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Désormais parti, il a été l’homme de l’ombre qui simplifiait la vie de tout le monde.

Je n’oublie pas les anciens doctorants avec qui j’ai partagé mes premières années au la-
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Résumé

Les avancés régulières dans la finesse de gravure des transistors MOS ont facilité l’inté-

gration d’un plus grand nombre de fonctions sur des circuits intégrés plus rapides à chaque

nouvelle génération. Malheureusement, elles ont rendu la tâche des concepteurs plus diffi-

cile, avec notamment la montée de la puissance consommée et des temps de propagation

des signaux à travers la puce. La distribution de l’horloge, assurant le synchronisme des

opérations du circuit, en est l’élément le plus symptomatique.

La génération distribuée de l’horloge apparâıt comme une alternative aux solutions

classiques. Elle repose sur la mise en place d’un réseau de N oscillateurs géographiquement

distribués sur l’ensemble de la puce. Chaque oscillateur génère localement une horloge pour

la zone de la puce dans laquelle il se trouve. La phase d’une horloge est accordée sur celle

de ces proches voisines. Ainsi, l’horloge n’a plus à parcourir de long chemin.

Toutefois, les performances du circuit d’horloge sont liées, non pas à un, mais à N

oscillateurs évoluant dans un environnement hostile (variations de l’alimentation, de la

température, etc.). Aussi, les travaux de cette thèse portent sur la conception d’un oscilla-

teur contrôlé numériquement. Plus précisément, notre problématique est :

« Comment concevoir un DCO (Digitally Controlled Oscillator) robuste soumis

à l’environnement hostile d’un SoC en technologie CMOS submicronique ? ».

Pour répondre à cette question, nous proposons, dans un premier temps, la modéli-

sation d’une topologie d’oscillateur contrôlé numériquement ; le but étant de déterminer

sa pertinence quant à notre application d’horlogerie. Comme cette dernière est émergente,

il n’y a à l’heure actuelle aucune théorie la caractérisant. A travers notre analyse, nous

mettons en évidence ses faiblesses et la nécessité de lui adjoindre des circuits de protec-

tion. De ce fait, les performances du circuit d’horloge ne sont plus seulement dépendantes

de l’oscillateur, mais aussi des dispositifs mis en place pour le protéger des agressions des

circuits environnants. Ce constat a motivé le développement d’une alternative qui ne serait

pas soumise aux mêmes contraintes.

Nous proposons finalement un oscillateur contrôlé numériquement robuste à la fois

contre les variations de l’alimentation et de la température. Cet oscillateur est conçu à

partir de blocs analogiques connus et bien décrits par la littérature. Pour limiter l’influence

de la tension d’alimentation et de la température à laquelle évolue l’oscillateur, nous tirons

profit des effets de canal court propres aux technologies submicroniques.
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Summary

The regular downscaling of MOS transistors dimensions allows integrating a largest

number of functions on integrated circuits with an increase of their speed at each tech-

nology node. Unfortunately, it has induced more difficulties for designers, notably due to

the increase of the power consumption and to the propagation time of signals through the

chip. The clock distribution, which insures the synchronism of circuit operations, is the

most symptomatic component.

The distributed generation of clock comes out as an alternative to traditional solutions.

It relies on the set of N oscillators geographically distributed on the chip. Each oscillator

locally generates the clock for its own zone. Clock phase of a generator is adjusted with

respect to its close neighbourhoods. In this way, clock signal doesn’t have to cover a large

distance.

However, performances of the horology system are linked, not to one, but to N oscil-

lators operating in a hostile environment (power supply and temperature variations, etc.).

Thus, this thesis aims of the design of a robust digitally controlled oscillator. More preci-

sely, our issue is :

« How To Design a robust DCO (Digitally Controlled Oscillator) subject to the

hostile environment of a SoC (System-On-Chip) in a sub-micrometer CMOS

technology ? »

To answer this question, we propose, in a first time, the characterization of a topology

of DCO ; the goal is to determine its relevance with respect to our application. Since this

topology is emergent, for the moment, no theory is provided by the literature. With our

analysis, we highlight its weakness and the need to join protection devices. For this reason,

the clock circuit performances are not only dependent on the oscillator, but also on the

safety system added. This conclusion motivates the development of an alternative which

doesn’t imply the same constraints.

Finally, we propose a robust digitally controlled oscillator able to stand power supply

and temperature variations. This one is designed from well-known analog blocks described

by the literature. To limit the impacts of supply voltage and temperature variations on the

oscillator, we take advantage on short channel effects exhibited by current MOSFETs.
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Introduction

Un SoC (System on Chip), ou système complexe sur puce, est un circuit pouvant réunir,

sur un seul et même substrat, des fonctions de type numérique, analogique(-RF) ou encore

mécanique et optique. Ainsi, les SoCs ont naturellement trouvé leur place dans la majorité

des applications nécessitant l’association d’éléments tels que les microprocesseurs, copro-

cesseurs, DSPs, mémoires, capteurs, circuits RF, etc.

Les avancées régulières dans la finesse de gravure des transistors MOS, balisée no-

tamment par l’ITRS (International Technology Roadmap for Semiconductors), ont facilité

l’intégration de fonctions toujours plus complexes et plus rapides.

Ces avancées ont permis de répondre à la demande de produits électroniques alliant un

nombre croissant de fonctionnalités (à l’image des premiers téléphones portables comparés

aux smartphones actuels). De même, les processeurs ont profité de la miniaturisation des

transistors. D’énormes progrès ont pu être accompli au regard de l’Intel R© Pentium R© 4

« Cedar Mill », datant de 2006, gravé à partir d’une technologie 65 nm et cadencé à 3.8

GHz, comparé à la première réalisation de cette même firme : l’Intel R© 4004 conçu en 1971,

gravé à partir d’une technologie 10 µm et cadencé à 740 kHz.

Malheureusement, la réduction des dimensions des transistors n’a pas eu que des effets

positifs. De nouveaux défis ont émergés. L’accroissement de la puissance consommée et les

difficultés de synchronisation sont devenus de réels problématiques pour les concepteurs.

La distribution de l’horloge subit ces deux problèmes et est l’élément le plus sympto-

matique du circuit. L’avènement des MPSoCs (Multi Processor System On Chip) a rendu

les techniques de distribution traditionnelles inefficaces pour cadencer plusieurs centaines

de millions de transistors à plusieurs giga-Hertz. Les causes sont multiples, on peut citer

les pertes dans les lignes, des délais de propagation élevés et difficilement mâıtrisables et

l’environnement « hostile » de la puce. Ainsi, le circuit d’horlogerie est devenu le sujet de

nombreuses études et recherches.

La génération distribuée de l’horloge apparâıt comme une alternative aux solutions

classiques. Dans ce cas, le (MP)SoC est divisé en plusieurs zones dites « isochrones » : suf-

fisamment petites pour considérer qu’une horloge s’y propage sans délai. Chacune d’entre

elle est munie d’un oscillateur générant cette horloge et rendant cette zone synchrone. En

imposant un synchronisme à tous les oscillateurs géographiquement répartis, on dispose

d’une puce localement et globalement synchrone.

C’est dans ce contexte et au sein du projet ANR HODISS (HOrlogerie DIstribuée pour
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les SoCs Synchrones) que s’inscrit cette thèse. L’objectif de ce projet est la mise en oeuvre

d’un réseau d’oscillateurs couplés en phase par des PLLs numériques. Trois partenaires

dont les compétences sont complémentaires y participent : le département SoC du LIP6, le

département SSE (Signaux et Systèmes de l’Electronique) de Supélec et le CEA-LETI. Ils

apportent respectivement leur expertise en microélectronique, en théorie et modélisation

de systèmes électroniques non-linéaires et en automatique.

Mes travaux, présentés dans ce manuscrit, ont été réalisés au sein du LIP6 et plus pré-

cisément de l’équipe SYEL. Ils ont été encadrés par M. Sylvain Feruglio (McF), M. Dimitri

Galayko (McF) et M. Farouk Vallette (McF), sous la direction du Professeur Patrick Garda.

Le financement a été assuré par l’Agence Nationale de la Recherche (ANR - Architecture

du futur).

Mon étude a trait à la conception de l’oscillateur d’une zone isochrone, robuste aux

variations de PVT (Process-Voltage-Temperature) et commandé numériquement. Il s’agit

sans conteste, d’un point de vue microélectronique, de l’élément le plus critique. Le pro-

blème de conception revêt ici plusieurs aspects. D’une part, le contexte hostile dans lequel

évoluera l’oscillateur doit-être considéré. Les phénomènes d’IR-Drop, de bruit de commuta-

tion ou de variations de la température sont autant d’agresseurs face auxquels l’oscillateur

devra se montrer robuste. D’autre part, il est essentiel de prendre en compte les caracté-

ristiques électriques des transistors propres aux technologies CMOS sub-microniques.

Ainsi, mes résultats sont présentés à travers cinq chapitres. Le premier précise le

contexte et fait émerger la problématique de ma thèse de doctorat. Le second dresse un

état de l’art des solutions potentielles à la question posée lors du précédent chapitre. Dans

les deux chapitres qui suivent, nous évaluons la pertinence d’une topologie d’oscillateur

contrôlé numériquement. A cet effet, des résultats expérimentaux sont présentés dans le

quatrième chapitre. Les mesures ont été effectuées en collaboration avec M. Eldar Zianbe-

tov, doctorant de l’équipe CIAN du LIP6 et membre du projet HODISS. Il est l’unique

développeur du circuit prototype et de la carte de test sur lesquels ont été réalisées les

mesures. Le dernier chapitre explore la piste d’un oscillateur contrôlé intrinsèquement ro-

buste. Au terme de ces cinq chapitres, nous effectuerons un bilan de nos contributions,

compte-tenu de l’état de l’art, et le champ des perspectives sera discuté.
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I.2.2 Réseau de PLL couplées . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 16
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III.3 Méthodologie de conception . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 57

III.3.1 Délai de l’inverseur principal . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 57

III.3.2 Plage de fonctionnement . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 58

III.3.3 Influence de la technologie . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 58

III.3.4 WP : variable d’ajustement . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 58

III.4 Validation par la simulation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 59

III.4.1 Période en fonction du code d’entrée . . . . . . . . . . . . . . . . . . 60
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III.4.3 Jitter intrinsèque au DCO . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 62

III.4.4 Compromis puissance-jitter . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 64

III.5 Bilan . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 65
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Ce premier chapitre a pour but d’introduire la problématique de cette thèse. Aussi,

avant de présenter l’objectif de mes travaux, quatre sections exposent en détail le contexte

et les enjeux de l’horlogerie pour les SoCs modernes.

Dans un premier temps, nous présentons les techniques de distribution classique de

l’horloge et leurs limites quant à la synchronisation de la puce. Nous passons ensuite en

revue les deux principales alternatives basées sur une génération distribuée de l’horloge.

Nous décrivons notamment l’approche des PLLs numériques couplées proposée par le pro-

jet HODISS. L’analyse d’une PLL numérique nous amènera à nous intéresser à l’oscillateur

d’une zone isochrone. Le développement de ce dernier représente un défi d’un point de vue

conception microélectronique.

I.1 Distribution classique d’une horloge

L’horloge donne le rythme de travail aux fonctions implémentées sur la puce. Elle

synchronise les différents blocs de manière à assurer le bon enchâınement des tâches sé-

quentielles. Pour son déploiement sur l’ensemble du circuit, deux méthodes sont tradition-

nellement employées. La première est basée sur l’utilisation d’arbres équilibrés. La seconde

repose sur une ou plusieurs grilles de distribution. Nous les présentons dans ce qui suit.

I.1.1 Déploiement de l’horloge

Un exemple de distribution de l’horloge via un arbre est donné en Fig. I.1. La racine de

cet arbre est un générateur de signal périodique. Il peut être implémenté sur ou en dehors

de la puce. C’était typiquement un quartz en raison de sa précision et de sa faible dérive

fréquentielle. Néanmoins, son faible degré d’intégration a poussé les concepteurs à s’orienter

vers des solutions de type oscillateur en anneau. Ils sont moins stables que les quartz mais

occupent peu de place et sont parfaitement compatibles avec les technologies CMOS. La

racine est suivie d’une PLL (Phase-Locked Loop)[1]. C’est le tronc de l’arbre. Elle génère

le signal d’horloge à la fréquence ciblée par multiplication de la fréquence référence issue

de la racine. L’horloge est ensuite distribuée vers les différentes zones du circuit via les

branches de l’arbre. Les circuits connectés en bout de branche sont vus comme les feuilles

de l’arbre.
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Figure I.1 – Arbre de distribution typique d’une horloge.

Les branches sont le problème majeur de cette technique de distribution. Suivant les

réductions d’échelle opérées sur les technologies CMOS, la largeur des transistors et des

piste métalliques ont été réduites. De ce fait, la résistivité de ces dernières a augmenté et

a entrâıné des pertes, par effet Joule, de l’horloge y transitant [2].

De plus, les fréquences de travail sont telles aujourd’hui que les temps de propagation

au travers des branches ne sont plus négligeables. D’une part, la longueur d’onde du si-

gnal d’horloge n’est plus suffisamment grande comparée à la longueur des interconnexions.

D’autre part, la croissante densité de circuits numériques sur un SoC et l’augmentation

de la superposition des métaux pour l’acheminement des signaux ont augmenté la charge

capacitive des lignes. La conjugaison de ces effets a transformé les lignes en des cascades

de circuits RC (voir RLC, passe-bas) dont les temps de propagation sont difficilement mâı-

trisables.

L’utilisation de répéteurs stratégiquement disposés, blocs R sur la Fig. I.1, est devenue

indispensable de manière à remettre en forme le signal et compenser les pertes le long de

la ligne. Leur nécessaire présence entrâıne notamment une surconsommation de puissance

du circuit d’horlogerie.

I.1.2 Incertitudes temporelles

Les problèmes posés par les branches de l’arbre rendent les temps d’arrivée de l’horloge

incertains. Cette incertitude a deux composantes. Une incertitude statique connue sous le

nom de skew. L’autre est dynamique et aléatoire, elle est appelée jitter.

Le skew est la différence de temps moyenne sur l’arrivée de l’horloge entre deux points

du réseau de distribution [2]. C’est la conséquence de longueurs de chemin différentes.

Prenons pour exemple la Fig. I.1. Le point n2 est plus éloigné de la source que le point n1.

Aussi, l’onde se propageant jusqu’à n2 aura un temps de parcours plus important que celle

se dirigeant vers n1. Ce retard de phase déterministe est illustré par la Fig. I.2.

Le jitter est de nature aléatoire car il résulte des bruits inhérents au fonctionnement

du SoC. Il s’agit principalement de bruits blanc [3] et en 1/f [4] propres aux transistors

MOS, mais aussi du bruit de commutation des circuits numériques venant affecter les lignes

d’alimentations et se propageant à travers le substrat [5]. Ces polluants ont un impact direct

sur la durée d’un front d’horloge et donc sur la fréquence d’oscillation. La racine de l’arbre,
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l’oscillateur contenu dans la PLL et les répéteurs en sont les premières victimes. Les lignes

le sont aussi par des effets de diaphonie. Une représentation de ce phénomène est donnée

en Fig. I.2.
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Figure I.2 – Evolution de la phase, en fonction du temps, de l’arbre en Fig. I.1 soumis
aux phénomènes de skew et de jitter.

Si aucune précaution n’est prise, ces incertitudes peuvent engendrer des erreurs dans le

traitement et le transfert de données. Pour faire simple, imaginons le cas d’un pipeline où

une tâche doit être exécutée entre 2 bascules D : D1 et D2. D1 est cadencée par l’horloge

en n1 et D2 par l’horloge en n2. Tel que représenté sur la Fig. I.2, si le temps d’exécution

de la tâche est plus grand que le skew (+ jitter) entre ces 2 signaux, alors la capture de

D2 risque d’être erronée puisqu’elle sera obtenue dans une phase transitoire. Il est donc

indispensable de minimiser les incertitudes temporelles liées à l’arbre de distribution.

I.1.3 Arbre équilibré

A première vue, le skew peut être minimisé en égalisant la longueur des branches. C’est

ce que les concepteurs ont fait pendant des années, avec notamment des arbres en H et en

X. La représentation d’une distribution par un arbre en H est donnée en Fig. I.3.
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Figure I.3 – Arbre équilibré de distribution de l’horloge en H.

Cette technique est néanmoins très difficile à mettre en oeuvre voir inefficace aux vues

de la complexité actuelle des circuits [6]. De plus, elle n’est pas réutilisable : l’arbre doit

être repensé à chaque nouvelle conception pour tenir compte de la technologie et de la dis-

position des composants. Par ailleurs, la densité de composants rend le routage délicat. Les

gradients de température, imputables à la répartition inégale des activités sur la puce, af-

fectent les temps de propagation [7]. Le phénomène d’IR-Drop est de plus en plus prononcé

avec les réductions d’échelle, il en résulte une augmentation des délais et du slew-rate des

répéteurs conduisant à l’augmentation du skew [8]. A cela viennent s’ajouter les dispersions

technologiques introduites lors de la phase de fabrication : le gain et le délai des répéteurs,

la largeur des pistes ou la capacité de charge des lignes qui déséquilibre l’arbre.

I.1.4 Grille de distribution

L’une des alternatives aux arbres équilibrés est l’utilisation d’une grille pour distribuer

l’horloge. Le schéma de principe est donné en Fig. I.4. Le signal d’horloge issu de la PLL est

envoyé sur chaque côté du SoC ou de l’une de ses régions. Tous les fils composant le maillage

la diffusent ensuite. Sa puissance a été au préalable amplifiée par les répéteurs situés aux

extrémités afin de compenser les pertes dans les lignes. Cette technique présente certains

avantages : architecture simple et indépendante du système, implémentation simplifiée et

réduction significative du skew comparées à un arbre. Les différences de charge des lignes,

l’imperfection dans le positionnement des lignes et les dispersions technologiques ont très

peu d’impact puisqu’elles sont moyennées par la grille. De plus, elle peut supporter loca-

lement de « grande » quantité de bruit électrique, le jitter est de la même façon moyenné

[6, 9].

En outre, il est possible de hiérarchiser la distribution de l’horloge en imbriquant des

grilles dans les mailles de celle de niveau supérieur. On peut alors bénéficier d’une distri-

bution globale, régionale et locale. Elle peuvent fonctionner à des multiples différents de la

fréquences de référence en faisant intervenir une PLL entre les niveaux.
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Figure I.4 – Grille de distribution de l’horloge.

En revanche, cette technique de distribution possède un sérieux inconvénient. La redon-

dance des chemins d’horloge la rend extrêmement onéreuse en terme de puissance consom-

mée. Cela peut sévèrement limiter les options d’encapsulation du SoC si la puissance dis-

sipée n’a pas été anticipée. Une piste pour palier à ce problème a été proposée dans [10].

Selon le besoin, l’horloge est désactivée localement de manière à réduire la consommation.

I.1.5 Réduction effective du skew

L’inefficacité de l’arbre équilibré et la gourmandise de la grille ont nécessité le déve-

loppement de nouvelles stratégies de compensation du skew plus sophistiquées pour les

processeurs de hautes-performances. L’idée d’égaliser les temps de propagation a été dé-

laissée au profit de l’égalisation des temps d’arrivée. Le concept est illustré par la Fig. I.5.

Pour faciliter la phase de conception et gagner en flexibilité, le SoC est divisé en zones

isochrones. Ce sont des zones suffisamment petites pour considérer que l’horloge s’y pro-

page sans déphasage. Le synchronisme du circuit est assuré si l’horloge est en phase dans

toutes les zones. Ainsi, des lignes à retard programmable [11] sont placées aux frontières

des zones. Elles ralentissent ou accélèrent l’arrivée de l’horloge sur la zone en fonction de

celle de la voisine. Pour ce faire, une mesure est effectuée par un comparateur de phase.

Suivant le résultat, le délai de l’une des lignes est raccourci, tandis que celui de l’autre est

augmenté jusqu’à l’égalisation des phases.

���

�

�

�����	

�����A
B

����AC

Figure I.5 – Compensation active et dynamique du skew.
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L’efficacité de cette méthode a été démontrée par une implémentation sur les proces-

seurs Intel Itanium R© [12], Pentium R©4 [13] et IA-64 [14], avec une réduction de près de

75% du skew. En outre, elle offre l’avantage d’être compatible aux techniques convention-

nelles de DFT (Design-For-Testability) et DFD (Design-For-Debugability). L’intervention

humaine et la recalibration en post-fabrication sont rendues possibles par la récupération

des signaux d’erreur des comparateurs et un accès direct aux lignes à retard.

Néanmoins, la question du jitter demeure [11, 13, 14]. Une grande sensibilité à l’alimen-

tation polluée a été reportée, notamment de la part des lignes à retard, et les interconnexions

transportant l’horloge ont nécessité une isolation électrique dédiée.

I.2 Génération distribuée de l’horloge

La nécessité de minimiser à la fois le skew et le jitter a conduit à l’émergence d’une

approche de distribution fondamentalement différente. Plutôt que de générer une seule hor-

loge et de l’acheminer vers les différentes zones isochrones du SoC, chaque zone génère sa

propre horloge accordée sur celle de ses voisines. On parle alors de génération distribuée de

l’horloge. Sa mise en oeuvre repose sur le déploiement d’un réseau d’oscillateurs accordés

les uns aux autres. Nous avons choisi de présenter deux réalisations. Elles diffèrent dans

leur méthode d’accord des oscillateurs.

I.2.1 Réseau d’oscillateurs couplés

La première solution est illustrée en Fig. I.6, elle est décrite dans [15, 16]. Un VCO

(Voltage Controlled Oscillator) est disposé dans chacune des zones isochrones. Ils ont idéa-

lement des caractéristiques identiques et sont commandés par une tension commune : VC .

Les VCO oscillent donc à la même fréquence. L’alignement de leur phase est obtenu en re-

liant les sorties les unes aux autres par des fils d’interconnexions. Suivant le même principe

que la grille, le jitter est moyenné sur l’ensemble de la structure. Pour éviter la dérive de

la période d’horloge, VC est générée par une PLL ayant pour entrée un signal de référence

fixant la fréquence du réseau et la sortie de l’un des VCO.

� ���
��

����	�ABC�DEF� CD�����DD��C�D�
��	����FEB�

��D�	C������D�

Figure I.6 – Réseau d’oscillateurs couplés.

15



Cette technique combine la réduction du skew et du jitter d’une manière similaire à

celle de la grille de distribution. En revanche, elle présente un certain nombre d’inconvé-

nients. D’une part, distribuer une tension continue sur l’ensemble de la puce a un coût

énergétique non négligeable du fait de la résistivité des lignes. Il faudrait donc utiliser des

lignes relativement larges. D’autre part, le fonctionnement des circuits numériques envi-

ronnants pollue VC par diaphonie. Cela va directement impacter la stabilité de la période

d’oscillation. Enfin, le postulat d’oscillateurs contrôlés identiques parâıt peu réaliste compte

tenu des dispersions des technologies fortement sub-microniques.

I.2.2 Réseau de PLL couplées

Notre deuxième cas d’étude est présenté en Fig. I.7a. L’idée a été initialement avancée

dans [17] et la preuve expérimentale du concept apportée dans [18]. Ici, la commande de

l’oscillateur d’une zone isochrone est exclusive. Elle résulte de la comparaison de sa phase

à celle de ses voisins contigus. Cette comparaison s’effectue aux frontières des zones au

moyen d’une PLL ayant 2, 3 ou 4 entrées selon qu’elle soit respectivement placée dans

un angle, en bordure ou au coeur du SoC. Ainsi, la synchronisation de proche en proche

conduit finalement à une synchronisation globale. Le schéma bloc de l’une de ces PLL est

donné en Fig. I.7b.
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Figure I.7 – (a) Réseau de PLLs couplées ; (b) Architecture d’un noeud.

L’utilisation d’un réseau de PLL permet de s’affranchir des disparités entre VCO et

de minimiser le skew et le jitter. Par zone, l’horloge traverse au maximum une demi-zone

isochrone du VCO au comparateur de phase. De plus, elle ne nécessite aucun répéteur

puisque l’horloge est régénérée localement. Ainsi, la PLL est la seule source de jitter. Un

tel dispositif tend à moyenner les incertitudes temporelles sur l’ensemble du réseau [19, 20].

De manière à réduire la puissance consommée, il est possible d’asservir les horloges à une

fréquence basse, qui plus est sur de courtes interconnexions. Elle peut être rehaussée loca-

lement, selon les besoins, à l’aide de diviseurs programmables intégrés aux PLL. Enfin, elle

se prête parfaitement aux réductions d’échelle opérées à chaque génération technologique.

Pour cela, il suffit de réduire la surface des zones isochrones.

Comme pour l’architecture précédente, le défaut majeur de cette structure est sa

conception analogique. C’est aussi valable pour la technique précédente. Par nature, elle

est sensible aux dispersions technologiques, aux polarisations, à la température et au bruit

intrinsèque des composants et de son environnement. Ainsi, dans le cadre d’un déploie-

ment dans une technologie fortement sub-micronique, des circuits de re-calibrage peuvent

s’avérer nécessaires. Cela entrâıne une consommation d’espace et d’énergie supplémen-

taire. Enfin, la reconfiguration dynamique ou l’emploi de technique de DVFS (Dynamic
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Voltage/Frequency Scaling) [21, 22], pour l’optimisation du circuit d’horlogerie, n’est pas

facilité.

En conclusion, cette dernière architecture s’avère être la plus avantageuse. Néanmoins,

une implémentation tout numérique réduirait certaines de ses faiblesses et la rendrait plus

attractive pour l’horlogerie des MPSOC. C’est dans ce contexte que s’inscrit le projet HO-

DISS. Dans ce qui suit, nous allons identifier où se situent les verrous techniques en terme

de conception microélectronique.

I.3 Noeud du réseau de PLL couplées

Une implémentation numérique du réseau de PLLs couplées fait intervenir non plus

des PLLs analogiques mais des PLLs numériques plus connues sous le nom de ADPLL (All

Digital Phase-Locked Loop) [23]. Son schéma de principe est illustré en Fig. I.8. L’ADPLL

est constituée d’un comparateur de phase numérique, d’un filtre numérique, d’un DCO

(Digitally Controlled Oscillator) et éventuellement d’un diviseur de fréquence. Les signaux

d’entrée/sortie sont compatibles aux niveaux logiques des circuits numériques. L’asservis-

sement numérique de la phase de l’oscillateur offre divers avantages : reconfigurabilité,

immunité des signaux de commande aux bruits, gain d’espace par l’absence de capacité

pour le filtre de boucle, etc.
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Figure I.8 – Schéma de principe de l’ADPLL.

Les sous-sections suivantes décrivent les différents blocs de l’ADPLL.

I.3.1 Comparateur de phase

De la même manière que pour une PLL analogique, le comparateur détecte l’erreur

de phase entre le signal de référence et celui généré par l’oscillateur contrôlé. Cet écart

est quantifié sur un nombre de bits donné puis transmis au filtre numérique. La Fig. I.9

présente une implémentation typique du comparateur [24]. Elle est basée sur son alter-ego

analogique largement utilisé dans les CP-PLL (Charge-Pump PLL) [25]. Elle équivaut à

l’association PFD-CP (Phase/Frequency Detector - Charge-Pump).
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Figure I.9 – Schéma bloc d’un comparateur phase-fréquence numérique.

Le premier bloc BB-PFD est un comparateur phase/fréquence de type Bang-Bang [26].

Il a pour entrée le signal de référence Ref et la sortie de l’oscillateur contrôlé Out. Il pro-

duit 2 sorties : une impulsion Delta dont la largeur représente l’écart de phase entre les 2

entrées et Signe indiquant l’avance ou le retard de Out par rapport à Ref . La largeur de

cette impulsion est quantifiée par le TDC (Time-to-Digital Converter) [26]. Il produit un

mot numérique image de l’écart de phase. Le résultat est transmis au filtre de boucle.

I.3.2 Filtre de boucle numérique

Le filtre de boucle, de type passe-bas, reçoit le mot numérique issu du comparateur

de phase et le met en forme pour le contrôle de l’oscillateur. L’implémentation classique

repose sur un filtre FIR (Finite Impulse Response), largement employé dans les techniques

de traitement numérique du signal. Le dimensionnement du filtre peut être obtenu par une

transformation bilinéaire de la fonction de transfert analogique équivalente [27].
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Figure I.10 – Filtre numérique de boucle.

I.3.3 Oscillateur contrôlé numériquement

Le DCO produit le signal Out dont la fréquence et la phase sont asservies sur celles

de Ref , via la commande issue du filtre. Cet élément occupe une place particulière au

sein d’une PLL numérique car il est par nature analogique. Une commande numérique ne

peut lui être directement appliquée. Aussi, il y a toujours une interface qui apparâıt soit
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de manière explicite soit de manière implicite. Dans le cas de la Fig. I.8, le DCO est formé

par l’assemblage d’un DAC (Digital-to-Analog Converter) et d’un VCO. Une autre repré-

sentation est donnée en Fig. I.11. Une commande numérique connecte (déconnecte) à un

oscillateur LC des capacités par le biais d’interrupteurs [28]. La période d’oscillation, pro-

portionnelle à
√
LC, est alors contrôlée numériquement sans faire intervenir explicitement

un DAC.
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Figure I.11 – Oscillateur LC contrôlé par la commutation d’éléments capacitifs.

Dans le cadre d’une génération distribuée de l’horloge, le DCO est le générateur d’hor-

loge d’une zone isochrone. Si le comparateur de phase et le filtre de boucle sont numériques,

lui reste analogique avec toutes les faiblesses que cela comporte. D’une part, son temps et

son coût de développement sont élevés. D’autre part, le DCO est directement affecté par

son environnement : bruits, température, etc. Ces paramètres sont à l’origine de variations

aléatoires de sa période d’oscillation, autrement dit de jitter [29]. Le skew étant limité par

la distance séparant le DCO du reste de l’ADPLL, le jitter reste la principale incertitude à

réduire. C’est donc l’élément critique du réseau de distribution.

I.4 Oscillateur d’une zone isochrone

L’oscillateur contrôlé étant l’élément sensible du réseau, nous allons présenter dans

cette section ses principes généraux dans le contexte de l’horlogerie.

Dans le soucis de l’intégrer facilement au SoC, le générateur d’horloge est généralement

construit autour d’un oscillateur en anneau. Sa configuration la plus simple est représentée

en Fig. I.12a. Il comprend un nombre impair d’inverseurs (au moins 3). La sortie du dernier

inverseur est rebouclée sur l’entrée du premier, rendant le système oscillant.
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Figure I.12 – (a) Oscillateur en anneau à 3 étages ; (b) Chronogramme des signaux.

C’est l’utilisation d’inverseurs logiques qui le rend si attractif pour la génération d’hor-

loge au détriment des circuits résonnants (type LC). D’une part, sa brique de base est

similaire à celle des circuits numériques. D’autre part, il offre un gain de place significatif

comparé à l’espace monopolisé par l’inductance d’un oscillateur LC [30, 31]. Ce paramètre

est primordial lorsqu’il s’agit d’une génération distribuée de l’horloge où un grand nombre

de générateurs sont présents sur la puce.

Afin de déterminer quels sont les leviers de contrôle de l’oscillateur, nous établissons

dans ce qui suit sa période d’oscillation.

I.4.1 Oscillateur en anneau : période d’oscillation

La période est déterminée par le temps de propagation de l’onde à travers la châıne

d’inverseurs. Le front montant de l’horloge est obtenu après un premier parcours de l’onde

à travers la châıne, le front descendant est obtenu au second tour. Ainsi, la période d’os-

cillation est décrite analytiquement par l’Eq. I.1.

Tosc =

N∑

i=1

(τMi + τDi) (I.1)

où N est le nombre d’inverseurs, τMi et τDi sont respectivement les temps de montée et

descente du ieme étage. En supposant que tous les étages sont identiques, le temps de

montée peut-être décrit par

τM = η
CL

IP︸︷︷︸
pente

VDD︸︷︷︸
amplitude

(I.2)
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où η est un facteur sans dimension proche de 1, CL représente le condensateur parasite de

l’inverseur, IP correspond au courant injecté par le transistor PMOS et VDD est l’amplitude

des oscillations, ici égale à la tension d’alimentation du circuit [32]. L’expression de τD est

similaire, mais le courant n’est plus conduit par le PMOS mais par le NMOS.

Ainsi, l’Eq. I.1 devient

Tosc = ηNCLVDD

(
1

IP
+

1

IN

)
(I.3)

I.4.2 Contrôle de la période d’oscillation

L’Eq. I.3 montre quatre degrés de liberté pour le réglage de Tosc, à savoir :

• N : une modulation de la profondeur de la châıne par l’activation (désactivation)

dynamique d’étage permet de modifier la période ;

• CL : changer la charge capacitive d’un inverseur agit directement sur Tosc tel que

dans l’exemple de la Fig. I.11 ;

• IP,N : une augmentation (diminution) du courant fourni par un inverseur à CL

diminue (augmente) son délai et donc la période d’oscillation de l’anneau ;

• VDD : L’ajustement de la tension d’alimentation, par un DAC par exemple, revient

à ajuster Tosc.

Il s’agit là de paramètres influant de manière prédictive sur la période d’oscillation.

IP,N et VDD sont aussi les portes d’entrée de l’oscillateur aux bruits et à la modulation

aléatoire de la période. Dans la sous-section suivante, les mécanismes d’apparition du jitter

sont décrits.

I.4.3 Jitter dans l’oscillateur en anneau

Idéalement, la tension d’alimentation est parfaitement constante et les transistors ne

sont pas générateurs de bruit. Les temps de montée et de descente des inverseurs et l’espace

entre les transitions du signal d’horloge sont constants.

Dans les faits, la tension d’alimentation fluctue en permanence avec l’activité des cir-

cuits numériques connectés. On parle de bruit de commutation. De plus, le courant conduit

par un transistor est toujours affecté par un bruit intrinsèque (blanc et coloré). La nature

aléatoire de ces phénomènes, dont la période d’oscillation est tributaire (voir Eq. I.3), est

à l’origine du jitter.

Pour comprendre les mécanismes mis en jeu, considérons la présence unique de bruit

généré par les transistors. Ce bruit, modélisé par la source de courant ibr, est superposé au

signal utile IP et participe à la charge de CL, tel que représenté en Fig. I.13.
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Figure I.13 – (a) Injection du bruit par le PMOS ; (b) Charge parasitée de CL.

En fin de charge, il subsiste une incertitude ∆t sur sa durée. L’onde se propageant

à travers la châıne, les incertitudes s’accumulent d’inverseur en inverseur. Du fait du re-

bouclage de la châıne, lorsque l’oscillateur fonctionne librement, l’incertitude sur sa phase

crôıt indéfiniment avec le temps. On parle alors de jitter cumulatif dont les caractéristiques

dépendent de la nature du bruit.

Considérons uniquement le bruit blanc dans un premier temps. Un bruit blanc possède

une DSP (Densité Spectrale de Puissance) constante avec la fréquence. Il n’y a donc aucune

corrélation entre le bruit observé à un instant t1 et celui observé à un instant t2. De même,

le bruit blanc d’un inverseur n’est pas corrélé à celui généré par un autre inverseur. Ainsi,

un étage peut aléatoirement ralentir ou accélérer la propagation de l’onde indépendam-

ment des autres. Le jitter cumulatif observé est similaire au processus de marche aléatoire :

description mathématique d’une trajectoire construite sur la succession de pas dont la di-

rection est aléatoire [33, 34]. De manière analogue, la dispersion de la phase, ou déviation

standard du jitter, observée sur un laps de temps ∆Tobs est décrite par l’Eq. I.4.

σ∆Tobs
= κ

√
∆Tobs (I.4)

où κ est une constante de proportionnalité déterminée par les paramètres du circuit [35].

Le bruit en 1/f amène des propriétés différentes. L’essentiel de sa puissance se situe

à basses fréquences. Dans le domaine temporel, il évolue beaucoup plus lentement que
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l’horloge générée par l’anneau qui elle est de l’ordre du giga-Hertz. Les transitions sont

sensiblement affectées par la même quantité de bruit sur plusieurs cycles d’horloge. De ce

fait, le jitter induit lors d’une transition est fortement corrélé à celui de la précédente. Dans

ces conditions, le jitter cumulé est proportionnel au temps d’observation tel que

σ∆Tobs
= ζ∆Tobs (I.5)

où ζ est une autre constante de proportionnalité fonction des paramètres du circuit [35].

Les bruits d’alimentation et de substrat, causés par les commutations des circuits nu-

mériques, ont un effet similaire au bruit en 1/f sur la période. Ils agissent simultanément sur

tous les étages de la châıne et accélèrent ou ralentissent de manière concertée chacune des

transitions. Les déviations standards sont donc corrélées et conduisent à un jitter cumulé

proportionnel à Tobs.

La littérature montre que ces 2 derniers bruits sont les principales sources de jitter

d’un oscillateur en anneau [36, 37] et plus particulièrement dans le cas de la génération et

distribution de l’horloge [13].

I.5 Problématique

Ce chapitre a brièvement présenté l’évolution des techniques de génération et distribu-

tion de l’horloge dans les SoCs. Son but a été et est de satisfaire la demande de produits

électroniques toujours plus performants, plus rapides et basse consommation.

La génération distribuée de l’horloge apparâıt comme une alternative prometteuse aux

techniques de distribution classique. Elle propose une solution à la difficile mâıtrise du skew

et est directement transposable aux nouvelles générations de circuits.

Dans ce cadre, la génération de l’horloge dans une zone isochrone du SoC est assurée

par le DCO. Ce dernier est l’élément critique du réseau. Il est sensible à son environnement

et est la principale source d’incertitudes temporelles. De ce fait, les performances du circuit

d’horloge sont intimement liées à la conception de l’oscillateur contrôlé.

Ainsi, les travaux présentés dans ce manuscrit visent à répondre au problème de concep-

tion d’un DCO, en se posant la question :

« Comment concevoir un DCO robuste soumis à l’environnement hostile d’un

SoC en technologie CMOS submicronique ? ».

Pour y répondre, le chapitre qui suit dresse un état de l’art des principales réalisations

afin d’y trouver des éléments de réponse. Il est divisé en 3 parties. La première présente 2

techniques de contrôle relativement simples, de manière à fixer les idées. La seconde pro-

pose deux implémentations conçues à partir de cellules numériques standards. La dernière

est centrée sur des structures résistantes aux variations de type PVT (Process-Voltage-

Temperature). Un comparatif des performances affichées par les différents DCOs clôturera

ce chapitre et profilera la piste poursuivie par la suite.
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La littérature concernant la réalisation de DCO est abondante. Près de 500 résultats

sont trouvées sur IEEExplore pour une recherche avec les mots clés « Digitally Controlled

Oscillator ». Afin de restreindre cet état de l’art aux solutions potentielles à notre problé-

matique, nous écartons les VCOs seuls et les oscillateurs de type LC.

Dans un premier temps, nous présentons deux structures dont le fonctionnement est

intuitif. A la suite de quoi, nous exposons deux implémentations typiques basées sur l’utili-

sation de cellules standards numériques. Enfin, nous abordons des structures plus complexes

et robustes aux dispersions des paramètres technologiques et aux variations de la tension

d’alimentation et de la température (PVT). Pour chaque structure, en plus de leur fonc-

tionnement, nous résumons les avantages et les inconvénients.

Les différents DCOs analysés dans ce chapitre couvrent toutes les techniques de contrôle

énoncées lors du dernier chapitre, à savoir : la modulation du nombre d’étages, le contrôle

des charges capacitives ou du courant fourni par un inverseur et l’ajustement de la tension

d’alimentation.

II.1 Premiers pas

Cette section présente deux DCOs historiques. A priori, il s’agit des deux premiers os-

cillateurs en anneau contrôlés numériquement. Leur simplicité permet une compréhension

aisée. Le premier a été présenté en 1995 [1] et le second cinq ans plus tard [2].

II.1.1 Ajustement des courants de charge (décharge)

Le premier DCO basé sur une structure en anneau et dédié aux microprocesseurs

de haute performance a été présenté par Dunning et. al. [1]. Il a été fabriqué dans une

technologie CMOS TLM 0.5 µm, alimenté en 3.3 V et opère de 50 à 550 MHz. Il est

construit à partir de 8 cellules inverseuses et d’une porte NAND, voir Fig. II.1a. Lorsque

l’entrée ENABLE est à ’1’, la porte NAND est assimilable à un simple inverseur. Les 9

inverseurs rebouclés rendent la châıne oscillante. Dans le cas contraire, la sortie de la porte

NAND est imposée à VDD et fige l’oscillateur. Il est alors en veille et ne consomme plus

d’énergie.

Le délai des 8 inverseurs est programmable. 10 bits connectent (déconnectent) des

charges actives adjointes aux inverseurs, tel que représenté en Fig. II.1b. L’activation d’une

charge augmente le courant fourni au condensateur parasite de l’inverseur suivant le poids

binaire qui lui est affectée. Le délai de l’étage et donc la période d’oscillation sont diminués.

De plus, 1 bit supplémentaire permet de passer de 9 étages à 5 en désactivant 4 inverseurs

et ainsi pratiquement diviser par 2 la période d’oscillation.
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(a)

(b)

Figure II.1 – (a) Structure du DCO ; (b) Architecture des inverseurs programmables [1].

Les dispersions technologiques, telle que des variations de largeur des PMOS formant

les charges actives, pouvant impacter la monotonicité de la caractéristique de transfert du

DCO ont été considérés. Une caractéristique non monotone provoquerait une instabilité

de la PLL numérique dans lequel ce DCO est imbriqué [3]. Aussi, la charge active à poids

binaire i (0<i<9) est implémentée par la mise en parallèle de 2i transistors élémentaires.

Statistiquement, les dispersions de composant à composant tendent à s’annuler sur un

grand nombre de transistors.

Ce DCO n’a aucune immunité face au bruit d’alimentation. Par conséquent, pour le

préserver, la puissance lui est fournie par une alimentation dédiée. De plus, les lignes lui

acheminant l’alimentation sont découplées par des condensateurs afin d’atténuer les effets

du bruit se propageant à travers le substrat. Ces précautions ont fait passer le jitter de 300
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ps à moins de 30 ps.

Cette réalisation a été suivie, 5 ans plus tard, par la conception d’un DCO dont l’ap-

proche est fondamentalement différente et que nous analysons dans ce qui suit.

II.1.2 Réglage des charges capacitives

En 2000, Olsson et. al [2] ont présenté un oscillateur en anneau contrôlé numériquement

dont l’architecture est illustrée en Fig. II.2. Il a été fabriqué dans une technologie CMOS

AMS 0.35 µm. Alimenté par 3 V, il opère de 790 MHz à 1.08 GHz. Cette réalisation est

l’une des plus simples qu’il soit. L’oscillateur repose sur la mise en cascade de 4 inverseurs,

plus une porte NAND dont la fonction est similaire au cas précédent.

La connexion (déconnexion) de condensateurs de shunt, par le mot de 7 bits Vctrl,

ajuste le délai des différents étages. La connexion d’un condensateur, dont un poids binaire

a été affecté à sa capacité, augmente le délai de l’étage concerné. De ce fait, le DCO oscille

à sa vitesse maximale lorsque tous les condensateurs sont déconnectés. En plus, les auteurs

font varier « manuellement » la tension d’alimentation de 1 à 3.3 V. Ils ont montré que la

fréquence maximale évoluait alors entre 92 MHz et 1.15 GHz.

Figure II.2 – Contrôle par un réseau de condensateurs de shunt [2].

Une technique de contrôle numérique de la tension d’alimentation associée aux conden-

sateurs de shunt a été proposée bien plus tard dans [4]. Cette dernière réalisation intègre

une capacité de découplage à son alimentation qui lui est spécifiquement dédiée et utilise

des inverseurs pseudo-différentiels pour minimiser les effets du bruit haute fréquence se

propageant à travers les lignes d’alimentation et le substrat.

II.1.3 Bilan

Les 2 structures que nous avons brièvement décrites ont l’avantage d’un fonctionnement

simple. Néanmoins, cela n’est pas nécessairement vrai en ce qui concerne leur implémenta-

tion. Si nous savons comment est contrôlé le délai d’un étage, nous ne savons pas comment

est dimensionné un inverseur. Ses dimensions imposent celles des charges actives ou des

condensateurs de shunt en fonction du cahier des charges. Ces réalisations demandent un
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effort de conception semblable à celui des circuits purement analogiques avec les difficultés

que cela implique.

Ainsi, après ces 2 premières réalisations, points de départ aux oscillateurs en anneau

contrôlés numériquement, la conception de DCO basée sur l’emploi de cellules standards

numériques a émergé. Nous l’abordons dans la section suivante.

II.2 Conception à base de cellules standards numériques

L’oscillateur en anneau, bâti à partir d’inverseurs logiques, se prête à l’utilisation de

cellules standards numériques. Leur emploi est d’autant plus favorable dans le contexte

d’ADPLL, où il y a une volonté de remplacer les circuits analogiques par leurs alter-ego

numériques. C’est ainsi que des structures entièrement construites à partir de cellules nu-

mériques, fournies par les fabricants de circuits, ont émergé.

Nous présentons dans cette section les deux principales topologies. Pour les mettre en

oeuvre, le concepteur a uniquement besoin de connâıtre le délai d’une cellule ou son courant

de sortie et ses capacités d’entrée et de sortie. Ses données sont fournies par le Design-Kit

ou peuvent être rapidement déterminées par simulation.

II.2.1 Adressage d’une matrice d’inverseurs

La première topologie est illustrée en Fig. II.3. Elle a été initialement suggérée par

Olsson et. al. dans [5]. Elle tend à devenir un standard à la vue du nombre des réalisations

à ce jour [3, 6, 7, 8, 9, 10].

Le DCO est construit à partir d’un oscillateur en anneau classique à N étages auquel on

vient brancher une matrice d’inverseurs 3 états à N ×Q éléments. N doit être impair mais

il n’y a aucune restriction sur Q. Comme il est représenté en Fig. II.3, l’un des inverseurs

de l’anneau peut être remplacé par une porte NAND pour la désactivation de l’oscillateur

afin d’économiser de l’énergie. Ainsi, chacun des N étages du DCO comprend un inverseur

principal et Q inverseurs 3 états connectés en parallèle.

L’activation progressive des inverseurs d’un étage (i.e., colonne) augmente son courant

de sortie quand sa capacité équivalente reste quasi-inchangée. Il en résulte une diminution

du délai de l’étage et finalement une augmentation de la fréquence d’oscillation.
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Figure II.3 – DCO basée sur une matrice d’inverseurs [3]

Olsson et. al. ont mis en avant la puissance consommée par ce DCO comme sa princi-

pale faiblesse, notamment à cause de la grande capacité de sortie des étages [3]. En ce sens,

ils en ont conclu qu’une implémentation full-custom serait préférable. Le problème est qu’à

l’heure actuelle, il n’existe aucune théorie ou procédure de conception de ce dispositif dans

la littérature.

La sous-section suivante présente une topologie alternative à celle-ci. La stratégie de

contrôle suit une autre approche.

II.2.2 Modulation de la profondeur de châıne

La seconde topologie en vogue consiste en l’association d’un multiplexeur et d’un os-

cillateur en anneau. C’est une technique efficace pour un réglage grossier de la fréquence

d’oscillation. Nous avons choisi de présenter une implémentation proposée par Chen et. al.

[11] et illustrée en Fig. II.4. Les résultats d’implémentations similaires ont été publiés dans

[12, 13, 14]. Néanmoins, il nous parâıt plus opportun de présenter ce cas pour la technique

de réglage fin employée. Elle établit un lien direct avec l’analyse de la sous-section II.1.2.

Dans la partie gauche de la Fig. II.4a, le multiplexeur agit ici comme un sélecteur de

chemin pour l’onde se propageant dans l’anneau. Le mot Coarse code[127 : 0] sélectionne

laquelle des 128 entrées du multiplexeur est reliée à la sortie. Ainsi, le nombre d’étages

composant l’anneau est modulable. La longueur de la châıne peut alors passer de 6 à 133

cellules de délai.
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(a)

(b)

Figure II.4 – (a) DCO à modulation de profondeur de châıne associée à un réglage fin ;
(b) Implémentation des condensateurs [11].

Pour augmenter la résolution de l’oscillateur contrôlé, les concepteurs ont intercalé

entre la sortie du multiplexeur et l’entrée de la porte NAND une châıne de 3 inverseurs

dont le délai est programmable via une banque de condensateurs. Ces condensateurs ont la

particularité d’être implémentés à partir de portes NOR, voir Fig. II.4b. C’est le condensa-

teur parasite de la porte qui est ici exploité. Il est assimilable à une diode varicap au sens

où sa capacité dépend du niveau logique de l’entrée D.

Finalement, ce DCO implémenté dans une technologie 2P4M CMOS 0.35 µm et ali-

menté en 3.3 V oscille à une période comprise 5 et 55 ns. Le pas grossier obtenu en ral-

longeant (raccourcissant) la châıne d’un élément est de 385 ps et le pas fin de 1.55 ps en

changeant l’état d’une porte NOR.

Contrairement au cas précédent, une étude théorique approfondie de cette structure a

été présentée par la suite et validée expérimentalement par Lee et. al. [14].
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II.2.3 Bilan

En terme d’intégration, ces deux structures sont très avantageuses. Les composants

utilisés sont les mêmes que ceux employés pour tous les circuits numériques du SoC. Leurs

performances et leurs surfaces suivent les réductions d’échelle opérées d’une génération

technologique à l’autre. De ce fait, elles bénéficient d’une excellente portabilité et rendent

possible la conception à base d’IP (Intellectual Property). Cela se traduit notamment par

une simplification et un gain de temps lors de la phase de développement du DCO avec des

outils de CAO (Conception Assistée par Ordinateur) communs à l’ensemble des circuits du

SoC.

Dans le contexte d’une génération distribuée de l’horloge, le DCO intégrant la ma-

trice d’inverseurs trois états présente des atouts supplémentaires comparé à son homologue

à longueur de châıne modulable. Pouvant être bâtie uniquement à partir d’inverseurs lo-

giques, son architecture est plus épurée et sa géométrie est régulière. Ainsi, l’élaboration

du layout est facilitée. C’est une donnée importante puisque l’oscillateur contrôlé est ré-

pété dans chacune des zones isochrones. En outre, les travaux de Tierno et. al. ont montré

expérimentalement qu’il est possible de travailler sur différentes plages fréquentielles en

ajustant la tension d’alimentation avec ce DCO [7]. Il est donc compatible avec les tech-

niques de DFVS. En revanche, l’absence de méthodologie de conception, à l’opposé de son

concurrent, demeure un frein à son déploiement si l’on veut éviter le surdimensionnement

et optimiser ses performances.

Toutefois ces oscillateurs n’en demeurent pas moins sensibles aux variations de PVT.

Aussi, nous explorons les principales techniques de compensation dans la section qui suit.

II.3 Compensation des variations de PVT

Le processus de fabrication des circuits induit inévitablement des variations plus ou

moins prévisibles de leurs performances. La gravure des transistors est faite avec une pré-

cision limitée. Leurs dimensions, ou encore la diffusion des dopants, ne sont pas celles

exactement attendues. De ce fait, les caractéristiques électriques des transistors subissent

des aléas. Cela se traduit, entre autres, par des dispersions de la tension de seuil, de la

mobilité des porteurs, de la largeur et longueur du canal, etc. [15]. Dans le cas des DCOs,

la valeur de la charge capacitive et du courant fourni par une porte sont alors entachées

d’une erreur (statique). De plus, le courant délivré par l’inverseur est dépendant de la ten-

sion d’alimentation et de la température [16]. Ainsi, il subsistera toujours un écart entre

les délais réel et théorique d’un étage [17].

Afin de garantir les performances du DCO : dynamique, résolution, monotonicité, etc. ;

ces dispersions doivent être anticipées dès l’étape de conception. Nous présentons ici les

DCOs compensés suivant deux catégories : les DCOs auto-suffisants et les DCOs assistés.
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II.3.1 DCOs auto-suffisants

La monotonicité du DCO basé sur la matrice d’inverseurs 3 états est assurée indépen-

damment des variations PVT. Activer une cellule supplémentaire pour apporter un courant

additionnel ne peut que accélérer l’oscillateur [3]. Ce n’est pas le cas du DCO dont la pro-

fondeur de châıne est modulable.

Ce dernier doit remplir certaines conditions. La dynamique du bloc de réglage fin doit

nécessairement être inférieure au délai introduit par un élément de la châıne modulable.

Dans le cas contraire, elle ne doit pas excéder la résolution de 1 LSB [18]. Autrement,

l’ADPLL dans laquelle il sera intégré sera déverrouillée à chaque fois qu’une « cassure »

dans la caractéristique du DCO sera rencontrée.

Pour assurer la monotonicité de la caractéristique de transfert du DCO, indépendam-

ment des variations de process, Moon et al. [19] accordent finement la fréquence d’oscillation

par une méthode d’interpolation. Le concept est illustré par la Fig. II.5.

Figure II.5 – DCO à réglage grossier et fin par interpolation [19].

Ici, deux accès adjacents de la ligne de délai sont sélectionnés par le multiplexeur. La

cellule D introduit entre ces deux accès un délai tD. Par interpolation, le circuit de réglage

fin positionne la phase de sortie entre celle de ces deux accès en fonction de sa commande.

De ce fait, même si il existe des disparités dans le délai introduit par les cellules D, la

monotonicité est garantie par l’interpolateur.
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Figure II.6 – Implémentation possible de l’interpolateur [18].

Une implémentation possible de l’interpolateur est donnée en Fig. II.6. Cette dernière

a été proposée par Sheng et. al. [18]. V OUT A et V OUT B sont reliés aux deux sorties

adjacentes de la ligne de délai. Ces deux signaux attaquent chacun une colonne de buffers

analogue aux étages du DCO basé sur la matrice d’inverseurs 3 états (sans inversion). Le

mot de contrôle fin est appliqué sur une colonne et son complément logique sur l’autre. Le

nombre de buffers, 3 états actifs sur une colonne est fonction de ce mot. Ainsi, la phase

de sortie du DCO est d’autant plus proche de celle de V OUT A qu’il y a de buffers actifs

dans sa colonne, puisqu’elle conduit plus rapidement, et vice et versa.

Conçue dans une technologie CMOS 90 nm et alimentée par une tension nominale de

1.2 V, la structure implémentée par Sheng et. al. [18] oscille à des fréquences comprises

entre 324 et 840 MHz. La monotonicité est assurée indépendamment des conditions PVT.

Néanmoins, aucune précaution n’a été prise pour compenser les dérives de la fréquence

d’oscillation dues aux variations de température ou de l’alimentation.

La conception de Moon et. al. [19] prend en compte ces deux derniers paramètres. Leur

circuit a été fabriqué dans une technologie CMOS 0.13 µm et fonctionne entre 300 MHz et

1.3 GHz. La ligne de délai a été construite à partir de cellules de délai pseudo-différentielles

non-usuelles. Elles permettent notamment d’avoir un DCO dont la fréquence varie de moins

de 3.5% lorsque l’alimentation varie de ±5% autour d’une valeur optimale de 1.28 V (au

lieu de 1.2 V, différence due à la variation de process). Le délai de leur cellule varie au

maximum de 25% lorsque la température évolue de 0 à 100◦C ; les résultats sur le DCO ne

sont pas reportés. La robustesse de cet oscillateur est intimement liée à celle des cellules

le composant. Malgré leur complexité et leur originalité, aucune règle de conception n’est

fournie.
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II.3.2 DCO assisté

II.3.2.1 Compensation mutuelle calibrée

Les résultats de Moon et. al. [19] sont à mettre en balance avec ceux obtenus par Seo

et. al. publiés dans [20]. L’architecture utilisée est similaire, la technologie et la tension

d’alimentation nominale sont identiques et la dynamique de sortie est équivalente, ici :

320 MHz à 1.25 GHz. Ils ont en revanche opté pour une compensation de l’alimentation

différente.

(a)

(b)

Figure II.7 – (a) Châıne de délai ; (b) Schéma électrique du compensateur [20].

La châıne modulable est représentée en Fig. II.7a. Les cellules de délai sont les inver-

seurs M . Les éléments C servent à la compensation. Leur schéma électrique est donné en

Fig. II.7b. D’après les auteurs, les compensateurs transportent l’onde plus rapidement que

les deux cellules M (à moins que leur délai ne soit supérieur à celui des deux inverseurs M

consécutifs). Si le délai d’une cellule C est équivalent à celui de deux cellules M , les po-

larités opposées du chemin principal et de compensation peuvent annihiler la dépendance

à l’alimentation. Puisque les compensateurs ajoutent une capacité parasite en sortie des

inverseurs M , plus leur surface est petite et moins ils ralentissent l’oscillateur.

Afin de garantir l’indépendance des délais envers une alimentation potentiellement

polluée, le courant fourni par les compensateurs est ajusté via 4 bits de contrôle ON(B)i

(i = 0, 1, 2, 3). Cet ajustement permet de s’affranchir des variations de process, de la tension

nominale d’alimentation et de la température. Aussi, un calibrage est nécessaire pour affec-

ter une valeur à ces bits. Il peut être effectué sur ou en dehors du SoC. Aucune information
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complémentaire n’est donnée quant à la méthode de calibration.

L’efficacité de leur compensation a été démontrée par simulation. Ils ont prouvé, à

travers plusieurs courbes, qu’il existe une largeur optimale des transistors du compensa-

teur rendant la fréquence d’oscillation invariante avec l’alimentation. Pour cette largeur,

la fréquence d’oscillation varie de 1% lorsque la tension d’alimentation varie de 10%. Mal-

heureusement, aucune méthode n’est proposée pour déterminer la largeur optimale des

transistors du compensateur.

II.3.2.2 Emploi d’un circuit de diagnostic

Aux antipodes de l’approche préconisée par Seo et. al. [20], nous nous focalisons main-

tenant sur l’ADPLL réalisée par Elshazly et. al. [21, 22]. Son synoptique est montré en

Fig. II.8. Réalisée dans une technologie 0.13 µm et alimentée en 1 V, elle fonctionne sur la

plage [400 MHz ; 3 GHz]. Le DCO est ici construit à partir d’une association DAC-VCO.

Les inverseurs du VCO ont une architecture pseudo-différentielle afin de minimiser le jitter

conséquent au bruit de mode commun, typiquement le bruit se propageant à travers le

substrat [23]. Cette ADPLL intègre un circuit de diagnostic pour compenser la sensibilité

de l’oscillateur aux variations de l’alimentation. Il apparâıt en bleu sur la Fig. II.8a. C’est

un circuit « intelligent » procédant par étape. Il perturbe l’alimentation du VCO, analyse

sa réaction et y opère les modifications nécessaires afin de le désensibiliser.

La perturbation est déterministe. Il s’agit d’un signal, nommé Dtest, fourni par un gé-

nérateur de signaux numériques. Les n bits deDTEST commandent une résistance contrôlée

numériquement, placée entre l’alimentation générale de la PLL et la borne d’alimentation

des inverseurs, voir Fig. II.8b. DTEST est un signal triangulaire (numérique). La variation

de la résistance est à l’image de DTEST . Elle simule une alimentation polluée et induit

des variations déterministes de la fréquence d’oscillation. Cette perturbation se répercute

en sortie du comparateur de phase et du filtre de boucle. La sortie de ce dernier est alors

prélevée par le circuit de diagnostic. Grâce à un corrélateur, il en analyse la teneur de

manière à ne considérer que les résidus de DTEST . En fonction du résultat, le circuit de

calibration modifie la polarisation des charges actives placées entre les sorties des inverseurs

et la masse. Lorsque le corrélateur ne détecte plus de résidus de DTEST , la polarisation des

charges est maintenue. L’oscillateur est calibré et insensible à l’alimentation.

La pertinence de cette technique a été démontrée par une division par 4, dans le pire

des cas, du jitter dû à l’alimentation lorsque le circuit de calibrage est actif.
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(a)

(b)

Figure II.8 – (a) Synoptique de l’ADPLL présentée dans [21, 22] ; (b) Architecture du
VCO.

II.3.2.3 Détection des dérives

Ce dernier cas d’étude est consacré à la compensation des dérives en température d’un

DCO proposée par Kamath et. al. [24, 25, 26]. Comme pour l’exemple précédent, le DCO est

assisté par l’ADPLL dans laquelle il est implanté. La PLL numérique est conçue dans une

technologie CMOS 65 nm et a pour fréquence de sortie cible 480 MHz. Certains éléments

semblent être alimentés en 1.8 V et les autres en 1.2 V.
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Figure II.9 – Compensation des dérives de l’oscillateur dues à la température [24].

Le DCO possède trois commandes distinctes : une pour le réglage grossier, une pour

le réglage fin et la dernière destinée à compenser ses dérives dues aux changements de

température, voir Fig. II.9. Le circuit de détection (bloc 550) détecte l’augmentation (di-

minution) de la température en comparant la sortie du filtre de boucle à différents seuils. Le

résultat de ces comparaisons commande un convertisseur numérique analogique (bloc 555)

qui augmente (diminue) le courant fourni à l’oscillateur contrôlé en courant. Le dispositif

de compensation contrebalance les déviations subies par l’oscillateur contrôlé et le DAC de

réglage fin (bloc 537) avec les variations de température.

Cette ADPLL a pour unique but de fournir un signal à 480 MHz, pour différentes

fréquences de référence en entrée (512), par programmation du diviseur de boucle (bloc

515). Sans compensation, il semble que le DCO subit une dérive de ±140 MHz. Avec la

compensation, les auteurs indiquent que la fréquence de 480 MHz est verrouillée par l’AD-

PLL lorsque la température évolue entre -40 et 125◦C.

II.3.3 Bilan

Nous avons récapitulé les principales caractéristiques des DCOs compensés dans le Tab.

II.1. Les colonnes grises correspondent aux DCOs auto-suffisants, les blanches aux DCOs

assités.

La référence [27] y a été ajoutée. Cet article porte sur la conception d’une ADPLL

tolérante aux variations de PVT. La brièveté du papier, propre au format de la conférence

IEEE ISSCC, fait que très peu d’informations concernant le DCO peuvent être extraites.

C’est la raison pour laquelle il n’a pas été présenté avant. Néanmoins, son schéma est donné.

Il s’agit d’un oscillateur en anneau à 3 étages différentiels commandés par un DAC en mode
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courant. Les auteurs indiquent avoir observé une variation de 1% de la fréquence pour une

variation de 5% de l’alimentation de l’oscillateur contrôlé.

Tableau II.1 – Principales performances des DCOs compensés

[19] [18] [27] [20] [21]

Technologie (µm) 0.13 0.09 0.09 0.13 0.13
Alimentation (V) 1.2 1.2 0.7-2.4 1.2 1
Dynamique (GHz) 0.3-1.3 0.324-0.84 0.018-0.6 0.32-1.25 0.4-3

Consommation (mW) 4.48 0.21 - 1.68 <2.65
@0.95GHz @0.84GHz - @0.9GHz @1.5GHz

Implémentation Ful.Cust. Cel.Std. Ful.Cust. Ful.Cust. Ful.Cust.
Process Monot. Monot. - Monot. -

Voltage (∆f/∆VDD) 3.5%/±5% - 1%/+5% 1%/10% *

Monot. : monotonicité par interpolation
Ful.Cust. : full-custom
Cel.Std : cellule standard numérique
* : jitter divisé par 4 lorsqu’un bruit blanc de 20 mVRMS est appliqué sur l’alimentation avec diagnostic
actif

Ce tableau met en évidence les principales orientations des concepteurs. On constate

notamment qu’une seule structure emploie des cellules standards numériques. La mono-

tonicité de sa caractéristique de transfert, indépendamment des variations de process, est

garantie par l’utilisation d’une technique d’interpolation pour l’accord fin de la fréquence

d’oscillation.

Pour les quatre autres DCOs, le full-custom a été préféré aux cellules standards nu-

mériques. Ils intègrent une compensation des variations de l’alimentation. Sur cette consi-

dération, les DCOs assistés présentent de meilleurs performances que leurs homologues

auto-suffisants.

Enfin, outre les travaux menés par Kamath et. al. [25, 26], peu d’efforts ont été four-

nis en vue de limiter les effets de la température. On peut l’expliquer par le fait que la

température évolue lentement. La dérive de l’oscillateur, entrâınée par cette variation, est

aisément corrigée par l’ADPLL. En revanche, pour une génération distribuée de l’horloge,

dans un SoC soumis à d’importants gradients de température, cette dépendance ne peut

être négligée car elle peut sévèrement limiter la plage fréquentielle sur laquelle les oscilla-

teurs peuvent s’accorder.

II.4 Conclusion

Cet état de l’art rend compte des principales architectures d’oscillateur en anneau

contrôlé numériquement. Nous avons tenté d’y retracer l’évolution de ces DCOs depuis

leur apparition.

Les premières réalisations ont servi de tremplin à la migration vers le tout numérique.

A partir de là, l’oscillateur contrôlé a pu être réalisé en empruntant un flot de concep-
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tion compatible avec celui du circuit principal du SoC. Les 2 principales topologies ont été

présentées. Comparé au DCO à profondeur de châıne modulable, le DCO employant une

matrice d’inverseurs 3 états est plus avantageux. Son architecture facilite son intégration.

Sa caractéristique de transfert est intrinsèquement monotone, indépendamment des varia-

tions de process. C’est une assurance de stabilité de l’ADPLL dans laquelle le DCO sera

intégré. De plus, il se prête aux techniques de DVFS.

Le Tab. II.1 a mis en évidence l’utilisation systématique de cellules full-custom afin

d’immuniser l’oscillateur contre les variations de l’alimentation. De ce point de vue, les

DCOs assistés présentent de meilleurs performances. Néanmoins, ces derniers nécessitent

une phase de calibration pour être placés dans des conditions optimales. Le bémol est que

cette phase de calibration doit être répétée périodiquement dans le temps afin de tenir

compte des changements de température. Pendant ce temps, la sortie du DCO n’est pas

apte à cadencer un SoC ou une de ses zones. Aussi, les solutions proposées par l’existant

ne sont pas applicables dans notre contexte.

Concernant la prise en compte des variations de la température, la proposition de Ka-

math et. al. [25] nécessite aussi une phase de calibration et de normalisation de l’ADPLL.

Les auteurs ne précisent pas en quoi consiste ces étapes. De plus, leur circuit n’intègre

aucune protection à une alimentation polluée.

Au final, aucune réalisation ne satisfait notre besoin d’un oscillateur contrôlé numéri-

quement robuste aux variations de PVT. Soit les effets de la température sont compensés ;

soit ce sont les fluctuations de l’alimentation qui sont contrées ; et si les dispersions dues

aux variations de process sont prises en compte lors d’une phase de calibration, aucune ne

tient compte simultanément des trois paramètres (PVT).

Aussi, dans ce qui suit, nous explorons la piste du DCO basé sur la matrice d’inver-

seurs 3 états. Partant de ses forces, citées précédemment, nous analyserons ses principales

caractéristiques. D’une part, ce travail comblera un manque de la littérature. D’autre part,

il permettra de conclure sur la pertinence de cette topologie dans notre contexte.
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Chapitre III

DCO à matrice d’inverseurs 3 états
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Ce chapitre présente les premiers résultats de mes recherches sur l’oscillateur en an-

neau associé à une matrice d’inverseurs 3 états. La première partie de ce chapitre établit un

modèle analytique de la période d’oscillation du DCO, et de son incertitude, en fonction du

code d’entrée et de sa constitution. Cette modélisation se veut la plus simple possible afin

de permettre des calculs rapides « à la main ». Une procédure de conception de l’oscillateur

contrôlé, en fonction d’un cahier des charges, en est dérivée. Nous terminons ce chapitre

par l’évaluation du modèle au travers de résultats de simulation.

III.1 Modèle analytique de la période d’oscillation
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Figure III.1 – Schéma du DCO employant une matrice d’inverseurs à N ×Q éléments.

Notre modèle s’appuie sur le DCO illustré en Fig. III.1. Il est construit à partir d’un

oscillateur en anneau classique long de N cellules. Q inverseurs 3 états sont branchés en

parallèle de chacune des cellules.

La période d’oscillation dépend de l’état de la matrice à N × Q éléments. Elle est

contrôlée par les mots X et Y . Le (i, j)eme inverseur 3 états est activé par un état haut de

Sel[i, j]. Ce signal d’activation résulte de l’opération ET effectuée sur Xi et Yj . L’activation

progressive des inverseurs d’un étage augmente son courant de sortie ISi quand sa capacité

CL reste quasi-invariante. De ce fait, le délai de l’étage concerné diminue et induit une

réduction de la période d’oscillation.
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III.1.1 Définitions

Nous commençons par définir les différents termes qui nous permettrons de construire

un modèle décrivant la période d’oscillation du DCO.

Comme dans le cas d’un simple oscillateur en anneau, la période d’oscillation de ce

DCO peut être exprimée telle que

TOSC =

N∑

i=1

(τMi + τDi) (III.1)

où τMi et τDi sont respectivement les temps de montée et descente du ieme étage. Pour la

simplicité, nous émettons l’hypothèse que tous les inverseurs sont équilibrés et donc que

τMi = τDi = τi.

Le temps de transition est décrit par

τi = η
CL

ISi
VDD (III.2)

où η est une constante sans dimension proche de 1, ISi est le courant total fourni (pompé)

par le ieme étage, CL est la capacité parasite introduite par un étage et VDD la tension

d’alimentation.

ISi est fonction du code d’entrée et exprimé comme

ISi[Y] = IP +

Q∑

j=1

(XiYj)︸ ︷︷ ︸
Sel[i,j]

I3 = IP +Xi(

Q∑

j=1

Yj

︸ ︷︷ ︸
Y

)I3 (III.3)

IP et I3 sont respectivement les courants fournis par l’inverseur principal et un inverseur 3

états (lorsqu’il est actif). Nous partirons du principe que la majeure partie du courant est

conduit par les transistors M3(n) et MP (n) lorsque ceux-ci opèrent en saturation [1, 2]. Y
est la valeur décimale du mot Y , elle évolue entre 0 et Q et correspond au nombre de bits

à 1.

La charge capacitive CL est équivalente à la somme des capacités introduites par chaque

inverseur composant un étage. Elle est quasi-invariante avec le code [3] et est exprimée par

CL = CP +QC3 (III.4)

CP et C3 sont respectivement les capacités introduites par l’inverseur principal et un in-

verseur 3 états (actif ou non).

III.1.2 Période en fonction de la châıne principale

De manière à exprimer simplement la période d’oscillation, nous appliquons certains

changement aux équations de ISi et CL.

Les inverseurs composant un étage ont une entrée, une sortie et une tension d’ali-
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mentation commune. De ce fait, à longueur de canal identique, le courant conduit par les

transistors d’un inverseur 3 états s’écrit en fonction de IP tel que

I3 = βIP (III.5)

où β désigne le rapport entre la largeur de M3 et celle MP , voir Fig. III.1 et Eq. III.6.

β =
W3

WP
(III.6)

W3 est la largeur du transistor M3 ; de même pour WP vis à vis du PMOS de l’inverseur

principal. Il est à noter que nous avons délibérément négligé l’impact des transistors d’ac-

tivation MA(n). Nous considérons que leur résistance effective drain-source est trop faible

pour influer sur le courant.

De là, l’Eq. III.3 peut être reformulée par l’Eq. III.7.

ISi[Y] = IP (1 + βXiY) (III.7)

Seuls les transistors M3(n) contribuent à la capacité introduite par un inverseur 3 états

[4, 5, 6]. Elle est égale à la somme de leur surface. Ainsi, toujours sous l’hypothèse que les

transistors M3(n) et MP (n) sont de même longueur, on peut écrire

C3 = βCP (III.8)

et l’Eq. III.4 devient

CL = CP (1 + βQ) (III.9)

En réinjectant les équations III.7 et III.9 dans l’équation III.2, on obtient

τi[Y] = η
CP (1 + βQ)

IP (1 + βXiY)
VDD =

(
η
CP

IP
VDD

)

︸ ︷︷ ︸
τP

1 + βQ

1 + βXiY
(III.10)

τP renvoie ici au délai introduit par l’inverseur principal seul (i.e., sans inverseurs 3 états

connectés en parallèle).

Finalement, en revenant à la définition de la période donnée en Eq. III.1, nous l’expri-

mons de la façon suivante :

TOSC [X ,Y] = 2τP (1 + βQ)

N∑

i=1

1

1 + βXiY
(III.11)

= 2τP (1 + βQ)

{
N −X βY

1 + βY

}
(III.12)

= 2NτP︸ ︷︷ ︸
TOSCP

(1 + βQ)

{
1− X

N

βY
1 + βY

}
(III.13)
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avec TOSCP : la période d’oscillation naturelle de l’anneau, lorsque la matrice d’inverseurs 3

états est débranchée ; X : la valeur décimale du motX, comprise entre 0 etN , correspondant

au nombre de bits à 1.

L’Eq. III.13 peut être réécrite de manière plus compacte comme suit

TOSC [X ,Y] = TOSCmax −∆TOSC [X ,Y] (III.14)

où la période maximale, correspondant à l’entrée X=0 et Y=0, est donnée par

TOSCmax = TOSC [0, 0] = TOSCP (1 + βQ) (III.15)

et la dépendance au code d’entrée se traduit par le terme ∆TOSC [X ,Y]. Son expression est

∆TOSC [X ,Y] = TOSCmax

{X
N

βY
1 + βY

}
(III.16)

La période d’oscillation minimale est obtenue lorsque tous les inverseurs 3 états sont

actifs. Dans ce cas, X=N et Y=Q, on a alors

TOSCmin = TOSC [N,Q] = TOSCP (III.17)

Ces derniers développements mettent en évidence le lien entre la plage de travail du

DCO et la période d’oscillation de l’oscillateur en anneau (seul).

Lorsque tous les inverseurs de la matrice sont actifs, la période d’oscillation est celle de

l’oscillateur en anneau. Cela s’explique par le fait que le surplus capacitif de CL, comparé

à CP , est compensé par le courant fourni par tous les inverseurs 3 états.

Le résultat de l’Eq. III.15 se justifie par le fait que lorsque tous ces inverseurs sont

inactifs, seul le courant fourni par l’inverseur principal charge (décharge) la condensateur

CL. Ce dernier a une capacité (1 + βQ) fois plus grande que celle uniquement introduite

par l’inverseur principal.

En définitive, le rôle de la matrice d’inverseurs 3 états sur l’oscillateur est comparable

à celui d’un frein. Activer ces inverseurs progressivement relâche la contrainte sur l’oscil-

lateur jusqu’à lui permettre d’osciller à sa vitesse (fréquence) naturelle lorsqu’ils sont tous

actifs.

III.2 Incertitude sur la période d’oscillation

Le premier chapitre a introduit la notion de jitter. Partant de notre mise en équation de

la période d’oscillation du DCO, nous exprimons dans cette section l’incertitude temporelle

sur cette période en fonction du code d’entrée.

Nous nous intéressons ici exclusivement au jitter inhérent au bruit intrinsèque des com-

posants. L’estimation du jitter se fera sur un temps d’observation équivalent à un cycle

d’horloge. Ainsi, seul le bruit thermique est considéré dans notre étude. Le bruit en 1/f
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(basse fréquence) n’a pas d’influence sur des temps aussi courts qu’une période d’horloge

[7].

Nous amorçons cette analyse par la détermination du jitter propre à l’oscillateur en an-

neau. A la suite de quoi, nous prendrons en compte la matrice d’inverseurs 3 états connectée.

III.2.1 Jitter lié à l’oscillateur en anneau

Dans un premier temps, nous nous intéressons uniquement à l’oscillateur en anneau, tel

que représenté en Fig. III.2. Nous maintenons l’hypothèse que les inverseurs sont équilibrés

et identiques les uns aux autres. Aussi, le courant conduit par un transistor NMOS équivaut

au courant conduit par un PMOS et est égal à IP . De plus, nous supposons que lorsqu’il

est passant, un transistor PMOS génère la même quantité de bruit qu’un transistor NMOS

passant. Ce bruit intervient dans notre modèle sous l’appellation ibrP .
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Figure III.2 – Oscillateur soumis au bruit intrinsèque des MOSFETs.

La châıne principale oscille à la période

TOSCP = 2NτP (III.18)

où τP est le délai introduit par un inverseur. Il a été défini par l’ Eq. III.10.

Tenant compte du bruit thermique amené par les transistors, τP est réévalué via l’Eq.

III.19.

∫ τP

0

IP + ibrP
CP

dt = VDD (III.19)

Cette dernière équation traduit l’intégration du bruit par le condensateur CL lors d’une

transition. D’un point de vue statistique, on a un délai moyen

< τP >≡ τP =
CP

IP
VDD (III.20)

et une variance de ce délai donnée par l’Eq. III.21 [1].

στP
2 =

1

IP
2

〈(∫ τP

0
ibrP dt

)2
〉

(III.21)
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Pour résoudre cette intégrale, nous décrivons στP dans le domaine fréquentielle. Le

bruit étant intégré sur une fenêtre temporelle de largeur τP , on a

SτP (f) =
1

IP
2 |FτP (f)|2SibrP (III.22)

SτP (f) est la densité spectrale de jitter. Sibr est la DSP (Densité Spectrale de Puissance)

de ibr. Elle est indépendante de la fréquence, puisque le bruit est blanc, et est définie par

les caractéristiques électriques et géométriques de MP [8]. FτP est la fenêtre rectangulaire

d’intégration dont l’amplitude dans le domaine fréquentiel est donnée par

|FτP (f)| = τP sinc(πfτP ) (III.23)

Aussi, l’Eq. III.22 est réécrite telle que

SτP (f) =
SibrP

IP
2 τP

2sinc2(πfτP ) (III.24)

et en utilisant le théorème de Wiener-Khinchine, on a finalement

στP
2 =

∫ ∞

0
SτP (f)df =

SibrP

IP
2

τP
π

∫ ∞

0

sin2x

x2
dx

︸ ︷︷ ︸
π/2

=
1

2

SibrP

IP
2 τP (III.25)

L’Eq. III.25 fait apparâıtre d’importantes propriétés. D’une part, la variance du délai

d’un inverseur est proportionnelle à son délai nominal. D’autre part, elle est proportionnelle

au ratio de la DSP du bruit généré par MP (SibrP ) sur la valeur quadratique du courant

conduit par MP (IP
2).

Enfin, sur une période d’oscillation, le jitter inhérent à l’oscillateur en anneau, σTOSCP
,

est calculé en sommant l’incertitude introduite par chaque inverseur :

σTOSCP

2 = 2NστP
2 =

SibrP

IP
2 NτP =

1

2

SibrP

IP
2 TOSCP (III.26)

Le chapitre I, via l’Eq. I.4, exprimait le jitter, observé sur un laps temps ∆Tobs lorsque

l’anneau est soumis au bruit blanc des inverseurs, par

σ∆Tobs
= κ

√
∆Tobs (III.27)

où κ est une constante de proportionnalité déterminée par les paramètres du circuit. Pour

∆Tobs = TOSCP , on a par identification,

κP =
1√
2

√
SibrP

IP
(III.28)

Finalement, l’expression de κP démontre que le jitter peut être obtenu seulement sur

l’analyse du rapport « DSP du bruit / puissance utile » d’un étage, où le signal utile est

le courant conduit par un étage. Dans le cas du DCO basé sur la matrice d’inverseurs, la

configuration d’un étage est fonction du code d’entrée. De ce fait, la mise en équation du
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jitter est plus complexe. La section suivante vise à proposer une formulation compacte.

III.2.2 Impact de la matrice d’inverseurs

Pour estimer la dérive de la période du DCO, nous procédons en 2 étapes. Dans un

premier temps, nous déterminons le paramètre « DSP du bruit / puissance utile » d’un

étage. De là, le jitter du DCO, en fonction de sa commande, est obtenu en sommant l’in-

certitude introduite par chacun des étages.

III.2.2.1 Incertitude introduite par un étage

Un étage est représenté en Fig. III.3. Il inclut le signal utile ISi et le bruit fourni par

les inverseurs à la charge capacitive CL. Nous négligeons l’apport en bruit des transistors

d’activation du fait de leur faible résistivité [9].
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Figure III.3 – Signal utile et bruit transférés par un étage à sa charge capacitive.
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En s’inspirant de l’Eq. III.27, nous exprimons la variance du délai d’une colonne comme

στi
2[Y] = Ki

2[Y]τi[Y] (III.29)

Pour rappel, τi le délai du ieme étage a été exprimé par l’Eq. III.10, tel que

τi[Y] = τP
1 + βQ

1 + βXiY
(III.30)

D’autre part, le paramètre Ki correspond au ratio « DSP du bruit / puissance utile » du

ieme étage.

En appliquant la loi des noeuds, la DSP du bruit intégré par CL est donnée par l’Eq.

III.31,

Sitot i[Y] = SibrP +XiYSibr3 (III.31)

où Sibr3 correspond à la DSP du bruit fourni par un inverseur 3 états lorsque celui-ci est

activé. Elle est proportionnelle au facteur géométrique (W/L) des transistors M3 [8]. De

ce fait, nous réécrivons cette dernière équation comme

Sitot i[Y] = SibrP (1 + βXiY) (III.32)

où β a été défini par l’Eq. III.6.

Nous exprimons alors Ki tel que

Ki
2[Y] = 1

2

Sitot i[Y]
ISi

2[Y] =
1

2

SibrP (1 + βXiY)
{IP (1 + βXiY)}2

=
1

2

SibrP

IP
2

1

1 + βXiY
(III.33)

Enfin, injecter les Eq. III.30 et III.33 dans III.29 conduit à

στi
2[Y] = 1

2

SibrP

IP
2

1

1 + βXiY
× τP

1 + βQ

1 + βXiY
=

1

2

SibrP

IP
2 τP

︸ ︷︷ ︸
στP

2

1 + βQ

(1 + βXiY)2
(III.34)

Via l’Eq. III.34, nous mettons en relation l’incertitude temporelle liée à un inverseur

de l’anneau et celle englobant un étage de complet du DCO. La dernière marche établie

notre formulation du jitter intrinsèque au DCO.
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III.2.2.2 Incertitude de la période

Le jitter observé sur une période d’oscillation est obtenu en sommant la variance du

délai de chaque étage en fonction du couple X − Y .

On a par définition,

σTOSC

2[X ,Y] = 2

N∑

i=1

στi
2[Y] (III.35)

La stratégie de contrôle impose que lorsque le bit Xi est à 1, Y inverseurs 3 états sur

Q sont actifs dans cet ieme étage. A l’inverse, lorsqu’il est à 0, seul l’inverseur de l’anneau

participe à la propagation de l’onde. Ainsi, la variance de la période devient

σTOSC

2[X ,Y] = 2
{
Xστ

2[Y] + (N − X )στ
2[0]
}

(III.36)

En y introduisant l’Eq. III.34, on obtient alors

σTOSC

2[X ,Y] = 2

{
XστP

2 1 + βQ

(1 + βY)2 + (N − X )στP
2

}
(III.37)

= 2NστP
2

︸ ︷︷ ︸
σTOSCP

2

(1 + βQ)

{
1− X

N

[
1− 1

(1 + βY)2
]}

(III.38)

Ce dernier résultat permet d’extraire un certain nombre de propriétés remarquables

quant à la dispersion de la période d’oscillation de cette architecture.

La première est que la variance de la période est directement proportionnelle aux dé-

rives de l’oscillateur en anneau.

En outre, lorsque la matrice est inactive (X=0 et Y=0), le jitter observé est (1 + βQ)

fois plus important que celui de l’oscillateur en anneau seul (matrice déconnectée). Cela

s’explique par le fait que, dans ce cas, le délai d’un étage est (1 + βQ) fois plus long que

celui de l’inverseur principal. Le bruit qu’il génère est donc intégré sur ce laps de temps.

Nous démontrons que le jitter décrôıt avec le remplissage de la matrice. Cette pro-

priété avait été annoncée par Olsson et. al. dans [10]. Néanmoins aucune démonstration ou

explication venait appuyer son propos.

Lorsque la matrice est pleinement active, on a σTOSC

2[N,Q] = σTOSCP

2/(1 + βQ).

Dans cette configuration, le DCO oscille à la fréquence naturelle de l’oscillateur en anneau.

Comme il a été établi dans la sous-section III.1.2, comparé à la châıne principale seule,

pour fonctionner à cette vitesse, le courant est multiplié par (1+βQ). De ce fait, le rapport

« DSP du bruit / puissance utile » est divisé par (1 + βQ) résultant en un jitter atténué

d’un même facteur.
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III.3 Méthodologie de conception

Basé sur les développements théoriques que nous venons de présenter, nous avons dé-

duit une méthodologie de conception de l’oscillateur contrôlé. Elle nécessite la prise en

compte de la technologie utilisée. Aussi, avant d’introduire cette méthodologie, nous pro-

posons un rappel qui lie le délai d’un inverseur principal aux paramètres technologiques du

transistor MP .

III.3.1 Délai de l’inverseur principal

Les équations de la période et du jitter reposent sur le délai caractéristique τP . Il a été

défini, par l’Eq. III.10, tel que

τP = η
CP

IP
VDD (III.39)

La capacité de l’inverseur principal a été définie par Baker dans [4]. Elle est décrite

comme

CP =
5

2
LWPCox(1 +m) (III.40)

où L est la longueur du canal des MOSFETs, WP la largeur de la grille du PMOS, Cox la

capacité d’oxide du composant et m correspond au ratio WP n/WP appliqué pour équilibrer

l’inverseur.

Nous décrivons le courant IP , fourni (ou pompé) à la charge capacitive, par un modèle

en puissance alpha tel que présenté dans [11] :

IP = kα
Wp

L
(VDD − VTH)α (III.41)

où kα, VTH et α sont des paramètres dépendant de la technologie. kα est le facteur de

conduction du transistor. VTH est la tension de seuil du transistor. α évolue entre 1, dans

le cas de transistor fortement sub-micronique, et 2 pour un transistor à canal long. Le

courant est défini pour une tension grille-source égale à VDD [12, 13, 1].

Aussi, l’Eq. III.39 est équivalente à

τP = L2 5ηCox(1 +m)VDD

2Kα(VDD − VTH)α︸ ︷︷ ︸
lié à la technologie

(III.42)

Cette dernière équation vient compléter notre définition de TOSC [X ,Y]. A ce stade,

notre modèle intègre toutes les données nécessaires à l’élaboration d’une procédure de

conception du DCO.

Ayant pour point de départ un cahier des charges imposant la plage de fonctionnement

de l’oscillateur contrôlé et la technologie de fabrication, nous proposons de déterminer les
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paramètres Q, β, N , L et WP en 5 étapes.

III.3.2 Plage de fonctionnement

La dynamique de sortie de l’oscillateur fixe le couple de paramètres βQ. Partant des

Eq. III.15 et III.17, nous avons

βQ =
TOSCmax

TOSCmin
− 1 (III.43)

Le nombre Q d’inverseurs 3 états connectés en parallèle de l’inverseur principal peut

alors être choisi en fonction de la résolution ciblée pour l’ajustement du délai d’un étage.

De là, le ratio β est déduit en fonction de l’Eq. III.43.

III.3.3 Influence de la technologie

La période d’oscillation minimale est fixée par le cahier des charges. Nous avons dé-

montré que

TOSCmin = TOSCP = 2NτP = NL2 5ηCox(1 +m)VDD

Kα(VDD − VTH)α
(III.44)

De ce fait, en imposant L à la longueur minimale de la technologie, par exemple, on

déduit directement N . Il faudra respecter N impair et supérieur à 3.

III.3.4 WP : variable d’ajustement

La largeur WP n’a pas d’influence sur la période d’oscillation ou la résolution du DCO.

Néanmoins, c’est un paramètre de première importance. En effet, cette grandeur fixe la

puissance dissipée par le circuit et le jitter intrinsèque de l’oscillateur.

En omettant les courants de fuite et de court-circuit, la puissance moyenne dynamique

consommée par un circuit numérique est généralement exprimée sous la forme

PMOY = C × V 2 × f (III.45)

où C est la capacité vue de l’alimentation, V est la tension d’alimentation et f la fré-

quence d’oscillation [12]. Transposée au DCO, la valeur maximale de la puissance moyenne

dynamique est

PMAX = NCL × VDD
2 × 1

TOSCP
=

1

2η
VDDIp[1 + βQ] (III.46)

De l’Eq. III.41, on déduit que

PMAX ∝ IP ∝ WP (III.47)
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En outre, au travers des Eq. III.26 et III.37, on a montré que

σTOSC
[N,Q] ∝ σTOSCP

∝
√

SibrP

IP
(III.48)

Hung et. al. ont démontré la proportionnalité de la DSP du bruit thermique généré par un

transistor vis à vis de la largeur de sa grille [8]. Nous concluons

σTOSC
[N,Q] ∝ 1√

WP
(III.49)

La mise en opposition des Eq. III.47 et III.49 relève le dilemme quant au choix de WP .

Des transistors larges permettent de réduire le jitter intrinsèque au DCO, au prix d’une

hausse de la puissance consommée. A l’opposé, la dissipation de puissance est réduite, mais

la précision de l’horloge est dégradée. En pratique, la valeur maximale de l’un de ces 2

paramètres est généralement imposée par les besoins de l’application. Elle fixera l’autre.

III.4 Validation par la simulation

Nous évaluons la précision de notre définition de la période par la simulation. En asso-

ciant le logiciel de simulation électrique Eldo(-RF) au modèle de transistor BSIM4, nous

avons conçu un DCO dans une technologie CMOS 65 nm proposée par STMicroelec-

tronics. Nous utilisons les transistors HPA LP (High-Performance Analog Low Power)

fournis par le kit de conception.

Typiquement alimenté en 1.2 V, il est destiné à osciller entre 2 ns et 20 ns, respective-

ment TOSCmin et TOSCmax.

Nous avons choisi d’imposer la longueur des transistors à 0.5 µm. Le canal est donc

relativement long compte tenu de la longueur minimale applicable pour cette technologie.

Dans le prochain chapitre, nous verrons un DCO dont les transistors ont pour longueur

0.12 µm. Aussi, ces 2 cas d’études nous permettent d’éprouver la validité de nos hypothèses

pour différentes valeurs de L. Le nombre de 7 étages a été déduit de l’Eq. III.44, pour L=0.5

µm et TOSCP=2 ns.

Le ratio TOSCmax/TOSCmin impose le produit de βQ égal à 9, voir Eq. III.43. Nous

avons choisi de brancher 20 inverseurs 3 états par étage. De ce fait, β doit être égal à

0.45. La résolution n’a pas été un critère de choix. L’objectif est de disposer d’un grand

nombre de possibilités quant à sa configuration et ainsi s’assurer de la pertinence de notre

évaluation. Nous l’avons arrondi à 0.5 pour faciliter l’implémentation de MP et M3 basée

sur la mise en parallèle de transistors élémentaires.

Enfin, pour mettre en évidence l’influence de WP sur les caractéristiques de l’oscilla-

teur, nous faisons varier sa valeur entre 4 et 64 µm.

Le Tab. III.1 résume les paramètres de l’oscillateur contrôlé.

Les transistors d’activation MA ont été dimensionnés avec un facteur géométrique (W/L)

de 160/0.3 et 50/0.3 (en µm) respectivement pour le PMOS et le NMOS. Leur résistance
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Tableau III.1 – Paramètre du DCO pour TOSCP=2 ns.

Paramètre L N Q β WP

Valeur 0.5 µm 7 20 0.5 4 à 64 µm

effective drain-source est de 23.4 Ω.

Dans un premier temps, nous comparons la période d’oscillation simulée à nos attentes

en fonction des mots de commande. Nous poursuivons avec la dépendance de la période à

l’alimentation et son incertitude. Nous finirons par l’impact de WP sur la puissance dyna-

mique moyenne consommée et le jitter.

III.4.1 Période en fonction du code d’entrée

La Fig. III.4a montre la période d’oscillation en fonction du code d’entrée à deux di-

mensions. Elle évolue entre 1.93 ns quand tous les inverseurs trois-états sont actifs et 20.53

ns pour X=0 et Y=0. La plage est légèrement plus grande que celle prévue initialement

du fait du léger sur-dimensionnement de β.

La Fig. III.4b présente l’erreur (absolue) entre la simulation et les prédictions de l’Eq.

III.14. Une erreur maximale de 28% et a été obtenue pour la combinaison X=6 et Y=20,

alors que l’erreur moyenne est d’environ 5.4% pour un écart-type de 6.8%. L’erreur maxi-

male peut sembler élevée. Toutefois, l’erreur avec les équations usuelles observée pour le

calcul de la fréquence d’oscillation d’un oscillateur en anneau peut aller au-delà de 63%

[14, 15].

Trois éléments peuvent justifier cet écart entre la théorie et la simulation. Première-

ment, le modèle de délai utilisé dans nos travaux est en soi une approximation. A cela,

il faut ajouter le fait que nous avons considérer CL invariant avec le code. La simulation

a montré que CL varie d’un peu moins de 8%. Enfin, pour simplifier l’analyse, l’impact

de la résistance effective des transistors activant un inverseur trois-états a été négligée.

Néanmoins, l’erreur moyenne observée démontre que les hypothèses posées, pour obtenir

des expressions compactes, permettent une précision suffisante du modèle.

60



(a)

��

��

��

�

� �
�

�
�

�
�

�
�

�

��

��

��

��

�
��
��
��
��

	
AA
B
AC
DE

F

�
�

����C�C���E

�B������C�C�B����

�B������

���C C�!�

(b)

Figure III.4 – Pour WP=64 µm : (a) Période d’oscillation en fonction du code d’entrée à
deux dimensions ; (b) Erreur absolue entre période théorique et obtenue par simulation.

III.4.2 Dépendance à l’alimentation

L’un des avantages de cette structure est sa compatibilité avec les techniques de DVFS.

Aussi, nous devons démontrer l’aptitude de notre formulation à refléter cette dépendance.

Les courbes théoriques et obtenues par simulation de la période d’oscillation pour

différentes combinaisons de VDD, X et Y sont représentées en Fig. III.5. Elles sont en

accord avec les résultats de mesures de Olsson et. al. [10].
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Figure III.5 – Pour WP=64 µm : Courbes théoriques et simulées de TOSC [X ,Y] pour
différentes combinaisons de code d’entrées et tension d’alimentation.

La dérivée de TOSC [X ,Y] par rapport à VDD, Eq. III.50, confirme clairement les ten-

dances observées en Fig. III.5.

∂TOSC

∂VDD
∝ (VDD − VTH)−α

︸ ︷︷ ︸
ց avec VDDր

[
1− α

1− VTH

VDD

]

︸ ︷︷ ︸
<0 et ց avec VDDր

[
1− X

N

βY
1 + βY

]
(III.50)

L’augmentation de la tension d’alimentation et le remplissage de la matrice tendent à ré-

duire la dérive de la période d’oscillation.

III.4.3 Jitter intrinsèque au DCO

L’étude théorique portant sur l’incertitude temporelle liée à la période d’oscillation est

ici confrontée à nos résultats de simulation. Nous avons reporté les courbes théoriques et

obtenues par simulation du jitter observées sur un cycle d’horloge. En Fig. III.6a, X est

maintenu à 7 et Y est variable. En Fig. III.6b, X varie tandis que Y est constant et égal à

20.
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Figure III.6 – Pour WP=64 µm : (a) Jitter en fonction de Y pour X=7 ; (b) Jitter en
fonction de X pour Y=20.

Ces caractéristiques démontrent une sous-estimation du jitter par nos développements

analytiques. On note un écart maximal de 19% entre les résultats théoriques et de simulation

pour Y=10 lorsque X est maintenu à 7. Il est de 32% en Fig. III.6b, pour X=4.

Cette sous-évaluation a plusieurs origines. En premier lieu, nous avons considéré que les

transistors d’activation d’un inverseur 3 états ne contribuaient pas au bruit transmis à CL.

Ainsi, la formulation deKi[Y], Eq. III.33, est optimiste. En outre, nous avons précédemment

constaté des dispersions entre la période théorique et simulée. Elles se répercutent sur le

calcul du jitter. Aussi, nous payons ici le prix d’une caractérisation de la période d’oscillation

de ce DCO se voulant la plus compacte possible.

En revanche, les tendances et ordres de grandeurs de l’incertitude sur la période sont

respectés. De plus, les résultats des Eq. III.51 et III.52, rendant compte du ratio théorique

et simulé du jitter propre à l’anneau seul et observé sur le DCO lorsque la matrice est

pleinement active, affichent une bonne concordance. L’erreur est de 9.9%.
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σTOSCP

σTOSC
[N,Q]

∣∣∣∣
theor.

=
√

1 + βQ = 3.31 (III.51)

σTOSCP

σTOSC
[N,Q]

∣∣∣∣
simu.

=
83.16 fs

27.62 fs
= 3.01 (III.52)

III.4.4 Compromis puissance-jitter

La sous-section III.3.4 a mis en avant la délicatesse du choix de WP . Si théoriquement

cette largeur n’a pas d’influence sur la période d’oscillation, sa réduction favorise la dissi-

pation de puissance par le DCO, mais elle dégrade la performance jitter. Nous vérifions ici

la validité de ce commentaire.

Le Tab. III.2 synthétise la variation de la période d’oscillation du DCO lorsque tous

les éléments de la matrice sont actifs et pour 4 µm < WP < 64 µm. Il montre une aug-

mentation (négligeable) de 2.2% de TOSC [N,Q] quand la largeur des transistors du DCO

est multipliée par 16.

Tableau III.2 – TOSC(N,Q) simulée en fonction de Wp

Wp (µm) 4 8 16 32 64

TOSC [N,Q] (ns) 1.8893 1.8897 1.9124 1.9282 1.9316

Le compromis puissance-jitter est illustré par la Fig. III.7. Y sont confrontés le jitter

théorique et simulé et la puissance théorique et simulée, pour X=7 et Y=20, en fonction

de WP .

D’une part, nous confirmons que l’incertitude temporelle de TOSC [N,Q] est propor-

tionnelle à
√
WP

−1
, mais aussi que l’erreur sur le calcul du jitter est maximale en WP=64

µm et nulle en WP=8 µm.
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Figure III.7 – Jitter et puissance dynamique moyenne, pour X = N et Y = Q, en fonction
de WP .

D’autre part, la proximité des caractéristiques théorique et simulée de la puissance

moyenne dissipée atteste du bien-fondé de notre hypothèse suivant laquelle les courants de

fuite et de court-circuit sont négligeables.

Les courants de court-circuit sont très fortement liés au rapport des pentes du signal

d’entrée et de sortie d’un étage. Ici, lorsque tous les inverseurs 3 états sont actifs, les pentes

sont les mêmes à chaque noeud de l’oscillateur. De plus, ils sont minimisés par la large

capacité de CL [16].

Enfin, du fait que L est près de 8 fois supérieure à la longueur minimale offerte par la

technologie, omettre dans notre calcul de puissance les courants de fuite est un postulat

raisonnable.

III.5 Bilan

Ce chapitre est une première étape dans l’analyse de l’oscillateur contrôlé par une

matrice d’inverseurs 3 états et dans l’évaluation de sa pertinence dans notre contexte d’ap-

plication.

Nous avons mis en équation la période d’oscillation du DCO, son incertitude temporelle

et proposer une méthodologie de conception. La validité de notre analyse a été avérée par la

simulation d’un circuit dans une technologie CMOS 65 nm. Ces développements originaux

viennent compléter l’état des connaissances de cette topologie. Les résultats de ce chapitre

ont été partiellement présentés lors de la conférence (IEEE) ICM’11.

Nous avons taché d’exprimer la période et le jitter du DCO en fonction des caractéris-

tiques de la châıne principale. De ce fait, la difficulté de conception de ce DCO est ramené

à celle d’un simple oscillateur en anneau. Cette structure est bien connue des concepteurs

et largement traitée dans la littérature depuis ces 15 dernières années.

Dans ce qui suit, nous vérifions, par le biais de mesures sur un circuit prototype, les
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propriétés mises en avant dans ce chapitre. Nous jaugerons finalement son intérêt dans le

cadre d’une génération distribuée de l’horloge.

66



Bibliographie

[1] A.A. Abidi, Phase Noise and Jitter in CMOS Ring Oscillators, IEEE Journal of Solid-

States Circuits, volume 41 issue 8, pages : 1803-1816, 2006

[2] M. Alioto et G. Palumbo, Impact of Supply Voltage Variations on Full Adder De-

lay : Analysis and Comparison, IEEE Transactions on Very Large Scale Integration

Systems, volume 14 issue 12, pages : 1322-1335, 2006

[3] J.A. Tierno, A.V. Rylyakov et D.J. Friedman, A Wide Power Supply Range, Wide

Tuning Range, All Static CMOS All Digital PLL in 65 nm SOI, IEEE Journal of

Solid-States Circuits, volume 43 issue 1, pages : 42-51, 2008

[4] R.J. Baker, CMOS Circuit Design, Layout, and Simulation, John Wiley and Sons,

2005

[5] D.A. Badillo et S. Kiaei, A Low Phase Noise 2.0 V 900 MHz CMOS Voltage Controlled

Ring Oscillator, IEEE International Symposium on Circuits And Systems, volume 4,

pages : 533-536, 2004

[6] G. Sarivisetti, E. Kougianos, P.S. Saraju, A. Palakodety et A.K. Ale, Optimization

of a 45nm CMOS Voltage Controlled Oscillator Using Design of Experiments, IEEE

Region 5 Technology and Science Conference, pages : 87-90, 2006

[7] A. Hajimiri et T.H. Lee, Design of Low Noise Oscillators, Kluwer Academic, 1999

[8] K.K. Hung, P.K. Ko, C. Hu, et Y.C. Cheng, A Physics-Based MOSFET Noise Model

for Circuit Simulators, IEEE Transaction on Electron Devices, volume 37 issue 5, pp.

1323-1333, 1990

[9] C. Liu, Jitter in Oscillators with 1/f Noise Sources and Application to True RNG for
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Les développements théoriques antérieurs, validés par simulation, sont ici remis à

l’épreuve. Nous présentons des résultats de mesures effectuées sur un circuit prototype.

Le circuit et la carte de test sur laquelle il est implanté ont entièrement été réalisés

par M. Eldar Zianbetov. C’est un membre du projet HODISS et est doctorant au sein de

l’équipe CIAN (LIP6), encadré par M. Dimitri Galayko (McF, CIAN-LIP6), sous la direc-

tion du Professeur émérite François Anceau (CIAN-LIP6).

Au préalable, l’implémentation du DCO est détaillée. En fonction de sa constitution,

nous déterminons sa plage de fonctionnement en se basant sur la modélisation du chapitre

précédent. Les résultats théoriques, de simulations et de mesures seront alors confrontés.

Dans ce chapitre, nous parlerons de fréquence plutôt que de période d’oscillation. La

fréquence de sortie étant proportionnelle au code d’entrée du DCO, il est plus commode

d’utiliser cette grandeur pour les calculs.

Par ailleurs, nous établirons un parallèle entre le jitter mesuré sur ce DCO et notre

mise en équation du chapitre précédent.

Finalement, de ces mesures et des résultats du chapitre III, nous concluons sur les

avantages et les inconvénients de cette topologie de DCO au sein d’un circuit d’horlogerie.

IV.1 Présentation du circuit de validation

Le DCO a été implémenté dans une technologie CMOS STMicroelectronics 65nm. Les

transistors LVT LP (Low-Vth Low-Power) ont été employés. La structure est typiquement

alimentée par une tension de 1.1 V. La plage fréquentielle minimale visée est 800 MHz -

1.2 GHz. La principale contrainte de cette réalisation est d’atteindre la fréquence cible de

1 GHz malgré les dispersions électriques introduites lors de la phase fabrication. Pour mi-

nimiser les erreurs de phase entre zones isochrones contigues, quantifiées par les ADPLLs,

la résolution doit être au maximum de 1 MHz/LSB.

IV.1.1 Architecture

Le schéma de principe du DCO est rapporté en Fig. IV.1. Il est construit sur une base

de 7 étages à délai réglable. Les cellules P sont des inverseurs simples. Ils forment la châıne

principale. La matrice d’inverseurs 3 états connectée en parallèle permet un ajustement

grossier et fin de la fréquence d’oscillation, respectivement à partir des cellules 3eG et

3eF . La fréquence centrale du DCO est idéalement de 2 GHz. Pour parer aux éventuelles

imperfections de fabrication, 11 cellules de recalibration, nommées CAL, ont été ajoutées

dans la matrice. Elles sont contrôlées indépendamment par COMCAL. La fréquence centrale

est rehaussée par l’activation d’une ou plusieurs de ces cellules et au contraire abaissée par

une ou plusieurs désactivation(s).
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Figure IV.1 – Schéma de principe du circuit de validation.

10 bits commandent le DCO. Une logique de contrôle permet de segmenter le code

d’entrée. Les 8 MSBs servent à l’adressage des cellules 3eG. Elles sont au nombre de 255

et activées individuellement par incrémentation de COMG. Les 2 LSBs sont dédiés à la

commande des 3 cellules de réglages fins, 3eF , via COMF .

La stratégie de contrôle de la matrice est représentée en Fig. IV.2. Les inverseurs 3eG

sont activés les uns après les autres sur une même ligne. Lorsque tous les inverseurs d’une

même ligne ont été activés, ceux de la ligne suivante sont progressivement mis en route.

Les cellules 3eF fournissent 4 pas fins intermédiaires par pas grossier. Chacune fournit un

courant dont l’intensité représente le quart de celle du courant pourvu par une cellule 3eG

active. Le lecteur intéressé par les spécificités de la logique de contrôle pourra se référer à

[1]. Par cette règle d’adressage de la matrice, on dispose finalement d’un DCO à 1024 pas,

dont la caractéristique de transfert est idéalement linéaire [1, 2].

Trois sorties sont disponibles : CLK, DIV 8, DIV 16. Leur fréquence sont des sous-

multiples de la fréquence d’oscillation, obtenues par la mise en cascade de diviseurs de

fréquence (voir Fig. IV.1). CLK est la sortie sur laquelle nous nous focaliserons par la

suite. Elle doit présenter les caractéristiques imposées par le cahier des charges.
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Figure IV.2 – Ordre d’activation des cellules 3eG.

IV.1.2 Plage de fonctionnement théorique

Nous déterminons ici la dynamique de sortie du DCO à partir du modèle mis au point

lors du chapitre III. Ce circuit présente néanmoins une différence notable comparé au cas

d’étude précédent. Le concepteur n’a pas utilisé des transistors de même longueur pour

l’oscillateur en anneau et la matrice d’inverseurs 3 états. Aussi, les expressions du courant

et de la capacité d’un étage sont revues de manière à prendre en compte cette donnée.

D’autre part, nous maintenons l’hypothèse d’un temps de montée et de descente équivalent

pour un étage. Enfin, dans les calculs qui suivent, nous négligeons l’impact des cellules de

réglage fin. Elles fournissent à elles 3, 3/4 du courant fourni par une seule des 255 cellules

3eG (ou des 11 cellules CAL). De plus, comparé à la quantité d’inverseurs de réglage

grossier, leur poids sur la capacité de sortie d’un étage est insignifiant.

Les dimensions des transistors constituant les inverseurs sont retranscrites dans le

Tab. IV.1. Notons que les 255 cellules 3eG et 11 cellules CAL ont les mêmes dimensions et

occupent 38 lignes (7 par lignes).

Tableau IV.1 – Dimensionnement des transistors

Cellule Wpmos/Wnmos/Lp−nmos (µm)

P 26.4/18.72/0.06
3eG et CAL 2.4/1.6/0.12

3eF 0.56/0.4/0.12

La fréquence d’oscillation du DCO est donnée par la relation

FOSC =
1

TOSC
=

1

2
∑7

i=1 τi
(IV.1)
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où τi, le délai d’un étage, a été défini par l’Eq. III.2.

Nous exprimons CL telle que

CL = CP + Q̃C3 = CP (1 + Q̃γ) (IV.2)

où CP est la capacité introduite par l’inverseur principal et C3 rend indifféremment compte

de la capacité introduite par un inverseur 3eG ou CAL (mêmes dimensions). Q̃ correspond

au nombre de lignes, il est égal à 38. Le paramètre γ correspond ici au ratio des surfaces

des transistors d’un inverseur de la châıne principale et de la matrice. Aussi, on a

γ =
S3

Sp
=

L3(W3 +W3n)

LP (WP +WPn)
(IV.3)

S3 fait référence à la surface d’un inverseur 3 états (hors 3eF ) avec L3 la longueur de ses

transistors et W3 la largeur du PMOS et W3n la largeur du NMOS. SP , LP , WP et WPn

correspondent aux paramètres de son alter-ego de l’oscillateur en anneau.

Pour Yi cellules activées sur la colonne i, le courant ISi est décrit par

ISi[Yi] = IP + YiI3 = Ip(1 + Yiβ̃) (IV.4)

où β̃ représente le ratio des facteurs géométriques des transistors de l’anneau et de la

matrice. Nous exprimons ce paramètre par l’Eq. IV.5.

β̃ =
W3

L3

LP

WP
=

W3n

L3

LP

WPn
(IV.5)

A ce stade, on peut déduire les fréquences d’oscillation minimale et maximale et le pas

fréquentiel du DCO.

La fréquence d’oscillation minimale est obtenue lorsque toutes les cellules de réglages

sont inactives, soit ISi[0] = IP . De ce fait, on a

FOSCmin,0 =
Ip

2ηNCLVDD
=

Ip
2ηNCpVDD︸ ︷︷ ︸

FOSCP

1

1 + Q̃γ
(IV.6)

où FOSCp est la fréquence d’oscillation naturelle de la châıne principale à N cellules.

La fréquence d’oscillation maximale est obtenue lorsque tous les inverseurs composant

la matrice sont actifs. Dans ce cas, Yj = Q̃ et on a

FOSCmax,11 =
Ip(1 + Q̃β̃)

2ηNCLVDD
=

Ip

2ηNCp(1 + Q̃γ)VDD︸ ︷︷ ︸
FOSCmin,0

(1 + Q̃β̃) (IV.7)
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Enfin, le pas fréquentiel grossier est donné par la différence FOSCmax,11 − FOSCmin,0

sur le nombre total de cellules (sans les 3eF ). Il est décrit tel que

∆FG =
FOSCmax,11 − FOSCmin,0

NQ̃
=

β̃

N
FOSCmin,0 (IV.8)

Dans le calcul de FOSCmax,11, nous avons considéré actives les 11 cellules de recali-

bration. Le but étant d’évaluer la limite haute du DCO. Toutefois, il est à noter que si

ces dernières sont inactives, 11∆FG sont à retrancher à FOSCmax,11 pour déterminer la

fréquence d’oscillation maximale FOSCmax,0. Par ailleurs, lorsque les cellules CAL sont ac-

tives, FOSCmin,11 est déterminée en ajoutant 11∆FG à FOSCmin,0.

Nous avons simulé l’oscillateur en anneau seul. Sa fréquence d’oscillation naturelle

FOSCP est égale à 7.1 GHz. Aussi, à partir des dimensions appliquées et des relations

établies par les 3 dernières équations, nous attendons les caractéristiques suivantes :

– FOSCmin,0 = 918.18 MHz ;

– FOSCmax,11 = 2504.12 MHz ;

– ∆FG = 5.96 MHz ;

– FOSCmin,11 = 983, 74 MHz ;

– FOSCmax,0 = 2438, 56 MHz.

Sur la base de ces considérations, les caractéristiques fréquentielles attendues de la

sortie CLK sont résumées dans le Tab. IV.2.

Tableau IV.2 – Caractéristiques fréquentielles de CLK

Paramètre Valeur Théorique Valeur Simulée
(MHz) (MHz)

FCLKmin,0 459,09 611.89
FCLKmin,11 491.97 X
FCLKmax,0 1220.76 1258.19
FCLKmax,11 1252.06 X
∆FCLKG

2.98 2.53
∆FCLKF

0.74 0.63

avec ∆FCLKF
représentant la résolution fine du DCO apportée par les cellules 3eF (obtenue

par ∆FCLKG
/4).

Notons que les valeurs obtenues restent en accord avec les spécifications du cahier des

charges.

IV.2 Résultats expérimentaux

Le DCO réalisé est embarqué sur une carte de test. Celle-ci intègre un module Ar-

duino Nano. Le module reçoit par USB la commande sur 10 bits et la transmet au circuit

prototype. Les codes sont envoyés à partir du logiciel MATLAB installé sur l’oscilloscope
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LeCroy WavePro 760-Zi. Cet appareil nous sert aussi à l’acquisition de DIV 16 plutôt que

CLK. Les plots de sortie utilisés lors de la conception du circuit intégré ne permettent pas

la récupération de signal dont la fréquence va au-delà de 280 MHz.
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Figure IV.3 – Mise en place de la manipulation.

Le DCO est alimenté par un régulateur intégré de tension. Sa tension est ajustable

via un potentiomètre à bord de la carte de test. Ainsi, nous présentons, dans ce qui suit,

la caractéristique de transfert du DCO pour différentes valeurs de VDD. Finalement, nous

verrons les résultats de mesures de jitter cumulé en fonction du code d’entrée. A noter que

pour chacun des résultats présentés, les cellules CAL sont inactives.

IV.2.1 Caractéristiques de transfert du DCO

Pour commencer, nous mettons en opposition nos attentes face aux réalités de la me-

sure pour VDD=1.1 V. A la suite de quoi, nous examinons la dépendance de la fréquence

d’oscillation vis à vis de l’alimentation du circuit. Cette section se termine sur quelques
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mots concernant les variations de process.

IV.2.1.1 Confrontation théorie, simulation et mesure

Les courbes théorique, simulée et mesurée de CLK en fonction du code sont reportées

en Fig. IV.4. Pour la mesure de CLK, on a multiplié par 8 le résultat de la mesure effectuée

sur DIV 16.
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Figure IV.4 – Caractéristiques de transfert théorique, simulée et mesurée de CLK pour
VDD=1.1 V.

Les écarts entre les caractéristiques présentées dans Tab. IV.2 et les mesures sont ré-

pertoriés par le Tableau IV.3. Pour quantifier les erreurs, nous avons pris comme référence

le résultat de mesure. On observe que l’écart entre nos calculs théoriques et les mesures

n’excèdent pas les 8.17%. Pour FCLKmax,0, le résultat du simulateur est plus fidèle à la

réalité que notre estimation théorique. En revanche, pour FCLKmin,0, la simulation présente

un écart de plus de 22% par rapport à la mesure.

Au final, la Fig. IV.4 et le Tab. IV.3 confirment la validité de nos développement ana-

lytique en sous-section IV.1.2, et plus généralement, de notre modélisation de la fréquence

(période) d’oscillation de ce DCO en fonction de sa constitution et de sa commande.

IV.2.1.2 Caractéristiques de transfert en fonction de VDD

A la fin de l’état de l’art, nous avions décidé d’étudier cette structure, et combler

l’absence de sa modélisation dans la littérature, notamment parce qu’elle se prête aux

techniques de DVFS [2]. Aussi, à travers la Fig. IV.5, nous exposons la plage fréquentielle

de sortie de l’oscillateur contrôlé en fonction de sa tension d’alimentation.
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Tableau IV.3 – Caractéristiques fréquentielles de CLK pour VDD=1.1 V

Paramètre
Valeur (MHz) / Erreur (%)

théorie simulation mesure

FCLKmin,0 459.09 / 8.17 611.89 / 22.38 499.96
FCLKmin,11 491.97 X X
FCLKmax,0 1220.76 / 4.16 1258.19 / 1.22 1273.84
FCLKmax,11 1252.06 X X
∆FCLK,g 2.98 / 1.65 2.53 / 16.5 3.03
∆FCLK,f 0.74 / 2.63 0.63 / 17.1 0.76
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Figure IV.5 – Caractéristiques de transfert du DCO pour 992 mV < VDD < 1.18 V.

Nous montrons avec la Fig. III.5, l’accroissement de la dynamique du DCO avec la

tension d’alimentation. Nous avons démontré précédemment que FOSCmin,0, FOSCmax,0

et ∆FG étaient proportionnelles à FOSCP
. La fréquence d’oscillation de l’anneau est dé-

crite par l’inverse de l’Eq. III.42. Cette fréquence est croissante avec VDD et justifie les

caractéristiques fréquentielles du DCO.

Tableau IV.4 – Caractéristiques extrêmes du DCO

FCLKmin,0 FCLKmax,0 ∆FCLK,f

(MHz) (MHz) (kHz)

VDD=992 mV 432.4 1079.36 630
VDD=1.1 V 499.96 1273.84 760
VDD=1.18 V 568 1404.16 810

77



Le Tab. IV.4 reprend les caractéristiques fréquentielles du DCO pour les 2 valeurs ex-

trêmes appliquées en VDD. Il met en avant la variation de la résolution du DCO avec VDD.

Aussi, appliquer des techniques de DVFS à un réseau d’ADPLLs couplées, pour la généra-

tion de l’horloge, doit tenir compte de ce paramètre. Augmenter la tension d’alimentation

dégrade la résolution de l’oscillateur. Cela tend à accrôıtre l’écart de phase entre DCOs

voisins.

IV.2.1.3 Variation de composant à composant

Les mesures venant d’être présentées ont été effectuées sur un seul et même circuit.

Néanmoins, sept exemplaires de ce DCO ont été caractérisés. Nous avons observer une

dispersion maximale de 2.7% entre les caractéristiques de transfert de ces composants pour

VDD=1.1 V. Si cela demande à être confirmé sur un plus grand nombre de tirages, cette

variation laisse présager d’une faible déviation des caractéristiques avec les imperfections

de fabrication.

IV.2.2 Mesure du Jitter

Les dernières mesures présentées concernent le jitter de l’oscillateur. Rappelons que

la mesure se fait sur la sortie DIV 16. Aussi, nous ne parlerons pas directement du jitter

observé à un noeud de l’anneau mais après les diviseurs de fréquence.

Ces mesures sont réalisées avec le même appareil que précédemment : l’oscilloscope Le-

Croy WavePro 760-Zi, via son kit de mesures SDA II (Serial Data Analysis) [3]. Il fournit

trois mesures de jitter : Tj, Dj et Rj ; respectivement pour Total jitter, Deterministic jitter

et Random jitter. La mesure Tj tient compte des incertitudes déterministe et aléatoire de la

période. En ce qui nous concerne, nous nous arrêtons à l’incertitude aléatoire, Rj , étudiée

lors du chapitre III.

Pour obtenir des résultats de mesures valides, il est nécessaire d’afficher à l’oscilloscope

un minimum de 10000 périodes. Nous en affichons près de 1000000. Nos résultats de me-

sures sont montrés en Fig. IV.6. Elle présente l’incertitude temporelle Rj en fonction de

la commande d’entrée. Chacune des valeurs rapportées fait l’objet d’une moyenne sur une

douzaine de points. Chaque point a été relevé après 100000 calculs effectués par le kit.

Malgré le fait que les mesures ont été effectuées après les diviseurs de fréquence (+ des

buffers pour la remise en forme), et les aléas inhérents à la mesure, la tendance générale

est en accord avec celle de la Fig. III.6a. En effet, la stratégie de contrôle employée pour ce

circuit revient à remplir les lignes les unes après les autres. Pour Code=100, 14 lignes de la

matrice sont actives, pour Code=200, 28 lignes sont actives et ainsi de suite. C’est similaire

à ce qui a été présenté dans le chapitre III. X était maintenue à sa valeur maximale Q et

nous avons fait varier le nombre de lignes actives par la commande Y . Aussi, ces résultats

de mesures sont conformes à nos attentes.
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Figure IV.6 – Jitter mesuré en fonction du mot de commande.

A notre connaissance, aucun résultat de mesure de jitter, en fonction du code d’entrée,

n’est présent dans la littérature relative à cette topologie de DCO. Il s’agit là des premiers

résultats de ce genre.

IV.3 Conclusion

Ce chapitre est la dernière étape de notre analyse de cette topologie de DCO. Il a

validé expérimentalement un certain nombre de concepts énoncés dans la littérature et

mis en équations au cours de ces deux derniers chapitres. En particulier, une incertitude

temporelle de la période décroissante avec le remplissage de la matrice et l’évolution des

caractéristiques fréquentielles du DCO lorsque des techniques de DVFS sont envisagées.

Nous avons démontré une caractéristique clé de cet oscillateur contrôlé : sa dépendance

directe aux caractéristiques de son oscillateur en anneau, tant d’un point de vu détermi-

niste que aléatoire. De cette propriété, nous avons proposé une méthodologie de conception

amenant le concepteur à focaliser ses efforts sur les performances de l’oscillateur en anneau.

Le revers de la médaille de cette dépendance est l’héritage des faiblesses de l’anneau

à cet oscillateur contrôlé. Nombre de publications et d’ouvrages ont mis en avant la dé-

pendance à la température, au bruit de substrat et aux variations d’alimentation de cette

structure d’oscillateur en anneau [4, 5, 6, 7, 8, 9, 10, 11]. C’est cette même dépendance à

VDD qui offre la flexibilité de faire varier les plages de fonctionnement du DCO.

Tous ces points ne rendent pour autant pas rédhibitoire l’utilisation de ce circuit pour

l’horlogerie d’un SOC. Dans le cadre d’une génération distribuée de l’horloge, on peut l’en-

tourer d’un anneau de garde afin de le protéger d’un substrat pollué et lui adjoindre à

chaque fois un régulateur de tension lui permettant de bénéficier d’une alimentation propre

[12]. Quant à la température, sa dérive est lente, comparée au temps de rafrâıchissement

de la commande du DCO par l’ADPLL. Elle ne risque donc pas de provoquer des décro-
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chages intempestifs des oscillateurs au réseau. Néanmoins, les gradients de température

observables sur un SOC, pouvant excéder les 50◦C [13], peuvent limiter la concordance

des plages d’accrochage des ADPLLs, par les dérives des oscillateurs contrôlés. C’est par-

ticulièrement critique lorsque tous les transistors du DCO ont la même longueur, donc les

mêmes mobilités et tensions de seuil, variant dans le même sens avec la température [14].

Malgré ses avantages, le DCO basé sur la matrice d’inverseurs 3 états souffre de la vul-

nérabilité de son oscillateur en anneau. De ce fait, les performances du circuit d’horlogerie,

quel qu’il soit, ne sont plus seulement tributaires du DCO conçu mais aussi des dispositifs

mis en place pour assurer sa protection. Partant de ce constat, nous avons investigué la

piste d’un DCO se suffisant à lui même, n’intégrant aucun circuit ou dispositif de com-

pensation supplémentaire. Nous présentons le fruit de ces recherches dans le cinquième et

dernier chapitre de ce manuscrit.
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Conception d’un DCO auto-suffisant

Sommaire

V.1 Solution de principe . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 84

V.1.1 Description fonctionnelle et fréquence d’oscillation . . . . . . . . . 85

V.1.2 Techniques de compensation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 86
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La description de l’architecture typique d’une ADPLL, au chapitre I, présentait deux

types de construction de DCO. L’une fait intervenir de manière implicite un DAC en asso-

ciation à un oscillateur, à l’image du DCO étudié précédemment. La matrice d’inverseurs

3 états joue le rôle du convertisseur numérique-analogique. Par un contrôle numérique, on

modifie le courant conduit par un étage et finalement la période d’oscillation. L’autre mé-

thode associe directement un DAC et un VCO.

En parallèle à l’analyse précédente, j’ai mené des recherches quant à la conception d’un

oscillateur contrôlé, basé sur l’association d’un DAC et d’un VCO, intrinsèquement robuste

aux variations de PVT. D’une part, pour aller au-delà des contraintes de protection impo-

sées par le DCO étudié lors des deux derniers chapitres. D’autre part, pour s’affranchir de

l’intervention de la PLL numérique dans la compensation des dérives dues aux variations

de tension d’alimentation ou de température. En ce sens, nous visons la conception d’un

DCO auto-suffisant. Si la littérature propose des DCOs de ce type [1, 2], les articles en

question restent flous sur les performances obtenues.

Ce chapitre présente les principaux résultats des travaux menés dans cette direction.

Dans un but didactique, je me suis astreint à n’utiliser que des blocs analogiques « ba-

siques » connus et détaillés dans de nombreux livres et articles. Aussi, les méthodes de

dimensionnement de ces blocs ne sont abordées que dans certains cas. Le lecteur intéressé

pourra se reporter aux références.

En première partie de ce chapitre, nous exposons les grandes lignes de la solution

proposée. L’architecture de l’oscillateur y est décrite et sa fréquence de travail est for-

mulée en fonction de sa commande. Les principes et mises en oeuvre des compensations

des variations de l’alimentation et de la température sont expliqués. Nous poursuivons par

le détail d’une implémentation de test. Enfin, les concepts développés sont évalués par si-

mulation. Les performances extraites seront comparées à celles proposées par l’état de l’art.

V.1 Solution de principe

Lorsque l’oscillateur en anneau est implanté au sein d’un circuit mixte (analogique-

numérique), il est plus commode de le bâtir à partir de cellules différentielles [3]. Cela a

notamment été le cas pour le générateur d’horloge du Pentium R© 4 [4]. Un inverseur diffé-

rentiel est moins affecté par les fluctuations de l’alimentation et par le bruit se propageant à

travers le substrat, tous deux partagés avec les circuits numériques, qu’un inverseur « clas-

sique » [5, 6].

De ce fait, le coeur du DCO (i.e., l’oscillateur en anneau) que nous proposons est basé

sur la mise en cascade de cellules de délai différentielles. Elles sont polarisées dynamique-

ment et contrôlées par un DAC en mode courant (i-DAC) [7, 8, 9]. L’architecture du DCO

est illustrée par la Fig. V.1. Le circuit complet (et dimensionné) du DCO est donné en

Annexe A.

84



��

����

��
��

�� �	 �	 ��

ABCDEF�����	D���F

���

��������

���

�� ����

����������

���

�����

��  

������
�!� �!� �!��� �!���

�"�DAF���F�A"�DC�	�#��"�������C�DF

��

�	��

$�%�

&''

�(����

&''&''

�F))

�������������	�ABC

�����DEF�

������AC�	���B�ABB�A	

����

���
���

���

���F�

�
����F�

�
����F� ���F����F����F�

������	�

� 

���F�

� 

���F����F�!

� 

D

��  

Figure V.1 – Architecture du DCO auto-suffisant.

V.1.1 Description fonctionnelle et fréquence d’oscillation

Comme précédemment, la fréquence de l’oscillateur suit la forme

FOSC =
1

2Nτd
(V.1)

où N reste le nombre d’étages de l’oscillateur en anneau, et τd le délai introduit par chacun

d’eux. Pour cette topologie d’inverseur, nous définissons le délai d’une cellule tel que

τd = ηReffCeff (V.2)

Cette équation modélise le délai d’un étage tel que celui d’un circuit RC [10, 11]. Ici, η est

un coefficient sans dimension, proche de ln(2), et Ceff est la capacité introduite par un

inverseur. Reff représente la résistance équivalente à la charge symétrique, elle est exprimée

comme

Reff =
2VMC

IBIAS
(V.3)

où VMC correspond à l’amplitude crête des oscillations (VDD − VMC est le point de repos)

et IBIAS est le courant de polarisation des inverseurs, injecté par i-DAC dans le miroir de

courant.

Aussi, la fréquence d’oscillation s’écrit

FOSC =
1

2NReffCeff
=

IBIAS

4NηCeffVMC
(V.4)

La fréquence est accordée, en fonction du mot d’entrée, par le réglage de Reff . VMC

est maintenue constant et IBIAS sert au contrôle. Ceff est invariant.

Pour réaliser cette opération, les charges symétriques sont polarisées par la tension VR.
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Elle est issue d’une demi-réplique d’inverseur à laquelle est adjoint AOP1. La boucle de

contre-réaction introduite par AOP1 impose la tension VMC aux bornes de la réplique de

charge symétrique parcourue par 1/2IBIAS . La tension VR, ainsi générée par l’amplificateur

opérationnel, est envoyée vers les N étages de l’oscillateur.

Le courant de contrôle IBIAS , issu du convertisseur numérique-analogique, est répliqué

identiquement dans chaque cellule de délai. Son intensité est fonction du mot d’entrée, codé

en binaire naturel. En accord avec l’état des bits bi/bi (avec i = 0, 1, ..., n − 1), les paires

d’interrupteurs différentiels MSi/MSi orientent les courants générés par les transistors MCi,

soit vers le miroir, soit vers la charge factice Mdum. De plus, i-DAC y ajoute un courant

d’offset constant : IOFF . Le courant IBIAS s’exprime tel que

IBIAS = IOFF + Iq

n−1∑

i=0

bi2
i (V.5)

On pourrait alors réécrire l’Eq. V.4 comme

FOSC = FOFF + Fq

n−1∑

i=0

bi2
i (V.6)

où la fréquence d’oscillation minimale est donnée par

FOFF =
IOFF

4NηCeffVMC
(V.7)

et le pas fréquentiel, Fq, par

Fq =
Iq

4NηCeffVMC
(V.8)

V.1.2 Techniques de compensation

Le circuit de contrôlé de l’oscillateur joue un rôle clé dans la compensation des dérives

dues aux changements de la température et de la tension d’alimentation. Sa structure

simplifiée apparâıt en Fig. V.2.

A partir d’un circuit générateur de tension de référence, on obtient VMC idéalement

indépendant de VDD (tension d’alimentation). Nous avons opté pour une référence dite à

« multiplication de beta » décrite dans [12, 13]. Il est à noter que AOP2, utilisé ici pour

renforcer l’immunité de VMC face à VDD, est un amplificateur opérationnel auto-polarisé

[14].

Le courant IBIAS est généré à partir des transistors, MR10 et MR11, pour IOFF , et des

transistors MCi (avec i = 0, 1, ..., n − 1) pour les courants à poids binaire. Ces transistors

opèrent en saturation et ont pour tension source-grille VMC (sauf MR11).
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Figure V.2 – Circuit de contrôle de l’oscillateur.

La structure étant présentée, dans les paragraphes qui suivent, nous décrivons la mise

en oeuvre des compensations.

V.1.2.1 Désensibilisation à l’alimentation

Il est reconnu que pour des inverseurs différentiels, associer une polarisation des charges

actives par une réplique d’inverseur aide à réduire la sensibilité à la tension d’alimentation et

aux variations de process [6]. Néanmoins, cela n’est réellement efficace que lorsque IBIAS et

VMC sont totalement indépendants de VDD. En pratique, c’est un cas de figure peu réaliste,

en particulier lorsque ces sources ne sont pas externes au circuit et sont générées à partir

de VDD.

La dérive de la fréquence, ∆FOSC , peut être estimée en posant

∆FOSC =
1

4NηCeff

[
IBIAS +∆IBIAS

VMC +∆VMC
− IBIAS

VMC

]
(V.9)

où ∆IBIAS et ∆VMC sont les variations conséquentes au changement de VDD. Si il semble

impossible d’annuler ∆IBIAS et ∆VMC , on peut minimiser ∆FOSC en respectant la condi-

tion suivante :

∆IBIASVMC − IBIAS∆VMC 7→ 0

Aussi, en introduisant une dépendance directe entre VMC et IBIAS , de manière à ce

qu’une variation de tension introduise une variation de courant proportionnelle et dans la

même direction, une compensation mutuelle peut-être atteinte. C’est le cas lorsque l’on a

∆IBIAS = gvi∆VCM , avec gvi > 0 (V.10)
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où le terme gvi établit cette dépendance et est homogène à une transconductance. De là,

une compensation optimale est obtenue si

gvi =
IBIAS

VMC
(V.11)

Le circuit de contrôle en Fig. V.2 est conçu en ce sens. Les transistors MR7 et MCi,

faisant office de sources de courant, sont polarisés par VMC . Toute variation résiduelle de

VMC introduirait une variation de IBIAS dans la même direction.

Partant d’une expression du courant en puissance α et s’appuyant sur la structure du

circuit de contrôle, représentée en Fig. V.2, on écrit IBIAS tel que

IBIAS =
kα
L
(VMC − VTH)α[WR10 +

n−1∑

i=0

bi2
iWC0] (V.12)

où kα, VTH et α sont des paramètres dépendant de la technologie. kα est le facteur de

conduction du transistor. VTH est la tension de seuil du transistor. α évolue entre 1, dans

le cas de transistor fortement sub-micronique, et 2 pour un transistor à canal long. WR10

est la largeur du transistor MR10. WC0 est la largeur du PMOS MC0, les transistors MCi

sont conçus à partir de la mise en parallèle de 2i transistors MC0 (avec i = 0, 1, ..., n − 1).

Ainsi, la transconductance équivalente de l’ensemble, gviE , est calculée par

gviE =
∂IBIAS

∂VMC
=

αIBIAS

VMC − VTH
=

IBIAS

VMC

(
α

1− VTH

VMC

)
(V.13)

L’erreur entre la transconductance idéale, gvi, et celle réellement implémentée, gviE ,

est donnée par

ε =
gviE − gvi

gvi
=

α

1− VTH

VMC

− 1 (V.14)

L’erreur décrite par l’Eq. V.14 peut être réduite si, d’une part α tend vers 1, et si d’autre

part, VTH est minimisée par rapport à VMC . Ces dernières conditions concordent avec les

effets de canal court des transistors sub-microniques : plus la longueur du canal est courte

et plus α tend vers 1 et la tension de seuil décroit. Aussi, si d’ordinaire ces effets dégradent

les performances des circuits analogiques, ils s’avèrent ici profitables. Nous utilisons cette

propriété pour la conception du circuit de contrôle.

V.1.2.2 Désensibilisation à la température

A la vue de l’Eq. V.4, si IBIAS et VMC sont indépendants de la température alors FOSC

l’est. Dans les faits, ce n’est pas le cas. Reff est malgré tout impactée. Nous l’expliquons à

l’aide de la Fig. V.3.
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Figure V.3 – Dérive de la résistivité des charges symétriques pour IBIAS et VMC invariants
avec la température (T) .

La Fig. V.3 est un résultat de simulation. Elle traduit l’évolution du courant parcou-

rant la charge résistive d’un inverseur, en fonction de la tension à ses bornes, pour une

température évoluant entre 25 et 75◦C. Dans ce cas de figure, la charge est polarisée par

VR issue de AOP1, lorsque le code d’entrée correspond à une fréquence d’oscillation de

sortie à 2 GHz.

Malgré l’indépendance de VMC et IBIAS vis-à-vis de la température, la dérive linéaire

de la résistance effective des charges symétriques est de +575 mΩ/◦C, idéalement égale

à 2VMC/IBIAS . Elle résulte des variations combinées de la mobilité des porteurs et de

la tension de seuil des PMOS les composant [15, 16, 17]. L’asservissement de VR permet

d’atténuer les conséquences de la température uniquement autour du point [VMC ;1/2IBIAS ]

puisqu’il s’agit du point de polarisation de la réplique, voir Fig. V.1.

L’augmentation de 5% constatée sur Reff , lorsque la température évolue entre 25 et

75◦C, provoque une diminution de 5% de la fréquence d’oscillation. A la vue de l’Eq. V.4,

la solution que nous proposons pour parer à cette dérive est, d’une part, de maintenir

l’indépendance de VMC vis-à-vis de la température, et d’autre part, d’imposer au courant

IBIAS une variation dans les mêmes proportions mais dans une direction opposée avec la

température.

V.1.2.3 VMC invariant

Pour rendre VMC indépendant de la température, nous tournons à notre avantage les

dérives subies par un transistor. Nous commençons par les rappeler.
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D’une part, tant que le champ électrique critique du transistor n’est pas atteint, on

a kα = µCox. Cox est la capacité d’oxide du transistor et µ correspond à la mobilité des

porteurs [15]. Elle est liée à la température (T) par la relation suivante :

µ(T ) = µ(T0)

(
T

T0

)λµ

(V.15)

où T0 est la température ambiante (298 K) et λµ est le coefficient de température, proche

de 1.5 [16, 18]. Ainsi, la mobilité du transistor décroit avec la température entrâınant une

diminution du courant drain-source.

Dans le cas où le champ électrique critique du transistor est franchi, le facteur de

conduction du transistor est défini, non pas par la mobilité des porteurs, mais par la vitesse

saturée, elle est aussi décroissante avec la température [15].

D’autre part, la tension de seuil VTH est affectée telle que

VTH(T ) = VTH(T0)− λVTH
(T − T0) (V.16)

où λVTH
est une constante proche de 1 mV/◦C [15, 16, 18]. Ainsi, la tension de seuil décroit

avec la température entrâınant une augmentation du courant drain-source.

Nous partons de ces propriétés pour compenser VMC . En outre, la formulation du

courant conduit par les transistors MR3 et MR5 (voir Fig. V.2) nous donne

kαn(T )
WR3

LR3
(VMC(T )− VTH3

(T ))α3 = kαp(T )
WR5

LR5
(VBM (T )− VTH5

(T ))α5 (V.17)

où kαn correspond au facteur de conduction du transistor MR3 et kαp à celui du transistor

MR5 ; α3 et α5 sont compris entre 1 et 2 (canal court ou long) et dépendent respectivement

des longueurs LR3 et LR5. De même les tensions de seuil VTH3
(T0) et VTH5

(T0) dépendent

fortement de ces longueurs [19]. Enfin, VBM , la tension générée par la référence à « multi-

plication de β » (appliquée sur la grille de MR3, voir Fig. V.2), crôıt avec la température

(+520 µV/◦C).

Ainsi, considérant que kαn,p = µn,pCox, on déduit la dépendance de VMC à la tempé-

rature par

VMC(T ) = VTH5
(T )︸ ︷︷ ︸

ց avec Tր

+

(
µn

µp

WR3

WR5

LR5

LR3

)1/α5

(VBM (T )− VTH3
(T ))α3/α5

︸ ︷︷ ︸
ր avec Tր

(V.18)

Il est alors possible d’atteindre l’invariance de VMC en compensant les deux termes tradui-

sant son comportement. Cela passe par l’exploitation de la dépendance VTH3,5
(T0) à LR3,5.

Elle est fournie par le fabricant [20]. Sinon, elle peut être établie par simulation.

Nous préciserons les caractéristiques de VMC , en fonction de VDD et de la température,
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dans la section V.3.

V.1.2.4 IBIAS : compensateur des dérives

Le comportement de IBIAS avec la température est imprimé, à partir de VMC invariant,

par le dimensionnement des transistors MR10 et MCi (avec i = 0, 1, ..., n − 1).

La Fig. V.4 est un résultat de simulation des caractéristiques
√
ISD = f(VSG) pour

différentes températures. Ces graphes démontrent que pour une tension source-grille don-

née, la sensibilité du courant source-drain à la température est fonction de la longueur du

transistor.

C’est illustré par la tension VSG0
=400 mV. Pour cette tension, si le transistor possède

une longueur L= 0.14 µm, alors le courant source-drain décroit avec la température. En

revanche, si le transistor possède une longueur L=1 µm, le courant est croissant avec la

température. Aussi, à VMC invariant avec la température, le comportement du courant est

entièrement défini par la longueur du canal.

En outre, plus la tension de polarisation du transistor est éloignée de VSGZ
(voir Fig.

V.4), tension pour laquelle le courant ne subit aucune dérive, plus la sensibilité du courant

à la température est importante.

VSGZ
est le résultat d’une compensation mutuelle de la décroissance de la mobilité et

de la tension de seuil, l’un provoquant une diminution du courant et l’autre l’augmentant.

Ainsi, nous imposons le comportement du courant fourni par i-DAC, à travers la lon-

gueur des transistors MR10 et MCi (avec i = 0, 1, ..., n − 1).
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Figure V.4 – (a)
√
ISD = f(VSG) pour L=0.14 µm; (b)

√
ISD = f(VSG) pour L=1 µm.

V.1.2.5 Compromis sur les longueurs de canal

Finalement, comme pour la désensibilisation à l’alimentation, nous profitons des effets

de canal court pour compenser les dérives en température du DCO. Toutefois, il se peut

que le choix de la longueur L puisse avantager la désensibilisation à l’alimentation au dé-
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triment de la température (ou inversement). Dans ce cas, un compromis est nécessaire. Il

peut se faire sur la base du choix d’une longueur suffisamment petite, pour compenser les

variations de VDD, et aussi proche que possible de la longueur optimale à la compensation

de la température.

V.2 Implémentation

Cette section vient compléter la description fonctionnelle de la structure faite précé-

demment. Elle détaille l’implémentation des principaux paramètres du système. Pour fixer

les idées sur le mécanisme de contrôle de la fréquence, nous incluons à cette présentation

une illustration de l’opération de l’oscillateur contrôlé dans le temps.

V.2.1 Dimensionnement du système

Le DCO est implémenté dans une technologie CMOS 65nm proposée par STMicroe-

lectronics et est typiquement alimenté par une tension de 1.2 V. Il est conçu à partir des

transistors HPA LP (High-Performance Analog Low Power) et LVT LP (Low VT Low

Power) fournis par le kit de conception. Nous visons une plage fréquentielle de sortie évo-

luant entre 1.8 GHz et 2.2 GHz avec un pas maximal de 2 MHz/LSB.

Pour palier aux éventuelles dispersions introduites lors de la phase de fabrication, nous

suivons les recommandations faites dans [21], à savoir : prévoir une plage de fonctionne-

ment supérieure à ±20% de nos besoins. Aussi, nous prenons une marge de sécurité sur la

dynamique de sortie avec 1.6 GHz < FOSC < 2.6 GHz. La résolution visée impose donc 9

bits de contrôle (n=9).

L’oscillateur contrôlé est construit autour de 3 cellules différentielles (N=3). Afin d’as-

surer l’accrochage de la PLL sur une large gamme de fréquence, la caractéristique de trans-

fert du DCO doit impérativement être monotone. En revanche, ses non-linéarités, telles que

l’INL (Integral Non-Linearity) et la DNL (Differential Non-Linearity) n’ont pas réellement

d’importance, elles sont continuellement corrigées par la boucle de retour de la PLL [2].

Pour prévenir le risque accru de non-monotonicité lors du passage de 255 à 256 (en

décimale) du code d’entrée, une implémentation segmentée des sources de courant est es-

sentielle. Une implémentation à poids binaire pure entrâınerait la possibilité de voir les

9 sources commuter ensemble, avec des intensités de courant soumises aux variations de

process. Si la source de courant à poids le plus significatif délivre un courant plus faible

d’au moins 1 LSB (équivalent de Iq), comparé à sa valeur typique, alors la monotonicité

est brisée [22]. Ainsi, nous avons opté pour une segmentation où les 6 MSBs viennent com-

mander 63 sources de courant délivrant chacune 8Iq et les 3 LSBs commandent 3 sources

de courant délivrant 4Iq, 2Iq et Iq. L’oscillateur bénéficie ainsi de 64 pas grossiers avec 8

pas intermédiaires.

Notons que ce type d’implémentation a aussi la vertu de réduire significativement l’am-
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plitude des glitchs inhérents au changement de code [22].

V.2.2 Opération de l’oscillateur contrôlé

La Fig. V.5 présente le fonctionnement de l’oscillateur contrôlé, observé sur 30 ns, pour

une rampe appliquée sur la commande numérique. Cette figure est issue de la simulation

temporelle du dispositif en utilisant Eldo(-RF) associé au modèle de transistor BSIM4.
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Figure V.5 – Opération de l’oscillateur contrôlé lorsqu’une rampe est appliquée sur son
entrée numérique.

Le premier chronogramme correspond à IBIAS , le courant fourni par i-DAC aux cel-

lules inverseuses. Sa valeur est mise à jour toutes les 4 ns. Le second est celui de VR, la

tension générée par OPA1. Elle contrôle la résistivité des charges actives des inverseurs. VR

diminue au rythme de l’augmentation de IBIAS , afin de maintenir l’amplitude des oscilla-

tions constantes. Enfin, VSQ est le signal de sortie de l’oscillateur. Il est obtenu après une

conversion du signal sinusöıdal différentiel, issu de l’un des 3 inverseurs, en un signal carré

compatible avec les circuits numériques environnants. L’architecture de ce convertisseur

est donnée en Annexe A.6. Au final, la Fig. V.5 montre donc le contrôle de la fréquence

d’oscillation du DCO par IBIAS , fourni par i-DAC, image du code d’entrée.

V.3 Estimation de la robustesse

Afin de valider les concepts, en tenant compte des éventuelles dispersions introduites

lors de la phase de fabrication du circuit, nous avons simulé l’oscillateur contrôlé dans des
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conditions « idéales » de fabrication (TT, Typical-Typical) et suivant les deux cas extrêmes

SS (Slow-Slow) et FF (Fast-Fast).

Nous analysons la dépendance à la tension d’alimentation pour 1.0 V < VDD < 1.4

V. A la suite de quoi, nous examinons l’efficacité de la compensation en température de

l’oscillateur, lorsque celle-ci évolue entre 25 et 75◦C.

V.3.1 Dépendance à l’alimentation

La Fig. V.6 présente l’évolution de VMC en fonction de la tension d’alimentation,

lorsque celle-ci varie entre 1.0 V et 1.4V (la valeur typique étant VDD=1.2 V), à 25◦C.
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Figure V.6 – Evolution de VMC avec VDD, pour une température de 25◦C, dans des
conditions de fabrication typique, obtenue par simulation.

Pour une variation de ±200 mV de VDD autour de sa valeur typique, soit ±16.6%, VMC

varie au maximum de 980 µV pour une valeur typique de 312.7 mV, soit une fluctuation

de 0.3%. Aussi, nous disposons d’une tension de référence assez robuste aux variations de

l’alimentation du circuit.

Il s’agit là d’un résultat obtenu dans des conditions typiques de fabrication. Sur l’en-

semble des cas possibles : SS, TT et FF avec 1.0 V < VDD < 1.4 V, une déviation maximale

de 8.9% a été observée, comparée à 312.7 mV. Cette variation s’est accompagnée d’un dé-

placement maximal de 7.17% de Iq, le courant élémentaire généré par i-DAC, suivant la

direction de VMC . La dérive de ces deux grandeurs s’est donc faite dans les mêmes propor-

tions, conformément à nos attentes (cf. sous-sous-section V.1.2.1).

Nous avons ainsi éprouvé le DCO sur cette même gamme de valeurs de VDD. Nous mon-

trons, en Fig. V.7, les caractéristiques de transfert obtenues pour une tension d’alimentation

égale à 1.0 V, 1.2 V et 1.4 V, à 25◦C, et suivant les trois conditions de fabrication extrêmes.
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Figure V.7 – Caractéristiques de transfert simulées du DCO pour VDD=1.0 V, 1.2 V et
1.4 V, à 25◦C, en TT, SS et FF.

Dans le cas idéal, c’est à dire pour VDD=1.2 V et dans des conditions typiques de fabri-

cation (TT), en adéquation avec le cahier des charges, la plage de fonctionnement se situe

entre 1.6 et 2.6 GHz. En outre, la plage 1.8 GHz - 2.2 GHz est atteinte indépendamment

des variations de process.

La Fig. V.7 montre aussi que, dans toutes les configurations, le pas fréquentiel est

maintenue quasi-constant, en accord avec les variations observées sur VMC et Iq lors du

point précédent.

L’écart de près de 200 MHz pour FOFF en SS et en FF, comparé à la fréquence d’os-

cillation en TT, est le résultat direct de la variation du courant IOFF que nous avons

constaté. En SS, IOFF dévie de -10.3% de sa valeur typique (en TT) et de +11.1% en

FF. Nous l’expliquons notamment par l’utilisation de transistors à canal plus court pour

la génération du courant d’offset que pour les transistors MCi (i=0,...n-1). Par ailleurs, la

résistance interne de la source de courant associant les transistors MR9 et MR10 n’est pas

suffisamment élevée dans le cas extrême « SS − VDD = 1.0V ». Cela a pour conséquence

de voir diminuer IOFF , avec l’augmentation de Code, alors que Iq reste constant dans cette

configuration.

Pour quantifier la robustesse du DCO face aux variations de son alimentation, nous

définissons sa sensibilité relative par l’Eq. V.19.

SR
FOSC/VDD

=
∆FOSC

∆VDD

VDD

FOSC
(V.19)

Dans la pire configuration, SS, pour une variation de -200 mV de la tension d’alimen-

tation, la déviations maximale de FOSC est de l’ordre de -200 MHz, lorsque Code = 511.

Aussi en prenant pour référence la courbe « SS − VDD = 1.2V », la sensibilité maximale
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est de 0.5.

Dans un cas plus optimiste, où il n’y a pas de dispersion globale des paramètres (TT),

la sensibilité maximale de l’oscillateur est inférieure à 0.2. Il en va de même pour le cas FF.

V.3.2 Dépendance à la température

Pour l’oscillateur non-compensé, c’est à dire avec VMC et IBIAS invariant avec la

température, nous avons constaté dans la zone d’intérêt (1.8 GHz - 2.2 GHz, en TT et

à 1.2 V) une dérive moyenne de -2.15 MHz/◦C. C’est équivalent à une déviation de -107.5

MHz lorsque la température varie de 25 à 75◦C. C’est en accord avec la dérive de +5%

constatée sur la résistivité des charges actives pour un code correspondant à la fréquence

2 GHz (cf. sous-sous-section V.1.2.2). De ce fait, par notre méthode de dimensionnement,

nous avons imprimé une variation de +5% à IBIAS pour une augmentation de 50◦C de la

température.

L’indépendance de VMC est vérifiée par la Fig. V.8. Elle retrace son évolution en

fonction de la température, lorsque celle-ci varie entre 25 et 75◦C, pour VDD=1.2 V. En

TT, la dérive maximale de VMC n’est que de 200 µV, pour une valeur typique à 312.7 mV.

Cela équivaut à une dispersion de 0.06%. Aussi, nous pouvons considérer que la tension de

polarisation des sources de courant de i-DAC est invariante avec la température.
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Figure V.8 – Evolution de VMC avec la température, pour VDD= 1.2 V, dans des conditions
de fabrication typique, obtenue par simulation.

La Fig. V.9 résume les résultats du DCO simulé à 25, 50 et 75◦C, suivant les trois cas

extrêmes de process, pour VDD égale à 1.2 V.

Nous définissons la sensibilité relative du DCO à la température (T) par l’Eq. V.20.

SR
FOSC/T =

∆FOSC

∆T

T

FOSC
(V.20)
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Dans la pire configuration, à savoir FF, on relève une dérive maximale de 180 MHz à

75◦C pour Code = 511. En prenant pour référence « FF − Temp = 25◦C », la sensibilité

relative maximale est de 0.032.

Néanmoins, dans les 3 conditions de fabrication simulées, pour Code = 225 (environ 2

GHz en TT), le DCO est insensible à la température. Sans dispersion globale des paramètres

(en TT), la dérive maximale de la fréquence n’excède pas les 2.7% entre 1.8 et 2.2 GHz.

����������	ABC
����������ADBC
����������EABC
����������	ABC
����������ADBC
����������EABC
FF��������	ABC
FF��������ADBC
FF��������EABC

D �D �D �ED ��D EDD E�D E�D �ED ��D �DD ��D ��D

C���

���

���

���

E�D

E�E

E��

E��

E��

��D

�
��
�
�
�
�
�
�
��
�
 
!
" ��

��

FF

�#$%��&������'(�##��)*��

Figure V.9 – Caractéristiques de transfert simulées du DCO à 25, 50 et 75◦C, suivant les
trois cas extrêmes de process, à 1.2 V.

V.3.3 Résumé des performances

Nous résumons les principales caractéristiques de l’oscillateur contrôlé dans le tableau

V.1. Les lignes grisées correspondent aux caractéristiques obtenues dans des conditions

typiques de fonctionnement : TT, VDD=1.2 V, à 25◦C.

Tableau V.1 – Caractéristiques du DCO

Paramètre Valeur

Technologie 65 nm
Alimentation (typique) 1.2 V

Plage de fonctionnement 1.6 GHz - 2.6 GHz
Résolution 1.95 MHz (9 bits)

Consommation 13.87 mW @ 2.6 GHz
SR
FOSC/VDD

0.18 (TT) / 0.5 (SS) / 0.085 (FF)

SR
FOSC/T 0.025 (TT) / 0.014 (SS) / 0.032 (FF)
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Seules les sensibilités maximales ont été reportées dans ce tableau. Pour l’alimentation,

elles ont été obtenues à la température de 25◦C. En ce qui concerne la température, elles

ont été obtenues pour VDD=1.2 V.

En se focalisant sur la seule plage d’intérêt, 1.8 à 2.2 GHz, dans des conditions typiques

de fabrication, la dérive maximale de la fréquence est de -1% pour une variation de ±16.6%

de la tension d’alimentation. Au regard de la variation de température, elle est de 3.2%

pour une augmentation de 200% de la température.

V.4 Bilan

Dans ce chapitre, nous avons proposé un DCO intrinsèquement robuste aux variations

de PVT. Il est auto-suffisant au sens où, il ne nécessite ni dispositif externe de compensation,

ni calibrage. Les dérives de l’oscillateur en anneau différentiel sont directement compensées

par le convertisseur numérique-analogique le contrôlant.

Ses performances sont mises face à l’état de l’art dans le tableau V.2. Les colonnes

grisées rendent compte des DCOs assistés. Nous y avons uniquement indiqué les dérives de

notre oscillateur en TT, pour le code et les conditions (VDD ou T) les plus défavorables.

Tableau V.2 – Comparaison à l’état de l’art

[23] [1] [24] [25] Proposé
(TT - pire cas)

Technologie (µm) 0.13 0.09 0.13 0.13 0.065
Alimentation (V) 1.2 0.7-2.4 1.2 1 1.2
Dynamique (GHz) 0.3-1.3 0.018-0.6 0.32-1.25 0.4-3 1.6-2.6

Consommation (mW) 4.48 - 1.68 <2.65 13.87
@0.95GHz - @0.9GHz @1.5GHz @2.6GHz

Implémentation Ful.Cust. Ful.Cust. Ful.Cust. Ful.Cust. Ful.Cust.
P Monot. - Monot. - Monot.

(SR
FOSC/VDD

) V 3.5%/±5% 1%/+5% 1%/10% * -3%/-16.6%

(SR
FOSC/T ) T - - - - +3.8%/+200%

Monot. : monotonicité par interpolation
Ful.Cust. : full-custom
Cel.Std : cellule standard numérique
* : jitter divisé par 4 lorsqu’un bruit blanc de 20 mVRMS est appliqué sur l’alimentation avec diagnostic
actif

A notre connaissance, le DCO que nous proposons est le seul a être à la fois compensé

par rapport aux variations de l’alimentation et de la température.

L’immunisation à la température de notre structure ne peut être comparée. En re-

vanche, au regard de la dérive avec l’alimentation, notre DCO arrive en deuxième position.

Notons tout de même que nous avons fait varier VDD dans de plus grandes proportions que

nos concurrents. De plus, si l’on se place dans des conditions typiques de fabrication et sur

la plage 1.8 GHz - 2.2 GHz, la fluctuation maximale de la fréquence n’est que de -1% pour
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une variation de ±16.6% autour de 1.2 V. Ce qui, dans ce cas, en fait l’oscillateur contrôlé

le plus robuste.

Un autre avantage de notre réalisation est l’emploi de blocs analogiques « basiques ».

Le fait que les circuits utilisés soient largement décrits par la littérature permet de se l’ap-

proprier aisément. En outre, les compensations exclusivement assurées par le circuit de

contrôle permettent d’obtenir un DCO compact. Cela a été rendu possible par la mise à

profit des effets de canal court des transistors CMOS qui sont d’ordinaire néfastes. A cet

égard, notre méthode de renforcement de la robustesse est originale.

Les résultats de ce chapitre ont été partiellement présentés lors de la conférence (IEEE)

ICECS’11.
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Conclusion & Perspectives

Au cours de ces travaux de thèse, nous avons proposé des solutions aux difficultés de

conception d’un DCO, pour l’horlogerie d’un SoC, lorsqu’il est soumis à l’environnement

hostile du circuit.

Nous dressons ici un bilan de l’étude que nous avons menée et de sa contribution par

rapport à l’état de l’art. Les résultats obtenus ouvrent un certain nombre de perspectives,

nous retiendrons les principales en fin de partie.

Bilan

Après un recensement des principales réalisations d’oscillateur en anneau contrôlé nu-

mériquement, nous avons mis en évidence deux méthodes de conception.

La première repose sur l’utilisation de cellules numériques standards. Elle permet le

développement du DCO, et plus généralement du circuit d’horlogerie, suivant le même flot

de conception que celui du circuit principal du SoC. Dans ce contexte, le DCO bâti sur

l’association d’un oscillateur en anneau et d’une matrice d’inverseurs 3 états a particulière-

ment retenu notre attention. Son architecture régulière et sa compatibilité aux techniques

de DVFS facilitent son intégration au sein du circuit. Toutefois, à partir de l’état de l’art, il

ne nous a pas été possible de conclure directement sur sa pertinence dans notre application.

La seconde approche, quant à la conception d’un DCO, consiste à commander un VCO

via un DAC. Ce sont deux blocs, certes analogiques, mais bien connus et décrits par la litté-

rature, avec des structures adaptées aux réalités de fonctionnement d’un SoC. Néanmoins,

à notre connaissance, aucune réalisation dont les résultats ont été publiés n’est à la fois

robuste aux variations de l’alimentation et de la température.

A ce stade, il nous a semblé nécessaire de mener à terme la réflexion relative à l’emploi

du DCO associant une matrice d’inverseurs 3 états à un oscillateur en anneau. Pour ce

faire, nous avons développé un modèle analytique compact de la période d’oscillation et de

son incertitude, exprimé en fonction des paramètres de l’oscillateur en anneau. La justesse

de ces développements a été éprouvée, dans un premier temps par simulation, puis par des

mesures sur un circuit prototype réalisé dans une technologie CMOS 65 nm par M. Eldar

Zianbetov. Cela nous a permis de conclure, d’une part, en la validité de notre modélisation,

et d’autre part, que les performances de l’oscillateur contrôlé, au sein d’un SoC « agressif »,
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sont tributaires de dispositifs supplémentaires destinés à assurer sa protection. Sans pour

autant mettre de côté les avantages proposé par ce DCO, notre constat a motivé l’étude

d’une alternative à cette structure.

L’état de l’art montre que l’association d’un DAC et d’un VCO est privilégiée pour la

génération d’un signal robuste contre les pollutions environnementales (i.e., alimentation,

température, substrat). A ceci-près que, pour les plus performantes d’entre-elles, la PLL

numérique, dans laquelle le DCO est intégré, joue un rôle clé dans la compensation des

faiblesses de l’oscillateur.

L’architecture de l’ADPLL étant dépendante de l’application, nous avons pris le parti

de réaliser un DCO auto-suffisant : résistant aux agressions environnementales sans dispo-

sitif additionnel. Etant donné la nature analogique du couple DAC - VCO, nous avons fait

le choix de n’utiliser que des blocs élémentaires, bien décrits par la littérature, dans l’op-

tique d’une conception facilitée. Ainsi, pour apporter une réponse à notre problématique de

départ, nous avons proposé un DCO robuste aux variations de l’alimentation et de la tem-

pérature. Son architecture et les principes de compensation mise en oeuvre ont été vérifiés

par simulation sur une implémentation dans une technologie CMOS 65nm. Nous avons pu

le comparer à trois réalisations antérieures, au regard de sa sensibilité à l’alimentation, il se

trouve en deuxième position sur quatre. De plus, les circuits utilisés pour la comparaison

n’intègrent pas de désensibilisation à la température.

Contributions

L’originalité des travaux que nous avons menés tient en deux points :

• La modélisation analytique de la période d’oscillation du DCO à matrice d’inverseurs

3 états et son incertitude temporelle. Ce modèle est entièrement référencé par rapport

aux paramètres de l’oscillateur en anneau. De ce fait, nous avons ramené le problème

de conception du DCO à celui d’un simple oscillateur en anneau ;

• Le VCO commandé par un DAC est le seul, à notre connaissance, a être compensé

à la fois contre les dérives de la tension d’alimentation et de la température, sans

calibrage ou dispositif de sécurité additionnel. De plus, il a l’avantage d’être conçu à

partir de blocs analogiques connus facilitant sa prise en main. La spécificité dans la

méthode de compensation réside dans la mise à profit des effets de canal court des

transistors MOS, d’ordinaire néfastes pour les circuits analogiques. Cette compen-

sation est entièrement assurée par le circuit d’accord de la fréquence.

Perspectives

Nous avons identifié deux grands axes de prolongement de nos travaux. L’un a trait à

notre modélisation du DCO à matrice d’inverseurs 3 états, l’autre au DCO robuste proposé

dans ce manuscrit. Parmi ces perspectives, nous pouvons notamment citer :
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• L’enrichissement de notre modèle du DCO à matrice d’inverseurs 3 états, par l’ana-

lyse des effets de la température ;

• De plus, un article 1 a montré qu’il existe une tension d’alimentation optimale ren-

dant insensible le délai d’une cellule numérique à la température. Peut être est-il

possible de transposer cette technique à ce DCO. Cette piste peut être explorée

assez rapidement par simulation. Si cela s’avère efficace pour le DCO, alors la mé-

thodologie de conception, que nous avons proposée, pourrait être complétée avec

cette donnée ;

• La prise en compte du bruit coloré, généré par les inverseurs, permettrait d’estimer

les dérives de l’horloge sur le long-terme. Cela finaliserait notre mise en équation du

jitter intrinsèque à ce DCO ;

• Enfin, concernant le DCO auto-suffisant, il nous parâıt indispensable de valider les

concepts de compensation de manière expérimentale. Cela passe par la fonte d’un

circuit et une caractérisation approfondie du dispositif. De là, les performances de-

vront être remises en balance avec celles des autres DCOs retenus dans notre état

de l’art.

1. R. Kumar et V. Kursun, Impact of Temperature Fluctuations On Circuit Characteristics in 180nm
and 65nm CMOS Technologies, IEEE International Symposium on Circuits and Systems, pages : 3858-3861,
2006
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Annexe A

Dimensions du DCO auto-suffisant
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Nous donnons dans cet annexe l’implémentation dimensionnée du DCO auto-suffisant.

Tous les transistors du circuit sont de type HPA LP (transistors destinés à la conception

analogique), sauf pour les cas spécifiques où nous indiquons qu’il s’agit d’un transistor de

type LVT LP (transistors destinés à la conception numérique). Le bulk d’un PMOS est

toujours relié à la source du transistor concerné, alors que celui d’un NMOS est toujours

relié à la masse du circuit. Certains transistors portent les mêmes noms parce qu’ils ont les

mêmes dimensions.

A.1 Inverseur de l’oscillateur en anneau

La Fig. A.1 présente le circuit d’un inverseur différentiel de l’anneau. L’oscillateur

est composé de trois inverseurs, tous identiques à celui-ci. Pour assurer le maintien des

oscillations de l’anneau, le gain d’un inverseur doit être, en théorie, au moins égal à 2. Il

est décroissant avec l’augmentation du courant IBIAS . Sa valeur minimale est 2.33 lorsque

Code=511 (en TT, pour VDD=1.2 V, à 25◦C). Ainsi, il n’y a pas de risque d’extinction des

oscillations.
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Figure A.1 – Inverseur différentiel composant l’anneau.

Ses dimensions sont données dans le tableau A.1.

Tableau A.1 – Dimensions des transistors constituant un inverseur différentiel.

Transistor W/L (µm)

MD 13.75/0.3
MT 27.5/0.3

MPD 16.5/0.55
MBIAS 21.5/0.3
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A.2 Réplique d’inverseur pour la génération de VR

La Fig. A.2 reprend le schéma électrique du circuit de polarisation des charges symé-

triques.
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Figure A.2 – (a) Demi-réplique de l’inverseur différentiel ; (b) Schéma de AOP1.

Les dimensions de la réplique (et de AOP1
1) sont résumées dans le tableau A.2.

Tableau A.2 – Dimensions des transistors de la Fig. A.2.

Transistor W/L (µm)

MD 13.75/0.3
MT 27.5/0.3

MPD 16.5/0.55
MBIAS 21.5/0.3
MAO1 75/0.22
MAO2 12/0.18
MAO3 12/0.18
MAO4 0.27/0.18
MAO5 0.27/0.18

1. P.R. Gray, P.J. Hurst, S.H. Lewis et R.G. Meyer, Analysis and Design of Analog Integrated Circuits,
Wiley and Sons,2001
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A.3 Génération de VMC

La génération de VMC est assurée par le montage électrique en Fig. A.3. L’architecture

de l’AOP auto-polarisé 2 est illustrée en Fig. A.3b.
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Figure A.3 – (a) Circuit de génération de VMC ; (b) Structure interne de AOP2.

Le dimensionnement du circuit est indiqué dans le tableau A.3.

2. P. Mandal et V. Visvanathan, A Self-Biased High Performance Folded Cascode CMOS Op-Amp,
IEEE Conference on VLSI Design - Proceedings, pages : 429-434, 2001
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Tableau A.3 – Dimensions des transistors du circuit générant VMC .

Transistor W/L (µm)

MR1 17.5/1
MR2 16/0.25
MR3 17.5/1
MR4 40/0.25
MR5 40/0.25
MBP 0.45/0.795

MPDP 13.5/0.45
MPDN 6/0.45
MGP 0.45/0.795
MGN 0.45/4.05
MBN 0.45/4.05

A.4 Commande de i-DAC

Nous montrons, à travers la Fig. A.4, la commande d’une source de courant du conver-

tisseur numérique-analogique.
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Figure A.4 – Source de courant élémentaire.

Le driver commande l’interrupteur différentiel MS0/MS0. Il réduit l’amplitude des

tensions commandant la paire d’interrupteurs, afin de limiter les injections de charges

parasites 3 dans le miroir de courant lorsqu’il y a un changement d’état des bits b0/b0. Son

architecture est donnée en Fig. A.5a et les chronogrammes d’entrée/sortie sont représentés

en Fig. A.5b.

3. A. Rodriquez-Vasquez, F. Medeiro et E. Janssens, CMOS Telecom Data Converters, Kluwer Academic

Publishers, 2003
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Figure A.5 – (a) Schéma interne du driver ; (b) Chronogramme illustrant le fonctionne-
ment du driver.

Le driver est la seule originalité, d’un point du vue circuit, que nous apportons au DCO

auto-suffisant. Comparé au circuit d’adaptation des niveaux bas/haut proposé par Garcia
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et. al. 4, qui contient approximativement vingt-six transistors, le notre permet d’économiser

plus d’espace sur la puce. Nous expliquons brièvement son fonctionnement dans ce qui suit.

b0/b0 sont les entrées logiques (0 à VDD) et com0/com0 sont les sorties formatées. Les

inverseurs, construits à partir des transistors MD2 et MD3, conduisent uniquement lorsqu’il

y a un changement d’état des bits b0/b0. Aussi, lorsqu’il n’y a pas de transitions, on a

VMAX = 2/3VDD et VMIN = 1/3VDD, puisque le courant issu de l’alimentation traverse

uniquement les transistors MD1. Les inverseurs sont dimensionnés de manière à ce que

com0 et com0 soient asymétriques. La Fig. A.5b montre qu’aux transitions, com0/com0 se

croisent non pas à 600 mV (1/2VDD) mais à 490 mV. L’intérêt est ici de réduire la variation

du courant fourni par le transistor MC0 (voir Fig. A.4). En effet, sans cette asymétrie,

les transitions étant rapides (dans notre cas le code d’entrée est mis à jour à 250 MHz),

la commutation des interrupteurs engendrerait une variation brève, mais importante, de

la tension aux bornes de la capacité source-drain de MC0. Au final, cela se traduirait par

des pics de courant parasites transmis au miroir. Finalement, à travers les chronogrammes,

nous démontrons que, malgré le courant pompé par les inverseurs lors des transitions, les

sorties du driver sont toujours comprises entre VMIN et VMAX . Ce schéma de commande

original est répété pour chaque source de courant de i-DAC.

Les dimensions de la source de courant élémentaire, de la paire d’interrupteurs et du

driver sont répertoriées dans le tableau A.4. Rappelons que les sources de courant délivrant

2Iq, 4Iq et les 63 délivrant 8Iq, sont réalisées par la mise en parallèle de 2, 4 et 8 transistors

MC0 et MS0/MS0. Ces courants sont orientés vers les deux transistors MBIAS ou Mdum

selon Code (cf. sous-section V.2.1).

Tableau A.4 – Dimensions des transistors d’une source de courant élémentaire et du driver

de commande.

Transistor W/L (µm)

MC0 1/0.5
Mdum 21.5/0.3

MBIAS 21.5/0.3
MS0 (LVT LP) 0.3/0.06
MS0 (LVT LP) 0.3/0.06
MD1 (LVT LP) 0.135/0.06
MD2 (LVT LP) 0.135/0.06
MD3 (LVT LP) 0.27/0.06

A.5 Source de courant IOFF

Dans la sous-section V.1.2, nous présentions une version simplifiée du circuit de contrôle

de l’oscillateur. Dans notre implémentation réelle, la génération de IOFF est légèrement

4. J.C. Garcia, J.A. Montiel-Nelson et S. Nooshabadi, Adaptative Low/High Voltage Swing CMOS
Driver for On-Chip Interconnects, IEEE International Symposium on Circuits And Systems, pages : 881-
884, 2007
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différente. Nous montrons la portion de circuit le concernant en Fig. A.6. Le cadre grisé

met en évidence la différence avec la Fig. V.2. Cet ajout avait initialement pour but de

réduire les dimensions des transistors MR10 et MR11, car l’intensité de IOFF est près de

700 fois plus grande que celle de Iq, ce qui implique une « très grande » largeur pour les

transistors MR10 et MR11. Pour les réduire, l’idée a été d’augmenter la tension effective de

grille de ces transistors par des décalages de niveau de tension, via l’ajout des transistors

de la zone grisée. Cela s’est finalement avéré être une mauvaise décision. D’une part, le

nombre de transistors a été augmenté, réduisant de ce fait le bénéfice d’un accroissement

des tensions effectives de grille. D’autre part, cet ajout est à l’origine des écarts de 200

MHz entre les caractéristiques du DCO en SS, TT et FF. La cause est plus précisément la

longueur de canal appliquée aux transistors MR6, voir tableau A.5. 0.14 µm est la longueur

minimale applicable pour les transistors HPA LP. Ainsi, IOFF est gravement exposé au

variation de process. Ce choix nous a coûté la variation de 10% de IOFF , et donc de FOFF ,

avec les dispersions technologiques.
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Figure A.6 – Implémentation de la source de courant IOFF .

Les dimensions des transistors en Fig. A.6 sont présentées dans le tableau A.5.

Tableau A.5 – Dimensions des transistors de la source de courant IOFF .

Transistor W/L (µm)

MR3 17.5/1
MR4 40/0.25
MR5 40/0.25
MR6 1/0.14
MR7 1.8/0.76
MR8 15.2/0.57
MR9 3.8/0.57
MR10 53.5/0.3
MR11 214/0.3
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A.6 Convertisseur sortie différentielle vers sortie unique

De manière à obtenir une sortie de DCO compatible avec les circuits numériques de

l’ADPLL, et plus généralement des circuits du SoC, l’oscillation différentielle issue de l’an-

neau est remise en forme par l’intermédiaire d’un convertisseur. Son implémentation est

illustrée par la Fig. A.7. C’est ce circuit qui permet d’obtenir la tension VSQ, évoquée lors

de la sous section V.2.2.
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Figure A.7 – Structure du convertisseur sortie différentielle vers sortie unique.

Les dimensions de l’amplificateur pseudo-différentiel et de la châıne d’inverseurs sont

indiquées dans le tableau A.6.

Tableau A.6 – Dimensions des transistors du convertisseur.

Transistor W/L (µm)

MDS1 (LVT LP) 0.27/0.06
MDS2 (LVT LP) 0.135/0.06
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