-

tion statique, la valeur de gm est limitée, ce qui impose une valeur de C de quelques centaines

de pF . Les capacités parasites ne sont donc pas forcément négligeables, et pour augmenter C,

il faut augmenter gm, ce qui revient à augmenter I0 (et donc le bruit équivalent de ces sources).

Le compromis précision - consommation - bruit est le facteur limitant de cette approche. La

non linéarité de la conversion V/I limite la THD de l’intégrateur. L’utilisation d’une structure

différentielle réduit de manière signif cative les harmoniques impaires [163] mais augmente la

consommation statique dû à la nécessité d’une boucle de contre réaction de mode commun. Il

existe une autre technique de minimisation des harmoniques impaires qui consiste en l’utilisa-

tion de sources de polarisation dégénérées [164], mais qui augmente la consommation statique.

En général, les intégrateurs "gmC" sont utilisés dans des circuits faible tension pour réaliser des

f ltres à temps continu, comme par exemple dans un modulateur Σ∆. Ils sont souvent précédés

d’un premier intégrateur de type "actif RC".

Une amélioration de la structure "gmC" consiste à utiliser un amplif cateur actif en cascade de

l’amplif cateur de transconductance.
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A.2 Intégrateur dit "actif gmC"

Af n de réduire l’inf uence des non linéarités de l’intégrateur "gmC”, un amplif cateur actif

est donc rajouté en sortie de l’amplif cateur de transconductance. Une masse virtuelle est alors

réalisée ce qui permet d’augmenter l’ordre de la réjection des erreurs [161].

FIGURE A.2 – Intégrateur "actif gmC"

Le schéma dynamique équivalent, ainsi que la fonction de transfert H(s) sont identiques au

cas précédent (f gure A.1(b) et relation A.2). Les bénéf ces de cette approche sont [161] :

– La réduction de l’inf uence des capacités parasites,

– La suppression de l’inf uence de l’impédance de sortie de l’amplif cateur de transconduc-

tance,

– La réduction de l’amplif cateur actif à un simple étage différentiel car la charge est pure-

ment capacitive.

En contre partie, et malgré la simplicité de l’amplif cateur actif, la consommation statique

est augmentée. De plus, la linéarité est toujours limitée par la conversion V/I au niveau de

l’amplif cateur de transconductance.

A.3 Intégrateur dit "actif RC"

L’intégrateur de type "actif RC" est une approche très utilisée. Elle est similaire dans le

principe à l’intégrateur "actif gmC", sauf que la conversion V/I est réalisée par une résistance

R comme illustrée sur la f gure A.3. Plus le gain statique de l’amplif cateur est grand, plus le

noeud d’entrée peut être considéré comme une masse virtuelle et donc plus la linéarité de la

conversion V/I est bonne. Contrairement au cas précédent, l’amplif cateur actif ne peut donc
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plus être simplement constitué d’un étage différentiel car sa charge est en partie résistive et il

doit avoir un très fort gain.

FIGURE A.3 – Intégrateur "actif RC"

Si l’amplif cateur est considéré comme idéal, alors :

i = ve
R

i = Csvs

}

⇒ H(s) =
vs
ve

=
1

RCs
(A.3)

Les limitations en terme de linéarité d’une telle approche sont de deux ordres. Le grand gain

statique, mais f ni, de l’amplif cateur conduit à la présence d’un faible, mais existant, signal dy-

namique au niveau de la masse virtuelle. Les non linéarités liées au procédé de réalisation des

composants passifs R et C sont la seconde cause majeure de limitation.

Cette seconde limitation peut être améliorée en augmentant la taille 1 des composants passifs, au

coût d’une surface d’intégration plus importante ou en augmentant le gain statique de l’amplif -

cateur au coût d’une consommation statique plus élevée. Dans le cas de structure différentielle,

le non appariement des composants cause l’apparition d’harmoniques impaires. Dans les tech-

nologies actuelles standart, ces limitations conduisent à une THD de l’ordre de -90dB [165],

ce qui est supérieur de plus d’une décade à la linéarité d’une structure "gmC”. L’augmentation

de la valeur de R conduit en plus à l’augmentation du bruit thermique, qui f xe le SNR de la

structure globale.

La linéarité de l’intégration de C est en général moins critique que celle de R car la linéarité in-

hérente au procédé de fabrication d’une capacité est meilleure que celle d’une résistance d’une

part, et d’autre part, C est situé dans la boucle de contre réaction de l’amplif cateur et ses non

linéarités sont donc réduites [165]. Dans le cas d’une structure différentielle, la dépendance de

l’impédance de sortie à la tension rajoute une source d’erreur [166]. Une amélioration fréquente

de la structure "active RC" consiste à insérer une résistance Rz en série avec C. Cette résistance

1. ici, la taille réfère non pas à la valeur intrinsèque de la résistance en Ω mais à la surface de silicium occupée
par le composant à résistance équivalente.
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ANNEXE A. RÉALISATION ÉLECTRIQUE D’ACTION INTÉGRALE

déplace ainsi le zéro à partie réelle positive 2 qui résulte du rapport entre la transconductance

gm de l’étage d’entrée différentielle et de C à l’inf ni [162].

A.4 Intégrateur dit "actif MOS-C"

Les intégrateurs de type "actif MOS-C" sont similaires aux "actif RC" où la résistance d’en-

trée R est remplacée par un transistor de type MOS fonctionnant en régime ohmique (f gure

A.4). Pour cela, le signal ve doit rester inférieur à vDSSAT
.

FIGURE A.4 – Intégrateur "MOS-C"

i = ve
ron

i = Csvs

}

⇒ C(s) =
vs
ve

=
1

ronCs
(A.4)

L’avantage principal de ce type d’implémentation est de pouvoir modif er facilement la valeur

de la constante d’intégration en jouant sur la polarisation de T. La linéarité à faible signal est

intrinsèquement limitée à 40/60dB. Elle peut être fortement améliorée par l’approche dite de

"Czarnul-Song" [167].

A.5 Comparaison et conclusion

Il apparait d’après les sections précédentes que chaque implémentation possède des avan-

tages et des inconvénients selon la performance recherchée. Le tableau A.5 résume et compare

qualitativement ces quatre implémentations les unes par rapport aux autres selon la ou les per-

formances critiques. Dans A.5, 1 signif e "peu adapté" et 4 "très adapté".

L’architecture d’intégrateur "active RC" est considérée comme le meilleur compromis entre

performances et consommation et est fortement utilisée. L’approche gmC est très intéressante

dans les application faible puissance car elle consomme peu, notamment si la linéarité n’est

2. Communément nommé "RHP Zero" pour Right Half Plan Zero en anglais
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ANNEXE A. RÉALISATION ÉLECTRIQUE D’ACTION INTÉGRALE

gmC Actif gmC Actif RC Actif MOS-C
Bande passante 4 3 2 3
Linéarité 1 3 4 2
Consommation 4 3 2 2
Excursion en sortie 2 1 3 2
Faible tension 1 2 3 2
Sensibilité à l’appariement 3 2 1 1
Paramétrabilité 2 2 1 4

TABLE A.1 – Comparaison qualitative des implémentations d’intégrateur

pas un paramètre primordial. Lorsque l’ordre de l’action intégrale est élevé, ce qui est souvent

le cas, surtout pour des f ltres de boucle de type Σ∆ à temps continu, une solution consiste à

cascader différentes implémentations d’intégrateurs pour bénéf cier au mieux de leurs avantages

respectifs. Ainsi, le premier étage est généralement un intégrateur "actif RC" auquel s’ajoute

ensuite des intégrateurs gmC, ce qui permet de minimiser la consommation statique, tout en

corrigeant les non linéarités introduites par les gmC grâce à la première action intégrale. Cette

approche est utilisée dans tous les types d’asservissement à temps continu ( Amplif cateur de

classe D à MLI [18], Amplif cateur de classe D Σ∆ [26], Convertisseur Analogique Numérique

Σ∆ à temps continus [125, 168, 138]...).
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Annexe B

Conception CMOS de l’amplif cateur
d’erreur

Le but de cette annexe est de détailler la conception de l’amplif cateur opérationnel d’erreur

qui sert de base à la réalisation d’une action intégrale pour la boucle d’asservissement de l’am-

plif cateur de classe D auto-oscillant.

L’étage d’entrée de l’amplif cateur est réalisé à partir d’une structure différentielle. Son

intérêt principal réside dans la suppression des tensions de mode commun et des tensions pa-

rasites présentes en entrée de l’amplif cateur. En effet, les deux entrées étant affectées de ma-

nière identique, la sortie qui en effectue la différence supprime ces contributions si la paire est

parfaitement symétrique. Ensuite, un second étage de type source commune sera cascadé af n

d’augmenter le gain de la structure.

B.1 Étage différentielle d’entrée : structure, bruit et tension
de décalage

B.1.1 Minimisation du bruit

Le modèle équivalent d’un transistor NMOS en termes de bruit est présenté par la f gure B.1

où MIdeal représente un transistor NMOS idéal et e2eq la source de bruit équivalente ramenée à

la grille du transistor.
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ANNEXE B. CONCEPTION CMOS DE L’AMPLIFICATEUR D’ERREUR

FIGURE B.1 – Schéma équivalent en bruit en tension d’un transistor MOS

Les contributions majeures en bruit du transistor MOS sont d’origine thermique 1 et de scin-

tillation 2. Le bruit thermique est un bruit blanc, tandis que le bruit de scintillation est un bruit

dont la densité spectrale diminue en 1
fα (α est un facteur compris entre 0.8 et 1.3 et dépend du

matériau). L’origine du bruit thermique est l’agitation des porteurs de charge à l’intérieur du

réseau cristallin que constitue le semi-conducteur. Celle du bruit de scintillation est en partie

la présence d’impuretés dans les semi-conducteurs dopés qui libèrent des porteurs de charges

(électrons ou trous) de manière aléatoire [169]. La source de bruit eeq est donc la somme qua-

dratique du bruit thermique eth et du bruit de scintillation eF l. Elle s’exprime :

e2eq =
8

3

kBT

gm
︸ ︷︷ ︸

e2th

+
KF

WLCox

1

f
︸ ︷︷ ︸

e2Fl

(B.1)

Les sources e2eq, e2th et e2F l représente des distributions spectrales de bruit. Elles s’expriment

en V 2/Hz. Dans la relation B.1, kB est la constante de Boltzman, T la température, gm la

transconductance de Mideal, KF une constante qui s’exprime en V 2m2F liée à la nature du

semi-conducteur constituant le transistor, W et L respectivement la largeur et la longueur du

canal du transistor, Cox la capacité d’oxyde du transistor et f la fréquence. La transconductance

gm d’un transistor MOS dépend de son point de polarisation statique ID et de ses paramètres

physiques W ,L,Cox :

gm = 2

√

KN
W

L
ID avec KN =

µ0Cox

2n
(B.2)

Dans la relation B.2, µ0 représente la mobilité des porteurs (des électrons dans le cas d’un

NMOS, ou des trous dans le cas d’un PMOS) et n un facteur de correction, toujours supérieur

à 1, fonction de la technologie et qui permet de faire le lien entre le modèle du transistor en

saturation et en régime linéaire [170]. Très souvent, n est proche de 1 et est ignoré.

L’expression de e2eq (relation B.1) permet de constater que le bruit de scintillation est d’autant

plus faible que la taille du transistor est importante. A transconductances égales, un transistor

1. également nommé bruit de Johnson
2. couramment nommé bruit de Flicker
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ANNEXE B. CONCEPTION CMOS DE L’AMPLIFICATEUR D’ERREUR

PMOS est plus grand qu’un transistor NMOS. Ainsi, une paire d’entrée de type PMOS est pré-

férée af n de minimiser l’inf uence du bruit de scintillation.

L’étage d’entrée différentiel de type PMOS se construit en chargeant la paire différentielle

(M2,M3) par un miroir de courant NMOS (M4,M5) comme illustré sur la f gure B.2(a). Les

transistors M0 et M1 forment un miroir de courant dont le but est de polariser la structure am-

plif catrice. Leur contribution au bruit global du système peut être négligée car ils ne participent

pas activement au régime dynamique.

(a) Schéma électrique (b) Schéma dynamique équivalent

FIGURE B.2 – Étage différentiel de type PMOS

En considérant que les transistors M2 et M3 d’une part, M4 et M5 d’autre part, sont parfai-

tement identiques, alors :

gm2 = gm3 = gmP et gm4 = gm5 = gmN

e22 = e23 = e2P et e24 = e25 = e2N

De plus, un transistor monté en source commune ramène au niveau de son drain une source de

bruit équivalente égale à e2D = g2me
2
G et inversement. Ainsi, la source de bruit globale équiva-

lente ramenée à l’entrée e2in de la f gure B.2(b) s’exprime :

e2in = 2

(

e2P +
g2mN

g2mP

e2N

)

(B.3)

Et comme, d’après B.2,
g2mN

g2mP

=
KN

KP

WN/LN

WP/LP
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ANNEXE B. CONCEPTION CMOS DE L’AMPLIFICATEUR D’ERREUR

Alors, en injectant l’expression de e2 (relation B.1) dans B.3, e2in s’exprime :

e2in = e2in,Th + e2in,F l

=
8

3

kBT
√

KP
WP

LP

ID
2

[

1 +

√

KN

KP

WN/LN

WP/LP

]

︸ ︷︷ ︸

e2in,Th

+
2

f

KFP

WPLPCox

[

1 +
KFN

KFP

KN

KP

(
LP

LN

)2
]

︸ ︷︷ ︸

e2in,F l

(B.4)

La relation B.4 permet d’identif er des règles de conception permettant de réaliser un étage

d’entrée faible bruit. Le bruit thermique, e2in,Th, sera d’autant plus faible que :

– La polarisation statique de la paire différentielle ID est importante,

– Le rapport WP/LP est grand, c’est à dire que les transistors de la paire différentielle ont

un gm élevé,

– Le rapport WN/LN est faible, c’est à dire que les transistors de la charge active ont un gm

faible.

De même, le bruit de scintillation, e2in,F l, sera d’autant plus faible que :

– WP est grand devant LP ,

– LN est important.

Ainsi, l’optimisation en bruit d’un étage d’entrée différentielle s’obtient par l’utilisation

d’une paire de type PMOS à fort gm chargée par un miroir NMOS à faible gm. L’augmentation

du courant statique de polarisation permet de diminuer la contribution thermique du bruit, au

détriment de la consommation de la structure.

B.1.2 Étude de la tension de décalage Vd

La source principale de tension de décalage 3 Vd dans un amplif cateur est la dissymétrie de

la paire différentielle d’entrée (et celle de la charge active dans une proportion moindre) [85].

Les transistors M4 et M5 sont polarisés de manière à ce que les potentiels de mode commun

de leur grille soient identiques. En pratique, ces transistors ne sont pas parfaitement identiques,

créant ainsi une petite différence de polarisation provoquant l’apparition d’une différence de

potentiels statique en entrée de l’amplif cateur. Les grandeurs d’un transistor MOS subissant le

plus de dispersion d’un point de vue technologique sont la tension de seuil VT et la transcon-

ductance gm. Ces dispersions dépendent de facteurs technologiques (AVT
, Agm et Bgm) et de la

3. Très couramment nommée tension d’offset, voir offsetdans la littérature
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ANNEXE B. CONCEPTION CMOS DE L’AMPLIFICATEUR D’ERREUR

taille du transistor (W et L) [85] :

σVT
=

AVT√
W×L

σgm = Agm√
W×L

+Bgm × gm
(B.5)

Pour minimiser la tension de décalage statique Vd de la paire différentielle d’entrée, et donc

celle de l’amplif cateur dans sa globalité, il faut minimiser les dispersions technologiques et

donc maximiser la taille des transistors. Le décalage dynamique σgm peut également être ré-

duit via l’augmentation du courant de polarisation. Ce décalage est cependant beaucoup moins

critique que le décalage statique. Le tableau B.1.2 illustre l’impact de cet effet d’appariement

statique sur Vd pour une paire différentielle de type P à gm constant en technologie CMOS

130nm. Ces résultats sont obtenus par simulations dites de Monte Carlo, permettant de prendre

en compte les variations technologiques du procédé.

En conclusion, l’optimisation de la tension de décalage peut donc se faire en même temps

que celle du bruit, toutes deux au détriment de la taille du circuit, de la dynamique d’entrée et

de la consommation statique.

B.1.3 Excursion du signal d’entrée

Plus la taille d’un transistor MOS est grande, plus la valeur de leur tension de seuil VT

est grande également. Sur la f gure B.2(a), la dynamique basse du signal d’entrée peut donc

poser problème, notamment à faible VDD. La tension d’alimentation minimale spécif ée par les

contraintes de téléphonie mobile est VDDMIN
= 2.3V . Ainsi, les limites basse Veb et haute Veh

de l’excursion du signal d’entrée sont :

Veb = VGS5 − VDS2 + VGS2 ≈ 2VT − VDSSAT
≈ 1.1V

Veh = VDD − VDS1 − VGS2 ≈ VDD − VT − VDSSAT
≈ 1.4V

(B.6)

Ainsi, due à la polarisation de la charge active, la limite basse Veb de l’excursion en entrée

est trop limite lorsque VDD devient faible. Il est possible de réduire Veb d’environ 0.5V (un

VDSSAT
remplace un VT dans B.6) en supprimant le miroir de courant (M4,M5) et en polarisant

ces deux transistors directement via une source de tension, au prix d’une forte diminution des

W/L Vd (µV) Écart type (mV)
40
0.4

38.2 0.6
200
2

5.7 0.3
400
4

1.2 0.2

TABLE B.1 – Effet de la taille des transistor sur le décalage statique
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performances dynamiques. Pour remédier à ce problème, un étage d’entrée de type cascode

replié est privilégié.

B.1.4 Étage d’entrée de type cascode replié

B.1.4.1 Principe et étude du bruit

Une solution pour réduire fortement l’inf uence de la charge de la paire différentielle d’en-

trée est de dissocier la polarisation de cette charge de celle de la paire différentielle. Ceci peut

être réalisé par le schéma de la f gure B.3.

FIGURE B.3 – Architecture d’un étage d’entrée cascode replié

Les nœuds A et B correspondent respectivement aux drains de M8 et M9, transistors de la

paire PMOS différentielle d’entrée. L’intérêt de cette structure est que ces potentiels sont f xés

de manière indépendante de la polarisation de M8 et M9. Le potentiel de ces nœuds est donné

par :
VA = VGS19 − VGS26

VB = VGS19 − VGS3

VC = VGS19 − VGS20

En choisissant les transistors M26, M20 et M3 identiques, alors VA = VB = VC . Pour assurer la

saturation des transistors M21, M22 et M23, ces potentiels sont maintenus autour d’un VDSSAT

en jouant sur M19, M20 et M21. Ainsi, la limite basse de l’excursion du signal d’entrée Veb est

ramenée à :

Veb = VDS23 − VDS8 + VGS8 ≈ VT + VDSSAT
− VDSSAT

≈ 0.7V
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L’étude en bruit de cette structure est menée de manière identique au cas précédent. Le schéma

électrique dynamique équivalent à la f gure B.3 est donné f gure B.4.

FIGURE B.4 – Schéma dynamique équivalent en bruit

Dans cette f gure, sont supposés identiques entre eux :

– Les transistors formant la paire différentielle M8 et M9, et donc leur source de bruit

équivalente (e28, e29) et leur transconductance (gm8, gm9),

– Les transistors formant la charge active M2 et M25,

– Les transistors polarisant cette charge active M22 et M23,

– Les transistors f xant les potentiels VA et VB : M3 et M26.

Les transistors M3 et M26 étant polarisés en source commune, une source de bruit e2D pré-

sente sur leur drain est ramenée sur leur source par la relation :

e2S =
e2D

1 + gmrDS

(B.7)

Compte tenu des hypothèses précédentes, les sources de bruit équivalentes au nœuds A et B

sont identiques et s’expriment :

e2A = e2B = e222gm22 +
g2m2

(1 + gm3rDS3)
2 e

2
2 (B.8)

XVCette thèse est accessible à l'adresse : http://theses.insa-lyon.fr/publication/2011ISAL0063/these.pdf 
© [R. Cellier], [2011], INSA de Lyon, tous droits réservés



ANNEXE B. CONCEPTION CMOS DE L’AMPLIFICATEUR D’ERREUR

La source de bruit équivalente ramenée à l’entrée e2in est donc :

e2in = 2e28 +
e2A + e2B
g2m8

= 2

(

e28 + e222

(
gm22

gm8

)2

+ e22

(
gm2

gm8gm3rDS3

)2
)

(B.9)

Or, d’après B.2,






(
gm22

gm8

)2

= KP

KN

W22/L22

W8/L8

IBias

IDiff
(

gm2

gm8gm3rDS3

)2

= 1
r2DS3

1
KNIDiff

W2/L2

W3/L3×W8/L8

(B.10)

En réinjectant B.10 dans B.9, et d’après B.1, e2in peut alors s’écrire sous la forme e2in = e2in,Th+

e2in,F l, où les termes e2in,Th et e2in,F l sont égaux à :

e2in,Th =
8

3

kBT
√

KPW8/L8IDiff

[

1 + C1

√

W22/L22

W8/L8

+ C2

√

W2/L2

W3/L3 ×W8/L8

]

(B.11)

Avec

C1 =

√

IBias

IDiff

KN

KP
et C2 =

1

KNr2DS3

√

IDiff (IBias − IDiff )

Et

e2in,F l =
2

f

KFP

W8L8Cox

[

1 + C3

(
L8

L22

)2

+ C4

(
L8

L2

)2
L3

W3

]

(B.12)

Avec

C3 = 2
KN

KP

(

1− IBias − IDiff

IDiff

)

et C4 = 2
KFP

KFN

1

KNrDS3IDiff

D’après B.11, la contribution du bruit thermique est d’autant plus faible que :

– La polarisation statique de la paire différentielle IDiff est importante,

– Le rapport W8/L8 est grand, c’est à dire que les transistors de la paire différentielle ont

un gm élevé,

– Les rapports W2/L2 et W22/L22 sont faibles, c’est à dire que les transistors de la charge

active cascodée ont un gm faible.

De même, d’après B.12,le bruit de scintillation, e2in,F l, est d’autant plus faible que :

– W8 est grand devant L8,

– L2 et L22 sont importants,

– W3 est important et L3 faible,

– IDiff est grand.

Ainsi, la minimisation en bruit d’un étage différentiel à cascode replié s’effectue en choi-

sissant une paire différentielle de type P construite avec des PMOS à fort gm, et chargée par un

miroir PMOS à faible gm polarisé par des sources de courant NMOS également à faible gm.
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B.1.4.2 Comportement dynamique

Les schémas dynamiques équivalents à la f gure B.3 sont donnés sur les f gures B.5(a) et

B.5(b).

(a) Schéma dynamique (b) Schéma dynamique simplif é

FIGURE B.5 – Schémas dynamiques équivalents

En supposant le signal d’entrée vin parfaitement différentiel, les transistors de la paire dif-

férentielle M8 et M9 sont alors équivalents à des générateurs de courant gm8vin/2. La f gure

B.5(b) est une version simplif ée (M25 = M2, M9 = M8, M26 = M3 et M23 = M22) de la

f gure B.5(a) et permet de bien mettre en évidence le lien créé par le miroir de courant M2 entre

la partie droite et la partie gauche de la structure. Ainsi, le schéma dynamique petits signaux

équivalent à la f gure B.5(b) peut être décomposé en deux parties :

FIGURE B.6 – Schéma dynamique petits signaux équivalent

La branche de gauche, constituée des transistors M9, M3, M22 et M25, va f xer la tension v2
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à travers le jeu de relations :

irDS3
= vA−v2

rDS3

vA = rDS8//rDS22

(
gm8

vIN
2

+ irDS3
− gm3vA

)

v2 = rDS2 (gm2v2 − irDS3
+ gm3vA)

Ce système de trois équations à trois inconnues (vA, irDS3
& v2) permet de déterminer v2. La

mise en équation de la partie droite est, de même :

irDS3
= vB−vOUT

rDS3

vB = rDS8//rDS22

(
gm8

vIN
2

+ irDS3
− gm3vB

)

vOUT = rDS2 (gm2v2 − irDS3
+ gm3vB)

Tout calcul mené, et en tenant compte des ordres de grandeur des différents gm dus aux consi-

dérations de bruit, le gain dynamique Av0 de cette structure s’exprime :

Av0 =
vOUT

vIN
∼= gm8rDS2 (B.13)

De même, un raisonnement similaire peut être mené pour calculer la valeur de l’impédance de

sortie du système rOUT qui s’exprime alors :

rOUT =
vOUT

iOUT

∣
∣
∣
∣
vIN=0

= rDS2// (rDS3 + rDS8//rDS22) (B.14)

Le gain dynamique d’un étage différentiel cascode replié est donc f xé principalement par les

caractéristiques des transistors constituant la paire différentielle d’entrée et ceux constituant

la charge active. Une structure cascode peut donc être vue comme un simple étage de gain,

exactement comme l’était la structure de base de la f gure B.2(a). La charge capacitive de cet

étage Cout va alors f xer le pôle de sortie pOUT via rout par la relation :

pOUT = − 1

rOUTCOUT

Ce pôle sera dominant s’il n’existe pas d’autre pôle de valeur inférieure au produit POUT ×Av0,

ce qui sera le cas vu la faible valeur de Av0. Les pôles non dominants se trouvent principalement

aux nœuds A et B, ainsi qu’aux drains des transistors M22 et M23. Ils sont égaux à l’inverse du

produit de la résistance et de la capacité que voient ses nœuds par rapport à la masse.

B.2 Étage de gain

Pour atteindre le produit gain bande spécif é dans l’étude architecturale, l’étage d’entrée

cascode replié précédent n’est pas suff sant. Un second étage de gain, de type source commune
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ANNEXE B. CONCEPTION CMOS DE L’AMPLIFICATEUR D’ERREUR

PMOS est donc utilisé en cascade. La charge équivalente de l’amplif cateur d’erreur étant for-

tement résistive (due au réseau de synchronisation), il ne sera pas nécessaire d’ajouter un étage

de sortie à faible impédance à la suite. L’amplif cateur d’erreur sera donc polarisé en classe A

af n d’obtenir une structure fortement linéaire. Un étage de gain de type source commune est

représenté sur la f gure B.7(a). Le bruit de cet étage n’est pas à minimiser car la source de bruit

équivalent ramenée en entrée sera divisée par le gain de l’étage précédent.

(a) Schéma électrique (b) Schéma dynamique équivalent

FIGURE B.7 – Schémas électrique et dynamique équivalent d’un étage de gain "source com-
mune"

Les transistors NMOS M10 et M11 assurent la polarisation de M1. Le gain dynamique et la

résistance de sortie de cet étage s’expriment, d’après la f gure B.7(b) :

Av0 =
vs
ve

= −gm1 (rDS10//rDS1)

rOUT =
vs
is

∣
∣
∣
∣
ve=0

= rDS1//rDS10

La source de courant M10 sera cascodée af n d’augmenter le gain dynamique de la structure,

notamment en faible fréquence.

B.3 Dimensionnement de l’amplif cateur

La procédure de dimensionnement des transistors des f gures B.2(a) et B.7(a) a été réalisée

en conservant les considérations décrites précédemment pour minimiser le bruit de la structure,

tout en suivant les spécif cations ci dessous :

1. Polarisation statique des branches de sortie M2, M26, M23 et M1, M10 pour respecter

la contrainte de vitesse de balayement en sortie 4 en fonction des valeurs de la charge

capacitive de chaque étage.

4. Slew Rateen anglais
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ANNEXE B. CONCEPTION CMOS DE L’AMPLIFICATEUR D’ERREUR

2. Polarisation statique de la charge active M25, M2 légèrement supérieure (un coeff cient

de 1.25 est généralement utilisé) af n d’éviter un courant nul dans les branches de sortie.

3. Dimensionnement de M23 (et donc de M22, M21), M26 (et donc de M3, M20) selon la

dynamique maximale de vOUT af n d’assurer leur saturation.

4. Dimensionnement de M2 (et donc de M25) selon la dynamique minimale de vOUT af n

d’assurer leur saturation.

5. Dimensionnement de M8, M9 selon le produit gain bande voulu.

6. Dimensionnement de M12 selon la dynamique minimale d’entrée.

Cette procédure est donnée à titre indicatif af n de comprendre le rôle de chaque transistor cité

dans les performances globales. L’ajustement du point de polarisation et des dimensions de

chaque transistor doit être f nalisé manuellement, en tenant compte entre autre des variations

technologiques (Analyse de type Monte Carlo), des variations de l’environnement (Alimenta-

tion variant de 2.3V à 4.8V par exemple)... Le schéma électrique f nal de l’amplif cateur d’erreur

est donné f gure 2.21.
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Annexe C

Réalisation des f ltres FIR d’interpolation

C.1 Solution 1 : Filtre FIR1, FIR2 et FIR3 d’interpolation

Les trois f ltres FIR d’interpolation demi-bande ont été réalisés via l’outil FDATOOL,

disponible sous Matlab. Leur gabarit a été determiné par le compromis entre leur complexité

(nombres de coeff cients) et leurs contraines (amplitude des oscillations en bande, raideur de la

fréquence de la bande de transision, attenuation hors bande).

C.2 Solution 2 : Filtre FIR de compensation

La réponse fréquentielle de l’interpolateur linéaire par morceaux est de type sinc d’ordre

deux. Le code Matlab permettant de determiner les coeff cients d’un f ltre biquadratique permet-

tant de compenser l’attenuation en bande pansante de l’interpolateur suit les étapes suivantes :

Algo b iquad

Un programme Matlab a été utilisé pour déf nir, à partir d’un coeff cient donné valeur, quan-

tif é sur 16 bits, le coeff cient arrondi proche réalisable uniquement par opération arithmétique

simple, c’est à dire adittion, soustraction et décalage (correspondant donc à des multiplication/-

division par des puissances de deux). Ce programme renvoie le résultat suivant, qui indique la

réalisation optimale d’une multiplication par un coeff cient complexe en 6 opérations simples.

Dans le cas illustré, l’erreur relative entre le coeff cient idéal et le coeff cient réalisé est de

0.0015%, soit strictement égale au pas de quantif cation.

v a l e u r =

0 .344745811372210

S h i f t >> 2
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ANNEXE C. RÉALISATION DES FILTRES FIR D’INTERPOLATION

S h i f t + >> 3

v a l u e o u t =

0 .375000000000000

S h i f t − >> 5

v a l u e o u t =

0 .343750000000000

S h i f t + >> 10

v a l u e o u t =

0 .344726562500000

S h i f t + >> 16

v a l u e o u t =

0 .344741821289063

F i n i s h !
>>
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Annexe D

Implémentation FPGA de la boucle de
contrôle numérique

Le modulateur numérique des chapitres 3 et 5 a été implanté dans un FPGA Quartus II.

L’interface entre le code VHDL et le FPGA est illustré sur la f gure D.1.

FIGURE D.1 – Interface FPGA - Quartus II

La capacité d’intégration de ce FPGA est de 80k portes logiques. L’ensemble du modulateur

numérique présenté dans ce manuscrit est intégrable en 2k porte logique, dont la répartition est

donnée dans le tableau D.1. A cela s’ajoute les 8k portes nécessaire à la gestion des interfaces
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ANNEXE D. IMPLÉMENTATION FPGA DE LA BOUCLE DE CONTRÔLE NUMÉRIQUE

Fonction Dimension (portes)
FIR Biquad 1k
Interpolateur 250

MASH 150
DPWM 150

CIC 450

TABLE D.1 – Dimensions des principaux éléments constituant le modulateur numérique

USB et I2C réalisée par un µP type NIOS. Le tableau montre que la contribution la plus

importante en terme de resource logiques est le f ltre FIR biquad nécessaire à la correction de

l’interpolateur. En effet, c’est la seule partie du modulateur numérique dont les opérations sont

complexes (multiplications par des nombres n’étant pas des puissances de deux). La taille des

bloc de contrôle pour la structure DD3 n’est pas connue à l’instant de rédaction de ce manuscrit.

Le banc de mesure utilisé pour la validation du modulateur numérique présenté dans le

chapitre 3 et de la boucle de contrôle numérique présentée dans le chapitre 5 est celui des

f gures D.2(a) et D.2(b).

(a) Banc de mesure (b) Banc de mesure : connectiques

FIGURE D.2 – Banc de test et de mesure du modulateur numérique version FPGA

Tous les registres et la gestion des initialisations du modulateur numérique sont gérés via

une interface I2C et un programme Labview :
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FIGURE D.3 – HIM de gestion des registres du modulateur numérique
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