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Introduction

Le cancer constitue I'une des menaces principales pour la santé de I’étre
humain. En Europe, le cancer est la deuxieme cause de mortalité apreés les maladies
cardio-vasculaires. Aujourd’hui, la radiothérapie, la chimiothérapie et la chirurgie
sont les méthodes de traitement principalement utilisées. Selon les différents types de
cancer, les trois méthodes peuvent étre utilisées soit seules, soit par combinaison pour
augmenter ’effet thérapeutique. Dans la plupart des cas, la radiothérapie est utilisée.
C’est une méthode mature, grace a I’expérience accumulée depuis plus de 100 ans a
partir de la découverte des rayons X. La radiothérapie conventionnelle emploie des
photons X ou gamma pour irradier la tumeur et y déposer une dose suffisante pour
tuer les cellules cancéreuses. La principale contrainte consiste a €épargner les organes
sains autour de la tumeur. Actuellement, les rayons X de haute énergie, issus du
rayonnement de freinage par des électrons accélérés a plusieurs MeV dans un
accélérateur linéaire, est la source principale de photons utilisés en radiothérapie.
Dans le cas des photons de haute énergie, la distribution de dose en profondeur atteint
un maximum apres 2 ou 3 cm de pénétration dans les tissus. Malgré des techniques
améliorées telles que la Radiothérapie par Modulation d’Intensité (IMRT), qui
permettent un meilleur contourage de la tumeur et une meilleure optimisation de la
dose dans celle-ci, I’efficacité thérapeutique des photons reste limitée par ses
propriétés physiques et biologiques. Le profil du dépot de dose en profondeur, marqué
par une lente décroissance exponentielle et une efficacité biologique limitée des
photons, expliquent en partie I’échec de la radiothérapie conventionnelle face a
certains cas cliniques.

Avec le développement des premiers accélérateurs nucléaires dans les années
50, les particules chargées ont suscité trés vite un intérét pour le traitement des
cancers. L’hadronthérapie emploie les particules lourdes (les hadrons) pour traiter les
tumeurs. Par rapport aux photons de haute énergie, les particules chargées ont une
meilleure balistique de dépot de dose. Cet avantage est di a leur parcours bien défini
dans la matiére, qui dépend de I’énergie incidente et de la densité des matériaux
traversés. Les ions déposent un maximum de dose en fin de parcours (pic de Bragg).
Les ions utilisés en hadronthérapie sont principalement les protons et les ions carbone.
Les ions carbone ont une meilleur efficacité biologique (rapport des doses nécessaires
pour obtenir un effet biologique donné par rapport a un rayonnement gamma de
référence) que les protons, et par conséquent, pour traiter une tumeur, la dose
physique pour les ions carbone sera plus faible que pour les protons. Dans un pic de
Bragg étalé tel qu’on I'utilise couramment en hadronthérapie, 1’efficacité biologique
des ions carbone est 2 a 5 fois plus élevée que celle des protons. L’hadronthérapie
carbone est donc particulierement indiquée dans le cas de tumeurs radiorésistantes
localisées prés d’organes a risque. En effet, on peut déposer une dose tres élevée et
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trés précisément. La protonthérapie est quant a elle bien indiquée pour les tumeurs
profondes, pour lesquelles les tissus sains environnants doivent étre épargnés.

Au cours d’une irradiation, une partie des ions incidents subit une ou plusieurs
réactions de fragmentation nucléaire. La fragmentation qui conduit a 1’émission de
rayonnements secondaires a pour effet principal de délocaliser le dépdt de dose dans
le patient. Dans le traitement de cancer par hadronthérapie trois causes d’incertitude
peuvent dégrader la précision de dépot de dose d’ion : entre les séances du traitement,
a cause des variations anatomiques du patient (perte ou gain de poids, progression ou
régression de la tumeur..) ou au cours d’'une méme séance (organes en
mouvement),au début de la séance de traitement avec le mauvais positionnement du
patient. Pour profiter des avantages de 1’hadronthérapie, un controle précis de la
localisation du dépot de dose est indispensable. Jusqu’a présent la seule technique
pour le controle de dépot de dose en ligne est la TEP (Tomographie par Emission de
Positons), elle réalise le controle de dépot de dose par la détection de la désintégration
d’isotopes radioactifs induits par I’irradiation. Cependant cette technique est difficile
a utiliser en ligne et en temps réel a cause de la faible statistique du taux de comptage.
Elle est utilisée seulement apres le traitement dans la plupart des centres, car la mise
en ceuvre d’un imageur TEP en ligne comporte des contraintes d’encombrement et
d’acquisition de données importantes.

Pendant le traitement en hadronthérapie, des rayonnements gamma prompts
sont immédiatement émis a cause des réactions de fragmentation nucléaire. Ces
rayonnements sont émis en méme temps (a 1I’échelle de la picoseconde) que la
fragmentation nucléaire. La position du dépdt de dose est corrélée aux points
d’émission des gamma prompts. Afin d’éliminer les signaux des neutrons secondaires
¢galement issus de la fragmentation, mais dont les nombreuses diffusions dans la
matiere rendent impossible la localisation de leur point d’émission, la mesure du
temps de vol est utilisée. Le taux de comptage de gamma prompts a été mesuré dans
le cas des protons et des ions carbone. Ce taux de comptage est suffisant pour
envisager d’utiliser la technique du monitorage de la position du parcours au moyen
des rayonnements gamma prompts en temps réel en conditions cliniques. De méme
les protons secondaires issus des collisions nucléaires sont susceptibles de fournir une
information en temps réel sur la localisation du parcours des ions carbone incidents
(imagerie par reconstruction de vertex). Cette technique d’imagerie requiert une
mesure de la position transverse du faisceau.

Un ¢élément important pour la mesure du temps de vol est I'utilisation d'un
hodoscope faisceau. Il est nécessaire pour mesurer 1’instant de passage des ions
incidents avec une précision (~Ins) et un taux de comptage (10° pps) correspondant
aux conditions d’utilisation clinique. Un tel détecteur, basé sur des fibres scintillantes
et des fibres optiques lues par un ou plusieurs photomultiplicateurs (PMT) multi-
anodes, doit étre équipé d’une électronique de lecture analogique frontale rapide.

La partie la plus importante de ce travail de thése a donc consisté en la
réalisation d’un ASIC analogique avec étiquetage en temps pour la lecture de
détecteurs de particules chargées en imagerie médicale. La microélectronique et la
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conception de circuits intégrés sont des axes majeurs pour les détecteurs en physique
des particules et en physique nucléaire, ou le nombre de voies de lecture peut varier
de quelques centaines a quelques millions. Les développements en microélectronique
procurent des avantages de compacité, de puissance dissipée et de colit. Les circuits
VLSI(Very-Large-Scale Integration) comportant un grand nombre de voies sont
utilisés pour lire les signaux de PMT.L’ASIC comprend deux modules principaux : un
front-end analogique de lecture et un TDC (Time-to-Digital Converter). Le front-end
analogique est chargé de lire les signaux produits par I’hodoscope de faisceau.
L’hodoscope est un détecteur constitué de fibres scintillantes reliées a des fibres
optiques, elles-mémes couplées a un PMT multi-canaux. L’hodoscope est placé
devant le patient pour compter les particules incidentes et mesurer leur position
transverse. Le TDC sert a mesurer le temps de vol des rayonnements secondaires
(temps séparant 1’arrivée du rayonnement sur un détecteur de celui du passage de
I’ion dans 1’hodoscope), afin de discriminer les photons directs des particules lourdes
ou diffusées.

L'ASIC de lecture est associé¢ a des PMTs. La version finale aura 32 canaux.
L’impédance d’entrée doit étre trés faible (de 1’ordre d'une dizaines d’ohms) pour
minimiser le couplage entre les voies, ’effet des capacités du détecteur et des
capacités parasites. Les développements des circuits intégrés en technologie CMOS et
BiCMOS sont trés intéressants pour ce type d'application. Une architecture en mode
courant a été choisie pour ses performances en vitesse. Le front-end analogique de
lecture est composé d’un convoyeur de courant (avec deux sorties) comme ¢étage
d’entrée, et deux étages de sortie séparés : une pour le comparateur en courant et une
pour le préamplificateur de charge (PAC). Le comparateur donnera une information
sur les fibres touchées par les particules et le PAC permettra de connaitre les charges
générées par I’hodoscope, en condition de test avec un faible taux de comptage.

Pour mesurer le temps de vol des rayonnements secondaires, un chronometre
¢lectronique est proposé. Il est constitué de deux éléments principaux : un TDC
intégré qui permet la mesure du temps fin, typiquement un temps inférieur a la
période de I’horloge d’entrée, et un FPGA qui récupére la mesure faite par I’ASIC et
qui y ajoute une mesure de temps grossiere (basée sur un compteur séquencé a la
fréquence de la DLL). Le TDC est divisé en trois sous blocs : une DLL analogique
avec une entrée LVDS, un registre mémoire permettant I’enregistrement de 1’état de
la DLL lorsqu’un événement arrive et un encodeur permettant de réduire la taille du
bus de sortie et la consommation.

Des tests en laboratoire sur le front-end analogique ont confirmé les exigences
d’une grande dynamique d’entrée (53dB), une faible consommation de puissance
(1lmW/canal), un faible niveau de bruit (environ 2000 électrons), une faible
diaphonie (Cross-talk) (2.2%) et un temps de réponse court (< 4ns). En Avril 2012,
I'ASIC front-end a été testé dans les conditions expérimentales lorsqu’il est couplé a
des fibres optiques de 1’hodoscope de 2x128 voies lues par un photomultiplicateur
Hamamatsu H8500. Un faisceau de 3.8 mm de diamétre de *C a été utilisé a



I’installation HIT (Heidelberg lon-Beam Therapy Center)a Heidelberg, en Allemagne.
Le profil du faisceau a pu étre mesuré par le dispositif et son systéme d'acquisition.

Les tests de I'ASIC TDC dans le laboratoire montrent que la DLL fonctionne
correctement. La résolution temporelle peut atteindre 59 ps. Le rapport cyclique de
I'horloge dans la DLL est de 78% et le retard entre le front montant et le front
descendant de la ligne a retard est de 260 ps. Ces deux faits font que le codeur Gray
ne fonctionne pas correctement pour certains temps d’arrivée du signal de
déclenchement. Cependant la détection d’erreur dans la DLL peut trouver les codes
d’erreur correspondants. En utilisant le traitement de données, ces erreurs peuvent étre
réduites.

Dans la premicere partie de cette thése, le contexte physique de
I’hadronthérapie et I’étude de 1’¢lectronique de lecture sont présentés. La conception
du front-end de I’ASIC de lecture est présentée dans le chapitre 2 et la conception du
TDC est présentée dans le chapitre 3. Dans le chapitre 4 les résultats de tests en
faisceau de I’ASIC front-end de lecture sont présentés.



1 Contexte physique et étude de I'électronique de
lecture

1.1 Contexte physique médicale

1.1.1 Traitement du cancer - Radiothérapie

Il existe actuellement trois méthodes utilisées pour traiter le cancer :la
radiothérapie, la chimiothérapie et la chirurgie. La radiothérapie joue un role majeur
dans le traitement du cancer, car elle concerne environ la moiti¢ des patients traités.
Elle peut étre utilisée seule ou combinée avec les autres modes de traitement afin
d’augmenter les chances de succés. Dans la grande majorité des cas, les patients
subissent une radiothérapie conventionnelle qui est réalisée avec des faisceaux de
photons ou d’électrons. Depuis leur mise en ceuvre, 1’application des rayonnements
ionisants en oncologie a constamment progressé. Quelle que soit la méthode utilisée,
le but de la radiothérapie est de délivrer la dose prescrite dans la tumeur (la plus
¢levée possible) et d’épargner autant que possible les tissus sains environnants.

En effet, toutes les tumeurs peuvent étre contrdlées si une dose suffisante est
appliquée. La tolérance des tissus sains limite la dose maximale qui peut étre utilisée.
Au cours des cinquante derniéres années, les grandes améliorations dans la
conformation de la dose au volume de la tumeur ont été réalisées grace a plusieurs
progres technologiques. Le remplacement des rayons X de basse énergie (€nergie
inférieure a 250 keV) par des photons de haute énergie (jusqu’a 20 MeV) produits par
des accélérateurs linéaires d’électrons modernes, permet de repousser les limites de la
distribution exponentielle de dose en profondeur, et donc de traiter des tumeurs
profondes, en épargnant dans une certaine mesure les tissus superficiels (le maximum
de la dose étant situé a quelques centimetres sous la peau). En outre, de nouvelles
techniques d’irradiation comme I’IMRT(Intensity Modulated Radiation Therapy) a
encore augmenté la conformation de la dose en fournissant des faisceaux de photons
non uniformes spatialement a partir de portails d’irradiation différents|[1].

Les neutrons rapides présentent la méme distribution exponentielle
d’absorption que les rayons X, mais un plus grand taux de Transfert d’Energie
Linéique (TEL), ce qui rend leur efficacit¢ radiobiologique intéressante pour le
traitement des tumeurs radiorésistantes. Bien que les neutrons de haute énergie ne
représentent plus 1’état de 1’art de la radiothérapie, ils sont encore cliniquement
utilisés pour le traitement du cancer [2]. Quant a elle, la neutron-thérapie de basse
énergie a désormais ét¢ éliminée [3].



1.1.2 Hadronthérapie

Afin de s’affranchir de la Ilimitation physique de la radiothérapie
conventionnelle, 1’utilisation de particules chargées telles que les protons ou des ions
lourds (de *He a '°0) a été proposée grace a leur dépot de dose plus sélectif comme
illustré sur Figure 1-1. En effet par contraste avec les rayons-X ou les rayons gamma,
qui montrent une décroissance exponentielle de la dose absorbée en profondeur dans
les tissus, les particules chargées déposent moins d’énergie a la surface du corps ou
leur vitesse est ¢levée qu’a la fin de leur parcours ou le TEL est maximum. Cette
région de TEL maximum en fin de parcours est appelée pic de Bragg[4]. Dans une
application clinique, pour couvrir le volume d’une tumeur toute entiere avec une dose
uniforme, plusieurs courbes de pics de Bragg, avec différentes énergies, doivent étre
superposées pour créer un pic de Bragg étalé, appelé SOBP (Spread-out Bragg peak)
comme illustré sur Figure 1-2. Le nombre de particules pour chaque voxel de SOBP,
et le poids relatif de chaque courbe de pic de Bragg individuelle, fournissent la dose
physique absorbée et sont calculés par les systemes de planification du traitement

(TPS)[5].
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Figure 1-1: Comparaison de la distribution de dose en profondeur pour des photons de différentes énergies
et des ions carbone de différentes énergies [3].

I y a généralement deux fagons de produire un SOBP. Un faisceau de
particules avec une énergie fixe est dégradé par 1’insertion rapide d’un absorbeur avec
des épaisseurs différentes qui produisent des courbes de pic de Bragg a différentes
profondeurs correspondant aux profondeurs tumorales (modulation passive). Ou bien
I’énergie du faisceau de particules est ajustée directement dans 1’accélérateur,
idéalement sans matériel dans la trajectoire du faisceau (modulation active). En effet,
I’insertion de décaleurs de parcours dans le faisceau, utilisés dans les systémes passifs,
a le principal inconvénient de réduire la qualité du faisceau et de produire des

neutrons secondaires.



Pour le balayage latéral du volume tumoral, deux techniques sont
généralement employées. Dans la mise en forme passive du faisceau, le faisceau
initial étroit, fourni par 1’accélérateur, est tout d’abord élargi dans un dispositif de
diffusion, puis collimaté selon la forme de la cible dans le plan transverse. Dans les
systemes de balayage actif de faisceau ponctuel (active spot scanning systems), un
faisceau de petite dimension (pencil beam) est déplacé dans les directions horizontales
et verticales par des unités de balayage magnétique rapides. Plusieurs autres solutions
intermédiaires entre tout actif et tout passif des systémes de distribution de dose sont
discutées dans[6]. Le systéme de pencil beam scanning fournit des profils de dose
plus conformes et plus homogenes que la modulation passive du faisceau [7]. En effet,
avec des systémes purement passifs, un volume important en dehors du volume cible
est irradié¢ avec la méme dose que la tumeur. Cet effet peut étre partiellement atténué
par I’introduction d’un compensateur supplémentaire qui prend en compte le profil
géométrique du bord distal de la tumeur ainsi que la composition des tissus
complexes|[8]. En outre, par des moyens de collimateurs dynamiques, une meilleure
mise en forme de la partie proximale du volume cible au moyen de collimateurs
dynamiques peut étre obtenue. Cependant, avec ces techniques sophistiquées, le
traitement de la tumeur strictement conforme n’est pas possible en utilisant un
systéme passif [3]. D’autre part, I’'un des principaux probleémes des systémes actifs de
distribution du faisceau est celui du traitement des organes en mouvement dans lequel
les techniques classiques de compensation de mouvement, par exemple en mode de
déclenchement multiple d’irradiation synchronisé, provoque des inhomogénéités de
champ et peut augmenter considérablement le temps de balayage[9]. Une approche
plus prometteuse est le suivi des organes en mouvement, dans lequel les mouvements
latéraux sont compensées directement avec le systéme de balayage du faisceau et des
dégradeur utilisés sont utilisés pour des corrections de profondeur[10]. Cependant, le
probléme de la détection du mouvement interne des organes autour de la tumeur et du
volume cible lui-méme reste a résoudre.
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Figure 1-2 : Pic de Bragg étalé obtenu par la superposition de pics de Bragg correspondant a des énergies et
des fluences différentes [11].



En plus de leur grande précision balistique, le principal avantage des ions
lourds par rapport aux photons et aux protons est leur efficacité pour induire des effets
radiobiologiques dans les tissus. L’Efficacit¢ Biologique Relative (EBR) est définie
comme le rapport entre la dose de rayons X et la dose d’ions produisant le méme effet
biologique. Les ions carbone utilisés en hadronthérapie ont une EBR d’environ 1 a
I’entrée et 3-4 en fin de parcours, dans la région du pic de Bragg. En général on
considere que les protons ont une EBR proche de 1, bien que cette valeur soit elle
aussi plus ¢élevée au pic de Bragg. L’EBR dépend de nombreux parameétres (le type de
cellules, leur environnement, ’effet observé, le rayonnement incident: énergie,
intensité...).Afin de prendre en compte I’EBR, un modele biophysique doit étre mis
en ceuvre et intégré dans le plan de traitement.

Un traitement de radiothérapie idéal délivrerait 100% de la dose au volume de
la tumeur afin de tuer toutes les cellules cancéreuses, et une dose nulle ne serait
donnée aux tissus sains environnants. En réalité c¢’est un objectif et un critére de choix
dans les techniques de radiothérapie disponibles pour différents cas de figure. La
Figure 1-3 ou on peut comparer deux traitements : ’IMRT et I’hadronthérapie
utilisant des ions carbone, sur une tumeur de grande taille dans le crane. Cette
derniére permet une réduction substantielle de la dose intégrée pour les tissus
normaux et une meilleure préservation des structures critiques [12]. Cet exemple
montre que 1’hadronthérapie pourrait produire de meilleurs résultats que I’'IMRT pour
certains types de tumeurs.

Figure 1-3: Comparaison des plans de traitement pour des volumes tumoraux de grande taille dans la base
du crane. Gauche : plan pour les ions carbone, deux champs d’irradiation. Droite : plan pour PIMRT de
neuf champs d’irradiation. L’irradiation avec les ions carbone entraine une réduction substantielle de la
dose intégrale pour les tissus normaux et une meilleure préservation des structures critiques[12].



1.1.3 Méthodes de vérification de la dose et surveillance de traitement par
particules (TEP et TOF-TEP)

La surveillance de la dose et la vérification de la conformité du dépot de dose
par rapport au plan de traitement dans la thérapie par particules est une tache non-
triviale puisque les ions sont complétement stoppés dans la cible, contrairement aux
photons. Par conséquent, pour révéler une erreur possible entre les parcours des ions
prévus et la réalité, il est nécessaire de détecter un rayonnement secondaire. Ceci
inclut les émissions de photons prompts, de particules secondaires comme les
neutrons ou les protons, et les émissions retardées issues des décroissances de noyaux
instables (principalement les noyaux émetteurs beta+). Ces noyaux instables peuvent
étre formés dans la cible par la fragmentation nucléaire sous impact des projectiles ou
étre directement utilisés sous forme d’ions primaires dans la thérapie avec des
faisceaux d’ions radioactifs (Radioactive Ion Beams RIB). Les ions radioactifs utilisés
en thérapie RIB sont des émetteurs de positon dont les photons d’annihilation de 511
keV sont imagés au moyen de la tomographie par émission de positons (TEP).

La TEP est actuellement la seule méthode clinique in vivo et in situ de
surveillance dans le traitement par particules chargées [13]. Les émetteurs de positons
comme les isotopes "0 et ''C sont formés dans les réactions nucléaires entre les ions
et les tissus.

Un systeme de TEP en ligne permet : 1) la surveillance du parcours maximal
des ions, ii) la vérification de la position du patient en ligne, iii) la détection de I’écart
de la position du patient ou des changements locaux de 1’anatomie du patient au cours
du traitement [8].

Une ¢étude exploratoire, basée sur 1’impact des développements de
scintillateurs et détecteurs permettant de réaliser des coincidences entre la détection
des deux photons de 511 keV avec une résolution sub-nanoseconde, a été effectuce
par [14]. Cette étude permet d’évaluer la faisabilité d’'une TEP a temps de vol (TOF),
pour la vérification quantitative de la dose appliquée dans la thérapie par ions carbone.
Par ailleurs I’information TOF permettrait une réduction considérable des artefacts
d’images qui résultent de 1’angle limité du tomographe. Cependant, bien que les
progres dans les deux domaines des détecteurs et de 1’¢lectronique soient rapides, a
I’heure actuelle, aucune preuve n’est montrée qu’un tel dispositif pourrait étre
employé¢ dans un environnement clinique. En outre, le signal de positons détecté par
la TEP est intrinsequement retardé par rapport a des processus de fragmentation se
déroulant lors de I’irradiation. La faible activité B* induite représente un autre défi
pour I’imagerie TEP en temps réel.



1.1.4 Détection du rayonnement secondaire

L’émission de rayons gamma prompts a partir de fragments excités produits
lors de I’impact des faisceaux d’ions avec une cible ou a partir de produits de fission
nucléaire est un phénoméne bien connu qui a été exploité pour plusieurs finalités.
Aupres de plusieurs sources de neutrons de spallation, I’analyse par activation rapide
gamma (PGAA) est utilisée comme procédé non-destructif pour déterminer la
présence et la quantité¢ de nombreux ¢léments simultanément dans les échantillons qui
sont continuellement irradiés avec un faisceau de neutrons [15]. Les éléments
constitutifs de 1’échantillon absorbent une partie de ces neutrons et émettent des
rayons gamma prompts caractéristiques qui sont mesurés par des spectrometres a
haute résolution [16]. Dans le domaine médical, la spectroscopie gamma prompt a été
proposée comme une méthode in-vivo et non invasive pour déterminer 1’absorption
du bore dans les tumeurs traitées lors d’une thérapie par capture de neutrons par le
bore (BNCT).

Dans le domaine de la thérapie par particules chargées, la surveillance in-situ
de la délivrance de la dose a été jusqu’a présent réalisée avec la TEP. La vérification
du parcours des ions avec la TEP ne peut pas étre effectuée en temps réel, a 1’échelle
de la seconde, pendant le traitement du patient, principalement en raison du temps
nécessaire pour acquérir les signaux intrinséquement retardés d’annihilation de
positons. Néanmoins, étant donné que le parcours est I’'un des facteurs les plus
significatifs de variation de délivrance de la dose[17], et qu’une tendance a I’hypo
fractionnement se dessine en hadronthérapie carbone[18], il devient hautement
souhaitable de disposer d’un outil capable de vérifier la position du pic de Bragg
pendant le traitement d’un patient in-vivo et en temps réel.

Dans le cas de la TEP en ligne en hadronthérapie, le rayonnement gamma
prompt représente les €vénements bruyants qui ne peuvent pas étre séparés des
désintégrations d’émetteurs B de longue durée de vie, qui générent le signal utile
détecté par les tomographes de positons [19]. Récemment, une série d’expériences a
démontré que la mesure des rayons gamma prompts peut €tre directement corrélée
avec le parcours des ions pour des faisceaux de protons [20] et d’ions carbone [21].
Comme illustré sur la Figure 1-4, la corrélation entre les profils de photons prompts et
le pic de Bragg a été obtenue méme pour des ions carbone dans lesquels les noyaux
des projectiles et de la cible peuvent subir une fragmentation nucléaire[21]. Le
dispositif mis en place dans le cas de cette expérience comprenait une mesure de
temps de vol afin de discriminer les photons prompts issus en droite ligne des noyaux
excités, du rayonnement secondaire induit par les neutrons et les photons diffusés qui
constitue un bruit de fond. Un tel dispositif de temps de vol évite 1’utilisation de
blindage encombrant comme dans le cas du travail présenté par [20].
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Figure 1-4 : Haut : taux de détection en fonction de la position longitudinale de la cible, obtenus pour deux
sélections différentes de TOF et une sélection commune d’énergie supérieure a 1 MeV. Rayons gamma
prompts (symboles carrés) et de neutrons (symboles ronds). En bas : Photo mise a ’échelle de I’échantillon
irradié de PMMA|21].

1.2 Proposition de systemes et méthodes de mise en
ceuvre

1.2.1 Caméra gamma prompt collimatée

Dans le but de contrdler la position du pic de Bragg en temps réel, le groupe
CAS-PHABIO de I'IPNL a proposé d’¢élaborer un dispositif de caméra gamma
prompt collimatée. En effet, en exploitant la détection de rayons gamma prompts qui
sont émis en moins d’une nanoseconde apres la fragmentation nucléaire, des
informations en temps réel sur la dose délivrée et la position de pic de Bragg
deviennent accessibles.
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Figure 1-5 : Vue artistique de la caméra multi-détecteur de gamma prompt. L’hodoscope étiquette les ions
en coordonnées spatiales et temporelles (x,y,t). Le collimateur permet de sélectionner uniquement les
photons émergeant orthogonalement au faisceau.

Plus précisément, les informations de localisation de la source de photons, et
sur la position du pic de Bragg sont fournies par la configuration de détection
collimatée qui permet de sélectionner uniquement les photons prompts émergeant
orthogonalement a la direction du faisceau. L’utilisation de la technique TOF, pour
discriminer la composante de photons prompts d’un important bruit de fond,
principalement di aux neutrons, permet de réduire le blindage autour des détecteurs.
Cela signifie qu’une série de détecteurs minces, alignés devant une fente du
collimateur comme représenté¢ sur la Figure 1-5, peuvent étre empilés afin de
maximiser I’angle solide de détection associé a chaque fente. Le nombre et la position
des fentes de collimation conditionneront la longueur de parcours observée par la
caméra.

1.2.2 Caméra Compton

La caméra Compton est un autre dispositif proposé par le groupe CAS-
PHABIO de I’IPNL pour la surveillance 3D in vivo et en temps réel de la position de
pic de Bragg lors d’un traitement par hadronthérapie. L’avantage principal de la
caméra Compton sur lacaméra gamma prompt collimatée est 1’efficacité accrue de
pres de deux ordres de grandeur grace au remplacement du collimateur passif par une
collimation électronique [22].

Traditionnellement, une caméra Compton est composée d’un détecteur
diffuseur et d’un détecteur absorbeur. De tels détecteurs sont développés pour des
applications principalement en astronomie gamma [23], et en imagerie médicale [24]
avec des sources gamma mono-énergétiques. La technique est basée sur un processus
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en deux étapes. Dans la premiére étape, le photon subit une diffusion Compton dans le
premier détecteur qui détecte la position de I’interaction et 1’énergie de 1’¢lectron de
recul. Dans la seconde étape, le photon diffusé est totalement absorbé dans le second
détecteur (absorbeur), qui mesure 1’énergie du photon diffusé et sa position.
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Figure 1-6 : Schéma de principe d’une configuration de caméra Compton a temps de vol pour la mesure des
gamma prompts en hadronthérapie. L’hodoscope étiquettes des ions en coordonnées spatiales et temporelles.
La caméra Compton est constituée d'un détecteurs de diffusion et d'un détecteur d’absorption qui détecte
les gamma prompt émis suite 2 des processus de fragmentation nucléaires[22](Dauvergne 2009 induits dans
le corps du patient. [25]

Pour une application en hadronthérapie ou le spectre d’énergie de gamma
prompts est trés large et s’éléve jusqu’a des énergies de plusieurs MeV, il serait
difficile d’envisager une absorption compléete dans le deuxiéme détecteur, en gardant
les informations de position. Par conséquent, dans une premiere étude faite par la
collaboration entre le groupe CAS-PHABIO de I'IPNL et le CREATIS-INSA, une
solution avec deux détecteurs de diffusion a été étudiée. Cette configuration permet de
réaliser une reconstruction analytique directe de I’incidence du photon[25]. La
configuration du systéme de détection est schématisée dans la Figure 1-6.
L’originalité de la configuration repose sur 1’utilisation d’un hodoscope de faisceau,
conjointement avec la caméra Compton, pour la mesure du temps de vol. Cependant,
comme I’efficacité d’un tel systeme n’est pas suffisante pour pallier a la faible
statistique des rendements d’émission des photons gamma prompts, un second
systéme basé sur une seule diffusion Compton, avec un empilement de détecteurs
diffuseurs minces, a été étudié par [26].
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1.2.3 Imagerie de Vertex d’Interaction (IVI)

Toutes les méthodes proposées jusqu’a présent, pour la surveillance de
I’hadronthérapie et la vérification du parcours d’ions, sont basées sur la détection des
photons a partir de I’annihilation de positons émis par les noyaux émetteurs beta+
créés au cours de la fragmentation d’un faisceau d’ions (imagerie TEP), ou des
gamma prompts de désexcitation de fragments nucléaires (caméra gamma collimatée
et caméra Compton). Une autre technique, sur la base de la détection de particules
chargées sortant du patient, générées par 1’interaction nucléaire entre les ions carbone
incidents et les noyaux cible, est actuellement a 1’étude par une collaboration entre le
groupe CAS-PHABIO de I'IPNL, la fondation TERA et I’'IPHC-Strasbourg [27].
Cette nouvelle technique appellée IVI (Interaction Vertex Imaging) est semblable a
des problémes d’identification de vertex. Le schéma de principe de I’'IVI est montré
sur la Figure 1-7. Il est basé sur la reconstruction de la trajectoire des particules
émergeant du patient, identifiée a 1’aide d’un télescope trajectographe (plusieurs plans
de détecteurs minces pixelisés), extrapolée a son origine sur la trajectoire des ions
incidents [22]. L’avantage principal de I'IVI par rapport aux systeémes basés sur la
détection de photons prompts est la statistique de comptage potentiellement réalisable.
En effet, contrairement aux photons gamma prompts et aux photons d’annihilation de
positons, les protons sont émis préférentiellement vers 1’avant lors des collisions entre
les ions carbone rapides et les noyaux cibles au repos. Des détecteurs placés vers
I’avant auront donc une meilleure efficacité de collection que leur seul angle solide.
De plus, en raison de la probabilité d’interaction beaucoup plus é€levée pour les
particules chargées que pour les photons de haute énergie, 1’efficacité d’un tel
détecteur sera bien plus grande que celle des détecteurs gamma. Cette technique ne
s’appliquera pas a la protonthérapie, car les protons secondaires générés lors des
collisions nucléaires n’ont pas une énergie supérieure a celle du projectile, et ne
ressortiront donc pas du patient.
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Figure 1-7 : Vue artistique du systéme d’imagerie de vertex d’interaction. L’hodoscope étiquette les ions
carbone en coordonnées spatiales et temporelles. Dans le mode a voie unique (simple vertex), le vertex est
reconstruit comme ’intersection de la trajectoire des particules et de la direction du faisceau fournie par
I’hodoscope. Dans un mode multi-voies (multi-track vertexing), le vertex est reconstruit par ’intersection de
deux ou plusieurs trajectoires de particules issues d’'une méme fragmentation.

La reconstruction de vertex peut étre faite avec deux techniques différentes.
Dans la forme la plus simple, également appelée imagerie de vertex simple proton, la
trajectoire de la particule est obtenue par ajustement linéaire des points d’interaction
dans les détecteurs pixelisés disposés selon plusieurs plans consécutifs. Le vertex est
reconstruit comme I’intersection de cette ligne avec la direction du faisceau fournie
par hodoscope. Cependant cette technique de reconstruction repose sur la
connaissance de la direction du faisceau primaire fournie par hodosocpe. Les
incertitudes de reconstruction vont dépendre de la résolution spatiale de I’hodosocope,
de la diffusion latérale des ions primaireset de 1’angle d’observation des particules
émergentes, bien que la dégradation de la résolution soit contrebalancée par une
statistique accrue aux angles avant. En effet, les incertitudes sur le vertex géométrique
reconstruit augmentent avec la diminution de 1’angle entre la ligne interpolée a partir
des points d’interaction des particules et la direction du faisceau. En outre les
particules émises vers I’avant sont généralement les plus énergiques et donc les moins
sensibles a la diffusion multiple, ce qui représente une autre limite de la méthode. Il
faut trouver le meilleur compromis entre la précison angulaire (au mieux, grand angle
d’observation) et une faible dispersion angulaire (de préférence avec des particules
plus énergétiques aux angles avant). En outre, la position angulaire des détecteurs de
particules doit étre choisie comme un compromis entre les statistiques de comptage et
la résolution spatiale des vertex reconstruits. Une seconde approche pour la
reconstruction de vertex, également appelée imagerie de vertex multi-voie, est basée
sur la reconstruction des événements dans lesquels, pour chaque vertex de
fragmentation, deux ou plusieurs particules sont émises. Dans la pratique, une
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multiplicité égale a deux sera considérée comme le scénario le plus probable. Dans ce
cas, le vertex serait identifi¢ par le point d’intersection des deux trajectoires des
particules interpolées par ajustement linéaire des points d’interaction dans les
détecteurs pixélisés comme indiqué dans la Figure 1-7. Avec I’imagerie de vertex
multi-voie, la direction du faisceau fournie par 1’hodoscope est accessoire, mais il
pourrait tout de méme simplifier 1’algorithme de reconstruction et peut étre utilisé
pour la synchronisation.

1.3 Hodoscope de faisceau

1.3.1 Structure et fonctionnement

Les systémes proposés dans la section 1.2 nécessitent l’utilisation d’un
hodoscope, qui est un instrument détectant les particules chargées incidentes
(identification dans le temps et dans le plan transverse). Il est caractérisé par une
constitution en nombreux segments, chacun d’eux mesurant soit une position
horizontale, soit une position verticale. La combinaison de deux segments
orthogonaux fournit la position transverse. Un hodoscope typique comprend trois
parties : une matrice de fibres scintillantes, des fibres optiques claires pour guider la
lumiére, et des PMT. Quand une particule de haute énergie traverse la matrice, des
photons sont générés dans les fibres scintillantes. Ces photons sont guidés vers les
PMTs par les fibres optiques. Les PMTs servent a convertir les photons visibles en
une impulsion amplifiée d’électrons, et fournissent un signal électrique a un circuit
¢lectronique associé. La Figure 1-14 montre le prototype d’un hodoscope a fibres
scintillantes (hodoscope de taille réduite 2x32 voies réalisé a I’IPNL).

Figure 1-8 : Prototype d’un hodoscope a fibres optiques scintillantes
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1.3.2 Fibre scintillante et guide de lumiére dans ’hodoscope

Les fibres scintillantes pour un hodoscope doivent avoir une bonne résolution
temporelle et répondre a la traversée d’une particule par une courte impulsion. Un
exemple de réalisation d’hodoscope de faisceau par le groupe CAS-PHABIO de
I’IPNL se compose de fibres scintillantes de sections carrées et adjacentes. Chaque
fibre a une épaisseur d’un millimetre. Deux prototypes de 2x32 et 2x128 fibres ont été
construits, en utilisant des fibres Saint-Gobain BCF-10 et BCF-12 en polystyréne. Les
caractéristiques de ces deux types de fibres scintillantes sont résumées dans le
Tableau 1-1. L’utilisation du BCF-12 permet d’améliorer la transmission sur une plus
longue distance. A cause de la forte perte de lumiere (cf. Figure 1-10) en fonction de
la distance a la source, et pour limiter le bruit de fond induit en dehors du champ
d’irradiation sur 1’hodoscope, les fibres scintillantes sont connectées via des fibres
optiques pour guider I’'impulsion de lumiére jusqu'a un PMT. La fibre de guide
choisie a une longueur d’atténuation supérieure a 10 metres [28].

1/e
Fibre dSOU.lel.ll‘ Pic d’émission d:l“emp s de Ph(;\t/;)n\s]zpar
émission écroissance Longeu ! e
BCF-10 Bleu 432 nm 2.7 ns 22m ~8000
BCF-12 Bleu 435 nm 3.2ns 2.7m ~8000

Tableau 1-1 : Propriétés spécifiques des fibres scintillantes BCF-10 et BCF-12 [29]

La Figure 1-15 montre le spectre d’émission des fibres scintillantes BCF-10 et
BCF-12. 1l présente une bande de 50 a 60nm en largeur, autour d’un pic a 430nm.

Le choix des fibres scintillantes en taille ou en diamétre doit aussi prendre en
compte a la fois la résolution spatiale de 1’hodoscope et la sensibilit¢ de détection.
Plus le diamétre est grand, plus I’impulsion du signal optique produite par la fibre
scintillante sera forte, mais le nombre de voies de la matrice de 1’hodoscope sera plus
limité. La Figure 1-16 montre différents niveaux de signaux détectés qui
correspondent a différents diametres de fibres scintillantes.

Emission Spectra -

BCF-10 BCF-12
Son A e I/\
s | p |}
4 11X Sl N
E . \\ E p \“
a50 400 450 500 550 800 850 °ﬂ 400 450 500 550 800 650
WAVELENGTH (nm) WAVELENGTH (nm)

Figure 1-9 : Spectre d’émission des fibres scintillantes BCF-10 et BCF-12 [29].

' Pour fibre de diamétre de 1mm, mesuré avec un PMT a photocathode bialkali
* Pour des particules au minimum d’ionisation (MIP), corrigé pour la sensibilité du PMT
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Figure 1-10 : Evolution de courant pour des fibres scintillantes avec des diamétres différents en fonction de
la distance de source[29].

1.3.3 Photomultiplicateur (PMT)

La lumiére provenant de la matrice de fibres scintillantes peut étre détectée par
un photodétecteur multivoies sensible dans le domaine du visible (voir le spectre de la
figure 1-15), de types APD (Avalanche Photo-Diode), tube photomultiplicateur multi
anode (MA-PMT), MCP-PMT (Micro-channel Plate PMT), SiPM (silicon-PM), CCD
ou imageurs CMOS.

Pour 1'hodoscope réalisé par le groupe CAS-PHABIO de I’IPNL, le MA-PMT
a ¢té choisi pour sa capacité¢ de détection a trés faible signal, voire dans le cas du
photon unique. Le MA-PMT est a base de plusieurs PMT simples avec une
photocathode commune (une seule haute tension), dont la structure est montrée sur la
Figure 1-11(a).

Le PMT recoit la lumiere a travers une fenétre en verre ou en quartz qui
recouvre une surface photosensible, appelée “photocathode” , qui libére alors des
¢lectrons par effet photoélectrique, qui sont multipliés par des ¢électrodes connues sous
le nom de dynodes. A la fin de la chaine de dynodes on trouve une anode ou ¢électrode
de collection. Sur une trés large gamme, le courant qui circule de 1’anode vers la
masse est directement proportionnel au flux de photoélectrons produits par la
photocathode.

La réponse spectrale, le rendement quantique, la sensibilité et le courant
d’obscurité d’un PMT sont déterminés par la composition de la photocathode. Les
meilleures photocathodes capables de répondre a la lumiére visible ont moins de 30%
d’efficacité quantique, ce qui signifie que 70% des photons incident sur la
photocathode ne produisent pas de photoélectrons et ne sont donc pas détectés.
L’épaisseur de la photocathode est une variable importante a prendre en compte pour
assurer la bonne réponse a partir de photons absorbés. Si la photocathode est trop
épaisse, plus de photons seront absorbés mais moins d’électrons seront émis a partir
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de la surface arriére ; mais si elle trop mince, trop de photons vont passer a travers
sans étre absorbés. Les photoélectrons sont éjectés a partir de la face avant de la
photocathode et dirigés vers la premiére dynode.

Les électrons émis par la photocathode sont accélérés en direction de la chaine
de dynodes, qui peut contenir jusqu’a 14 ¢léments. Les électrodes de focalisation sont
généralement présentes pour veiller a ce que les photoélectrons émis a proximité des
bords de la photocathode soient susceptibles de se poser sur la premiere dynode. Lors
de DI'impact sur la premiere dynode, un photoélectron provoque la libération
d'¢lectrons supplémentaires qui sont accélérés vers la dynode suivante. La
composition de la surface et la géométrie des dynodes déterminent leur capacité a
servir de multiplicateurs d’électrons. Parce que le gain varie en fonction de la tension
aux bornes des dynodes et le nombre total de dynodes, des gains de 10 millions
d’¢électrons comme illustré sur la Figure 1-11(b) sont possibles s’il y a 12-14 étages de
dynodes.

La résolution temporelle intrinseque d’un tube photomultiplicateur est
dominée par la dispersion du temps de transit du premier étage (entre la photocathode
et la premiére dynode).

Dynode Number vs PMT Gain
Photomultiplier Tube 108~

14 Stage
Photony \indow

12 Stage

10 Stage

Focusing
Electrode
Figure 1 iom 1000 1500 2000 2500
Power Supply Figure 1
(a) (b)

Figure 1-11 : (a) : Schéma d’un PMT (b) : le gain varie en fonction de la tension aux bornes des dynodes et
le nombre total de dynodes [30].

L’hodoscope réalisé¢ par le groupe CAS-PHABIO de I'IPNL utilise le MA-
PMT HAMAMATSU H8500 (voir la Figure 1-12) couplé avec les fibres optiques. Le
MA-PMT comprend 64 voies, chacune produit en sortie une impulsion en courant
¢lectrique correspondant au signal optique regu.
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Figure 1-12 : Photomultiplicateur HAMAMATSU H8500.

1.3.4 Systeme électronique associé

Le systeme ¢électronique associé a la lecture de I’hodoscope est composé de
deux parties principales (cf. Figure 1-13) :

- la partie dite d’électronique de lecture, qui transforme le signal électrique
provenant du MA-PMT en données numériques correspondants a la position
x/y et au temps de passage (noté t) des particules. Cette partie fournit
¢galement une information correspondant a la charge des particules
traversant 1’hodoscope (notée Q).

- la partie acquisition de données qui gere les données provenant de
I’¢lectronique de lecture (selon qu’elles sont corrélées a une trace venant
d’un autre détecteur ou non) ainsi que la communication avec les autres
détecteurs.
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Figure 1-13 : Bloc diagramme du systéme électronique associé a la lecture de ’hodoscope

Le systeme d’acquisition choisi par le groupe CAS-PHABIO de I’'IPNLest
construit autour d’un systtme PTCA (Micro Telecommunications Computing
Architecture) et [’utilisation de cartes d’acquisition standards AMC (Advanced
Mezzanine Card). Ce type de systeme permet la transmission d’un grand débit de
données sur le fond de panier, ce qui correspond bien a notre application, ou les taux
de comptage et les échanges d’information entre détecteurs peuvent étre extrémement
importants. De plus, la carte AMC intégre un FPGA (Field Programmable Gate Array)
qui est utilisé comme unité de traitement des données.

La partie ¢lectronique de lecture est séparée de 1’¢électronique d’acquisition de
maniére a étre placée au plus prés des MA-PMTs. De par la sensibilité des signaux a
traiter par la partie ¢lectronique de lecture, 1'utilisation de composants intégrés est
indispensable. Ce travail de thése porte sur la conception de deux blocs qui réalisent
les fonctions suivantes :

- le front-end analogique de lecture : Il est directement en interface des MA-
PMTs et permet de savoir si une voie est touchée ou non (c’est cette
information qui permet ensuite de remonter a la position de la particule dans
I’hodoscope). 1l met également en forme le signal du MA-PMT (cela permet
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de remonter a I’information charge (Q) de la particule qui traverse
I’hodoscope). Et enfin, il fournit un signal temporel au bloc TDC. Ce front-
end est présenté en détail dans le chapitre 2.

Le TDC (Time-to-Digital Converter) : il mesure le temps d’arrivée du signal
fourni par le front-end de lecture, et donne une information temporelle (t)
numérique représentant le temps de passage d’une particule dans I’hodoscope.
Ce bloc est présenté en détail dans le chapitre 3.
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2 ASIC de lecture associé au photomultiplicateur

2.1 Développements d’ASICs en Physique Nucléaire et
Physique des Particules

En Physique Nucléaire et Physique des Particules, beaucoup d’architectures et
de technologies sont utilisées pour la conception d’ASICs (Application Specific
Integrated Circuits) liées a la réalisation d’instruments de mesure. Ces électroniques
doivent étre capables d’intégrer un grand nombre de voies avec des fréquences de
fonctionnement élevées et des dynamiques de signal d'entrée importantes. De plus, le
bruit ramené en entrée doit souvent étre trés faible, avec comme conséquence un
rapport signal a bruit élevé. En considérant ces spécifications, le développement
d'ASIC est donc tres bien adapté a 1'électronique pour un hodoscope de faisceau.

L’architecture classique est montrée sur Figure 2-1. Elle consiste en un étage
d’entrée qui est un préamplificateur de charge ou de courant, une voie de mise en
forme lente (slow shaper) pour la mesure de la charge déposée avec un
¢chantillonneur bloqueur (Track & Hold) pour la mémorisation, et la Conversion
Analogique Digital, une voie de mise en forme rapide (fast shaper) pour I’étiquetage
en temps avec un TDC (Time-to-Digital Converter). Quelques exemples vont étre
présentés sur la détection d'un signal et la mesure de temps.

Analog
Output
Slow shaper Track & Hold ADC
Input Preamplifier
Fast shaper Comparator TDC
Digital
Output

Figure 2-1 : Architecture classique d’une voie de lecture d’un détecteur de particule.

Pour la lecture d'un détecteur gazeux, un ASIC de 32 voies a été réalis¢[31].
Cette approche est un exemple typique. L’architecture de 1’ASIC est illustrée sur la
Figure 2-2.
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Figure 2-2 : Architecture de PASIC MSGCROC [31].

Beaucoup d’ASIC sont congus et basés sur la structure classique. Ils traitent le
signal en tension, tel que décrit dans [32, 33]. De plus, dans le cas ou le signal
d’entrée est un courant, nous pouvons traiter ce signal directement en courant sans le
convertir en tension. Cette architecture en courant présente un intérét dans le cadre
des technologies CMOS fortement sub-microniques, pour lesquelles les tensions de
travail sont réduites, du fait des faibles épaisseurs d'oxyde de grille mises en ceuvre.
Une chaine en mode courant est proposée[34]pour une application de Tomographie
par Emission de Positon (TEP). Dans cet ASIC, une structure appelée RGC
(Regulated cascode circuit) illustrée sur la Figure 2-3 est employée comme étage

d’entrée. Le RGC présente une impédance d’entrée trés faible Z;, =
1
Imz2+(1+gmiR1)
HARDROC [35], un étage d’entrée SBC(super-base-commune) illustré sur la Figure
2-4 est utilisé. Cette structure est similaire au RGC. En outre I’utilisation des

.Un comparateur en courant est alors employé. Dans 1’ASIC

transistors bipolaires permet de réduire I'impédance d’entrée grace a la
transconductance plus grande des transistors bipolaires. La sortie du super base
commune est copiée par six miroirs de courant commutés (voir Figure 2-5) pour
réaliser six bits de correction de gain (Gain=2, 1, 0.5, 0.25, 0.125,0.06)par voie.

Tableau 2-1présente une comparaison des performances entre différentes
méthodes pour la chaine de lecture, ce qui nous donne une comparaison des avantages
de chaque circuit.
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Figure 2-5 : Structure de la correction des gains en courant [35].
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Paramétres [33] [34] [35] [36]
Structure Single-ended Single-ended Single-ended Différentielle
. 15-650 {C
Dynamique 0.5-70 fC (32 dB) 5fC - 15pC 7-700 fC (40 dB)
Gain (charge-
. 18 mV/fC 1.8 mV/fC 3.5mV/fC 1.54 mV/fC
tension)
Impédance 241 Q 180 Q 50-70 Q .
d’entrée
. 275¢ +10 ¢ 3200 ¢ for APD
Bruit - - .
/pF stimulus
crosstalk - - 2% 0.2 %
Surface - 6.1 mm? - -
Pulssanc? 12mW/Channel 15mW/channel 1.56mW/channel | 135mW/channel
consommeée

Tableau 2-1 : Comparaison des performances de différentes architectures.

2.2 ASIC de lecture proposé

Pour lire le signal en sortie de 1’hodoscope, un ASIC Front-End de lecture
multivoies est connect¢ au PMT. La Figure 2-6montre la structure du systéme de
lecture. Deux PMTs sont utilisés, un pour lire I’axe X et l'autre pour lire I'axe Y de
I’hodoscope. Deux ASICs Front-End seront utilisés pour les deux PMTs. Cette
¢lectronique permet de convertir le signal physique en un signal logique.

Multi-channel ASIC
One readout-channel

?lm ——
rput cC Byffer
HL e
10pF Outpui
‘
10pF J . '

~

o Scatter stack (Ex.y)

Absorber {E,x.y)

Figure 2-6 : Architecture de systéme de lecture[37].
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La conception de I’ASIC de lecture prend en compte la lecture des PMTs
multivoies. Ses fonctionnalités et ses performances doivent satisfaire le cahier des
charges défini dans Tableau 2-2. On peut remarquer que les performances demandées
a chaque voie de lecture notamment en rapidité et en bruit ne sont pas faciles a
atteindre. Nous avons donc adopté une approche de conception de type "sur-mesure",
ce qui permettra une meilleure optimisation des performances. Par ailleurs, il est
important de minimiser I’impédance d’entrée de chaque canal de lecture pour éviter
les couplages parasites entre canaux, réduire les effets des capacités des détecteurs
connectés et des interconnexions électriques. A cette fin, nous avons choisi une
technologie BICMOS au lieu de CMOS pour pouvoir utiliser le transistor bipolaire
dont le parametre de transconductance est plus grand que celui du transistor MOS a
courant de polarisation identique. C’est un parametre déterminant pour I’impédance
d'entrée et le gain d’un amplificateur de courant.

Taux de comptage 10° pps en "*C (10 ns)

Taux de comptage par fibre optique (par voie de

7 12
I’ASIC) 10" pps en “C (100 ns)

2pC<Q<10pC
La gamme de charge du signal

12.5Me'<Q <63 Me’

Qnoise < 200 fC
Bruit ramené en entrée

Qnoise< 1.25 Me

Temps de montée 4 ns
Temps de descente 16 ns
Bande passante du convoyeur de courant >87.5 MHz
Dynamique du signal d’entrée 200 pA (2 pC) ~ ImA (10 pC)
Equivalent Noise Charge <200 fC (Iseuil > 20 pA)

Compenser la dispersion du détecteur
gain adjustable sur 4-bits (2-1-0.5-0.25) et des effets de vieillissement des
fibres optiques

Temps mort par voie <100 ns

Time walk 707 ps

Tableau 2-2 : Spécifications de I’ASIC Front-End de lecture.
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2.3 Architecture du canal de lecture

Selon les fonctions a intégrer et les performances a atteindre pour chaque canal
de I’ASIC, nous avons défini l'architecture présentée sur Figure 2-7. C’est une
architecture en mode courant que nous avons choisie pour sa rapidité, sa simplicité et
sa possibilité Vdd réduit (cf. p24) par rapport a une approche classique qui utilise des
blocs fonctionnels en mode tension. L'étage d'entrée de I'ASIC de lecture est composé
d’un convoyeur de courant avec deux sorties en courant séparées : une pour le
comparateur en courant et I’autre pour un préamplificateur de charge (PAC). Le
comparateur donnera une information sur la détection d'événements, tandis que le
PAC permettra de connaitre les charges générées par le PM a plus faible taux de
comptage.
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2.4 Convoyeur de courant

Le schéma bloc du convoyeur de courant est présenté dans la Figure 2-8. 11 lit
le signal en courant provenant d’une sortie d’'un PMT multi-anode. Un gain variable
codé sur 4 bits permet de compenser a la fois la dispersion de gain des PMTs multi-
anode et l'atténuation de signal due au vieillissement des fibres optiques. Pour garantir
la mesure de tous les signaux issus des PMTs et éviter la distorsion, une architecture
Super-Base-Commun (SBC) a base de transistors bipolaires est utilisée dans 1’étage
d’entrée du convoyeur du courant. Les avantages par rapport a des transistors MOS
sont :

- I’impédance d’entrée tres faible (transconductance élevée),
- la réponse fréquentielle (la fréquence de transition F; des transistors bipolaires est
supérieure a 10 GHz pour la technologie SiGe).

Le Convoyeur de courant complet est composé de deux SBCs qui piloteront
les miroirs de courant complémentaires a gain variable. Le signal d’entrée est
appliqué a I'un des SBC. L’autre SBC ne regoit pas le signal d'entrée et sert
uniquement a supprimer la contribution du courant de polarisation dans le courant
total de sortie. Deux sorties haute impédance sont implémentées pour piloter
respectivement le comparateur en courant et le PAC.

[ I PMOS current mirror ' )

Current Pusle

from MA-PMT Iblas+Im <€ Phiastout
outl_CC
Lin —— PAC

——» Comparator

Gain Adjust
. /1
out2_CC
< Iyias ‘ <€ Dias Tout

NMOS current mirror * )

Figure 2-8 : Structure globale du préamplificateur.

2.4.1 Etage d’entrée

Nous rappelons que la capacité du détecteur Cp (typiquement 35pF) sera
ajoutée au nceud d'entrée du montage dans le fonctionnement normal, ce qui crée au
noeud d'entrée un pole dominant car son impédance n’est pas assez faible. Par
conséquent, ce qui limitera la bande passante de I’amplificateur.
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2.4.1.1 Base-Commune

Nous considérons d’abord un transistor bipolaire en montage Base-Commune

(BC) comme illustré sur Figure 2-9.

1

vee

ke

1

— Vdc

) :|:

Figure 2-9 : Schéma du montage Base Commune.

vout

Ses caractéristiques en fonctionnement petit signal peuvent étre résumées dans
Tableau 2-3. L’impédance d’entrée du montage de la Figure 2-9peut en effet étre
modélisée par un schéma équivalent petit signal comme le montre Figure 2-10. Ce
schéma €quivalent inclut une inductance exprimée par

_ Cr* 1y
Im,01
R, <z
SR,
L

Figure 2-10 : Impédance d’entrée équivalent de Base-commune [38].

(2-1)
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Expression

Impédance d’entrée

(i+r—b) +sinb gi(l + sCyl'p)
~ om

8m Bo 8m

=

Zin,BC -

145 14sx
gm &m
. . Y/ Re
Impédance de sortie out = 374 sC,R¢
fout %o

Gain en courant

i (1+sCpro)(1 +sC,RQ)

Impédance d’entrée équivalent

(R, + sL)R,
FimBe = TR ASL
2 S
R — 1
' Em
Ry =r1p
L= nl'b

Tableau 2-3 : Caractéristiques de la structure base-commune.

2.4.1.2 Super-Base-Commune

Afin de réduire davantage I’impédance d’entrée, nous utilisons une structure
Super-Base-Commune (SBC) (voir Figure 2-11). Par rapport au montage Base
Commune, I'impédance d’entrée du SBC sera beaucoup plus faible grace a un
amplificateur A en contre-réaction formé par Q2et R2. En effet, ’amplificateur A en
contre-réaction diminue la variation de tension au nceud E. La variation de tension au

nceud E est amplifiée et inversée au nceud C par la structure Emetteur Commun (Q2,
R2). En conséquence la variation de tension au nceud E sera plus faible que dans le

cas d’un montage Base Commune. Pour un courant de détecteur donné, si la variation

de tension au nceud E est trés faible alors on peut dire que 1'impédance d'entrée sera

faible. Nous allons par la suite déterminer I’expression de I'impédance d’entrée du
SBC pour mettre en évidence sa tres faible valeur.
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Figure 2-11 : Schéma du Super-Base-Commune.

En utilisant le model équivalent en T du transistor bipolaire [38],le schéma
équivalent petit signal et en basse fréquence du SBC est montré sur Figure 2-12. Dans
ce cas, la base de Q2 est une masse virtuelle.

iin i
) out

E - — C

8mVe §RC

\%
Vin out

Figure 2-12 : Schéma équivalent petit signal en basse fréquence du Super-Base-Commune.

Les équations des mailles pour le schéma de la Figure 2-12 donnent :

T _ Vo — L 0 2-2
T ImVe ™ (2-2)
(2-3)

(Ao + Dvy, = v + 1y,
Vout = ImVe * R (2-9)

B _ Ue

lin = ™ (2-5)
lout = GmVe (2-6)

avec Ag = gm,o2 * Rz qui est le gain en tension en basses fréquences de l'amplificateur
de contre réaction.
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En combinant les équations (2-2)-(2-6) , nous obtenons pour le SBC le gain en
courant (2-7), I'impédance d’entrée (2-8) et I’'impédance de sortie (2-9) en basses
fréquences :

i
M=y~ 1 2-7)
lin
R _ 1 ) ( +r_b)=—.R. (2-8)
T Ao+ D) gmer ) A+ T
Rout = Re. (2-9)

L’expression (2-8) montre que I’'impédance d’entrée du SBC est (Apt1) fois
plus faible que celle du Base Commune a courant de polarisation identique, les autres
caractéristiques sont toutes identiques.

Afin de déterminer les caractéristiques fréquentielles du SBC, nous procédons
a une analyse en hautes fréquences (HF) qui utilise le schéma équivalent petit signal
représenté sur Figure 2-13.

VYout

Vin -A

Figure 2-13 : Schéma équivalent petit signal en haute fréquence du montage Super-Base-Commune.

Les équations des mailles pour le schéma de Figure 2-13 donnent :

A+ Ay =v,+ vy (2-10)
. Ve
lin = Z. (2-11)
Ve Up
72 gmguv, = 0 @2-12)
Vout = gm,QIVeZC (2-13)
Im,01 " Ve

lout = 1+ SC#RC (2-14)

En combinant les équations (2-10)-(2-14) nous obtenons le gain du courant
(2-15), I'impédance d'entrée (2-16), I'impédance de sortie (2-17) et le pole dominant
du gain en courant (2-18).

Lout _ %o
im  (1+5sC,R:)(1+ sCp1)

(2-15)
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Zy — Tb(gm,lee _ 1) _ Zingc (2-16)

Z. = =
tn,SBC 1+4 1+ 4
7=, = Re
out = 4c =7 +5C,R; (2-17)
1
Pisec = — 7 (2-18)
e

Le gain en courant du SBC et celui du Base Commune sont identiques. Ils ont
deux poles identiques. La réponse fréquentielle sera identique. L’impédance d’entrée
du SBC est (I1+A) fois plus faible que celle du montage Base Commune. En

Te

remplacant Z, = avecr, =

dans (2-16), nous pouvons obtenir
1+sCrTe Im,Q1

I’expression de I’'impédance d’entrée du SBC :

1

1 Imor (1 + SCT[,Ql ) Tb’Ql)

Zinspc = 114 PR (2-19)
9Im,Q1
1
———— pourw=20
Zinsgc (1 + A0)Gm,01 (2-20)
Th01 pour @ = ™

Nous notons que I’amplificateur de contre-réaction A est constitu¢ d’une
structure Emetteur Commun. En considérant une structure du premier ordre avec o, le
pble dominant, le gain A de I’Emetteur Commun sera modélisé par :

A= 5 (2-21)

Le pole de 1'émetteur commun dans le contexte du SBC sera :
1

1
[(1 + A)Crgr + Cn,QZ] : (m + 7p,02)

(2-22)

Ce pole est li¢ a la capacité parasite Emetteur-Base du transistor Q1,amplifiée par
effet Miller d'un facteur (1+A).

En remplagant A avec (2-21) dans 1’équation (2-19), w;est remplacé par
I’équation(2-22), nous pouvons réécrire I’impédance d’entrée du SBC :

1

(1 + SCTL’,QI b Tb,Ql)

7 _ 1 9m,Q1
in,SBC = Ay C
14— 14522
1+(u_1 Im,Q1 )
(2-23
1
1 (1 + S w_l) (1 + SCH’,Ql " T‘b'Ql)
(1 + AO)gm,Ql (1 + Sﬂ)
gm'Ql
1 . Cn,Ql-rb,Ql) .
7 _ 1 i (gm-Ql + S(l + A) 8m,Q1 rb'Q1 2.24
in,SBC — 1+A CrQiThQ1 ( ) )
I'pQ1 + S(l + A) . W
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L'équation (2-23) montre que I’impédance d’entrée présente deux zéros (z; et
7) et un pole (p). z; est le zéro dominant qui est généré par la contre réaction et z, est
un zéro non dominant. La différence de comportement fréquentiel de I'impédance
d'entrée entre la structure Base Commune et la structure SBC réside dans la présence
de un ou deux zéros. Dans le cas du SBC (avec deux zéros), l'augmentation de
I'impédance d'entrée au voisinage de ces zéros est plus importante que dans le cas du
SBC avec un seul zéro (cf. I’équation (2-9)).

1
== 1 2-25
[(1 +A)Crp1 + Cn,QZ] ' (_ng1 + 7p,02) ( )
1
Zy = ——F————— 2-26
2 Cn,Q17'b,Q1 ( )
gm,Ql
p= T (2-27)
Q1

La simulation nous donne les paramétres en petit signal des deux blocs qui
composent le SBC (cf.Tableau 2-4).

Composants Parameétres
gmQl 1.87 mA/V
Q Crai 15.27 fF
Q1 710 Q
Zm,Q2 5.828 mA/V
Q Cra2 15.27 fF
T2 655 Q
Rc Rc 10 kQ
R, R, 10 kQ
Courant de polarisation Tpias(Q1) 50 pA

Tableau 2-4 : Parameétres petit signal des composants du montage Super Base Commune.

L’impédance d’entrée du SBC (Zinspc) est beaucoup plus faible, jusqu’a
quelques GHz par rapport a I’'impédance d’entrée du Base Commune a courant de
polarisation identique dans le transistor Q1. Cela permettra de diminuer le courant de
collecteur du transistor Q1 lors de la conception et donc de diminuer le bruit de
grenaille (shot noise). Pour une impédance d'entrée équivalente Q1 sera polarisé a un
courant plus faible. Cette source de bruit est trées importante pour le bruit équivalent
ramené en entrée. Un faible niveau de bruit dans I’étage d’entrée est nécessaire pour

36



garantir la mesure des courants les plus faibles. Les gains en courant du SBC et BC
sont identiques. L’impédance de sortie du SBC et celle du BC sont toutes les deux
¢gales a R¢. Les principales caractéristiques du SBC et du BC obtenues par
simulations et calculs sont comparées dans Tableau 2-5.

BC (calcul) (simlllslgtion) SBC(calcul) SBC(simulation)
Gain de boucle (A) - - 52 44
Z;, (DC) 534Q 575 Q 9Q 12Q
fsap) de Ziy 19.5GHz 21.5GHz 2(7A3:1\;I(I){)Z 245 MHz(A=30)
Gain en courant 0.99 0.99 0.99 0.99

Tableau 2-5 : Comparaison des performances des montages Base Commune et Super Base Commune.

Figure 2-14 présente les simulations des impédances d'entrée des montages
Base Commune et Super Base Commune. L’impédance d’entrée du SBC (Zi, spc) est
liée au gain de I'amplificateur de contre réaction. On peut voir que sur la Figure 2-14,
la réponse fréquentielle de Zi, spc est aussi limitée par le pole dominant du gain de
I'amplificateur de contre-réaction. En tenant compte du zéro dominant de I’impédance
d’entrée z;(cf. I’équation (2-25)) et du pole dominant du gain en courant du SBC
(pisec )(ctf. ’équation (2-18)) (z1<<pissc), ’augmentation de Zi,sgc autour de 700
GHz est dans un premier temps due au pole de I'amplificateur de contre réaction puis
dans un second temps due a la présence des zéros. Le pic a 700 GHz montre un effet
inductif.
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Figure 2-14 : Impédance d’entrée du montage Base Commune et Super Base Commune en fonction de la
fréquence.

Cet effet inductif est modélisé dans l'expression de l'impédance d’entrée du
BC (cf.Tableau 2-6). Cet effet sera beaucoup plus marqué dans le cas du SBC, dont
I’inductance équivalente sera multipliée par (1 + A) :

Cro1'T
L'=(1 _|_A)Lb‘Q1 (2-28)

Im,01

Le Tableau 2-6 résume les expressions des impédances d'entrée et de sortie
des deux montages possibles.

2.4.2 Limpédance de sortie du convoyeur de courant

Le convoyeur de courant regoit le signal du PM en courant et le transfert au
PAC et au comparateur en courant. Une source de courant doit avoir une grande
impédance de sortie et permettra le transfert du courant vers I’étage suivant si celui-ci
présente une basse impédance d'entrée. Une structure symétrique illustrée sur la
Figure 2-15 (a)est utilisée pour soustraire le courant de polarisation. L’ impédance de
sortie du convoyeur de courant (cf. I’équation (2-29)) correspond a la mise en
parallele des deux impédances de sorties des transistors PMOS (cf. I’équation (2-30))
et NMOS (cf. I’équation (2-31)).

Rout = Routun | Rouemp (2-29)

Les transistors MP2-MP5d'une part et MN2-MNS5d'autre part ont des valeurs
W/L différente afin de réaliser les 4 bits de gain. Leurs connexions a la sortie sont
controlées numériquement a travers les transistors de commutation sur chaque
branche. La Figure 2-15(b) donne le détail de 1'étage de sortie.

38
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Figure 2-15 : (a) Etage de sortie du convoyeur du courant ;(b) Etage de sortie avec transistors MOS.

Dans notre cas, les substrat sont connectés a VCC et a GND, par conséquent :

Em,MPsw >> Emb,MPsw

Les impédances de sortie des branches NMOS et PMOS seront :

Rout,MP = (1 + (gm,MPsw + gmb,MPsw) 'ro,MPx) " To,MPsw + To,MPx

(2-30)
= (1 + Gmmpsw To,MPx) "Tompsw T Tompx
Rouemun = (1 + (gm,MPsw + gmb,MPsw) ’ ro,MNx) *TomNsw T To,MNx (2-31)
= (1 + Gmmpsw " Tounx) " Tomnsw + Tomnz:
L’impédance de sortie d'un transistor MOS est donné par :
1
nE I (2-32)

ou Ay p est un parametre qui dépend de la longueur du canal du transistor.

En tenant compte des 4bits de gain en courant (Geourant), l€ courant de
polarisation des branches de sortie sera aussi multipli€¢ par Geourant par rapport a celui
de la branche d’entrée Iy;,s:

Ipias,out = Geourant * Ivias (2-33)
en négligeant les impédances de sortie des transistors MPg,, et MNj,, qui sont polarisés
en région triode lorsqu’ils sont a 1’état passant, I'impédance de sortie sera alors :

1
Geourant * Inias * (Ap + An)
avec Ap et Ay correspondant respectivement aux transistors PMOS et NMOS de la
branche d’entrée. On note que l'impédance de sortie est inversement proportionnelle

Rout = Tompx | Tounx = (2-34)

au gain en courant Geoyrant, celui-ci étant controlé numériquement.
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2.4.3 Réponse fréquentielle du convoyeur de courant

La structure d’entrée du SBC est trés rapide, mais la vitesse globale du
convoyeur de courant sera limitée par les transistors PMOS utilisés dans les miroirs
de courant des étages de gains variables. A courant de polarisation identique, la
transconductance des transistors PMOS est plus faible que celle des transistors NMOS
et s'explique par la différence de mobilité des porteurs de charges. De plus, toutes les
grilles des transistors PMOS sont connectées en parall¢le, il en résulte une capacité
parasite relativement grande au nceud C, comme illustré sur la Figure 2-16. Cette
capacité¢ associée a la faible transconductance des transistors PMOS va ralentir la
vitesse de l'ensemble convoyeur de courant et étage de gain variable. Le gain du
convoyeur de courant est exprimé par :

lout  9mmp1-mpa 1

liw — Gmmpo (1+s 2 )(1+s ¢ ) (2-35)

Im,Q1 9dmMPoO

ou C; est la capacité parasite du transistor bipolaire Q1 et Q2, C,estla capacité totale
au nceud C exprimée par :

C1 = Cpe01 (2-36)
CZ = Z Cnoeud_C (2'37)

gmMpi-mps sont les transconductances des quatre transistors MP1 a MP4 connectés en

paralléle. Le rapport W détermine le gain en courant et en BF. En considérant
m,MPO

que gm.q1 >> gmmpo €t C; << Cy,la bande passante du gain du convoyeur de courant est

limitée par gmmpo et Co.
MPI} ﬂ MPZ} ﬂ MP3} ﬂ MP4}

OUT1 ouT2 ouT3 OUT4

vVCC

IN
\ PAD

CD L VBias

Figure 2-16 : Schéma du Super-Base-Commune incluant les étages de gain variables.
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2.4.4 Stabilité du convoyeur de courant

Le SBC illustré sur la Figure 2-16 est une structure en boucle fermée. Cette
boucle peut potentiellement poser un probléme de stabilité si elle est mal
dimensionnée. Nous analysons cet aspect ci-dessous.

En reprenant le schéma de la Figure 2-16, une variation en tension au nceud A

va induire une variation de tension au nceud B:Avg = —A - Avy, la conséquence est
que la variation de tension au nceud A sera en partie compensée. Le transistor Q1 se
comporte comme un suiveur de tension dans cette boucle de contre réaction. La
variation de tension au nceud A sera donc :
Avy (1)
A
L'expression (2-38) montre que la variation au nceud A est 1/A fois plus faible que
dans le cas ou il n'y aurait pas de contre-réaction.

Avy(t + At) = — (2-38)

Il faut veiller a ce que la boucle fermée ne provoque pas d’oscillation. Pour
atteindre ce but, la phase du gain de boucle a 0 dB doit étre au minimum de 45 degrés.
Si la marge de phase n’est pas suffisante, des oscillations peuvent apparaitre au nceud
A. Dans notre cas, 'impédance Z, o) peut étre considérée comme le réseau de contre-
réaction de la structure Emetteur-Commun (BJT Q; et R.). Le gain en boucle fermée
est exprimé par :

A
1+ AF
avec A le gain de l'amplificateur (Emetteur-Commun) de contre réaction et F le gain
du réseau de contre-réaction (Z.q1).

Gain,, = (2-39)

D'autre part, on doit aussi prendre en compte le plot d'entrée de I’ ASIC qui est
celui du convoyeur du courant. Les parametres parasites des interconnexions via ce
plot se comportent comme un réseau RLC illustré sur Figure 2-17. Ce réseau RLC
ajouté a ’entrée du convoyeur de courant va modifier la réponse en fréquence de
celui-ci (cf.Figure 2-18). La courbe du gain de boucle du systeme coupe 1'axe 0 dB en
trois endroits. Au point A la marge de phase avec et sans plot est correcte (90 degrés).
Au point B, la marge de phase est aussi suffisante (220 degrés). Le risque d'oscillation
est au point C ou la marge de phase est trés inférieure a 45 degrés.

AN
L R
— C4 C,—

GND

Figure 2-17 : Schéma équivalent d’un plot.

Il y a deux solutions pour résoudre ce probléme de stabilité :

1. baisser le gain de boucle de facon a ce que la phase au point C soit supérieure a 45
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degrés. On ne peut alors uniquement ajuster le gain de l'amplificateur de contre
réaction, la contre réaction étant fixée par le transistor d'entrée ;
2. baisser la valeur du pole dominant du gain de boucle.

Stabllity Response

Sans plot

LOOPCAIN (d
=

Gain de boucle Avec plot

Sans plot/ i ‘2‘ >
s Phase de boucle )&
.; Avec plot C

19} 102 103 104 10° 108 107 108 10% 101€

Figure 2-18 : Gain de boucle et Phase du SBC.

Le gain de boucle et le gain en boucle ouverte en tenant compte de
I'impédance du plot seront donnés respectivement par :

PP (1+ s2LCy)
1+ AF 2 LG ) (2-40)
e B (1) (1+3)
1+s2LC )
A= 4y ( 1) (2-41)

1452 LCICZ] (1+ )(1 +wiz)

On peut voir que la fonction de transfert présente trois poles et une paire de
z¢éro conjuguée : ®; et m; sont les deux poles de l'amplificateur en tenant compte du
plot d'entrée. Nous avons simulé le circuit du convoyeur de courant avec le réseau
RLC connecté en entrée. Les parametres du circuit sont indiqués dans le Tableau
2-6.Les poles et les zéros sont évalués et présentés dans Tableau 2-6.
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L 3nH
Plot CIZCD+2pF 37 pF
C2=C+2pF 4.7 pF
MP1 l/gm,MPl 1.3 kQ
Croi 10.28fF
Q1
Zm,Q1 1.927mA/V
2m,02 (avant compensation) 13.3 mA/V
2m.q2 (aprés compensation) 12.85 mA/V
Q2
Respe 4 KQ
Rg 160 Q
Cp 35 pF
CA::AO*(C%Q]"‘CM)JF Cn,QZ 2.7 pF
f; 90 MHz

Tableau 2-6 : Parametres du circuit de la Figure 2-16.

Expression Fréquence

1
Zéro d'ordre 2 Z= |— 477MHz
LC,

,c +C
Péle d'ordre 2 po = Llc c 2 1.41GHz
1%2

gm,Ql

Pole dominant P = Co + (1 + AO)CT[,Ql n Csz 8MHz
Pol d ! 248MH
ole non dominant Pr =" Z
> (Crqu) " Re

Tableau 2-7 : Poles et zéros du circuit de la Figure 2-16.

Z¢€ros conjugués provoquent un passage de la courbe de gain de boucle au-dela
de 0 dB en HF. L'écart en fréquence entre la paire de zéros conjugués (z) et le pole
d'ordre 2(po) détermine ce dépassement. Mais z et py sont dépendants du boitier utilisé
et du cablage. La solution que nous avons adoptée est de diminuer le gain DCA de
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I'amplificateur et donc de déplacer le péle dominant (p;) vers les basses fréquences.
L’expression de la marge de phase sera :

PM = 180° — arctan (}é) — arctan (?) (2-42)
D s

ou fiest la bande passante au gain unité de 1'émetteur commun, fpest la fréquence du
pole dominant et fs est celle du deuxiéme pdle non dominant.

L'ajout d'une résistance Ry de dégénération, comme le montre la Figure 2-19,
permet de baisser le gain DC de ’amplificateur de contre réaction sans modifier son
courant de polarisation. L'expression du gain DC est :

R¢

TR, (2-43)

A0=

9m,Q2

Ainsi, le gain de boucle AF coupe 1'axe 0dB plus tot (déplacement du point A
vers les basses fréquences). Le pic généré par le pole py et le zéro z seront au-dessous
de 0 dB, ce qui assure la stabilité du systeme en boucle fermée. Néanmoins, cette
solution a pour conséquence d’augmenter ’impédance d’entrée a cause de la
diminution du gain de contre réaction (cf. équation (2-16)).

Pour ne pas trop dégrader I’impédance d’entrée, une capacité de compensation
Cwm est ajoutée (Figure 2-19), elle permet de translater le pole dominant vers les basses
fréquences. Cette capacité entraine également une baisse de la bande passante du SBC.
C’est un compromis a optimiser entre I’impédance d’entrée et la réponse fréquentielle.
Une combinaison de Rg et Cy; est proposée pour obtenir la stabilité et pour optimiser

MPIJ MPZJ MPsJ MP4|
ﬁ ﬁ ﬁ !

OouUT1 ouT2 ouT3 ouT4

la performance en vitesse.

VCC

IN
\ PAD

VBias

Cp ——

Figure 2-19 : Super-Base-Commune avec compensation de stabilité (Rg et Cyy).

Le pole dominant et le pole secondaire auront les expressions suivantes :

. — — Im,1 - Im,01
Paominant = P1 =0 "1 ¥ A0) (Cror + Cu) + Crgz . Cp + Ca

pour A >>1 (2-44)
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1

Psecondaire = P2 = m (2-45)

La Figure 2-20 compare les caractéristiques fréquentielles de gain et de phase,
avec et sans les composants de compensation de stabilité¢ (Rg = 160 Q et Cy; = 150 {F).
Ces courbes sont obtenues par simulations. Le Tableau 2-8 compare les
caractéristiques fréquentielles calculées et simulées avec Rg et Cy.

Stability Respanse

LOOR
&

Avant compensation

40

Aprés compensation

_160—— o s B 5 - o — S s S 0 1 11
1ol 102 104 10° 108 10 108 10 101
fraq (Hz)

Figure 2-20 : Gain et Phase du gain de boucle du SBC avant et aprés compensation.

Calcul Simulation
faominant 8 MHz 7 MHz
foecondaire 248 MHz 223 MHz

Marge de Phase 75 degrés 72 degrés
AF en DC 24.5dB 23.2dB

Tableau 2-8 : Comparaison des caractéristiques fréquentielles calculées et simulées avec Rg et Cy;.

Les résultats de simulations montrent que la solution proposée assure la
stabilité de la boucle de contre réaction. La variation liée au processus de fabrication
de la technologie de la marge de phase et du gain de boucle est vérifiée par une
simulation de type Corner. Quatre-vingt corners sont simulés. La marge de phase
minimum est de 66.56 degrés et la marge de phase maximum est 76.23 degrés (cf.
Figure 2-21). Les résultats de simulations assurent la stabilit¢ du SBC dans son
contexte.

45



Expressions
Min

m HII il

65
mOLZl‘!i?Q!llI.Zl.si?l!ﬁlilii&’liﬂilltit?l‘ﬂ1Z!¢Si?Iﬁﬁliliiﬁ789@12!!55?85&12345&7!#
Lormer )

S0

725

Deg (Deg)

70.04

Figure 2-21 : Résultat de la simulation Corner de marge de phase et du gain de boucle.

Comme nous l'avons déja écrit précédemment, la mise en ceuvre de la solution
de stabilité va entrainer une augmentation de I’impédance d’entrée du convoyeur de
courant car le gain de l'amplificateur de contre réaction du SBC a diminué, et les
poles sont a des fréquences plus basses. Une simulation de type Corner montre que
I’impédance d’entrée minimale est de 27€2 et maximale de48Q en BF. Elle reste
faible et constante jusqu’a 100MHz (cf. Figure 2-22). Tableau 2-9 compare les
résultats de calculs et de simulations sur les principales caractéristiques du convoyeur
de courant. Il y a une bonne cohérence des résultats, ce qui est une validation de notre
analyse du circuit présentée précédemment dans ce chapitre.

SBC calcul simulation Corner Min | Corner Max
Gain de boucle en DC 16.8 14.45 -- -
Z,, (DC) 31 Q 36 Q 27 Q 48 Q
f 345 de Zin 146MHz 126 MHz -- -
Gain en courant 0.99 0.99 -- --
7o 10kQ 10kQ 10kQ 10kQ

Tableau 2-9 : Comparaison des résultats de calculs et de simulations sur les principales caractéristiques du
Super-Base-Commune avec compensation de stabilité (Rg et Cp).
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2.4.5 Bruit du convoyeur de courant

)

Figure 2-22 : Impédance d’entrée simulée en Corner.

= "];:,9

= .ism -

" pott

Le convoyeur de courant est utilisé comme étage d’entrée de chaque canal de

lecture. Il réalise I'amplification et le transfert du signal en mode courant vers le PAC
et le comparateur. Les principaux générateurs de bruit du convoyeur doivent étre
identifiés afin de pouvoir les réduire lors de la conception du circuit. Figure 2-23
montre le schéma simplifié du convoyeur de courant, incluant la capacité¢ du détecteur
Cp, et les générateurs de bruit équivalents ramenés en entrée en courant I, sgc(f) en
A/Hz"? et en tensionV, sgc(f) en V/Hz"?. Le transistor MNO sert a polariser le
transistor d'entrée Q1. La partie entourée en pointillé (Q, Rc et Rg) est ’amplificateur
de contre-réaction locale du SBC. MPO — MP4 sont les miroirs de courant qui
réalisent le gain ajustable.

IN

Vn_SBC(f) N

B¢

vcC

Q1

2 [T
VBias
Cp—— MNO
P I, sc()

Q2

MPlA MPzA MPSA MP4)
HT HT HT \

ouT1

ouT2

ouT3

ouUT4

Figure 2-23 : Structure du convoyeur de courant avec les sources de bruit équivalentes en entrée.
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- Modélisation du bruit d’'un transistor Bipolaire

Avant d’analyser le schéma, il convient d’abord de faire un rappel sur les
sources de bruit des transistors bipolaires et MOS. La Figure 2-24 présente le
transistor bipolaire. I, pip(f) en A/Hz" et Vi bip(f) en V/Hz"* représentent
respectivement les sources de bruit en courant et en tension ramenées en entrée du
transistor bipolaire.

Vn_bip(f) I'h io
AR + e
Ly bip(f) S Ca—=—= 1)1 SmV1<To
o o

Figure 2-24 : Modéle de bruit du transistor bipolaire.

La densité spectrale de la source de bruit en courant ramenée en entrée pour un
transistor bipolaire est :

Sibip = Irzl_bip )= 2qlq (2-46)
Supip(f) = Vi, (f) = 4kTRe, (2-47)

N 15 Ic _( L)
oulp, =1Ig + Kj f + Iﬁ(w)IZ'EtReq =\ +ng

Iz : le courant de base ;

¢
K, = 2—; avec K; : une constante,

Ic : le courant de collecteur,

B(w) = B 2 et fB, sont les gains en courant, petit signal et en BF,
Mg
_wr — Im
wp =7~ avec Wr et Gy

1, : la résistance physique d'accés a la base en série avec l’entree,g représente
m

I’effet du bruit de grenaille (shot noise) du collecteur ramenée a I’entrée. Les

€quations(2-46) et (2-47)montrent que :

- le générateur de bruit en courant ramené en entrée inclut un terme inversement
proportionnel a la fréquence (c’est la contribution du bruit 1/f) ;

- le générateur de bruit en tension ramené en entrée est indépendant de la fréquence
(c’est du bruit blanc).

- Modélisation du bruit d'un transistor MOS

La Figure 2-25 présente le modéle de bruit du transistor MOS. I, mes(f)en
A/Hz"et Vi mos(f) en V/Hz"? représentent respectivement les sources de bruit en
courant et en tension ramenées en entrée du transistor MOS.
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Vn_mos(f) io

+
In_mos(f) Cgs S Vg gmvg Iq

Figure 2-25 : Modéle de bruit du transistor MOS.

La densité spectrale de la source de bruit ramenée en entrée pour un transistor MOS

est:
1 2 5 m
Sumos(F) = 1 mos () = 2alg + 5 (4T 2 g + K2 Javec 4, = 2 (2-48)
Sumos(F) = Vi, (F) = 4T 2 — 4 2:49
v,M0S f — "M mos f - 3gm WLCoxf , ( - )

- Ig : Courant de fuite de grille (tres faible et pratiquement négligeable),
- A;: Gain en courant du transistor MOS (en AC),

- k: Constante de Boltzman,

- T : Température,

- Ip : Courant de drain,

- a, K¢ : Constantes technologiques.

- Bruit du convoyeur de courant au nceud A

Pour calculer le bruit du convoyeur de courant, nous faisons I'hypothése
suivante : tous les transistors sont non-bruyants et toutes les sources de bruit de
chaque transistor seront ramenées au nceud A. Avec cette méthode, le bruit total du
convoyeur de courant peut étre calculé. Sur la Figure 2-26, les sources de bruit en
tension V, sgc(f) en V/Hz"? et en courant I, sec(f) en A/Hz'? représentent 1’ensemble
des sources du bruit du montage convoyeur de courant.

o e
H H H |

OuT1 ouT2 OuT3 ouT4

B

IN Vn_SBC(f)

| &,
VBias
Co—— (Pl sec(d) %

MNO Emitteur Commune

GND

Figure 2-26 : Schéma simplifié du Convoyeur du courant avec les sources de bruit en entrée.
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- Bruit du Base Commune dans le convoyeur de courant
La densité spectrale de la source de bruit en courant ramenée au noeud A pour
le bloc Base Commune incluant aussi les étages de correction de gain (composé de
MNO, Q1, MPO, MP1,MP2,MP3,MP4) est :
1

Sipc(f) = 15 5c(f) = IB(OI? * Sipip-g, () + m * Si mpo—mpa(f) + Af * S no (f) (2-50)

- | BQl(w)|2 * Sipip—g, (f) : densité spectrale de bruit en courant de Q1 ramenée au
neeud A,

- a(f) est le gain en courant du nceud C au nceud A,

- Simpo—mpa(f): la somme des densités spectrales de bruit en courant au nceud C
qui proviennent des transistors MOS (MPO—MP4) des miroirs de courant et du
bruit en courant de la diode MPO,

- A7 - S;yno(f): bruit qui provient de la grille du transistor de polarisation MNO et
transféré au nceud A par le facteurA?,

En considérant que les sources de bruit en courant des transistors MOS MNO
et MPO dans la Figure 2-26sonttrés faibles, les deuxiéme et troisiéme termes de
I’équation (2-50) peuvent étre négligés. La densité spectrale pour la partie Base
Commune peut étre exprimée par:

Sipc(f) = IBUOIZ- 2qleq01 - (2-51)
La densité spectrale de la source de bruit en tension ramenée au nceud A pour
le bloc Base Commune peut étre exprimé par :

SV,MPO—MP4 (f)

2 + G Sy o () (2-52)
A-C

Svpc(f) = ViEpe(f) = Gh_4 * Sy pip-0, (f) +

- Gp_y4: gain en tension du nceud B au neeud A,

- Gh_a " Sypip—g,(f) : densité spectrale de bruit en tension de Q1 ramenée au neeud
A,

- Gy_c : gain en tension du nceud A au nceud C,

. Swmpompa) . jonsits spectrale de bruit en tension de MPO-MP4 ramenée au nceud

2
Ga-c

- Gz : gain en tension de la grille de MNO au nceud A,
- G2 - S, mno(f): densité spectrale de bruit en tension de MNO ramenée au neeud A.

__Ymmno 1
3 rn',Ql ” Tn,QZ 1+ wi (2-53)
3
Im,Q1
w3 (2-54)

" Cp+ (1 +A40)(Cro1 + Cu) + Crg2

En considérant que le bruit en tension pour un transistor bipolaire est trés
faible par rapport a celui d'un transistor MOS, le premier terme de (2-52) peut étre

s 1: » SuMPo- e, . o
négligé. %M“(f) peut aussi étre négligé par rapport & G5 - S, yno(f). La densité
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spectrale en tension ramenée au nceud A pour le bloc Base Commune peut étre
exprimée par :

Sv,Bc(f) = G32 'Su,MNo(f)- (2-55)

- Bruit de 'Emetteur Commun inséré dans le convoyeur de courant

La densité spectrale du bruit ramené au nceud A pour 1'émetteur commun
(Rc,RE et Qy, encadré en pointillé sur Figure 2-23),est représentée sur la Figure 2-27.
Les sources de bruit en tension V, gc(f) en V/Hz'"? et en courant I, gc(f) en A/Hz"?
représentent I’ensemble des sources du bruit du montage émetteur-commun.

VCC

Rc %
B
A Vn_EC(f)

in_gc(f) Re §

GND

Figure 2-27 : Emetteur-Commun avec source du bruit.

Les densités spectrales de la source de bruit en tension et en courant peuvent
étre exprimées par :

Sigc(f) =12 =S5 )+ AKT (1+1) 2q1 + KT 2-56
i,EC f = n_EC(f) = 9i,bip—-Q2 f |ﬁ(w)|2 Rc RE ~ 2qleq,02 |/3(w)|2 RE (2-56)
, 4kTR; 4kTR, Ry R.

Sv,EC(f) =V EC(f) = 4kTReq,Q2 Tt t—3 = 4kT Req,Qz Tt 1+ ) (2-57)

- Gcc GB—A Gcc GB—A

. 4KT (1 1 ) ) L. ,
ouI FIOSIE (R— + R—)est le bruit thermique des résistances Rg et R¢c ramené au nceud A,

(o E

il est divisé par un facteur |#(w)|? qui est le gain en courant entre collecteur et base
du transistor bipolaire Q.

Dans 1’équation (2-56) le deuxiéme terme peut étre négligé car|B(w)|? est trés
grand.Dans 1’équation(2-57) le deuxiéme et le troisieme terme peuvent étre négligés

parce que Req g2 est beaucoup plus grand que (%EC + Gng . les équations (2-56) et (2-57)
peuvent étre simplifiées et exprimées par :
Siec(F) = Sipip-02(f) = 2qleq02 (2-58)
Suec(f) = Sypip—02(f) = 4kTReq 02 (2-59)

La densité spectrale des sources de bruit encourant et en tension ramenées en
entrée pour la structure Super-Base-Commune (SBC) peut étre exprimée par la
somme de la densité spectrale de 'Emetteur Commun et du Base Commune :
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Sispc(f) = Sigc(f) + Sipc(f) = 2q - (|ﬂ(f)|2 “leg01 + qu,QZ)
=~ |B(f)|2 ' 2quq,Ql (AZ/HZ)
Spsec(f) = Spec(f) + Supc(f) = GF - Syuno(f) + 4kTR,q 0z

(2-60)

(2-61)

G2 <4kT 2 1 K ) + 4kTR,, o, (V2/Hz)
— (2. z zZ
3 39mmnvo  WL)mnoCoxf ca.qz

Les équations(2-60) et(2-61) montrent que le transistor bipolaire dans
I'émetteur-commun contribue majoritairement au bruit du nceud A. L’analyse de bruit
réalisée ci-dessus montre que i)la densité spectrale de bruit en courant ramenée en
l'entrée du SBC est essentiellement due au transistor bipolaire Q;, ii)la densité
spectrale de bruit en tension ramenée en entrée du SBC est principalement due au
bruit du transistor Q2et du transistor MNO.Les parameétres que nous avons utilisé pour
calculer le bruit dans le convoyeur de courant sont présentés dans Tableau 2-10 et
Tableau 2-11.

Parameétres Valeurs
I 50 pA
Iz 260 nA
Bo 230

wg =21 f 21138 MHz
Cp 35 pF

Tableau 2-10 : Valeurs des paramétres pour calculer le bruit en courant.

Parameétres Valeurs
G3 pc 35
fs 8 MHz
Cox 4.6 fF/um’[39]
Lvno 0.35 um
Wuno 2 um
KT 4.14 x 107'm* kg/ s
8m,MNo 177 x 10° A/V
8m,qz 12.1x 10° A/V
I, 630 Q
K; 3.4 x 107%° V¥/F[40]

Tableau 2-11 : Valeurs des paramétres pour calculer le bruit en tension.
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Pour déterminer la valeur quadratique moyenne du bruit en entrée, qui pourra
étre comparée plus tard aux résultats de mesures, on peut calculer l'intégrale de la
densité spectrale de bruit en entrée sur la bande de fréquence considérée (1 Hz a
100 GHz) selon les expressions suivantes.

100GHz

- S;

2 f snc (/) df  (enVZy)
1

100GHz
Ug,SBC = f Sysec(f) df (en Vins)
1

Dans équation (2-62) le bruit en courant sur 1’entrée est converti en tension par la
capacité de détecteur. Les résultats de 1'intégrale de bruit en tension et en courant sont
exprimés par équation (2-64) et équation (2-65).

Les calculs montrent que les sources de bruit obtenu en courant et en tension
ramenées a l’entrée pour le convoyeur de courant sont respectivement égales a

vZ ,spc = 922 X 1078V 2etvl o5 = 1.12 X 107°V2, e bruit total est la somme de

2 2 ; 2 — -6y2 (v :
Vi, spc €tV spe €st donn€ par vi,,,; spe cqr = 1.21 X 107°V<. C’est le bruit en

tension qui est dominant dans le convoyeur de courant.
La Figure 2-28 est le résumé de la simulation en bruit du convoyeur de courant (de

1Hz 4 100GHz), v, 41 spc sim = 1.13 X 107°V?. La différence entre simulation et le

calcul est de 7%. Cet écart est dii aux approximations dans le calcul, on ne considere
pas tous les poles pour l’expression du gain. Tableau 2-12 nous donne une
comparaison des bruits ramenés en entrée entre les calculs, la simulation et le test.

window Expressions  Info Help cadence
Device Param Noize Contribution % 0f Total =
FI0/I0/I1/04 rhi . 8594 3e-07 60,68

SI0/10/11/04 rhix 1.18828e-07 10.51

FI0/I0/IL 04 itzf 6. 23756e-08 E.E2
JI0/I0/I1/RE/R1 thermal_noise 4. 38136e-08 3.88 E
JI0AI0/I1/RT/RL thermal _noise 4. 38136e-08 3.88
AI0/I0/I1/RE/RE thermal _noise 4.38136e-08 3.88
FI0AIOSILART/RE thermal_noise 4. 38136e-08 3.88

AI0/I0/I1/04 ibe 3.E57698e-08 316

FI0/I0/I1/04 re 2. 54202e-08 2.5
JI0/10/11/REB/R2 thermal_noise 5. 00066e-09 0.44

Integrated Noise Summary (in ¥°2) Sorted By Noise Contributors
Total Summarized Noise = 1.13044e-06 |

Mo input referred noise availahble

The zhove noise sunmary info is for noise data

Figure 2-28 : Résumé de la simulation en bruit du convoyeur de courant.

(_ fIc+2B31p)+fplc+BEfplp n 2B§log(fp+f)Ip _ 2:B2 -log(f)-IB)
a ff+f? i fp

Vi_vsBc = 2m2CE ~ 9.22 x 1078y2
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> 2 8Cox " f3 kT = (W - L)yno — 3~ f3* Kf * Gmmno
Vyspc = G5 pc-

3Cox " f3 *ImmNo * (W - L)yno +3Cox " f Immno * W - L) uno

lo + ‘K lo - K 2-65

_log(f +£) Ky log(f) Ky )+4kT-f<rb+ ) (2-65)
Cox* (W -L)yno  Cox* W+ L)yno 29m,02

~ 1.12 x107%V?2,

2 2 2 —6772 (2_66)

Vtotal,sBc cal = Vi-vspe T Vpspe = 1.21 X 107°V~.
Bruit sur ’entrée Calcul Simulation Test
Valeur 1.21x10°V*(0.3 fC) 1.13x10° V2 (0.28 fC) 0.31 fC

Tableau 2-12 : Bruit sur ’entrée du convoyeur de courant.

Le bruit ramené en entrée du convoyeur de courant est dominé par le bruit de
I'Emetteur-Commun qui sert de contre-réaction : le bruit du transistor bipolaire Q; est
dominant. La source de bruit ayant une contribution significative provient de la
résistance 1, g2 qui est un parameétre dépendant de la technologie. En conséquence, la
diminution de I'impédance d’entrée, améliorée par 1I’Emetteur Commun, conduit a
une augmentation de bruit. C’est un compromis a étudier lors de la conception.

Le layout du convoyeur de courant est montré¢ sur la Figure 2-29. Il est
constitué de 3 blocs principaux : le Super-Base-Commune (I’étage d’entrée pour
réaliser une faible impédance d’entrée et une vitesse élevée), les miroirs de courant
(I’étage de sortie pour réaliser le gain variable) et les interrupteurs des miroirs de
courant (I’étage de contrdle pour choisir le gain en courant).

Miroir de courant

Switches de
miroir de

courant

Figure 2-29 : Layout du convoyeur de courant.

Le convoyeur de courant est un amplificateur de courant, il amplifie le courant
qui vient du PMT et corrige I’amplitude du courant par un gain variable codé sur 4
bits. Dans la Figure 2-30, un courant d’entrée I;, est injecté au convoyeur de courant.
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Les simulations pré-layout et post-layout des réponses en courant en fonction du
temps en sortie du convoyeur de courant sont tracées pour les 4 bits de gain (2, 1,0.5,
0.25). Le résultat montre que la sortie du convoyeur de courant suit le courant
d’entrée et conserve la forme du courant pour les quatre gains. Par contre la
simulation post-layout montre que le convoyeur de courant a un temps de propagation
de 660ps. Le gain en courant réel du convoyeur de courant est présenté dans Tableau
2-13.

Transient Response

| Gain=2
Nk
75 ! - - = 1

Gain=1

Pré-layout
- Gain=0.5
Z Gain=023 T
Iin = f
A
Poe Tayout T T T T L
- E Gain=2
10 I Gain=1
O e e e =Y Post-layout
350 Gain=0.5
g / Gain=0.25
3 , “é"’ ¥ —"-:a"q_“ialn T
7
0-
I; :
114 /

Figure 2-30 : Comparaison des résultats des simulations pré-layout et post-layout du convoyeur de courant.

4 bits gain en courant

Pré-layout

1.96

1.12

0.58

0.29

Post-layout

1.95

1.12

0.58

0.29

Tableau 2-13 : Gain en courant du convoyeur de courant.

2.5 Préamplificateur de charge (PAC)

Le préamplificateur de charge (PAC) est ’étage qui suit le convoyeur de
courant et qui permet de mesurer les charges provenant du détecteur. La structure du
PAC est illustrée sur Figure 2-31. 11 est constitué d’un amplificateur inverseur —A
avec une capacité d’intégration en contre réaction Cy.
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Figure 2-31 : Montage du préampli de charge.

2.5.1 Caractéristique du PAC

Lorsqu'une impulsion de courant is arrive a ’entrée du PAC, le courant
d’entrée i est intégré dans Cret Ci,. Le courant 1;, sera intégré dans Cf. Pour une
bonne précision de mesure, il faut que le rapport i;,/is soit proche de 1. Ce rapport est
exprimeé par :

gl (2-67)
AxCr

11 faut donc s'assurer queCy,, << A * C¢ pour obtenir i;, = is.

D’autre part, une faible impédance d’entrée est aussi importante pour le PAC,
non seulement pour minimiser 1’effet de Cj,, mais aussi pour obtenir une bonne
performance en rapidité. L’ impédance d’entrée du PAC peut étre exprimée par :

N
zz 1 A+ g 1

J. = ——= = =
m A SACf SAOCf SAOCf + (J)th

(2-68)

ou Ay est le gain en BF de I'amplificateur inverseur, @y son pdle dominant et w, =
Aywy le produit gain—bande-passante.

Selon équation (2-68), Z;, se comporte comme une résistance dont la valeur

1
est

——en série avec une capacit€¢ dont la valeur estAoCr. Un schéma équivalent de
htf

I'impédance d’entrée du PAC est présenté en Figure 2-32.

1

—— 4C,

Figure 2-32 : Schéma équivalent de 'impédance d’entrée du PAC.
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L'impédance d'entrée sera d'autant plus faible que A0 et w, sont grands. Le
produit Gain-Bande-passante wyintervient sur la composante résistive et donc en BF
alors que le gain DC A intervient sur le terme capacitif et donc en HF. La tension de
sortie du PAC peut étre exprimée par :

1 tpulse
Your =~ & i (t)dt . (2-69)
0

L'équation (2-69) montre que la valeur de la capacité Cydétermine le gain de
conversion du PAC. Une faible valeur de C¢ permettra d'obtenir un fort gain de
conversion. Cependant 1'équation (2-67) montre que la réduction de la valeur de la
capacité¢ Crdégrade ’efficacité de collection des charges. La fonction de transfert du
PAC peut étre exprimée par :

Vour 1 1

L SG 1yl
f

(2-70)

L’équation (2-70) montre que le gain A de I'amplificateur doit étre assez grand
pour garantir, a la fréquence de fonctionnement, le transfert des charges de Ci, vers Cy.
Il faut alors remplir les conditions : ACf > Cj, et A> 1 .Donc plus le gain
del'amplificateur sera grand, plus faible sera I’influence de la capacité de I’entrée. Un
avantage de I'emploi du convoyeur de courant comme premier étage d'amplification
est la faible valeur de sa capacité de sortie. Cette capacité de sortie du convoyeur de
courant est 1'équivalent de Cj,. Il sera alors plus facile de réaliser la conditionACs >
Cin-

En pratique et pour alléger le calcul le gain de l'amplificateur peut étre

o s . A :
modélisé par un systéme a un seul pole.A = m > avec Ag le gain DC et w, est le

wo
pole dominant de l'amplificateur. La fonction de transfert du PAC peut étre
exprimeée par :
Vour _ 1 1
is  SCp 14 Cin oy @Cin (2-71)

AoCr AgwoCr

SidoCs > Cip, (2-71) peut Etre simplifie :

Vo L 1
s sCr (1_'_].&)' (2-72)

AgwoCr
Le pole de la fonction de transfert peut étre exprimé par :

C
P1Lpac = —Wy L avec wy = Agwy (2-73)
in

L’équation du péle du PAC est fonction du rapport CC—f et du produit gain-

bande-passante de l'amplificateur. Comme la capacité d’entrée Cj, est relativement
faible par rapport a la capacité Cy (grace a I’utilisation du convoyeur de courant), le

A o Cin » . . .
pole p; pac sera rejeté en HF. Le rapport % étant trés petit, la contrainte sur les
f

performances de I'amplificateur deviennent alors moins séveres.
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La réponse temporelle du PAC pour une impulsion de Dirac en charge Q;i,6(t)
en entrée peut étre exprimée par :

ve(t) = —%- 1- e‘t/”’) (2-74)
f

ou 7p est la constante de temps du nceud d'entrée du PAC :
1 C;

T, = = . 2-75
F P1,pAc wah ( )

Cette constante de temps détermine le temps de montée en sortie du PAC pour une
impulsion de courant en entrée (cf.Figure 2-33).

Tension
Ou |
Cy |
|
|
|
T, >t

Figure 2-33 : Tension de sortie de PAC pour une impulsion de charge en entrée.

2.5.2 Amplificateur du PAC

L’amplificateur inverseur joue un role critique pour les performances du PAC.
Plusieurs structures, de types cascode, cascode replié et cascode télescopique sont
décrites dans la littérature[41] et utilisées en physique des particules.

La structure cascode repli¢ permet d'augmenter la dynamique de sortie. La
technologie SiGe bipolaire utilisée nous donne acceés a des transistors NPN tres
performants. Les transistors PMOS ont un bruit en 1/f plus faible. L’utilisation
combinée d’un transistor PMOS en entrée et d'un NPN pour le transistor cascode vont
permettre d'obtenir des performances élevées (cf. Figure 2-34).

Le bas niveau du bruit est atteint a 1’aide d’un transistor d’entrée de grande
taille et polarisé a fort courant pour obtenir une grande transconductance. La capacité
C,s de ce transistor doit étre optimisée pour les performances en bruit et en vitesse.
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Input

Output

vCcC
VDD
M1 I
B Q1 % ‘
\ ‘ A
ID
Vbias Vout

Analog buffer

Figure 2-34 : Architecture classique d'un PAC.

Le schéma équivalent en petit signal du PAC est affiché sur Figure 2-35.

— 'gm,M1Vgs

[
B Il

Cp ” Fo,M1 :: Z Ve

(T

9 amaiVe = Cy [| 0.0

M1

Q1

Vout

Figure 2-35: Schéma équivalent du montage de Figure 2-34 (modéle T pour transistor bipolaire).

Le gain en boucle ouverte peut étre exprimé par :

Vs _ “Ymm1 " Tom1

vin 1 +s- CB : T'OVMl

Vout _ Im,01 " 70,01
Vg 1+5-C4 1p01
Vout _ -4

A o (1+i)(1+piz)

Ao = Gmm1 * Tom1 "Im,01 " 70,01

_ 1
Pr= Cg " Tom1
_ 1
PG

(2-76)

(2-77)

(2-78)

(2-79)

(2-80)

(2-81)

ou gmmiet gmqisont les transconductances des transistors M1 et Q1, 1, miet roq1 sont
les résistances de sortie des transistors M1 et Q1. C, et Cp sont les capacités au nceud
A et au nceud B. Ag est gain en DC de ’amplificateur, p; et p, sont ses 2 poles. La
stabilité est obtenue par une compensation de type feed-forward (cf.Figure 2-38).Un
z¢éro est rajouté dans le circuit pour compenser un pole, de cette manicre,
l'amplificateur sera a un seul pole.

L'optimisation des composants se fait suivant les considérations suivantes :
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M, : optimisation de W/L et de la capacité Gy pour optimiser le bruit,
Qi : minimiser C,,,

Buffer : suiveur pour une sortie basse impédance,

Ip : optimisation du gain, du bruit et de la vitesse de I'amplificateur,

Ic : optimisation r,<<l/gg4s pour 1’adaptation d’impédance.

Ry
C
|
Iini
Q Vout T
/_\ - i Amp >
; I T G
tpulse "

Figure 2-36 : PAC avec mise a zéro par une résistance.

Quand plusieurs impulsions de courant se présentent a l'entrée du PAC, la
charge totale accumulée par la capacité de contre réaction peut conduire a la
saturation de D’amplificateur. Un dispositif de décharge de la capacité Cy est
nécessaire. Ce dispositif doit dégrader le moins possible les performances de bruit, de
vitesse et de linéarité de I’ensemble du systéme [42].

Dans la configuration présentée sur la Figure 2-36, une résistance est placée en
paralléle avec la capacité Cy. Elle permet aussi de définir le point de repos DC de
I’amplificateur.

Le préamplificateur de charge (PAC) avec mise a zéro par résistance est
illustré sur la Figure 2-36.Une impulsion de Dirac en charge en entrée du PAC est
intégrée dans la capacité Cf. La Charge Qj, va générer une variation de tension sur la

— Qin

capacité au nceud A (Vy = c ). La variation de la tension d’entrée sera compensée
in

par le mécanisme de la contre réaction. La sortie du PAC va varier jusqu’al,,; =

—C—‘”. La charge intégrée sur Cr est alors déchargée par la résistance Ry avec une
f

constante de temps7 = CfRy. Cette constante du temps est une contrainte pour la
fréquence des signaux entrants. L’ impédance d’entrée du PAC avec mise a zéro est
exprimée par :

m AO 1+ SRf Cf

(2-82)

avec R, I'impédance de sortie et C, la capacité de sortiec de montage de la Figure 2-36.
Agest le gain en DC de I'amplificateur etAy = gmR,. SiR,(Cr + C,) = RsCr,

I’impédance d’entrée du PAC peut étre considérée comme une constante.
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Ry

Rin:A_O

La fonction de transfert peut étre exprimée par :

Vout — _ Rf . 1
lin 1+ SRfo [1+5Rf(C+Cin)][1+5Ro(Co+Cp)]
A0(1+SRfo)

SiR, (Cf + CO) = R¢Cy, €quation (2-84) peut étre simplifiée :

Vout = —R. - 1
iin (14 sRCH[1 + sRe(Cr + Ci)]

Le PAC avec mise a zéro présente 2 poles :

1
" Rp(Cr + Cip)
1
Ry Cr

P1 =

p2 =

2.5.3 Stabilité du PAC avec remise a zéro

(2-83)

(2-84)

(2-85)

(2-86)

(2-87)

Un systéme classique en contre-réaction est illustré sur Figure 2-37. Le gain en

boucle fermée est donné par :
our A
IN 1+A4p°

(2-88)

avec A le gain direct et B est le gain de contre réaction. Pour assurer la stabilité du

systéme, |1 + AB|doit étre significativement différente de zéro.

B

ouT

Figure 2-37: Systéme classique en contre réaction.

Le gain direct du PAC avec mise a zéro est exprimé par
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Vout _ _ngo

A= = . 2-89
Vin |1+ sR(Cr + Cin)|[1 + SR, (C, + Cp)] (2-89)
Le gain de contre réaction est exprimé par :
iin 1+ SRfo
B = =—-— 2-90
Vout Rf ( )
Le gain de boucle du PAC avec mise a zéro peut étre exprimeé par :
ImRo (1 + sRsCr)
AB -2 L (2-91)

" [+ sRA(C; + COI[1 + SRo(C, + Cp)]

Pour obtenir la stabilité inconditionnelle du PAC, on rajoute une compensation
de pole-zéro dans l'amplificateur (cf. Figure 2-38). De cette maniere, I’amplificateur
du PAC peut étre considéré comme un systéme a un seul pole. Ra et C5 forment une
compensation de type feedforward [36, 43]. Le zéro RAC, compense le second
poleR, (C, + Cr) de la fonction de transfertl’équation (2-91).

B ImRo(1 + sReCe)(1 + sR,Cy)
{14 SRA(Cr + C)][1 + SR,(Co + Cp)]

AB (2-92)

R4C, = R,(C, + Cf). (2-93)
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Les résultats de simulation, avec et sans compensation, du gain et de la phase
de la boucle ouverte de I’amplificateur sont montrés sur la Figure 2-39. Nous
obtenons une marge de phase de 82 degrés avec un gain en boucle ouverte de 62dB.
Le produit gain-bande-passante est de 300 Mhz. Par contre, sans la compensation, la

marge de phase

n'est que de 24 degrés.

. I: M, Viasp

M ouT
——

o

| 1 |

Ca Q

| |

Ra © Vbias

Vhiash [Mz

Figure 2-38 : Amplificateur avec compensation de type feedforward.
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Figure 2-39 : Résultats de simulation de la stabilité de I'amplificateur du PAC.
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2.5.4 Bruit du PAC

Dans la Figure 2-40, le PAC est modélis¢ avec deux sources de bruit. Les
sources de bruit en tension V, pac(f) en V/Hz"? et en courant I, pac(f) en A/Hz"
représentent I’ensemble des sources du bruit du PAC.

R¢
Cr
® L ]
Iin
i Vi pac(f) Vout
% e
In_pac(f) —— Cin

Figure 2-40 : Modélisation du bruit de PAC.

La source de bruit principale en tension a I’entrée du transistor MOS d’entrée
est générée par le bruit thermique de son canal du transistor MOS d’entrée. Pour
minimiser ce bruit, un fort courant de polarisation est nécessaire pour obtenir une
grande transconductance g,,. Il faut aussi donner a ce transistor une dimension WL
importante (cf.équation(2-94)). Sa densité spectrale de bruit S,,(f), peut étre exprimée
par :

, 21 K,
Svpac(f) = Vi pac = 4kT =—+

(2-94)
39m  WLCoxf

ou g, est la transconductance du transistor MOS d'entrée, k la constante de Boltzmann,
W et L sont les dimensions du transistor MOS, C est la capacité par unité¢ de surface
de la grille et K, est un facteur dépendant de la technologie et qui quantifie le bruit en
1/f.

La densité spectrale de la source de bruit en courant ramenée en entrée S;(w)
est principalement due au bruit équivalent en courant du transistor MOS d'entrée (cf.
équation(2-95)) et le bruit thermique de la résistance Ry. Elle peut étre exprimée par :

, 1 2 I8 1
Si,PAC(f) = In_PAC = ZqIG + A_Iz 4’kT§gm + K? + 4kTR_f (2'95)
ou I est le courant de grille, A;est le gain en courant du transistor MOS, 4; = ij,
gs

Cgs la capacité parasite entre grille et source, Ip le courant de drain dans le transistor
MOS. En général, A; est grand et le 2°™°
négligé.

terme de l'expression (2-95) peut étre
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La densité spectrale de bruit totale ramenée sur I’entrée du PAC avec mise a
zéro est obtenue par :

Sin(f) = Sipac(f) + CZ - f2Sypac(f) (2-96)
S()—21+4kT1+2C2 <4kT21+ K )
in f = 4qlg Rf f in 3gm WLCoxf . (2'97)

Pour minimiser le bruit en entrée, il faut une grande valeur du produit WL du
transistor MOS pour diminuer le bruit en 1/f, et un fort courant de polarisation associé
a un rapport W/L important pour augmenter la transconductance g. Par contre
I’augmentation de la surface du transistor d'entrée augmente ses capacités parasites et
dégrade donc la vitesse et le bruit de 1'amplificateur. Un fort courant de polarisation
donne lieu a une consommation importante comme c’est le cas présenté par [36]. Pour
une architecture multivoies, la puissance dissipée du circuit pourrait devenir un aspect
critique et poser un probléme de refroidissement. D’autre part, une grande valeur de la
résistance de remise a zéro Ry permet de réduire le bruit en courant, cependant, le
temps de décharge va augmenter entrainant un taux de comptage plus limité pour le
systéme.

2.5.5 Layout et simulation post-layout du PAC

La Figure 2-41 montre le layout du PAC. La Figure 2-42 montre les sorties du
PAC pour 5 courants d’entrée différents (100pA, 200pA, 300pA, 400pA,
500pA).Les courbes en traits continus représentent les simulations post-layout et
lignes en pointillé les simulations du schéma.

L'amplitude des variations de tension en sortie de PAC augmente avec le
courant d’entrée. Le peaking-time est de 30 ns et le temps de décharge est de 600 ns.
Le gain de conversion du PAC est plus faible en simulation post-layout (90 mV/pC)
qu'en simulation du schéma (98 mV/pC). La différence du gain de conversion est li¢e
a la présence de capacités parasites au voisinage de la capacité de contre réaction. On
ne note pas de différences évidentes du comportement temporel, l'effet des
composants parasites sont négligeables par rapport aux composantes fréquentielles du
signal d'entrée. La dynamique de sortie peut atteindre au maximum 1.5 V ce qui
correspond a 15 pC et qui est largement supérieur aux spécifications demandées. Le
Tableau 2-14 montre les parametres du PAC en simulation post-layout.
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Amplificateur du PAC

Figure 2-41 : Layout du Préamplificateur de Charge.
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Figure 2-42 : Signaux de sortie du PAC pour 5 valeurs du courant d'entrée

Paramétres Valeurs
Z, 45 ohms
Gain en boucle ouverte 62dB
Marge de Phase 85.6deg
ENC 1.3 fC (8125 électrons)
Peaking time 37ns
Temps de déscent (Falling time) 600ns
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La gamme de sortie (Output swing) (1.1V-2.6V)

Maximum de charges intégrées 15pC

Consommation @ 3.3V 3.63 mW

Tableau 2-14 : Résultats de simulation post-layout du PAC.

2.6 Comparateur en mode courant

Le comparateur en mode courant est un autre étage placé derricre le convoyeur
de courant et servant a détecter les événements. Il compare un signal impulsionnel en
courant provenant du convoyeur de courant avec un courant de référence pour
produire une réponse sous forme d'une impulsion en tension. Le signal d’entrée du
comparateur a un temps de montée de 4ns, une durée de 20ns, et la fréquence
d'arrivée des impulsions au comparateur peut atteindre 100MHz (10° pps (particules
par seconde)), ce qui correspond au taux de comptage maximal de 1’hodoscope.

Pour le comparateur, le courant de référence doit étre convenablement fixé,
bien au-dessus du niveau de bruit du convoyeur de courant. Le temps de réponse du
comparateur doit €tre inférieur a 10 ns pour étre capable de détecter les événements a
un taux de comptage maximum de 10°pps. En considérant que ce systéme sera
employé dans une manipulation dont le taux de comptage est trés rapide entre 10° et
10® pps, le courant de référence est déterminé par 1’énergie du faisceau et le type de
particules. Ce comparateur, pour la détection des événements, est un bloc trés critique
pour le systéme d’acquisition. Un seuil global est utilisé pour tous les comparateurs de
toutes les voies. Cette référence de courant va étre générée par un DAC dans le futur
ASIC multivoies. On pourra utiliser un seul DAC pour toutes les voies car nous
pouvons régler le gain voie par voie. On note que les spécifications du systéme sont
basées sur les caractéristiques du PMT Hamamatsu H8500. Pour détecter et compter
le nombre de particules qui ont touché I'hodoscope, le signal impulsionnel de courant
issue des PMTs doit d’abord étre ajusté par le convoyeur de courant avec le gain
appropri¢ et comparé au courant de référence du comparateur. Si le courant de signal
est supérieur au courant de seuil, un signal numérique en tension est généré. Cette
impulsion numérique est envoyée vers un compteur et traitée pour analyser le profil
de faisceau.

Deux approches sont possibles pour définir la structure du comparateur :

- convertir le signal en courant et le courant de référence en tension a travers une
structure transimpédance, puis utiliser un comparateur en tension et un inverseur
pour la mise en forme du signal [44] ;

- comparer le signal encourant, via une structure miroir cascode de courant, au
courant de référence. La différence de courant est convertie en tension par
I’impédance de sortie du miroir de courant. Un inverseur est également utilisé
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pour la mise en forme du signal [45].

l Iref
Idetl

o

ref
—>

i
rr,

(a) (b)

Figure 2-43 : Deux types de comparateur de courant.

La Figure 2-43 (a) montre une mise en ceuvre de la premiere approche. Le
signal en courant et celui du seuil sont convertis en tension par des résistances. Un
comparateur en tension va comparer ces deux tensions. Le probléme principal de cette
structure est que la conversion courant-tension ajoute un compromis entre la
sensibilité et la vitesse qui est le suivant : une résistance importante permettra une
bonne sensibilité mais inévitablement elle augmentera la constante du temps qui est le
produit de cette résistance par la capacité parasite en sortie du convoyeur de courant
(qui est aussi I’entrée du comparateur en courant). La vitesse du comparateur sera par
conséquent plus limitée [46]. Un autre probléme est la sensibilité aux désappariements
(mismatches) entre les deux résistances intégrées, ce qui va apparaitre comme un
offset difficilement controlable.

2.6.1 Comparateur en tension avec diode en entrée pour faire la conversion I-V

Le comparateur de Figure 2-43(b) a aussi des inconvénients : le signal en
courant et le courant de seuil ne sont pas directement comparés. L'impédance d’entrée
n’est pas assez faible, elle est limitée par la transconductance des transistors d’entrée
montés en diode du miroir de courant. La constante de temps du nceud d’entrée du
miroir de courant et celle du nceud de sortie sont relativement grandes, ce qui limite
fortement la vitesse de fonctionnement du comparateur. La rapidité de sa réponse ne
sera pas suffisante pour répondre aux spécifications[47].

Néanmoins, la vitesse de fonctionnement de la deuxiéme structure pourra étre
améliorée si on parvient a réduire sensiblement les impédances d’entrée et de sortie de
la structure du miroir de courant. C’est ce que nous avons adopté avec 'utilisation des
transistors bipolaires d’une part, et par ’abandon des structures en cascode pour le
miroir de courant et pour sa charge active d’autre part. De plus, nous proposons une
contre réaction locale pour rendre I’'impédance d’entrée plus faible et améliorer la
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stabilité, ce qui sera présenté un peu plus loin. Pour I’instant, nous considérons une
structure présentée en Figure 2-44.

voca

lin @IS e

r O

19
Do—d-E}-&—%—fi[s—. ouT

Iref @li o " ’_"E'QQ
Ibias @

Figure 2-44 : Un circuit de comparateur en courant [48].

Ce comparateur se compose d'un transistor bipolaire monté en diode, qui
mesure la différence de courant en entrée et une structure émetteur commun pour
amplifier cette différence. Des amplificateurs numériques sont rajoutés en sortie pour
remettre le signal en forme. Les transistors bipolaires Q; et Q,permettent de réaliser
une impédance d’entrée plus faible par rapport a un transistor MOS polarisé avec un
courant Ipj,s identique. Ce miroir de courant a une fonction de conversion courant-
tension. La différence entre le signal en courant et le courant de référence Al;, =
lin — L.¢f est transformée en tension a travers gp q1. La transconductance du transistor
Qiva produire une variation de tension AV, au nceud Cet peut étre exprimée par :

Aliy  Iinp = Ley

AV, = = 2-98
¢ Im,01 Im,Q1 ( )
L'émetteur commun va produire une variation de tension en sortie :
Im,q2 1 .
in " ' st Al =1y — L >0
AVp =1 " mor Gas + Geeq2 mo e (2-99)
0 i Al = Iy — Loy <0,

avec g2 la conductance de sortie du transistor Q.
Im,Q2
9Im,Q1

en tension au nceud D. On peut donc obtenir une plus grande amplitude par un plus
9m,Q2

L’équation (2-99) montre que le rapport affecte ’amplitude de la variation

grand rapport ce qui s'obtient en choisissant une plus grande surface d'émetteur

gm,Ql’
des transistors Q,. Cela permet aussi d'augmenter le slew-rate en sortie.La
conséquence est une réduction de la vitesse liée a une capacité parasite plus
importante. Les constantes de temps des nceuds C et D sont respectivement :

7¢ = Cc/Im,o1 (2-100)

Tp = Cp/Gm,2 (2-101)
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Cc = Ceep1 + Cheg1 + Chegz + (1 + Imyg2/9as) * Cug2 (2-102)
CD = Cce,QZ + Cinverseur- (2-103)

Si Cc>> Cp et gmo1>> gm,q2, la performance en vitesse du comparateur est déterminée
par 7. Elle peut étre optimisée au niveau du layout et des tailles des transistors afin
de réduire les contributions des différentes capacités parasites au nceud C. Tableau
2-15 résume les performances du comparateur décrit plus haut. Ces résultats sont
obtenus par une simulation post-layout. La bande-passante est principalement limitée
par 1’étage de sortie au nceud D (cf.Figure 2-44).Le temps de propagation est de 6ns
en simulation post-layout.

Paramétres Valeurs
Bandwidth (-3dB) 116 MHz
Zi, 850Q2
Consommation 1.58mW
Slew-rate 100mV/ps
Temps de propagation 6ns

Tableau 2-15 : Résumé des performances du comparateur avec diode comme entrée.

2.6.2 Comparateur en courant avec contre réaction locale

Dans notre application, I'impédance d’entrée du comparateur en courant doit
étre faible et ne pas dépendre du courant. De la méme maniére que la structure SBC,
une structure de rétroaction locale est employée afin de réduire I’'impédance d’entrée
du comparateur en mode courant. Cette contre réaction locale permet aussi de
maintenir constant le niveau DC du convoyeur de courant et par conséquent de
minimiser les variations de courant de sortie liées aux impédances de sortie (gqs) des
transistors PMOS et NMOS de sortie. Il permettra d’améliorer la vitesse de
fonctionnement. Le temps mort sera aussi réduit. La Figure 2-45 montre la structure
employée[49]. La différence entre ce montage et les circuits discutés précédemment
est que le signal en courant et le courant de référence sont directement comparés sur
I’entrée du comparateur. La différence de courant est transformée en tension par
I’impédance d’entrée.
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Figure 2-45 : Comparateur en courant avec contre réaction locale.

La Figure 2-45présente le schéma de principe. Les courants d'entrée et de
référence sont soustraits au nceud A. L’amplificateur va maintenir le noeud A a Vs en
faisant varier sa sortie (nceud B). Le signal de sortie de l'amplificateur différentiel est
une image amplifiée et inversée de la tension d'entrée. Il a deux fonctions :

1. 1l réalise une variation de tension au nceud B dont I’amplitude est fonction de la
valeur de la différence entre le courant de signal et le courant de référence (Al=Ii,-
Lier). Une série d’inverseurs (M9-M14) sont associés pour mettre en forme le
signal. Le premier étage inverseur est adapté au point de polarisation du nceud B,
pour amplifier le signal Avg et produire une impulsion. Deux amplificateurs
numériques (amplificateur digital 1 et 2 en paralléle) sont employés ici pour
fournir un courant de sortie assez fort et ainsi minimiser 1’effet de la capacité du
plot du circuit et du boitier.

2. 1l réalise la contre-réaction du signal Avg a 1’aide de diodes D; et D,. Les
transistors M1 et M2 fonctionnent comme deux suiveurs pour compenser la
variation de tension en nceud A, et donc stabiliser le point d’entrée. Par ce
mécanisme 1'impédance d'entrée sera aussi minimisée. Les sources de courant S1
et S2 en DC servent de circuit de polarisation des transistors M1 et M2.

L’impédance d’entrée du comparateur est:

_ 1

(A +40) (Gma + Gmz)
ou Ay est le gain en DC de I’amplificateur différentiel. gy, et g, sont respectivement
les transconductances des transistors M1 et M2.La variation de tensionAvy est liée a

RIN

(2-104)

I’amplitude de la variation de la tension en entréeAv,. Elle peut étre exprimée par :

Iin - Iref
Im1 + gmz.

Pour obtenir une variation de tension Av, suffisamment forte permettant de

Avg=A-Avy=A-Riy - (Liy — Les) = (2-105)

faire basculer les étages inverseurs, il faut que la tension en DC au nceud B soit assez
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proche du seuil de basculement du premier étage inverseur. D’autre part, le gain de
I’amplificateur différentiel doit étre assez grand pour assurer une impédance d’entrée
assez faible. Il faut aussi assurer la stabilité intrinséque de cet amplificateur.
L’équation (2-105)montre que Avg est indépendant du gain de l'amplificateur, elle
dépend des transconductances gp; et gmp. Il faut diminuer g, et g, pour augmenter
Avg. La tension de référence Vs sur l'entrée positive de I’amplificateur différentiel
détermine les tensions de polarisation aux nceuds A et B. Nous avons choisi Vi =
Vdd/2=1.65V, et donc fixé Vo=1.65V et Vp=1.65V. Celle-ci doit étre proche du seuil
de basculement du premier inverseur. Le montage détaillé du comparateur en courant
avec contre-réaction locale est présenté en Figure 2-46.

Mpbias }
M

y

VDD

My,

Vout

M,

’—{ Mnbiasl

| |
Mupias P | | ﬁMnbias
-G

ND

Figure 2-46 : Comparateur en courant avec contre-réaction locale [49].

Les transistors Mppias €t Mypias fonctionnent en source de courant de polarisation. Les
transistors d’entrée, M; et M,, ont leurs transconductances optimisées a la fois pour
I’impédance d’entrée, la sensibilité¢ et la vitesse. M3 et My sont utilisés comme
décalage de niveau de polarisation des transistors d’entrée M; et M,. Les transistors
Ms-Mg constituent I’amplificateur différentiel. Une capacité Cr est placée entre la
sortie et I’entrée négative de l'amplificateur pour améliorer sa stabilit¢ par la
technique de séparation de pdles. Les transistors Mo-M;, réalisent trois étages
inverseurs. Le gain différentiel de I’amplificateur différentiel peut s’exprimer sous la
forme :

Ao
A= 2-1
(14 st)(1 + s1,) (2-106)
En considérant que (gds5 + gds7) < (gm3 + gm4, ), nous aurons:
A = Ims ~ 9Ims (2 107)
0 Im3 + Ima + Yass + Yas7 Ims3 + Ima
(2-108)
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_ AO ) Cf + CgSl + CgSZ + CgSS
Imi + 9m2

T1

_ Cp + Cysz + Cgsa + Cgso + Cys10 (2-109)
Im3 + Ima .
Les deux pdles dans I’expression(2-106) s’exprime par :

T2

py = l — Imi + Im2 (2_110)
1 T1 AO b Cf + Cgsl + CgSZ + CgSS
_ 1 Ims3 + Ima
py=— (2-111)

T, Cp+ Cysz + Cysa + Cyso + Cysro

Par effet Miller sur Cy, le pdle|p,| glisse vers plus basse fréquence. La capacité
Cr permet aussi d'écarter|p | et |p,|et ainsi d’améliorer la stabilité avec une marge de
phase plus grande. Le Tableau 2-16 montre les principales caractéristiques du
comparateur avec contre réaction locale, issue de la simulation post-layout.

Parameétres Valeurs
Gain DC forward 19.8 dB
Gain DC en boucle fermée 16 dB
Marge de phase 98.15 degrees
Bandwidth (-3dB) 116 MHz
Z, 1K ohms
Consommation 2.1mW
Skew-rate 10mV/ps
Temps de réponse 3ns

Tableau 2-16 : Principales caractéristiques du comparateur avec contre réaction locale issues de la
simulation post-layout.

2.6.3 Layout et simulations post-layout du comparateur en courant a contre
réaction locale

Le layout du comparateur en courant avec contre réaction locale est présenté

sur Figure 2-47. 11 comporte5 blocs principaux : 1'étage d’entrée, les polarisations,
I'amplificateur, les inverseurs cascades et les amplificateurs de sortie.
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Etage d’entrée Amplificateur

|

Inverseurs cascadés

’
?
. % o

Figure 2-47 : Layout du comparateur en courant avec contre réaction locale.

La réponse temporelle du comparateur de courant obtenue par simulation post-
layout est présentée sur la Figure 2-48. Le courant d’entrée I;, est respectivement égal
a 200pA, 300pA, 400nA, 500uA et le courant de seuil est fixé a 100pA. Le temps de
montée pour tous les Ij;, est identique et égal a 20 ns.

Transient Response

/|
200
oo seuil /// X %/
3 5 x{lin= e ¥ {[in=3.00e-04) 7 x (in-4.00e-04) T x (lIn=5.00e 04) [
‘o 7 ) |
s | \ L
;15 | —_
10 I ;:
. ] L
-5

5.0 100 15.0 20.0 250
time (ns)

Figure 2-48 : Résultats de simulation post-layout du comparateur a contre réaction locale

Ces résultats de simulation montrent que le comparateur fonctionne
correctement : sa sortie change d'état lorsque le courant d'entrée est supérieur au
courant de seuil mais fait apparaitre un phénoméne connu des comparateurs a seuil :
le time walk (temps de marche). Cet effet entrainera une inexactitude en temps du
point de vue du basculement lorsque signaux entrants auront une amplitude différente.
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Le time walk est illustré sur Figure 2-49(a). La précision en temps est nécessaire pour
des signaux de détecteurs rapides tels que les PMTs Multi-anode ou les MCP-PMTs.

Pour s'assurer que les déclenchements du comparateur sont associés aux ions
incidents, (période de 10 ns), le time walk du comparateur illustré sur la Figure
2-49doit obligatoirement étre trés inférieur a 10ns pour les signaux d'entrée (110pA
soit 2.2 pC a 1 mA soit 20 pC) et pour un réglage du seuil de 100 pA. Figure 2-49(b)
montre que le time walk, pour des signaux d'entrée standard de 1'application, est dans
les spécifications et que la valeur maximale est de 2.2 ns.

time walk
2.50E-09
ImA = aa o
__ 2.00E-09 A >
= 'N
% 1.50E-09
H \
E 1.00E-09 \
110pA £
W 5.00E-10

7 T Seuil Iref = 100pA
_A/ 0.00E+00

) g
0 200 400 600 800 1000 1200
Courant entrant (pA)

R @ ®)

Figure 2-49: (a) Définition du Time walk ; (b) Time walk du comparateur de courant.

2.7 Layout et simulation d’une voie de lecture

La Figure 2-50 montre le layout d’une voie compléte de 1’ ASIC de lecture. Les
trois blocs sont : le Super-Base-Commune, le comparateur en courant avec contre
réaction locale et le préamplificateur de charge. Les chronogrammes des signaux de
sortie du PAC et du comparateur, schématique et post-layout, d’une voie compléte
pour les quatre gains (I;;=400 pA, L~=100 pA) sont présentés sur la Figure 2-51.Les
composants parasites et le gain en courant réel du convoyeur de courant induisent un
changement dans la valeur du gain de conversion du PAC : 82 mV/pC en simulation
post-layout pour 107 mV/pC en simulation schématique pour une voie complete. Le
point DC change également : 2.6 V en simulation post-layout et 2.5 V en simulation
schématique. Pour le comparateur de courant, le temps de propagation est de 4.6 ns en
simulation post-layout, et 4 ns en simulation schématique. Ce temps de propagation
est suffisamment petit pour une lecture a un taux de comptage de 100 MHz.

SBC Comparateur PAC
en courant

Figure 2-50 : Layout d’une voie de lecture.
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Schéma Post-Layout
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Figure 2-51 : Simulation de schéma et post-layout d’une voie compléte (I;,=400pA, I,.~100nA).

2.8 Caractéristiques et résultats de test de 1'ASIC Front-
End

s ORI

(b)

Figure 2-52 :(a) ASIC Front congu et fabriqué en technologie AMS 0.35 pm BiCMOS ; (b) carte de test.

La Figure 2-52 (a) montre une photographie de I'ASIC de lecture. Il occupe
une surface de 6.18 mm” incluant les plots. Pour tester les prototypes fabriqués, une
carte de test a été congue et réalisée (voir Figure 2-52(b)). Les circuits qui générent les
courants d'entrée, des amplificateurs analogiques et des amplificateurs numériques qui
permettront d'exciter I'ASIC et lire les sorties de I'ASIC. Le schéma du générateur de
courant d’entrée est illustré en Figure 2-53.
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Figure 2-53 : Schéma du générateur de courant.

Le signal d’entrée de test AC est un échelon de tension dont le front
descendant génere une impulsion de courant a travers C, Une résistance de 50€2
permet d'adapter la ligne. Le courant [i, et la charge Qi, peuvent étre exprimés par :

v,
Iy = Cy4 T (2-112)
5
QiTL = J Iindt (2-113)
0

ou 7 est le temps de descente de la tension V,, Cqye est une capacité €équivalente a
celle du détecteur, C¢ est la capacité de sortie permettant d'isoler la polarisation de
sortie du convoyeur de courant et le circuit de mesure. La résistance Rc de 500 Q
assure la conversion de courant en tension qui sera mesurée avec un oscilloscope
numérique équipé de sondes actives. La Figure 2-54 montre la réponse temporelle du
convoyeur de courant pour 4 valeurs de gain controlées numériquement :2 ; 1; 0.5 ;
0.25. Le fonctionnement du convoyeur de courant sous test est vérifié.
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Figure 2-54 : Sortie de convoyeur du courant en gain différent.

La méthode pour mesurer I'ENC du convoyeur de courant est présenté en
Figure 2-55. Le bruit en courant du convoyeur de courant est converti en tension par
une résistance de 500 Q. Un amplificateur capable de piloter une ligne 50 Q est utilisé
pour extraire le signal. Un second amplificateur en tension, a bas bruit, de gain égal a
100, est employé pour amplifier le faible signal de bruit. La valeur RMS de ce bruit
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(Vhoise) €st mesurée avec un oscilloscope numérique. On injecte ensuite une faible
charge (Qj,) sur I’entrée du convoyeur de courant pour mesurer I'amplitude de sortie
(Vour)- Le bruit en charge ramené a I'entrée sera :

Vnoise
Qnoise = % X Qin (2-114)
out
L'ENC exprimé en é€lectrons sera :
Qnoise

ENC = (2-115)

Circuit pour adapter 50 Q

Convoyeur _|

de courant OUTPUT

500 Q

Amplificateur en tension

avec gain = 100

Figure 2-55 : Méthode de mesure de I'ENC.

La Figure 2-56montre que le bruit ramené sur I’entrée du convoyeur du
courant est presque constant pour les quatre gains. Le niveau de bruit varie avec le
gain en courant, soit du courant de polarisation. Le Tableau 2-17 résume le bruit
mesur¢ en fC et en électrons pour les différents gains.

Gain 2 1 0.5 0.25
Qroise (FC) 0.302 0.309 0.272 0.212
Qnoise (électron) 1890 1934 1705 1326

Tableau 2-17 : ENC d’un convoyeur de courant pour les quatre gains.

2500

2000

1500 ?

1000
500

Noise (electron)

0 0,5 1 1,5 2 2,5
Current Gain

Figure 2-56 : ENC du convoyeur du courant pour les quatre gains.
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La Figure 2-57présente une acquisition des signaux en sortie d’une voie de
I’ASIC. Ils ont ¢été enregistrés par un oscilloscope, les formes des signaux sont
identiques aux simulations post-layout.

Figure 2-57: Oscillogrammes des signaux de sorties d’une voie compléte.

La Figure 2-58 montre un ensemble de courbes S-curves mesurées pour
différentes charges et différents gains. Pour les quatre S-curves, le gain et la charge
sont normalisés. Le point & 50% peut étre pris pour représenter la somme quadratique
du bruit et de I'offset. La réponse est assez lin€aire pour une dynamique de 1 pC a
32 pC. Pour un gain plus faible le bruit est plus faible et la linéarité est meilleure par
rapport a un gain fort. Ces résultat sont cohérents par rapport a ceux de mesure de
bruit a différents gains.
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Figure 2-58: S-curves d’une voie compléte pour les quatre gains.
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La Figure 2-59 montre I'amplitude en sortie du PAC en fonction du signal
d’entrée en charge jusqu’a50 pC pour les quatre gains. Pour les gains les plus faibles,
la linéarité est meilleure, ce qui est di a une plus forte impédance de sortie du
convoyeur de courant. Le Tableau 2-18 résume les résultats de test sur I’ASIC de
lecture.

L’ensemble des caractéristiques évaluées par les tests sont conformes aux
spécifications initialement définies. L’ ASIC de lecture peut donc étre incorporé dans
un systeme d’hodoscope de test pour la détection de particules avec un taux de

comptage ¢levé. Nous décrirons ce systéme et les travaux de test en faisceau d’ions
dans le chapitre 4.

0,8

0,6 e e Gain = 0.25
s e Gain = 0.5
204
] = Gain=1
3

012 e Gain =2

0 e (Gain=3.75
0 20 40 60
Qin (pC)

Figure 2-59 : Réponse en charge d'une voie de lecture (convoyeur de courant + PAC).

Technologie 0.35 um BiCMOS process (AMS)
Surface (avec plot) 6.18mm?
Consommation par voie (VCC=3:3V) pour le gain 10mW & 11mW
en courant de 0.25 a 2
Dymanique d’entrée 53dB (135fC -60pC)
Impédance d’entrée dans la plage fréquentielle de 48 O
fonctionnement
ENC du convoyeur de courant 0.2fCa 0.3 fC
crosstalk 2.2%
Temps de réponse du convoyeur de courant 660ps
Temps de réponse du comparateur en courant avec 3ns
contre réaction locale

Tableau 2-18 : Résumé des caractéristiques de I’ASIC de lecture.
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2.9 Conclusion

Nous avons congu un ASIC de lecture multi-voies pour la lecture de PMTs, en
technologie AMS BiCMOS 350 nm. Chaque voie comprend un convoyeur de courant
comme ¢&tage d’entrée, suivi d’un comparateur en courant pour la détection
d’éveénement, et d’un préampli de charge pour la mesure du signal. Cette architecture
en mode courant permet une meilleure performance en rapidité.

Le convoyeur de courant est concu en utilisant la structure Super-Base-
Commune (SBC), avec la mise en ceuvre de techniques de compensation et
d’optimisation, ce qui nous a permis a la fois de réduire son impédance d’entrée a
quelques dizaines d’ohms, de diminuer son temps de réponse a moins de 10 ns, et de
minimiser le Crosstalk électrique entre les voies du circuit.

Le préamplificateur de charge est basésur un amplificateur compensé selon
une technique “feedforward” . Un réseau passif associé a I’amplificateur permet de
réaliser la fonction d’intégration. L’analyse du circuit nous a permis d’identifier les
parametres clé agissant sur l’efficacité de collection de charge, sur le temps de
réponse et sur le bruit.

Le comparateur en courant proposé est une structure réalisant la conversion du
courant différentiel en tension sur son impédance d’entrée et la comparaison en
tension par rapport a une référence. Le comparateur intégre une technique de
rétroaction locale pour abaisser I'impédance d'entrée et gagner en temps de réponse.

L'ASIC de lecture a été fabriqué et nous 1’avons testé. L’ensemble des
caractéristiques ¢évaluées expérimentalement sont conformes aux spécifications
définies avant la conception du circuit. Nous pouvons donc I’incorporer dans un
systeme de test avec la partie de détection matricielle sous faisceau d’ions, afin de
vérifier le fonctionnement du systéme et d’évaluer ses performances.

81



3 ASICTDC

Introduction

Pour pouvoir reconstruire 1’image du traitement appliqué au patient, les
physiciens disposent de deux «blocs» de détecteur. Le premier bloc étant
I’hodoscope de faisceau, c'est-a-dire celui qui va détecter les particules incidentes, et
le deuxiéme bloc étant celui qui détectera les rayonnements secondaires servant a
I’imagerie (ex.: la caméra Compton (cf. Figure 1-6) ou la caméra collimatée
(cf.Figure 1-5) pour les rayonnements gamma prompts, ou les détecteurs silicium
pixellisés pour I’imagerie par reconstruction de vertex protons (cf. Figure 1-7). De
manicre trés simpliste, nous pouvons dire que chacun de ces deux blocs nous donne
une trajectoire de particule, et que I’intersection de ces deux trajectoires nous donne le
point d’interaction du faisceau avec le patient. Pour que ce point puisse étre déterminé
sans ambigiiité, il est absolument nécessaire que 1’on puisse corréler en temps les
¢vénements de 1’hodoscope avec ceux des autres détecteurs. En ce qui concerne
I’hodoscope, c’est I’ASIC TDC (Time-to-Digital Converter) qui va nous donner cette
information.

Le TDC est un circuit qui permet d’identifier un événement, et de fournir une
représentation numérique de I’instant ou il s’est produit. Un TDC peut fournir cette
information temporelle pour chaque événement entrant. Dans son implémentation la
plus simple, le TDC est tout simplement un compteur haute-fréquence. Quand un
événement se produit, la valeur du compteur est capturée dans un registre. Le TDC
peut également étre vu comme un chronometre de haute précision qui convertit
I’information temporelle en une représentation numérique [50]. Les principales
caractéristiques qui permettent de choisir 1’architecture du TDC sont : une mesure
avec/sans temps mort, la dynamique, la résolution, la linéarité¢, le niveau de
consommation. Le Tableau 3-1ci-dessous résume les principales spécifications du
TDC utilisé pour ’hodoscope de faisceau :
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Technologie AMS 0.35 pm CMOS process (3.3V)
Fréquence de I’horloge 140 MHz - 170 MHz
Température opérationnelle De 10°C a 80 °C

Dynamique temporelle 6.25 ns
Résolution temporelle 200 ps
Jitter RMS 50 ps

DNL 1 LSB

INL 1 LSB

Vitesse d’acquisition 10° pps
Bus de sortie 5 bits

Sortie détection d’erreur
Dispositif de compensation d’offset

Entrée LVDS

Tableau 3-1 : Spécifications demandées pour le TDC de I’hodoscope.

Dans la suite de ce chapitre, on détaille 1’architecture du TDC proposé et les
raisons qui nous ont conduit a 1’adopter cette architecture. Nous verrons ensuite en
détail chacun des sous circuit constituant ce TDC. Dans la derniére partie se trouvent
résumées les résultats des tests de cet ASIC.

3.1 Etude architecturale

3.1.1 Queltypede TDC?

Trois générations de TDC se sont succédées[51]. La premiere génération de
TDC est analogique. Le TDC transforme I’information temporelle en un signal
électrique ayant une amplitude proportionnelle au temps a mesurer, puis numérise ce
signal avec un convertisseur analogique numérique (ADC). C’est le principe du
Convertisseur Temps-Amplitude ou CTA combiné avec un ADC. Un bloc-diagramme
du TDC analogique [52, 53] est représenté¢ sur la Figure 3-1(a). La deuxie¢me
génération de TDC comporte deux types trés différents de TDC : le premier type est
un TDC entiérement numérique, le principe est basé sur 1’utilisation d’un compteur
haute fréquence dont la valeur est enregistrée lorsqu’un événement survient (cf.
Figure 3-1 (b)). Le deuxieme type de TDC de deuxiéme génération est basé sur
I’utilisation d’une chaine de délais. Cette chaine de délais est constituée d’éléments de
retard sous la forme de suiveurs ou d’inverseurs. Enfin la troisiéme génération de
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TDC permet d’atteindre une résolution temporelle de niveau « sub-gate », c'est-a-dire
inférieure au temps de propagation d’une porte pour la technologie considérée. Citons
par exemple le « parallel scaled delay elements », « the vernier TDC » [54-56], « the
pulse-shrinking TDC » [57] et « the local passive interpolation TDC” [58]. Pour notre
application, un TDC de deuxiéme génération est tout a fait suffisant, il offre de plus
des possibilités d’évolutions intéressantes tant de point de vue de la résolution que du
taux maximum d’éveénements admissibles.

Les TDC de deuxiéme génération, basés sur une chaine de délais numériques,
ont plusieurs inconvénients : ils sont trés dépendants des variations du procédé de
fabrication, de la température, et de la tension d’alimentation (abréviation PVT
variations). Ils ont donc besoin d’une phase de calibration avant d’effectuer une
mesure. A contrario, ceux basés sur une chaine de délais analogiques, comme une
DLL (Delay Locked-Loop, cf. Figure 3-2) sont plus intéressants car ils sont auto-
régulés par une contre réaction. Il n’est donc pas nécessaire de passer pour chaque
mesure par une phase de calibration. C’est ce type de TDC que nous avons choisi
pour notre application. Sur ce type de TDC, le sous-circuit principal de I’architecture
est la DLL, c’est elle qui détermine les performances du TDC.

Integrator
Start 0—— e[ L L L L L L
" Il Ye s Yeq ADC Y
stop 0 N st ST T T T T T 1
0 | | | | | | |
Stop
T Count 0 1 2 3 4 5

(a) (b)

Figure 3-1: (a) Bloc-diagramme d’un TDC analogique (b) Principe d’un compteur (TDC de 2éme
génération).

Phase Charge
detector pump

LA

Start ©

Stop ©

Q Q: Qnaz Qna Qn

Figure 3-2 : Bloc-diagramme d’un TDC basé sur ’utilisation d’une DLL.
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3.2 TDC proposé

3.2.1 Structure du TDC proposé

La structure du TDC proposé est illustrée sur la Figure 3-3. Ce TDC est
constitu¢ de trois blocs principaux :

- une DLL analogique qui permet de découper en 32 intervalles de temps identiques la
période de I’horloge de référence (soit 6.25 ns /32 = 200 ps), et ainsi fournir une

fréquence d’échantillonnage virtuelle d’environ 5 GHz. Cette DLL posséde une entrée
LVDS;

- un registre de mémorisation de 32 bits qui permet de sauvegarder 1’état de la DLL
lorsque le signal « hit » survient (la mise en registre se fait sur le front montant) ;

- un encodeur permettant i) de réduire la taille du bus de sortie par un encodage Gray
de 32 bits vers 5 bits, et ii) de limiter et de détecter les erreurs pouvant survenir lors
de cet encodage.

ASIC TDC

Figure 3-3 : Structure du TDC proposé.
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3.2.2 LaDLL

Les DLLs sont dérivées des PLLs (Phase-locked loop) [59], elles sont
cependant plus faciles a stabiliser et moins sujettes a 1’accumulation de jitter grace a
leur caractéristique de boucle qui est du premier ordre [60]. Récemment les DLLs ont
¢galement été employées dans la conception des TDCs. La fonction essentielle d’une
DLL est de diviser la période de I’horloge d’entrée en plusieurs intervalles de temps,
tout en maintenant un alignement de phase entre 1’horloge d’entrée et 1’horloge de
sortie. Cette ligne a retard est appelée (VCDL) pour les DLL analogiques ou ligne a
retard a registre contr6lé (RCDL) pour les DLL numériques. Une fois la DLL
verrouillée (lorsque les horloges d’entrée et de sortie sont en phase), chaque délai
¢lémentaire de la ligne a retard peut fournir un signal d’horloge stable et déphasé par
rapport a I’horloge d’entrée. Les nouvelles technologies de plus en plus fines, et les
vitesses d’horloge de plus en plus rapides, rendent le contrdle des DLLs de plus en
plus difficile a réaliser. Plusieurs autres paramétres tels que le bruit sur les
alimentations, le bruit généré par les commutations liées aux parties digitales du chip
affectent également le bon fonctionnement des DLLs en créant du bruit et donc du
jitter. Une étude détaillée prenant en compte tous ces phénoménes est donc nécessaire
pour concevoir une DLL.

3.2.3 Etatdel'artdes DLLs

Une DLL est un systéme non lin€aire a contre réaction négative. Dans une
DLL, le signal d’horloge appliqué en entrée se propage a travers chaque étage de la
ligne a retard. La contre réaction permet de garantir que I’horloge en sortie de la DLL
soit déphasée de Nx2x (avec N=1, 2,3...) par rapport a I’horloge appliquée en entrée.
Une fois ce déphasage obtenu, la DLL est dite verrouillée, et ce déphasage est
maintenu constant.

Il est indispensable de bien modéliser le comportement d’une DLL avant sa
conception. En premiére approximation, une analyse linéaire permet d’obtenir une
caractérisation grossiere. Cette méthode d’analyse est présentée dans [59]. Une telle
méthode d’analyse permet d’obtenir un certain nombre d’indications utiles pour la
conception d’une DLL.

3.2.3.1 DLL numérique

L’architecture d’'une DLL numérique est représentée Figure 3-4. Elle est
constituée d’une ligne a retard a registre controlé appelé RCDL, d’une machine d’état
(FSM), d’un sélecteur de phase et d’un détecteur de phase. L horloge CLK ref est
appliquée en entrée du RCDL, chaque cellule du RCDL fournit une horloge déphasée
au sélecteur de phase. Ce dernier choisit une sortie de cellule du RCDL qu’il transmet
au comparateur de phase. Le choix de la cellule est fonction de I’information SEL
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fournie par la FSM. Le comparateur de phase mesure I’erreur de phase qu’il y a entre
les horloges CLK ref et CLK out (sortie du sélecteur de phase) et transmet
I’information a la FSM qui ajuste I’information SEL de maniére & minimiser I’erreur
de phase. Lorsque la DLL numérique est verrouillée, la variation de la sortie de
RCDL est égale a deux fois le délai d’une cellule de retard. Donc le jitter d’une DLL
numérique est de I’ordre de grandeur d’un délai du RCDL. Ce type d’architecture
nécessite une phase de calibration et un RCDL suffisamment « long » pour compenser
toutes les fluctuations de délai possibles.

— > RCDL

CLK_out-# Sélecteur de phase SEL

N bit

b Détecteur [P
CLK ref——————pp»| dephase | gy

FSM

Figure 3-4 : Architecture d’une DLL numérique typique.

3.2.3.2 DLL analogique

Pour une DLL analogique, le délai de chaque ¢lément de la chaine de délais
est controlé en tension par le filtre de boucle situ¢ en sortie de la pompe de charge (cf.
Figure 3-5). La phase du signal de sortie est comparée a la phase de I’horloge d’entrée
par le comparateur de phase. Cette information d’erreur de phase est ensuite utilisée
par la pompe de charge pour ajuster la tension du filtre de boucle. Grace a un tel
mécanisme de rétroaction, I’erreur de phase est progressivement réduite jusqu’a
devenir nulle. Une fois ce point atteint, le délai total du VCDL devient égal a une ou
plusieurs périodes de I’horloge d’entrée, et la tension du filtre de boucle est stabilisée.

@ 2 . \ — IS
4 @ Ligne a retard & 2
commandée en
tension (VCDL)

CLK in CLK out

-

vy

Idch

GND GND
Pompe de charge LPF

Figure 3-5 : Structure de base d’une DLL analogique.
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La gamme de fréquence de 1’horloge d’entrée pour laquelle la DLL peut se
verrouiller peut étre estimée en approximant la DLL comme un systéme linéaire [61]
(la nature non linéaire du détecteur de phase est ignorée). Cette approximation est
valable a condition que la bande passante de la DLL soit supérieure d’un ordre de
grandeur[61]. La Figure 3-6 représente le modele d’un systéme DLL en termes de
phase.

QPin —

Kpp [P Icp/T.y —» F(s) P Kycpe Pout

Phase detector Charge pump Loop Filter VCDL

Figure 3-6 : Modéle d’une DLL en terme de phase[62].

Les parametres de la figure ci-dessus sont : le gain du détecteur de phase Kpp
(seconde/rad), le courant de la pompe de charge I, (A), la période de I’horloge Tre(s),
la fonction de transfert du filtre de boucle et le gain de la VCDL Kycpr (rad/V) qui est
proportionnel au nombre de cellules de retard. @i, et o sont respectivement les
phases des horloges d’entrée et de sortie.

Dans la plupart des cas, le filtre de boucle se compose d’une seule capacité.
Ainsi la fonction de transfert du filtre de boucle peut étre exprimée par :
F(s) = —. (31)
sC
Par conséquent, lorsque la DLL est verrouillée, son comportement en boucle
fermée peut étre caractérisé par la fonction de transfert du premier ordre suivante :
Pour 1
P 1+ j (3-2)

Le parametre oy représente la bande passante de la DLL :

oy = Kpp le:clg Iy  Wre (3-3)
ou or est la fréquence de I’horloge de référence. Les équations (3-2) et (3-3)
montrent qu’une DLL analogique est un systétme unipolaire et est donc
inconditionnellement stable. L’équation (3-3) montre que la bande passante de la DLL

on permet de suivre la fréquence de fonctionnement a condition que le terme

Kpp'KycpLlep
2m-C

entre le bruit (qui nécessite une bande passante la plus faible possible) et la possibilité

soit maintenu constant. Il en résulte la nécessité de trouver un compromis

d’utiliser une horloge de référence rapide (qui nécessite une grande bande passante).

3.2.3.3 DLL analogique vs DLL numérique

Les DLLs analogiques étant constituées en grande majorit¢ de composants
analogiques, leur utilisation dans des technologies fines est de plus en plus complexe
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avec la diminution des tensions d’alimentation. Cependant, elles ont un jitter trés
faible. Au contraire, les DLLs numériques peuvent trés facilement étre portées vers
des technologies plus fines, avec un risque d’échec pour un nouveau design limité de
par I'utilisation exclusive de cellules numériques. L’inconvénient majeur étant le
niveau du jitter, qui est de I’ordre du temps de propagation d’une porte logique. Il faut
tout de méme remarquer que ce temps de propagation diminue avec la finesse de la
technologie. Elles ont aujourd’hui un niveau de jitter équivalent, voire plus faible que
les DLLs analogiques [62]. Au niveau dissipation, les DLLs numériques consomment
un courant statique trés faible (contrairement aux DLLs analogiques), et I'utilisation
de technologie fine permet de réduire fortement la puissance consommeée ainsi que la
surface du layout. Les DLLs analogiques ont une consommation statique importante
et peuvent difficilement profiter des avantages que procure une technologie fine.

Du point de vue de la résolution, les DLLs numériques utilisant des doubles
inverseurs dans la chalne de délais et ont une résolution limitée a deux temps de
propagation, ce qui est insuffisant dans beaucoup d’applications.

Pour une technologie donnée, les DLLs numériques ont un grand nombre
d’avantages, mais ont un niveau de jitter ¢levé et utilisent une surface de silicium plus
importante que les DLLs analogiques. Compte tenu des besoins nécessaires a notre
application (cf.Tableau 3-1), notre choix s’est porté sur une DLL analogique. Le
Tableau 3-2 résume les avantages et inconvénients des DLLs analogique et numérique.

Le Tableau 3-3 montre la comparaison des DLLs typiques pour applications
différentes.

DLL analogique DLL numérique
Avantages Jitter Migration vers une autre
technologie

Surface faible
Facilité de conception.

Inconvénients tension d’alimentation Nombre de cellules de retard
false-locking ([63]) PSRR (Power supply rejection
ratio)

Calibration nécessaire

Tableau 3-2 : DLL analogique vs DLL numérique.
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Référence [64] [50] [65] [66]
Type Digital Analog Analog Analog
CMOS CMOS CMOS CMOS
Technologie
0.4 ym 0.35 um 0.35 um 0.25 um
Résolution 40 ps 78 ps _ 86 ps
temporelle (160 MHz) (160 MHz)
Plage de 250MHz- 100 MHz- __ 40 MHz- 320
fréquentielle 667MHz 200MHz MHz (intern)
Jitter RMS -- 10 ps 42 ps --
Jitter Peak-Peak 250 ps -- -- --
0.17 LSB 0.3LSB
0.26 LSB
DNL_max -- (106 ps) (58.8 ps)
(51 ps)
@ 50 MHz @ 160 MHz
0.31 LSB -0.5LLSB
0.78 LSB
INL_max -- (193 ps) (98 ps)
(152 ps)
@ 50 MHz @ 160 MHz

Tableau 3-3 : Comparaison des DLLs typiques

3.2.4 Architecture de la DLL proposée

Pour les raisons évoquées au chapitre précédent, la DLL choisie est une DLL
analogique constituée d'une pompe de charge et d’un filtre de boucle. Le temps
nécessaire au verrouillage de la DLL n’étant pas un paramétre critique pour
I’application, la capacit¢ Cp du filtre de boucle sera relativement important pour
minimiser le jitter (cf. 3.2.7.1). Pour éviter des distorsions inacceptables tout au long
de la ligne a retard, la cellule élémentaire devra minimiser les écarts de temps entre
front descendant et front montant.

Afin d’atteindre une résolution de 200 ps, la DLL sera séquencée par une
horloge de 160 MHz, et sera constituée de 32 cellules de retards (6.25 ns /32 = 195.3
ps). L’utilisation d’une fréquence de 160 MHz permet d’envisager une réutilisation
relativement simple pour des projets de physique des particules (160 MHz étant un
multiple de la fréquence du LHC (40 MHz)).

Le détecteur de phase et de fréquence (PFD) est dessiné uniquement avec des
cellules standards numériques. La pompe de charge est dessinée a partir de
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I’architecture présentée dans [67] moyennant quelques modifications. Un dispositif de
compensation d’offset réalisé a partir de deux « petites » lignes a retard connectées
sur les deux entrées du comparateur de phase permettra d’annuler I’erreur de phase.
Cette compensation d’offset se fera par des commandes extérieures a I’ASIC durant la
phase de calibration. Un circuit d’aide au verrouillage durant la phase de démarrage
est également intégré a la pompe de charge. Enfin, I’entrée d’horloge de 1’ ASIC est de
type LVDS. Tous ces blocs fonctionnels sont étudiés et présentés en détail dans la
suite de ce chapitre. Le schéma bloc de la DLL proposé est représenté sur la Figure

3-7.
Ligne a retard
commandée en
tension (VCDL)

CLK in % _______ CLK_out
At At - == At At
IN_Tuning J7 EN
L
PD
OUT_Tuning

GND GND
Pompe de charge LPF

Figure 3-7 : Structure de la DLL proposée.

3.2.4.1 Le principe de fonctionnement de la DLL proposée

Le délai total de la ligne a retard est fonction de la tension de contrdle Vctrl.
Sa fluctuation est directement liée a la caractéristique temps/tension de 1’¢lément de
délai. Si la dérivée de cette caractéristique est négative, le temps de propagation du
délai élément diminue lorsque la tension Vcrrr augmente (il augmente lorsque Verre
diminue). Le détecteur de phase doit évidemment s’adapter au sens de fluctuation du
temps de propagation pour permettre le verrouillage de la DLL. Dans notre cas, le
gain de la VCDL étant négatif, cela signifie que le temps de propagation augmente
lorsque la tension de commande Vcrgrr diminue.

Comportement de la DLL : si le front montant de CLK in arrive apres le front
montant de CLK out comme illustré sur la Figure 3-8, le signal DN passe a 1’état haut
et le signal UP reste a 1’état bas. La durée du signal DN pour la période x est :

A®
ton, = 5T 39
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ou T est la période de I’horloge de référence, et A, est I’erreur de phase pour la
période x. L’interrupteur S UP n’est pas command¢ et reste donc ouvert, alors que
I’interrupteur S DN se ferme. La capacité Cp du filtre passe bas (LPF) se décharge
avec le courant 4, en suivant le chemin représenté par la fleche rouge. La tension de
commande Verrp diminue d’un pas chaque fois que S DN se ferme. La décharge
cumulée de la capacité est proportionnelle a la durée de la somme des impulsions DN.
La fluctuation de Vcorry €st :

Qacrn Tacn ™
AVipr = I = C dtpy (3-5)
L L 0

ou t, représente I’instant ou la DLL se verrouille. La capacité Cr, se déchargeant, la
tension Vcrre diminue et le temps de propagation de la VCDL augmente. Ce procédé
fonctionne en continu jusqu’au moment ou les fronts montants de CLK in et
CLK out sont alignés (la différence de phase AQ = N - 2m avec N = 1,2,3...). A ce
moment, les signaux UP et DN deviennent inactifs et la tension Vcrre se stabilise (la
DLL est verrouillée).

:
L |
[
-
=
-
—1

o

Figure 3-8 : Fluctuation de Vcrgry, pour un délai initial inférieur a une période d’horloge.

Au contraire, si le font montant de CLK in arrive avant le front montant de
CLK out comme illustré sur Figure 3-9, le signal UP passe a I’¢état haut et le signal
DN reste a I’état bas. La durée du signal UP pour la période x est :

AQ,

t =—1, 3-6
UPy T ( )

ou T est la période de I’horloge de référence, et A, est I’erreur de phase pour la
période x. L’interrupteur S_ DN n’est pas commandé et reste donc ouvert, alors que
I’interrupteur S_UP se ferme. La capacité Cy du filtre passe bas (LPF) se charge avec
le courant I, en suivant le chemin représenté par la fleche bleue. La tension de
commande Vcrrp augmente d’un pas chaque fois que S UP se ferme. La charge
cumulée de la capacité est proportionnelle a la durée de la somme des impulsions UP.
La fluctuation de Verry st :
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Qch Ef_l o
AVerry = T, C_Lf dtyp . (3-7)
0

La capacité Cy se chargeant, la tension Vcrrr augmente et le temps de propagation de
la VCDL diminue. Ce procédé¢ fonctionne en continu jusqu’au moment ou les fronts
montants de CLK in et CLK out sont alignés. A ce moment-1a, les signaux UP et DN
deviennent inactifs et la tension Vcrry se stabilise (Ia DLL est verrouillée).

CLK in

CLK_out

UpP
DN

Lacn

Vetrl

Figure 3-9 : Fluctuation de Vg, pour un délai initial compris entre une période et deux périodes
d’horloges.

3.2.5 Ligne aretard et cellule de retard

La ligne a retard (VCDL) illustrée sur la Figure 3-10 est considérée comme
I’un des blocs les plus critiques de la DLL. En effet, la mesure de temps effectuée par
le TDC est directement liée aux signaux fournis par la VCDL. Les performances de la
VCDL ont une influence directe sur la résolution, le jitter et la stabilité de la DLL.

Une VCDL est constituée de plusieurs cellules de retard connectées en série.
Chaque cellule de retard fournit un retard ty, tq étant dépendant de la tension de
controle V.. L horloge d’entrée se retrouve ainsi retardée n fois, n’étant le nombre
de cellules de la VCDL. Le chronogramme représentant le fonctionnement d’une
VCDL est représenté sur la Figure 3-11. Une VCDL est un systéme en boucle ouverte,
de sorte qu’il est naturellement stable a la différence d’un VCO (Voltage-Controlled
Oscillator) pour une PLL.

Vctrl

I il

tq ta ta ta

Figure 3-10 : Ligne a retard commandée en tension.
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CLK
D1
D2
D3

D4
Figure 3-11 : Comportement d’une VCDL (ex : 4 étages de retard).

Une fois verrouillée, le retard total de la VCDL doit étre égal a une ou
plusieurs périodes de I’horloge T..r. Dans notre cas, nous voulons évidement un retard
total égal a une fois Tt

Cdorq=NTref avec N=123.. (3-8)

Théoriquement, toutes les cellules de retard de la VCDL sont identiques. Par
conséquent, Elles apportent toutes la méme contribution au délai total de la VCDL.
On peut donc exprimer le délai d’une cellule en fonction du délai total et du nombre
de cellules M de la VCDL :

ty i N-T,
tu cottute = d_lz;;ne _ Mref avec N =1,2,3.. (3-9)

L’utilisation d’un plus grand nombre d’étages de retard permet d’augmenter la
résolution finale du TDC, mais aussi d’augmenter le retard minimum total de la
VCDL. La fréquence maximum de 1’horloge d’entrée est donc limitée par le nombre
de cellules de retard :

Trer min = M * tyq cetiuie min (3-10)

Il est indispensable de prendre en compte la gamme de retard des cellules
individuelles lors de leur conception. Si le délai ciblé pour la VCDL est d’une période
Trer (N=1), alors la gamme de la fréquence opérationnelle (f=1/T ) est déterminée par
la gamme de retard de la ligne a retard :

1 1

f_

- = M- avec td,cellule € [td,cellule,min' td,cellule,max] (3'11)
td,ligne td,cellule

94



3.2.5.1 Différents types de cellule de retard

VDD VDD ch_p
MPI1 MP2
IN OouUT
MNI1 MN2 M IN
Vetrl GND | GND |
— ! ! [
IMNS

MN4
Twe ] [T
GND

(a) (b)
Figure 3-12 : Deux types principaux de cellule de retard :(a) cellule de retard a capacité shunt ; (b)cellule
de retard a appauvrissement de courant [68].

VDD

VDD

GND

GND

Les cellules de retard ayant un retard variable sont des circuits construits sur la
base d’inverseurs, qui sont souvent utilisés pour la distribution d’horloge dans les
circuits intégrés utilisant des horloges hautes fréquences. Pour atteindre une grande
gamme dynamique de délais, les lignes a retard utilisent plusieurs cellules mises en
série. Les lignes a retard commandées en tension (VCDL), sont des lignes a retard
analogiques, sont trés bien adaptées aux applications nécessitant une grande
résolution et un retard réglable. En générale, ces types de lignes a retard peuvent &tre
réalisés avec des cellules de retard a capacité shunt ou a appauvrissement de courant
respectivement illustrées sur les Figure 3-12(a) et (b).

Pour les cellules de retard a capacit¢ shunt, la sortie de l’inverseur est
connectée a une capacité. Cette capacité est réalisée par les transistors MNS et MNG6,
et le courant de charge/décharge est défini par les transistors MN3 et MN4 qui
agissent comme une résistance. Ce type de cellule a les inconvénients suivants :

1. les condensateurs de sortie MNS et MN6 occupent une grande surface de silicium,
2. la dynamique de retard et la plage de régulation de tension sont relativement
limitées a cause des caractéristiques courant/tension du MOSFET.

Les cellules de retard a appauvrissement de courant sont réalisées a partir d’un
inverseur dont le courant est controlé, connecté a une capacité. Le réglage du délai est
réalisé en controlant le courant de charge/décharge de la capacité. Les inconvénients
de ce type de cellules sont :

1. la non-linéarité du délai en fonction de la tension de commande Vcrre,
2. le traitement des fronts montant et descendant qui n’est pas identique.
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3.2.5.2 Modéle analytique de la cellule de retard

Le délai d’une cellule a retard est défini de la maniére suivante [68] :
C
taelay = . “Vow, (3-12)
cp

ou C’est la capacité en sortie du premier inverseur,Eeorrespond au courant moyen de
charge ou de décharge de la capacité C, et Vg, est I’amplitude du signal d’horloge.
Pour avoir une variation linéaire de tgelay, 1l faut que 1’'un des trois parameétres C, Vg
ouEvarie linéairement. Trois cas de figure sont possibles :

1. wvariation de la capacité C : cette capacité peut Etre soit intégrée (ex : métal/métal),
soit parasite (ex. une grille de MOSFET). La capacité parasite dépend uniquement
des parametres technologiques (taille des transistors, longueur des fils de routage).
Elle est de toutes manieres figée pour une structure matérielle donnée et n’est
donc pas utilisable pour réaliser une capacité variable. Il existe plusieurs types de
capacité intégrée qui peuvent étre soit fixe, soit variable. La capacité de type
« MOS capacitor » est habituellement fixe, sa valeur est déterminée par sa surface
et par les paramétres technologiques. Les capacités variables sont en général
réalisées par une jonction PN polarisée en inverse, leur valeur est fonction de la
tension de polarisation inverse (Vpolar). Si 1’on utilise ce type de capacité pour
faire varier le temps de propagation de la cellule de retard, on obtient une fonction
non lin€aire car la fonction de transfert C=f(V,1ar) de ces capacités est elle-méme
non linéaire. Ce n’est donc pas une bonne solution.

2. Variation de I’amplitude du signal d’horloge Vg : C’est la tension du seuil de
basculement du premier étage d’inverseur. Généralement cette tension de seuil
V,w est égale a la moitié de la tension d’alimentation Vg,=Vpp/2 et cette valeur ne
peut pas étre modifiée.

3. Variation du courant de charge ou de décharge Ip: I, est le courant moyen lors
des commutations de I’inverseur. Dans I’équation (3-12), le délai de la cellule de
retard t4elay dépend du courant de charge selon une fonction en 1/x. Il est possible
d’ajuster indépendamment les courants de charge et de décharge I, en placant
deux transistors supplémentaires (MP1 et MN1) comme illustré¢ sur la Figure
3-12(b). Le réglage du courant I, se fait par I’intermédiaire des tensions de
commande des nceuds Vegp et Vet

Il y a trois inverseurs a appauvrissement de courant possibles (cf. Figure 3-13) :
(a) « footer device » : c’est le transistor NMOS (en bleu) placé au pied de I’inverseur
qui régule le courant. (b) « Header device » : ¢’est le transistor PMOS (en bleu) placé
en haut qui régule le courant. (c) « both side device » : ce sont deux transistors NMOS
et PMOS respectivement placés au pied et en haut de I’inverseur qui régulent le
courant.
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Figure 3-13 : Inverseur a appauvrissement de courant: (a) « Footer device» (b) « Header device » (c)
« both device » [51].

« Footer device » : le controle du courant, réalis¢ par le transistor placé au pied de
I’inverseur agit sur le front descendant.

« Header device » : le controle du courant, réalis¢ par le transistor placé en haut de
I’inverseur agit sur le front montant.

« Both side device » : le contréle du courant, réalisé par les transistors placés au pied
et en haut de I’inverseur agissent respectivement sur les fronts descendant et montant.

Généralement, une cellule de retard est composée de deux inverseurs a
appauvrissement de courant. Il y a 6 combinaisons possibles pour réaliser une cellule
de retard: (a)t(a); (a)t(b); (a)H(c); (b)H(b); (b)H(c); (c)H(c). Seules 3
combinaisons permettent d’agir de manic¢re symétrique sur le front montant et sur le
front descendant du signal, ces combinaisons sont : (a)+(a), (b)+(b) et (c)+(c).

L’utilisation du « header device » implique un transistor de régulation de type
PMOS, qui nécessite un W/L deux fois plus grand qu’un transistor NMOS a
transconductance g, équivalente. Cela implique évidemment une surface de silicium
plus importante, de plus grandes capacités parasites, une vitesse plus faible et un cott
supérieur pour la topologie « Header device » par rapport a la topologie « Footer
device ». La topologie « Both side device » a les mémes inconvénients que la
topologie « Header device », puisqu’elle utilise elle aussi le méme transistor PMOS.
Elle nécessite de plus un circuit de« bias » plus complexe pour la polarisation des
deux transistors NMOS et PMOS, ce qui augmente encore la complexité du circuit.
La topologie « Footer device » est la meilleure solution puisque comme illustré sur
Figure 3-14, le délaidu front montant (tgelay,rm) €t celui du front descendant (tgelay,rp) @
la sortie de la cellule a retard sont égaux. Chacun d’eux est égal a la somme d’un délai
front montant (tgeaty,m)plus un délai front descendant (tgelay,a)d’un « Footer device » :

tdelay,FM = tdelay,FD = tdelay,m + tdelay,d . (3'13)

Le fait qu’en sortie de la cellule a retard, les délais des fronts montant et
descendant soient égaux, permet de minimiser les effets de distorsions qui peuvent se
cumuler tout au long de la VCDL jusqu’a la rendre inutilisable. Figure 3-11 et Figure
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3-15mettent en évidence 1’accumulation d’une distorsion des fronts sur une VCDL de
5 étages. Pour améliorer la linéarité du délai d’une VCDL et aussi pour minimiser le
jitter provoqué par le bruit, un nouveau type d’¢lément de retard différentiel avec une
charge symétrique (Figure 3-16(b)) est proposé dans [61] et illustré sur la Figure
3-16(a). La régulation se fait par I’intermédiaire d’un transistor MOSFET en parall¢le
avec une diode. Sa caractéristique I/V illustrée sur la Figure 3-16 (c) permet une
meilleure linéarité. Cette cellule permet de plus une grande réjection du bruit
d’alimentation, elle est cependant complexe et dissipe une plus grande puissance.

VDD VDD

IN |1 |1
IN ouT L1 |
A |1 |1
| | | |
|| |1
Veiin I 1| |
ouT |

le—le!
tdela\,\'~d tdela)}m tdelay,m tdelay,d

Figure 3-14 : Combinaison (a+a) et son chronogramme

ck / N/ N/ NS\

D1
D2

/N S N\
/SN N\
D3 /NN
/AN AN AN AN
/ANYA Y ANVAN

D4
D5

Figure 3-15 : Propagation de la distorsion des fronts dans une VCDL (délai du front montant > délai du
front descendant)
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Figure 3-16 : Charge symétrique et sa caractéristique I/V.
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Pour une cellule de retard a base de « footer device » (cf. Figure 3-14) on peut
exprimer les délais des fronts montant et descendant a partir de 1’équation (3-10)

comme suit :
C
tdelaym = I= *Vew (3-14)
ch
c
Laelaym = I_ Vow » (3-15)
dch

ou Cest la capacité parasite du nceud A (cf. Figure 3-14), I, et Iy, sont respectivement
les courants charge/décharge pendant les phases de transition de I’inverseur. Et Vg la
tension de seuil de I’inverseur avec V,=Vpp/2, le délai pour une cellule a retard peut
étre exprimé par :

C c
tdelay = tdetay,m + tdelay,d = 1= Vow +

w7 *Vew (3-16)
ch dch

Dans équation (3-16),seul le courant de décharge I4 est contrdlé, le courant
de charge I, est lui imposé par les paramétres technologiques. Pour simplifier
I’analyse, nous assimilons le courant de décharge de la capacit¢ C a un triangle
isocele. Le courant moyen de décharge peut donc s’écrire comme suit :

Lyen, 1 w
Idch == Zmax = Z,uncox <T> V:Jvz =K- (Vctrl - Vth)2 (3'17)
n

Vi, étant la tension de seuil et W/L le rapport d’aspect du transistor de régulation,
w

etK = %anox (T)n'

La sortie de chaque cellule de retard pilote respectivement 1’entrée de la
cellule suivante (pour la propagation de 1’horloge a travers la ligne) ainsi qu’un buffer,
utilisé pour transférer les informations de phase au registre mémoire. Ce buffer ajoute
une capacité parasite qui allonge le délai de chaque cellule. La taille de ce buffer
numérique est donc petite de maniere a ne pas trop détériorer la résolution temporelle
de la DLL.

3.2.5.3 Cellule de retard proposée

Le montage de la cellule de retard employée dans la VCDL est illustré sur la
Figure 3-17. Ses caractéristiques déterminent directement la gamme de délai et la
linéarité de la DLL. Cette cellule de retard est a appauvrissement de courant avec un
transistor de contrdle placé au pied de I’inverseur. Le premier inverseur réalisé avec
les transistors MP1-MN1 et mis en cascade avec le second réalisé avec les transistors
MP2-MN2.Les transistors MN3 et MN5 commandés par la tension de contrdéle Verrp
permettent la régulation du courant lors des commutations des inverseurs. Les diodes
MN4 et MN6 en paralléle avec les transistors MN3 et MNS permettent de rendre plus
linéaire le délai et de limiter son amplitude cf. Figure 3-18.
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Figure 3-18 : Comparaison des chronogrammes de simulation post-layout du délai d’une cellule de retard a
appauvrissement de courant avec et sans diodes en paralléles avec MOSFET de contrdle.

Cette figure représente la caractéristique de délai d’une cellule a
appauvrissement de courant classique (courbe rouge), alors que la courbe bleue
représente la méme caractéristique mais pour une cellule ayant des transistors
connectés en diodes en parallele avec MOSFET de régulation (cf. Figure 3-17). Il est
¢vident que la cellule avec la diode est plus linéaire que la cellule classique, elle a
¢galement un gain beaucoup plus faible, ce qui permet de rendre le délai de la cellule
moins sensible aux variations de Verry et par la méme de minimiser le jitter 1i€ a ces
variations. En outre le délai minimum n’étant pas modifié, la résolution de la DLL
n’est pas détériorée par la présence de cette diode.
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Figure 3-19 : Délais des fronts montant et descendants des signaux CLK in et CLK out en simulation a
80 °C, Delay_front_montant_x/descendant_x en simulation post-layout et Delay_front_montant/descendant
en simulation schématique.

Comme illustré sur la Figure 3-19, les retards entre les fronts montant et
descendant de la ligne a retard proposée sont trés peu différents. Cette différence de
retard en simulation du schéma est de 40 ps a 95 ps. Si cette différence est distribuée
uniformément sur chaque cellule de retard, la différence de retard des fronts montants
et descendants pour une cellule est de 1.25ps a 2.96 ps. Cette différence est
négligeable devant le délai d’une cellule (~195 ps) et évite toute distorsion du rapport
cyclique dans la VCDL.

En simulation post-layout, cette différence de retard entre les fronts montant et
descendant passe a 200 ps. Soit pour chaque étage de la VCDL une différence de
200/32=6.25 ps. Cet écart au niveau d’une cellule peut sembler négligeable (6.25 vs
195), mais peut causer des problemes de décodage lorsqu’il est intégré sur ’ensemble
de la VCDL (cf. paragraphe 3.6.3).

3.2.5.4 Ligne a retard proposée

La Figure 3-20 représente le schéma de la ligne a retard commandée en
tension qui est utilisée dans la DLL proposée. La ligne a retard est constituée de 34
cellules, et chacune d’entre elles peut retarder I’horloge de t4. 32 cellules sont utilisées
pour fournir la mesure de temps finale, et les 2 cellules restantes (positionnées aux
extrémités de la VCDL) sont utilisées comme « dummy » cellules. Ces deux
« dummy » cellules permettent aux 32 autres cellules de « driver » exactement les
mémes impédances et d’€tre drivées exactement par la méme source (y compris la 1
et la 32°™ cellule). Les caractéristiques des signaux d’horloge CLK in et CLK out
sont ainsi identiques comme illustré sur la Figure 3-21. De plus, le fait de rendre
uniforme les signaux d’entrée et de sortie de la chaine de délai permet au comparateur
de phase de minimiser I’erreur de phase.
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Figure 3-20 : VCDL de la DLL proposée.
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Figure 3-21 : Chronogramme des signaux d’entrée et de sortie de la VCDL (simulation post-layout).

3.2.5.5 Layout et simulation

Du fait que le délai de la cellule de retard est trés sensible aux composants
parasites, son layout doit étre réalisé avec beaucoup d’attention, notamment sur la
largeur et la longueur des fils de connexion. Comme tous les composants numériques,
les fluctuations de la tension d’alimentation peuvent modifier le délai des cellules a
retard. Pour limiter au maximum ce phénomene, le routage des rails d’alimentation est
réalisé avec des pistes tres larges et sur 4 niveaux de métaux en parallele.

Le layout d’une seule cellule de retard est représenté sur la Figure 3-23. Les
rails d’alimentation sont routés avec W=15.8 um et L=10 um. La piste de Vcrrr est
réalisée avec W=6.4 um pour minimiser la résistance distribuée. De cette maniére la
tension Verre est distribuée sur la totalité de la VCDL sans disparité. En outre, pour
minimiser I’effet de substrat, les composants utilisés ont un substrat isolé¢ de la masse
(librairie Corelib_3B) ; de cette manicre trés peu de courant traverse le substrat, et
I’effet du substrat est minimisé.
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Pour faciliter 1’assemblage du layout final, le layout des cellules a retard est
réalis€é avec une connexion automatique vers la cellule précédente/suivante. La
largeur du layout d’une cellule de retard est de 15.8 pm ce qui au final pour une ligne
de 32+2 cellules représente une longueur de 34 x 15.8=537um.

Les fluctuations de température modifient les tensions de seuils des transistors
MOSFET et donc modifient également le délai de chaque cellule de retard. Les
fluctuations de délai en fonction de la température sont représentées Figure 3-22.Dans
la gamme de température 20°C - 80°C, le retard de 6.25 ns correspondant au cahier
des charges traverse I’ensemble des courbes. Avec cette VCDL, il y aura toujours une
tension VCTRL qui permettra d’atteindre la consigne de 6.25 ns dans la gamme de
température 20°C — 80°C.

7 ns-
6.25 ns
6 ns|
80°C
(1A% 0.5V 1v 1.8V e 2V 25V 3V 720°C Y

Figure 3-22 : Délai de la ligne a retard en fonction de la température.

Le délai de la cellule a retard dépend de manicre trés importante des
composants parasites. En effet la capacité de charge/décharge de la cellule de retard
est une capacité parasite. Les caractéristiques des cellules et de la ligne dans cet
ensemble ne peuvent étre déterminées qu’avec des simulations post-layout. Les
dimensions des transistors sont données dans le Tableau 3-4. Avec ces transistors, le
délai d’une cellule est de 200 ps pour un Verre de 1.65 V.

Transistor La taille (um/pm)
MP1 et MP2 6/0.35
MN1 et MN2 2/0.35
MN3 et MNS 4/0.35
MN4 et MN6 4/0.35

Tableau 3-4 : Dimensions des transistors de la cellule de retard proposée.

103



Buffer

L=10 ym

Inverseurs 4

Régulateur 1! L=6.4 ym

L=10 pm

Figure 3-23 : Layout d’une cellule de retard.
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Figure 3-24 : Layout de la ligne a retard commandée en tension.

3.2.6 Controéleur de phase

Le contrdleur de phase (cf.Figure 3-25) est composé de :

- un détecteur de phase générant les signaux « UP » et DN » dont la durée est
proportionnelle a 1I’écart de phase qu’il y a entre le signal d’entrée et de sortie de
la ligne a retard ;

- un systéme d’initialisation qui permet de forcer 1’état logique de la sortie du
contrdleur de phase durant la phase de démarrage ;

- un systéeme de compensation d’offset de phase avec commande manuelle. En effet,
en raison des variations des procédés de fabrication, il est impossible d’annuler
completement I’erreur de phase qui résulte de la convergence de la DLL. C'est
pourquoi ce systeme a été intégré pour corriger I’erreur de phase de fagcon externe
aI’ASIC.
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Figure 3-25 : Controleur de phase proposé

3.2.6.1 Détecteur de phase

On distingue deux types de détecteur de phase (PD) : les PD analogiques, et
les PD construits a partir de logique numérique (cf. Figure 3-26). Ces derniers sont
souvent moins performants en termes de bruit, mais ils ont I’avantage d’étre bien plus
robustes (en particulier dans les applications a haute vitesse) et d’avoir une réponse
linéaire pour de petits déphasages (les PD classiques ont une réponse sinusoidale).

Les détecteurs de phase principalement utilisés actuellement, illustrés sur la
Figure 3-26 et décrits dans [69] sont : multiplieur, XOR, détecteur de phase a deux
¢tats, détecteur de phase et de fréquence, détecteur de phase d’horloge linéaire,
détecteur de phase Bang-Bang. Leurs avantages et inconvénients sont listés dans le
Tableau 3-5.
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Figure 3-26 :Détecteurs de phase : (a) multiplieur (b) XOR (c) détecteur de phase a deux états (d) détecteur
de phase et de fréquence (PFD) (e) détecteur de phase linéaire d’horloge (f) détecteur de phase Bang-Bang.
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Avantages Inconvénients

Multiplieur meilleur performance de bruit 1. Linéarite: -n/2 a w/2
2. Le gain dépend de
a
(a) [70, 71] I’amplitude du signal

1. La dépendance avec le
Le gain ne dépend pas de rapport cyclique
XOR (b) I’amplitude du signal [71,72]

2. Linéarité: -n/2 a m/2

le;(;gt;l:i:di 1. sensible sur fror,lt mf)ntant Plus sensible au bruit de
pha u du signal d’entce phase (jitter)
états (c) 2. Linéarité:-m a &
Détecteur de 1. Il est possible de lisser sa
ph?se et de sortie en I’associant a une Non détection de front
fréquence pompe de charge.
(PFD)(d) 2. Linéarité : -2m a 2n
Détecteur de 1. Linéarité:-m a n
phase 2. utilisé dans les applications )
d’horloge CDR (Clock/Data
linéaire (e) Recovery)
Bang-Bang 1. peut étre utilisé pour les ) L'Sciif;?(;ﬂtiageat de
[73] CDR a haute vitesse '

verrouillage.

Tableau 3-5 : Avantages / inconvénients des différents types de détecteurs de phase.

Les TDCs a base de DLL analogique. (cf. Tableau 3-2) souffrent d’un
phénomene appelé « false-locking » [63]. Pour éviter ce phénomene, un détecteur de
phase plus complexe, de type PFD (détecteur de phase et de fréquence) peut étre
utilisé. L’utilisation d’un dispositif de supervision sur 1’état de la ligne a retard peut
¢galement permettre d’éviter ces phénoméenes de false-locking (par exemple en
comptant le nombre de fronts montants dans la ligne a retard).

3.2.6.2 Détecteur de phase et circuit de réinitialisation proposés

Le détecteur de phase illustré sur la Figure 3-27 est construit sur la base de
blocs standards : bascule D, NAND, inverseur, buffer et circuit RC. Le circuit de
réinitialisation est composé d’un circuit RC (pour créer un délai a partir de la mise
sous tension), des bascules D1, D2 et de I’inverseur A (qui permettent de synchroniser
le signal du RC sur I’horloge). Le détecteur de phase est constitué¢ des bascules D3,
D4 d’une porte NAND et d’un buffer.

Lors de la mise sous tension (étape 1 illustrée sur la Figure 3-28), le signal de
reset des bascules D1 et D2 est relaché aprés un temps d’environ 10 ns correspondant
a la constante de temps du circuit RC (R=10 kQ, C=I1 pF). Le front descendant du
signal d’horloge CLK _IN T1 suivant cette désactivation active la sortie de la bascule
D1 (étape 2). Le front montant du signal d’horloge CLK IN T1 suivant 1’étape 2
permet 1’activation de la sortie de la bascule D2 représentée par le signal EN (étapes 3
et 4). A partir de ce moment, la phase de réinitialisation est terminée, les bascules D3
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et D4 sont activées et le comparateur de phase est opérationnel (étape 5). A chaque
période de I’horloge, la différence de durée entre les signaux UP et DN représente le
déphasage entre CLK IN T1 et CLK OUT _T2. Lorsque les deux signaux UP et DN
sont au niveau ‘Haut’ logique, le détecteur de phase est réinitialisé avec un retard de t
réalisé par un simple buffer (Etape 6) de maniére a étre prét pour la période d’horloge
suivante.

Initialisation
VDD
VDD D1 EN
R D SET Q
>
C o 6 V] 4
L A
GND *
CLK_IN_T1 @
CLK_OUT_T2

DN

Figure 3-27 : Détecteur de phase a base de bascule D.

VDD

RESET
2

EN / 4

CLK_IN_T1 3 |_

CLK_OUT_T2 5

- N
ST

DN

Figure 3-28: Chronogramme des différents signaux du détecteur de phase durant la phase de
réinitialisation.

3.2.6.3 Compensation d’offset de phase

Deux petites lignes a retard T1 et T2 sont placés en amont des entrées
CLK IN T1 et CLK OUT T2 du détecteur de phase pour éliminer « manuellement »
I’offset de phase du TDC (cf.Figure 3-25). En effet, lorsque la DLL est verrouillée, un
faible offset de phase provoqué par les différents mismatches du layout et par le temps
de réponse de la pompe de charge subsiste.
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Chacune de ces deux petites lignes a retard est constituée de six cellules de
retard (identiques a celles de la VCDL) commandée par une tension externe. Lorsque
les délais fournis par T1 et T2 sont identiques, aucun retard supplémentaire n’est
ajouté aux entrées CLK in et CLK out. Par contre une différence de délai entre T1 et
T2 permet « d’avancer » ou de « retarder » un signal par rapport a I’autre. Ces deux
délais sont ajustables dans la limite de £1.5ns.

3.2.6.4 Dynamique de phase utilisable

Le diagramme d’état représentant les différents états du détecteur de phase et
de fréquence (PFD) proposé est représenté sur la Figure 3-29.

., CLK_OUT_T2 T CLK_OUT_TZT
Etat 1

3

Etat 3

UP=Haut CLK70UT7T2T
DN=Bas

Figure 3-29 :Diagramme d’état du détecteur de phase proposé [74].

Etat 2

UP=Bas

CLK_IN_T1
T - DN=Haut

La fréquence maximale de fonctionnement de ce PFD est déterminée par la
durée de I’état 2. Cette durée peut étre exprimée par 1’équation (3-20), elle est
constituée de deux éléments : Ty et Ty pin. Ty €St exprimé par 1’équation (3-18), il
représente la somme de trois temps de propagation t3, t4 et t;. Ces temps représentent
respectivement les temps de propagation de la porte NAND, du buffer et celui de la
remise a 0 de la sortie Q de la bascule a partir de son entrée CLR.T;,;,, st exprimé
par I’équation (3-19), il représente la somme de trois temps de propagation t3, t4 et to.
Ces temps représentent respectivement les temps de propagation de la porte NAND,
du buffer et celui du temps de «recovery » des bascules D. L’équation (3-21)
représente le rapport cyclique maximum exploitable sur la période d’horloge, il est
appelé 8,4 (w; étant la fréquence de 1’horloge de référence). L’équation (3-22)
représente la différence de phase maximum exploitable par le comparateur de phase,
elle est notée 6,,,.

TH = tl + t3 + t4, (3'18)
TLmin = tz + t3 + t4_ (3'19)
Tmin = Tn + Timin (3-20)
Tmin w;
Omax =1 — T =1—Tpin - E (3-21)
Oem = 270 Spax = 210 — Ty~ ; (3-22)

Le Tableau 3-7 donne une évaluation des indicateurs de performance du
détecteur de phase proposé. Les parametres des composants ayant permis ce calcul
sont listés dans le Tableau 3-6.
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Nom des composants Modéle Temps de propagation [75]
CLR to Q t; =200 ps
D3,D4 DFEC1_3B
Temps de Recovery t,=0ps
NAND NAND20 3B t;=80 ps
I 3 x BUF15 3B t4=3 x 120 ps =360 ps

Tableau 3-6 : Paramétres des composants du détecteur de phase.

Indicateurs de performance Valeur

Tmin 1.08 ns (~ 920 MHz)
O nax (W; = 2m-160 MHz) 83%
O (w; =2m-160 MHz) 1.66m

Tableau 3-7 : Indicateurs de performance du détecteur de phase.

3.2.6.5 Zone morte du détecteur de phase proposé

On appel zone morte le temps pendant lequel les courants de la pompe de
charge ne s’écoulent pas proportionnellement a I’erreur de phase définie par les
signaux UP et DN. Cette zone morte survient lorsque la durée des impulsions en
sortie du détecteur de phase (signaux UP et DN) est inférieure au temps de
commutation de la pompe de charge [76].

Pour ¢liminer cette zone morte dans la DLL, la durée de réinitialisation Ty (cf.
¢quation (3-18)) doit étre supérieure au temps de commutation de la pompe de charge
[76]. Cependant, untydélai plus long va réduire la fréquence opérationnelle maximum
et augmenter le risque de ne pas détecter un front (cf. Paragraphe 3.2.6.6). Un
compromis est donc nécessaire et peut s’exprimer comme suit :

ATy, . < Ty <ATg,. (3-23)

AT, ¢tant déterminé par la fréquence opérationnelle maximum et
Rmax

ATy, représentant le temps de commutation de la pompe de charge.

3.2.6.6 Front non détecté

Deux types de front non détecté peuvent intervenir, ils sont représentés sur les
Figure 3-30 et Figure 3-31. La non-détection d’un front entraine le verrouillage de la

110




DLL sur une période multiple ou sous-multiple de I’horloge de référence. La Figure
3-30 représente un front non détecté li¢ a I’arrivée d’un front montant durant 1’état
haut des signaux ‘UP’ et ‘DN’ (front non détecté de type 1). La Figure 3-31
représente une non détection de front liée a I’arrivée d’un front montant durant la
phase de reset des bascules (front non détecté de type 2). Dans les deux cas, le
controleur de phase ne peut pas prendre en compte 1’arrivée de ce nouveau front
montant, et pire encore, les fronts suivants vont étre mal interprétés et vont amplifier
I’erreur de phase.

Front non détecté Action incorrecte

CLK_IN_TIA,‘\—‘ Afe— ] >cl 1
CLK_OUT_T2 P r—‘\|_'!|137—|—|_
|
:
=

o \p 3

Reset

:I:|:I

Figure 3-30 : Front non détecté de type 1.
Front non détecté Action incorrecte
CLK_OUT_T2 /,| | | B’ | |
Up__ £ \ |
DN | | | | |
1
|

]

Reset

]

_>:!4_
1

Figure 3-31 : Front non détecté de type 2.

Pour minimiser le risque de non détection d’un front de type 1, les temps de
propagation des portes NAND et du buffer doivent étre réduits. Les fronts non
détectés de type 2 peuvent également étre minimisés en réduisant le temps de
propagation des bascules D (temps noté t; dans I’équation (2-18)).A contrario, la
durée du signal de reset des bascules D doit étre suffisante pour respecter les temps de
setup et de hold de la bascule D imposés par la technologie. Il faut donc trouver un
compromis entre la réduction des fronts non détectés et le bon respect des temps de
setup et de hold des bascules D.

Thop = T1 + 72 (3-24)
7, étant le temps de propagation de la porte NAND et du buffer, 7,le temps de
propagation de CLK a Q de la bascule D.
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3.2.6.1 Layout et simulation

Le layout du détecteur de phase est représenté sur la Figure 3-32. Il est réalisé
sur la base d’¢léments de la CORELIB 3B du fondeur AMS. L’utilisation de la
CORELIB 3B au lieu de la CORELIB permet de bénéficier des composants dont la
masse et le substrat sont séparés. On évite ainsi les effets de substrat. La dimension de
ce détecteur de phase (sans le circuit RC) est : longueur : 157.6 um, largeur : 15.6 um.

| L=157.6 pm

Figure 3-32 : Layout du détecteur de phase (sans le circuit RC).

Une simulation post-layout du controleur de phase est représentée sur la
Figure 3-33. On voit clairement la phase de démarrage, suivie de la phase
opérationnelle pour laquelle on a CLK OUT T2 qui est en avance de phase par
rapport a CLK IN TI.

CLK_IN TI CLK OUT T2

1 ;,!;

3.0
2.5
2.0
*1.5

)
~
=

U

10.0 15.0 20.0 25.0 300 35.0 40.0 45.0
time (ns)

Figure 3-33 : Chronogramme de la simulation post-layout du contrdleur de phase.

3.2.7 Pompe de charge

3.2.7.1 Etatde l'art de pompe de charge

La pompe de charge joue un role trés important dans le fonctionnement de la
DLL. Dans une DLL, I’erreur de phase entre 1’horloge de référence d’entrée et
I’horloge de sortie du VCDL est détectée par le détecteur de phase et est transférée a
la pompe de charge sous la forme d’impulsions de tension ou de courant. La pompe
de charge effectue le réglage de la tension du filtre de boucle en modifiant le retard du
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bloc VCDL en fonction du signal d'erreurs de phase qui provient du détecteur de
phase. En principe, la pompe de charge est constituée de deux interrupteurs
commandés, d'une source de courant de charge, d'une source de courant de décharge
et d'une capacité de boucle C comme illustré sur Figure 3-34.

VDD

UPMT

charge

décharge

DNMW

GND GND

Figure 3-34 : Pompe de charge de base.

Les deux interrupteurs sont commandés par les impulsions UP et DN. Quand
I’'un des interrupteurs est fermé, les sources de courant vont charger ou décharger la
capacit¢ de boucle C. Ce processus de charge ou décharge continue jusqu’au
verrouillage de la DLL, la tension aux bornes de la capacit¢ de boucle est alors
constante. Des phases égales de charge et de décharge peuvent continuer bien que la
DLL soit verrouillée. Ce fonctionnement est nécessaire pour maintenir la charge de la
capacité C et ainsi minimiser le jitter [61]. La structure de base présente un effet non-
idéal majeur qui peut conduire a un jitter temporel : le mismatch entre le courant de
charge I et le courant de décharge Iy De plus, le temps de commutation des
interrupteurs va également induire un jitter. Ces effets parasites sont d’autant plus
nuisibles lorsque les phases de charge et de décharge se produisent quand la DLL est
verrouillée. Le déphasage provoqué par le mismatch de la pompe de charge peut étre
approché par I’expression suivante [77]:

At,, -1 T Al A
on lcp REF =2 _Q (3_25)
Trer Icp Trer - Icp Q

Poffset = 2T *

avec AQ = Aty I, + Tgep + Ai la charge injectée par le mismatch en courant et le
mismatch du temps de commutation des interrupteurs, Q est la charge injectée dans
une période pour le courant I.,. At,, est la différence de durée des impulsions UP et
DN, Ai est le mismatch du courant de charge et de décharge, Trpr la période de
I’horloge de référence d’entree, I, le courant de charge et de décharge (normalement
Ieh = laen). Le deuxieme effet non idéal de la pompe de charge est le mismatch du
temps de commutation des interrupteurs NMOS et PMOS. Ce phénoméne est li¢ a la
différence de mobilit¢ des porteurs de charge pour les transistors NMOS et PMOS.
Afin de réduire les effets de mismatch, il faut augmenter la période Trgr et le courant
Ip. Cette méthode est un compromis entre la consommation et la fréquence de
fonctionnement.
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Trois configurations possibles de la pompe de charge [77] sont illustrées sur la

Figure 3-35:
VDD VDD
M M4
35 M3 ¥ Lden p) Lacn
‘B Lacn
) upP
F ouT
DN
lnfy) Len (3 M2
’ || M2
M1 }—”—@ M2 H 3
GND GND

(©

()

Figure 3-35 : Configurations de la pompe de charge : (a) interrupteur dans le drain (b) interrupteur dans la
grille (c) interrupteur dans la source [77].

b)

La pompe de charge avec interrupteur dans le drain : il est difficile d'apparier les
deux courants a cause de la variation de tension de la sortie. C'est l'effet de la
modulation de longueur du canal des transistors NMOS et PMOS. En outre, si
l'interrupteur est placé sur drain, il peut y avoir des injections de charges parasites
sur la sortie.

La pompe de charge avec interrupteur dans la grille : la capacité parasite Cy des
transistors M1-M4 conduit a un temps de commutation important. La vitesse de
commutation des interrupteurs sera limitée.

La pompe de charge avec interrupteur dans la source : les transistors M1 et M2
sont toujours en régime de saturation, les transconductances g3 4 n’affectent pas
le temps de commutation. En conséquence, un faible courant de polarisation peut
étre utilisé avec un fort gain en courant pour les miroirs de courant M1-M2 et M3-
M4. Cette architecture donne les temps de commutation les plus faibles car les
interrupteurs sont connectés a un seul transistor a faible capacité parasite.

Parmi les trois configurations présentées, la pompe de charge avec interrupteur

dans la source est la plus performante, par rapport aux structures plus simples, elle
présente une faible dissipation de puissance et un temps de commutation faible.

Une pompe de charge de haute performance a été¢ développée [77], elle est

illustrée sur la Figure 3-36. Les miroirs de courant cascodés sont utilisés en sortie
pour augmenter I’impédance de sortie, de sorte que la charge ou la décharge de
courant ne soit pas significativement perturbée. Ces structures de miroirs de courant
cascodés ont une influence notable sur la dynamique en tension de sortie.
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Figure 3-36 : La pompe de charge de haute performance [77].

3.2.7.1 Filtre de boucle dans la pompe de charge

Le filtre de boucle intégré dans les PLLs ou les DLLs a deux fonctions :
générer la tension de controle et réduire I'ondulation résiduelle de la tension de
contrdle. Dans les PLLs, un filtre de boucle du second ordre est illustré sur la Figure
3-37(a). 1l est souvent employé dans les PLLS en raison de sa stabilité¢. Cependant
pour les DLLs, une grosse capacité est nécessaire pour réduire les ondulations de la
tension de controle. Le jitter de I'horloge en sera réduit. C’est un compromis entre
performance et surface de silicium. Le filtre de boucle illustré sur la Figure 3-37(b)
est le plus utilisé. La capacité peut étre réalisée avec un transistor MOS pour réduire
la surface comme illustré sur la Figure 3-37(c). Par contre, la valeur de ce type de
capacité varie en fonction de la tension.

L'interrupteur ‘Reset’ est utilis¢é pour initialiser la tension de Vcrgre.
Initialement la capacité est chargée a la tension d’alimentation. La valeur d'un élément
de délai est alors a sa valeur minimale, ce qui permet a la DLL de démarrer
correctement. L’interrupteur peut étre réalis€ par une paire complémentaire de
transistors MOS pour diminuer la résistance équivalente de l'interrupteur.

Vref Vref Vref

Reset inverseur
Vetrl — ) Reset Reset—i?—{
R1 Vetrl
C1 c1 o Vetrl
I )
GND  GND GND @
GND
(@) (b) ©

Figure 3-37 : Différents schéma de filtre de boucle (a) a deux pole filtre (b) & un pole filtre (c) circuit reél du
filtre a un pole.
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3.2.7.2 Pompe de charge proposée

La pompe de charge employée dans la DLL est illustrée sur la Figure 3-38.
C'est une pompe de charge unipolaire. Les transistors (MNI1, MN2, MP9) sont
employés pour s'assurer que les courants de charge et décharge soient toujours
appariés quand les interrupteurs sont activés. Les miroirs de courant constitués par les
transistors MN4-MN6 et MP7-MPS8 assurent la fonction de pompe de charge. Les
grilles de MN1-MN2 sont connectées a 1’alimentation, la grille de MP9 est connectée
a la masse pour assurer la symétrie de la tension dans toutes les branches quand MN3
et MP10 sont commandés. Lorsque la DLL est verrouillée, des impulsions
simultanées de DN et UP font conduire simultanément MP10 et MN3. Dans ce cas, on
peut étre slr que les potentiels de source de MP7 et MP8 seront identiques. C'est la
meéme situation pour les potentiels des sources de MN4-MNG6.

Le transistor MP11 est utilisé pour fixer la tension initiale de Verre. MPI11
fonctionne comme un interrupteur. Sa grille est pilotée par le contréleur de phase.
Avant que la DLL ne démarre, la commande EN est a un niveau logique '0' pour
forcer Verre a ’alimentation. Ensuite MP11 est bloqué en fixant sa grille a un niveau
logique 'l'; Verre va varier jusqu’a une valeur qui permette que CLK IN et
CLK OUT soient en phase. BUFO et INVO sont des amplificateurs logiques pour
adapter le niveau et la phase des tensions DN et UP. De plus il faut choisir BUFO et
INVO avec les mémes temps de propagation et la dimension la plus faible pour
garantir la vitesse de commutation de I’interrupteur.

La Figure 3-39 montre le courant de charge et de décharge en fonction de la
tension Vctrl. Les courbes en lignes continues présentent le courant de décharge et les
courbes en pointillés présentent le courant de charge. La tension V¢rgrp varie dans la
gamme de 0.5 V a 2.5 V. Les courants de charge et de décharge sont appariés pour les
4 courants de référence différents (de 10 pA a 50 pA). Le courant le plus faible va
diminuer l'ondulation résiduelle de Verre quand la DLL est verrouillée. Par contre, la
phase de verrouillage sera plus longue. Cependant, pour minimiser 1’effet de
mismatch du courant de charge, du courant de décharge et le mismatch du temps de
commutation des deux interrupteurs, il faut augmenter le courant. C’est un compromis
entre 1'ondulation résiduelle et I’effet de mismatch des courants de charge et de
décharge.
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Figure 3-38 : Pompe de charge proposée.
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Figure 3-39 : Gamme de la tension de commande.

3.2.7.3 Le temps de commutation

Le temps de propagation entre la commande UP et une augmentation du
courant de sortie doit étre identique au temps de propagation de la commande DN et
une diminution du courant de sortie. De cette fagon, les courants de charge et de
décharge seront égaux en amplitude et en phase. Ces temps de propagations sont liés
aux :

e retards des portes logiques BUF2 et INV2,
e aux temps de commutation des transistors MN3 et MP10 travaillant en
interrupteur.
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3.2.7.4 Layout et simulation

Le layout de la pompe de charge réalisée est présenté sur la Figure 3-40. La
pompe de charge fonctionne de facon a ajuster la tension de commande dans le bloc
VCDL. En considérant la distribution des résistances parasites de la ligne, la sortie de
la pompe de charge Vcrry doit étre connectée au milieu de la ligne VCDL pour
symétriser la tension de commande. Une simulation post-layout de la pompe de
charge est illustrée sur la Figure 3-41. La tension de Vcrgre est réinitialisée a 3.3 V
pour garantir que le VCDL commence a fonctionner a partir du délai minimum afin
d’éviter le risque potentiel de « false locking ».

Capacité de la
pompe de charge

Figure 3-40 : Layout de la pompe de charge.
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Figure 3-41 : Chronogrammes de simulation post layout de la pompe de charge.

3.2.8 Modélisation du jitter dans une DLL

Le jitter dans une DLL est un parametre qui influe énormément sur sa
performance. Le jitter se référe aux variations aléatoires de la période du signal
d’horloge de sortie, et caractérise la stabilité a court terme de cette horloge dans le
domaine temporel.
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On définit t,, comme !’instant ou le XM front montant arrive sur la n°™
cellule de retard de la VCDL. La période d’horloge peut étre définie comme étant le
temps entre D’arrivée de ce x“"° front et I’arrivée du front suivant (x+liéme) :

Tr=tax+1)-tax. La période moyenne du signal d’horloge étant T. On peut définir un
indicateur de jitter AT,, = T,, — T comme étant la différence entre la période moyenne
et la période calculée sur la n™ cellule T,, avec AT, =T,, — T.

Trois types de jitter doivent étre pris en compte [78]:

1. Le jitter absolu AT,,s(N): c’est le jitter accumulé durant les N premiers

cycles d’horloge.
ATqaps(N) = Zgzl AT, . (3-26)

2. Le jitter de cycle : il représente la valeur efficace des fluctuations de cycle

d’horloge.
AT, = limy_,o, / YN AT?. (3-27)

3. Le jitter cycle a cycle, qui est défini comme la différence RMS entre deux
périodes d’horloge consécutives.

AT, = hm Z(Tn+1 Tn)? (3-28)

Les trois types de jitter ci-dessus peuvent étre utilisés pour décrire les
caractéristiques du jitter. En général, le jitter absolu est plutot utilisé pour les PLLs,
car il décrit trés bien 1’accumulation de jitter qui est caractéristique des PLLs. Pour
d’autres circuits de synchronisation, y compris les DLLs, les deux autres types de
jitter sont généralement utilisés. On peut décomposer un jitter en deux
sources différentes : le jitter systématique et le jitter aléatoire[79]. Le jitter
systématique est généralement provoqué par les différents mismatches de la
conception. Alors que le jitter aléatoire, ¢galement connu sous le nom de jitter non-
systématique, est principalement di a certaines sources de bruits aléatoires telles que
le bruit thermique, le bruit de substrat ou le bruit de 1’alimentation.

Les principales contributions au bruit aléatoire dans une DLL proviennent de
I’horloge d’entrée et de la VCDL. En effet, la VCDL est un systeéme électronique
mixte qui combine des parties analogiques et numériques. Comme dans tout systéme
numérique, les nombreuses commutations des portes logiques peuvent provoquer par
couplage capacitif des variations de la tension de substrat. Cependant la partie
analogique partageant le méme substrat, ces fluctuations de tension peuvent modifier
les tensions de seuil des transistors NMOS :

Ve = Veno + v (/1205 + Vg | — /12051 ). (3-29)
yest le coefficient de I’effet substrat, ¢ est le quasi potentiel de Fermi.

L’effet de cette fluctuation de substrat est moins important sur les transistors
PMOS, car ces derniers possédent un caisson N qui les isole du substrat. La maniére
la plus simple de se protéger de cet effet est d’utiliser la librairie CORELIB 3B du

119



fondeur AMS. En effet, toutes les cellules standards de cette librairie ont une masse
séparée du substrat. Toutes les parties numériques du TDC sont dessinées en utilisant
les cellules de cette librairie.

Pour minimiser le jitter dans la DLL, chaque source de jitter doit étre

analysée :

e Jitter systématique : 1i¢ aux différents mismatches

1. Jitter li¢ aux mismatches sur la VCDL : la VCDL est composée de plusieurs
cellules de retard, toutes différences / mismatches de ces cellules peuvent
provoquer du jitter.

2. Jitter 1i¢ aux mismatches sur la pompe de charge : deux types de mismatches sont
a considérer pour la pompe de charge :
- mismatches des courants de charge et de décharge,
- mismatches des temps de commutation de charge et décharge.

Pour ces deux cas de figure, il en résulte un déséquilibre entre la charge et la
décharge de la capacité, donc une fluctuation de la tension de sortie Vetrl et donc une
source de jitter potentiel.

3. litter 1ié aux mismatches du détecteur de phase : un mismatch des signaux UP et
DN en sortie du détecteur de phase va provoquer, de la méme mani¢re que
précédemment, un déséquilibre entre la charge et la décharge de la capacité en
sortie de la pompe de charge.

e Jitter aléatoire :

1. jitter d’entrée : le jitter de I’horloge d’entrée est principalement lié au jitter du
générateur de I’horloge. Ce type de jitter en entrée de la DLL influe
directement sur la performance du TDC.

2. Le bruit d’alimentation et I’effet de substrat génerent également du jitter sur la
DLL.

Le jitter total peut étre exprimé par I’équation suivant[80] :

5L%LL = 5i2n + 55CDL + 55c + 6}%FD (3-30)

e {p; : variance du jitter de la DLL ;

e §;, : variance du jitter de I’horloge d’entrée ;

e Jycpy : variance du jitter provenant d’une chaine de retards ;
e Jy. : variance de jitter provenant de la pompe de charge ;

e Oppp : variance de jitter provenant du détecteur de phase.

Pour minimiserdp;; , il faut :
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- fournir une horloge d’entrée a I’ASIC la plus « propre » possible,
- utiliser une chaine de retard avec le moins de cellules possible,

- minimiser les mismatches sur le design de la pompe de charge et du
comparateur de phase,

- des courants de charge / décharge les plus faibles possible et utiliser une
capacité en sortie de la pompe de charge la plus grande possible (cela permet
de minimiser les variations de Vcrry),

- minimiser les fluctuations de la tension d’alimentation et du substrat : la ligne
d’alimentation doit étre la plus large possible et il faut séparer tous les
substrats de la masse.

3.3 Traitement numérique des données

La DLL est utilisée pour marquer en temps les événements provenant de
I’hodoscope de faisceaux. Nous utilisons une DLL pour 32 voies d’hodoscope, la
prise de temps étant effectuée sur le OU logique de ces 32 voies. Sur le front montant
de ce OU logique, I’état de la VCDL est mémorisé dans une batterie de 32 registres
(un bascule pour un ¢lément de délai).Le contenu de ce registre est ensuite encodé en
code Gray qui permet de réduire la taille du bus de sortie et de minimiser le risque
d’erreur pour I'utilisateur. Un schéma bloc du traitement numérique des données est
représenté sur la Figure 3-42 (a).
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Figure 3-42 : Traitement numérique des données.

3.3.1 Leregistre mémoire

Le registre mémoire de 32 bits utilis¢é est composé exclusivement de 32
bascules D de la CORELIB 3B du fondeur AMS. Pour que le contenu de ces 32
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bascules refléte exactement I’état de la VCDL au moment ou le hit est arrivé, un
grand soin doit étre pris :

- au niveau de la distribution de ce hit sur les 32 bascules ;
- au niveau du routage des signaux de la VCDL vers les bascules.

Pour garantir la bonne distribution du hit sur les bascules une distribution en
arbre d’horloge (trés utilisée pour la distribution d’horloge dans les designs
numériques) a ¢ét¢ implanté (cf.Figure 3-42(b)). Cet arbre d’horloge permet d’¢galiser
le temps de propagation entre la source du signal et toutes les destinations (les
bascules D).

Arbre d’horloge

re mémoire

Figure 3-43 : Layout du registre mémoire et de la distribution du hit.

3.3.2 L'encodeur Gray

Le code binaire réfléchi, aussi connu sous le nom de code Gray, est un systéme
de numération binaire ou deux valeurs successives différent de seulement un bit (ce
code est largement utilis¢ pour faciliter la correction d'erreurs dans les
communications numériques).Il permet dans cette application d’encoder la transition
‘10’ représentant la propagation du front descendant dans la VCDL (cf. Figure 3-44).
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Figure 3-44 : Tableau de vérité de ’encodeur Gray.
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Outre la réduction du bus de sortie (32 bits -> 5 bits) cet encodeur permet de
réduire I’effet des métastabilités qui peuvent survenir lors de I’enregistrement de 1’état
de la VCDL dans le registre. En effet, une métastabilité sur la bascule propageant la
transition provoquera dans le pire des cas une erreur d’un seul LSB, soit dans notre
cas 195 ps (ctf.Figure 3-45).

0111111111111111X000000000000000

!

HIT

Code Gray Code Binaire
Si X="1": Code Gray:01000 | | Si X="1": Code Binaire:10000
Si X='0": Code Gray:11000 | | Si X='0": Code Binaire:01111

Figure 3-45 : Exemple de métastabilité et encodage associé.

L’encodage du front descendant rend le TDC tres sensible aux déformations
du rapport cyclique (cf. paragraphe 3.6.3). Un controleur de rapport cyclique a été
ajouté a cet encodeur. Ce détecteur compte le nombre de ‘1’ contenus dans le registre
mémoire et s’active si ce nombre n’est pas compris dans I’intervalle suivant :

12 <Nb ‘1’ <20.

Un détecteur d’erreur compte également le nombre de transitions ‘10° et ‘01’
(marquant un front d’horloge) contenues dans le registre mémoire. Ce détecteur
signale une erreur si jamais le nombre de ces transitions est supérieur a 2.

Cet encodeur Gray a été réalis¢é en langage VHDL en technologie AMS
0.35um, sa surface est de 754pm x 209um (cf. Figure 3-46), et le temps de
propagation est d’environ 2 ns.

50 100 150 2 250 a00 850 400 450 50 550 600 850 700 =
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Figure 3-46 : Layout de I’encodeur Gray.
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3.4 Récepteur LVDS

Pour la DLL proposée, nous souhaitons utiliser une horloge de référence de
160 MHz. L’horloge de référence est fournie par une horloge extérieure qui est
distribuée a I’ASIC en standard LVDS (Low-Voltage Differential Signaling) (cf.
Figure 3-47). Pour pouvoir interfacer I’ASIC avec cette horloge externe, un récepteur
LVDS est donc nécessaire.

t =g
Single Ended RISE ™ "FALL
VoB e — 135V
/ 1.2V
VoA N 1 1.05 Vv
Differential single \ — +300 mV
= - X - OV Diff.
Vod = VoA - VoB e i
-300 mV

Figure 3-47 : Standard LVDS.

La norme de transmission LVDS est une norme de transmission de signaux
¢lectriques a une fréquence élevée sur une ligne symétrique, de type transmission
différentielle [81]. Le récepteur LVDS utilisé a été fourni par le LAL (Laboratoire de
I’Accélérateur Linéaire), son schéma est représenté dans la Figure 3-48. Aprés une
légére modification (augmentation du courant de polarisation d’un facteur deux) pour
I’adapter a la fréquence demandée, il a été intégré dans I’ASIC TDC comme interface
d’horloge. Son layout, dessiné en une structure symétrique, est représenté sur la
Figure 3-49. La structure est complétement symétrique par rapport a la ligne pointillée
rouge tracée horizontalement. Les chronogrammes des signaux d’entrée et de sortie
obtenue par simulation post-layout sont présentés dans la Figure 3-50.
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Figure 3-48 : Schéma du récepteur LVDS.
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Figure 3-49 : Layout du récepteur LVDS.

Transient Response
VT("/OUTX") - VT(/IN-")  =VT("/IN+")

ST O s O

t

30

2.5 | 11 —t §

2.04

s " = | - , 8

|

I

i

I

L
frres

104

IESERERI NI EEIEESENERE

time (ns)

Figure 3-50 : Chronogrammes des signaux d’entrée et de sortie du récepteur LVDS pour une fréquence de
160 MHz (pour une simulation post-layout).

3.5 Layout et '’ASIC TDC

Le layout du cceur de I’ASIC TDC est représenté sur la Figure 3-51, il est
constitué de 2 parties principales : la DLL et I’encodeur de Gray. Pour la partie DLL,
chacun des sous blocs doit étre placé avec une extréme attention de manicre a ce que
le signal Verre qui distribue la tension de consigne a chaque élément retard soit le
plus uniforme possible. Ce signal doit donc étre ¢loigné de toutes les sources de bruit,
et avoir une impédance la plus faible possible. La sortie de la pompe de charge qui
génére ce signal est placé au milieu de la VCDL. Les fluctuations de la tension
d’alimentation ont une influence directe sur le délai des éléments retard. La VCDL est
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donc alimentée aux deux extrémités pour minimiser le bruit des alimentations.
Chaque bascule du registre mémoire est alignée avec son élément retard de maniére a
minimiser les différences de temps de propagation.

Le layout de I’ASIC TDC est représenté Figure 3-52. Sa surface est 1868um x
1553um. Sur le layout, tous les pads utilisés proviennent de la librairie CORELIB 3B,
de maniére a séparer la masse du substrat et ainsi limiter I’effet de substrat.

Figure 3-52 : Layout complet de I’ASIC TDC.

L’ASIC TDC a été fondu et mis dans un boitier JLCC44, les interfaces de cet
ASIC sont listées dans le Tableau 3-8. Les tests complets de cet ASIC et sa
caractérisation sont détaillés au paragraphe 3.6.2.
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Nom de pin Type de pin Nombre
VDD Power 5
GND Power 4
VSUB Power 4
VSS Power 2
LVDS_INPUT+ INPUT 1
LVDS_INPUT+ INPUT 1
VCTRL_EN INPUT 1
VCTRL INPUT 1
HIT INPUT 1
B31_TUNING INPUT 1
CLK_OUT_TUNING INPUT 1
RESET_ENCODER INPUT 1
FAUX_CODE INPUT 1
FAUX_ NUMBER INPUT 1
OUTPUT_ENCODER 4 OUTPUT 1
OUTPUT_ENCODER_3 OUTPUT 1
OUTPUT_ENCODER_2 OUTPUT 1
OUTPUT_ENCODER_1 OUTPUT 1
OUTPUT_ENCODER_O OUTPUT 1
B31 OUTPUT 1
CLK_OUT OUTPUT 1
32

Tableau 3-8 : liste des entrées / sorties de ’ASIC TDC.

3.6 Test

3.6.1 Systéme de test

Pour tester le TDC, un systéme de test basé sur 1’utilisation d’une carte de
développement ALTERA (DE2115) associée a une carte mezzanine sur laquelle est
montée I’ASIC TDC a été réalisé (voir Figure 3-53). Le schéma bloc de cet outillage
est représenté dans la Figure 3-54. Le FPGA de la carte de développement permet :

- de récupérer les données en sortie de I’ASIC et de les communiquer a un PC ;
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d’émuler le signal hit sur lequel I’ASIC TDC réalise la mesure de temps. Ce
signal est généré par le FPGA de maniére synchrone avec I’horloge de
référence de I’ASIC. Un délai programmable (MC10EP195 programmé par
le FPGA) permet de positionner en temps ce hit, dans toute la dynamique du
TDC.

Figure 3-53 : Outillage de test du TDC.
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Figure 3-54 : Schéma bloc de la carte mezzanine.
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L’alimentation de I’ASIC est complétement séparée du reste de 1’outillage de
test, elle est «nettoyée » par 1’utilisation de régulateurs LDO (Low DropOut).
L’horloge de référence de 1I’ASIC, qui est également utilisée par le FPGA est fournie
par un générateur externe. Cette horloge est distribuée sur la carte mezzanine a travers
des buffers LVDS trés rapides afin de minimiser les distorsions et jitters. Le délai
programmable est effectu¢ par le composant MC10EP195 de ON-semiconductor, il
permet de balayer la dynamique du TDC avec une résolution de 10 ps. Un logiciel de
pilotage a été développé sous la plateforme QT, il permet le pilotage de tous les tests
depuis un PC. Ce logiciel met en ceuvre un lien série RS232 entre le PC et la carte de
développement de maniére a piloter les tests, mais aussi pour récupérer les données de
mesure.

L’ensemble de cet outillage est utilis€ pour mesurer les performances de
I’ ASIC suivantes :

- la consommation,

- lejitter,

- la résolution,

- la linéarité différentielle,
- la linéarité intégrale.

Les résultats des tests sont présentés dans le paragraphe suivant.

3.6.2 Résultats de test

Le premier test réalisé sur I’ASIC a été la mesure de consommation. L’ ASIC
possede deux alimentations séparées qui sont : VCC pour la partie analogique et VDD
pour la partie numérique. La consommation totale mesurée est de 115 mW.

3.6.2.1 Vérification de la fonctionnalité

Il est possible de vérifier trés simplement le bon verrouillage de la DLL en
observant les signaux d’entrée et de sortie de la VCDL. Ces signaux sont accessibles
en interface de I’ASIC, sur les pins : CLK_OUT et B31. La Figure 3-55 représente
ces signaux observés a 1’oscilloscope. On y voit clairement les fronts montants de ces
signaux en phase, ce qui démontre le verrouillage de la DLL.
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Figure 3-55 : Oscillogramme des signaux CLK_out et B31.

Cet oscillogramme met également en évidence la détérioration du rapport
cyclique liée a la VCDL. Le signal B31 (sortie de la VCDL) a un niveau haut logique
allongé de 260 ps par rapport au signal d’entrée de la VCDL. C’est une durée 30%
supérieure a la mesure faite en simulation post-layout. Cette augmentation de 30%
n’est pas trés surprenante de par la sensibilité de ce parametre aux éléments parasites
du layout.

Avec cet oscillogramme, il est également possible de vérifier le bon
fonctionnement du systéme de compensation d’offset. En faisant varier les entrées
B31 tuning et CLK OUT tuning, il est possible d’obtenir un déphasage entre les
horloges CLK _OUT et B31. La dynamique en simulation de ce déphasage est de +/-
625 ps.

I1 est également possible, a travers la sortie Verrr qui permet une visualisation
directe de la tension de controle de la VCDL, de controler le bon verrouillage de la
DLL. L’oscillogramme de cette tension est représenté dans la Figure 3-56.
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Figure 3-56 : Oscillogramme de la variation de tension de commande de la chaine de retard (Vcrgry).

Outre la vérification du bon verrouillage, cet oscillogramme permet la mesure
du temps que met la DLL pour atteindre un état stable : 650 ns, ainsi que la valeur de
la tension de verrouillage Verre et son oscillation. On peut noter que ’amplitude de
I’oscillation de Vcrre est identique en simulation post-layout, et que la valeur de
Verre pour le verrouillage est 1égeérement différente (1.15 V en test vs 1.5 V en
simulation post layout). Le délai total de la VCDL est donc inferieur a la simulation
de 1.2 ns soit pour chaque élément retard une différence de 1.2/32= 37.5 ps. Encore
une fois cet écart d’environ 20% entre la simulation et le test peut s’expliquer par la
trés grande sensibilité des retards aux éléments parasites du layout.

Un probléme apparait tout de méme sur cet oscillogramme. En effet, le
dispositif de réinitialisation décrit dans le paragraphe 3.2.6.2, et simulé sur la Figure
3-57, devrait normalement forcer la sortie de la pompe de charge Vcrrp @ la tension
d’alimentation VDD (3.3V). Or l'oscillogramme montre que cette tension est a 0V
durant la phase de réinitialisation. Ce disfonctionnement a la réinitialisation vient du
fait que les bascules de sortie du détecteur de phase (bascules D3 et D4 sur la Figure
3-27) ne sont pas réinitialisées correctement. En effet, n’étant pas « resetées »
correctement, les sorties UP et DN du détecteur de phase sont a la réinitialisation dans
un état inconnu, et la capacité en sortie de la pompe de charge ne peut donc pas étre
forcée a VDD. Ce probleéme de réinitialisation aurait pu entrainer un accrochage de la
VCDL sur une période multiple de I’horloge de référence, mais le design de la VCDL,
et notamment la dynamique des éléments retard a été réduite justement pour éviter cet
accrochage sur une fréquence multiple (cf. paragraphe 3.2.5.5). Ce probléeme de
réinitialisation du détecteur de phase n’a donc pas de répercutions dommageables
pour le fonctionnement du TDC.
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Figure 3-57 : Chronogrammes de la simulation post-layout de la phase de réinitialisation.

Une autre vérification simple consiste a envoyer un signal hit qui « balaye »
toute la période de I’horloge de référence CLK REF. Ce balayage étant effectu¢ en
incrémentant le retard programmable du hit de 10 ps entre chaque série de mesure.
Pour chaque retard une série de 100 acquisitions ont été réalisées, et la moyenne de
ces 100 mesures est représentée en fonction du retard programmable sur la Figure
3-58.
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Figure 3-58 : Sortie du codeur Gray en fonction du retard programmable.

Ce test montre que I’ASIC TDC est fonctionnel (depuis la VCDL jusqu’a
I’encodeur Gray), et qu’il n’y a pas de code manquant dans 1I’encodage du temps.
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3.6.2.2 Mesure de jitter

Pour pouvoir mesurer le jitter de I’ASIC TDC, il est nécessaire de connaitre le
jitter du signal d’horloge en entrée de I’ ASIC et le jitter de ’horloge en sortie de la

VCDL (cf. Figure 3-59).

Measure P1:skew(C3 Math)

value -3ps
mean -321s
min -54ps
max 82 ps
sdev 17.47 ps
num 10.315e+3
status v

histo S

P2--- P3---

Text of label ==

P4:--- P5:--- PB:---

10/5/2012 5:42:50 PM

Figure 3-59 : Jitter de la DLL (B31).

La contribution au jitter de ’ASIC TDC n’étant pas corrélée au jitter du
générateur d’horloge, ces deux jitters s’ajoutent quadratiquement et 1’on peut donc en
déduire le jitter de I’ASIC. Le Tableau 3-9 résume toutes ces mesures.

Jitter peak-peak Jitter RMS
Mesure en entrée d’ASIC 84 ps 8.3 ps
Mesure en sortie ASIC (B31) 136 ps 17.5 ps
Jitter du TDC - 15.4 ps

Tableau 3-9 : Mesure de jitter.

Les 15.4 ps RMS de jitter mesurés pour ce TDC sont bien inférieurs aux 50 ps
RMS spécifiés dans le cahier des charges.
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3.6.2.3 Résolution

Pour mesurer la résolution de I’ASIC TDC, la méthode qui consiste a envoyer
un signal hit qui « balaye » toute la période de I’horloge de référence CLK IN a été
réutilisée (cf. paragraphe 3.6.2.1). Les résultats sont cette fois exprimés en ps et
rangés dans ’ordre croissant, de maniere a pouvoir calculer la droite idéale de cette
caractéristique par régression linéaire (cf. Figure 3-60).
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Figure 3-60 : Caractéristique de transfert et droite de régression linéaire.

Une fois ces mesures effectuées, la différence de chacun de ces points avec la
droite idéale a été calculée et reportée sur un histogramme (cf. Figure 3-61). De cet
histogramme, nous avons extrait : 1’écart type : 58.8 ps, les valeurs extrémes : -150ps
et 250ps, afin d’obtenir respectivement les valeurs RMS et maximale de la résolution.
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Figure 3-61 : Histogramme de la résolution.
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Les 58.8 ps RMS de résolution mesurées pour ce TDC sont bien inférieures
aux 200 ps RMS spécifiées dans le cahier des charges.

3.6.3 La Non-Linéarité Différentielle (DNL)

La DNL est définie comme D’écart relatif entre la valeur effective q; du
quantum et sa valeur théorique q[8282]. Elle peut étre exprimé par :
9 —q Aq

¢ q

Pour mesurer la DNL de I’ASIC TDC, environ 1 million de hits aléatoires ont
¢té envoyés dans la dynamique de la DLL (retard entre O ps a 6.25 ns). Les données
en sortie ASIC ont été collectées pour analyse. Un trés grand nombre de hits est
nécessaire pour garantir un balayage équiprobable des 32 canaux de la DLL (et

DNL = (3-31)

obtenir une précision de mesure de I’ordre du pourcent). Le résultat de cette mesure
est représenté sous forme d’histogramme (cf. Figure 3-62). On obtient ainsi la
probabilité d’apparition de chaque code.
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Figure 3-62 : Histogramme des signaux hits sur les 32 canaux du TDC.

On peut calculer la DNL a partir de cet histogramme comme suit :

Soit P la probabilité théorique d’apparition d’un canal :

Nombrehlt total _ 960000 signaux_hit

= 30000. 3-32
"~ Nombregngux 32 canaux ( )

Alors :

P,—P
DNL; = ———, (3-33)

ou Pi étant la probabilité réelle d’apparition du canal i et P la probabilité¢ théorique
d’apparition d’un canal. La non linéarit¢ différenticlle maximale apparait pour les
codes « 00000 » et « 11101 », on 1’on obtient respectivement : 1.37 LSB et -0.57
LSB(cf. Figure 3-63).
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1.5

Codages

Figure 3-63 : DNL pour les 32 canaux.

e Un artefact lié¢ a I’encodeur GRAY.

Les déformations de DNL observées pour les codes « 00000 » et « 11101 » sont
en grande partie liées a I’encodeur Gray, et a une trop grande déformation du rapport
cyclique dans la VCDL.

En effet, I’encodeur Gray réalise le codage Gray correspondant a la position de
la transition « 10 » (correspondant au front descendant d’horloge) du registre de
mémorisation de la DLL (cf.Figure 3-44). En théorie, tous les étages de la DLL sont
identiques et il n’y a donc qu’une seule transition dans ce registre. Le probléme est
que la DLL n’est pas parfaite, et qu’une déformation de 260 ps (cf. paragraphe 3.6.2.1)
a ét¢ mesurée sur la durée de I’état haut en sortie de VCDL. Si on considere cette
déformation uniformément répartie sur la VCDL, chaque étage allonge le niveau haut
de 260/32 = 8.125 ps. Un modéle VHDL de cette VCDL a été réalisé pour simuler
I’effet de cette déformation, les résultats de cette simulation sont représentés sur la
Figure 3-64.
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Figure 3-64 : Chronogramme de la simulation du modéle VHDL de la VCDL avec déformation.
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Cette simulation montre clairement qu’un allongement excessif du niveau haut
de I’horloge a travers la VCDL engendre 1’apparition d’une deuxiéme transition dans
le registre de mémorisation, et que lorsque ce cas de figure se présente, 1’encodeur
Gray sort le code correspondant a cette « fake » transition codée « 00000 » en lieu et
place de la transition correcte codée « 11101 ». La sortie « faux code » du TDC
prouve également la présence d’au moins deux transitions dans le registre mémoire.

Appliquée a I’histogramme de la Figure 3-62, cette analyse permet d’expliquer
pourquoi environ 17000 événements codés « 00000 » se retrouvent cumulés sur le
code « 00000 » avec le marqueur d’erreur « faux code ». Comme le montre la
simulation de la Figure 3-64, ces codes proviennent en grande majorité d’une
transition normalement codée « 11101 ». L’effet du jitter peut amener une légére
dispersion sur les codes adjacents « 10101 » ou « 01101 », mais il est clair sur
I’histogramme de la Figure 3-65que c’est le code « 11101 » le plus affecté.

Figure 3-65 et Figure 3-66 montrent la DNL avec et sans correction et
suggerent de modifier I’encodeur Gray en encodant la deuxiéme transition du registre

mémoire et pas la premiere (ce qui est actuellement le cas).
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Figure 3-65 : Histogramme corrigé des signaux hits sur les 32 canaux du TDC.
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Figure 3-66 : DNL avant et apreés correction pour les 32 canaux.
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Malgré cette correction possible de I’encodeur Gray, la DNL montre tout de
méme un fort non linéarité pour le code 0. Cette non linéarité est directement liée a la
déformation du rapport cyclique et au fait que la transition encodée par 1’encodeur
Gray correspond au front descendant de I’horloge. Ce non linéarité sur le code 0
représente en fait I’erreur d’offset du détecteur de phase. Il est possible d’annuler
complétement cet offset, par le dispositif de compensation d’offset présent sur cet
ASIC. Mais cette opération augmente de maniere trés importante le nombre de
doubles transitions dans la VCDL. La DNL présentée ici est le résultat du meilleur
compromis possible pour minimiser a la fois les doubles transitions et I’erreur d’offset.
Encore une fois, une modification de [I’encodeur consistant a encoder
systématiquement la deuxiéme transition « 10 » en lieu et place de la premicre
transition « 01 » permettrait de s’affranchir du ce probleme de distorsion et
d’améliorer grandement la DNL.

Au final, et malgré les problémes rencontrés avec 1’encodeur Gray, la valeur
RMS de la DNL sans correction de cet ASIC (0.31 LSB) reste bien inférieure a la
valeur spécifiée de 1 LSB dans le cahier des charges.

3.6.4 LaNon-Linéarité Intégrale (INL)

La non-linéarité intégrale traduit 1’écart entre la caractéristique de transfert
réelle et la caractéristique de transfert idéale. Pour chaque canal 1, elle est déterminée
par 1’équation suivante :

INL; = Y% _oDNL(k) . (3-34)

L’INL de I’ASIC TDC correspond a la valeur maximale des INL(i), exprimée

en LSB. Selon cette équation, et avec les résultats de DNL obtenus au paragraphe
précédent, nous en déduisons le tracé de I’INL représenté dans la Figure 3-67.

Codages

Figure 3-67 : INL pour les 32 canaux.

En conclusion, nous obtenons une résolution RMS de 0.87 LSB inférieure a la
valeur spécifiée de 1 LSB dans le cahier des charges. Nous pouvons noter que le
résultat de cette INL est fortement influencé par I’erreur d’offset du détecteur de
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phase. Ces non linéarités étant liées a la conception, une calibration avant chaque
campagne de mesure peut nous permettre de les corriger hors ligne.

3.6.5 Récapitulatif des caractéristiques de '’ASIC TDC

Tableau 3-10 et Tableau 3-11 résument les caractéristiques générales et
I’ensemble des performances obtenues en test de I’ASIC TDC :

Technologie AMS 0.35 pm
Tension d’alimentation 33V
Surface du layout 2.9 mm?
Boitier JLCC44

Tableau 3-10 : Les caractéristiques générales.

Puissance dissipée 5.6mW
Pas de quantification 195.3 ps
La gamme de retard 5ns (200MHz)-7.9ns(130MHz)
Lock-in Time @ 160MHz 11 périodes
Résolution RMS 58.8 ps
Jitter RMS 15.4 ps
DNLgrwms 0.31 LSB
INLgwms 0.87 LSB

Tableau 3-11 : Les performances de ’ASIC TDC.
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3.7 Conclusion

Nous avons congu et testé un ASIC TDC en technologie AMS BiCMOS 0,35
um. Son architecture est basée sur une DLL analogique ayant un pas de quantification
de 195 ps connectée a un registre mémoire qui sauvegarde 1’état de la DLL lorsqu’un
évenement arrive. L’information temporelle du registre est ensuite encodée en code
Gray de 5 bits pour servir d’étiquetage en temps sur un hodoscope de faisceau.

La DLL comprend une ligne a retard de 32 éléments retard a appauvrissement
de courant, un détecteur de phase constitu¢ de cellules numériques standard et une
pompe de charge avec des interrupteurs sur les sources.

Les ¢léments de retard a appauvrissement de courant proposés ont une
structure symétrique qui permet de minimiser les différences de traitement entre les
fronts montant et descendant. Ils ont également une dynamique réduite permettant de
supprimer le risque d’accrochage de la DLL sur une période multiple et de réduire
I’influence du bruit du signal de contrdle Vcrry.

Le détecteur de phase fait office de comparateur de phase, puisqu’il fournit les
signaux de commande a la pompe de charge. Mais il permet également de supprimer
I’offset de phase par un dispositif manuel de compensation d’offset. Le dispositif
d’initialisation intégré a ce détecteur ne fonctionne que partiellement, mais les erreurs
de conception ne sont pas rédhibitoires a 1I’exploitation de I’ASIC TDC.

La pompe de charge est congueen utilisant la structure avec deux interrupteurs
sur les sources de courant avec la mise en ceuvre de certaines techniques
d’optimisation, ce qui nous a permis de minimiser les différences entre les temps de
commutation des transistors de sortie, ainsi que les différences entre les courants de
charge et de décharge du filtre de boucle.

Enfin, un traitement numérique des données permet de récupérer 1’état de la
DLL, d’encoder cet état dans un code Gray de 5 bits reflétant le temps d’arrivée de
I’événement.

L’ASIC TDC a été fabriqué et nous I’avons testé. L’ensemble des
caractéristiques ¢évaluées expérimentalement sont conformes aux spécifications
définies avant la conception du circuit. Nous pouvons donc I’incorporer dans un
systéme de test avec la partie de détection matricielle sous faisceau d’ions, afin de
vérifier le fonctionnement du systéme et d’évaluer ses performances.
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4 Test en faisceau du circuit de lecture ASIC
Front-End

Pour vérifier I’adaptation de I’ASIC avec le cahier des charges, I’ASIC doit
étre testé dans un environnement réel. L’ ASIC analogique présenté dans le chapitre 2
a été testé sous faisceau a HIT (Heidelberg Ion-Beam Therapy Center). Ce test faisait
partie d’'une expérimentation-manipulation d’une caméra collimatée pour la mesure
des gamma prompts par 1’équipe de I’'IPNL. Le dispositif expérimental général est
montré sur la Figure 4-1. Pour la partie sur la mesure des gamma prompts, il est
constitué d’un scintillateur, d'un petit hodoscope de 2 x 32 voies couplé a un
photomultiplicateur 64 voies H8500. L’acquisition est effectuée par un systeme VME
(programme d’acquisition développé par le GANIL). La cible de production des
rayonnements secondaires par fragmentation nucléaire, dans laquelle le faisceau est
arrété, est un bloc de PMMA (plastique). Les rayonnements gamma sont transmis a
travers un collimateur en tungsténe (avec un blindage additionnel en plomb).Deux
détecteurs LYSO et LaBr3 servent a détecter les gamma prompts. L’acquisition VME
est utilisée pour I’ensemble de cette partie de I’expérience.

Pour tester le circuit de lecture avec un hodoscope, un dispositif autonome a
¢été¢ mis en place, ce qui permettait d’effectuer ces tests indépendamment. Il consiste
principalement en un grand hodoscope de 2 x 128 fibres scintillantes (voir
paragraphe4.2) : les fibres horizontales (signal Y) paires sont couplées a un PMT
Hamamatsu H8500 et les fibres horizontales impaires sont couplées a un MCP-PMT
Photonis Planacon XP85012/A1. Le photomultiplicateur H8500 est couplé a la carte
de test équipée de deux circuits ASICs Front-End de lecture. Chacun de ces deux
ASICs est couplé a 16 voies de lecture des fibres, il s’agit des fibres Y situées au
centre du grand hodoscope. Les données en sortie de I’ASIC, au format LVDS, sont
collectées par un systéme d’acquisition PXI (NI PXIe-1082). Une interface intégrée
pilotée sous LabView est créé pour réaliser le contrdle en ligne, a distance et en temps
réel. La comparaison entre le PMT Multi-Anode H8500 (MA-PMT) et le MCP-PMT
XP85012/A1 sera faite en connectant le MCP-PMT a I’un des circuits de Front-End.

Un déclenchement externe (trigger) a été utilis€ dans cette expérience : le
systéme PXI n’enregistre un événement que si un signal est délivré par le détecteur (le
scintillateur) situ¢ en amont. Cela permet de mesurer 1’efficacité de 1’hodoscope et de
tracer les courbes d’efficacité en fonction du seuil du comparateur (S-curves).

Différents types de faisceaux d’ions ont été utilisés : ions carbone et protons.
Différentes énergies de faisceau sont réglées afin de faire varier I’amplitude du signal
lumineux délivré par les fibres scintillantes et donc d’étudier la réponse du circuit
pour différentes conditions de fonctionnement.

Le résultat de 1’expérience est donc extrémement important pour atteindre
I’objectif final de ce projet de recherche : utiliser 1’hodoscope pour détecter un
faisceau en conditions cliniques, avec une intensité de 10® ions incidents par seconde.
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Odd X-fibers: to MCP-PMT

Figure 4-1 : Dispositif expérimental permettant des mesures de caméra gamma-prompts collimatée avec
mesure du temps de vol et les tests du circuit Front-End de I’hodoscope.

4.1 Diagramme du systeme électronique

Un systéme de test complet a été congu pour permettre 1’acquisition de
données et la mise en ceuvre de I’ASIC de lecture. Un diagramme de principe de ce
systéme électronique est illustré sur la Figure 4-2 dans la zone délimitée par la ligne
en pointillés. Il est composé de I’ASIC de lecture, d’une carte de test (voir la Figure
4-3), d’un systéme d’acquisition (PC) PXI, d’une interface sous-programme LabView
(intégrée au PC) et d’une source de courant qui programme les seuils des
comparateurs de I’ASIC. La carte de test comporte de nombreux connecteurs : un
connecteur 64 voies couplé au PMT, un connecteur LVDS qui transfére les sorties
comparateurs au chassis PXI, et un connecteur (de type HE10) qui permet le contrdle
du gain de I’ASIC par le chassis PXI. Le systeme PXI est le centre de contrdle, il a la
charge de recevoir et de traiter les données en provenance de I’ASIC et de permettre
la visualisation des résultats. Un programme sous LabView intégré au chassis PXI
effectue 1’analyse et la mise en forme des résultats, il fournit une interface graphique
permettant le pilotage des 4 bits de gain en courant de I’ASIC et de la source de
courant qui fournit le courant de seuil de détection des comparateurs intégrés a
I’ASIC.
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Figure 4-2 : Diagramme du systéme de I’ hodoscope couplé a I’ASIC de lecture piloté et controlé par
I’acquisition PXI en ligne et a distance.

Ma-PMT (Hamastu H8500

Contréle Gain

LVDS
(acquisition rapide)

Figure 4-3 : ASIC de lecture et carte de test couplées avec I’hodoscope.

4.2 Hodoscope utilisé a HIT

L’hodoscope de faisceau utilisé consiste en deux plans de fibres scintillantes
adjacentes, de section carrée de Imm”. Deux prototypes de 2x32 et 2x128 fibres ont
été construits en utilisant les fibres Saint Gobain BCF10 et BCF12 en polystyréne en
tant que matiere scintillante. Les fibres scintillantes sont connectées a des fibres
optiques de diametre 1,5 mm, qui transportent la lumiére vers un MA-PMT. Une
photographie des fibres scintillantes de 1’hodoscope 2x128 est représentée sur la
Figure 4-4. En fonctionnement, I’ensemble est isolé de la lumiére ambiante. Le centre
de controle PXI est une plate-forme PC pour les systémes de mesure et
d’automatisation. Il permet la collecte des données et les informations en sortie de la
carte de test au format LVDS. Un programme LabView est intégré pour effectuer la
mesure et le controle automatique en ligne, a distance et en temps réel.
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Figure 4-4 : Hodoscope a fibres scintillantes (2x128voies).

L’Interface LabView est représentée sur la Figure 4-5. Elle comprend deux
parties principales : un panneau de configuration et un panneau de résultats. Dans le
panneau de configuration, ou des commentaires de manipulation peuvent étre
renseignés, permet de choisir le gain de I’ASIC et de contrdler les seuils en courant
des comparateurs de I’ASIC. Le panneau de résultats affiche le nombre de particules
détectées voie par voie ainsi que pour la totalité de I’hodoscope. Aprées chaque test, les
données de configuration et les résultats obtenus sont sauvegardés. A partir de ces
informations, la position des fibres touchées par les particules peut étre analysée. Une
fonction importante de cette interface est de tracer les S-curves de la chaine
(convoyeur de courant et comparateurs) et d’enregistrer les données en provenance du
préamplificateur de charge a I’aide d’un oscilloscope virtuel.
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Figure 4-5 : Interface LabView utilisée dans I’expérience a HIT.
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4.3 Résultats de tests sur faisceau

4.3.1 Mesures antérieures a cette expérience :

Des tests préliminaires sur 1’hodoscope 2x32 voies ont été réalisés en 2009
avec un faisceau '°C de 95 MeV/u au GANIL. Une efficacité de détection de plus de
90% et une résolution temporelle inférieure a 1 ns ont été¢ observées. Lors de cette
expérience, la charge en sortie du PMT H8500 a été enregistrée a 1’aide d’un codeur
de charge numérique. Une charge moyenne de 30 pC (voir la Figure 4-6) a été
mesurée. Une mesure du vieillissement des fibres scintillantes sous faisceau avait été
réalisée en mesurant la perte d’efficacit¢ en fonction de la fluence. Une fluence de
3,5x10' ions/cm® a été utilisée sans perte d’efficacité. Compte tenu du fait que le
Transfert d’Energie Linéique (TEL) des ions carbone de 75 MeV/u est supérieur a
celui des ions thérapeutiques de plus haute énergie, cette fluence représente des
semaines d’utilisations en conditions cliniques.
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Figure 4-6 : Distribution de la charge mesurée au GANIL en 2009 avec un faisceau d’ions carbone de 75
MeV/u traversant I’hodoscope avec un PMT H8500 polarisé a -800V. La calibration du codeur de charge est
de 0,1 pC/canal.

Des tests en laboratoire en utilisant une source p- de *’Sr ont également montré
des résultats prometteurs pour 1’hodoscope 2x128 voies. Comme illustré sur Figure
4-7, une image bi-dimensionnelle de la source positionnée sur les fibres scintillantes
peut étre reconstruite. Toutefois, des mesures supplémentaires en ligne sont
nécessaires pour déterminer 1’efficacité de détection et la résolution temporelle, ainsi
que déterminer les niveaux de bruit de fond de cet hodoscope.

Le taux de comptage maximum a été évalué lors d’autres prises de données a
Nice (Centre Lacassagne) et au Tandem d’Orsay avec des protons de 25 MeV. Le
facteur limitant est le taux de comptage maximum admissible par le PMT H8500,
toutes voies confondues : celui-ci peut fonctionner a 4x10° Hz sans perte de comptage
due au courant débité qui fait chuter la tension de polarisation et donc I’amplitude des
signaux, pour une tension de polarisation de -1000 V. Cette tension peut étre abaissée
pour diminuer le gain, et donc le courant débité. Des comptages de 2x10” Hz ont été
mesurés sur ce méme PMT. La solution, pour pouvoir mesurer des intensités de 10
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Hz en faisceau thérapeutique de carbone ou de protons (les protons étant regroupés en
paquets a cette fréquence), est de coupler les fibres voisines a des PMTs différents, ce
qui conduirait a utiliser au moins 8 PMTs pour un hodoscope.

0dd Y fibres

ACANERRURRRNN

Lt b 1 1

X fibres

Odd

Figure 4-7 : Image bi-dimensionnelle d’une source *’Sr positionnée sur I’hodoscope 2x128 voies lu par un
PMT H8500.

4.3.2 Mesures a HIT (Heidelberg Ion-Beam Therapy Center) :

Pendant la manipulation a HIT, nous avons comparé¢ les performances du PMT
Hamamatsu H8500C et du MCP-PMT Planacon (tous les deux montés sur
I’hodoscope 2x128 voies).

Lors du test a HIT de I’ASIC de lecture, les faisceaux d’ions '*C et de protons
a différentes énergies ont été utilisés. Dans le Tableau 4-1, les conditions du test de
faisceau sont affichées. Les traitements des données sont basés sur ces données. Le
taux de comptage maximal pour cette configuration est 1.2x10° pps pour les protons et
4x10° pps pour les ions carbone. Il n’est pas possible d’atteindre 10° pps avec ce
dispositif, le taux de comptage €tant limité¢ par la saturation du photomultiplicateur
Hamamatsu H8500.

Des faisceaux d’ions '*C 4 310.6 MeV/u, 160 MeV/u, ainsi que des faisceaux
de protons de 61 MeV et 100 MeV, ont été utilisés. Les caractéristiques associées aux
faisceaux (taille, intensité) ainsi qu’aux conditions d’utilisation du PMT (tension de
polarisation) sont reportées tableau 1. L’ ASIC étant couplé aux fibres Y impaires,
pour obtenir aussi I’information des fibres Y paires, et donc mesurer I’enveloppe
horizontale du faisceau, une configuration reportée dans le Tableau 4-1 est utilisée
pour ce faisceau. Tout d’abord on fait une mesure a la position (x=0, y=0), puis on
déplace 1’hodoscope a (x+1mm, y=0), c¢’est-a-dire un déplacement d’une largeur de
fibre scintillante. De cette maniére, la combinaison des données des deux mesures
complémentaires permet d’obtenir 1’enveloppe totale.
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Faisceau Taux de comptage trigger Haute Tension
Pro;cl():nz- ggr'rgul\fev 1.2x10° pps Trigger ext (scintillateur) HTﬁI;Ic];HE}\I/zli 21112201\2]0 oV
Prot%n:-lls(‘)é);llglMeV 1.2x10° pps Trigger ext (scintillateur) HTﬁI;Ic];HtI;\I/z[i 21(;2(;\2]0 oV
Proé():nz-&lg(r)l(znl\i[eV 1x10° pps Trigger ext (scintillateur) HT_s}gl;l_tE?ftTng?BIVZ 00V
Carbo(ri12-7 g?gé\lﬂeV/u 1x10° pps Triggerext (scintillateur) HT_S:ERE?:EZQBIVZ 00V

Carbo(rl127- 15611(3131/[6\//11 4x10° pps Trigger ext(scintillateur) T P00V
' HT scintillating=1200V
Carbon;,:-; ;?IaneV/u 1x10°pps Trigger ext (scintillateur) HT_S(}:IiEH{)lz/tI;;OB\IIZ 00V

Tableau 4-1 : Conditions du test de faisceau a HIT (HT _PM : Tension du PMT H9500, HT _scintillating :
Haut Tension de scintillateur trigger).

Profil de faisceau

Position (x=0,

y=0)

Carbone @310.6 1x10° | Trigger ext HT PM=700V

Gain=3.5

MeV/u d=3.8mm pps (plastique) | HT scintillating=1200V Position

(x+1mm,Y=0)

Tableau 4-2 : Conditions de test de profil de faisceau

Dans I’expérience, les particules traversant I’hodoscope sont détectées voie par
voie avec des seuils différents. La Figure 4-8 montre un exemple de variation du
nombre de particules détectées en fonction du seuil du comparateur pour un faisceau
d’ions donné a une position donnée sur 1’hodoscope. Sur cette figure, le canal 10
apparait comme étant le canal le plus touché, il peut en étre déduit que le faisceau est
positionné autour de la fibre lue par le canal 10.
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S-Curve de 16 voies de I'ASIC de lecture
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Figure 4-8 : Nombre de particules détectées par I’hodoscope voie par voie dans un environnement de
faisceau, en fonction du seuil appliqué sur le comparateur. Le faisceau est constitué d’ions carbone de 310.6
MeV/u, la tension de polarisation du PM est de -700V.

Etant donné que 1I’ASIC est couplé avec les voies impaires de 1’axe Y, pour
mesurer le profil du faisceau, la configuration illustrée sur la Figure 4-9 est employée.
La ligne continue représente la voie couplée avec I’ASIC, la ligne pointillée
représente la voie non couplée. La dimension d’une fibre scintillante est 1mm, donc
pour obtenir des informations complétes sur le profil de faisceau, il faut effectuer cette
mesure en deux fois : une premiere fois avec I’hodoscope dans sa position d’origine
(position bleue sur la Figure 4-9), une deuxieme fois en déplagant 1’hodoscope de 1
mm selon I’axe X (position rouge). La combinaison des données obtenues lors de ces
deux acquisitions est représentée sur la Figure 4-10. Cette figure représente le profil
de faisceau selon I’axe X qui a été obtenu a partir des sorties comparateurs de 1’ASIC
pour 5 valeurs de seuil différentes. Les données mesurées sont listées dans le Tableau
4-3.Ce sont les canaux 19, 20 et 21qui comptent le plus grand nombre de particules,
les canaux 18 et 22 comptent légerement moins de particules. Les canaux 19, 20 et 21
couvrent une surface de détection selon I’axe X de 3 x Imm. Pour définir la fraction
du faisceau traversant les canaux 18 et 23, I’équation suivant est utilisée.

Channel;

= X 1 4-1
Channel;,ouChannel;_, i S

A partir de 1’équation (4-1), les largeurs de section du faisceau traversant les
canaux 18 et 23 sont respectivement /.;;s= 0,354 mm et /3= 0,1776 mm. De ces
données, les positions des particules et le diamétre de faisceau peuvent étre obtenus.
Le diameétre de faisceau réel, tel qu’il est mesuré sur un profileur, est d;. = 3,8mm, le
diamétre mesuré par notre méthode est d.,=3,53 mm.
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No. Channel

17

18

19

20

21

22

23

Nb de particules
ayant
traversélge,;= 0
BA

1005

8131

25713

37322

19643

4533

871

Nb de particules
ayant
traversélg,,;=100
pA

478

8404

23732

32119

18997

3374

746

Nb de particules
ayant
traversélg. ;= 200
RA

125

5053

17206

24429

13914

2253

426

Nb de particules
ayant
traversélg.,;= 300
nA

26

2735

8531

13751

7837

890

207

Nb de particules
ayant
traversélg, ;= 400
pA

11

984

3821

7002

3822

435

88

Largeur
horizontale du
faisceau mesurée

avec Seuil=100pA

0.354 mm

1 mm

1 mm

1 mm

0.1776 mm

Tableau 4-3 : Nombre de particules détectées dans les fibres Y 17 a 23 de I’hodoscope a différentes valeurs
de seuil (les caractéristiques du faisceau sont données dans le Tableau 4-2)

5 - —
]

L=1

\

Figure 4-9 : Deux configurations pour mesurer le profil horizontal du faisceau.

149




X axis beam profile (online result)
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Figure 4-10 : Profil du faisceau selon I’axe X de I’hodoscope 2x128 voies en utilisant les sorties des
comparateurs de I’ASIC.

Dans D’expérience, 1’énergie du faisceau est connue, par contre la charge
induite par les particules du faisceau (qui dépend du nombre de photons créés dans les
fibres et de la chaine de détection) doit étre mesurée. Pour bien choisir le courant de
seuil du comparateur et le gain en courant du convoyeur de courant de 1I’ASIC, les
informations de courant de sortie du PMT sont trés importantes. La détermination du
courant peut étre réalisée en mesurant la charge et le temps de montée du signal du
PMT. A partir de ces deux informations, le courant de sortie du PMT pour chaque
particule détectée par 1’hodoscope peut étre déduit. La Figure 4-11 est une acquisition
de sortie du préamplificateur de charge de 1I’ASIC, ’amplitude de 1’impulsion nous
donne la quantité de charge. En utilisant 1’information de charge et le temps de
montée, le courant produit par le PMT peut étre calculé.

En enregistrant un grand nombre d’impulsions comme illustré sur Figure 4-11,
la distribution de la charge des particules traversant I’hodoscope peut étre obtenue. La
Figure 4-12 montre la distribution gaussienne des sorties des préamplificateurs de
charge. A partir des données expérimentales, une courbe d’ajustement gaussien est
tracée. La Figure 4-12 affiche le résultat pour un gain de courant égal a 1 pour un
faisceau '“C de 310,6 MeV/u avec un taux de comptage de 1x10° pps. Dans cette
configuration, la charge moyenne mesurée est d’environ 4 pC (Mean=-0.362 V, on
rappelle que le gain du PAC est 90 mV/pC). L’écart type o est de 0,62 pC, soit 8% en
relatif. Cette largeur explique partiellement la largeur de la courbe S-curve de la
Figure 4-8, qui intégre la résolution du détecteur. Pour une dynamique de charge a
+30 de la charge moyenne, la charge en sortie de PMT H8500 variera entre 2.1 pC et
5.9 pC. Autrement dit le courant moyen en sortie du PMT varie de 210 pA a 590 pA.
Cette valeur de charge est inférieure a la charge mesurée avec un faisceau d’ions
carbone de 75 MeV/u au GANIL en 2009 (30 pC). Cela est di en partie a la
différence d’énergie déposée par les deux faisceaux (facteur 4.5), et peut-étre a une
moins bonne qualité de collection de la lumicre avec ce hodoscope. La valeur de
tension de polarisation du photomultiplicateur était inférieure dans le test de 2009
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(700 V contre 1000 V ici). Cela peut se révéler insuffisant pour la détection de
protons de haute énergie, pour lesquels un signal plus faible d’un ordre de grandeur
est attendu.

Signal de tension en sortie du PAC
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Figure 4-11 : Chronogramme du signal en sortie du PAC correspondant au passage d’une particule dans
I’hodoscope.
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Figure 4-12 : Distribution gaussienne des sorties des préamplificateurs de charge d’ASIC, ¢=0.056 V,
Mean=-0.362 V (4 pC), charge (¥30) : 2.1 pC ~ 5.9 pC (faisceau d’ions carbone de 310,6 MeV/u).

4.4 Conclusion

Un systeme de test complet mettant en ceuvre 1’ASIC de lecture a été testé sur
faisceau a HIT. Cette expérience a démontré que I’ASIC de lecture peut suivre le taux
de comptage du faisceau et que le systéme d’acquisition PXI avec son interface
LabView utilisé constituent une solution simple et fiable pour le contrdle a distance,
en ligne et en temps réel de 1’hodoscope. L’ ASIC peut suivre le faisceau jusqu’a
4x10° pps (cf.Tableau 4-1). La limitation vient du PMT H8500 qui sature au-dela de
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ce taux de comptage. Dans le futur, une solution utilisant plusieurs PMTs au lieu d’un
seul peut étre utilisée pour augmenter le taux de comptage maximal détectable. Dans
le test en faisceau, le convoyeur de courant avec gain variable permet effectivement
d’ajuster I’amplitude du courant en provenance du PMT, et pour ce taux de comptage
de transférer ce courant amplifi¢ au comparateur et au préamplificateur de charge. Le
comparateur détecte correctement les impulsions de courant qui dépassent son courant
de seuil, et le préamplificateur de charge peut fournir les informations sur la quantité
de charge lorsque le taux de comptage est faible. L’ ASIC de lecture peut répondre aux
spécifications demandées.
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5 Conclusion et perspectives

Dans le cadre du développement d’un hodoscope de faisceau en
hadronthérapie, nous avons mené¢ des études de conception d’ASICs de lecture a
associer a des photomultiplicateurs multi-anode (MA-PMTs). Les fonctions
¢lectroniques a réaliser ainsi que les objectifs de performances et les contraintes ont
¢té bien définies dés le départ selon les besoins du systéme qui devrait étre capable de
localiser les ions dans le plan transverse et de les étiqueter en temps avec une
précision de 1 ns et un taux de comptage de 10° Hz, avec plusieurs centaines de voies
de lecture. La solution ASIC nous a paru la plus appropriée selon les spécifications
définies, notamment dans notre cas nécessitant 1’intégration multivoies. Nous avons
adopté cette solution, avec 1’approche de conception sur mesure qui offre plus de
possibilités d’optimisations et d’améliorations de performances.

Nos travaux de conception sont conduits avec une démarche qui consiste
d’abord a étudier des structures et techniques existantes pour nos problématiques, et
ensuite a proposer des structures innovantes ou améliorées et des solutions de mise en
ceuvre pour 1’adoption des techniques appropriées.

Au cours de nos €tudes, nous avons pu proposer un front-end ASIC de lecture
16 voies congu en technologie AMS BiCMOS 0,35 um. L’utilisation d’une
technologie BICMOS nous a permis, selon nos objectifs spécifiques dans différents
cas de conception de circuits ou sous-circuits, de choisir a juste titre, les transistors
bipolaires ou MOS qui ont leurs propres caractéristiques. En particulier, nous avons
bénéficié de la transconductance du transistor bipolaire, qui est plus grande que le
transistor MOS, pour optimiser les performances de circuits en fréquence et en cross-
talk.

L’architecture du circuit de lecture a 16 voies est en mode courant, et
comporte essentiellement trois blocs fonctionnels constitutifs : un convoyeur de
courant, un préamplificateur de charge et un comparateur de courant. Chaque canal de
lecture est constitu¢ d’un convoyeur de courant avec deux sorties en étage d’entrée, et
de deux étages de sortie séparés qui sont respectivement un préamplificateur de
charge et un comparateur de courant. Ces deux é&tages de sortie réalisent
respectivement la quantification de signal détecté (a faible taux de comptage) et la
détection d’évenement. L’impédance d’entrée du canal de lecture est faible, ce qui
minimise les effets des capacités de sortie du MA-PMT couplé et le cross-talk
¢lectrique entre voies, ainsi que la sensibilité aux parasites.

Le convoyeur de courant met en ceuvre la structure SBC pour réduire a
quelques dizaines d’ohms I’impédance d’entrée de 1’étage qui est celle du canal. Il
utilise aussi des miroirs de courant commutés pour intégrer 4 bits de gain en courant
ajustable pour compenser le vieillissement du détecteur. Des techniques de rétroaction
locale et de compensation ont ét¢ implémentées pour assurer la stabilité et pour
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améliorer des performances. Selon nos résultats de test, cet étage d’entrée a un temps
de réponse de moins de 10ns, et le cross-talk entre voies est de 2,2%.

Le préamplificateur de charge est composé d’un amplificateur inverseur en
cascode repli¢ avec un réseau RC en contre-réaction. Cet étage réalise I’intégration du
courant d’entrée et la conversion de charge en tension. Il a ét¢ analysé et optimisé en
stabilit¢ et en bruit. Le bruit équivalent ramené a I’entrée en charge (ENC) est de
1,3fC (ou 8125 e-).

Le comparateur de courant utilise un amplificateur différentiel comme
comparateur de tension, avec contre réaction pour diminuer I’impédance d’entrée de
I’étage, ce qui améliore la réponse temporelle liée a la constante de temps du nceud
d’entrée. Un courant différentiel d’entrée est converti en tension via I’impédance
d’entrée. Le signal en tension est ensuite comparé a une référence ajustable. Pour
augmenter la sensibilité du comparateur, la sortie de I’amplificateur différentiel est
suivie de trois inverseurs CMOS en cascade. Cette structure permet d’optimiser la
rapidité et la sensibilité selon les performances demandées, avec un réglage facile du
niveau de référence.

Le circuit de lecture a 16 voies a été fabriqué et testé. Sa fonctionnalité a été
vérifiée (cf. Tableau 5-1). La puissance dissipée par canal est de 10 mW sous une
tension d’alimentation de 3,3 V. Une dynamique d’entrée est de 53 dB avec un niveau
de bruit ENC de 4fC. Le temps de réponse du convoyeur de courant est de 0,66 ns, et
celui du comparateur de courant est de 3 ns. Les résultats de mesure sont en cohérence
avec ceux évalués par simulations, et sont donc conformes aux spécifications. Nous
avons par la suite procédé a une expérimentation de test en faisceau utilisant un
prototype de circuit couplé a un hodoscope en fibres scintillantes avec un MA-PMT.
Les résultats issus de cette expérience dans un environnement de faisceau nous ont
permis de vérifier encore une fois le fonctionnement normal du circuit, qui ne limite
pas le fonctionnement du détecteur.

D’autre part, nous avons congu un bloc d’étiquetage en temps de type TDC
(Time-to-Digital Converter) utilisant la technologie AMS CMOS 0,35 um. Le circuit
sert a identifier un événement, et a produire un signal numérique indiquant le temps
de passage d’une particule dans 1’hodoscope. Le circuit TDC est principalement
constitu¢ d’une boucle a verrouillage de délai (DLL), et d’une partie réalisant un
traitement numérique des données.

La DLL utilise une ligne a retard commandée en tension (VCDL) de 32
¢léments, un détecteur de phase et une pompe de charge. Elle réalise une découpe
temporelle sur une période de I’horloge de référence de 6,25 ns en 32 intervalles de
temps identiques. La DLL integre aussi un détecteur de phase et une pompe de charge.
Le détecteur de phase réalise la comparaison de phase, et fournit les signaux de
commande a la pompe de charge. Il permet également de supprimer 1’offset de phase
par réglage de compensation. La pompe de charge est une structure a sources de
courant commutées avec un filtre de boucle pour produire un signal de contrdle pour
la VCDL. La DLL proposée présente des avantages par rapport a une réalisation

154



entie¢rement numérique. Elle permet un plus bas niveau de jitter et utilise moins de
surface de silicium.

La partie de traitement numérique des données comprend un registre 32 voies
pour mémoriser et traiter les signaux provenant de la VCDL, une interface d’horloge
externe/interne et un encodeur Gray 5 bits qui produit les données de sortie
correspondant au temps d’arrivée de I’événement.

Cet ASIC TDC a aussi été fabriqué et testé. Son fonctionnement avec un pas
de 195 ps a été vérifié, avec une résolution de 59 ps et un jitter de 15 ps en RMS. Sa
consommation est de 5,6 mW (cf. Tableau 5-2). Nous avons aussi constaté une non-
linéarité significative sur le code 0, due a ’erreur d’offset du détecteur de phase. Cette
non-linéarité a ét¢ sensiblement réduite par la compensation d’offset, et ce probléme
pourrait étre corrigé par une correction de I'encodeur sur la prochaine version.

L’ensemble de nos travaux de conception et de test réalisés sur ces deux
circuits nous ont conduits a poursuivre le développement de ce projet :

- L’architecture de ces deux circuits sera réutilisée, et intégrée lors de la conception
d’un ASIC de lecture 32 voies avec 1’étiquetage en temps, comme illustré sur la
Figure 5-1. Une carte de test sera réalisée pour la lecture de 64 canaux de MA-
PMT, avec une adaptation pour le systéme d’acquisition PXI.

- Dans le cadre des projets ANR Gamhadron et FP7 ENVISION, I’hodoscope
2x128 fibres sera inclus dans un détecteur gamma prompts a temps de vol sur
faisceau en hadronthérapie, et les signaux seront intégrés dans un systeme
d’acquisition micro-TCA. Ce hodoscope pourra également étre utilisé pour
d’autres projets, tels que I’imagerie de protons secondaires en hadronthérapie ou
la radiographie protons.

Spécification Résultat
Technologie AMS 0.35 pm BiCMOS process AMS 0.35 pum BiCMOS
(3.3V) process (3.3V)
Bande passante du convoyeur > 87.5 MHz 200 MHz
de courant
Dynamique du signal d’entrée 2pC~10pC 135 fC ~ 60pC
Equivalent Noise Charge <200 fC (Iseuil > 20 pA) 0.3 fC
Temps mort par voie <100 ns 3.66 ns
Crosstalk 5% 22%
Impédance d’entrée 80 Q 48 Q

Tableau 5-1 : Comparaison entre les spécifications de ’ASIC Front-End de lecture et le résultat réel
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Spécification

Résultat

Technologie

AMS 0.35 pum CMOS process
(3.3V)

AMS 0.35 pm CMOS
process (3.3V)

Fréquence de I’horloge

140 MHz - 170 MHz

130 MHz — 200 MHz

Dynamique temporelle 6.25 ns 5ns—79ns
Résolution temporelle 200 ps 195.3 ps
Jitter RMS 50 ps 15.4 ps
DNLgrwms 1 LSB 0.31 LSB
INLgws 1 LSB 0.87 LSB
Bus de sortie 5 bits 5 bits

Sortie détection d’erreur

Dispositif de compensation d’offset

Entrée LVDS

Tableau 5-2 : Comparaison entre les spécifications de ’ASIC TDC et le résultat réel
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Figure 5-1 : ASIC de lecture 32 voies avec I’étiquetage en temps (conception en cours)
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